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Introduction générale

Introduction générale

Les systéemes de télécommunications mobiles évoluent trés rapidement. L’avancée des
technologies et la modification radicale des demandes et des exigences des clients ont abouti a
une diversification et a une croissance indéniable dans les services de communication sans fil.
Il devient désormais courant, pour les téléphones portables derniére génération, de présenter
des fonctionnalités comme : le Bluetooth, la télévision numérique, le GPS, le Wifi, en plus
des fonctions servant a la téléphonie tel que le GSM, 'UMTS et le LTE. Toutes ces
applications fonctionnent a des fréquences qui peuvent étre éloignées les unes des autres (ex.
GSM et UMTS) ou bien, a I’inverse, proche spectralement (e.g. Bluetooth et Wifi). Pour la
partie hardware de ces dispositifs, la multiplication des fonctionnalités engendre une
complexification toujours plus importante de la chaine d’émission-réception de ces terminaux

mobiles. Cette complexité va de pair avec une augmentation du codt de la solution.

L’enjeu de la recherche d’aujourd'hui est de concevoir des dispositifs reconfigurables,
c'est-a-dire avec des caractéristiques qui peuvent commuter d'un standard a un autre. Cela,
réduit I’encombrement de la chaine d’emission-réception qui utilise actuellement, un

dispositif spécifique pour chaque standard.

Les filtres radiofréequences et les amplificateurs a faible bruit font partie des ensembles
les plus critiques d’une chaine réception d’un terminal mobile. En effet, les filtres les plus
utilisés sont des filtres a ondes acoustiques SAW (Surface Acoustic Wave) et BAW (Bulk
Acoustic Wave). Ces filtres sont difficilement intégrables dans une technologie silicium et ils
restent I'un des dispositifs passifs les plus encombrants du front-end RF. De plus, ils ne
permettent pas d’accordabilité frequentielle : un filtre doit étre intégré pour chaque standard
supporté. De ce fait, des solutions alternatives telles que I’utilisation de dispositifs actifs

permettant par exemple I’accordabilité sont a ’origine de ces travaux de thése.

Un terminal mobile multistandard est compatible comme son nom I’indique avec
plusieurs standards. Ce terminal mobile doit répondre aux spécifications fixées par chacun de
ces standards. A titre d’exemple, il existe d’une part des filtres actifs accordables en fréquence
et en facteur de qualité de maniére indépendante et d’autre part des filtres actifs accordables

seulement en facteur de qualite.
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En outre, les filtres actifs permettent de réduire de facon importante I’encombrement
des dispositifs (surface de silicium occupée, pas de connectique avec les circuits intégrés,...).
Leur potentialit¢ en termes de flexibilit¢é permet I’accordabilit¢é en fréquence, en bande
passante, en sélectivité et en gain. Nous montrerons par la suite qu’il est possible de dé-

corréler tout ou en partie ces parametres.

Malheureusement, I’utilisation des filtres actifs impose la prise en compte de
nouveaux parametres par rapport a leurs équivalents passifs tels que la consommation, la

linéarité, la stabilité et le facteur de bruit.
Ce manuscrit s’articule suivant quatre chapitres, de la maniere suivante :

Dans le premier chapitre, nous nous sommes intéressés a faire une étude
bibliographique de différentes topologies de filtres actifs en nous focalisant sur leurs principes
de fonctionnement, leurs avantages et leurs inconvénients. Un bilan de travaux réalisés dans
la littérature pour les différents filtres actifs est présenté dans ce chapitre a savoir : les filtres
OTA-C, les filtres Gm-C, les filtres a inductance active, les filtres actifs LC compensées, les
filtres a interférences et les filtres a capacités commutées. Cette étude a été mise a profit afin
de choisir les topologies de filtre les plus appropriées pour les applications abordees dans les

chapitres suivants.

Le second chapitre présente 1’étude d’une nouvelle topologie d’inductance active et
son utilisation pour la réalisation d’un amplificateur faible bruit (LNA) reconfigurable. Une
étude bibliographique de différentes topologies d’inductances actives est d’abord abordée, en
présentant a chaque fois les limitations et les points forts des différentes structures. De cet état
de I’art, nous avons pu proposer une nouvelle topologie d’inductance active dont la valeur et
le facteur de qualité sont accordables. Par la suite, I’inductance active réalisée est utilisée
comme charge d’un amplificateur pour former un LNA reconfigurable en fréquence. Le LNA
a été fabriqué, mesuré et il présente de bonnes performances en termes de gain, de facteur de
bruit, de linéarité et de plage de variation de la fréquence centrale. Cette derniére dépend

directement de la capacité de variation de la valeur de I’inductance active.

Le troisieme chapitre détaille la conception d’un filtre passe bande channelisé

reconfigurable basé sur la combinaison de plusieurs filtres de type N-path. Nous débutons ce
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chapitre par la présentation de plusieurs exemples de topologies de filtres actifs de type
N-path. Par la suite, deux topologies de filtres channelisés sont proposees. L’une d’clle a été
envoyée en fonderie pour une application de filtrage de canal Zigbee au niveau RF. Les
performances obtenues sont donnees a la fin de ce chapitre.

Le quatriéme chapitre s’attache a la conception d’un LNA filtrant bi-bande. Le circuit
réalise a été développé au sein de notre équipe de recherche au laboratoire XLIM en
collaboration avec 1’Université d’Alcala a Madrid. Le circuit filtrant réalisé a une réponse de
filtrage bi-bande et est dédié a une application GNSS (Global Navigation Satellite System).
Nous commencgons par détailler la topologie originale du filtre qui nous a permis d’obtenir
une réponse de filtrage bi-bande et sélective a la fois. Par la suite, la topologie de I’inductance
compensée déployée pour la réalisation du filtre est présentée. En effet, le filtre congcu met en
ccuvre deux inductances ‘semi-actives’ qui correspondent a des inductances passives
compenseées par une rétroaction active dans le but de réduire leurs pertes résistives et donc
ainsi augmenter leur facteur de qualité. Les résultats de mesure de cette topologie originale de
LNA filtrant bi-bande intégré baseée sur une topologie de filtre a interférences sont enfin

présentés.

Nous terminons ce manuscrit par une conclusion generale et des perspectives a ces

travaux.
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Chapitre I : Etude bibliographique sur le

filtrage actif intégré
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Chapitre | : Etude bibliographique sur le filtrage actif intégré

1.1 Introduction

Dans ce chapitre, nous effectuons une étude bibliographique de différentes topologies
de filtres actifs RF réalisables en technologie silicium en analysant a chaque fois leurs
principes de fonctionnements et en donnant leurs avantages et leurs inconvénients. Cette
étude nous a permis de définir a chaque fois la topologie la plus efficiente entierement
intégrable pour s’adapter aux principaux standards (existants et futurs) visés dans ce travail de
thése. Nous montrons d’abord I’intérét d’utiliser des dispositifs actifs filtrants accordables en
fréquence a la place des dispositifs passifs actuellement utilisés dans la chaine de réception
des terminaux mobiles multistandards. Par la suite, le principe de fonctionnement de
différents types de filtres actifs est donné afin d’avoir une vue globale sur leurs performances.
De plus, dans ce premier chapitre, nous dressons un bilan sur les différents filtres actifs
retenus dans ce travail de theése. Cet état de ’art nous a permis de faire des choix pertinents
pour la réalisation de trois circuits de LNA filtrant qui seront présentés dans les chapitres

suivants.

1.2 Intérét d’utiliser des filtres RF actifs a la place des

filtres passifs

Le progres des technologies de communication sans fil et la forte demande pour les
systéemes multibandes ont abouti a un important chalenge, a savoir la conception de front-end
RF agile en fréquence. Beaucoup d'efforts ont été consacrés dans la technologie silicium pour
la mise en ceuvre des composants RF et de dispositifs reconfigurables en utilisant de petite

surface de silicium afin de minimiser les codts.

Actuellement, les filtres basés sur la technologie des ondes acoustiques (SAW et
BAW) sont largement utilisés en raison de leur facteur de qualité élevé et leurs faibles pertes
d’insertion. Par ailleurs, leurs principaux inconvénients sont leur sensibilité a la température
et leur caractére passif. En effet, plusieurs filtres SAW et BAW doivent étre utilisés pour
couvrir les différentes bandes de fréquences puisqu’ils ne peuvent pas étre agiles et n’offrent

pas d’accordabilit¢ fréquentielle. Par exemple, prenons le cas d’un terminal mobile
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multistandard; sa chaine de réception doit étre capable de traiter des signaux de plusieurs
systémes (comme le GSM, 'UMTS, le LTE, le Wifi, ... etc). Chacun de ces systemes possede
au minimum une bande de fréquence qui differe des autres bandes attribuées aux autres
systemes. Ceci exige I’utilisation de plusieurs filtres passifs. De plus, ces filtres passifs -
actuellement utilisés dans les chaines de réception des terminaux mobiles multistandards- ne
sont pas intégrables et possedent des dimensions encombrantes. Tout ceci augmente le colt et
la complexité de la chaine de réception. Au cours des dernieres années, de nombreux efforts
ont été faits pour remplacer ces filtres passifs par des filtres actifs intégrés reconfigurables qui

peuvent offrir une accordabilité sur une large gamme de fréquences.

1.3 Etat de I’art des filtres actifs

Dans la littérature, plusieurs travaux de recherches sur les filtres actifs intégrés sont
réalisés. Dans ce manuscrit, ces travaux seront classifiés en six catégories principales, a savoir
les filtres OTA-C, les filtres Gm-C, les filtres a inductance active, les filtres LC compenses,
les filtres a interférences (incluant les filtres récursifs et transversaux et les filtres channelisés)
et les filtres N-path. Dans les paragraphes suivants, nous décrivons le principe de
fonctionnement de chacun de ces filtres. De plus, une étude bibliographique présentant un

bilan des publications des travaux réalises et décris dans la littérature est également présentée.
1.3.1 Les filtres actifs OTA-C

Les filtres OTA-C sont des filtres analogiques actifs qui permettent de concevoir une
fonction de filtrage sans avoir recours aux inductances passives. A la place des
transconductances (constituant les filtres Gm-C), les filtres OTA-C sont constitués
d’amplificateurs opérationnels a transconductance (Operational Transconductance Amplifier)
associée a des condensateurs. Un bilan des publications concernant ce type de filtres actifs est

présenté dans le Tableau I-1.

Tableau I-1 : Bilan des publications sur les filtres OTA-C

. R Nature
Article | Date Freq_uence de L Or.dre 1IPL/1IP3 Techno | Consommation du Ty_pe de
fonctionnement du filtre dBm filtre filtre
: Filtre .
. 3eme 11P3= CMOS . Filtre
[1] 2014 0,25a 3,1 MHz ordre 13416 | 0,35 um 0,24a 3,8 mW p%s;e- OTA-C
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: Filtre .
20me CMOS Filtre
[2] 2014 1,49 Hz ordre - 0.35 um 6,31 pW passe- | ot
bande
: Filtre .
X 3ome CMOS Filtre
[3] 2014 3 KHz a2 MHz ordre - 0,18 um 1mwW p%sasse- OTA-C
Filtre .
. CMOS Filtre
[4] 2014 0,1a10 MHz - - 0.18 um 7,74 mW passe- | ot
bande
2 Filtre .
3ome CMOS Filtre
[5] 2013 10 MHz ordre - 0,5 um 7,2 mW pzsasse- OTA-C
2 Filtre .
N 4eme CMOS Filtre
[6] 2012 120 a 280 MHz ordre - 0,25 m 32 mwW pzsasse- OTA-C
2 Filtre .
5eme CMOS Filtre
[7] 2012 243 Hz ordre - 0,25 m 26 pW pzzsse- OTA-C
2 filtres i
g | 200 | OLa02KHzet | del” | cmos | HR2MW | FITE | g
5410 KHz ordre en 035pm |l Ean o | OTAC
cascade
2 Filtre .
2°me CMOS Filtre
[9] 2011 3 MHz ordre - 0,35 um 382 pw p%zsse- OTA-C
: Filtre .
X 3ome 11P3= CMOS Filtre
[10] 2011 | 4,57 212,59 MHz ordre 513 64 90 nm 1,16 mW pzzsse- OTA-C
95 Hz 33 nW Filtre .
[11] 2011 et - - chgorsn et passe- OF_;I;r_eC
20 kHz Sade 1,695 pyW bande
1,3 MHZ eme Filtl’e -
[12] 2010 avec 0‘? dre - %2" r?n? 0,3 mw passe- OF_;I;r_eC
BW = 300 KHz bande
: Filtre .
5eme CMOS Filtre
[13] 2009 250 Hz ordre - 0,18 um 453 nW p%zs;e- OTA-C
6 Filtre .
geme CMOS Filtre
[14] 2009 400 MHz ordre - 0.13 um 13 mwW petz)zs;e- OTA-C
: Filtre .
5eme CMOS Filtre
[15] 2008 250 Hz ordre - 0,18 um 453 nW p%s;e- OTA-C
: Filtre .
3%me CMOS Filtre
[16] | 2007 1,05 MHz ordre - 0.18 um 4,07 mW pzta)s;e- OTA-C
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[17] | 2006 | 13226 MHz Ozrd”;e : OCSI\QCL);] 6.6 MW %:{ee Filtre
[18] | 2005 50 MHz Ozrdr:e oS | samw %:{f Filte
[19] | 2005 | 1,5450 MHz Ozr:ee i OCZI\g?lrSn ] %}; Filte
0] | 2005 | 300KHzas2 | 2 T v . ga:;tsr: Filwe
ande
[21] | 2004 | 500 MHz o - | oasm| omw [I):?:Is:s:: Filwe
[22] | 2003 18 MHz o oS | oamw %g{: Fille
(23] | 2002 100 KHz s S P vedh BT %gs:: Jiltre
[24] | 2001 500 MHz ozr:n:e - oamm| L2mw Eé%ee Filwe

1.3.2 Les filtres actifs G,,-C

Les filtres Gm-C (Transconductance-Capacitor) sont généralement constitués d’une

transconductance associée a une capacité comme le montre la Figure 1-1. Ces types de filtres

réalisent une transformation d’impédance afin d’obtenir un ¢lément inductif. Leur fonction de

transfert dépend du rapport Gm/wC qui détermine les caractéristiques en fréquence de ces

filtres.

Tableau I-2.

P

+
Gm

+

C=— Vourt

Figure 1-1 : Principe des filtres actifs Gm-C.
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Tableau I-2 : Bilan des publications sur les filtres Gm-C

3 Nature | Type
; Fréquence de I’ordre du | 1IP1/11P3 .
Article | Date | ¢, ionnement filtre (dBm) Techno | Consommation fi(ljtlie fi(ljtere
Filtre .
[25] |2015| 7.44274MHz | 4™ordre | - CMOS | 50, 136mw | passe- | FITe
0,18 um bas | GMC
Filtre .
[26] | 2015 160 MHz 5°™ ordre - - - passe- g::]'[rg
bas
; Filtre .
[27] |2014| 25a10kHz | 2™ ordre - BICMOS | 259w | passe- | FHtre
0.0 um bas | CMC
Filtre .
eme CMOS Filtre
[28] | 2013 - 2°™ ordre - 0.35 pm 1,2 yW p?)sasse- emc
Filtre .
[29] | 2012 40 MHz 4*™ ordre ) CMOS Uimw | passe. | FilTe
Filtre .
[30] |2011| 10a4300MHz | 2°™ ordre ; Ocl'\gos ) passe. | Fillre
= M bande | CMC
Filtre .
[31] |2011| 0,15a23MHz | 5™ ordre - CMOS 10,8mW | passe- | FHUe
0,18 um bas | GMC
Filtre .
[32] | 2011 0,754 9,4 Hz 1% ordre - (():MOS 502740 nW | passe- Filtre
O pm bas | CMC
Filtre .
[33] | 2011 46 MHz 6°™ ordre - OC:)!\AOS 20271 mW | passe- Filtre
S5 Hm bande | CMC
Filtre .
[34] | 2010 24 MHz 2mordre | - | CMOS I g3gamw | passe- | S
0,18 um bas | GMC
Filtre .
[35] | 2010 70 4 280 MHz 5°™ ordre - CMOS 21 mW passe- Filtre
0,13 um bas | GMC
Filtre .
[36] | 2009 0,15 & 23 MHz 3°™ ordre - CMOS 18 mwW passe- Filtre
0,18 um bas | GMC
Filtre .
[37] |2009| 15a95MHz | #™ordre | - CMOS | y4omw | passe- | Fillre
S pm bas | GM-C
Filtre .
[38] | 2008 10 4120 MHz 2°™ ordre - OCMOS 7 mW passe- Filtre
18 um bande | CMC
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‘ FIle | Filtre
[39] | 2007 20 MHz 3™ ordre - 0,35 um . passe- | L1 1%
bande
Filtre .
[40] |2006| 08a14GHz | 6™ordre | P3=-4 | CMOS | 242mw | passe- | P
Filtre .
[41] | 2005 42 a 215 MHz 3°™ ordre - CMOS 7.6 mW passe- Filtre
0,35 m bande | CMC
Filtre .
[42] | 2005 | 104126 MHz - - CMOS 52mw | passe- | FITe
018 m bande | CMC
Filtre .
[43] | 2005 70 MHz 6°™ ordre - CMOS 21,78 mW | passe- Filtre
0,18 m bande | CMC
Filtre .
[44] | 2005 145KHz 1 ordre ; CMOS ) passe. | Fillre
0.5 um bas | CMC
Filtre .
CMOS Filtre
[45] | 2005 10 MHz - - 0.13 pm 22mw p%zsse- emc
5 BICMOS Filtre | _.
[46] | 2005 5202K|\|/|_| a; 3°™ ordre - SiGe 7,3mwW passe- (I;:]Iqtré
l 0,25 pm bas
Filtre .
CMOS Filtre
[47] | 2005 2 MHz - - oagpym | S76MW s | G c
i Filtre .
: z ‘™ ordre - m passe-
[48] | 2004 9,2 MH 5™ o BiCMOS 15 mW Filtre
0,25 um bas | GMC
[49] |2003| 15a12MHz | 6™ ordre 2932 | cwos W0atsmw | pass. | FilE
’ 1IP3= | 0,18 um Pbas Gm-C
9,3a72
Filtre .
z ‘™ ordre - m passe-
[50] | 2002 5 MH 4™ ord CMOS 1 25 mw Filtre
0,25 um bas | GMC

Le principal avantage des deux précédents types de filtres, a savoir les filtres OTA-C
et les filtres Gm-C réside sur la possibilité d’accord de leurs fréquences centrales. En
revanche, leur limitation principale réside sur le fait qu’ils ne peuvent pas étre utilisés a tres
hautes fréquences. Les filtres OTA-C étant basés sur des amplificateurs opérationnels, leur

fréquence limite haute est beaucoup plus basse que celle des Gm-C.
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1.3.3 Les filtres actifs réalisés a base d’inductances actives

Pour augmenter la fréquence de fonctionnement des filtres OTA-C, les chercheurs ont
opté pour une réduction du nombre de transistors utilisés. Dans ce cas, nous obtenons des
inductances actives (équivalent a un circuit résonant de type RLC) a base de deux ou trois
transistors. L’avantage majeur de ce type de filtres actifs (filtres a base d’inductance active)
est la surface réduite du circuit qui ne comporte pas d’inductances passives ainsi que la
grande plage d’accordabilité de la fréquence centrale. Malheureusement, les filtres a base
d’inductances actives souffrent de problémes majeurs comme leur mauvaise linéarité, leur
bruit et leur consommation élevée. Les inductances actives peuvent étre réalisées a partir d’un
montage de type gyrateur. Ce dernier se compose au minimum de deux transconducteurs
connectés en contre-réaction. Le role d’un circuit du type gyrateur est de présenter a son
entrée, une impédance proportionnelle a I’inverse de son impédance de charge. De ce fait,
I’ajout d’une ou plusieurs capacités en charge avec le circuit gyrateur apporte un effet
inductif. Le circuit gyrateur sera dans ce cas-la appelé gyrateur-C. Le principe de ce dernier

est représenté sur la Figure I-2.

