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INTRODUCTION GENERALE

Les progrés récents et considérables de la temtieolmicro-électronique ont

largement fait évoluer les dispositifs hyperfréqueen

Depuis I'apparition des premiers radars et desolig hertziennes, les applications des
systemes microondes ne se restreignent plus mairttan domaine militaire mais s'étendent

de plus en plus aux secteurs civils.

En effet, les circuits intégrés monolithiques mardes (MMICs) ont acquis un role
important dans les stratégies de développementisiépuaébut des années 80. Les MMICs
sont désormais omniprésents dans les équipemeritt lyperfréquences pour des
applications grand public telles que les télécompations par satellite, la téléphonie mobile
[??], l'automobile avec le radar anticollisiomtérnet ou encore les systémes de guidage par
satellites de type GPS (Global Positionning System)prochainement de type GALILEO

(systeme de localisation par satellites civil egep.

Ces nouvelles applications font appel a des disfsoglectroniques qui se doivent

d'étre de plus en plus performants sur bien deg$oi

L Sélection précise des bandes de fréquences allopées éviter

d'éventuelles interférences entre les difféerenpedications,

% Réduction du poids et de I'encombrement des systéme

% Réduction des colts de production,

% Fonctionnement a des fréquences de plus en plusesle

L'amélioration des dispositifs électroniques pgsael'amélioration de chaque sous-

circuit assurant une fonction déterminée au seisydteme. Deux d'entre elles, la fonction
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filtrage, et plus particulierement le filtrage #&ctainsi que l'amplification faible bruit

concernent directement les travaux présentés agamanuscrit.

Cependant, l'utilisation des dispositifs actifsnglda fonction de filtrage se sont
accompagnés de nouveaux problemes jusque la insodans le cas de dispositifs

microondes passifs. Parmi ceux-ci ont peut citer :

% la stabilité électrique,

% le comportement fort signal,

& les performances en bruit,

% la consommation électrique des systémes actifs.

Le concepteur doit donc faire appel a de nouveigthode afin d'améliorer en

permanence ces dispositifs.

Les études présentées dans ce manuscrit s'ingcdirectement dans cette derniere
approche. Notre objectif est d'utiliser de nouseheéthodes de conception afin d'améliorer
les performances des systemes liés au filtragé ttsi que les résistances négatives, les
inductances actives et les capacités négatives. d@taj nous utilisons une méthode appelée

"méthode du profil d'impédance active".

Ce rapport est organisé en trois chapitres dicslbr de la maniére suivante :

Dans le chapitre,Inous présentons un bref état de I'art sur I'éawidu filtrage actif
microonde. Cette étude nous conduit vers I'analgsdispositifs actifs tels que les gyrateurs

et les convertisseurs d'impédances négatives.

La suite est consacrée a la synthése d'une neunedthode de conception faisant
intervenir le calcul de I'impédance de charge djuadripble en fonction de son impédance
d'entrée et l'utilisation d'un logicidlg¢cu9 développé par Tomsk State University of Control
System and Radioelectronics de I'Université de komrs Sibérie. Cette premiére étude
débouche alors par la conception de divers digfmsit plus particulierement une inductance

active pure.
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Dans le deuxieme chapitr@ous présentons la conception de deux filtreBsaeh
technologie monolithique. Aprés une description lde"méthode de profil dimpédance
active”, nous appliquons ce principe a la concepdian filtre actif passe bande sélectif ainsi

gu'un filtre actif pseudo multipdle.

Les résultats de simulation de ces circuits slapagnent d'une série d'étude de
sensibilité et de stabilité électrique. Nous coroparalors les résultats de mesures du filtre

actif sélectif avec ceux obtenus en simulations dé valider notre méthode de conception.

Enfin, nous comparons les résultats de simulatian circuit actif, obtenus avec le

principe de profil dimpédance active, aux résalfaesentés par F. Biron [40].

Le troisieme chapitreporte sur I'étude d'une nouvelle méthode de cdinrep
d'amplificateur faible bruit. Cette conception,ugfle, est basée sur le tracé de courbes d'iso
valeur correspondant aux différentes spécificataunsircuit. Aprés avoir présenté le principe
de cette méthode ainsi que le fonctionnement digildlgAmp nous appliquons cette étude a

la conception de trois LNA.

Le premier est un LNA large bande entre 2 et 1& @bht la comparaison entre les
résultats de simulation et les résultats de meswres permet de valider notre démarche. Le
deuxieme est un LNA large bande adapté en entré@m efortie entre 2 et 8 GHz et fait
intervenir un nouveau logicieRggiorn) destiné a la conception de circuit d'adaptatiemfin

nous presentons les résultats de simulation d'ui dahs la bande [0,4 — 1,6] GHz.

La conclusion générale présente les perspectieeses nouvelles méthodes de

conception.
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|. INTRODUCTION

L'utilisation d'éléements actifs dans des dispfssithicroondes s’est réveélée trés
prometteuse. Elle est particuliérement intéressdas le cas des circuits monolithiques pour
compenser les pertes d'une inductance spiralest@ése négative) ou pour réaliser
directement une inductance idéale sans pertesdiiagice active). On peut alors intégrer ces
inductances actives au sein d'autres dispositifsafithiques pour réaliser :

» des fonctions de filtrage trés sélectives,
» des déphaseurs faibles pertes [1],
» des oscillateurs contrdlés en tension (OCT) [2]...[4]

L'objectif de ce chapitre est d'étudier et d'seiti divers systemes actifs tels que les
gyrateurs et les convertisseurs dimpédances w~égatpour concevoir des résistances

négatives, capacités négatives et inductance active

Dans un premier temps, avant de réaliser cettee¢hous effectuons un état de I'art de

maniére a bien situer notre travail dans I'évotutictuelle des techniques de filtrage actif.

Nous nous attachons par la suite a donner unigesthéorique des gyrateurs et des
convertisseurs d'impédances négatives ainsi quene d'méthode développée par
S.E. Sussman-Fort permettant de calculer I'impésldaccharge d'un quadripble pour réaliser

ces fonctions.

Enfin, a partir de cette étude théorique, uneepeis main détaillée du logiciebcus
nous permet de concevoir, avec l'aide de Libragrdidispositifs, et plus particulierement une

inductance active pure.

Le but ici est de montrer, a l'aide de ces méth@denouveaux outils originaux, qu'il
est possible de concevoir une multitude dimpédandestinées a des applications
particulieres de filtrage actif, et servant a cong®e ou annuler les pertes d'insertions, a régler

la largeur de la bande passante et/ou de la frégumantrale des réponses correspondantes.
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[I. ETATDEL’'ART

La nécessité de passer des technologies "clasSigde type guide d'onde) a des
technologies planaires trouve son explication dbsmsalyse des caractéristiques et des
domaines d'applications des systémes dits "voluesit|{b], [6] qui ne correspondent pas a
I'évolution du marché vers les applications acéselielles que la téléphonie mobile par

exemple.

En effet, I'évolution des systemes microondes dess applications "grand public" a
entrainé une augmentation conséquente de la coiéptees systemes et mis en évidence des
contraintes incontournables telles que la rédudiiomoids et du volume des dispositifs ainsi
que I'amélioration de leurs performances.

C’est pourquoi les concepteurs se sont tournéslgsrtechnologies planaires puis vers
des technologies monolithiques intégrées pour gpkcations analogigues microondes puis
mixtes analogiques/numeériques.

Cependant, comme tous les filtres passifs, lefoqmeances électriques des filtres
correspondants sont limitées par leurs pertesedtioa. Si on considéere en plus la nécessité
pour ces dispositifs d'étre rendus accordablesézuénce, méme les systemes cryogéniques
qui permettent une tenue en température des @rftiit mais dont la mise en ceuvre reste
malgré tout encore encombrante et délicate, negreuentrer dans le cadre de ces différentes

évolutions.

C’est donc vers le filtrage actif que le conceptBouvera une grande partie des
réponses a ces nouveaux problemes.
En effet, l'introduction d'éléments actifs darsflres microondes, vise a atteindre les

objectifs suivants :

» |a compensation des pertes qui affectent les ré&soues filtres,

= ['apport éventuel de gain dans les bandes de fnégueassantes,

= ['accordabilité et le réglage en fréguence des ngg® par des moyens
électriques,

= ['utilisation de nouvelles topologies de circuitaiple filtrage.
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En contrepartie, I'utilisation de ces élémentsothtit aussi de nouvelles contraintes
gue le concepteur devra donc prendre en comptestgue la stabilité électrique, les
performances de bruit, le comportement fort sigiai que la consommation électrique.

Méme si, comme nous l'avons vu précédemment, liara@on des filtres passifs a
l'aide de fonctions actives ne se limite pas umugem® a la compensation des pertes, cette
derniére constitue un aspect important pour las@#bn de structures sélectives sans pertes et

a éete trés développée par I'ensemble de la comn@isaientifique.

Sur ce theme, on peut voir, dans la littératuce Igs circuits simulant une résistance
négative sont répertoriees en deux grandes famlleegpremiere utilise la rétroaction d’'un
transistor unique. La seconde repose sur le penaps convertisseurs dimpédances

négatives que nous développerons plus en détaslldgraragraphe 111.3.

Ainsi, dans les études faites par Ph. Meunier d&],méme que dans [9] et [10], il
apparait que la rétroaction série d’'un transistonté& en source commune est la structure la
plus appropriée, par rapport a une rétroactionllgéeapour la réalisation d’'une résistance

négative (figure I-1).

D

Accésl Zy G

o
S
‘ Zd1
Zsl
Ze
Figure I-1

Schéma général de la rétroaction série simulant un@sistance négative

En effet, si on remplace le transistor de la fgltd par son schéma équivalent petit
signal, on peut alors extraire I'expression de'iigpédance d'entrée du dispositif, montrant
ainsi la possibilité de réaliser des résistanceatnées.
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Un solveur permet ensuite de déterminer les valetirla nature des impédances,
devant étre mise en série avec le transistor, difibtenir une partie réelle de l'impédance
d'entrée Ze négative.

Les publications [11] [12] [13] présentent ausffiedentes conceptions de résistances

négatives et tendent ainsi a montrer I'importane¢ets systéemes.

D’autres aspects du filtrage actif, tels que léeottion de gain dans la bande passante et
I'accordabilité en fréquence, ont été grandementld@pés ces dernieres années. On peut
citer parmi les différents dispositifs trouvés ddaslittérature, la réalisation des filtres
récursifs et transversaux [14], appartenant irittent & la catégorie des filtres numériques
basses frequences (figure I-2).

entrée ‘ sortie
x(t) ‘ y(®

Y
o

Y
Y
y

A

—_—_—— ] A

.——_(_.

Figure I-2

Graphe de fluence général d'un filtre récursif et tansversal

Ces filtres génerent une fonction de transferbgle grace a des recombinaisons
constructives ou destructives des signaux, dues &emps de retard unitaire dans les
différentes branches du filtre ou les signaux net g@s nécessairement filtrés mais plutot
pondérés par une fonction qui s'identifie aux fegpes microondes a un amplificateur.

Cette transposition des basses fréquences auxefiégs microondes permet ainsi des
applications analogiques que ce soit pour la pa¢tersive [15] [16] [17], ou pour la partie

transversale [18] [19] dans une approche parfosin® des filtres "channélisés”.

Les travaux développés dans [20] montrent I'oli@ende gain dans la bande passante,
obtenu grace a une topologie de filtre récursi€axdpbles en anneaux (figure 1-3)
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S21 dB

10

50Q 50Q 0

-10

entrée b sortie / \
(B1,a1) (B2,a2) (B3,03) -20 / \
-30

05f fs 15f,

Figure 1-3

Structure et réponse d’une topologie récursive enrmeaux

Dans cet exemple, le temps de parcours du sigma dn anneau correspond au temps
de retarck. Les deux coupleurs en entrée et en sortie saliséé par deux paires de lignes
couplées et le facteur de pondération est réaliséda de I'amplificateur unilatéral placé dans

le premier anneau.

De plus, l'utilisation des filtres récursifs permaissi, comme le montre I'exemple de
la figure 1-4, de régler la fréquence de résonagtcainsi d’obtenir des réponses de filtres

accordables.

FET2 FET3
FET1 common-drain common-drain

common-gate 4§ . I_—E

|T N ] —

Varactor diode
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I i
. Al
ol 4

-15 \

N

S 6.4 7.8 9.2 10.6 12
Fréquence en GHz

Figure 1-4
Structure et réponse d'un filtre récursif avec un églage de la fréquence centrale

par diode varactor

Nous pouvons remarquer ici que, par plusieursagegy, il est possible d’obtenir a la
fois une accordabilité en fréquence et du gainvaau constant dans les différentes bandes
passantes.

En effet, ces résultats de simulation sont obteansmodifiant la tension de
polarisation de la diode varactor, mais aussi salles différents transistors afin de maintenir
un gain constant sur toute la plage d'accord. Ut feoter ici que la largeur de la bande

passante n’est pas constante pour toutes les friégsieentrales obtenues.

Dans [21] et [22] des méthodes sont développées pynthétiser des impédances
guelcongues a parties réelles négatives, maisldemarties imaginaires peuvent étre mises a
profit pour une réduction de la taille du filtregsi initial.

De méme, des études ont été menées sur des flteesdables en fréquence ou
commutables destinés a étre utilisés pour des cgbipins de télécommunications mobiles
multinormes [23], [24] ; cependant le contrOle dddrgeur de bande passante reste toujours

un probleme.

Ces réflexions vont nous amener a définir la motie profil d'impédance.
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[I. PRINCIPE DU GYRATEUR ET DU CONVERTISSEUR D ' IMPEDANCE NEGATIVE

1.1 INTRODUCTION

L'utilisation des gyrateurs (ou inverseurs dimaéck) et des "Convertisseurs
d'Impédance Négative" (ou CIN), qui sont des fariélectriques tres utilisées initialement
aux basses fréquences, répondent exactement antesattdes concepteurs en matiere de
compensation de pertes ou de parties résistivegéagral. Leur rble est initialement de
"fabriquer" a partir d'une impédance dite "de ckargine autre impédance selon un objectif
déterminé. Ainsi, le réle d'un gyrateur est de @nésr a son entrée, une impédance
proportionnelle a l'inverse de son impédance degehaalors que le CIN a pour rble de
présenter a son entrée une impédance proportienaetlon impédance de charge mais de

signe opposeé.

Nous détaillons maintenant les principes des dieurieres méthodes citées.

1.2 PRINCIPE DU GYRATEUR

L'utilisation des gyrateurs débouche essentiell@maux fréquences microondes, sur
la conception d’'inductances actives [25] [26]. Efete |'utilisation des inductances spirales
en technologie MMIC améne le concepteur a prendreoenpte plusieurs problemes comme
leur grande taille ainsi que leur niveau de pertes.

Ces pertes sont fonction de la largeur et de feggueur du ruban constituant

I'enroulement. Elles dépendent également de laidge de travail.

Dans le cas idéal, il est possible de synthétiserinductance sans perte en chargeant
le gyrateur par une capacité sans pertes.

La matrice Y d’un gyrateur peut s’écrire de la e suivante :

0O A
Y :{ 1} ou A et A; sont réels de méme signe.
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Il est possible de concevoir une inductance aaivechargeant un gyrateur par une

capacité.

Soit le schéma suivant :

2
R “S— <
GYRATEUR
Tvl 0 A Tvz e
-A, O
Figure I-5

Schéma de principe d’une inductance active obtenwepartir d'un gyrateur

On a alors:
|1: Al.Vz
|2: -Az.Vl
et: V, =__—1EII2
ICw
d'ou : -jC(DVZ =b=-AV;
soit: V, = _A2 [V,
ICw
Finalement : Z,=—1= AJC; (impédance d’entrée du dispositif)
1 172

L'impédance d’entrée du dispositif est alors hoerag a une inductance de valeur

C/A1.A,. Cette valeur peut étre ajustable en chargeagyrigeur sur une diode varactor, ou

en faisant varier les coefficients At Ap.
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[1.3  PRINCIPE DU CONVERTISSEUR D’ IMPEDANCE NEGATIVE (CIN)

D’une maniere générale, les filtres passifs onwvent des performances limitées. Ces
limitations sont principalement dues aux pertesoduites en transmission. Il est donc
important de pouvoir diminuer ces pertes, voirdedeannuler, par des circuits actifs tels que

ceux du type résistances négatives par exemple[EZ3]]

La figure I-6 présente le circuit électrique é@lént d’une inductance du procédé de
fabrication monolithique EDO2AH d’'OMMIC [34] :

Figure 1-6
Circuit électrique equivalent d’'une inductance
du procédé de fabrication monolithigue EDO2AH d’OMMIC

ol: Rg=Px(ay —Bg xP)

avec: oy :O,268+%’13

0,583
'BRS = 0,00312'|' T

et: P : longueur du ruban

W : largeur du ruban
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Il apparait que la résistance sérigchit avec la longueur de ruban et qu’elle diminue
lorsque la largeur du ruban augmente.
Pour réduire ces pertes, le concepteur a la pbigsibe placer une résistance négative

en série avec l'inductance afin d'obtenir des pemntdles au moins dans la bande passante.