Gm1V-
In . ==
Vin _>_2. _ m 1
[
Gm2V1 j:l: C
Q = 2
° Vin
= Iin
. i L
ou bien, |:> L o bien,
Gm1V- Vin Iin
IN == & = 2
ViN —p—2 Bj 1
[
o | Lo
-
Figure 1-2 : Inductance active basée sur le principe du gyrateur-C [51].
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Il convient également de noter que le transconducteur de la voie directe peut étre
configuré avec une transconductance positive ou négative quand le transconducteur de la voie

de contre réaction est configuré avec une transconductance négative ou positive.

A partir de I’expression de ’admittance d’entrée du gyrateur-C décrite par I’équation

(I.1), Pexpression de I’inductance est obtenue (1.2) :

lin 1
Yn =y =" ¢ (1.1)
2 i -
Jo (Gmlez)
C
L= (—) (1.2
GmleZ

La valeur de l'inductance obtenue est directement proportionnelle a la capacité de
charge C et inversement proportionnelle au produit des transconductances des

transconducteurs formant le gyrateur-C comme le montre I’équation (1.2).

La fréquence de résonance de I’inductance active réalisée a base de ce type de

montage (gyrateur-C) est donnée par I’expression (1.3) :

c (1.3)
2 -
T GmleZ

On peut mentionner que, dans un cas idéal, sans perte, le comportement inductif peut
étre obtenu seulement avec deux transconductances et une capacité. En revanche, dans un cas
réel, avec pertes, les transconducteurs utilisés pour la réalisation d’un circuit de type gyrateur

correspondent a des montages a base de transistors.

Cependant, il n’existe pas de modeles de transistors se comportant comme des
transconducteurs idéaux et présentant aux nceuds 1 et 2 des impédances infinies (cf. Figure
[-2). Ceci fait que, les noeuds 1 et 2 présentent des impédances finies du fait des conductances
(Gps1 et Gpsz) dépendant directement des caractéristiques intrinséques des deux transistors
formant le gyrateur-C. La Figure I-3 illustre le principe de base d’un montage de type
gyrateur-C avec pertes ou Go; et Go, représentent les conductances Gps; et Gpsy des

transistors formant le gyrateur-C.
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Vi °—>—]
N o= m |N2
Vin : 1
' L
Gm2\V1 Gor Ci1 :(> Rp§ Crr

Go Czﬁ R

Figure 1-3 : Principe de base du montage gyrateur.

On pourrait évoquer a ce sujet dans  (l.4), la nouvelle expression de 1’admittance

d’entrée du gyrateur-C :

Y =00 5C, 4 G !
in Ty T > ozs( C )+ Gor (1.4)
G G

mleZ mleZ

De méme que dans le cas d’un gyrateur-C sans perte, les expressions des éléments
parasites du résonateur RLC équivalent correspondant au gyrateur avec pertes sont déduites

de I’expression de I’admittance d’entrée donnée dans (1.4) :

Cp =0, (1.5)
R = 1
b=
Go2 (1.6)
Gos
Ri=——
s GmleZ (|'7)
Cy
L=—0>
Gmi1Gmz (1.8)

Du fait que le gyrateur-C avec pertes introduit des termes résistifs, il ne présentera
dans ce cas, une caractéristique inductive que sur une plage de fréquence bien spécifique.
Cette gamme de fréquence peut étre obtenue a partir du calcul des deux pulsations de
transitions ®psle €t 70 deduites a partir de I'expression de I'impédance d'entrée du circuit

RLC équivalent (1.9) représenté sur la Figure 1-3 :
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. sLR, + RsR,,
™7 s2(LR,Cp) + s(ReR,Cp + L) + (R, + Ry) (1.9)
Ainsi,
R, + R
Wpsle = m (1.10)
R
Wzéro = T (1.11)

En remplacant les expressions de chacune de Cp, Rp, Rs et L qui sont données au

paragraphe précédent, les expressions des deux pulsations de transitions wpble et wzéro
deviennent :

Gm1Gmz + Go1Goz Gm1Gmz .
Wpsle =j = mC1C2 ~ % puisque Gp1Gmz > Go1Goz (1.12)
_ Go
Wzéro = C, (1.13)
A
[Zin(jo)]
Goy

Gp1Gma + Go1Goy

Résistif Inductif Capacitif

>
Wzéro Wpole (Y
Figure 1-4 : Comportement fréquentiel du gyrateur-C avec pertes.
Le gyrateur est résistif lorsque ® < mzero, capacitif lorsque ® > wpgie €t inductif lorsque

Ozr0 < ©® < ®pole. Afin d’augmenter donc la gamme de fréquence inductive, mzro doit étre

minimisée et wpole doit étre maximisée. Or, d’apres les expressions (1.12) et (1.13), cela revient
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d’une part a réduire chacune des valeurs de Go; et C; (Gys1 et Cys2) et d’autre part a augmenter

les transconductances Gz et Gy, des transistors utilisés.

Passons a présent au calcul du facteur de qualité qui représente un autre paramétre
crucial dont il faut en tenir compte lors de la phase de conception d’une inductance active. En
effet, plus le facteur de qualité sera important, plus faibles seront les pertes d’insertion. Le
facteur de qualité de I’inductance active est calculé a partir de l'expression de I'impédance

d'entrée du circuit RLC équivalent (1.9) représenté sur la Figure 1-3 :

Im|[Z]
Q= Re[Z] (1.14)
,Rp RSC,
_ (u)_L> oLd—— -~ 2LCp) 015
VR @) '

D’apres les equations ci-dessus nous observons la forte dépendance du facteur de
qualité par rapport a la valeur de la résistance série Rs. En effet, la valeur du facteur de qualité
est améliorée en diminuant la valeur de Rs. La fréquence de travail de I’inductance a aussi un
impact sur la valeur du facteur de qualité. Ce qui revient a dire que, 1’inductance présentera un
coefficient de qualité différent a chaque fréquence de travail. De ce fait, lors de la conception
de I’'inductance active, il faudra veiller a placer le facteur de qualité a son maximum au niveau
de la fréquence de travail désirée ; tout cela en optimisant les valeurs des élements équivalents
de I’inductance active. Un bilan des publications concernant ce type de filtres actifs est

présenté dans le Tableau I-3.

Tableau I-3: Bilan des publications sur les filtres a inductance active

. . Nature
Article | Date | Fréquence NF,/Galn/ 1HP1/11P3 Techno Consommation du Ty_pe de
L’ordre dBm mwW . filtre
filtre
G=6,12 _ Filtre Filtre a
[52] | 2014 | 100 MHz | dB, 2°™ lIP3 =- 1 CMOS 38 passe- | inductance
19 0,18 um .
ordre bande active
NF=3,1 . o
R R ! Filtre Filtre a
0,8a25 | a3,6dB CMOS .
[53] | 2013 GHz G=172 - 0.18 um 19,6 tp;ass(;e- mduc_tance
20 dB ande active
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NF=139 Filtre Filtre a
[54] | 2012 1,SGaH122,4 2%81(;% - oCll\gO?n 13,3 passe- | inductance
P 3 H bande active
dB
NF =22 . s
. R ! Filtre Filtre a
0,32al | a2,7dB _ CMOS B
[55] | 2012 GHz G=182 1IP3 =0 0,18 um 15,3 Egzsdee mtit;:itsrewe
23,5dB
IIP3 = - . s
. Filtre Filtre a
2,352 10,4 CMOS e
[56] | 2011 5 66 GHz - 0-1IP3= | 0,18 um 4.3 passe '”‘i‘é‘t’itsgce
-2,6
IIP3 = - . s
. Filtre Filtre a
[57] | 2010 2,19a - 61Q@ CMOS 3,9 passe- | inductance
4,14 GHz 2,48 0,18 um bande active
GHz
X : . Filtre Filtre a
0,725 a 2°0me BiCMOS .
[58] 12009\ 5 05GHz | ordre - 0,35 um 56 passe- '”i‘é‘t’itsgce
NF =34 . s
' Filtre Filtre a
dB IIP3 = - CMOS .
[59] | 2009 5,7 _ 19 passe- | inductance
G=17 16 0,18 um bande active
dB
Lers | NF=18 “1P51(5 | cmos | 108@24q | File | Filtrea
1 eme ’ ’ H
[60] | 2008 3,82 GHz dB, 2 2.44 0,18 um GHz passe- mduc'tance
ordre GHz bande active
A NF=4,3 Filtre Filtre a
[61] | 2007 2(;_?2’9 dB, 2°™ - Ocll\gOrSn 4@ 2,4 GHz | passe- | inductance
ordre Ao U bande active
s : lP3 = - Filtre Filtre a
0,88a 2°0me X CMOS X .
[62] | 2006 3,72 GHz ordre 124 a- 0,18 um 122326 passe- mduc_tance
21 bande active
5 ame 1IP3=-4 Filtre Filtre a
[63] | 2005 2 31505GaHz 06r dre @ OCZI\gOrSn 4,7 passe- | inductance
: 2,45GHz o H bande active
1813 géme IIP3=-4 | CMOS Filtre Filtre a
[64] | 2005 2 4’5 GHz ordre @ 2,45 TSMC 4,1 passe- | inductance
! GHz 0,25 ym bande active
X : 1P3 = - Filtre Filtre a
0,4a1,05 2°me CMOS 17 mA pour .
[65] | 2004 | ™ ’ 15@0,9 passe- | inductance
GHz ordre GHz 0,35um | 3V @ 0,9 GHz bande active
éme _ Filtre Filtre a
z - m , passe- | inductance
[66] | 2003| 2GH 4 I1P3 CMOS | 5 na@15V d
ordre 14 0,35 um bande active
2eme . . .
R ame | Filtre Filtre a
24226 4°™ et CMOS .
[67] | 2002 GHz gime - 0.35 um l@2Vv tp;asse- mduc_tance
ande active
ordre
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0,872
1,05 GHz _ Filtre Filtre a
[68] |2001| et a2a8 | 27T OS 46 passe- | inductance
l1a1,.2 oo H bande active
GHz

Nous avons parlé précédemment des principaux avantages des inductances actives par
rapport a leurs équivalentes passives, a savoir : les possibilités d’accordabilité des circuits et
le gain de place (surface de silicium réduite). L'absence de couplage magnétique est un autre
avantage qui facilite leurs intégrations en silicium. En revanche, la mauvaise linéarité, le bruit
et la consommation élevés sont les principaux inconvénients des structures filtrantes a base

d’inductances actives.

Dans un premier temps, un circuit d’inductance active a été utilisé pour la réalisation
d’un amplificateur faible bruit (LNA). L’intérét de cette topologie de LNA qui a été fabriqué,
repose sur I’accordabilité en fréquence et sur le fait qu’aucune inductance passive ne soit
utilisée. Les détails de I’inductance active congue ainsi que ceux du LNA seront présentes

dans le Chapitre I1.

1.3.4 Les filtres actifs LC compensés (Q-enhanced LC)

Comme leur nom I’indique, ces filtres associent, d’une part, des composants passifs
tels que les inductances spirales et, d’autre part, des composants actifs de compensation des
pertes. En effet, la principale limitation des filtres LC est le faible facteur de qualité qui est
principalement dd aux pertes résistives des inductances passives utilisées. Dans le but de
minimiser la valeur de la résistance série des inductances passives, les chercheurs ont été
amenés a ajouter a ces structures passives des éléments actifs qui générent des résistances
négatives dans le but de minimiser les pertes résistives des inductances passives utilisées.
Cette compensation de pertes des inductances spirales engendra une amélioration du facteur
de qualité (ce dernier est inversement proportionnel aux pertes résistives). L’avantage
principal d’un filtre LC compensée est que son facteur de qualité peut étre réglable puisqu’il

est associé a une résistance négative.

1.3.4.1 Principe des filtres actifs LC compensés

Les filtres actifs LC compensés utilisent généralement un circuit actif permettant de
générer une résistance négative pour compenser les pertes des inductances spirales utilisées.
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pecccccas

e *» Résistance négative

v
Inductance passive

Figure 1-5 : Principe d’une inductance compensée.

Pour mettre en évidence I’importance de concevoir une inductance passive avec un
facteur de qualité éleve, nous allons décrire le principe de fonctionnement d’un résonateur
RLC sans circuit de compensation comme illustre la Figure 1-6. On suppose que la capacité
parallele est idéale, I’inductance passive quant a elle, est considérée comme n’étant pas
parfaite et est modeélisée par un circuit équivalent formeé par une inductance idéale en série

avec une résistance Rs.

Figure 1-6 : Résonateur RLC sans circuit de compensation.

Le facteur de qualité de I’inductance spirale seul a la fréquence de résonance peut

s’écrire sous la forme :

woL
Qo = R (1.16)

Pour mieux comprendre I'intérét d’utiliser un circuit de compensation en parallcle
avec I’inductance spirale comme été montré sur la Figure 1-5, le résonateur RLC de la Figure

I-6 est transformé en un résonateur RLC paralléle. En outre, il est formé cette fois par une
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inductance idéale en paralléle avec une résistance R, et une capacite C, comme montre la

Figure I-7.

Figure I-7 : Résonateur RLC parallele équivalent.

L’expression du facteur de qualité du résonateur RLC parallele équivalent est donnée

par :
RP
Q= oL (1.17)
Avec Ry,
Rp = (Qo” + DRs (1.18)

Nous supposant que Qg est trés supérieur a 1, 1’équation de R, devient :

5 B (A)OZLZ
Ry, = Qo"Rs = Ry (1.19)

Maintenant, en remplacant R, par sa valeur, le facteur de qualité du résonateur RLC

parallele devient :

Qo’Rs _
woL

Q= Qo (1.20)

Le facteur de qualité du résonateur RLC parall¢le et celui de I’inductance L seule sont
pratiquement identique. Ceci montre I’intérét d’utiliser une inductance avec un facteur de
qualité élevé. Les inductances a fort facteur de qualité ne sont généralement pas disponibles

dans les technologies intégrées. Pour pallier cette absence, un circuit simulant une résistance
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negative avec une valeur absolue proche de la valeur de R, associé au résonateur permet de

maximiser la valeur du facteur de qualité de la structure globale.
1.3.4.2 Circuits de résistances négatives

Dans la littérature, plusieurs travaux de recherches ont déployé des circuits de
résistances négatives afin de compenser les pertes ramenées par les inductances spirales et

d’augmenter ainsi leur facteur de qualité.

Une résistance négative peut étre réalisée a partir de plusieurs types d’architectures,

les plus connues sont :

e Résistance négative congue a partir d’un montage de type grille commune associé

avec une rétroaction inductive série [69], [70].

Z

C
1 — 2Ly (C; + Cyy)

7= -

Lf 8m t ](‘)(Ct + Cgs)

=

Figure 1-8 : Résistance négative congue a partir d’un montage de type grille commune.

e Résistance négative congue a partir d’un montage de type drain commun associé

avec une réetroaction inductive série [70].

Z

Ct
, 1 - w?LC,
L gm +jw(C, + Cys — 02LeChe Cp)

=

Figure 1-9 : Résistance négative congue a partir d’un montage de type drain commun.
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Dans ces deux montages, 1’accord en fréquence de la résistance négative peut étre fait
par l'utilisation d’une diode a capacité variable appelée ‘varicap’ en lieu et place de la

capacité C.

e Résistance négative réalisée a partir d’une paire de transistors couplés.

% M, et M;sont identiques

Vdsl L >< Vdsz
TMI MZT 1 _ 2V

v

v

Y —8m Vas

i

Figure 1-10 : Résistance négative réalisée a partir d une paire de transistors couplés.

Cette résistance negative a été utilisée dans plusieurs travaux ([71], [72]). La valeur de
la résistance négative realisée est obtenue grace a la source de courant Iy connectée aux
sources des 2 transistors. Cette structure differentielle est généralement utilisée dans les

circuits de type oscillateurs LC.

Ces trois architectures de résistances négatives présentées ont un inconvénient majeur
da au fait que la consommation, la linéarité et le facteur de bruit se dégradent si I’on cherche a

obtenir une petite valeur de résistance negative.

e Résistance négative réalisée a partir d’une implémentation d’un transformateur a

deux inductances couplées.
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L3
7 R1 R2 Re{Y} =R, — %
C
I

Figure I-11 : Résistance négative a base d’un transformateur a deux inductances couplées
[73].

Le couplage magnétique entre les deux inductances L; et L, produit une mutuelle

inductance M formant ainsi une résistance négative.

e Une autre topologie du méme type est illustrée sur la Figure 1-12 :

Mg, L
Re{Z} = <R1 +R, —%— 2(‘:9”‘)

Figure 1-12 : Topologie a base d’un transformateur et d une rétroaction active [74].

Dans ces deux derniers exemples de résistances négatives, la valeur de la résistance
négative est augmentée d’une part par un dispositif actif (gm) et d’autre part par un dispositif
passif (transformateur) générant une mutuelle inductance. De plus, ces topologies ont une

faible consommation puisqu’elles utilisent un seul transistor de compensation.
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Un bilan des publications concernant les filtres LC compensés est présenté dans le

Tableau I-4.
Tableau I-4 : Bilan des publications sur les filtres LC compensés
Fréquence BW- NF Lordre Consommation Nature
Avrticle | Date (gHz) 3dB (dB) du 1P1/11P3 dBm Techno mW) du
(MHz) filtre filtre
. 2 Filtre
1,69 a 2°0me _ CMOS 2,96 @ 2,1
[72] | 2011 233 - 16,65 ordre 11P1 =-33,5 0,35 um GHz passe-
bande
2 Filtre
700et | 796t | 2°™ _ CMOS
[74] | 2011 | 2,5et2,8 950 6.3 ordre IIP1=-4et-25 0,18 um 5,6et24 passe-
bande
Filtre
[71] | 2009 2,4 - - - - CMOS - passe-
0,35 um
' bande
eme Filtre
[75] | 2008 | 5.2 93 | 168 | 2 IPL = -6 CMOS 12.2 passe-
ordre 0,18 pm
bande
. R 2 Filtre
3,544 35a 6°m 1lIP1=-335 CMOS
[76] | 2007 | “5gg 95 | 5| ordre P3=-29 | 0,18 um 130 passe-
bande
éme Filtre
771 | 2006 | 2,03 130 | 15 | 2 IIP1 = -6,6 ; 17 passe-
ordre
bande
: Filtre
2°me _ CMOS _
[78] 2005 2 144 - ordre 1IP1 =-23,54 0,35 um 1@Q=81 passe-
bande
15,38 1Pl =-2,73, Filtre
[79] | 2005 | 24235 | W | @ IP3=-665 | 100> 38,06 passe-
2,575 @ 2,575 Ao H bande
R ame Filtre
(80] | 2004 | ©%82 i 2 wp1=-13 | CMOS 1 1144155 | passe
1,09 ordre 0,35 um
bande
éme Filtre
(81] |2003| 18 8 1 | 4 wp1=-16 | SMOS 432 passe-
MHz ordre 0,5 um
bande
: BiCMOS Filtre
150 4°me _ 18mA @
[82] | 2002 1,882 MHz - ordre 1IP1=-9,5 0,25pum 27V EZ?]S(;

Toutes les topologies de résistance négative présentées (dans 1.3.4.2) offrent la

possibilité d’un réglage du facteur de qualité. Cette variation est obtenue par le réglage des

transconductances gm, des transistors de compensation.
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1.3.5 Les filtres actifs a interférences
1.3.5.1 Les filtres transversaux et récursifs

La Figure 1-13 décrit la représentation graphique d’un modele récursif ou x(t) et y(t)
décrivent respectivement les signaux d'entrée et de sortie du filtre. Un filtre récursif comporte
une partie transversale et une partie récursive qui sont respectivement caractérisees par la

partie gauche et la partie droite du graphe de la Figure 1-13.

Un filtre récursif peut étre qualifié d'ordre (N ; P) ou N et P représentent
respectivement le degré de la partie transversale et le degré de la partie récursive. Les
coefficients {ax} et {by} sont appelés les parametres du filtre. t représente le retard unitaire
introduit par chaque branche. Les filtres actifs récursifs et transversaux sont constitués de
plusieurs branches mises en paralléle. La réponse de filtrage de ce type de filtre est obtenue
grace a la combinaison des signaux retardes (par une quantité t) et pondérés par les
coefficients {ax} et {by}. Ils sont en majorité des filtres dédiés a des applications numériques

opérant a basse fréquence.

X(t)

Y
Y
Y

y(t)

do

T T
— A1 -b1 < ::
T T

<
Y
Y
-~
1
N
~
<
<

d>

A
1
O
o]
-~

Y
Y

dn

Figure 1-13 : Schéma de principe d’un filtre récursif et transversal d’ordre (N ; P).
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L’équation ci-dessous (1.21) présente la fonction de transfert d’un filtre récursif

d’ordre (N ; P).

Z ay e~2nfkt

P (GO

X(f)

143 b, e-2infor (121)

p=1
Respectivement, le numérateur et le dénominateur décrivent la partie transversale et la
partie récursive qui introduisent respectivement les zéros et les pbles de la réponse de filtrage.
L’avantage de ces filtres actifs récursifs est leur faible cotlt. Cependant, leurs non-linéarités et
leurs ‘instabilités numériques’ restent des inconvénients majeurs. Pour cette raison, nous

n’avons pas fait d’étude bibliographique sur ce type de filtres.
1.3.5.2 Les filtres actifs channelisés

Les filtres channelisés s'inscrivent dans la famille des filtres basés sur la division-
recombinaison des signaux. La structure channelisée déploie le principe d'addition ou de
soustraction de différentes fonctions de transfert de filtres. A titre d’exemple, un filtre stop
bande peut étre synthétisé en soustrayant, a une réponse passe tout une réponse passe bande

comme est montreé sur la Figure 1-14.

HO) |

Branche -1-

[
|

Branche -2-

§

Figure 1-14 : Filtre stop bande obtenu a partir d’une structure channelisée.

La réponse résultante de cette structure est celle d’un filtre de type stop bande qui est
directement liée a celle du filtre passe bande. En effet, elle est obtenue par la soustraction de
la fonction de transfert passe bande de la branche 2’ avec la fonction de transfert passe tout

de la branche ‘1°.
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La fonction de transfert du filtre channelisé presenté sur la Figure 1-14 est ainsi :

H(f) = —e*/? + Hyp ()

Avec H(f) : fonction de transfert du filtre channelisé

(1.22)

Hpo(f) : fonction de transfert du filtre passe bande de la branche ‘2’

Et @ : désigne le terme de phase

Les filtres transversaux décrits précédemment s'inscrivent dans la méme famille des

filtres basés sur la division-recombinaison de signaux et se distinguent des filtres channelisés

par le fait que leur fonction de transfert globale est générée par des recombinaisons

constructives ou destructives des signaux. En outre, les signaux ne sont pas necessairement

filtrés mais en général pondérés par une fonction qui, aux fréquences RF, s'identifie & un

amplificateur. La Figure 1-15 représente le graphe de fluence d'un filtre transversal d'ordre 1 :

—

~

do

T

di

/}

Figure 1-15 : Filtre transversal du premier ordre.

La fonction de transfert de ce filtre transversal d'ordre 1 est :

H(f) = ay + a,e /™7

Avec a et a; représentent les coefficients de pondération

T : temps de retard unitaire
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Cependant, dans la littérature, nous trouvons aussi des structures de filtres basées sur

une combinaison des principes channelisé et transversal comme il est présenté dans le

Tableau I-5 qui regroupe un état de I’art correspondant a cette catégorie de filtres.

Tableau I-5 : Publications sur les filtres channelisés

Réjection

. . Nature
. . BWa | NF hors Consommation Type de
Avrticle | Date | Fréquence 3dB | (dB) bande Techno ) _du filtre
filtre
(dB)
Filtre
[83] | 2016 | 1,3GHz - - - - - passe- | channelisé
bande
Filtre
[84] | 2015 | 2,98GHz | 13% - - - - passe- | channelisé
bande
. 28@ . Filtre | combinaison
195a22 | =85 Si 28mA @ 2,7 L
[85] | 2006 GHz MHz - 100 MHz BICMOS v passe- | channelisé-
de f0 bande | transversal
. 28@ . . Filtre | combinaison
[86] | 2006 19a24 60 - 100 MHz BICMOS | 45263 mA @ passe- | channelisé-
GHz MHz 0,25pum 2,71V
de f0 bande | transversal
400 Filtre
[87] | 2005 | 28,1 GHz - 80 - - passe- | channelisé
MHz
bande
Filtre | combinaison
[88] | 2003 | 2,5GHz - - - Alumine - passe- | channelisé-
bande | transversal
200 Filtre | combinaison
[89] | 2003 | 2,5GHz - - Alumine - passe- | channelisé-
MHz
bande | transversal
200 Filtre | combinaison
[90] | 2003 | 11,5GHz - - - - passe- | channelisé-
MHz
bande | transversal
2 Filtre
[91] | 2000 | 10 GHz <4 - - - passe- | channelisé
GHz
bande
7,5 GHz 30@ Filtre | combinaison
[92] | 1998 | accordable - - 1GHzde | AsGa - passe- | channelisé-
sur 2 GHz fo bande | transversal
400 Filtre
[93] | 1996 | 10 GHz - - Alumine - passe- | channelisé
MHz
bande
2 Filtre | combinaison
[94] | 1994 | 11,7 GHz <20 - AsGa - passe- | channelisé-
GHz
bande | transversal
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200 Filtre | combinaison
[95] | 1994 | 10 GHz MHz - 35 Alumine - passe- | channelisé-
bande transversal

2 >30@ Filtre | combinaison
[96] | 1989 | 10,5 GHz GHz - 1,1 GHz - 126 passe- | channelisé-
de f0 bande transversal

Parmi les travaux cités dans le tableau ci-dessus, ceux mentionnés dans [85] et [86]
ont étés réalisés au sein de notre équipe a XLIM. Le principe de ces derniers sera présenté
dans le Chapitre I11.

1.3.6 Les filtres actifs de type N-path

Aprés le développement de la théorie de James Clerk Maxwell sur les signaux
analogiques échantillonnés dans les années 1950, plusieurs topologies de filtres utilisant des
commutateurs et des capacités ont eété proposées a partir des années 1960. Les plus connus
sont les travaux de Franks et Witt [97] et les travaux de David Fried [98]. A cette époque,
I'absence de transistors a grande vitesse n'a pas permis aux chercheurs de concevoir des
dispositifs filtrants fonctionnant a des fréquences de l'ordre du gigahertz. Aujourdhui les
transistors des filieres CMOS permettent d'atteindre des fréquences de commutation
suffisamment élevées pour permettre ’utilisation de ces topologies aux fréquences RF. Dans
les annees a venir, les filtres a capacités commutées ou N-path filter (ou N est le nombre de
commutateurs mis en paralléle) semblent de bons candidats pour répondre aux besoins des
systéemes de télécommunications futurs. Ces filtres possedent de nombreux avantages : une
bonne linéarité, un faible facteur de bruit. Ils peuvent étre reconfigurables en fréquence et ils
présentent une facilité d‘intégration sur des substrats en silicium. Compte tenu du fait que ces
filtres N-path peuvent étre trés sélectifs, ils seront donc trés avantageux s’ils sont, par
exemple, exploitables par des systemes exigeant de fortes contraintes en terme de sélectivité

et ceci dans le but d’éviter les interférences entre les signaux radiofréquences.

Le principe des filtres N-path se fonde sur 1’échantillonnage du signal par une
fréquence d’horloge ; le signal d’entrée est converti en fréquence vers une bande basse, filtré
puis reconverti vers la bande RF. Ces filtres associés a des impédances capacitives en bande
de base ont un comportement analogue a un résonateur RLC dont sa fréquence centrale peut

étre réglée en changeant la fréquence d'horloge fc k [99] - [101].
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Le principe de fonctionnement de ce type de filtre est montré sur la Figure 1-16 par
I'utilisation d’un exemple de filtre a quatre commutateurs (noté 4-path) comme illustre la
Figure 1-16(a).

Autour de la fréquence d’horloge fcik, ce filtre a 4-path se comporte comme un

résonateur RLC équivalent comme montre la Figure 1-16(b).

Cependant, pour des fréquences éloignées de fcik, les capacités en bande de base
seront court-circuitées a la masse et donc le filtre sera simplifié a une division résistive entre

la résistance de source Rs et la résistance du commutateur Rsw (voir Figure 1-16(c)).

NV —=o° Vout
Vin RS
st ST I
. S, _ [T
= . SERU I
Sliszi 53f4i S,
TT 11
(a)
IVF\{/\, *—o Vot
Vin > R A% +—o Vout
W V|n RS
st

Figure 1-16 : Principe des filtres N-path, (a) : Principe d’un filtre 4-path, (b) : Résonateur RLC
équivalent autour de fc , (c) : Circuit équivalent pour évaluer la réjection.

L’équation (1.24) présente la fonction de transfert du filtre N-path présenté sur la
Figure 1-17.
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Yl
|—5| Vout
-

Vin@ RSW% V

Figure 1-17 : Filtre avec un nombre de path égale a N [99].

Vour(s) K& . Km _
H(s) = = 2(—) —jKwy,K), KEeZ (1.24)
(s) V ) P sinc N * G(s — jKwg, K)
1 1.25)
G(s,k) = f,, autour de kf, et K € Z (I

R + RgwNYgp(s, k) +1°

A partir de ces équations, la fonction de transfert d’un filtre N-path peut étre calculée
quel que soit le nombre de path utilisé. On remarque que les pertes d’insertion sont d’autant
plus faibles que le nombre de path est élevé. D’autre part, la sélectivité est directement liée a

la valeur de la capacité bande de base (Ygg). Plus Cgg est élevee, plus le filtre est sélectif.

La mise en ceuvre d'un filtre N-path classique a simple accés (single-ended) présente
des harmoniques a des fréquences K * foix (K = 2, ..., N, avec N = nombre pair). Ce qui
revient a dire que la réponse de filtrage est périodique en fréquence et une bande passante
apparait aux fréquences harmoniques de la fréquence d’horloge (K * fci k). Néanmoins, il
existe le probleme du repliement de I’harmonique présent a la fréquence (N-1)*fc k.
Cependant, ce dernier peut étre supprimé par 1’utilisation d’un filtre passe bas. Un bilan des

publications concernant ce type de filtres actifs est présenté dans le Tableau I-6.

Tableau I-6 : Bilan des publications sur les filtres N-path

Réjection Nature | Type
Article | Date | Eréquence BWa | NF hors 1HPL/11P3 Techno Consommation du é’g
a 3dB | (dB) | bande dBm (mw) ! :
filtre filtre
(dB)
[102] | 2015 | %6318 | 87 | aee ! 439 O-IP3 =" | CMOS | 4 53705 Fa:ltsr: A-path
GHz MHz | > ' 18,97 65 nm S8 1L P P
bande
R 15 Filtre
0,1a1,6 ! . 1P1=11 CMOS .
[103] | 2015 GHz - a 30a50 1IP3 = 29 65 nm 302200 passe- | 8-path
54 bande
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R 2,6 Filtre
[104] | 2015 | %282 i A 46 - GOS8 | 18426 | passe- | 8-path
57 bande
PL=0
X X O-11P1 = 14 75 Filtre
[105] | 2015 | %0280 1 9815 g6 | 30250 | wp3=7 %2"{%? @ passe- 1a6th
O-11P3 = 700 MHz | bande | P
17,5
. 1IPL = 10 Filtre
[o6] | 2015 | 29550 | ; ; p3=246 | SN : passe- | 2-path
o-ipr=17 | K bande
Filtre
025t0 | >20 IPL=3 | CMOS 16-
[107] | 2014\ 5 55 Gz | MHz | 2© ! 0-1IP3=27 | 45nm 27 PasSE~ 1 hath
bande
R Filtre
02418 0-lP3= | CMOS \
[108] | 2014 | "G/ 4 75 71,2 1796 sEnm | 2414728 | passe- | 4-path
bande
R 2,2 Filtre
01416 : \ IPL=10,1 | CMOS \
[109] | 2014 GHz - 5a4 30a50 1IP3 = 23 65 nm 30 a 200 Egisc;: 8-path
02541 ~ CMOS Filtre
[110] | 2013 GHz - 2,5 - 1IP3 =2 0,18 18 passe- | 4-path
um bande
. 1IPL = -4,4 Filtre
[99] | 2012 0"(‘5&;'2 | 10 55 11P3 =9 %g”r?n? 21,4 passe- | 4-path
0-11P3 =29 bande
R R Filtre
01a1 35 | 3a IPL=2 | CMOS \
[101] | 2011 GHz MHz 5 - 1IP3 = 14 65 nm 2a16 passe- | 4-path
bande
R Filtre
0141 35 IPL=2 | CMOS \
[111] | 2010 GHz MHz <55 - 1IP3 = 19 65 nm 2a16 passe- | 4-path
bande
_ CMOS Filtre
[112] | 2005 | 28MHz | 284 | . ; lP3=7"1 "o35 19,5 passe- | 4-path
MHz dBV
um bande

Ce type de filtres actifs possédent de nombreux avantages et peuvent donc étre utilisés
dans les nouveaux récepteurs RF multistandard puisqu'ils sont facilement intégrables en
technologie silicium et qu’ils présentent de bonnes performances en terme de linéarité et de
sélectivité. De plus, ils sont reconfigurables sur une large gamme de fréquence. Les filtres N-
path ont été déployés dans une partie de ce travail de thése. La méthode concernant
I’utilisation d’une topologie différentielle pour la suppression des harmoniques paires a été

retenue et sera présentée dans le Chapitre I11.
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1.4 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté différents types de filtres actifs et effectué une
étude bibliographique relativement exhaustive fixant I’état de 1’art d’aujourd’hui. Le principe
de fonctionnement, les avantages et les inconvénients de chacun de ces filtres actifs ont été
décrits. Les topologies qui ont été prises en compte sont : les filtres Gm-C, les filtres OTA-C,
les filtres a inductance active, les filtres de type N-path et les filtres LC compensés. Cette
étude a permis de faciliter le choix de la topologie de filtre adaptée pour chaque application

visée au cours de mes travaux de thése.
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I11.1 Introduction

L’un des blocs les plus importants dans les systémes de communications sans fil, en
réception, est I’amplificateur a faible bruit. Placé au début de la chaine de réception, il a pour
but d’amplifier le signal regu avec un gain élevé et doit présenter un faible facteur de bruit,
étre linéaire et consommer le moins possible. La majorité des LNA sont réalisés avec des
inductances passives. Ces dernieres présentent plusieurs inconvénients : il est par exemple
difficile de concevoir simultanément une inductance de grande valeur avec une faible surface
et un bon facteur de qualité. C’est dans 1’objectif de trouver une topologie d’inductance active
améliorant ce compromis que nous nous sommes intéressés a ces structures. En premier lieu,
les topologies de base d’inductances actives congues avec des transistors de la technologie
CMOS sont présentées. En second lieu, quelques topologies derivees des structures de base
présentant des améliorations sont introduites. Cette eétude a pour but de mettre en évidence
toutes les techniques existantes dans la littérature traitant la possibilité d’agilité de la valeur de
I’inductance ainsi que de son facteur de qualité. Cette analyse bibliographique nous a permis
de proposer une nouvelle structure d’inductance active. Pour vérifier et valider les bénéfices
de cette nouvelle topologie, cette derniére est placée comme charge d’un circuit amplificateur
faible bruit. Le LNA congu pourra alors étre reconfiguré en termes de bande passante, de
fréquence de travail et de gain. L’avantage principal du LNA fabriqué repose sur le fait

qu’aucune inductance passive n’est utilisée.

11.2 Conception de I’inductance active

On a vu dans le premier chapitre que 1’inductance active peut étre obtenue a partir
d’un montage de type gyrateur. Le montage gyrateur ¢lémentaire Se COmpose au minimum de

deux transconducteurs connectés en contre-réaction. Deux configurations sont possibles :

> le transconducteur de la voie directe est configuré avec une transconductance
positive quand le transconducteur de la voie de contre réaction est configuré avec
une transconductance négative

> le transconducteur de la voie directe est configuré avec une transconductance
négative quand le transconducteur de la voie de contre réaction est configuré avec

une transconductance positive
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Deux inductances actives a simple accés peuvent étre réalisées (inductance équivalente

reliée a la masse ou reliée a I’alimentation).
11.2.1 Topologies de base d’une inductance active

Les circuits de base d’une inductance active sont présentés sur la Figure I1-1. Dans la
Figure 11-1(a), le transconducteur de la voie directe présente une transconductance négative
qui est configurée par un montage source commune tandis que le transconducteur de la voie
retour présente une transconductance positive qui est configurée par un montage drain
commun. L’inductance active de ce montage est représentée dans ce cas par un résonateur
RLC équivalent connecté a la masse. Dans la Figure I1-1(b), le transconducteur de la voie
directe présente une transconductance positive qui est configurée par un montage grille
commune tandis que le transconducteur de la voie inverse présente une transconductance
négative qui est configurée par un montage source commune. Cette fois-ci I’inductance active

est équivalente a un résonateur RLC reli¢ a ’alimentation.

(a)

Rp Cpi

Vcl |V|1 |:> Rs

V|N°2_‘_'
I, Iin

(b)

Figure I1-1 : Topologies de base d’une inductance active, (a) : Gyrateur avec voie directe
formée par une transconductance négative et voie inverse formée par une transconductance
positive, (b) : Gyrateur avec voie directe formée par une transconductance positive et voie

inverse formée par une transconductance négative [51].
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Grace a I’utilisation des expressions données au chapitre précédent (de (1.5) a (1.8)) et
avec Cy = Cye, C2 = Cys1, Gm1 = gm1, Gmz = 9m2, Go1 = Qo1 €t Go2 = gm1, les expressions du
résonateur RLC équivalent de I’inductance active représentée sur la Figure I1-1(b) sont

donnée comme suit :

Cp = Cys1 (1.1)
R = 1
p = —
Em1 (11.2)
8o1
Ry=———
* gmi19m:2 (“'3)
Cys2
L=—%2"—
8m1Ym2 (11.4)

Pour augmenter la gamme de fréquences correspondant a un fonctionnement inductif
(mz¢r0 < ® < mpole), les valeurs Rs et de Cp doivent étre reduite au maximum (cf. 1.3.3), ce qui
revient, d’une part, a réduire go; et Cys et d’autre part, a augmenter les transconductances gmi
et gmz. Néanmoins, une augmentation de gmi €t gme réduit la valeur de I’inductance L (voir
expression (I1.4)). En résumé, I’objectif est d’obtenir un facteur de qualité élevé et constant
pour différentes valeurs d’inductances. Ceci est impossible avec ces deux topologies de base
puisque la variation de la valeur de L (utilisant les transconductances des deux transistors (gma
et gmz)) aura aussi un effet sur la valeur de Rs et donc sur la valeur du facteur de qualité. Ce
qui revient a dire qu’on ne peut pas avoir le méme facteur de qualité Q pour différentes
valeurs d’inductance L avec ces deux topologies. Des recherches ont donc été développées
pour disposer de nouvelles topologies d’inductance active ou les valeurs de L et de Q peuvent
étre réglées indépendamment. Plusieurs méthodes sont recensées pour augmenter le facteur de

qualite, les plus utilisées sont :

» Réduire la conductance Go; de la résistance série (voir expression (11.3)) par
I’utilisation d’un étage différentiel ou bien d’un étage cascode.
»  Utilisation d’un circuit générant une résistance négative afin de compenser les

pertes résistives de I’inductance équivalente.
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Dans cette approche, plusieurs travaux ont été réalises pour obtenir simultanément une

inductance active variable avec un facteur de qualité élevé et ajustable.
11.2.2 Exemple de circuits d’inductance active

Un premier exemple de réalisation dune inductance active en technologie CMOS

TSMC 0.18um [113] est illustré sur Figure 11-2.