De tels dispositifs peuvent étre réalisés a I'atke convertisseurs d’impédance
négative [29] dont 'impédance d’entrée est prapartelle et de signe opposée a l'impédance
de charge. Ces circuits sont maintenant tres édildans la conception de filtres actifs et

peuvent aussi servir a la conception de capacigatives [30].

Un C.I.N est un quadripble comme le montre larigid7

Do
Do

TV, Ao T g

C D

Figure I-7
Schéma de principe d’'un convertisseur d'impédanceéyative

chargé sur une impédance ¢

A B
ou {C D} est la matrice chaine du C.I.N et ou A, B, C, btste réels.

On peut écrire :

V,=AV, -Bl,
I,=CV,-DI,

V, _AV,-Bl,

dou : =
I, CV,-DlI,
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N : . . e s AZ +B
L'impédance d’entrée Alu dispositif s’écrit alors : Z,=————
Cz +D
Dans le cas idéal, un convertisseur d'impédancggathée est caractérisé par les
relations B = C = 0 et A/D = -1. L'impédance d'ardrZ est alors égale a 'opposé de
'impédance de charge £t s'écrit alors :

Ze=-kZ  ou k=—<0

Cependant, l'utilisation d'éléments réels ne pephes de vérifier ces deux principes.
Le but est alors, compte tenu des parasites deweats utilisés aux fréquences microondes,
de connaitre I'impédance complexe avec laquelta falloir charger le quadripble a un de ses

acces pour obtenir a un autre acces et a chagyeefrée I'impédance désirée.

1.4 CALCUL DE L 'IMPEDANCE DE CHARGE D ’'UN QUADRIPOLE EN FONCTION

L'IMPEDANCE D 'ENTREE DESIREE

Cette méthode de calcul qui permet de détermimmpédance de charge d’un

quadrip6le en fonction de I'impédance d’entrée désest développée dans I'annexe 1.

Nous montrons ainsi que dans la pratique, il suffie charger I'acces 2 par I'opposé

de Z, pour obtenir Z1 a lacces 1. Cette impédance dargeh correspond au profil

d'impédance passif a synthétiser.
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1.5 BILAN

L'analyse des différents travaux réalisés jus@usur les dispositifs actifs comportant
des gyrateurs et des convertisseurs d'impédancggings, constitue une excellente base aux
études que nous avons meneées.

Nous nous intéressons maintenant a I'étude d’wvelooutil logiciel de conception
(Locug, qui associé a des outils classiques, tels qu& ARL] ou Libra [32], permet de
concevoir des circuits d’adaptations ou de compensa

V. PRESENTATION DU LOGICIEL Locus

IV.1 INTRODUCTION

Nous avons congus tous nos circuits simulant dsistances négatives, inductances
actives et capacités négatives a l'aide du logiaelis[33].

L'utilisation de ce logiciel a fait I'objet d’uneollaboration avec I'Université de
Tomsk en Sibérie : Tomsk State University of Can8gstem and Radioelectronics, dans le
cadre d'un contrat INTAS.

Nous allons donc détailler ici le principe de fooenement de ce logiciel.

IV.2 LOCUS: PRINCIPE DE FONCTIONNEMENT

A l'opposé des logiciels classiques de type circtids qu’ADS ou Libra, qui
permettent de simuler une réponse a partir de h@&nsatique d’'un circuit donnd,ocus
détermine la topologie d’un circuit en fonctionldegéponse souhaitée.

Cet outil logiciel est utilisé pour déterminer déseaux passifs destinés a réaliser soit
une adaptation soit une compensation de circugsifsa ou actifs, RF et microondes. Il est

fondé sur une représentation visuelle du procedsunception.
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Pour expliquer son principe de fonctionnement,npns le cas d'un dispositif
quelconque.

Le but est d'obtenir & un des accés du dispodéiis une bande de fréquence donnée,
différentes performances de gain, d'adaptationtadgebruit imposées par un cahier des
charges.

Le but est ainsi, pour chaque fréquence, de déterpquelle doit étre 'impédance a

présenter aux différents acces pour répondre adiarpeances requises (figure [-8).

o—— ——o

I
I
I

Acces 1 : 7'
I

Figure 1-8

Exemple de dispositif avec ses impédances de feruomess.

En spécifiant le cahier des charges sous forme algen de performances, la technique
permet d’aboutir, pour chaque parametre (gain, tatiap, bruit, ...) a une zone

d'impédance a l'intérieur de laquelle le paramestdans l'intervalle requis.

Ces zones d'impédance, appelées "Régions AcceptafiRA), correspondent alors
aux différentes valeurs d’'impédance possibles ditipassif de charge permettant d'obtenir
a l'acces 1 les niveaux de performances compris @@snmarges imposées par le cahier des
charges.

La figure 1-9 montre, sur un exemple simple, des @i permettent d'obtenir le
parametre S21 aux fréquence®f f; a l'intérieur de marges et 3 spécifiees. Ainsi, si I'on
arrive a synthétiser une impédance dont la valsua d¢intérieur de la région;Rn obtiendra
une valeur, pour le parameétre S21, comprise engep et qui correspond a l'intervalle de

performance requis par le cahier des charges.
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Im (Z) S21

G -
/

2

Re (Z) Fréquence

Figure 1-9
Exemple de régions acceptables permettant d'obtenune valeur du parametre S21

comprise entrea et aux frequences{et f,

Si plusieurs parametres sont spécifiés a une ni@geence (gain, adaptation, bruit,
...), la région acceptable finale est l'intersectides régions acceptables de chacun des

parametres.

Une fois les régions acceptables déterminées drémpupar fréquencéocuspermet
de déterminer un réseau passif dont I'impédanceZ@ux fréquencesy passe par les

régions acceptables respectives E

Z(jo ) O E, , k=1m
Ce procédé de conception nécessite deux étapes :

1) le choix de la configuration du réseau passif

2) la détermination des valeurs des éléments du régeauété choisi

Un catalogue de réponses correspondant a difetgpes de réseaux passifs a été pré-
compilé. On peut donc choisir, de maniére visuddieircuit dont la réponse se rapproche le

plus, en valeur et en comportement, du lieu des RA.
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Dans la premiére étape, le réseau passif est dooisit en fonction du tracé de
'impédance correspondante dans le plan complexa: €haque fréquence, I'impédance doit

se situer a l'intérieur de la RA correspondante.

Pour arriver a ce résultat, deux techniques sossiples :

- Une premiere consiste a faire varier les valeles éléments du réseau considéré
(capacités, inductances et/ou résistances) de reamiire « rentrer » les points d'impédance

a l'intérieur des différentes régions acceptables.

- Une autre méthode, interactive et tres intujta@nsiste a sélectionner a l'aide de la
souris un point d'impédance sur la courbe et aaleefglisser directement dans sa région
acceptable. Les différentes valeurs des élémeadamtent automatiquement. On peut ainsi
ajuster manuellement I'ensemble des points dimpédadans I'ensemble des RA

correspondantes.

IV.3 EXEMPLE DE CONCEPTION

Nous prenons comme exemple, pour illustrer nogmatche, la réalisation d'un
dispositif d’adaptation d’entrée d’'un amplificatefaible bruit (LNA) dans la bande [8-10]
GHz. La figure 1-10 montre la topologie du LNA eéss caractéristiques initiales en

transmission et en réflexion.

1R
N

R
1
aE

Zin
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Fréquence (GHg) Mod S,;(dB) | Mod S, (dB) Re (Zin)Q Im (Zin) Q
8 7.7 -5.7 25.3 -35.3
8.4 7.6 -5.5 24 -34.4
8.8 7.5 -5.3 22.7 -33.6
9.2 7.3 -5.2 21.6 -32.7
9.6 7.2 -5 20.6 -31.9
10 7 -4.9 19.6 -31.1

Figure 1-10

Topologie et caractéristiqgues du LNA

Nous cherchons ici a rendre le module du parans&tieinférieur a -10 dB.

Pour adapter en entrée, de maniere idéale, ilZaut 50 + 0j. L'idée est donc de
placer a I'entrée un circuit permettant de rameanerimpédance d’entrée proche deb0

A partir de ces données (figure I-1@pcus permet de déterminer les différentes
caractéristiques (profil dimpédance passive) quet grésenter en sortie le circuit
d’adaptation lorsqu’il est chargé en entrée parh@our chacune des fréquences choisies
dans la bande de travail.

Une tolérance de @ sur les parties réelle et imaginaire permet destcoine les RA
qui garantissent une valeur, pour le parametre i&férjeure a -10 dB.

Les données correspondantes sont sauvegardéesrdéinbier (figure I-11) qui sera

utilisé a I'étape suivante pour concevoir le réseassif correspondant.

B match-lna - Bloc-notes
Fichier Edition Format Affichage ?

%freq Re m delta re delta ™
1

8 24.7 31 1 1

8.4 26 12 1 1

8.8 i 33 ¥ ¥

9.2 28.4 34 1 1

9.6 29.4 35 1 1

10 30.4 36 1 L

Figure I-11

Fichier correspondant aux différentes valeurs et tiérances (enQ?) des RA
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Remarque : L'utilisation deocusmontre qu'il est plus facile de synthétiser ucugirdont
les parties imaginaires des RA augmentent ertifinde la fréquence. Ainsi,
si on se réfere au tableau de la figure I-1Caldi@ imaginaire de lI'impédance a
concevoir devrait diminuer avec la fréquence. Daotre exemple, cela n'a
gue peut d’'importance car nous cherchons ici aimiser au maximum la

partie imaginaire et a obtenir une partie rél@llelus proche de %

La figure I-12 présente l'interface de®cus On reconnait dans le plan Z les régions
acceptables correspondant au fichier fourni a pétprécédente. C’est la répartition de ces
RA qui va dicter le choix de la topologie passivéeedéroulement de la phase d’optimisation
visuelle correspondante.

Dans notre exemple, le réseau choisi est condtituge capacité en série avec une

résistance et une inductance placées en parallele.

Locus - L - Network Selection
File View Design Window Help

S H L >0 QERR LS

g F_:_ a

@ Gt 0|4 4 B

rEd
EEJ =

Re(): [37.37  Ohm Im(z): [9.99

Netwark #: |13 Operating Frequency: 9.2

Figure 1-12
Interface du logiciel Locus
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La figure I-13 montre le résultat final de I'opisation ayant permis de faire glisser
les points d'impédance a I'intérieur des RA.

Locus - L - match-LNA.fit M=
File Wiew Design Window Help
Do HYs | 0@ ot & >0 @ERRD[HALAF T
| B match LNA.fit : |[5¢| | Elements Tuning

Operating Fraquency [GHz) m =

| Design | Analysiz |
: ~ R(Ohrm) -
™ 0 <z [511497 [12675 |
= oo —1— Kl
: ~LipF] :
R e i e
s o) ———4 kel >l
. “L{rH) -
I 0 <lfosesas [Oameas [oeez =l
[ kb ———+ Kl
————————— Radd[Ohm] .
T VRS | FETE FT 2
LY + gl
: Ladd(rnH)
™ 0 «ifo23543 [029484 [1.19366 >
= el =F Kol

Cadd(pF] - -
[ ____”. 1B 5 (0mRRn Jo47Tae =
[ es Lol E el

Re(Z): [33.6115 Ohm Im(z): [38.2356

Figure 1-13
lllustration du résultat de I'optimisation visuelle

Le circuit obtenu permet alors de ramener en entreée impédance de 5Q.
Cependant, une simulation sur Libra est nécespainetester le circuit global (avec le réseau
d’adaptation en entrée) et ainsi vérifier si lesuiats sont conformes aux attentes. La figure
I-14 montre la nouvelle topologie du LNA et sesac#éristiques en transmission et en

réflexion.



Chapitre | 27

Circuit d’adaptation

Figure 1-14
Topologie finale du LNA avec ses caractéristiquesdransmission et en réflexion

V.4 BILAN

Les outils présentés et les méthodes associégseanis d’améliorer I'adaptation en

entrée du circuit initial, et d’obtenir un paraneé811 inférieur & -13 dB.

La partie suivante présente la conception d’'usssta@nce négative et d’'une inductance

active en combinaritocusavec des logiciels classiques de type circuitdaks Libra et ADS

V. UTILISATION DE LOCUS POUR LA COMPENSATION DE CIRCUIT S PASSIFS

V.1 CONCEPTION D’UNE RESISTANCE NEGATIVE LARGE BANDE

La topologie de base retenue pour concevoir mégistance négative large bande est

un convertisseur d'impédance négative (CIN).

Le CIN (figure I-15) est un circuit actif & deugcgs qui convertit une impédance de

charge Z a un acces en une impédance d’entré& {'ladtre acces.
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0 CIN —

Z’—> Z

Figure I-15
Schéma de principe du CIN

V.1.1 TOPOLOGIE RETENUE

Une topologie de ce type de circuit, étudiée deiara détaillée par Ph. Meunier [8],
se compose de deux transistors en rétroactionueed:harge Z. Le circuit équivalent de la
figure 1-16 utilisant un modele trés simplifié poles transistors permet d’exprimer

simplement I'impédance d’entrée du dispositif :

Ze

Figure 1-16

Schéma électrique simplifié d’'un convertisseur d’irpédance négative
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<

|
Z,=— V, =— I, =09, Vs

1, |
Om " Ome Z |1 Om1 Iz Z

= Z, =

e

L'impédance d’entrée se trouve alors de signe s@@o’'impédance de charge Z. Pour
notre application, si cette charge est réaliséaidel d’'une résistance, I'impédance d’entrée
aura le comportement d’'une résistance négativfautl noter que cette topologie est aussi de

type « gyrateur ».

Cependant, d'un point de vue pratique, l'utilieatides composants du procédé
monolithique utilisé (transistors et circuits delapization) ne permet plus de réaliser la
fonction souhaitée. En effet, les composants s'éctutrop des modeles simplifiés choisis
pour la démonstration.

C’est pourquoi nous utilisons ici une méthode @néSe dans le paragraphe 1.4
(calcul de 'impédance de charge d’'un quadrip&ii€yeloppée par S.E. Sussman-Fort, qui,
combinée au logicielLlocus va permettre de déterminer le circuit passif darge du CIN

permettant d’obtenir la résistance négative soébah entrée.

V.1.2 DETERMINATION DU RESEAU PASSIF DE CHARGE DUCIN

Pour cette application, notre objectif est d’olnteme résistance négative pure sur une
large bande autour de 3 GHz a l'aide du convedissémpédance négative présenté sur la

figure 1-17.
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=
ER
gt‘b
=B

H
o

C.IN

Figure I-17

Schématique du convertisseur d'impédance négative

Une premiéere étape consiste a déterminer, paréidnode Sussman-Fort, le réseau
passif qui va charger le CIN (profil d'impédancesgiee). L'objectif est d’obtenir une
impédance d'entrée de I'ordre de Q@ans la bande [2-4 GHz] (annexe n°2). Le tableau |
donne les différentes valeurs d'impédance que gdodsenter le réseau passif a chaque

fréquence.

Fréquence (GHz) Partie réeel)( Partie imaginairecg)
2 13.8 -6.4
2.5 18.7 -0.45
3 19.8 3.4
3.5 19.6 7.4
4 19.1 115
Tableau I-1

Valeur de l'impédance du réseau passif
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C’est a partir de ces résultats duemcusva permettre de déterminer le réseau passif
s’approchant au mieux du profil ci-dessus. La fggi+i8 montre le meilleur résultat obtenu

apres optimisation visuelle.

Locus - L - nic_RZ fit =] E3
Fie View Design Window Help

LDwd9d B & Tl =& ERR 22X E

nerts Tuning
MIEESEEE R ol

- Operating Frea.ency ) (SR = |
L Desian | Analsis |

R{Ohm
™0 <o 151‘ 20
L e 1

I:l ClpF
45 | I | i) 51?450 718020
okl ——+—— i

LinH)

‘l_ 0 <I[030570 [T78671 [207209 ﬁ

L P e S—
Fladd(0hm]

F0 Z[EE il 75

= gl  m—1
Ladd(H)

‘I'Dslln_lwla_ﬁ
/ I e sl

Cadd(pF)

‘I_D;h 232 |3 j
25 Do kpl———+——

NEM S 16

Fe@} (250954 Ohm M@ [161253 Ohm  Plane [Impadance 2]

BB Network Selection

(=] Network # [16 = Jlumped =
@ ImZ ~ ImZ. -
c AP wzl G B @ |
m = a-0R\  JReZ
L é EL
_ -|
| ETH oY

Metwork #: |16 Operating Frequency: |3

Figure 1-18

Résultats d’optimisation obtenus avec le logici¢locus

La schématique du circuit ainsi que les résuli@simulation obtenus (en éléments

idéaux) pour I'impédance d’entrég gont présentés sur la figure 1-19.
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+

C.IN

DReZ O Im Z

Chrm Ohm

4.0

= 0.0
—12.0 e
-2.0
—16.0
—4.0
—20.0 575 5.0

Frequency 1.0 GHz/DIV

Figure 1-19

Schématique du circuit final avec les résultats dsimulation
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V.1.3 OPTIMISATION DU CIRCUIT EN ELEMENTS REELS

RESULTATS DE SIMULATION

L'objectif est de concevoir, de fagon simple, umuit pouvant simuler une résistance
négative, sur une large bande de fréquence, ebleaga compenser les pertes d’une large
gamme d’inductances spirales par simple réglageéethssons de polarisation des transistors.

Ainsi, aprés avoir remplacé tous les élémentsifgasieaux par les éléments réels de
la bibliotheque EDO02AH de OMMIC [34], on obtient lggsultats de simulation de
'impédance d’entrée Zde la figure 1-20, pour des tensions de polaosai/; = -0.22 V et
Vp = 3.5V du transistor.

- Im(Ze)Q ~°° Re(Ze)Q

5.0 6.0

0.0 (J; 4.0

-5.0 2.0
/

—15.0 \{};/ -2.0

Frequency 1.0 GHz/DIV

Figure 1-20
Résultat de simulation pour \s =-0.22Vet\b =35V

L’avantage d’'un tel circuit est gqu’il permet d'ebir une large gamme de valeurs de
résistances négatives par simple ajustement denkion de polarisation &/ Comme le
montre la figure I-21, les parties réelles de lém@nce d’entrée Zsont relativement
constantes dans la bande [2-4 GHz], comprises el et -19Q. Les parties imaginaires
sont comprises entre 1(2et -0.8Q pour une tension gvariant de -0 .35V a-0.1 V.
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Re (Ze Im Ze
. (Ze) @) ..,
-0 .35 V
rrrrrrrrrr —0.25 y
P —0.1 V
0.0 =L 4.0
-5.0 2.0
N ,::jﬁ
_156. 0 N ,, 0.0
—15.0 4+ L = —2.0
kd/
—4.0
—20.9 55 6.0
Frequency 1.0 GHz/DIV
Figure 1-21

Impédance d'entrée pour \& variant de -0.35a -0.1 V

V.1.4 STABILITE ELECTRIQUE

Comme tout circuit contenant des éléments aclifsgircuit que nous présentons

nécessite une analyse de la stabilité électrique.

Cette analyse peut s’effectuer en calculant lerdéhant de la matrice admittance
nodale du circuit. La stabilité est vérifiee sidéterminant ne possede pas de zéro a partie
réelle positive [35]. Une approche plus compatibleec les outils de simulation usuels,
développée par Platzker, et adaptée aux simulatan$. Mons [36], consiste a employer la
méthode de la NDF (Normalized Determinant Functigour déterminer I'existence
éventuelle de podles a partie réelle positive is&gues au circuit a caractériser.

Le calcul de la NDF s’effectue en calculant lesttirn ratio" (taux de retour) des

sources dépendantes du circuit (dans notre cslagit des sources liées aux transistors) :

NDF = (1+RR) (1+RR) ... (1+RR\)

ou RR est le "return ratio” de la iéme source lorsgseiilémes sources précédentes

sont successivement éteintes (mises a zéro).
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Dans le cas ou les transistors sont modéliségdgmsources de courant contrélées en
tension, les "return ratio", analogues a des rappi& tension dans ce cas, se calculent en
déterminant, pour chaque source de courant coefrfdétension Yramenée a son acces
d’entrée initial lorsque la source de courant estmandée par une source de tension externe

Vext cOMmme indiqué sur la figure 1-22.

Figure 1-22
Source contrblée nécessaire au calcul de la NDF

. , V.
Le "return ratio" s’écrit alors : RR = l—V—'

ext

Le détail de la méthode est décrit dans [36]. plegation de la méthode de la NDF
requiert donc de pouvoir agir sur le schéma élpatrides éléments actifs. La bibliotheque
mise a notre disposition ne permet pas cette nuadiifin. Pour effectuer le calcul de la NDF,
nous avons donc d( établir un modéle des transigigrsents dans notre circuit en nous
appuyant sur un modéle petit signal équivalentietes mesures des éléments intrinséques du
modele pour les points de polarisation utiliséss @mseignements sont disponibles dans le

manuel de la bibliothéque.

Le fait de remplacer les modéles du fondeur étilisrs de la conception par des
modeles approchés introduit bien sir certainesoxppations et modifications de la réponse

du circuit soumis a cette analyse.
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Remarquesconcernant les caractéristique de la fonction NDF

» La NDF est tracée sur une plage Q.

» La fréquence maximale du tracé est limitée pardguence de simulation
des modéles des composants d’'une part, et d’aaitre par I'allure de la
fonction NDF elle-méme. Son tracé ne doit pas esglientourer I'origine
apres fnax

» Pratiqguement, la NDF tend vers (1,0) quand #o.

» Dans le cas d'un encerclement de l'origine dansséns horaire, la
frequence d'oscillation se détermine par l'intersec du tracé avec le

demi-axe réel négatif.

Le tracé de la NDF pour notre circuit dans le p@mplexe est donné sur la

figure 1-23.

120° g0° 60°

150° ‘
\{

Sk

—120¢ —90° —80°

25 B30°

180°

i s
R 5

-150°

4 —30°

Frequency 0.5 to 40.0 CGHz

Figure 1-23

Tracé de la fonction NDF

On remarque ici que la stabilité interne du cireuést pas assurée car le tracé de la
fonction NDF entoure l'origine (0,0) du plan cony#edans le sens horaire quand la

fréquence varie de 0 &ot
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Il faut noter le fait que la structure choisie pawotre convertisseur d’'impédance
négative correspond a une structure classiquentdiséa pour la réalisation d’oscillateurs.
En outre, le logicieLocusne permet que de déterminer 'impédance de fermeturCIN qui

donne I'impédance désirée en entrée, mais sandngren compte les problemes de stabilité.

V.2 CONCEPTION D’ UNE INDUCTANCE ACTIVE LARGE BANDE

De maniére identique au paragraphe V.1, nous sllditiser la méme méthode pour

concevoir une inductance active large bande ad’didn gyrateur.

V.2.1 TOPOLOGIE RETENUE

DETERMINATION DU RESEAU PASSIF DE CHARGE

Afin de valider notre méthode de conception, nemshaitons montrer que l'utilisation
de Locuspour déterminer le réseau passif de charge a ctema la topologie du gyrateur
choisi, permet de synthétiser, a l'entrée du difpagobal, une multitude dimpédances
purement imaginaires et linéaires dans une bandegeence donnée.

Ces impédances correspondent au profil dimpédactee que nous souhaitons
réaliser.

Nous désirons réaliser une inductance active maes la bande de fréquence

[2-3 GHz] a l'aide du gyrateur présenté par S.EssBwan-Fort et L. Billonnet dans [37] et
présenté sur la figure 1-24.
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D
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Figure 1-24

Topologie du gyrateur retenue pour la conception dine inductance active

La premiére étape consiste a synthétiser le répeasif de charge (a l'acces 2)
correspondant au profil d'impédance passive qui gEimettre d'obtenir en entrée (a l'acces
1) une impédance purement imaginaire équivalent@erinductance de l'ordre de 2.5 nH
autour de 2.5 GHz.

Le tableau I-2 nous donne l'impédance du résessifgaconcevoir a l'aide decus

Fréquence (GHz) Partie réelle Q) Partie imaginaire()
2 26 -16.1
2.2 25 -13.4
2.4 24.3 -11
2.6 24.2 -8.9
2.8 23.9 -7
3 23.6 -5.2
Tableau -2

Valeur de l'impédance du réseau passif

A I'étape suivante (figure I-25), la technique simte a trouver une topologie optimale
de réseau passif avec lequel il est possible de ff@sser tous les points d’'impédances par les

régions acceptables.
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On note ici que cela n'a pas été possible, mais petmiére approche permet déja de
synthétiser un circuit se rapprochant de facorsfeasante de I'objectif, circuit qui devra de
toute facon étre optimisé avec le gyrateur a I'étipale.

Locus - L - Network Selection

File View Design Window Help

—
i=1ES]
Elements Tuning
rr L
Operating Frequency [GHz] E -
I” Desin [ Andysis |
ROhm] 1
0 <fe5 [281504 [31374 =2l
™= gl L — <

Fradd(Thm]
e gefs) S S—
Ladd[nH]

. Cadd(pF) '
Im(2): _-14.1428 Ohm__Plane: Impedance (@) /Wl | 0 <|[053051 369442 [454562 2

Figure 1-25
Résultats obtenus avetocus

Le schéma électrique complet du circuit, avecéeau passif de charge associé, est
présenté sur la figure 1.26
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Figure 1-26

Schéma électrique complet avec le réseau passifaderge associé

Les valeurs des composants sont répertoriéesleléaisleau I-3

| |R T
N c| CuwCntGs: |E R
8 Ly Lyp € Ly é Eléments idéaux IS Ryr Ry 8R! Q
C | Eléments idéaux A | %€ gé%%"al':e“rs S | Eléments idéaux S | T1: 6x10 um
T | de fortes valeurg C P T | de fortes valeurg | | T2: 6x50 pm
A (1000 nH | C1:C2:C3:C4: 8pF A [B000Q2 S | T3:6x10 pm
N T C. =6 pF N T
= 5 =
C Lrp 123nH | E Crpl= 0.8 pF C Rrp 28Q 9]
E S| c,=37F |E R
S P S S
Tableau -3

Valeurs des composants du circuit

Ce circuit permet donc d'obtenir une impédancement imaginaire et linéaire, dans
la bande de fréquence [2-3 GHz], et équivalentaa&inductance de l'ordre de 2.8 nH a 2.5
GHz.

Les courbes de la figure I-27 présentent les gmntéelle et imaginaire obtenues a

partir du circuit présenté sur la figure I-26 eatsaucune phase d'optimisation.
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Figure 1-27

Partie réelle et imaginaire de l'inductance active

V.2.2 DESSIN DE MASQUE ET OPTIMISATION DU CIRCUIT EN ELEMENTS REELS

RESULTATS DE SIMULATION

Pour concevoir le circuit, nous utilisons le prd&€éde fabrication monolithique
EDO2AH de OMMIC. Le dessin de masque (layout) a réd@isé en utilisant les regles
décrites dans le manuel de conception (Design Manua

Au fur et a mesure de la phase de conceptionydwtaplusieurs cycles d'optimisation
ont été nécessaires pour maintenir les objectifpatormances. Malgré cela, l'introduction
des circuits de polarisation en éléments réelsi gus les lignes et les différents plots de
masse nous ont obligé a réduire de moitié la bahelefréquence dans laquelle nous
souhaitions une inductance active pure.

Sur la figure 1-28, qui présente le masque fioal,peut repérer le gyrateur avec son
circuit passif de charge associé, ainsi que lesidas appliquées aux différents plots de

polarisation.
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Circuit passif de charge

Figure 1-28

Masque de l'inductance active
Les dimensions de la puce sont de3d mnf.

Les résultats de simulations de l'impédance @erde ce circuit sont présentés sur la

figure 1-29.

—-— Im (Ze) Q -&- Re (Ze) Q
80,0

60.0 //"/
/

40,

20.0

-20.0

Frequency 0.1 GHz/DIV

Figure 1-29

Résultats de simulation de I'inductance active

La partie imaginaire est purement linéaire etespond a une inductance de I'ordre de
2.8 nH a 2.75 GHz. La partie réelle associée asthar de zéro (ici entre 2 et -2 ohms) sur

toute la bande de frégquence considérée.
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Les différentes valeurs des éléments du circuikiajue des tensions de polarisation

obtenues apreés I'ultime phase d’optimisation seésentées dans le tableau I-4.

| R T
D N P S A T| V=0V
A|lC,=C,=3|S A _ gs1”

U 1 d3 Ti:6x10 |[E| V_,=0V
c EnnH [P a2 =2 I EnQ N um N Vgsz_ oV
L,=35|A C=7 S| R,=4000| S 9s3™
di 1 1 . =
Al Le=5|C| c=c=a | T|R,=4000 I Tzﬁg‘f’o S| Ve 180
N| Las=45] ! C4=_6.2 Al Ry =_2ooo S| 13 exi0 | ol v. =33V
L. =07|T C.=5 N[ R. =30 |T ds1”

C| ™ 5 P um N| V,,=1.83
e E| C,=03 |C o) S o1
s| c,=38 |E R
S P
S S
Tableau I-4

Valeurs des différents éléments du layout

V.2.3 ETUDE DE SENSIBILITE

La conception d'un dispositif monolithiqgue nécessiystématiquement une étude de
sensibilité de la réponse du circuit aux variatioles caractéristiques des éléments qui le
constituent. En effet, les caractéristiques despamants peuvent varier dans des proportions
non négligeables lors de I'étape finale de fakinoatl est donc nécessaire, avant la phase de
réalisation, d'évaluer I'effet de tous les élémentsircuit sur la réponse.

Le pourcentage de variation possible des valeessetEments est déterminé d'apres le
manuel de la bibliotheque EDO2AH.

= Self-inductances+ 5 %
» Capacités+5 %

=  Résistances* 5 %

Les résultats de I'analyse de type Monté-Carld poesentés sur les figures |-30 et
[-31.
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—B- ReZe (Q) —-— ImzZe(Q) —H— Re Ze (Q) —6— ImZe (Q)

Frequency 0.1 GHz/DIV Frequency 0.1 GHz/DIV

(a) (b)
Figure 1-30
Sensibilité de I'impédance d'entrée de l'inductancactive

aux variations des capacités de découplage (a) etsdcircuits de polarisation (b).

—H— Re Ze (Q) —6— Im Ze (Q) —H— ReZe (Q) —— ImZe (Q)

20.0
20.0
10.0
10.0
0.0 0.0
-10.0 775 3.0 “10.0 575 3.0
Frequency 0.1 GHz/DIV Frequency 0.1 GHz/DIV
@) (b)
Figure 1-31

Sensibilité de I'nmpédance d'entrée de l'inductancactive

aux variations de la capacité g (a) et du réseaux passif de charge (b).

On remarque que seule une variation de la cap@gightraine une modification non

négligeable de la partie imaginaire de I'impédatiertrée de l'inductance active.
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Cependant, il faut noter que, dans tous les @s,ténsions de polarisation des
transistors permettent un réajustement des caist@jéies recherchées, notamment en cas de

dérive de certains parametres du procédé monalighiq

V.2.4 STABILITE ELECTRIQUE

Nous étudions ici, comme dans le paragraphe Vid #lacé de la NDF pour vérifier la
présence d'instabilité intrinséque du circuit. ladcal de cette fonction se fait en déterminant
les "return ratio" des sources dépendantes duitircu

Dans ce cas : NDF = (1+RR1+RR,).

ol RR est le "return ratio" de 14"°source lorsque les £1*sources précédentes sont

successivement éteintes.