— e e ——

|
Gm2= 8m2: M2
I I |2 I]_

:Gm1: gm1-8m3

I
M!

BRI

Figure 11-2 : Topologie d’inductance active congue dans [113].

L’architecture de cette inductance repose sur la topologie de base illustrée dans la
Figure 11-1(a). Cependant, les auteurs dans [113] ont ajouté le transistor M3, qui gréace a sa
tension de contrdle V, modifie la valeur de la transconductance gms. Ce qui implique d’une
part la réduction de la valeur de L puisque son déploiement a été destiné pour une exploitation
en basse fréquence (voir expression (11.8)) et d’autre part d’avoir une possibilité d’accord de

la valeur de L.

Comme tous les circuits d’inductances actives réalisées a partir d’'un montage de type
gyrateur, la valeur de I’inductance est équivalente a un résonateur RLC dont ces expressions

sont :

Cp = Cgs1 + Cgs3 (I1.5)
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R 1
P gml

— 8ds1 + 8ds3
Im2 (gml - gm3)

N

_ Cgsz
Im2 (gml - gm3)

L

(11.6)

(I1.7)

(11.8)

Malheureusement les sens des courants i; et i, sont opposés. Donc, une augmentation

de la valeur de gms réduit la valeur de gmi, ce qui augmente la valeur de Rs (voir expression

(11.7)) et réduit ainsi la valeur du facteur de qualité. Pour pallier ce probléme, I’auteur a

associé a cette inductance active un circuit de compensation de pertes qui est décrit dans la

partie 1.3.4.2. De ce fait, le contrdle de la valeur L ainsi que celle de son facteur de qualité est

indépendant. Cependant, la consommation est augmentée et une attention particuliere doit étre

portee a la stabilité électrique du circuit.

Un deuxiéme exemple de réalisation d’un circuit d’inductance active est illustré sur la

Figure 11-3. les auteurs dans [114] ont opté pour 1'utilisation d’un étage différentiel afin de

minimiser la valeur de la conductance go; et ainsi réduire Rs dans 1’optique de produire une

inductance avec un fort facteur de qualité.

o

Vin T L, M, M2<—_Vb

i 9l

Figure I1-3 : Schéma électrique simplifié¢ de I’inductance active de Xiao et Schaumann [114].
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Concernant le troisieme exemple représenté sur la Figure 11-4, les auteurs ont déployé
un étage cascode toujours dans le but de réduire la conductance go; et d’augmenter ainsi la
valeur de Q. Il convient également de noter que, minimiser go; permet aussi de réduire ®,,
ceci permettra d’augmenter la plage fréquentielle de fonctionnement de 1’inductance active.
La Figure 1lI-4(a) et la Figure 1l-4(b) représentent respectivement les deux topologies
d’inductances actives dérivées des deux topologies de base présentées auparavant

respectivement sur la Figure I1-1(a) et la Figure 11-1(b).

ORTY SR Y
F-(

\% M
A'jMe’ M3 Vc2 “ '

VIN
9! 9t

(a) (b)

Figure 11-4 : Schéma électrique simplifié des inductances actives de Thanachayanont et Payne
[115], [116].

Les expressions de Rs et de m, de I’inductance active ‘cascodée’ de la Figure I1-4(b)

sont données ci-dessous :

1
RS=< go1 ) (11.9)
8m19m2/ 8m3To3
o :(&> 1
a0 = () g (11.10)

La valeur de I’inductance quant a elle reste inchangée puisqu’elle ne dépend pas de la
conductance go;.
Cgsz

L= (1.11)

8mi19m2

Ces deux topologies ne permettent toujours pas un accord indépendant de la valeur de
I’inductance et de son facteur de qualité.
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Un dernier circuit d’inductance active basé sur la topologie illustrée sur la Figure
I1-4(a) est présenté dans la Figure I1-5 [117]. Cette topologie est proche de la structure
‘cascodée’ de Thanachayanont et Payne [115], [116] présentée sur la Figure I1-4(a) mais elle
propose une solution mettant en ceuvre une résistance de contre réaction entre la grille d’un
des deux éléments du gyrateur et le drain de 1’étage cascode. Cette résistance permet de
diminuer la valeur de Rs et donc d’augmenter le facteur de qualité tout en augmentant en
méme temps la valeur de L. Plusieurs travaux de réalisation de circuits d’inductances actives
a base de cette topologie ont été réalisés. On peut évoquer a ce sujet les travaux publiés dans
[118] - [120] ou les auteurs ont opté pour 1'utilisation d’une résistance variable (R¢ variable).
Ceci permet d’avoir, d’une part, un contr6le sur la valeur du facteur de qualité gréace a la
variation de R¢ et, d’autre part, un contrble sur la valeur de L grace a la variation des

transconductances g, des transistors utilisés.

|\/|2L I;ff» &
( Vy, M,
Vi i'z 1|\/|1

Figure 11-5 : Schéma électrique simplifié de I’inductance active utilisée dans [117] - [120].

Cette inductance active est facilement réalisable grace sa structure est simple. De plus,
elle est reconfigurable puisqu’il est possible d’obtenir la méme valeur du facteur de qualité
pour plusieurs valeurs d’inductance et a I'inverse, différentes valeurs du facteur de qualité

pour une inductance donnée.

11.2.3 Topologie de ’inductance active concue

La topologie de l'inductance active proposée dans ce travail est présentée sur la Figure
[1-6. C’est une inductance basée sur une transconductance négative qui a été présentée

précédemment sur la Figure 11-1(b).
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Ve
ME:I_ " I_I:
Vin

9

Figure 11-6 : Nouvelle topologie d’inductance active proposée.

=
57
Il
s

Cependant et contrairement aux inductances presentées dans les paragraphes
précédents, la topologie d’inductance active proposee est équivalente a un résonateur RLC
relié a ’alimentation (Figure I11-1(b) vs Figure 11-1(a)). L’intérét est de pouvoir placer cette

inductance active sur le drain du transistor signal d’un LNA.

Le principe de cette inductance active a été inspiré par les architectures présentéees
précédemment [117] - [120] qui apportent des améliorations sur la topologie de base de la
Figure 11-1(a). Cependant, dans ce travail, ces solutions sont utilisées pour le gyrateur de base
de la Figure 11-1(b).

Ce dernier est amélioré par l'ajout d'un transistor cascode (Ms) qui réduit la
conductance Go; dans le but de diminuer Rs et d’augmenter ainsi la valeur du facteur de
qualité. L’ajout d’une résistance de contre-réaction variable (Rf) permet obtenir un facteur de
qualité plus élevé et variable. La résistance variable (Rf) est obtenue grace a I’utilisation d’un
transistor MOS ‘froid’ connecté en parallele d’une résistance Ry. En effet, le transistor M est
ajouté pour permettre le contrdle de la valeur de la résistance Rs grace a sa tension de grille
\"

Les expressions des éléments parasites du modele équivalent de cette inductance

active ‘cascodée’ a résistance de contre-réaction sont :
Cp = Cgs1 (11.12)
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N ngoz +1
P 2gp + ngoz2

(11.13)

_ 8m1802803 T 0 [gm2Cgs1” — gmaCgs1Cgsa(Rrgoz +1)] (11.14)

gmlzgngm3

R

~ gmlgmzcgsl + wzcgslzcgsz(ngOZ + 1) (||.15)

L 2
Im1°Im29ms

L’expression du facteur de qualité est donnée par :

R R.2C
_(ony ekt oot
~\Ry ‘*)_L)Z
R

1116
1+22 +( (110

L'équation (11.14) montre que l'augmentation de la resistance de contre-réaction R¢
minimise, d’une part, la valeur de la résistance série Rs permettant d'améliorer le facteur de
qualité et, d’autre part, affecte la valeur de I'inductance (L augmente) comme indiqué dans
I'équation (11.15) Toutefois, d’aprés 1’équation (11.16), le facteur de qualité dépend aussi de la
fréquence de fonctionnement. Cela revient a dire que les valeurs de L et de Q de I’inductance
active ne sont valables que dans une bande de fréquence limitée. Cela pose un probleme
puisque I’objectif est de concevoir une inductance active dont le facteur de qualité est
constant pour différentes valeurs de L autour de différentes fréquences de fonctionnement. Ce

probleme peut étre résolu de la maniere suivante :

> Premiérement la tension de grille V4 du transistor Mg est utilisée pour modifier
la valeur de Q.

» deuxiéemement, les tensions de grille V¢ et V¢ des transistors M et My;
peuvent étre utilisées pour modifier respectivement les valeurs des

transconductances (Gmi, Gm2 et Gms) afin d'ajuster la valeur de l'inductance.

L’utilisation de cette méthode permet de régler de maniere indépendante la valeur de
Iinductance et du facteur de qualité. Ainsi, on peut obtenir une inductance reconfigurable
avec un facteur de qualité constant et inversement, un facteur de qualité reconfigurable avec

une valeur d'inductance constante. Nous illustrons ces modes de fonctionnement par les
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figures suivantes. La Figure 11-7 montre la variation de I’inductance active (de 4,8 a 7,7 nH @
1,55 GHz) avec un facteur de qualité constant (Q = 320 @ 1,55 GHz). La Figure I1-8 quant a
elle, illustre la variation du facteur de qualité (de 220 & 320 @ 1,55 GHz) avec une inductance
constante (L = 4,8 nH @ 1,55 GHz).
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25 | 300

- 250
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- 200
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Figure 11-7 : Variation de I’inductance active avec une valeur du facteur de qualité constante.
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Figure 11-8 : Variation du facteur de qualité avec une valeur d’inductance active constante.

De plus, cette topologie offre la possibilité de concevoir une inductance active avec le
méme facteur de qualité pour différentes fréquences de résonance, comme est montré sur la

Figure 11-9.
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Figure 11-9 : Facteur de qualité constant pour différentes fréquences de fonctionnement.

Le simulateur SpectreRF de Cadence a été utilisé. La technologie utilisée est la
QUBIC4XI BiCMOS 0,25 pum de NXP.

Pour chaque transistor utilisé, le rapport de taille (W/L) ainsi que le courant de
polarisation ont été maximisés afin d’augmenter les transconductances gn et optimiser une

plage d’accordabilité la plus large possible.

Afin de valider cette structure, nous avons choisi de I’intégrer dans un amplificateur
faible bruit. Les principaux avantages de I’utilisation de ce circuit résident, d’une part, dans sa
surface réduite qui est facilement intégrable et, d’autre part, dans la possibilité d’accord de la
fréquence et du gain du LNA respectivement grace a la variation de la valeur d’inductance et

de son facteur de qualite.

11.3 Conception du LNA

Dans la littérature, plusieurs travaux ont été réalisés pour remplacer I’inductance
passive par une inductance active dans le but de réaliser des amplificateurs accordables en
fréquence et en gain. Comme mentionné précédemment, les inductances passives en
technologie CMOS ont un faible facteur de qualité et occupent une grande surface de
silicium. De plus, si plusieurs inductances doivent étre utilisees, il faut prendre en compte les

problémes de couplages entre elles et avec les lignes d’interconnexions.
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Dans les paragraphes suivants, trois exemples de circuits de LNA a base d’inductances
actives sont présentés tout en mettant en évidence leurs avantages et leurs inconvénients. Par

la suite, une nouvelle topologie est proposée.
11.3.1 Exemple de circuits de LNA utilisant des inductances actives

Un premier exemple de circuit de LNA [121] est présenté sur la figure suivante. Les
auteurs ont opté pour la réalisation d’un circuit de LNA comprenant deux étages et utilisant

une inductance active variable.

» Le premier étage de cet amplificateur est formé par le transistor M; et est
monté en source commune avec une inductance de grille Lg, une inductance de
charge Lg et une inductance active accordable comme une inductance de
dégenérescence Ls.

» Le deuxiéme étage quant a lui est formé par le transistor M, et est également
monté en source commune avec une résistance de contre-réaction Ry et une
inductance de charge Lg. La résistance de contre-réaction Ry, est utilisée pour
stabiliser I'amplitude de la tension de sortie en dépit des variations apportées

par I’inductance active.

VbD VbbD
L a2
I-dl Rfl
O VouTt
M2
Lg
ViN — Y YN M =
ANN
R+
Inductance

active

Figure 11-10 : Schéma électrique du circuit de LNA utilisé dans [121].

La variation des courants de polarisation de I’inductance active permet I’ajustement de
la valeur de I’inductance et de son facteur de qualité. Cela a pour incidence de modifier la

fréquence et le gain du LNA comme montré sur la Figure 11-11.
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Figure I1-11 : Performances du LNA réalisé dans [121], (a) : variation de la fréquence centrale
du LNA, (b) : variation du gain du LNA.

100meg ig

Un autre exemple de LNA utilisant une inductance active [122] est présente sur la
Figure 11-12. L’inductance active est implantée en charge du deuxiéme étage du circuit

amplificateur. La topologie de ce dernier ressemble a la topologie précédente.

> Le premier étage de ce LNA est un étage cascode formé par les deux
transistors M; et M.
» le deuxieme étage quant a lui est formé par le transistor Mg et il est configuré

€n source commune avec une résistance de contre-réaction Ryp.

VoD VoD

Inductance

active
Vbiass —o——1%" Mpias 11D Vour

— M

Vbias ——1 M,

L1

Figure 11-12 : Schéma électrique du circuit de LNA réalisé dans [122].
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Ces deux exemples de réalisation de LNA utilisant une inductance active présentent
plusieurs avantages tels que la possibilité d’accord de la fréquence centrale du LNA grace a la
variation de I’inductance active, la possibilité de concevoir une inductance de grande valeur
dans une faible surface de silicium. Néanmoins, ces circuits utilisent aussi des inductances

passives.

Une autre topologie de LNA a inductance active est proposée dans [53]. Le schéma

électrique simplifié de ce circuit est présenté sur la Figure 11-13.

Inductance active

6; Is G; l4 ;2: J Voo Vob Vbp
| ~

Mg

|
[
s
II}—j
L@
|H®
O
<
Q
c
=

Ri @1, @i, RL

Figure 11-13 : Schéma électrique du circuit de LNA réalisé dans [53].

Le montage est formé par le transistor My configuré en source commune et qui est
d’une part en cascode avec le transistor M, et d’autre part contre-réactionné par le transistor
M3 dans le but d’adapter I’'impédance d’entrée a 50 Q sans pour cela utiliser un circuit
d’adaptation a base d’éléments passifs. L’inductance active est placée en charge du premier
étage cascode (M; et My). L’étage de sortie formé par le transistor M4 configuré avec un
montage drain commun et est utilisé comme étage d’adaptation d’impédance en sortie. De
méme que les circuits de LNA précédents, ’accord de la fréquence centrale et du gain se fait
respectivement en ajustant la valeur de I’inductance et celle de son facteur de qualité comme
illustré sur la Figure 11-14. Le principal avantage de ce LNA est sa topologie qui n’utilise

aucune inductance passive.
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Figure 11-14 : Variation de la fréquence centrale du LNA [53].

Mais I’inductance active doit étre découplée et ne peut partager la méme source de

tension que le transistor M1, ce qui implique une consommation plus élevée.

Finalement, a partir de cet état de I’art, nous avons pu déterminer un choix de

topologie de LNA incluant I’inductance proposée.

11.3.2 Topologie du LNA concgu

Dans le circuit que nous proposons, aucune inductance passive n’est utilisée, nous

avons donc fait appel a une adaptation active [53].

L’amplificateur faible bruit congu comprend deux étages comme indiqué sur la Figure

11-15.

» Le premier étage est réalis¢é a I’aide du transistor M; monté en source
commune et est contre-réactionné avec le transistor M, qui a pour but
d’adapter I’'impédance d’entrée a 50 Q.

» Le deuxieme étage (Ms) est également en source commune avec une résistance

de contre-réaction.

L’inductance active quant a elle, est placée comme charge du deuxieme étage pour

présenter un faible facteur de bruit et permet I’accord de la fréquence centrale du LNA.
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Figure 11-15 : Schéma électrique simplifié du LNA congu.

La Figure 11-16 illustre la topologie des deux miroirs de courants dediés aux deux
sources de courant I et I,. I, est une source de courant commandée en tension qui permet de
modifier la polarisation de 1’étage de contre-réaction M,. Cela permet de maintenir
I’impédance d’entrée a 50 Q a chaque modification de la fréquence d’accord du LNA via la

variation de I'inductance active.

VDD
VDD I
T N
V2 < Jr louTt
W1 M1 M2 W2
L L
W1 M1 M2 W2
L — L
louT
| INI

L

(a) (b)

Figure 11-16 : Topologies des deux miroirs de courants utilisés, (a) : miroir de courant
correspondant a 14, (b) : miroir de courant correspondant a I».
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Les deux tensions Vg et Vgso sont égales et sont imposées par le courant Iy traversant
le transistor M. Si les deux transistors M; et M, sont configurés avec la méme taille (méme

W et L), les courants Iy et lout Seront égaux.

Généralement, les deux transistors constituant le miroir de courant seront configurés
avec des longueurs L identiques pour des questions de sensibilité. Cependant, la largeur W,
est un multiple de W; afin d’obtenir un courant de sortie égal a un multiple du courant

d’entrée (courant de référence). Le transistor PMOS du miroir de courant I, de la

Figure 11-16(b) est utilisé comme une résistance variable commandée par une tension

externe ‘tension V,’.

W,
lour =1iv 3 (11.17)

2
Concernant les plots d’entrées et de sortie qui permettront la caractérisation du circuit,
nous avons 5 plots (DC) dédiés aux tensions continues pour assurer le fonctionnement du
LNA:

> Unplot pour la tension V) pour faire varier le courant I,

» Deux plots pour les tensions V¢ et V¢, dédiés a I’inductance active,

» Un plot pour la tension Vq pour faire varier la résistance de contre-réaction Rt
de I’inductance active,

» Un plot pour la tension d’alimentation Vpp (utilisée par le LNA et

I’inductance active).

Par ailleurs, deux acces a trois plots de type masse — signal — masse (GSG) sont pour la pour

connecter I’entrée et la sortie des signaux RF.

Une attention particuliere a été portée a ’environnement de test du circuit. Pour une
bonne compréhension de cette étape, le synopsis simplifié du banc de test est montré sur la
Figure 11-17 :
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Figure I11-17 : Diagramme simplifié du banc de mesure utilisé.