Le tracé de la NDF du circuit dans le plan comelest donné sur la figure 1-32.

90g° 60°
20 .{zqg°
/_/
N 15.%
12p0°
5
N
150° “’L
4,
1800 SK"x 00
—-150° ’
b
-g0° -60° -30°

Freguency 0.05 to 40.0 GHz

Figure 1-32

Tracé de la fonction NDF
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La stabilité interne du circuit est ici assurée leatracé de la fonction NDF n'entoure
pas l'origine (0,0) du plan complexe dans le saemaite, quand la fréquence varie de a

+00,

V.3 ETUDE D'UNE CAPACITE NEGATIVE PURE LARGE BANDE

Nous présentons dans cette partie les résultatsridation obtenus pour une capacité
négative large bande dans la bande [3-6 GHZz].

Nous utilisons ici la méme méthode de conceptina gelle utilisée dans les deux
paragraphes précédents pour la résistance négatlireductance active.

La capacité négative que nous souhaitons concedoit posséder une partie
imaginaire positive et décroissante en fonctiohadieéquence ainsi qu'une partie réelle nulle
sur toute la bande.

Seulement quelques exemples de réalisation deit@paégatives ont été publiés a ce
jour dans la littérature. S.E. Sussman-Fort etilloBnet utilisent pour leur réalisation [31] un
convertisseur d'impédance négative. Nous repremeti® structure pour l'adapter a nos
objectifs et a notre bande de fréquence.

La figure 1-33 présente le schéma électrique cetqi la topologie choisie.

I g
? 4
! -
o~ 7 L& _______ |
L
CIN :\I;\ :[\
Figure 1-33

Schéma électrique de la topologie retenue
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L'impédance d'entrée et la capacité équivaleménstisées dans la bande [3-6 GHZz]

sont présentées sur la figure 1-34.

= Im (Ze) Q -e- Re (Ze) Q Ceq pF

20.0 1.5 0

\ ﬁ/
\ 7’
\ ’

P
~ -

Frequency 0.5 GHz/DIV Frequency 0.5 GHz/DIV

Figure 1-34

Impédance d'entrée et capacité équivalente du cirdusimulant une capacité négative

Dans la bande [3-6 GHZz], la partie réelle est casepentre 0.8 et -0.4Q pour une
partie imaginaire positive et décroissante en fonctle la fréquence variant entre 18let

1.3Q. Cela correspond a une valeur de capacité de 6836Hz et de -20 pf a 6 GHz.

V.4 BILAN

Apres une description des fonctionnalités du liegicocuset quelques rappels sur les
caractéristiques des gyrateurs et des convertsstimmpédance négative, nous avons simulé
une inductance active en technologie monolithiqudasbande de fréquence [2,5-3 GHZ].

Nous avons montré ici que l'association des letidiel que ADS (ou Libra) étocus
permet de mettre en place une nouvelle approcheodeeption de résistances négatives,
d'inductances actives et de capacités négatives,gfficace, plus systématique, et aussi plus

intuitive.
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VI. CONCLUSION

Dans ce chapitre, nous nous sommes intéressés @ounelle méthode de conception
de dispositifs actifs destinés a la compensatioradiamélioration des performances des

systemes passifs.

Grace a la collaboration établie avec I'UniverdiégéTomsk, nous avons pu bénéficier
du logiciel Locus logiciel qui a permis de mettre en place une etavapproche de

conception de circuits d'adaptation ou de compé@nsat
Les recherches bibliographiques qui ont été nenéeus ont permis de bien situer
I'évolution scientifigue dans ce domaine, et nons amené a déterminer les différents

avantages et inconvénients d'une telle méthode :

Avantages : - méthode plus souple et plus systgoea

amélioration du temps de conception

possibilité de conception sur de large batel&équence

méthode simple et visuelle

circuits résultants plus simples et plus caatp

Inconvénients : - non prise en compte des phénemeéa stabilité

La prise en compte des phénomeénes de stabilgéta conception de circuit a l'aide
de Locus est une des perspectives de nos travaux. Ces piéées de stabilité font déja

I'objet de plusieurs études par les concepteutsgiciel a I'Université de Tomsk.

Dans la suite, nous allons d'appliquer ces noesetfiéthodes pour concevoir un filtre

actif original ou la notion de profil d'impédancstige sera mise a profit.



‘ CHAPITRE I |

Conception de filtres actifs utilisant [a notion de

profil d'impédance active
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|. INTRODUCTION

Dans ce chapitre, nous présentons la conceptiaedr filtres actifs en technologie
monolithique utilisant la bibliotheque EDO2AH de flanderie OMMIC, ainsi qu'un circuit

permettant de concevoir un filtre multinorme.

Ce chapitre est essentiellement basé sur une heuvéthode de synthése des circuits
actifs. Cette méthode consiste en la réalisatioprdéls d'impédances actives dont le role est
de corriger les pertes de structures passivesaptadla taille de filtres passifs, de contrbler
les fréquences de travail et les bandes passamtes,que d'augmenter artificiellement le
nombre de pdles de la réponse de ces mémes filtres.

La premiere partie de ce chapitre est donc coésa@u principe du profil

d'impédance.
Dans les deuxieme et troisieme parties, noussatis la méthode du profil
d'impédance active pour réaliser un filtre passedbasélectif faible bande dans le premier

cas, et un filtre pseudo multipdle dans le deuxiea®e

Enfin, dans une quatrieme partie, nous détailleagésultats d'un circuit actif destiné

a concevoir un filtre multinorme, afin de validestre méthode de conception.

[I. PRINCIPE DU PROFIL D 'IMPEDANCE

.1 DEFINITION DU PROFIL D 'IMPEDANCE ACTIVE

Un profil d'impédance est un gabarit complexeréquence défini en parties réelle et
imaginaire, et utilisé pour une amélioration sigrafive des performances d'un filtre passif.

Cette amélioration peut porter sur :

= laréduction ou I'annulation des pertes de la sirediltrante passive,
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= |'adaptation de la taille du circuit global (filtpassif + profil d'impédance),
= |e contrdle continu ou discret de la fréquencerdesiil,

= le contrdle de la largeur de la ou des bandes pt&ssdu filtre.

La compensation des pertes de la structure fitrgpassive est assurée par la partie
réelle du profil dimpédance actif. Cette partiell@doit donc, dans la plupart des cas, et pour
certaines gammes de fréquence, étre négative. ,Aoesparlera dans la suite le Profil

d’Impédance Active.

La modification de la taille du circuit global @uentation ou réduction selon les
besoins) provient directement de l'influence depdatie imaginaire du profil d'impédance
active qui modifie électriquement les longueursigéajentes des résonateurs a l'intérieur de la
structure. L’ajustement des longueurs physiqueg@mateurs qui peut ainsi étre fait permet
de jouer sur la taille des parties passives. Cotgoient, la partie imaginaire du profil

d'impédance active intervient donc également sfrépuence centrale du filtre.

La bande passante de la structure filtrante peatréodifiée grace au contréle de la

pente de la partie imaginaire de profil d'impédaactéve (figure 11-1).

Xpassif

Passive+Active

\

Passive

Xo

/fo fréquence

fixe fo

/

nouvelle pente

Xactil >=——> nouvelle séléctivité

fo fréquence

fréquence

Figure 1I-1

Exemple de modification de la pente de la réactanggobale a la frequenced
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1.2 CONTROLE DE LA FREQUENCE CENTRALE

Considérons un filtre passe-bande distribué costi'un résonateuty/2 couplé a

I'entrée et a la sortie sur des longuelyd et terminé a ses accés par des circuits ouverts
(figure 11-2).

A4
entrée ¢ >
| c.o
A
c.o. | | . { | co.
sortie
c.o. | F——
A4
Figure 11-2

Filtre passe-bande a résonateurs distribués

Ce filtre passif, dont la fréquence de résonamstdyeposseéde des pertes d'insertions
non nulles. Il est possible en insérant un cirsimtulant une résistance négative au milieu du
résonateuny/2 (au point A) de compenser les pertes du cirdbépendant, pour ne pas
modifier la fréquence centrale du filtre, il fautieyla partie imaginaire du circuit de
compensation soit nulle a cette fréquence centrale.

Le schéma du filtre aux pertes compensées esemeesur la figure 11-3. Il est
constitué de deux résonatedsst et d'un circuit de compensation.

Af4

A

v

entrée

c.0. | I | | c.o.

sortie
c.o. | —

< »
< »

A4

Circuit de
compensation

Figure 11-3

Schéma du filtre aux pertes compensées
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Les résultats de simulation de la partie imagedin circuit de compensation et de la
réponse du filtre aux pertes compensées sont fiésssur les figures -4 et |I-5.

Im ()
140

120 ="

100 e /

80
60
6 7 8 9 10 GHz
Figure 1I-4
Partie imaginaire du circuit de compensation
S21 (dB)

6 7 8 9 10 GHz

Figure 1I-5
Réponse du filtre aux pertes compensées

Ces résultats de simulation montrent qu'une autatien de la valeur de la partie

imaginaire entraine une évolution de la fréqueneeédonance du filtre vers les fréquences
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basses. Il est donc possible d'ajuster la fréqueeodrale d'un tel filtre a une fréquence

donnée tout en compensant ses pertes.

Les travaux développés par D. Denis [38] ont méoqgtre la nature de I'impédance de
charge des résonateurs qui, dans notre cas estauwit ouvert, influe sur la fréquence de
résonance du filtre. Une charge de type capacdiveour effet de diminuer la fréquence

centrale du filtre, alors qu'une charge de typeatge I'augmente.

1.3 CONTROLE DE LA BANDE PASSANTE

En gardant le méme circuit que celui de la figli¥8, les résultats de simulation
présentés sur les figures II-6 et 1I-7 montrenvdi@tion de la largeur de la bande passante

avec la pente de la partie imaginaire du circuita@pensation.

Im (Q)
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70
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Figure 11-6

Partie imaginaire du circuit de compensation
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S21 (dB)

6 7 8 9 10 GHz

Figure 1I-7

Réponse du filtre aux pertes compensées

Pour une partie imaginaire de pente positiveatgdur de la bande passante du filtre
croit quand la valeur de la pente diminue. Pour paugie imaginaire de pente négative, la

bande passante décroit avec la valeur absoluepimta.

Les principes présentés ici, qui sont lies a tactire méme du dispositif, peuvent
donc étre utilisés pour améliorer les performamtEssfiltres telles que la fréquence centrale et
la sélectivité.

1.4 DEMARCHE DE CONCEPTION

La démarche de conception d'un filtre utilisanhtdion de profil d'impédance active
comporte les étapes suivantes :

e conception de la partie passive initiale,

e calcul du profil d'impédance active : a partir ditré passif initial
réalisé, de la modification de taille prévue, etlaaéponse du filtre
global souhaitée, les valeurs des parties réellémetginaire sont
extraites fréquence par fréquence.
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e conception de la partie active : on détermine iedéamment la
topologie qui permet de réaliser, au mieux, legtigm réelle et

imaginaire définies a |'étape précédente.

On comprend donc bien que ces deux dernieres£tmreettent de réduire la taille
d'un circuit et de modifier la fréquence centraléaebande passante de la réponse d'un filtre
ou donc, intuitivement, d'augmenter artificiellerheon nombre de péles. Nous allons donc
maintenant développer cette méthode afin de comrcendiltre actif sélectif ainsi qu'un filtre

actif pseudo-multipéles.

[1l. APPLICATION A LA CONCEPTION D 'UN FILTRE ACTIF SELECTIF

Dans cette partie, nous allons utiliser la notierprofil d'impédance, présenté dans ce
chapitre, pour concevoir un filtre passe-bandectiélgui a été développé avec Sébastien
DARDILLAC [39]. Ce filtre a une bande passante dlesn 60 MHz autour de 15 GHz et
utilise un circuit actif pour compenser des pegesnodifier sa sélectivité et sa fréquence

centrale.

1.1 CONCEPTION DE LA PARTIE PASSIVE DU FILTRE

Dans cette partie, nous souhaitons obtenir unenggpde filtrage ayant une fréquence

centrale proche de 15 GHz avec 60 MHz de bandeptess

La partie passive initiale en éléments distribegisprésentée sur la figure 11-8.

Figure 11-8
Filtre passif en éléments distribués
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La longueur du résonateur est de 1,7 mm et sadrémp de résonance ainsi obtenue
est de 35 GHz (figure II-9).

S, (dB)

-10 //\\

0 10 20 30 40 50 GHz

Figure 11-9

Réponse en transmission de la partie passive dutfé

La suite de I'étude consiste maintenant a assaxiecircuit actif a ce filtre pour
ramener la fréquence de résonance a 15 GHz avebamie passante de 60 MHz, tout en
compensant les pertes d'insertion a la fréquenugate.

La topologie et les dimensions du filtre passitt é&té déterminées en fonction
des différentes tailles de puce mises a notre dispo (cf. chapitre I. V.2.2) et de
I'impédance que nous devions synthétiser au pojmuk répondre a notre cahier des charges.

En effet, pour d'autres topologies de filtre gakecprésentée ci-dessus, la partie active

a concevoir pour obtenir la réponse souhaitée @t@aplus complexe.

1.2 EXTRACTION DE LA PARTIE ACTIVE

La deuxieme étape de la démarche vise a extredrgdrties réelle et imaginaire du
circuit actif a associer au point A de la partisgee.

Pour ce faire, nous calculons, fréquence par &8ge, I'impédance d'entrée de la
partie active (le profil d'impédance active) qudiaut synthétiser pour répondre au gabarit de

réponse objectif.
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Cette impédance d'entrée, ainsi que la réponsealglodu filtre, sont présentées
respectivement sur les figures 11-10 et II-11.

Re Q) Im ()

0.3 100
0.2 90
0.1 80
0 /%k,’ 70

-0.1 — / 60

0.2 b B 50

\<_S\ "¢ /

0.3 s 40
. /"" \\//

0.4 =© 30

141 143 145 147 149 15.1GHz

Figure 1I-10

Gabarit de I'impédance active

S, (dB) S13 (dB)

0 - \‘y\bv_: ——— 0

-5 -3
-10 -6
_15 \ '9
-20 AN -12
-25 / -15
-30 -18

14.1 14.6 15.1 156 16.1GHz

Figure 1I-11

Réponse du filtre global

Le profil d'impédance active a synthétiser (figlir@0) correspond a une résistance
négative avec une partie imaginaire dont la répaeste globalement équivalente a une

inductance.
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1.3 CONCEPTION DE LA PARTIE ACTIVE

Dans un premier temps, il faut déterminer une ctiine capable de réaliser
l'impédance active requise. Le circuit retenu eststruit selon une topologie de résistance
négative qui a fait I'objet d'une étude dans [39]4€] et dont I'impédance d'entrée est de
méme forme que le profil dimpédance présenté aufigure 11-10. Nous rajoutons une
inductance en entrée du montage afin d'obtenirpame imaginaire positive et une diode
varactor de maniére a pouvoir modifier la valeurcdte partie imaginaire pour ajustements

ultérieurs (figure 11-12).

D_M T G _’|S4‘Cd

Figure 11-12

Topologie du circuit actif

Les premiéeres simulations de ce circuit, sansr teoimpte des éléments parasites

comme les lignes de connexion, sont présentéda figure 1I-13.

Re Q) Im (Q)
0.3 90
0.2 1 80
L/
0.1 70
0 ,/'1’7 - -- gabarit
e :’ 7 60
-0.1 > 7 50 —— simulation
02t 2(/ 40
0.3 %‘\\ e 30
0.4 =] 20

14.1 143 145 147 149 15.1GHz

Figure 11-13
Impédance présentée par le circuit actif sélectiorn
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Ces résultats montrent que ce circuit simple pemeesatisfaire aux spécifications

requises.

[11.4 REALISATION DU FILTRE ACTIF

Les parties active et passive sont maintenantndgées en tenant compte des
éléments parasites de connexion. Le dessin du ragkout) du filtre actif est présenté sur
la figure 11-14.