Les connexions entre le générateur de tension continue et les plots de polarisations du
circuit vont présenter des impédances inconnues car chaque cable raméne des impédances
inductives et résistives différentes dans le plan des plots DC du circuit a mesurer. Il faut que
le circuit soit rendu le plus indépendant possible de ces impédances ramenées par les cables
d’alimentations. Lors de la phase de conception et surtout de simulation, différentes
configuration d’impédances sur les plots DC ont été prises en compte et son bon
fonctionnement a été Vérifié dans chaque cas. La méthode de test utilisée consiste a placer en
sortie du générateur de tension une résistance R et une inductance série L modélisant
simplement les pertes résistives et le comportement inductif du céble. La résistance et
I’inductance utilisées en simulation sont des composants idéaux de la bibliothéque analoglib

de Cadence.

Par exemple, la Figure 11-18 montre le coefficient de transmission S,; pour différentes
valeurs de R et de L placées en série sur le plot d’alimentation Vpp. Le comportement du
circuit du LNA peut alors étre connu pour chaque impédance potentiellement ramenée par le

cable.
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Figure 11-18 : Coefficient de transmission S; avec différentes impédances.

On peut constater les effets sur le coefficient de transmission :

» Plus la valeur de R est grande et plus le gain diminue. Les cables présentent
généralement une résistance serie inférieure a 30 Ohms, d’ou I'intérét de tester
le circuit jusqu’a une valeur de R < 30 Ohms.

> Par ailleurs, il a été constaté que la prise en compte des effets inductifs séries
ramenes par les cables a plus de conséquences. Pour chaque valeur de L, une
résonance parasite apparait et modifie I’allure du coefficient de transmission
521.

Ce protocole a été utilisé pour tous les autres plots de tension continue du LNA, a
savoir V2, Vci1, Vez et Vq. Ce protocole a, en outre, éte appliqué a tous les circuits présentés

dans ce manuscrit.

Pour compenser les effets parasites résistifs, le gain du LNA peut étre ajusté par une

Iégere augmentation de la tension continue (Vpp par exemple).

Concernant les effets parasites inductifs, ils peuvent étre compenses par I’ajout d’une
capacité de grande valeur (30 pF par exemple) entre le plot en question et la masse. Dans ce
cas, pour des valeurs de L variant de 1 jusqu’a 30 nH, la réponse du circuit n’est plus

influencée comme montreé sur la Figure 11-19.
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Pour les plots connectés directement a la grille d’un transistor MOS (le courant sur les
grilles des transistors est presque nul), ’ajout d’une résistance de forte valeur (quelques kQ)

en série (pour Vi, Vi et V) aménera une certaine insensibilité par rapport aux impéedances

présentées.
20 ‘
——S21_30nH
151N ——S21_20nH
| | ——S21_10nH
2 101 Nl —S21.1nH
— i
. 5 N
0 S Sy .
5 | | i
0,5 1,5 2,5 3,5 4,5

Fréquence (GHz)
Figure 11-19 : Suppression de I’'impact de I’'impédance sur le coefficient de transmission S»;.

Apres cette phase de prise en compte de I’environnement de caractérisation, 1’édition
du dessin du masque du LNA est réalisée comme illustré sur la Figure 11-20. Le circuit occupe
une surface de (760*700) um? incluant tous les plots (plot RF d’entrée, de sortie et plots DC)
et les capacités de découplage. On notera que la surface occupée du LNA sans les plots est de
(220*240) pm? dont (80*45) um? pour I’inductance active.
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Figure 11-20 : Layout du LNA réalisé.

Pour montrer I’intérét d’utiliser une inductance active, une comparaison entre la place

occupée par cette derniere et son equivalente passive est présentée sur la Figure 11-21 :

Inductance
active

Figure 11-21 : Comparaison entre les surfaces des inductances actives et passives.
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Il est montré que pour la méme valeur d’inductance de 2 nH, la surface de silicium
occupee est réduite, elle est reconfigurable en valeur et en facteur de qualité comme montré
dans les paragraphes précédents.

11.3.3 Résultats de simulation et de mesure

Ce LNA est congu avec la technologie QUBIC4XI BiCMOS 0,25 pum de NXP en
utilisant le simulateur SpectreRF de Cadence. Le circuit a été fabriqué et mesuré. La Figure

11-22 donne la photographie du circuit congu.

Figure 11-22 : Photographie du circuit de LNA congu.

Le réglage de la fréquence est obtenu en faisant varier la valeur de I'inductance active.
La valeur de cette derniére peut étre modifiée par la variation combinée des tensions Vc; et
Vc,. En revanche, ceci a un effet sur la valeur de la résistance série Rs affectant ainsi le gain

du LNA. Le gain ne peut alors étre maintenu constant pour différentes valeurs de la fréquence
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centrale du LNA. L’ajustement de la résistance R est alors réalisé par le réglage de la tension
de grille V4 qui est appliquée au transistor M. De cette maniére, le facteur de qualité de
I'inductance et le gain du LNA peuvent étre ajustés.

La Figure 11-23 montre que conformément & la théorie, le gain du LNA est
proportionnel a la tension Vq : une augmentation de cette tension entraine une augmentation
de la résistance R¢ et ainsi une augmentation du facteur de qualité de I’inductance. Par
ailleurs, il est aussi constaté que plus V4 augmente plus la réponse du LNA est décalée vers
les basses fréquences. Ce qui confirme 1’analyse théorique présentée précédemment, a savoir

une augmentation de R augmente L et donc entraine un décalage vers les basses fréquences.
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Figure 11-23 : Variation du gain du LNA en fonction de la tension Vi,

Cependant, si on veut obtenir un gain différent pour une méme fréquence, la

méthodologie a appliquer est :

> Modifier le facteur de qualité¢ de I’inductance en jouant sur la tension Vq pour
modifier la valeur de R¢ et donc on peut modifier ainsi le gain du LNA comme
illustré sur la figure 11-23.

» La valeur de I’inductance dépend de la résistance Ry En effet, une
augmentation de la résistance Ry provoque un décalage vers les basses

fréquences de la réponse du LNA. Pour rattraper le décalage fréquentiel et
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obtenir un gain différent a la méme fréquence de travail, les tensions V¢; et

V2 sont ajustées comme illustré sur la Figure 11-24.
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Figure 11-24 : Variation du gain du LNA en combinant les tensions Vg et V.

La simulation de la linéarité (I11P1) du circuit a la fréquence de 1,3 GHz avec un gain
de 18 dB est présentée sur la Figure 11-25. Le point de compression a 1 dB en entrée est atteint
pour des puissances de I’ordre de -17 dBm.
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Figure 11-25 : 11P1 simulé du LNA.
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La Figure 11-26 et la Figure 11-27 présentent les résultats de mesure du LNA pour
différentes valeurs d'inductance de 2 a 5 nH. Le LNA peut étre reconfiguré dans une gamme
de fréquence allant de 1 & 1,6 GHz tout en maintenant un gain constant de 15 dB.
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Figure 11-26 : Variation de la frequence du LNA (résultat de mesure).
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Figure 11-27 : S11 et S12 du LNA en fonction de la fréquence (résultat de mesure).
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Le facteur de bruit du LNA a été mesuré et il est en bon accord avec les résultats de

simulation (Figure 11-28). Une valeur de facteur de bruit inférieure a 3,5 dB, quelle que soit la
fréquence d'accord, a été révélée.
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Fréquence (GHz)
Figure 11-28 : Comparaison du facteur de bruit entre résultat de mesure et résultat de
simulation.
Le Tableau 11-1 résume les performances du LNA réalisé (résultats de mesures) tout
en le comparant avec d'autres travaux déja existants dans la littérature. On peut mentionner

que, malgré [l'utilisation d'une technologie moins récente, ce LNA présente de bonnes
performances avec une consommation électrique faible.

Tableau I1-1 : Performances du LNA réalisé (résultats de mesure).

[59] [55] [53] Ce
2009 2012 2013 Travail
Fréquence (GHz) 5,7 0,32a1l 0,8a25 1a1,6
Variations de la Fréquence Non Non Oui Oui
NF (dB) 3,4 22a27 3,1a36 3,2a35
S21 (dB) 17 182235 17220 15418
I1P1 or IIP3 (dBm) -16 IIP3=0 n. a. -22
Technologie (CMQS) (um) 0,18 0,18 0,18 0,25
Consommation (mW) 19 15,3 19,6 13-18
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11.4 Conclusion

Dans ce chapitre, un état de I’art des inductances actives accordables en valeur et en
facteur de qualité a été présenté. Puis, nous avons introduit une nouvelle topologie
d’inductance active accordable a simple accés; un des acces est relié a la tension
d’alimentation. Cette nouvelle topologie d'inductance active est en outre adaptée pour une
vaste gamme d'accord de la fréquence de travail et de facteur de qualité. Enfin un circuit
d’amplification a faible bruit reconfigurable a 1’aide de cette nouvelle structure d’inductance
active variable a été présenté. Cet amplificateur, n’intégrant aucune inductance passive, a été
fabriqué et testé. Les mesures ont permis de montrer les qualités de la topologie d’inductance
active proposée, notamment au travers de la capacité d'accord de la fréquence de travail du
LNA (1 - 1,6 GHz) avec un gain constant de 15 dB de gain, un facteur de bruit inférieur a 3,5
dB et une consommation maximale de 18 mW. En outre, le gain et la bande passante de

I’amplificateur peuvent étre ajustés indépendamment.

Mohammed Adnan ADDOU | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2016 63



Mohammed Adnan ADDOU | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2016 64



Chapitre III : Conception d’un filtre
channelisé a base de filtres a N-path dédié

au systeme Zigbee
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111.1 Introduction

L’objectif de cette étude, réalisée dans le cadre du projet européen Catrene CORTIF,
est d’étudier les possibilités offertes par les filtres de type N-path pour des applications de
filtrage de canal Zigbee au niveau RF. A cette fin nous proposons un état de I’art de filtres N-
path ultra sélectifs et des solutions mise en ceuvre pour pallier les défauts intrinseques de ces
filtres. Puis nous introduisons une nouvelle architecture de filtres channelisés a trois branches
mettant en ceuvre une combinaison de trois filtres N-path accordables en fréquence. Sur la
base de ce travail, deux topologies originales de filtres channelisés a deux et trois branches
sont présentées. Ces structures simples permettent d’améliorer la sélectivité par rapport aux
structures classiques par ’obtention d'une réponse de filtrage avec un ou deux zéros de
transmissions en dehors de la bande utile. Les performances électriques de ces structures sont

présentées et comparées a I’état de I’art.
111.2 Zigbee

L’application visée par cette étude est la réception directe des canaux RF du standard

Zigbee.

Les travaux que nous avons développés concernaient initialement la bande 2,4 GHz et

un scénario de réception d’un signal Zigbee situé a 23 MHz d’écart d’un émetteur Wifi.
Les spécifications de filtrage retenues dans le projet sont donc les suivantes :

Tableau I11-1 : Spécifications de filtrage du Zigbee

Bande de fréquences 2,4 22,4835 GHz
Nombre de canaux 16
Largeur du canal 5 MHz
Saturation du récepteur -20 dBm
Rejection du canal adjacent 0dB
Rejection du canal Wifi 30dB
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Mais I’indisponibilité d une technologie suffisamment avancée (CMOS < 45 nm) nous
a amenés a nous focaliser sur I’étude d’un filtre répondant aux mémes contraintes de filtrage
mais pour une fréquence centrale inférieure a 1 GHz. Cela permet de valider le principe car
les filtres N-path permettent une translation fréquentielle & bande passante absolue constante
[99].

111.3 Performance d’un filtre N-path élémentaire

La montée en fréquence des filtres N-path est limitée par la capacité a générer
I’horloge polyphase a une fréquence élevée. En effet des études ont montré qu’afin
d’optimiser la réjection des filtres N-path, le recouvrement entre les différentes phases de
I’horloge doit étre minimisé [123]. L’augmentation du nombre de path permet théoriquement
une réduction des pertes d’insertion du filtre mais augmente la complexit¢ de [’horloge

polyphase et la fréquence maximum de travail se trouve réduite.

La conception de I’horloge présentée en Annexe nous a permis de déterminer que pour
atteindre une fréquence maximale de 1 GHz avec la technologie dont nous disposons (NXP
QUBIC4XI BICMOS 0,25 um), nous devons nous limiter a 4 phases (I’utilisation d’un

nombre de phase inférieur augmenterait les pertes d’insertion).

On considére donc le filtre 4-path illustré sur Figure I11-1(a). On peut vérifier que la
réponse en fréquence de ce filtre est périodique. La fréquence 2fo est I’harmonique présentant

la plus forte transmission.

_,_IE; '_|_0; Vour 18
Vin Rs 90° |_CE|SL!:_||I 90°) -20 \
= 180° 1zllo° %’ :28 / \\ l G
N '_|—<—,LLI—| S50 ) [/
. I -60
270°  Cgg 270 _70
|—||| -80
Cos 0 05 1 15 2 25 3
Fréquence (GHz)
(a) (b)
Figure 111-1 : (a) : Filtre 4-path a simple acces, (b) : réponse en fréquence du filtre 4-path a
simple acceés
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Afin d’éliminer cette transmission du second harmonique, nous proposons d’utiliser

une structure différentielle comme illustré sur la Figure 111-2(a).

10° 0°
+— —+
Vi | 180° | j—4180° [ Vou 0
s 1Ce S 17 10 |
90° 90°
_,_r"o__r"q_‘_ 20 -
270° 70° m i
«~|_,J_,__|C_,5_,_,B|B_' | s ¥
180° 80° < 40
_,_:iv__rl'-q_L D50 -
0° 0 i
'TJJLE'BlB_" I -60 : : : :
270° 270° B R A K

p

L e 0 05 1 15 2 25 3
Frequence (GHz)
(a) (b)
Figure 111-2 : (a) : Filtre 4-path différentiel, (b) : réponse en fréquence du filtre 4-path a

différentiel

La structure differentielle permet bien d'éliminer la périodicité de la réponse sur les

harmoniques pairs (2 k * fréquences fc k avec k = 1, ..., N) comme le montre la Figure I11-2

(b).

La variation de la fréquence centrale du filtre est obtenue grace a la variation de la
fréquence d’horloge fc k. Dans toutes les simulations présentées I’horloge utilisée est

I’horloge « réelle » présentée en Annexe.

Le filtre 4-path différentiel présente des pertes d’insertions d’environ -3,8 dB qui sont
cohérentes avec le nombre de voies utilisé : si les commutateurs et les capacités étaient

idéaux, les pertes d’insertions seraient d’environ 2 dB (cf. équation (1.24)).
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Figure 111-3 : Variation de la fréquence centrale du filtre 4-path.

La Figure 111-4 et la Figure 111-5 présentent respectivement le facteur de bruit (NF) et
I’IIP1 du filtre 4-path a la fréquence 500MHz.
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Figure 111-4 : Parameétres [S] et NF du filtre a 4-path a la fréequence 500 MHz.
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Figure I11-5 : L’IIP1 du filtre a 4-path.

On peut constater que le filtre N-path se comporte comme un filtre passif : ses pertes

d’insertion donnent directement son facteur de bruit.

Le filtre N-path présente potentiellement de faibles pertes d’insertion et une linéarité

¢levée qui permettent d’envisager son intégration en téte de la chaine de réception RF.

Cependant, la bande passante du filtre 4-path étudié est limitée a une valeur supérieure
a 14MHz, pour une valeur de capacité Cgg de 300pF. Une architecture particuliere doit donc
étre introduite pour répondre au cahier des charges. Commencons par étudier les solutions

présentes dans 1’état de I’art.
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[11.4 Etat de I’art des Filtres N-path sélectifs

D’aprés le Tableau 1-6, deux structures se rapprochent des besoins de notre
application : [102] et [124]. Ces travaux récents sont basés sur la combinaison de plusieurs
filtres N-path (de type passe-bande et stop-bande) pour la conception de filtres RF.

Le premier exemple est un filtre ultra sélectif concu a base de filtre N-path comme

illustré sur la Figure I11-6. Le circuit est constitué de deux branches :

» Une branche principale contenant un étage amplificateur formé par la
transconductance G placée entre deux filtres passe bande de type 4-path.
» Une branche auxiliaire contenant un filtre stop bande qui est précédé par un

étage amplificateur formé par la transconductance Gm.

BSF: f0
{\njz _[Sih CohSs
+H ]
/ S S,IFS, &
1{H <
T T 1 Lg:’RLS
BPF: f, BPF: f, -
‘ urrers
R .. g >
1 S S4|[[[19m1[S S, DDA
W SECedF || )| AECAF + Yo
V; s, fH s D s;, fH.s _%ih 3 2
o Tl 2 oA > -

Figure I11-6 : Schéma électrique simplifié d’un filtre sélectif contenant un seul zéro de
transmission [102].
Les sorties des deux branches (branche principale et auxiliaire) sont connectées a un
amplificateur différentiel diviseur (DDA) jouant le role d’un recombineur. En effet, le DDA a

pour mission de recombiner les deux signaux différentiels provenant de chacune des deux
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branches principale et auxiliaire en un signal différentiel a sa sortie tout en apportant le gain
désire.

Le second exemple [124] est réalisé par les mémes auteurs du circuit précédent
(Figure 111-7). Le circuit est constitué de trois branches connectées en paralléle :

»  Une branche principale contenant d’une part trois filtres passe bande de type 4-
path pour but d’augmenter la sélectivité de cette branche et d’autre part deux
étages amplificateurs (Gm; et Gmp).

> Deux branches auxiliaires contenant chacune un filtre stop bande centré a la
fréquence fo. Chacun de ces derniers est précédé par un étage amplificateur
(Gma et Grs).

18k
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gmd jfro
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2180°
X
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Figure 111-7 : Schéma électrique simplifié d’un filtre sélectif contenant deux zéros de
transmission [124].
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Les performances de ces structures sont rappelées dans le Tableau I11-2 :

Tableau 111-2 : Résumé des performances des circuits N-path sélectifs

s Réjection
. , BWa | NE | Thors 1IPL/1IP3 Consommation | 'Nature | Type
Article | Date | Fréquence | -3dB (dB) bande dBm Techno ) du de
(MHz) filtre filtre
(dB)
[102] | 2015 | %6318 | 87 | aeel 439 O-IP3 =" | CMOS | = 5, 53705 pFa:;tsree 4-path
GHz | MHz |2 : 1897 | 65nm BaT05 | passs
R 45 Filtre
[124] | 2016 OézHazl 62 | a4 | 30460 | 0-1IP3=18 %g”r?rf 33470 | passe- | 4-path
' 6,2 bande

Ces deux structures présentent des bandes passantes trés étroites, mais ne permettent
pas une montée en fréquence suffisante pour I’application visée, malgré I’utilisation d’une
technologie CMOS avancée. Ceci est notamment di a la complexité des structures (jusqu’a
Six étages cascadés dans la voie principale). D’autre part, il semble y avoir un compromis a
faire entre la reduction de la largeur de la bande passante et le facteur de bruit, qui ne parait
pas compatible avec nos objectifs. Nous nous sommes donc intéressés a une famille de filtres

proche : les filtres channelisés.
I11.5 Filtres channelisés utilisant des filtres N-path

Le but de cette partie de ma these a eté de concevoir un filtre passe-bande accordable
hautement sélectif qui peut résister a de forts interféreurs pour la sélection de canal au niveau
RF. En effet, pour augmenter la sélectivité de filtrage et atténuer l'effet des canaux adjacents
d'autres systemes RF, un filtre avec une réjection élevé est nécessaire. Afin de concevoir un
filtre passe-bande présentant une réjection élevée en dehors de la bande utile, une fonction de

filtrage présentant des zéros de transmissions est nécessaire.

Un filtre channelisé contenant deux zéros de transmissions a été développé il y a
quelques années au sein de notre équipe [86]. Son bloc diagramme simplifié est présenté sur

la Figure I11-8. Ce circuit filtrant est constitué de trois branches structurées comme suit :
» Une branche principale formée par un filtre passe bande récursif suivie d’un
étage amplificateur Gy,
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» Une premiere branche auxiliaire A; contenant un filtre passe bande récursif
avec un retard unitaire représenté par ta; et un étage amplificateur Ga;.
» Une deuxiéme branche auxiliaire A, contenant un filtre passe bande récursif

avec un retard unitaire représenté par ta et un étage amplificateur Gay.

Main channel

I
—! : Ly
Power KLY i Power
In divider ; 1 % Tm i combiner Out
— | L
Hy,(f) i
Locecascasasmacasscseccasaccccaasasassnannasnasasans :

Figure 111-8 : Bloc diagramme simplifi¢ d’un circuit filtrant contenant deux zéros de
transmissions [86].

L’utilisation de ta; et de tay permettent d’avoir un filtre passe bande légérement
décalé vers le bas ou vers le haut par rapport a la fréquence centrale du filtre unitaire utilisé
dans la branche principale. Un diviseur et un combineur sont respectivement placés en entrée
et en sortie des trois branches. Par la soustraction de la fonction de transfert de la branche

principale et des deux branches auxiliaires, deux zéros de transmission peuvent étre obtenus.

Nous nous sommes donc proposés de travailler sur une structure comparable ou des

filtres N-path seraient substitués aux filtres récursifs.
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111.5.1 Filtre channelisé & trois voies
Le schéma électrique simplifié du premier circuit testé est montré sur la Figure I11-9.

On peut voir que la fonction division de puissance est réalisée par un LNA diviseur
une voie différentielle vers trois voies différentielles. Cependant, si le LNA était placé en téte
de la chaine de réception, il pourrait étre rapidement saturé par les interféreurs. Nous avons
donc choisi de tirer parti des faibles pertes d’insertion et de la sélectivité du filtre 4-path
différentiel présenté au paragraphe I11.3, et de le placer en téte de la chaine (Fy) afin de
protéger le LNA.

Les deux voies auxiliaires sont réalisées a partir de filtres 4-path (Fa; et Faz) décalés
en fréquence par rapport au filtre Fy
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Figure 111-9 : Schéma électrique simplifié du circuit global.
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Les deux filtres auxiliaires doivent étre décalé en fréquence par rapport a la voie
principale (en bas ou en haut de la fréquence centrale). Or la fréquence centrale d’un filtre N-
path est égale a fc k, il faudrait donc 3 horloges polyphases différentes pour les 3 filtres N-
path implémentés. Dans [99], ’auteur montre que des transconductances Gy, connectées en
paralléles entre les quatre commutateurs constituants le filtre 4-path permettent de décaler la
réponse fréquentielle du filtre a 4 path de sa fréquence fc k initiale. En effet, la fréquence
centrale du filtre sera remplacée par fcix + gm / (2nCgg) €t fcLk-Om / (2nCgg) €n connectant
respectivement les gm dans le sens horaire et dans le sens anti-horaire aux quatre voies
constituant le filtre 4-path comme est illustrée sur la Figure 111-10. C’est cette solution que

nous avons choisi d’implémenter.
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Figure 111-10 : Topologies des filtres constituant le filtre channelisé, (a) : Filtre 4-path avec un
décalage basse-fréquence, (b) : Filtre 4-path avec un décalage haute-fréquence, (c) : Filtre 4-
path centré a fo, (d) : coefficient de transmission des trois filtres.
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111.5.2 Fonction de transfert des filtres auxiliaires

Le calcul de la fonction de transfert du filtre illustré sur la Figure I11-10(a) qui est

configuré avec un décalage basse fréquence se fait de la maniére suivante :

Rappelons la fonction de transfert d’un filtre a ‘N’ paths :

S K=+ T
H(s) = Out( ) Z sinc? ( ) * G(s — jKwg, K), KezZ
1
G(s,K) = f;, autour de kf, et K € Z

R + Ry NYgp(s, k) +1°

(11.2)

(11.2)

Avec N=4 (filtre 4-path). L’admittance effective en bande de base Y(s, K) lorsque la

fréquence est autour de K*f, (avec 1 < K < 3) est donneée par :

Y(s,1) = Cgp(s — jwgp)

Y(S ) 2) = SCBB - gm

Y(s,3) = Cgp(s +jwpp)

Avec
Bon = BT
BB Can
Donc,
Vout(s) 2 (T
= = sinc? (=) [G(s — jwo, 1) + G(s + jog, —1
H(s) V) sinc (4)[ (s —jwg, 1) + G(s + jwy, —1)]
8 . .
= F [G(s — jwg, 1) + G(s + jw,, -1)]
Cependant,

1

+jwg, 1) = '
G(s tjwo, 1) 1+ 4R(sCgg £ jgm)

avec R = Rg + Rgw
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soit,

8 1 8 1

H(s) = — |— — |+ = | _

w21 —j4g R + 4RCgp(s — jwy)] w211 +j4g,,R + 4RCpp(s + jwy)

Finalement,
S
8 2RCgp
H(S) = — : S BB Y (111.7)
S Y IRC, T (w0~ E)

De méme et en remplagant g, par —gm, la fonction de transfert du filtre configuré avec

un décalage en haut de la fréquence centrale est donnée par :

S
8 2RC
HO) = 5|~ RS (111.8)
S +—2RCBB+((UO+ E)

La topologie de du circuit filtrant global (filtre channelisé) illustré sur Figure 111-9 est
simple et trés facile a mettre en ceuvre. Cependant, 1’ajout des gn, dégradera les performances
du circuit en termes de linéarité et de bruit. C’est pourquoi nous nous sommes intéressés a la

possibilité de créer un ou plusieurs zéro(s) de transmission a I’aide de filtres centrés a fo.

111.5.3 Topologie originale d’un filtre channelisé avec un seul zéro de transmission

L’objectif est d’abord d’obtenir un seul zéro de transmission avec I’utilisation de deux
branches (une branche de la voie principale et une seule branche de la voie auxiliaire) dont les
réponses de filtrage sont centrées a fo. Cela donne naissance a la conception d’une nouvelle

topologie de filtres N-path channelisés accordables avec un seul zéro de transmission.

111.5.3.1 Principe de fonctionnement du filtre channelisé contenant un seul zéro

de transmission

Le principe de fonctionnement de l'architecture du filtre proposé est illustré sur le
schéma de la Figure 111-11. La Figure I11-11(a) montre le schéma global du filtre, la Figure

I11-11(b) représente le LNA utilisé contenant deux sorties différentielles, et la Figure 111-11(c)
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représente le principe de fonctionnement. Le circuit proposé utilise deux filtres 4-path et sa

topologie difféere de toutes les autres topologies déja existantes dans la littérature par sa

simplicite.
+_§ H+ + Cana Y + +H |\Z‘D+D<\l 1 ~
Vin 1% Principal a[\&/’ (7 Vour 2 == =
- 3 uc-)__ - - - O O O O
v 8 <
£ @5
| S W
a 3 C_a_nff“ Haa(f) . +
o OJ| | |Auxiliaire 1,c1 IN IN
s Il
Fwm: Filtre 4-path (Ceem = 300 pF) a fo
Fa: Filtre 4-path (Css = 300 pF) a fo !
(a) (b)
A A
® o Hchannelise (f)
© ©
2 2
= E> =
S €
< <
, > ,
Fréequence Frequence

©)

Figure 111-11 : Structure du filtre propose, (a) : bloc diagramme, (b) : schéma électrique
simplifié du LNA, (c) : principe de fonctionnement.

La topologie du filtre différentiel présentée sur la Figure I11-2 est utilisée pour chacun

des deux filtres 4-path constituant le filtre channelisé.

L'étude théorique et les résultats de simulations du filtre channelisé initialement concu

avec deux branches a base de filtres 4-path sont détaillés ci-dessous :

La création d’un seul zéro de transmission hors de la bande passante est possible avec

I'architecture du filtre proposée dans la figure précédente (Figure 111-11(a)). Elle se fait grace
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a la soustraction des sorties du canal principal et le canal auxiliaire a condition que le canal

principal présente un ordre plus grand que celui du canal auxiliaire (Figure 111-11(c)).

Le pré-filtre sélectif (Fy) est inséré a l'entrée du récepteur pour obtenir un niveau
d'atténuation supérieur a 10 dB a 23 MHz de la fréquence centrale du canal considéré. Ce pré-
filtre est suivi d'un bloc a double fonctionnalité qui sert a la fois de LNA et de diviseur
différentiel de deux branches.

Enfin, 'une des deux branches différentielles du LNA est connectée a un autre filtre 4-
path 'FA' tandis que la deuxiéme branche est congue par une ligne simple. Les sorties de ces
deux branches sont connectées en parallele. Le circuit global, sera donc formé par deux
canaux a savoir le canal principal et le canal auxiliaire qui sont constitués de la maniére

suivante :

» Le canal principal est constitué de l'association du pré-filtre 4-path 'Fy', la
premiere voie differentielle du LNA et d'un autre filtre 4-path 'FaA', ce qui
forme globalement un filtre d’ordre 2.

» Le canal auxiliaire A; est simplement composé par ’association du pré-filtre
‘Fm’, de la deuxieme voie différentielle du LNA et d’une simple ligne, ce qui

est globalement équivalent a un filtre d’ordre 1.

Lorsque la phase et I'amplitude du canal principal et auxiliaire sont identiques a une
fréquence particuliére, un zéro de transmission est créé dans cette fréquence. Les fonctions de

transfert des filtres Fy et Fa1 sont donnés par :

S
8 2RC
Hey (S) = — 5 (1.9)
S2 4 oo+ Wi
I 2RCppm
S
8 2RC
Hpy (S) = 2 5 SBB1 2 (111.10)
_S +—2RC331 + w; :
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Ceem et Cpggi qui sont égales a 300 pF représentent respectivement les capacités en
bande de base de chacun des deux filtres de la voie principale et de la voie auxiliaire, ®wo =
2nfy, R=Rs+Rsw. Rs représente I’'impédance de source qui est égale a 50 Q et Rsw est la

résistance des commutateurs (Rsw ~ 10 Q).

Les fonctions de transfert de chacune de la voie directe et de la voie auxiliaire

s’écrivent de la maniére suivante :

Hy (S) = Hpp (S) % G1 % Hyy (S) (111.12)

Hy1 (S) = Hppy (S) * G2 (111.12)

Avec G1 égal a 20 dB et G2 égal a 10 dB qui représentent respectivement le gain de la

voie directe et de la voie auxiliaire.

Finalement, la fonction de transfert du filtre channelisé global peut s’écrire ainsi :
Hcnannelized S = HM(S) — Hyq &) (|||.13)

De cette facon et en concevant de maniére appropriée chacun des deux principaux
filtres du canal principal et du canal auxiliaire et conformément a (I111.13), un zéro de
transmission est créé a une fréquence supérieure a la fréquence centrale. Ceci permet de

diminuer la largeur de la bande passante et d'accroitre la sélectivité globale.
111.5.3.2 Résultats de simulation

Le circuit global présenté sur la Figure 111-12 a été concu avec la technologie
QUBIC4XI BICMOS 0,25 um de NXP. Les deux filtres 4-paths utilisent des transistors
NMOS en commutation (32*NMOS utilisés pour la conception des deux filtres 4-path
déployés) tandis que des transistors bipolaires (6) ont été utilisés pour I’étage d’amplification
faible bruit (LNA).
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Figure 111-12 : Schéma électrique simplifié du circuit global.

Les parameétres [S] simulés a la fréquence 500 MHz du circuit global sont présentés

sur la Figure I11-13.
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Figure 111-13 : Paramétres [S] du circuit réalisé contenant un seul zéro de transmission simulé
a la fréquence 500MHz.
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Le circuit filtrant présente un gain supérieur a 18 dB pour toutes les fréquences
d'accord. La fréquence centrale peut étre réglée en changeant la fréquence fc k de I'norloge
utilisée. La plage d’accord du circuit est de 0,2 a 1 GHz comme est montré sur la Figure
[11-14. Le bruit (NF) du circuit varie entre 4,7 et 6,9 dB dans la méme gamme de fréquence
d'accord.
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Figure 111-14 : Accordabilité de la fréquence centrale de 0,2 a 1 GHz.

Le circuit maintient de bonnes performances en termes de sélectivité, de gain, de bruit
et de linéarité (Pigs min =-20 dBm) sur toute la plage d'accord de frequence centrale. Cette
premiére topologie du filtre passe bande channelisé congue est originale. Elle différe de toutes
les autres topologies de filtres channelisés trouvées dans la littérature par sa simplicité. En
effet, cette topologie n’utilise pas de stop bande (notch) mais elle déploie simplement deux

filtres passe bande a base de quatre commutateurs identiques.
111.5.4 Topologie finale proposée du filtre channelisé avec deux zéros de transmission

Cependant pour I’application visée, les exigences de sélectivité sont élevées de part et
d’autre de la bande passante. Nous nous intéressons donc, & présent, a la réalisation d’un filtre
channelisé présentant deux zéros de transmission. Le principe de fonctionnement du filtre

propose ainsi que les résultats de simulations sont présentés dans les paragraphes suivants.
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111.5.4.1 Principe du filtre proposé

Le diagramme simplifié ainsi que le principe de fonctionnement du circuit final
proposé est montré sur la Figure 111-15.

Canal Principal

(CsBm

: o |+
+— I +
Vin i ~Z [ Hu(f) Vout
= RS Fwm -
<
- 8T
s 2l 2 < _ HCl -
85|28 8|5+ —jiCL+  Hai(D
I |E
™
a.
Qa
>
L

Avec :

Fwm: Filtre 4-path (Csem = 300 pF) a fo
Fa2: Filtre 4-path (Ces2 = 50 pF) a fo- Af

Figure 111-15 : Bloc diagramme du circuit global propose.

En effet, la topologie finale du filtre channelisé a trois branches est basée sur la
topologie du filtre précédent (filtre canalisé avec un seul zéro de transmission) a laquelle on

vient ajouter une autre branche contenant un autre filtre 4-path, légerement décalé vers les
fréquences basses.

111.5.4.2 Etude théorique de la structure a 3 branches proposée

Comme le cas du circuit précédent (le filtre canalisé avec un seul zéro de
transmission), la fonction du pré-filtre Fy est toujours la méme a savoir 1’obtention d’un
niveau d'atténuation supérieur a 10 dB a 23 MHz de la fréquence centrale du canal considéré.

Cependant, le bloc du LNA initialement concu avec deux branches, réalise maintenant une
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division sur trois branches. Une branche pour la voie principale, une branche pour la voie
auxiliaire A; et une autre branche pour la voie auxiliaire A,. Ces trois branches sont

configurées de la maniére suivante :

» Le canal principal est constitué de I'association « pre-filtre 4-path 'Fy'+ voie 1
du LNA + filtre 4-path 'Fp' ».

» Le canal auxiliaire A; est constitué de I’association « pré-filtre 4-path 'Fy'+
voie 2 du LNA + ligne simple ».

» Le canal auxiliaire A, est constitué de l'association « pré-filtre 4-path 'Fy'+
voie 3 du LNA + filtre 4-path 'Fa,' ».

Le premier zéro de transmission se trouvant au-dessus de la fréquence centrale est
obtenu par la combinaison du canal principal et du canal auxiliaire Az sur le principe du filtre

avec un seul zéro de transmission mentionné dans le paragraphe 111.5.3.

Le second zéro de transmission se trouvant en dessous de la fréquence centrale est
obtenu par la combinaison du canal principal et du canal auxiliaire A,. La condition pour
créer un zéro de transmission en bas de la fréquence centrale reste identique : le canal
principal doit présenter une sélectivité plus grande que celle du canal auxiliaire A;. C’est
pourquoi le filtre 4-path 'Fa,' est configuré avec une capacité Cggy plus faible que celle de
Cgsm de maniére a ce que la réponse de filtrage de la combinaison Fy * Fa soit plus sélective

que celle de la combinaison Fy * Fao.

Les fonctions de transfert des filtres Fy et Fa2 utilisés sont données par :

S
8
Hew () = — 2RCpi (111.14)
2 - 2
Se+ 2RConm + w;
S ]
8 2RCgg,
Hpp2(S) = Pl S BB2 - le (111.15)
2 S —
S  IRCaps T (w CBBZ)
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Ceem et Cgpz sont respectivement égales a 300 pF et 50 pF. Elles représentent
respectivement les capacités en bande de base de chacun des deux filtres de la voie principale

et de la voie auxiliaire A,.

La fonction de transfert de la voie directe et de la voie auxiliaire s’écrivent de la

maniére suivante :

Hy (S) = Hpy*(S) *G1 (111.16)
Hp1(S) = Hpp(S) * G2 (111.17)
Hy2(S) = Hpp(S) * G3 % Hpyy(S) (111.18)

Avec G1 = 20 dB et G2 = G3 = 10 dB qui représentent respectivement le gain de la

voie directe et le gain des deux voies auxiliaires.

Finalement, la fonction de transfert du filtre channelisé global peut s’écrire :
HChannelised (S) = HM(S) - HA1(S) - HAZ(S) (|||-19)

Les deux filtres 4-path Fy et Fa2 sont congus pour créer deux zéros de transmissions
autour de la fréquence centrale ce qui permet de régler précisément la largeur de la bande
passante et d'augmenter la sélectivité globale du circuit filtrant. De cette maniéere, le filtre
channelisé accordable a base de deux filtre 4-path et contenant deux zéros de transmissions a

été congu.
111.5.4.3 Résultats de simulation

La Figure 111-16 présente le schéma électrique simplifié du circuit global réalisé tandis
que la Figure I11-17 présente le dessin du masque (layout) du méme circuit congu. Ce filtre
channelisé déploie d’une part 48 transistors NMOS utilisés comme commutateurs constituant
les trois filtres 2*Fy et Fa, et d’autre part 8 transistors bipolaires et cela sans compter les
transistors MOS constituant les miroirs de courant du LNA ainsi que la partie digitale de

I’horloge congue.
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Figure 111-16 : Schéma électrique simplifié du circuit global.
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Figure 111-17 : Dessin du masque du circuit réalisé.
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Les deux accés RF sont implémentés en configuration ‘GSGSG’ pour ’entrée et la
sortie et sept plots de tension continue (DC) sont répartis de la maniére suivante : cing plots
pour le LNA, un plot pour le Gy, (il peut étre utilisé pour décaler le zéro de transmission se
trouvant en bas de la fréquence centrale.) et un autre plot pour le signal CLK de commande du
générateur d’horloge polyphase. 11 occupe une surface de 3,8 mm? incluant tous les plots cités

précédemment.

Les paramétres [S] ainsi que le facteur de bruit du circuit global sont présentés sur la
Figure I11-18 simulés a la fréquence 500 MHz.
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Figure 111-18 : Parametres [S] et NF du circuit réalisé pour une configuration a la fréquence
500MHz.

Le circuit filtrant présente deux zéros de transmissions situés de part et d’autre de la
fréquence centrale. L’accord de la fréquence d’horloge fc x permet de décaler en fréquence la
fonction de transfert comme le montre la Figure 111-19. Il présente un gain supérieur a 20 dB
autour des fréquences d'accord allant de 0,2 a 0,65 GHz. Au dessus de la fréquence 0,65 GHz,
le gain commence a diminuer pour atteindre 16 dB autour de 1 GHz. Cela est principalement
dd au gain du LNA qui commence a chuter a partir de cette fréquence. Le point de

compression a 1 dB simulé a la fréquence 500 MHz (Figure 111-20) est égal a -16 dBm.
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Figure 111-19 : Accordabilité de la fréquence centrale de 0,2 a 1 GHz.
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Figure 111-20 : 11P1 du circuit fonctionnant a la fréquence 500 MHz.