Filtre passif —»

i «— Partie active

Figure 1I-14

Masque du filtre actif

Sur le masque de dimensions 2 x 1,5sont repérés le filtre passif et la partie
active. Les résultats de simulation des paraméirede ce circuit sont présentés sur la

figure 11-15.
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S, (dB) Sy, (dB)

Figure 1I-15

Résultats de simulation des paramétres S du circuit

Les tensions de polarisation appliquées sontuieastes :
= pourladiode:yY=0V
= pour le transistor : y=-0,49 V
Vjs=2,43V  avec =4 mA
S0it Ronsommee= 9,7 MW

Les caractéristiqgues simulées de ce filtre sansilavantes :
= fréquence centrale g £ 14,619 GHz
" |Set|S/ab=0dB
» bande passante a -3 dBf:= 60 MHz
" [Sulet|S]ab=-42,2dB

De plus, une simulation fort signal nous permetdééerminer pour le point de

compression, en sortie, a -1 dB une puissance&ldBn.

Des simulations complémentaires sont realiséesmedifiant les tensions de
polarisation du transistor et de la diode varaébgures 1I-16 et II-17). Les tensions sont
réglées pour obtenir a la fréquence centrale deficents de transmission maximum tout en

ayant des coefficients de réflexion inférieurs @ dB.
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-40
14 145 15 15.5 GHz
Figure 1I-16
Coefficients de transmission du filtre actif
dB
0 Sy, (dB)
-5
-10
@ Ree @ 6
-15
14 14.5 15 15.5 GHz
Figure 11-17
Coefficients de réflexion du filtre actif
Le tableau II-1 ci-dessous résume les principalasactéristiques des réponses
simulées.

Vd Vgs Vds fO |SQl| é fO Af NF é\ fO P»ldB Pconsommée
courbe (1) -1,5V | -0,68V | 4,95V| 14,492GHz 2,1dd 50MHz 152dB -18wWB 28 mW
courbe (2)) OV 0,49V | 2,53V| 14,625GHz 2,13dB 48 MHz 152dB -18dgm ,512W
courbe (3)| 0,08V | -0,42V 2V | 14,693GHz 217dB 48Mhiz 152dB -18dHm @
courbe (4) 0,5V 03V | 22V | 14903GHy 242dB 47MHz 154dB -16 dBm 4 W
courbe (5) 0,8V oV 548V| 1512GH7 2dB| 46MHz 16,2dB -20dBm 54 mWw

Tableau I1-1

Caractéristiqgues des réponses simulées
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Ces résultats montrent qu'il est possible degeéalin filtre accordable en fréquence
sur environ 600 MHz, présentant du gain et ayaathande passante d'environ 50 MHz.

Pour toutes ces simulations, une étude de sat&sitslr une variation possible des
valeurs des éléments, ainsi qu'une étude de lditstadbectrique ont été effectuées. Tous ces
résultats sont présentés dans [39].

Une étude de sensibilité permet de remarquerajtréduence centrale varie fortement
avec les valeurs de la self-inductangeet.de la capacité &t que le niveau de la réponse est
sensible aux variations des capacite®id5;. La sensibilité aux variations des résistances est
ici tres faible. Toutefois, il faut noter que lensions de polarisation du transistor et de la
diode permettent un réajustement des caractémesticpcherchées en cas de dérive de certains

paramétres du procédé monolithique.

Enfin, I'étude de la stabilité électrique montreegle tracé de la fonction NDF
n'‘entoure pas l'origine (0,0) du plan complexe darsens horaire. La stabilité intrinseque du
circuit est donc ici assurée. De plus, I'étudeadstdbilité électrique vis a vis des impédances
de fermeture montre, a l'aide des criteres K, Bjnsi que du tracé des cercles de stabilité,
gu'une faible partie de I'abaque de Smith, localésé périphérie, peut conduire a l'instabilité

électrique du circuit.

1.5 MESURE DU CIRCUIT

Afin d'avoir une réponse en transmission proch® d8, la tension de la diode {\Vest
maintenue a O V. Le transistor est polarisé avex\ddeurs de tensionsgy/= -0,49 V et
Vgs=2,43 V.

La comparaison entre cette mesure et la simulatiorespondante est présentée sur la
figure 11-18.
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---- Simulations Mesures

dB

0

-10

-20

301" /

14 145 15 15.5GHz

Figure 11-18

Comparaison mesures - simulation

Ces résultats nous permettent d'observer un dgcala 230 MHz vers les hautes
fréquences de la réponse mesurée par rapportépdmse simulée. Cependant, ce décalage
n'‘entraine pas une modification de la largeur dédade passante qui est maintenue a
60 MHz. Ce décalage en fréquence peut étre exppgude fait que, lors de la réalisation de
ce circuit en fonderie, il a pu y avoir une dérdes valeurs des éléments de la partie active
par rapport aux valeurs simulées. Cela se tradupar une diminution de la valeur de la

partie imaginaire du circuit actif qui entrainesainon décalage vers les hautes fréquences.

Les courbes de la figure 11-19 présentent leslt@sude mesure du filtre actif lorsque
la tension de la diode varie. Le tableau II-2 résuses principales caractéristiques des ces

mesures.



Chapitre 66
S21 (dB) S11 (dB)
@ @0 @6 (
0 A A N A A\ }
/ 5
o ANV [
-20 / /{/ MQ\EX% -10
> ,«”/d{'é M//”/// 15
40 o ® @p @ 6
-50 -20
14 145 15 155 16 GHz 14 145 15 155 16 GHz
Figure 11-19
Coefficient de transmission mesuré pour différentetensions de polarisation
Vd Vgs Vs fo |&1| af Af P -1d8 Pconsommee
courbe (1)| -1,5V | -0,7V | 513V| 1458GH7 22d8 53MHz -20dBm 25mW
courbe (2)) OV 049V | 253V| 1485GH7 23dH 55MHz -20dBp 125 nW
courbe (3)] 0,08V | -0,43V| 1,81V| 1499GHf 2,7d§ 53MHz -20dBm 11)8/m
courbe (4 05V | -036V | 1,98V| 1524GHf 3,3d§ 45MHz -19dBm 22 mW
courbe (5)| 0,73V | -0.23V | 2,76V| 1543GHf 3,67dB 39MKHz -22dHm rBW
Tableau 11-2

Caracteéristiques des courbes mesurées

L'analyse de ces mesures montre des résultathgeate ceux simulés. Malgré un
décalage de la fréquence centrale vers les handigseinces, nous obtenons, pour des tensions

de polarisation sensiblement identiques aux sinwst des réponses ayant une bande

passante et un gain qui sont du méme ordre. De ptuss observons une plage d'accord
expérimentale de 850 MHz, supérieure a celle siend&630 MHz.
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V. CONCEPTION D'UN FILTRE ACTIF PSEUDO -MULTIPOLE

Dans cette partie, nous allons utiliser la notlenprofil d'impédance pour augmenter
artificiellement le nombre de péles d'un filtre padande. Ce filtre a une bande passante
d'environ 350 MHz autour de 2 GHz et utilise urcait actif qui va nous permettre de créer
deux fréquences de résonance-Affet fo+Af.

IV.1 CONCEPTION DU FILTRE PASSIF INITIAL

Pour notre application, nous choisissons d'utilise filtre passe bande sélectif en

éléments localisés dont la topologie de base estedosur la figure 11-20.

Cq Cq

| |
= | | || O

C == gL

7Pz

Figure 11-20
Filtre passif en éléments localisés

Le résonateur est formé par la mise en parallgéleedinductance et d’'une capacité.
Les valeurs de ces deux éléments sont calculéesgpeua fréquence centrale du filtre soit 2
GHz.

Un calcul analytique permet de déterminer I'exgicesde la réponse de ce filtre. Cette

réponse en transmission est présentée sur la figlie
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S21 dB S11 dB
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—40.0

—50.0

fréquence en GHz

Figure 11-21
Réponse en transmission du filtre LC

La sélectivité du filtre est, quant a elle, essdiekment contrdlée par les capacités de
découplage & Plus ces capacités sont de faible valeur, pliftrie est sélectif.

Le but est maintenant de remplacer un des dewpasamts du résonateur par un
systéme actif dont lI'impédance d'entrée doit pdarmetobtenir une résonance @et une

résonance g f fot+Af.

IV.2 EXTRACTION DU PROFIL D 'IMPEDANCE

Dans cette partie, nous montrons comment on pbkébriguement augmenter
artificiellement le nombre de péles d'un filtre p@ralléle.

Il suffit de remplacer un des deux éléments dwm@teur par une boite noire dont
I'impédance d'entrée permettrait de créer, parcoeslitions particulieres d’impédance, la

condition initiale de résonance a d’autres fréqesrgu’a §.

Premier cas remplacement de l'inductance

On obtient alors, pour un profil dimpédance d@&mtprésenté sur la figure 11-22, une

réponse en transmission dont le nombre de pélestéa aéificiellement augmenté
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(figure 11-23). Dans ce cas de figure, la conditida résonance @ €st ainsi reproduite sur
toute la bande [2 — 3 GHZz], créant I'effet d'unpagse multipdle avec un nombre de péles

tres éleve.
Im (Zin) Q
Cd Cd 65,0
[ [
= 1l 1] 0 60.0
55.Q \
C =— Z
50.40
45.Q
40.90 1.0 4.0
fréquence en GHz
Figure 11-22

Profil de I'impédance d'entrée pour obtenir un filtre multipdle

S21 dB S11 dB

~10.0 | —20.0

~20.0 —40.0
~-30.0 | —-60.0
|

—-40.0 -80.0

fréquence en GHz

Figure 11-23

Filtre multipdle correspondant au profil d'impédance de la figure 11-22
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Deuxieme casremplacement de la capacité

On réalise la méme opération que dans le premaerea remplacant la capacité par

une boite noire (figure 11-24 et 11-25). Le méméetipeut ainsi étre obtenu.

Im (Zin) Q

Cq C4

|| ||
o I i o

N
Q00Q
~
L
oo
o

—20.0 \
—21.0

fréquence en GHz

Figure 11-24
Profil de I'impédance d'entrée pour obtenir un filtre multipble

S21 dB

—20.
-30.
—40 .
—50.

—60.

Filtre multipdle correspondant au profil d'impédance de la figure 11-24

fréquence en GHz

Figure 1I-25
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—-100.0

—-120.0
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Dans les deux cas qui sont présentés, on remaygeesi lI'on veut augmenter le
nombre de pbles de notre structure il faut soitplawer l'inductance par un systeme simulant
une capacité négative, soit remplacer la capa@téup systeme simulant une inductance
négative.

C'est donc a partir de cette étude que nous astonisi de mettre en paralléle une
capacité et un circuit actif simulant une capacégative afin d'augmenter le nombre de pbles
de notre filtre. En outre, nous n'avons pas étaladap de synthétiser une inductance négative

permettant d'augmenter le nombre de poles.

Pour simplifier la conception et relacher les caintes de la partie passive, la
démarche vise a extraire les parties réelle etima&g du circuit actif a associer a la capacité
de la partie passive du filtre pour obtenir seulleintkeux fréquences de résonance a 1,9 GHz
et 2,1 GHz.

Pour ce faire, nous calculons, fréquence par frgcpiel'impédance d'entrée de la

partie active qu'il nous faut synthétiser pour rafre au gabarit de réponse fixe.

Cette impédance d'entrée ainsi que la réponsealglotu filtre sont présentées

respectivement sur les figures 11-26 et 11-27.

Cq Cq
o—| = ,

Fréquence| C Cq Re(Z2) | Im(2)

en GHz pF pF Q Q

C =— z 1,9 2 0,14 0 36,51

2,1 2 0,14 0 33,05

/777'777
Figure 11-26

Impédance d'entrée a synthétiser pour obtenir un fire a 2 poles
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S21 dB S11 dB
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Figure 11-27
Filtre a 2 pbles

Au fil de nos différentes simulations, nous noamsies rendus compte que si nous
voulions obtenir deux podles autour de 2 GHz, ilsnffisait pas de synthétiser seulement la
bonne impédance aux fréquences 1,9 et 2,1 GHz.

En effet, pour obtenir ces deux péles, et pourrdiess®ons de sensibilité discutées plus
loin, il est préférable de suivre au mieux un préfmpédance permettant d'obtenir un filtre a

cing poles dans la bande [1,8 — 2,2 GHZz].

Ainsi, le profil dimpédance a synthétiser estsprée sur le tableau I1-3.

Fréquence en GHz Re (X) Im (Z2) Q
1,8 0 38,55
1,9 0 36,52
2 0 34,7
2,1 0 33,05
2,2 0 31,56
Tableau 11-3

Profil d'impédance active a synthétiser
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IV.3 CONCEPTION DE LA PARTIE ACTIVE

Dans un premier temps, il faut déterminer une ctiine capable de réaliser
I'impédance active requise. Le circuit retenu esistruit selon une topologie de convertisseur

d'impédance négative car le profil a synthétiserespond a un profil de capacité négative.

Le convertisseur d'impédance négative que nolisams et qui a fait I'objet d'une
étude dans [8] est présenté sur la figure 11-28.

T2 ]
T1 I I [ |
| |
01 :|
Ze charge

Figure 11-28

Topologie du convertisseur d'impédance négative

La démarche vise a déterminer par quelle impéd@nidefaut charger le CIN afin
d'obtenir en entrée le profil d'impédance désiré.

En utilisant la méthode présentée dans le chapitne paragraphe IlI-4, il est donc
possible de déterminer, fréquence par fréquenosleur de I'impédance de charge qui, dans
ce cas, doit rester passive (partie réelle positike tableau IlI-4 donne les différentes

impédances que doit présenter le réseau passifadeui.
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Fréquence (GHz) Partie réel)( Partie imaginairecg)
1,8 16.36 20.99
1,9 15.43 21.4
2 14.5 21.81
2,1 13.6 22.22
2,2 12.68 22.63
Tableau 11-4

Valeur de l'impédance du réseau passif

A cette étape, nous utilisons le logidielcuspour déterminer, a partir de ces résultats,
le réseau passif s’approchant au mieux du profilesisus. La figure 11-29 montre le meilleur

résultat que nous avons pu obtenir.
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@ Im7. | peowore = 10
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=0
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Figure 11-29
Résultats obtenus avec le logiciélocus
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La schématique globale du circuit ainsi que lesultats de simulation obtenus sont
présentés sur les figures 11-30 et 1I-31.

Nous remarquons ici que la polarisation des drdesstransistors T1 et T2 s'effectue
au travers de charges actives [41]. Ces chargaeadont réalisées par des transistors (T3 et
T4) dont la grille et la source sont reliées, g&it ainsi une source de courant [42] identique
au courant qui doit traverser le transistor a pedar Ce choix malgré le surcroit de
consommation électrique engendrée, se justifielepdait que des résonances apparaissent,
lorsque I'on utilise des circuits de polarisatitassiques formés d'une self-inductance de forte
valeur et d'une capacité de découplage, et pertugasi la réponse recherchée. Les charges

actives permettent donc de s'affranchir des probdeae résonance rencontrés.

Vai E}
{ T4 I;[: T3

<

C

gl CA
C, T .
. T [l I

Filtre I ]

------------------ 1 l
C
: ¢, ——
CIN
|

LC
0N

_______;:______
o
_H_

&~
NV

Figure 11-30

Schématique globale du circuit avant optimisation
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Figure 11-31
Résultats de simulation en paramétre S du circuit

Sur ces premiers résultats de simulation nousretise un élargissement de la bande
passante avec l'existence de deux péles aux frégeen95 GHz et 2,07 GHz. Cependant
nous pouvons voir qu'il existe des phénoménes deosypensation qui entrainent une

remonté des paramétres de réflexion (S11 > 0 dB).

La solution retenue, pour résoudre ce problenetg ale placer, en entrée et en sortie
du filtre, une résistance connectée a la massefiggees 11-32 et 11-33 montre la nouvelle

schématique du circuit ainsi que les résultatsrealation obtenus aprés modification.

Figure 11-32
Schématique finale du filtre
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Figure 11-33

Résultats de simulation en paramétre S du circuit

IV.4 REALISATION DU FILTRE ACTIF

Les parties passive et active sont maintenantndgées en tenant compte des

éléments parasites. Le dessin du masque (layodifyréactif est présenté sur la figure 11-34.

Filtre passif

Réseau passif

Partie active
de charge du CIN

Figure 11-34
Masque du filtre actif
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La taille du circuit de la figure 11-35 est dex21,5 mnf. Sur le masque sont repérés le

filtre passif et le circuit actif. Les résultats sienulation des parametres S de ce circuit sont
présentés sur la figure 11-35

S21 dB S11 dB S22 dB

|
Q
(@]
,~——/><
P—

—20.0

-25.0

—-30.0

—-35.0

fréquence en GHz

Figure 11-35

Résultats de simulation en paramétre S du masque

Les tensions de polarisation appliquées sontuieastes :
» pour les transistors 3 et4 y¥ 3V
» pour les transistors 1 et 2 4= -0,4 V

\(2=-0,38 V

Les caractéristiqgues simulées de ce filtre sansilavantes :
= fréquence centrale g £ 2,04 GHz
" |Sqlab=-3dB
» bande passante @zfis : Af = 380 MHz
» af;=194GHz: |g] =-34,2dBet|g =-17,5dB
» af,=2,14GHz: |g] =-25,0dBet |5 =-22,1dB
» danslabande [1,94 —2,14] GHz 4|®t |$;] <-12,4 dB
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Enfin, une simulation fort signal permet de détieen pour le point de compression,
en sortie, a -1 dB une puissance de -27 dBm.

IV.4.1 ETUDE DE LA STABILITE ELECTRIQUE

Comme tout circuit contenant des éléments acdiéfscircuit que nous présentons

nécessite une analyse de la stabilité électrique.

Nous étudions dans une premiére étape, le trat¢& NBF du circuit pour vérifier la
présence d'instabilités intrinséques au circuitcakeul de cette fonction se fait en calculant
les "return ratio" (taux de retour) des sourcesdépntes du circuit. Dans notre cas, il s'agit

des sources liées aux transistors :
NDF = (1+RR) (1+RR) ... (1+RRy)

ol RR est le "return ratio" de 1&"° source lorsque les #1*sources précédentes

sont successivement éteintes (mises a zéro).

L'application de la méthode de la NDF requiert mivoir modifier le schéma
électrique des éléments actifs. La bibliothequeendishotre disposition ne permet pas cette
modification. Pour effectuer le calcul de la NDFus avons donc dd établir un modéle

électrique du transistor déduit des informationsadgibliotheque monolithique utilisée [34].

Le fait de remplacer les modéles du fondeur éslitors de la conception par des
modéles modifiés introduit certaines approximatienslonc des modifications de la réponse

du circuit soumis a cette analyse.

Ainsi, pour les transistors T1 et T2 de la figlr80, nous n'‘avons pas été en mesure
de pouvoir établir un modeéle électrique de traosistiffisamment adapté pour simuler dans

son intégralité la fonction NDF du circuit.

Le tracé de la NDF pour notre circuit dans le ptamplexe est donné sur la
figure 11-36 et correspond uniqguement a la prise@mpte des transistors T3 et T4.
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Figure 11-36

Tracé de la fonction NDF

On remargue ici que la stabilité intrinseque, espondant aux transistors T3 et T4, est
ici assurée car le tracé de la fonction NDF n'emtqas I'origine (0,0) du plan complexe dans

le sens horaire quand la fréquence varie de®.a +

La deuxiéme étapes de l'analyse consiste a sasheita stabilité électrique vis-a-vis
des impédances de fermeture du circuit (annexB@)r cela, nous utilisons les criteres K et

B définis classiquement pour les quadrip6les limSamicroondes [43].

Un quadripdle linéaire est dit inconditionnellerhetable si, ne comportant pas de
pbles a partie réelle positive, les conditions KetlB>0 sont respectées pour toutes les
fréquences. Sur la figure 11-37, nous avons trae® epefficients et nous constatons que le

filtre est inconditionnellement stable car K>1 (B
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Figure 11-37

Tracé des criteres K et B

La condition K>1, ainsi que la condition auxil@irB>0, ne fournissent pas
d'information quantitative sur le degré de stabildu d'instabilité de la structure. Nous
étudions donc un critere fondé sur les mémes cératidns que les précédents [44], mais
plus quantitatif. Il s'agit du critére p introdpiér M.L. Edwards et J.H. Sinsky [45]. Tracé sur
la figure 11-38, ce critére permet d'aboutir a I&@me conclusion qu'avec les critéres K>1 et
B>0 lorsque p>1. Il permet, en outre, de mieux tjianle degré de stabilité ou d'instabilité

vis-a-vis des impédances de fermeture du quadripdle

u

. A
ERESA

1.4
1.2 \ L

fréquence en GHz

Figure 11-38

Tracé du critére p
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En effet, u représente la distance minimale abatjue de Smith entre l'origine (&)
et I'impédance de fermeture la plus proche degltogi provoquant une instabilité.

Ainsi, si u>1 : aucun point situé a l'intérieur kbaque ne provoque d'instabilite,

donc aucune charge passive du circuit ne peutieatrane instabilité.

Si O<u<1 : a mesure que p diminue, le nombre dadtires stables sur I'abaque de

Smith se réduit.

Si u<0 : la fermeture de 5Q provoque une instabilité, mais il peut exister des

impédances a l'intérieur du cercle unité qui nepgaent pas d'instabilité.

Ainsi, pour connaitre exactement les charges deadtia l'instabilité, dans le cas ou
u<1, il faut tracer les cercles de stabilité.

I\VV.4.2 ETUDE DE SENSIBILITE

Comme précédemment (chapitre ), ce circuit alf®lijet d'une étude de sensibilité.
Nous rappelons ici les pourcentages de variatiasipte des valeurs des différents éléments,

donnés par le fondeur :

=  Self-inductances+ 5 %
» Capacités+5 %

= Résistances* 5 %

Les résultats de l'analyse de Monté-Carlo duefilen transmission et en réflexion,

sont présentés sur les figures 11-39, 11-40 etlll-4
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Figure 11-39
Sensibilité du filtre actif aux variations des diffrents éléments

composant la structure passive
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Figure 11-40

Sensibilité du filtre actif aux variations des capaités de découplage
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Figure 11-41
Sensibilité du filtre actif aux variations des diférents éléments composant le réseaux

passif de charge du convertisseur d'impédance néga

On constate sur ces différentes simulations qupaléie la plus sensible de notre
circuit est le réseau passif de charge du consertiisd'impédance négative. Ceci est di au
fait que le profil dimpédance a synthétiser dailvee exactement le profil théorique afin
d'obtenir les deux pbéles aux fréquences prévuesohgensation, ainsi que I'ajustement de
la condition de résonance multiple doit étre p&efpbur obtenir la réponse désirée.

Cependant, il faut noter que, dans le cas oy ihrpas simultanément une variation de
cing pourcents sur les éléments du réseaux passiharge, les tensions de polarisation des
transistors permettent un réajustement des caistcj@es recherchées en cas de dérive de
certains parameétres dont ceux du procédé monalihiq
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V. ETUDE D'UN PROFIL D'IMPEDANCE ACTIVE DESTINE A LA SYNTHESE D 'UN

FILTRE MULTINORME

V.1  DEFINITION D 'UN FILTRE MULTINORME

Des structures classiques de filtres passifs magteent d'obtenir qu'une réponse figée
en fréquence et en gain. Le fonctionnement destslirictures ne convient donc, en général,
gu'a une seule application, puisque la réponsefiei® une fois pour toute lors de la
conception. Cependant, les filtres passifs peudtataccordés en fréquence a l'aide de diodes
varactors. Toutefois, alors que les normes desdgélégnunications imposent des largeurs de
bandes données, les largeurs de bandes passautiésntés ne sont pas contrélables de facon

simple.

La demande de dispositifs de type "multi-applmasi’, notamment dans le domaine
des télécommunications, a donc dirigé les conceptiifiltres vers des solutions permettant

de satisfaire a plusieurs gabarits. Aujourd’huiest par exemple courant de trouver des
téléphones tri-bande.

Cependant, avec la multiplicité des services etike en place des nouvelles normes

correspondantes, ces systemes tri-bande sontrdpjnbitatifs.

Le filtre multinorme des futures générations detnavailler autour d'un nombre
supérieur de fréquences avec des gains et dewularge bande passante variables. Un

exemple de filtre multinorme est illustré sur igufie 11-42 :
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Figure 11-42

Exemple de parametres de réflexion et de transmigsi d'un filtre multinorme

Ce filtre multinorme peut posséder, selon le catles charges, un nombre particulier
de fréquences de travail. De plus, les bandes pessassociées a chaque fréquence de travail
doivent pouvoir étre modifiees de maniere a remelfdtre plus ou moins sélectif. Enfin, il
doit étre possible de choisir de travailler sur ume plusieurs bandes de fréquences

simultanément.

V.2  COMPARAISON DES RESULTATS DE SIMULATION DU PROFIL D 'IMPEDANCE

ACTIVE

Dans les travaux réalisés par Frédéric BIRON [46hjectif était de concevoir un
filtre multinorme en associant un filtre passif aven profil dimpédance active. Les

caractéristiques de cette partie active sont dandaass le tableau II-5 et la figure 11-43.

Fo (MHz) | BP (MHz) | Partie imaginaire a f, (Ohms) Rneg Ord_origine Pente Fmin Fmax
Polar 6 2140 60 -55,8 -2,05 -109,3 25 2110 217d
Polar 5 1950 60 -49,6 -1,85 -78,85 15 1920 1980
Polar 4 1843 60 -46,2 -1,75 -73,8 15 1813 1873
Polar 3 1748 60 -43,4 -1,7 -69,7 15 1718 1778
Tableau I1-5

Caractéristigues des parties imaginaire et réelleall'impédance active a synthétiser
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Figure 11-43

Tracé des caractéristiques de I'impédance a synthiger

La structure permettant de synthétiser ces diftéseimpédances est présentée sur la
figure 11-44. A titre indicatif, les erreurs relaéis, concernant les parties imaginaires simulées

par rapport aux caractéristiques du tableau IbBt mférieures a 2 %.
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Figure 11-44
Circuit a 3 TECs en parallele permettant de couvrirles bandes 3, 4, 5 et 6

Le but est ici de montrer I'efficacité du logiciebcus grace auquel les premiers
résultats ont été obtenus en permettant de syst¢hdtes différents profils d'impédance avec

une structure beaucoup plus simple (figure 11-4% grécédemment.
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Structure active permettant de couvrir les bandes 34 et 5

Les résultats de simulation pour ce circuit sgaspntés dans les tableaux 11-6 et II-7.

Band | f, (MH2) | Vo, V) | Rz, @) | Imze @) | e
(QIGHz2)
1718 ~1.73 ~43.82
3 1748 | 015 | -1.73 ~43.39 13.7
1778 ~1.76 43
1813 16 6.6
4 1843 | 031 | —1.72 6.2 12.8
1873 ~1.89 —45.83
1920 127 49.98
5 1950 | 0.65 | —1.56 49,59 12.7
1980 —1.02 ~49.22
Tableau I1-6

Résultats de simulation de lI'impédance d'entrée dCIN avec la diode varactor



Chapitre |l 90
. Gabarit| Simulation Gabarit| Simulation| Gabarit Simulation
Band (MI:|) Rezi, Rezip, ImZ;,, ImZip,, Pente, Pente,
yA
(Q) (Q) (Q) (Q) (Ohm/GHz)| (Ohm/GHz)
1748 -1.7 -1.73 -43.4 —-43.39 15 13.7
4 1843 -1.75 -1.72 —-46.2 —-46.2 15 12.8
1950 -1.8 -1.56 —49.6 —49.5¢ 15 12.7
Tableau II-7

Comparaison entre le gabarit et les simulations démpédance d'entrée du CIN avec la

diode varactor

Ces premiers résultats de simulation effectuésaidel du logicielLocus nous
permettent de valider notre méthode de concepegprafils dimpédances actives.
Bien entendu, des simulations complémentairesd¢etdie la stabilité électrique,

simulation fort signal ...) devront étre réaliséda de confirmer ces résultats.

VI. CONCLUSION

Dans ce chapitre, nous avons présenté la conoegriialeux filtres actifs et détaillé les

résultats obtenus d'un profil dimpédance activatidé a la réalisation d'un filtre multinorme.

Les deux circuits réalisés sont des filtres aafité utilisent la méthode du profil
d'impédance active permettant de modifier la frégaecentrale et la bande passante, mais

également d'augmenter le nombre de péles.

Ainsi, avec cette méthode, nous avons réaliséluie passe bande sélectikf(= 50
MHz) autour de 15 GHz dont la réponse mesurée arémnn gain supérieur a 2 dB. Nous
avons aussi obtenu un filtre a deux p6les dontriectsire initiale est une structure a un pole.

L'utilisation du profil dimpédance active a pesmie créer artificiellement une
fréquence de résonance supplémentaire proche fiéglaence initiale. Ce filtre n'a pas été

envoye a la fabrication et n‘a donc pas été mesuré.
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Enfin, une étude comparative a été réalisée peumgitre de valider notre méthode de
conception de profil d'impédance active. Gracetdisation du logicielLocus nous avons pu
concevoir un nouveau circuit actif plus simple ehles premiers résultats de simulation sont
encourageants. Il nous parait donc important dsager des simulations complémentaires
ainsi qu'une réalisation afin de valider définithent I'ensemble de la méthode de

conception.
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|. INTRODUCTION

Placé en téte de chaine, I'amplificateur faibl&itih(LNA) joue un rdle prépondérant

dans la détermination du bilan global en bruit etfdcteur de mérite d'un systeme de

réception.

Le LNA doit répondre a des spécifications de @aoplus complexes notamment vis-

a-vis des largeurs de bande mises en jeu. Le dipehoent de nouvelles méthodologies

spécifiques de conception devient donc incontouenpbur améliorer les performances des

systemes RF et hyperfréquences

Le tableau lll-1 ci-dessous, présente les carattfires et les performances de

qguelques LNA large bande relevés dans la littéeatur

\"2J

Références Bande (GHz) NF (dB) | Gain (dB) Nombres Caracteéristique
d'étages

[46] [4 - 8] 1,9 10,9 1

[47] [8 - 18] 1,9 10 1

[47] [8 - 18] 0,29 12 1 19 °K
[48] [1-8] 1,9 13 2

[49] [2-18] |4,2-6,2135-183 2

[50] [0,4 — 8] 1,2 17 2

[51] [7 -11] 1,2 21 2

[52] [19 — 22] 1,1 38 2

[53] [7-10] |05-07 31 3

[54] [27 - 31] 2,6 20 3

[55] [12,7 — 14,8] 1 20 3

[56] [38 - 48] 1,8 | 165+1 3

[57] [43 -46] 1,9 22 3

[58] [28 — 36] 2,3 20 4

Tableau Il11-1

Performances et caractéristiques de LNA large baralrelevés dans la littérature
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Le concepteur d'amplificateur faible bruit doitndofaire face a plusieurs difficultés
qui sont un compromis entre les conditions d'adeptaen entrée et en sortie, le niveau de
gain et de bruit ainsi que la stabilité électrigaida linéarité. Les solutions sont assez bien
connues pour les circuits fonctionnant en bandatétmais n'ont été que peu étudiées pour

des largeurs de bande plus importantes.

Nous proposons dans ce chapitre une nouvelle métth® conception de LNA.

Dans la premiére partie, nous présentons cetterefieuméthode de conception
visuelle basée sur le tracé de courbes d'isovateurespondant aux différentes spécifications

du circuit et permettant ainsi d'obtenir des régiacceptables (RA).

La deuxieme partie est consacrée a l'utilisatiencdtte méthode dans le but de
concevoir trois amplificateurs faible bruit : un ANarge bande entre 2 et 10 GHz, un LNA
large bande adapté en entrée et en sortie entré Zélz, et un LNA dans la bande [0,4 —
1,6 GHz].

[I. PRESENTATION D'UNE NOUVELLE METHODE DE CONCEPTION

D'AMPLIFICATEUR

1.1 INTRODUCTION

Tous nos circuits amplificateurs faible bruit (LIN&nt été congus a I'aide du logiciel
Amp [59] [60] combiné au logicieLocus [33] [61]. De plus, l'utilisation d'un troisieme
logiciel, Region a permis de concevoir des circuits d'adaptatioergrée en en sortie pour
diminuer les coefficients de réflexion des disptssit

L'utilisation de ces logiciels a fait I'objet d’encollaboration avec I'Université de
Tomsk en Sibérie (Tomsk State University of ConB8gbktem and Radioelectronics) dans le
cadre d’'un contrat INTAS.