Un récapitulatif des performances obtenues du circuit présenté dans ce chapitre ainsi
qu’une comparaison avec des structures équivalentes rencontrées dans 1’état de I’art sont

résumées dans le tableau suivant :
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Tableau I11-3 : Comparaisons des performances obtenues

2014 2015 2016 Ce
[125] [102] [124] travail
Fréquence (GHz) 0,l1a1 06a18 0,2a12 0,2al
Max. de Gain (dB) 23 20,3 21 20,3
BW.348 (MHz) 12 8,7 6,2 436
NF (dB) 552476 3,04 45462 47477
Réjection (dB) 30 63.2 - 30a60
I1P3 (OOB) (dBm) 55a8,7 18,97 18 6
VDD 12 1.2 12 2,5
Consommation (mW) 742146 31,8a705 33a70 350
CMOS Tech. 65 nm 65 nm 65 nm 0,25 um

A l'exception du facteur de consommation qui est directement lié¢ a la technologie
utilisée, le Tableau I11-3 révéle que la topologie proposée permet d'atteindre des performances
comparables avec des travaux trouvés dans 1’état de I’art bien que ces derniers déploient des

technologies plus récente que celle déployé dans ce travail (exemple : 0,25 pm vs 65 nm).

111.6 Conclusion

Dans ce chapitre le cahier des charges de la fonction a développer dans le cadre du
projet Européen Catrene CORTIF a été présenté. Une étude préliminaire des potentialités des
filtres N-path ainsi qu’une étude bibliographique des structures N-path ultra sélectives ont été
menées. Une nouvelle famille de filtres channelisés dont les branches sont constituées de
filtres N-path a été introduite et étudiée. Deux structures originales ont été ensuite congues et

les résultats de simulation post layout ont été présentés :

»  Un filtre channelisé 2 branches constitué d’un LNA différentiel une voie vers deux
et de deux filtres 4-path identiques. Cette structure, outre son originalité et sa

simplicité présente d’excellentes performances électriques
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> Un filtre channelisé 3 branches dérivé du précédent au quel on a additionné une

voie auxiliaire décalée vers les fréquences basses.

Les performances simulées de ces structures sont d’autant plus remarquables qu’elles
sont comparables a celles des meilleurs circuits de I’état de I’art alors que nous les avons

congues avec une technologie bien moins favorable.
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intégré dédié au systeme GNSS
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Chapitre IV : Conception d’un filtre bi-bande intégré dédié au systeme GNSS

1VV.1 Introduction

Le GNSS (Global Navigation Satellite System) est un systéme de localisation et de
navigation regroupant plusieurs systéemes tel que le GPS, le GLONASS et le GALILEO. Il a
pour but de déterminer la position et la vitesse d’un point a la surface ou au voisinage de la
terre avec une précision élevée. En effet, le systtme GNSS opére dans les deux bandes de
fréquences 1215 - 1300 MHz et 1559 - 1610 MHz pour récolter simultanément les données
venant des systémes mentionnés précédemment. D’ou I’objectif de cette partie du travail qui
réside dans la conception d’un bloc LNA-filtre bi-bande intégré opérant dans les deux bandes
de fréquences utilisées par le GNSS. La topologie de filtrage bi-bande proposée dans ce
travail est une structure totalement innovante. En effet, elle est basée sur celle d’un coupleur
ou la sortie RF du filtre est simplement la sortie image du coupleur tandis que la sortie RF du
coupleur est chargée par un circuit ouvert. La réponse du filtrage bi-bande est obtenue par la
combinaison des signaux transversaux qui, initialement constitués le coupleur. Le LNA
filtrant a été realisé en technologie BICMOS SiGe:C.

1V.2 Intérét d’utiliser un filtre bi-bande

Le choix d’une solution déployant un filtre bi-bande et non pas celle d’un filtre
accordable (comme dans Chapitre I11) se justifie par le besoin de réceptionner simultanément
les données provenant des systemes constituant le GNSS. En effet, la récolte simultanée
d’informations envoyées par chaque systéme (GPS, GLONASS et GALILEO) donne la
possibilité d’avoir un positionnement trés précis. Etant donné que les données proviennent de
trois systemes différents constituant le GNSS, une moyenne peut étre calculée ce qui revient a
dire que le taux d’erreur du systéme global (GNSS) sera moins ¢élevé que si les données
provenaient seulement d’un seul systéme (par exemple le GPS). D’autre part, en cas de perte
d’un signal de 1’un des systemes (GPS, GLONASS ou GALILEO), les informations envoyées
par les autres systémes seront toujours disponibles. La Figure V-1 montre les deux bandes de
fréquences visées du systeme GNSS a savoir la bande de fréquence inferieure (1215 - 1300
MHZz) et la bande de fréquence supérieure (1559 - 1610 MHz). Concernant la bande
inferieure, elle est utilisée pour des services de radionavigation par satellite (RNSS : Radio

Navigation Satellite Service). La bande supérieure quant a elle, peut aussi étre utilisée pour
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des services de radionavigation par satellite comme elle peut étre exploitée pour des services

de radionavigation dans le domaine de I’aviation (ARNS : Aviation Radio Navigation

Service).
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Figure 1V-1 : Bandes de fréquences du systéeme GNSS.

Avant de passer a la présentation de la phase de conception du circuit filtrant realisé

dans cette partie de ma these, les speécifications du bloc analogique LNA-Filtre visé sont

présentées. Nous effectuons, par la suite, un état de I’art de quelques travaux de circuits

filtrants opérants dans les deux bandes de fréquences du systeme GNSS.

V.3 Spécifications demandés

Le circuit a concevoir est illustré sur la Figure 1V-2. Il sera réalisé en technologie
intégrée - en utilisant la filiere BICMOS SiGe:C de NXP. L’utilisation d’un LNA filtrant bi-

bande en lieu et place d’un LNA large bande permet de réduire les contraintes du filtre RF

(congu en passif) et placé au premier étage de la chaine de réception.

____________________________________________________________________________________

7’

bloc du circuit visé (LNA + Filtre)

Filtre RF

i
- N

Figure 1V-2 : Bloc simplifié du LNA filtrant réalisé.
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Chapitre IV : Conception d’un filtre bi-bande intégré dédié au systeme GNSS

Les spécifications d’amplification dans les deux bandes sont données ci-dessous :

» Gain>10dB,
» NF<3dB,
» Point de compression a -1 dB (11P1) > -22 dBm.

Les spécifications de filtrage sont résumées dans le tableau suivant :

Tableau IV-1 : Spécifications de filtrage

Fonin Frax Amplitude (dB)
[S21] 1,012 1,112 -30
[S21] 1,112 1,162 -15
[S11] 1,2126 1,2988 -13
[S21] 1,344 1,393 -5
[S21] 1,393 1,455 -15
[S21] 1,455 1,505 -5
[S11] 1,555 1,595 -13
[S21] 1,645 1,695 -5
[S21] 1,695 1,795 -30
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1VV.4 Etat de Part sur les filtres bi-bande existants

Plusieurs travaux dans la littérature traitent la conception de circuits filtrants bi-bandes
tel que les travaux publiés dans [126] - [131] dont [128] qui est été destiné a la méme
application que celle visée dans ce chapitre. Aucun de ces travaux n’a été réalisé en

technologie silicium ce qui rend ce travail unique en son genre.

La topologie de base du circuit bi-bande réalisée est illustrée sur la Figure 1V-3. Ce
circuit a été développé en collaboration avec 'université d’Alcala (Madrid). La topologie
originale avaient été fabriquée en utilisant des technologies hybrides et a base d’éléments
distribués [126], [127].

— o
RFIN Circuit
ouvert

Coupleur
RFout Circuit
ouvert

Figure 1V-3 : Schéma de principe du filtre bi-bande.

L’originalité de ce circuit repose sur la mise en ceuvre d’un coupleur de type « branch
line » ou la sortie du filtre (RFout) Se trouve étre prise sur la sortie isolée du coupleur alors
que les sorties du coupleur sont chargées par un circuit ouvert. Dans ce cas-la et par la
combinaison des signaux transversaux du coupleur, une réponse de filtrage, bi-bande et trés
sélectif, peut étre obtenue. Ce filtre peut étre considéré comme appartenant a la famille des

filtres a interférences.

Deux exemples de ce filtre ont été réaliseés auparavant. La premiére version de ce filtre
est présentée sur la Figure 1V-4(a). Elle a été réalisée en technologie hybride alors que la
deuxieme version de ce circuit est réalisee avec des eléments distribués comme montré sur la
Figure 1V-4(c).
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(@)

Amplitude, dB

— — - Sim.(circuit)
[ Sim. (FEM)
Meas.

) —

2.5

3 35 4 45 5

Frequency, GHz

(b)
Input Output
oL 0 u n g u [ =
Cor[]Cue ] Jo, 10 ]
g - - . . ] L
(2 Bl o= =gy o= = ol o= Bl p=an
| | | | | | | |
| | | | | | | |
| | | | | | | |
| | | | | | | |
| | | | | | | |
| | | | | | | |
| | | | | | | |
| | | | | | | |
| | | | | | | |

| | | | | | | |

()

Figure 1V-4 : Topologies et coefficient de transmission du filtre bi-bande déja realisé, (a) :
Filtre concu en technologie hybride [126], (b) : Coefficient de transmission Sy; du filtre congu
en technologie hybride+ [126], (c) : Filtre congu avec en éléments distribués [127].

Les résultats obtenus avec cette topologie montrent que les pertes d’insertion sont

faibles et qu’une tres forte réjection est obtenue. Dans la continuité des travaux déja réalisé au

sein de notre équipe, nous avons recherché a reprendre les principes de base de ce circuit et a

les transposer en utilisant une technologie intégrée compatible avec les applications visées.

Les détails de la conception ainsi que les résultats de simulation et de mesures sont présentés

dans les paragraphes suivants.
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Chapitre IV : Conception d’un filtre bi-bande intégré dédié au systeme GNSS

I\VV.5 Conception du filtre bi-bande intégré pour une

application GNSS

IV.5.1 Topologie du filtre bi-bande utilisée

Notre objectif a été d’obtenir un gabarit de filtrage fonctionnant aux deux bandes de
fréquences citées précédemment en utilisant la topologie équivalente du filtre en éléments

localisés donnée sur la Figure 1V-5 [127].

Cc2— - Cc2
|N—()_NYY\_()_||_JYYY\H“
Lc Ci1 Lt
Ccl — Cc1
OUT—()_JYW\__O_”_JYYY\%M
Lc C2 Lf2
Ce2 1 - Cc2

Figure 1V-5 : Topologie du filtre en éléments localisés.

La phase d’optimisation du circuit a été effectuée de la maniere suivante :

» Dans un premier temps, nous avons utilisé des composants idéaux
(bibliothéque « AnalogLib » de Cadence.

» Ensuite, les capacités ont été remplacées par des capacités de type MIM
(bibliotheque QUBICA4XI). Dans cette phase, nous avons constaté que la
réponse du filtre bi-bande n’était pas impactée.

» Dans une troisieme étape, nous avons effectué le choix des inductances a
mettre en ceuvre a la place des deux inductances L et Ly, qui ont un effet

direct sur les deux fréquences de résonances visées. Il faut que Ly et L¢, soient
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congues avec un facteur de qualité élevé dans le but d’avoir une réponse de

filtrage avec un minimum de pertes d’insertion.

Notre point de départ a été d’utiliser deux inductances actives dont les topologies sont
similaires a celle présentée sur la Figure I1I-5 (cf. Chapitre Il, page 52) a la place des
inductances idéales Ly et Lp. Ce choix a été guidé, d’une part, a cause de leurs valeurs et
facteurs de qualité élevés et accordables, et d’autre part, par la faible surface de silicium

utilisée.

Tableau IV-2 : Valeurs des composants du filtre

Composant Valeur
Le 1nH
Cc: 30 pF
Ce 0,1 pF
Ly 3nH
C, 5,3 pF
Le 3nH
C, 3 pF

Un autre point important est la possibilité de fixer indépendamment les fréquences de
résonance du filtre bi-bande. Ceci constitue un avantage majeur. Nous aurons la possibilité
d’ajuster la valeur de chacune des deux inductances pour définir précisément les deux bandes

de fréquences lors des phases de caractérisation du circuit.
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PARAMETRES [S]

Figure IV-6 :

PARAMETRES [S]

(dB)

(dB)

-30 i i ‘
0 0,5 1 15 2 2,5 3
Fréquence (GHz)

Accordabilité de la fréquence centrale de la bande inférieure du systeme GNSS
gréce a la variation de I’inductance active L.
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Figure 1V-7 : Accordabilité de la fréquence centrale de la bande supérieure du systeme GNSS

grace a la variation de I’inductance active L.

Malheureusement, la faible linéarité de ces inductances actives empéche de répondre

aux spécifications du bloc total LNA-Filtre visées, a savoir un IIP1 > -22 dBm et un gain > 10

dB. Ceci, nous a amené a étudier d’autres types d’inductances telles que les inductances

passives a pertes compensees.
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IVV.5.2 Topologie de ’inductance compensée

La topologie de I’inductance a pertes compensées choisie est illustrée sur la Figure
IV-8. Nous avons auparavant classé cette structure avec les topologies des résistances
negatives realisées a partir d’une implémentation d’un transformateur & deux inductances
couplées (cf. paragraphe 1.3.4.2). Cette topologie utilise une technique de contre-réaction
ayant pour objectif de contrdler la mutuelle inductance M du transformateur composé des
inductances L; et L, et donc d’agir sur le facteur de qualité. Cette mutuelle inductance
associée a la transconductance Gn du transistor TR est a Iorigine de la création d’une
résistance négative qui compense les pertes résistives de l'inductance équivalente de ce
montage. De cette fagon, le facteur de qualité de I'inductance équivalente peut étre amélioré.
Cette topologie permet de créer une inductance a simple acces. L’un des deux est connecté a

la masse.

Figure 1V-8 : Topologie de I’inductance a facteur de qualité compensée.

V, et Vy representent respectivement la tension de grille et la tension de drain du
transistor NMOS. Gréace a ces deux tensions de polarisation, la valeur de la transconductance

Gm peut étre controlée.

L’impédance d’entrée Zi_ de l'inductance compensée représentée sur la Figure 1V-8

peut étre exprimé par :

. . i +1p iy +1ip) . . iy
ZinL, = joL; + Ry + ]@M( - ) + ( - ) [jwL, + R, +joM ( : )] (IV.1)
11 11 11 + 1
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Avec,
i * —jCwVgs et iy = GpyVgs (1V.2)
Ceci implique que,

Si nous remplagons 1’équation (1V.3) dans I’équation (IV.1), nous obtenons :

MG, L,G
Zi, = (Ry + R, == = 2"

. GmRZ
>+]w(L1+L2+2M+ (;)ZC) (IV.4)

Généralement, I’impédance d’une inductance est modélisée par une partie réelle et une

partie imaginaire telle que :
7. = R +jwL (IV.5)

Ainsi, nous pouvons en déduire de ces deux expressions données dans (1V.4) et (IV.5)

la partie réelle et la partie imaginaire de I’inductance compensée équivalente.

MG, L,G

Rieqg = Ry + Ry = Tm - Cm (1V.6)
GR

Lieg =Ly + Ly + 2M + —5-—2 (IV.7)

w?C

Les résistances séries Ry et R, modélisent respectivement les pertes résistives des deux

inductances Ly et Ly formant I’inductance compensée.

D’apres 1’expression donnée dans (1V.6), la résistance équivalente de I’inductance
compensée peut étre minimisée lorsque I’on cherche a augmenter le couplage (valeur de M) et
la transconductance Gn, du transistor. C’est pour cette raison que ce type de structure est
appelée inductance compensée puisque leur facteur de qualité est amélioré par I’intermédiaire
de techniques de compensation telles que I’ajout de circuits générant des résistances
négatives. Cependant, une augmentation du facteur de qualité entraine aussi une augmentation

de la valeur de linductance équivalente (d’apres (1V.7)). Pour pallier ce probleme de
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dépendance, des capacités variables ou varactors (bibliotheque QUBIC4XI) ont été placées en
paralléles avec chacune des deux inductances Ly et Ly dans le but d’ajuster la réponse du

circuit pendant les phases de caractérisation.

1VV.5.3 Résultats de simulations et de mesures du filtre bi-bande utilisant ’inductance

compensée

Les simulations ont été¢ d’abord faites pour le filtre seul (sans 1’étage LNA) afin
d’optimiser sa réponse et viser les deux bandes de fréquences du systéme GNSS. La Figure
IV-9 et la Figure 1V-10 présentent respectivement les parameétres [S] ainsi que le facteur de
bruit du filtre bi-bande seul.

1
(63}

PARAMETRES [S]
(dB)
R
(6)]

0,8 1,3 1,8 2,3
Fréquence (GHz)

Figure 1V-9 : Parametres [S] du filtre bi-bande utilisant I’inductance a facteur de qualité
compense.
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Figure 1V-10 : Facteur de bruit (NF) du filtre bi-bande utilisant I’inductance a facteur de
qualité compensé.
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La fréquence centrale du filtre a été fixée avec un leéger écart fréquentiel (par exemple
dans la bande inferieure, nous avons fixé 1,3 GHz a la place de 1,25 GHz) dans le but de
rattraper le décalage induit par les couplages inductifs générés entre les inductances et les
lignes dessinées. Ce décalage fréquentiel a été constaté lors de simulations
électromagneétiques effectuées avec le logiciel Momentum. De plus, comme cité
précédemment, des capacités variables ont été ajoutées en paralléle avec les deux inductances
Lu et Lyp. Concernant le bruit du filtre seul, il est inférieur a 11 dB dans les deux bandes
passantes. Pour respecter les spécifications en facteur de bruit, le filtre devra étre précédé d’un
étage amplificateur. De ce fait et en utilisant la formule de FRIIS mentionnée dans
I’expression (1V.8), le facteur de bruit du circuit global LNA-Filtre sera inférieur a 3 dB si le
bruit du premier étage est inférieur a 1,6 dB pour un gain de 14 dB.

F,—1 Fy—1 Fp—1
F=F +——4+—— +- 0

. (IV.8)
G, G,G, G1Gy ...Gr_q

La topologie du premier étage est un amplificateur monté en émetteur commun et
contre-réactionné par une résistance Ry dans le but d’avoir une réponse large bande. Un
transistor bipolaire (de la bibliotheque QUBIC4XI) est utilisé pour avoir un facteur de bruit et
une linéarité optimisés. Le schéma de principe de I’ensemble LNA Filtrant est montré sur la
Figure 1V-11.

Vdi1

Vdd
Rf (ﬁd
I
IN bny
OuUT 0
Lc C2 l : i2
1 e | c i |
CCZI I Cc2 il L1
[
= = Vcapzf A
. N L
Figure 1V-11 : Schéma électrique simplifié du circuit LNA filtrant.
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Le dessin du masque du circuit global est illustré sur la Figure 1V-12. Le circuit
occupe une surface d’environ 1 mm? (990*990 pum?). Le circuit posséde deux plots du type
masse — signal — masse (GSG) pour I’entrée et la sortie du signal RF et cinq plots de tension
continue (DC) pour les tensions Vg, Va1, Va2, Vg1, Vg2, Veapt €t Veaps.

Figure 1V-12 : Dessin des masques du circuit LNA-Filtre bi-bande.