Nous allons maintenant détailler le principe dectannement du logiciehmp



Chapitre 11l 97

1.2  AMP: PRINCIPE DE FONCTIONNEMENT

Ampest un logiciel qui permet de concevoir des angali€urs répondant & un cahier
des charges prédéfini.

De méme que le logiciélocus présenté au chapitreAmputilise la notion de régions
acceptables (RA). Ces dernieres correspondent igux d'impédance qu’est autorisé a
présenter le circuit passif de charge Z a conneatecircuit global pour que ce dernier
réponde aux marges de performances imposées ganitr des charges.

La conception d'un amplificateur se déroule esiplurs étapes.

La premiére étape consiste a choisir la topolagd’amplificateur. Les transistors
utilisés sont modélisés sous forme de fichiers almrpétres S qui peuvent étre générés par
exemple par ADS ou Libra. Parmi les configuratipossibles, on trouve :

» La rétroaction parallele :

-

Figure IlI-1
Structure de LNA en rétroaction paralléle

» La rétroaction série caractérisée par une chaagplentre la source du transistor

et la masse
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Figure I1I-2

Structure de LNA en rétroaction série

» La charge placée en série en entrée (a) ou ee gbyti

H

(@)

Figure I1I-3

H

(b)

Structure de LNA en entrée ou sortie série

» La charge placée en paralléle en entrée (a) oorée ¢b) :

-

(@)

Figure I1I-3

0_1

(b)

Structure de LNA en entrée ou sortie paralléle
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Lorsque le choix de la structure du LNA est efiéctil faut alors préciser les
différentes fréquences pour lesquelles on soubaitenir une RA dans la bande de fréquence
d'analyse. Ces RA sont le plus souvent observées ldaplan Z mais nous pouvons choisir
d'autres plans d'observation tels que le plan aainc (Y) ou bien le plan de coefficient de
réflexion (gamma).

De plus, si lors de la conception de 'amplificatd n’est pas possible de trouver des
RA de tailles et de dispositions facilement explbiés, Amp nous permet d'ajouter des
inductances aux niveaux de la grille, du draintetle la source du transistor afin de modifier

la forme et le lieu de ces RA.

La deuxieme étape s'apparente ensuite plus atape é'investigation qu'a une étape
de conception. En effet, dans cette partie qualiié "Characteristics Contours”, on définit
les valeurs qui vont servir a tracer les différenteurbes d'isovaleurs correspondant au gain,
au bruit, aux coefficients de réflexion en entréeresortie, au parameétre de stabilité K et/ou a

la phase du parameétrg;Scomme le montre la figure IlI-4.

+#  Characteristics levels

ERICEN 10 12 14
[VRAEN © 25 za
[ B

Cancel

Figure 1lI-4

Spécification des courbes d'isovaleurs a visualiser

C'est donc a partir de ces différentes valeurslgmepeut visualiser s'il existe une
région acceptable répondant au cahier des changes fiequence donnée.

La figure IlI-5 montre, par exemple, que pourriguence de 3 GHz, il existe une RA
(la partie grisée sur la figure) pour laguelle &ngest compris entre 10 et 12 dB, le facteur de
bruit est inférieur & 2.5 dB, et les coefficienésréflexion en entrée et en sortie sont inférieurs
a-10 dB.
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Figure 111-5

Exemple de région acceptable

Cette région acceptable correspond a l'impédano®plexe (car dans I'exemple ci-
dessus nous avons choisi le plan impédance) quepasenter la charge Z pour obtenir les
différents niveaux de gain, de bruit et de coedfits de réflexion, dans les tolérances
prédéfinies.

Ainsi, cette procédure est répétée, fréquencér@guence, avec un pas choisi, dans la
bande de travail. Si pour chaque fréqguence de déa'analyse une région acceptable est

trouvée, la derniére étape consiste a construireateere précise la région commune a toutes
les RA.

Cependant, lors de cette étape d'investigatiastibossible de ne trouver aucune RA
a une ou plusieurs fréguences. Dans ce cas, liéestssaire de revenir a la premiéere étape et
modifier la configuration du circuit, soit en chaagt la structure méme de I'amplificateur,
soit en ajoutant des inductances aux niveaux dgrilie, du drain et/ou de la source du
transistor ou bien en modifiant les caractéristiqde transistor (tension de polarisation,

nombre de doigts de grille ...) via le fichier degraetres S qui le décrit.
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La troisieme et derniére étape consiste alordr&remn cahier des charges précis dans

Ampet a tracer les différentes RA correspondantgsri I11-6).

ale reqions

¥ Constrains

Gp min [dB]
Gp max [dB)
MF
m

300 400 500 600 70O

Re Z (Ohm)

Figure 111-6

Tracé des RA correspondant au cahier des charges

Ces RA sont alors extraites du logiciel pour @&mportées dankocusde maniere a

synthétiser la charge complexe Z a connecter agistar.
Locusdispose d'une bibliothéque de réponses dansneimpl@édance correspondant a

différentes topologies de circuits passifs.

Le principe est de choisir une réponse susceptiblesuivre l'allure générale des
régions acceptables et de faire varier les élénantsrcuit passif correspondant afin que la

courbe dd.ocusépouse parfaitement le lieu des RA importéeArg

Ainsi, si pour chaque fréquence considérée, latmi® la courbe deocusappartient a
la région acceptable correspondante, alors la ehZrgésultante permet de répondre aux

tolérances du cahier des charges fixe.

La figure llI-7 présente la charge Z synthétisaielé du logicieLocus
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RA importées du logiciel Amp avec la Réseau passif de charge généré par Locus pour
courbe générée par Locus répondre au cahier des charges

A E
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O EEH

Re(z): |256.834 Ohm Im(z): [323.471 Ohm  Plane: Impedan ¢ 7 |
Réseau passif appartenant a la Valeur des éléments du réseau
bibliotheque de Locus passif utilisé
Figure llI-7

Réseau passif de charge Z généré phocus

1.3 RESUME DE LA METHODE DE SYNTHESE

Nous avons présenté dans cette partie une nouvefithode de conception
d'amplificateur. Elle est fondée sur une représiemaisuelle et trés intuitive du processus de
conception.

Cette méthode nécessite ['utilisation du logiciémp dont le principe de

fonctionnement vient d'étre présenté, et permettidiee les régions acceptables.

La figure 111-8 résume les différentes étapesadeonception.
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Permet de charger le fichier S2P et de
choisir la configuration de 'amplificateur Ensemble des RA obtenues

¥ AMP Designer 2 - A Tool for Designing Compensated/Feedback Amplifiers
R R

Freg.. 11

Etape d’investigation
Visualisation des
RA possible

E
~

Etape de caleu! des R Gelect fe 5 i Adtiyve glerment. HFET 4.
a partir du cahier Linj= 0 Liou=0n] L
des charges Curent plane e

Figure 111-8

Etapes de la conception pour synthétiser des régismcceptables a I'aide d&mp

L'utilisation deLocus déja présenté dans le chapitre |, permet endaigynthétiser le
réseau passif d'impédance Z. Dans le cas ou iimgsissible de déterminer un circuit passif
correspondant aux régions acceptables, il est dapeémécessaire de reprendre toutes les

étapes de la conception.
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[Il. APPLICATION DE LA METHODE A LA CONCEPTION D 'AMPLIFICATEURS

FAIBLE BRUIT

Les résultats que nous présentons dans cette parit des applications directes de la
méthode de conception décrite dans la partie pedtédpour la réalisation de trois
amplificateurs faible bruit : un LNA large bandere?2 et 10 GHz, un LNA adapté en entrée
et en sortie dans la bande [2 - 8 GHZ], et un LMAgla bande [0,4 - 1,6 GHz].

1.1 CONCEPTION D'UN LNA LARGE BANDE ENTRE 2ET 10GHZ

Nous voulons montrer ici comment, a l'aide desciets Amp et Locus combinés au
logiciel Libra, nous avons pu concevoir un ampéifeur faible bruit large bande simple et
compact présentant un gain supérieur a 11 dB etakficients de réflexions en entrée et en

sortie inférieurs a -10 dB.

[11.1.1 UTILISATION DE AMP ET LOCUS POUR DETERMINER LES REGIONS
ACCEPTABLES ET LA TOPOLOGIE DULNA

Apres plusieurs étapes d'investigation destinéelsténir une région acceptable pour
chaque fréquence choisie dans la bande de tranai§ avons choisi une topologie de LNA
en rétroaction paralléle. Le logiciel est alorsrgéapar un fichier de parameétres S généré par
Libra, correspondant a un transistor de la bibégtire EDO2Ah [34], de taille 4 60 pum et
polarisé ays=-0,45VetaVs=4,5V.

Cependant, ce transistor ne permet pas d'obtesiréhions acceptables facilement
exploitables. C'est pourquoi trois self-inductanasales de valeurs 0,5 nH, 0,45 nH et
0,12 nH sont respectivement introduites sur lalegrile drain et la source du transistor

considéré.

La topologie du LNA est présentée sur la figutell
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Figure 111-9

Topologie du LNA permettant d'obtenir des RA facilanent exploitables

Le cahier des charges ainsi que les régions adaeptobtenues pour cette topologie

de LNA sont présentés sur la figure 111-10.
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Figure I1I-10

Régions acceptables obtenues en fonction du cah@as charges

Ces RA sont alors extraites denpet importées dansocusde maniére a synthétiser

la charge complexe a placer dans la rétroactios.résultats obtenus a l'aide ldecus sont

présentés sur la figure 111-11.
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Figure 111-11
Régions acceptables et réseau passif de la rétraact paralléle

La schématique du circuit final (en éléments id¢ast présentée sur la figure 111-12.
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[ L 111 | | |
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<
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Figure IlI-12
LNA en éléments idéaux
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[11.1.2 UTILISATION D 'UN LOGICIEL CIRCUIT (LIBRA) POUR FINALISER LA

CONCEPTION

La démarche consiste alors a vérifier si les tasibbtenus sont en concordance avec
les résultats de simulation du circuit de la figtel2 que nous obtenons a l'aide de Libra
(figure 111-13).
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[\ /\5 -~
DY) \_7“\0——\22_ o
NF
0 -20
2 4 € 8 10

Fréquence en GHz

Figure I11-13

Résultats de simulation du circuit de la figure 11F12

Sur ces résultats de simulation, nous remarquasss lgs valeurs des différents
parametres correspondent en tout point aux spatdits qui ont été entrées dans le logiciel
Amp(figure IlI-10).

Nous devons maintenant remplacer tous les éléndddsix par des éléments réels de
la bibliotheque EDO2AH d'OMMIC. A cette étape, #ut noter que plusieurs phases
d'optimisation ont été nécessaires pour obtenirrdssltats correspondant aux différentes
spécifications.



Chapitre Il 108

Le dessin de masque, présenté sur la figure lllest réalisé en tenant compte des

éléments parasites de connexion.

Figure IlI-14
Masque du LNA

On peut tout de suite noter I'extréme simplicité dircuit résultant pour des

performances décrites ci-aprés qui sont excellentes

La taille du circuit de la figure IlI-14 est dex11,5 mm? (La plus petite taille parmi
toutes les tailles disponibles). On peut voir umasque que la self-inductancg éntre la
source et la masse, a été modélisée par une ligneonnexion. De plus, la capacité de
découplage en entrée a été volontairement supproaéesa mise en place nécessitait de
rendre plus compact notre circuit de fagon délicatmutefois, il est possible de bloquer le

continu a l'aide de I'analyseur vectoriel au monaenta mesure.

Les résultats de simulation en parametres S dirgih sont présentés sur la figure
[1-15.
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Figure IlI-15
Résultats de simulation en parametre S et en brudu layout de la figure 111-14

Les tensions de polarisation appliquées au tremssnt les suivantes :
Vgs=-0,35V
Vis=4,5V avec &=25mA
soit  Ronsommee= 112,5 mW

Les caractéristiques simulées de ce LNA sontlesstes :
= bande passante : [2 — 10] GHz
= 11,3<|%<12,8dB
= |Sul <-11,74 dB
1S7| < -11,87 dB
= NF<2,15dB

De plus, une simulation fort signal a permis dde@iner pour le point de
compression a -1 dB une puissance de 8 dBm emsorti
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Etude de sensibilité

Ce circuit a fait I'objet d'une étude de sengsibiiux variations des caractéristiques des
éléments qui le constituent. Le pourcentage deatian de ces éléments (self-inductances,

capacités, résistances) estde %.

Nous présentons ci-dessous les résultats de &etie pour les éléments qui ont une

influence significative sur la réponse du LNA.
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Figure 11I-16
Influence du circuit de la rétroaction paralléle (R. et C.)
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Figure I11-17

Influence des inductances ket Lg
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Aux vu des faibles variations de la réponse du LLNAus effectuons une étude de
sensibilité sur I'ensemble des éléments du cirdiés résultats sont présentés sur la figure
[11-18.
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Figure 111-18

Influence de tous les éléments du circuit

Ces résultats de simulation montrent que ce ¢iestitres peu sensible a une variation
des éléments. En effet, les coefficients de réfiexsont toujours inférieurs a -10,5 dB et le
niveau de bruit ne varie que flé,16 dB par rapport a sa valeur nominale de 2B.5S@ules
guelques variations peuvent intervenir au niveawdin de I'amplificateur. Ces variations
sont de l'ordre det 0,8 dB autour d'une valeur comprise entre 11,3pd8y le minimum, et

12,8 dB pour le maximum.

Cependant, ces légeres variations peuvent étrepamsaes par l'ajustement des

tensions de polarisation du transistor.

Etude de la stabilité électrique

Nous établissons, dans une premiére étape, & deta NDF pour vérifier la présence

d'instabilités intrinséques au circuit. Le calcal@ktte fonction se fait en calculant les "return
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ratio" des sources dépendantes du circuit. Dane raats, avec un seul transistor dans le
circuit, la NDF s’écrit : NDF = 1+RR

ou RR est le "return ratio" de la seule source dépermrddmtcircuit.

Les résultats de cette étude sont présentéa figufe I11-19.

120° 90° 60°

180° “< ho
3

—120° -90¢ —60°

Fréquence de 0,01 a 50 GHz

Figure I11-19
Tracé de la NDF

La stabilité intrinséque du circuit est ici assur@ar le tracé de la fonction NDF

n'‘entoure pas l'origine du plan complexe dansrie keraire.

La deuxieme étape de l'analyse consiste a s'agbeila stabilité électrique vis-a-vis
des impédances de fermeture du circuit. Pour pelas étudions les parameétres K et B vus au

chapitre II.
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Figure 111-20
Simulation des parameétres K et B
Les conditions K > 1 et B > 0 sont satisfaitesrtoutes les fréquences. Notre circuit
est donc inconditionnellement stable.

[11.1.3 MESURE DU CIRCUIT

Lors des mesures, le gain simulé est obtenu pswdkeurs de tension de polarisation

Vgs=-0,3V et \§s= 4,5 V du transistor, identiques a celles préwaresimulation.

La comparaison entre mesures et simulations éseptée sur la figure I11-21.
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Figure 111-21

Comparaison mesures (pointillés) — simulations (trigs pleins)

Cette comparaison permet d'observer une trés boomeordance entre mesures et
simulations.
Dans les mémes conditions, le point de compressidndB est de I'ordre de 5 dBm en

sortie et la puissance consommeée de 121,5 mW.

Le tableau lllI-1 résume les niveaux de performaagg différentes étapes de la

conception.
LNA G,dB | AG,dB | NF, dB | |Si1], dB||S2, dB
Eléments idéaux 11.94 0.26 2.03 -10.32  -10.46
MMIC (simulations) 12.02 0.75 2.15 -11.87 -11.74
MMIC (mesures) 11.72 1.06 — -9.61| -11.73
Tableau I11-1

Niveaux de performance du LNA
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L'analyse de ces résultats permet de valider levelte méthode de conception que
nous avons utilisée et qui allie des étapes deegiion visuelle avedmp et Locus a des
étapes de simulation et d’optimisation classiquext ales logiciels circuit, comme Libra ou
Ads.