Aprés avoir édité le dessin des masques du circuit LNA-Filtre, plusieurs simulations
ont été effectuees avec la version prenant en compte les parasites électriques, physiques, ...
(extracted) en utilisant les options d’extraction RLCK (prises en compte des effets résistifs,
capacitifs, inductifs et de couplage magnétique). L’option d’extraction K permet d’extraire
uniquement les mutuelles inductances générées entre les lignes d’interconnexion dessinées. Il
n’est pas possible d’extraire les mutuelles entre les lignes dessinées et les composants tels que
les inductances (ou le transformateur). En effet, lors de la phase d’extraction des parasites
avec I'utilisation de I’option RLCK, le logiciel reconnait les composants modélisés dans la
bibliotheque QUIBC4XI, tel que les deux transformateurs Ly et Ly grace a une couche
appelée « mind » dans le but de ne pas extraire leurs parasites deux fois. En revanche,
I’inconvénient est que les couplages entre un composant de la bibliotheque QUIBC4XI et les
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lignes de connexion ne seront pas déterminés. La nécessité d’utiliser un logiciel de simulation
électromagnétique tel que Momentum est nettement justifiée sur la Figure 1V-13 ou les
couplages entre les lignes du transformateur et les lignes de connexion (comme la ligne de

connexion reliant les deux ports du transformateur) ne peuvent pas étre extraites.

Figure 1V-13 : Exemple de couplages non calculés par ’option RLCK.

Toutes les simulations nécessaires ont ¢été effectuées afin de s’assurer que la
simulation du circuit soit la plus realiste possible. Les paramétres [S] obtenus du circuit

réalisé sont présentés sur la Figure 1V-14.
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Figure 1V-14 : Paramétres [S] du circuit LNA-Filtre bi-bande.
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Les deux fréquences de résonances sont centrées aux deux bandes de fréquences du
systeme GNSS visé a savoir 1,25 GHz et 1,6 GHz. Dans la version finale du circuit envoyé en
fabrication, la réponse nominale du circuit a été optimisée avec un léger décalage de 50 MHz
autour des deux fréquences du systeme GNSS (fréquences visées : 1,3 GHz et 1,65 GHz), les
varactors étant plus efficaces pour abaisser les fréquences de travail. Les varactors seront
donc utilisés (polarisés) pour ajuster précisément les 2 bandes de fréquences. Le facteur de
bruit quant & lui, est inférieur a 2,6 dB. La linéarité est bien supérieure aux 22 dBm exigeés.

La Figure 1VV-15 représente le facteur de bruit simulé du circuit LNA Filtrant. Le bruit
est inférieur a 2,6 dB autour des deux bandes de fréquences du systeme GNSS. Les résultats
de simulations de la linéarité et la stabilité du LNA Filtrant sont respectivement illustrés sur la
Figure IV-16 et la Figure 1V-17.
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Figure 1V-15 : Niveau de bruit du LNA-Filtre bi-bande.
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IP1 = 116,28 dBm
afy=1,6 GHz
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Figure 1V-16 : Point de compression a -1 dB (11P1) du circuit LNA-Filtre bi-bande a la
fréquence 1,6 GHz.
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Figure 1V-17 : Facteur de stabilité ‘K’ du circuit LNA-Filtre bi-bande.

Le facteur de stabilité K est supérieur a 1 dans toute la bande de fréquence visée.
Toutefois, nous avons Vérifié cette condition sur une large bande (de 0 jusqu’a 20 GHz). Ce
qui revient a dire que le circuit réalisé est inconditionnellement stable (sachant que le facteur

B est aussi supérieur a 0).
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La Figure 1V-18 montre la photographie du circuit fabriqué. De méme que le circuit
réalisé et présenté dans le Chapitre Il, les accés RF du circuit sont réalisés grace a des plots
masse — signal — masse (GSG : ground - signal - ground) avec un espacement de 125 pum entre
le centre de chaque plot.

O - - — — -

Figure 1V-18 : Photographie du circuit fabrique.

La Figure 1V-19 présente les résultats de mesure des paramétres [S] correspondant au
circuit LNA filtrant. Ce dernier possede un gain supérieur a 13 dB et une adaptation en entrée

et en sortie inférieure a -10 dB aux deux fréguences de résonance.

Malgré les simulations électromagnétiques effectuées, un décalage fréquentiel
imprévu est constaté dans la bande inférieure du LNA filtrant. Malheureusement, le varactor
utilisé ne présente pas une plage de variation suffisante pour compenser expérimentalement la
totalité de ce décalage fréquentiel. Malgré tout, la fréquence de la bande basse peut étre
centrée a 1,2 GHz a la place de 1,25 GHz.
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Figure 1V-19 : Paramétres [S] mesurés.

La Figure 1VV-20 montre la comparaison du coefficient de transmission S21 simulé et
mesuré. Nous pouvons voir que la valeur (en dB) de ce parametre est tres proche dans les
deux bandes de fréquence. Nous constatons la concordance en fréquence quasi parfaite dans
la bande de fréquence supérieure. Un déecalage de 50 MHz environ est visible dans la bande
de fréquence inférieure. Malgré les nombreuses précautions prises lors des simulations
(électrique et électromagnétique), nous imputons ce décalage soit aux erreurs de « process »,

soit a d’éventuels couplages que nous n’avons pas réussi a apprehender.
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Figure 1V-20 : Comparaison du coefficient de transmission (mesure et simulation).
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Le facteur de bruit mesuré est aussi inférieur & 2,6 dB comme est illustré sur la Figure

IV-21.
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Figure IV-21 : Facteur de bruit mesuré.

Afin de pouvoir nous situer par rapport a 1I’é¢tat de I’art, nous avons effectué une

bibliographie permettant de faire une comparaison du filtre seul. La synthese de cette étude

est présentée sur le Tableau IV-3.

Tableau 1V-3 : Comparaisons des caractéristiques obtenues du circuit filtrant (sans LNA).

[128] [129] [130] [131] .
2013 2015 2015 2015 Ce travail
) fi 1,232 0,9 0,9 0,82 1,23
Fréquence
(GHz)
f, 1,584 2,35 2,49 1,48 1,6
. fi 136 ~74 32,4 70 80
Bande a -3dB
(MHz)
f, 51 ~183 52,3 180 80
fi 2,5 1,16 2,67 1,2 0,3
Pertes d’insertion
(dB)
f, 2,7 1,46 4,65 1,2 0,3
Surface 21,9%20,7 | 97*32 ~14%7 18*28 0,99%0,99
(mm°)
. micro- . micro- BiCMOS
Technologie strip hybrid strip coplanar 0,25 um
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Chapitre IV : Conception d’un filtre bi-bande intégré dédié au systeme GNSS

Nous pouvons affirmer que sur toutes les caractéristiques, notre travail présente des

performances uniques.

Finalement, le Tableau V-4 résume les performances du circuit LNA Filtrant réalisé

qui sont en accord avec les spécifications demandées sauf pour la bande inferieure ou la

réponse est centrée a 1,2 GHz et non a 1,25 GHz. Ce décalage pourra étre annulé soit en

réduisant la valeur de la capacité C; ou bien en augmentant la plage d’accordabilité du

varactor.

Tableau IV-4 : Performances du LNA filtrant congu.

LNA Filtrant
f 12
Fréquence (GHz)
f, 1,6
f; 80
Bande a -3dB (MHz)
f, 80
1 14
S21 (dB)
f, 14
f -25
S11 (dB)
f, -10
f1 -15
S22 (dB)
f, -10
f -20
S12 (dB)
f, -21
f -20
[1P1 (dBm)
f, -20
f 11
NF (dB)
f, 2
Consommation (mW) 22
Surface (mm?) 0,99*0,99
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Chapitre IV : Conception d’un filtre bi-bande intégré dédié au systeme GNSS

IVV.6 Conclusion

Une nouvelle topologie innovante de LNA filtrant bi-bande intégré a été présentée
dans ce chapitre. Le circuit présenté couvre les deux bandes de fréquences utilisées par
chacun des trois systemes GPS/GLONASS/GALILEOQ constituant le GNSS. Il a été congu
en intégré en technologie silicium et occupe une surface minimale (990 um * 990 um), ce qui
le rend unique. Le circuit a été fabriqué et caractérisé. Les mesures ont pu confirmer la
maitrise de cette structure malgré un léger décalage dans la bande de fréquence basse. Les
performances en termes de filtrage, de facteur de bruit, de consommation et de linéarité et la

comparaison avec 1’état de ’art situent ce circuit tres en avance.
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Conclusion générale et perspectives

Dans ce rapport de thése, des structures filtrantes accordables en fréquences pouvant
étre utilisées pour des applications dans la téléphonie mobile tel que le Zigbee ont été
étudiées. Néanmoins, pour certaines applications telles que le GNSS opérant dans les deux
bandes de fréquences 1215 - 1300 MHz 1559 - 1610 MHz, les données doivent étre
réceptionnées simultanément. Ce qui revient a dire que I’option d’accordabilité n’est donc pas
susceptible de répondre a cette exigence. Par ailleurs, il existe d’autres types de filtres offrant
une réponse de filtrage bi-bande permettant ainsi de récolter simultanément les données de
tels systemes opérant dans deux bandes de fréquences différentes. L objectif de mon travail
de these a été d’étudier différentes types de structures filtrantes actives pour objectif de

choisir la bonne topologie adéquate a chaque application visée.
L’étude faite dans ce manuscrit est articulée autour de quatre axes principaux :

»  Etat de I’art sur les circuits filtrants actifs,

»  Choix de la bonne topologie correspondant a chaque application ciblée,

»  Conception d’un circuit LNA filtrant utilisant une inductance active apres avoir
choisi la bonne topologie de cette derniére,

»  Conception d’un circuit filtrant channelisé accordable innovant a base de filtres
N-path pour I’application Zigbee,

» Conception d’un LNA filtrant bi-bande innovant a base d’une topologie de

coupleur et utilisant une inductance compensée.

Le premier chapitre a été consacré a I’état de I’art de différents types de filtres actifs
en présentant leurs principes, leurs avantages et leurs inconvenients. Six catégories de filtres
actifs -OTA-C, Gm-C, inductance active, LC compensés, filtres a interférences et filtres N-
path- ont été présentées et un tableau récapitulatif de 1’état de I’art a été dressé pour chacune
d’elles. Cette étude a facilité le choix du type de filtre pour chacune des applications étudiées

dans ce travail de thése.

Dans le deuxiéme chapitre, aprés un état de I’art des inductances actives accordables
en valeur et en facteur de qualité, nous avons introduit une nouvelle topologie d’inductance

active accordable a simple accés. Cette nouvelle topologie référencée par rapport a
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I’alimentation (Vpp) a une vaste gamme d'accord de la fréquence de travail et de facteur de
qualité. Son intégration dans un circuit d’amplification a faible bruit reconfigurable, fabriqué
et mesuré, a permis de valider les qualités de la topologie d’inductance active proposée. En
effet, un accord de la fréquence de travail du LNA (1 — 1,6 GHz) avec un gain constant de
15 dB a pu étre montre, alors que le facteur de bruit reste inférieur & 3,5 dB et la
consommation maximale atteint 18 mW. Finalement, I’amplificateur mesuré, présente un

contrdle indépendant du gain et de la bande passante.

Le troisiéme chapitre a été consacré a la description d’un LNA filtrant développé dans
le cadre du projet Européen Catrene CORTIF. Aprés la présentation du cahier des charges,
une étude du potentiel des filtres N-path ainsi qu’une étude bibliographique des structures N-
path ultra sélectives ont été présentées. Ces travaux ont abouti a ’introduction d’une nouvelle
famille de filtres channelisés dont les branches sont constituées de filtres N-path. Le premier
circuit congu est un filtre channelisé 2 branches constitué d’un LNA différentiel -une voie
vers deux- et de deux filtres 4-path identiques. Cette structure, outre son originalité et sa
simplicité présente d’excellentes performances €lectriques comme ’ont montré les résultats
de simulations post-layout présentés. Le second circuit est un filtre channelisé 3 branches
dérivé du précédent au quel on a additionné une voie auxiliaire décalée vers les fréquences
basses, dans le but de répondre complétement au cahier des charges initial. Les performances
simulées sont remarquables comparativement a 1’état de I’art. Ce circuit a été envoyé en

fabrication et son retour est attendu pour confirmer ce comportement en mesure.

Enfin, le quatrieme chapitre a été dédié¢ a la conception d’un LNA filtrant bi-bande
intégré dédié au systeme GNSS opérant dans les deux bandes de fréquences 1215 - 1300 MHz
et 1559 - 1610 MHz pour utiliser simultanément les données venant des sous-systemes GPS,
GLONASS et GALILEO. Une nouvelle topologie innovante de LNA filtrant bi-bande intégré
a été congue et réalisée. Elle a été intégrée en technologie silicium et occupe une surface
minimale (990 um * 990 um). Les résultats de mesures confirment la maitrise de la structure

et les performances atteintes lui conférent une place a part dans 1’état de I’art.

A court terme, le LNA filtrant présenté dans le Chapitre 111, devrait étre transposé dans
une filiere CMOS nanométrique afin d’atteindre les canaux Zigbee autour de 2,4 GHz.
L’utilisation de ce type de technologie offre, en effet, la possibilité d’atteindre des fréquences

de fonctionnements plus élevées et permettent méme d’envisager une augmentation du
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nombre de path et donc une amélioration des pertes d’insertion (donc du facteur de bruit) et
de la sélectivité. En outre, dans le circuit 3 branches, une solution afin de supprimer les
transconductances permettant le décalage fréquentiel du filtre Fa, (décalé en bas de la
fréquence centrale) tout en maintenant deux zéros de transmission peut étre recherchée. En
effet, nous les considérons comme une limitation pour le facteur de bruit et la linéarité du

dispositif.

En perspective plus générale, les résultats présentés dans ce manuscrit montrent que
les potentialités offertes par les technologies d’intégration silicium pour le filtrage RF sont
plus attrayantes que ce qui est généralement admis. Cela ouvre de nouveaux champs pour la
co-conception et I’interfagage de ces nouveaux éléments intégrés du front-end avec les
éléments passifs amont (antennes, filtres) et les autres étages actifs intégrés. La montée en
fréquence des concepts introduits devrait aussi étre approfondie afin de les confronter aux

exigences de nouveaux standards de communication (e.g. 5G).
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Annexe

Annexe

Présentation de I’horloge mise en ceuvre

Cette annexe détaille la conception du générateur d'horloge nécessaire pour la
reconfigurabilité des filtres N-path. La topologie de I'horloge mise en ceuvre permet de
doubler la fréquence de fonctionnement atteinte par une horloge ordinaire telle qu’utilisée
dans [99]. Le principe de fonctionnement de I'horloge utilisée est illustré sur la Figure 1.

L'horloge externe CLK est d'abord injectée dans une bascule pour obtenir le signal

"SET" qui dont la fréquence est la moitié¢ de celle de I’horloge externe. .

La génération des 4 signaux de commandes de commutateurs déphasés d’un quart de
période et conduisant 25% du cycle peut étre decrite de la maniere suivante : le signal SET est
d’abord injecté dans une série de bascules D qui travaillent sur le front montant (fleche vers le
haut (P)) ou sur le front descendant (fleche vers le bas (N)) comme représenté sur le
chronogramme de la Figure 1. Ensuite, une série de portes 'And' est utilisée a la sortie des

bascules pour obtenir le cycle de 25% sur chaque trajet.

Afin d'eviter les chevauchements entre les signaux de commande des commutateurs
qui dégradent les performances du filtre, plusieurs techniques ont été décrites dans la

littérature comme dans [8] par exemple.

Q4 -].
»D|N Q
CLK
A
cM _ J
CLK ML 8_1|<I'I_I'LI'LI'I_ B rsin—e
SETI L L— rri_ 2 ' o
AP e Q2 T LI LA )s2I1_90
, CLK cL 103 I LT 153 .
D Q Q4 LI Lrgid X )ss—ILiso
Il CLK .
—_— 4 0
(o P vl B D-se—T270
Figure 1 : Schéma bloc du générateur d’horloge utilisé.
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Cependant, dans notre circuit, une autre approche est utilisée : une deuxiéme série de
blocs 'And' est mise en ceuvre pour réduire au minimum le chevauchement de I'horloge. Enfin,
les signaux de commande S1, S2, S3 et S4 du filtre a 4 path sont obtenues.

La Figure 2 présente le dessin du masque de 1’horloge réalisée. L horloge occupe une
surface d’environ 0,21 mm®. Les sorties S1, S2, S3 et S4 sont réalisées avec le métal 3 dans le

but de privilégier le métal 5 et le métal 6 pour le dessin des lignes RF du circuit global.

Figure 2 : Layout du bloc digital (horloge a quatre phases).

Le résultat de simulation post-layout des sorties S1, S2, S3 et S4 de I’horloge congue
est présenté sur la Figure 3.

S1
S2
S3
S4

Voltage (V)

Temps (s)

Figure 3 : Résultat de simulation du layout de 1’horloge congue.
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Filtrage actif intégré reconfigurable pour la téléphonie sans fil

Ce travail de thése porte sur la conception de dispositifs filtrants accordables, c'est-a-dire
pouvant commuter leurs caractéristigues d'un standard a un autre afin de réduire
'encombrement des chaines émission/réception d’'un dispositif multistandard. Les filtres les
plus utilisés actuellement sont des filtres acoustiques. En effet, ces filtres sont difficilement
intégrables dans une technologie silicium et ils restent parmi les dispositifs passifs les plus
encombrants du front-end RF. De plus, ils ne permettent pas davoir de bonnes
performances en pertes d’insertion, en sélectivité et en accordabilité fréquentielle. De ce fait,
des solutions alternatives sont a l'origine de ces travaux de thése. Nous avons considéré
tout d’abord un filtre actif qui a la possibilité de régler sa fréquence de résonnance, d’'une
part a la fréquence de résonnance du systéme Wifi et d’autre part, a la fréquence de
résonnance du systeme Zigbee. Ensuite, une autre solution a été proposée dans le dernier
chapitre qui consiste a réaliser une structure active filtrante bi-bande intégrée. Cette solution
a pour avantage de récolter simultanément les données des systémes opérant dans les deux
bandes de fréquences visés. Les résultats obtenus des circuits réalisés sont validés par des
simulations et de mesures.

Mots-clés : [systemes reconfigurable, LNA filtrant intégré accordable, filtre RF intégré
accordable, inductance active, inductance compensée, filtre N-path accordable, filtre
channelisé intégré accordable]

Reconfigurable Active Filtering for Mobile Wireless Application

This thesis concerns the design of tunable filter devices that can switch theirs characteristics
from one standard to another in order to reduce the congestion of emission/reception chain
of multi-standard systems. The most commonly used filters are acoustic filters. Indeed, these
filters are difficult to be integrated in silicon technology and they remain one of the most bulky
passive devices of the RF front-end. In addition, they don’t achieve good performance in
insertion loss, frequency selectivity and tunability. Therefore, alternative solutions are at the
origin of this thesis. An active filter is considered with the possibility of adjusting the
resonance frequency: the resonant frequency of the Wifi system and the resonance
frequency of the Zigbee system. Moreover, another solution is proposed in the last chapter,
which consists to achieve a dual band structure of integrated active filter. This solution has
the advantage to simultaneously collect data provided from the operating systems located in
the two specified frequencies bands. Simulations and measurements validate the results of
the realized circuits.

Keywords : [Reconfigurable systems, tunable integrated filtering LNA, tunable integrated Rf
filters, active inductor, compensated inductor, tunable N-path filter, tunable integrated
channelized filter]