1.2 CONCEPTION D'UN LNA LARGE BANDE ENTRE 2 ET 8 GHZ ADAPTE EN

ENTREE ET EN SORTIE

Dans cette partie, nous utilisons a nouveau lggiks Amp et Locus ainsi que le
logiciel Region[62] [63] pour la conception d'un LNA large baretdre 2 et 8 GHz adapté en

entrée et en sortie.

[11.2.1 UTILISATION DE AMP ET LOCUS POUR DETERMINER LES REGIONS
ACCEPTABLES ET LA TOPOLOGIE DULNA

Nous reprenons ici les travaux présentés danargpaphe précédent, pour lesquels

nous souhaitons améliorer les niveaux d'adaptatioentrée et en sortie de 'amplificateur.

C’est lors du choix de la topologie du LNA gaAenp permet d'introduire I'utilisation

des circuits d'adaptation (figure 111-22).

# | Circuit Configuration

Correction oneport [CO]
Irput matchin

COutput rats

Cancel

Figure [11-22

Choix des circuits d'adaptation en entrée et/ou esortie
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Ainsi, aprés plusieurs simulations, nous choisissane topologie de LNA en
rétroaction parallele avec des circuits d'adaptatien entrée et en sortie. Le logiciel est alors
chargé par un fichier de paramétres S généré fma,Lcorrespondant a un transistor de la
bibliotheque EDO2Ah [34], de taillex460 pm et polarisé agy=-0,4 V eta ¥s=4 V.

Cependant, ce transistor ne permet pas d'obtesiréhions acceptables facilement
exploitables. C'est pourquoi trois self-inductanddsales de valeurs 0,5 nH, 0,7 nH et

0,13 nH sont respectivement introduites sur ldegrigé drain et la source du transistor utilisé.

La topologie du LNA est présentée sur la figul8.

V4
L, L,

O— L) [S LY  —
Circuit Circuit
d’adaptation d’adaptation
en entrée L. en sortie
O0—— l —0
Figure 111-23

Topologie du LNA

Le cahier des charges ainsi que les régions adaeptobtenues pour cette topologie

de LNA sont présenté sur la figure Ill-24.
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Figure 111-24

Régions acceptables obtenues en fonction du cah@as charges
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Ces RA sont alors extraites de maniere a syndrdascharge complexe a placer dans

la rétroaction a I'aide deocus La figure I1I-25 montre les résultats obtenus.
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Figure 111-25

Régions acceptables et réseau passif

de la rétraact paralléle
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La schématique, trés simple, du circuit final @éments idéaux) est présentée sur la

figure 111-26.
RC (:(
MN
C
Cl I‘“ | 2
N L, L1110 | 0
( LLLL)
[
g & L g
I‘s
Vgs jj jj Vds
Figure 111-26

LNA en éléments idéaux

A l'étape suivante, la conception des circuitddf#ation en entrée et en sortie est

effectuée a l'aide du logici&egion

[11.2.2 UTILISATION DE REGION ET LOCUS POUR CONSTRUIRE LES CIRCUITS

D' ADAPTATION

De la méme fagon que le fait le logicking Regionpermet d’extraire des régions
acceptables. Avec le fichier de parameétres S detrlecture a adapter et un fichier texte
correspondant au cahier des chardgesgionpeut calculer les RA pour chaque fréquence

spécifiée en rapport avec les coefficients de xi&fteen entrée et en sortie du dispositif.

L'utilisation deLocuspermet alors a I'étape suivante, de concevoirdesaux passifs

d'adaptation correspondant aux RA.

Cette phase de conception nécessite plusieuresttiqmt une description compléte est

faite en annexe 4.



Chapitre Il 119

Les circuits d'adaptation en entrée et en sartingus a l'aide des logicieRegionet
Locus,sont alors connectés au LNA pour aboutir au diggrésenté sur la figure 111-27.

R(‘ CC
L C22 [ZI
[11 le C12 d | |
¥ L, L] | | ww—_0
0 11k i
LI | | LI c,
c, ) g
R, L, g
[5
Vgs —J;_: _])—7_: Vds
Figure I11-27

Schématique du LNA avec circuits d'adaptation en dnée et en sortie

[11.2.3 UTILISATION D 'UN LOGICIEL CIRCUIT (LIBRA) POUR FINALISER LA

CONCEPTION

Nous devons maintenant vérifier si les résultbtermus sont en concordance avec les
résultats de simulation du circuit de la figuredl que nous obtenons a l'aide de Libra (figure
[11-28).

Les résultats que nous obtenons sur la figur@8lkeorrespondent a une simulation

avec des éléments idéaux.
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Figure 111-28
Résultats de simulation du circuit de la figure 119

[S11], dB ¥
|s2,|, dB &

-10

L'analyse de ces résultats de simulation montre ks valeurs des différents

parameétres sont proches du cahier des charges @té aéfini dans le logicieRegion

(annexe 4).

Nous remplagons maintenant tous les éléments xdpau des éléments réels de la
bibliotheque EDO02AH d'OMMIC. Plusieurs phases dhogation ont été nécessaires pour

obtenir des résultats correspondant aux différespésifications.

Le dessin du masque du circuit final est préssatéa figure 111-29.
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Figure 111-29

Dessin de masque du LNA

Ce circuit est réalisé sur une puce de dimensisanls mmz2 et est simulé en tenant

compte de tous les éléments parasites. Les résdiasimulation sont présentés sur la figure
[11-30 ci-dessous.
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Figure 111-30

Résultats de simulation en parametre S et en brudu layout de la figure [11-29
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Les tensions de polarisation appliqguées au tramsent les suivantes :
Vgs=-0,4V
Vegs=4V avec Js=21 mA
Soit  Ronsommes= 84 mW

Les caractéristiqgues simulées de ce LNA sontlasstes :
= bande passante : [2 — 8 GHZz]
= 10,4<|3]<11,8dB
* |4 <-14,6 dB
»  |S] <-14,8dB
* NF<3,2dB

De plus, une simulation fort signal a permis dededdiner pour le point de
compression a -1 dB une puissance de 9 dBm emsorti

Etude de sensibilité

Comme précédemment, ce circuit a fait l'objet @'uktude de sensibilité. Le
pourcentage de variation des éléments est le méordg@LNA sans circuit d'adaptation.
Nous présentons ci-dessous les résultats de étetie pour les éléments qui ont une

influence significative sur la réponse du LNA.
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Figure 111-31
Sensibilités au circuit de la rétroaction paralle¢ (R et C)
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Figure 111-32

Sensibilités aux circuits d'adaptation en entrée (eet en sortie (b)

Aux vu de ces faibles variations, nous effectuons étude de sensibilité sur tous les

éléments du circuit. Les résultats sont présentemgigure 11-33.
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Figure 111-33

Sensibilités a I'ensemble des les éléments du ciitcu

Ces résultats de simulation montrent que ce tigsiipeu sensible a une variation des

éléments. Cependant, les coefficients de réflegeuvent augmenter d'environ 3 dB, tout en
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restant inférieurs a -11,3 dB. Le niveau de braitiesdex 0,15 dB par rapport a sa valeur

maximale de 3,2 dB.

Néanmoins, ces légeres variations peuvent étrggées par |'ajustement des tensions

de polarisation du transistor.

Etude de la stabilité électrique

De méme que précédemment (cf. 11.1.2), nous énsdimut d'abord la stabilité
électrigue intrinséque du circuit avec la méthode lad NDF (Normalized Determinant
Function). Les résultats de cette étude sont présenur la figure 111-34.

g0° 60° 30°

Fréquence de 0,01 a 50 GHz

Figure 111-34

Tracé de la fonction NDF

La stabilité intrinséque du circuit est ici assur@ar le tracé de la fonction NDF

n'‘entoure pas l'origine du plan complexe dansre keraire.
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La deuxieme étape de l'analyse consiste a s'agbeila stabilité électrique vis-a-vis
des impédances de fermeture du circuit. Pour pelas étudions les paramétres K et B (figure

111-35).
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Figure I11-35

Simulation des paramétres K et B

Les conditions K > 1 et B > 0 sont satisfaitesmoutes les fréquences. Notre circuit

est donc inconditionnellement stable.

Le tableau lllI-2 résume les niveaux de performaagg différentes étapes de la

conception.
LNA G,dB | AG, dB | NF, dB ||Si, dB||S:, dB
Eléments idéaux 10,25 0.55 2,9 -12,1 -12
MMIC (simulations) 11,1 0.7 3,2 -14,2 -14,1
Tableau I11-2

Niveaux de performance du LNA
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L'analyse de ces résultats permet donc de vdaderéthode qui permet de concevoir
des circuits d'adaptation en entrée et en sorée kvlogicielRegion

1.3 CONCEPTION D'UN LNA DANS LA BANDE [0,4—-1,6]GHz

Cette partie concerne I'étude, actuellement errscoe développement, d'un LNA
dans la bande [0,4 -1,6 GHZz].

Le but est ici de concevoir un amplificateur failblruit de taille réduite dont le niveau

de bruit maximal doit étre de 1 dB, avec des coiefiits de réflexion inférieurs a -10 dB.

[11.3.1 UTILISATION DE AMP ET LOCUS POUR DETERMINER LES REGIONS

ACCEPTABLES ET LA TOPOLOGIE DULNA

Dans un premier temps, nous utilisons la méme adlétlde conception que pour les

deux LNA précédemment étudiés.

Nous choisissons donc de n'utiliser qu'un seulststor ayant fait I'objet de plusieurs

optimisations afin de présenter un facteur de lmninimal.

Ainsi, aprés quelques étapes d'investigations tayemmis d'obtenir une région
acceptable pour chaque de fréquence prise danandebde travail, nous choisissons une
topologie de LNA en rétroaction paralléefempest donc chargé par un fichier de parameétres
S généreé par Libra, correspondant a un transistdéa dibliotheque EDO2Ah [34], de taille 10
x 80 um et polarisé agy=-0,5VetaV¥s=3,5V.

La topologie du LNA est présentée sur la figule38.
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Figure 111-36
Topologie du LNA

Le cahier des charges, ainsi que les régions tatdep obtenues pour cette topologie

de LNA, sont présentés sur la figure 111-37.
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Figure I11-37

Régions acceptables obtenues en fonction du cahdes charges

Ces RA sont alors extraites Aenpet importées darsocuspour synthétiser la charge
complexe a placer en rétroaction du transistor.

La schématique du circuit final (en éléments id¢ast présentée sur la figure 111-38.
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Figure 111-38
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LNA en éléments idéaux

[11.3.2 UTILISATION D 'UN LOGICIEL CIRCUIT (LIBRA) POUR FINALISER LA
CONCEPTION

Nous Vvérifions maintenant si les résultats obteausc Amp et Locus sont en
concordance avec les résultats de simulation obtaiaide de Libra (figure 111-39).
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Figure 111-39

Résultats de simulation du circuit de la figure 11-38
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Ces résultats obtenus avec des éléments idéautrembnne nouvelle fois que les
valeurs des différents paramétres sont assez watiheahier des charges qui a été défini
dansAmp(figure 111-37).

L'étape suivante consiste a remplacer tous laneéiés idéaux par les éléments réels
de la bibliotheque EDO2AH d'OMMIC.

Cependant, méme apres plusieurs phases d'opionisdtnous a été impossible de
remplacer la self-inductance idéalg par un circuit de polarisation classique compaséc
des éléments réels, d'une self-inductance connextéaot de polarisation associée a une

capacité en parallele connectée a la masse.

Ainsi, l'utilisation d'une self-inductance extemraiée au circuit de polarisation reste
ici la meilleure solution pour conserver des régaltle simulation proches des performances

désirées.

De méme, il est difficile d'obtenir une capacit découplage en sortie inférieure a
20 pF. Des études sont en cours pour trouver uligoa ce probleme. Par conséquent,
nous n'utilisons pas de capacité de découplageréie st faisons I'hypothése qu'il existe une

capacité de découplage suffisamment grande ereethiréircuit suivant le LNA.

La schématique du LNA ainsi que les résultats idmilation sont présentés sur la
figure 111-40.
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Figure I11-40
Schématique et résultats de simulation du LNA aveself-inductance de choc externe

Les caractéristiques simulées de ce LNA sontlesstes :
» bande passante : [0,4 — 1,6] GHz
= 17<|$4<18,3dB
» |54 <-9,2dB
" |S$ <-14,1dB
= NF<1,02dB

Ces résultats de simulation concordent avec maiinéer des charges, mais I'utilisation

d'une self-inductance externe limite I'intégratmmplete de ce circuit.

Dans la suite, et pour pouvoir réaliser une stmgctapable d'intégrer sur un layout
tous les circuits de polarisation, nous choisisstnpolariser le drain au travers d'une charge

active.
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[11.3.3 CONCEPTION DULNA AVEC POLARISATION DU DRAIN AU TRAVERS

D'UNE CHARGE ACTIVE

La charge active est réalisée avec un transigtor ld grille et la source sont reliées,
réalisant ainsi une source de courant identiquecamant qui doit traverser le transistor a
polariser.

Nous reprenons donc toutes les étapes de conacemtecAmp Locuset Regionde

maniere a obtenir un circuit tout intégré et ré@ondu spécifications requises.

La schématique du circuit ainsi que le dessin deque sont présentés sur les figures
11-41 et 1lI-42.

w—|
L2]
]‘11 c11 D
( (111 H J_ C
I 21
R(]
[s
A%
Figure I11-41

Schématique du LNA avec le circuit d'autopolarisatbn
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Figure I11-42

Dessin de masque du LNA

Le circuit résultant, toujours extrémement simgti€@omportant un nombre tres limité
de composants, est realisé sur une puce de dinmehsiol,5 mmz2. Il est simulé en tenant

compte de tous les éléments parasites. Les résdikasimulation sont présentés sur la figure
[11-43 ci-dessous.

[s21], dB NF. dB
[S11l, IS22l, dB '

15 [S24] 14
10 1.35
5 1.3

—
\J‘
ﬁ:/ NF
0 1.25
5 1.2
“N [s1l
] 115
-10 \V |
|s22|
0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6

Fréguence en GHz

Figure 111-43

Résultats de simulation en paramétre S et en brudu layout de la figure 111-42



Chapitre Il 133

Les tensions de polarisation appliqguées au tramsent les suivantes :
Vgs = '0,4 V
Vgs=4V avec Js=69 mA

soit Ronsommee= 276 MW

Les caractéristiqgues simulées de ce LNA sontlasstes :
» bande passante : [0,4 — 1,6] GHz
= 16,6 <91 <17,9dB
» |5, <-8,1dB
» S, <-11,2dB
= NF<1,31dB

De plus, une simulation fort signal a permis dededhdiner pour le point de
compression a -1 dB une puissance de 2,2 dBm &r.sor

Etude de sensibilité

Ce circuit, comme les LNA vus précédemment, alfalijet d'une étude de sensibilité
aux variations des caractéristiques des eélémenisleqeonstituent. Le pourcentage de

variation de ces éléments (self-inductance, cagmaiésistances) est de 5 %.

Nous présentons ci-dessous les résultats de ggé@dirsque tous les éléments qui

constituent le LNA sont susceptibles de varier.
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Is2al, dB Is1al, S22, dB NF, dB
18,5 -4 1.35
18 -6 S~ L=
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\%%é/
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— < 1.25 \—//
16.5 < — 12
1.2
04 06 0.8 1 1.2 1.4 1.6 04 06 0.8 1 1.2 1.4 16
Fréquence en GHz Fréquence en GHz
Figure 111-44

Sensibilités a I'ensemble des éléments du circuit

Ces résultats de simulation montrent que les t&natiques du circuit sont peu
sensibles a une variation des éléments. En eftet; |@s parametres de transmission et de
réflexion, la variation reste inférieure a 0,7 diBaur des valeurs nominales. Pour le facteur

de bruit, le décalage est de 'ordre de 0,03 dB.

Néanmoins, ces légéres variations peuvent étrggées par l'ajustement des tensions

de polarisation du transistor.

Etude de la stabilité électrique

Dans un premier temps, nous avons étudié la géamtrinséque du circuit avec la

méthode de la NDF. Les résultats de cette étudepsésentés sur la figure 111-45.
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Figure 111-45
Simulation de la NDF

La stabilité intrinséque du circuit est ici assur@ar le tracé de la fonction NDF

n'‘entoure pas l'origine du plan complexe dansre keraire.

Dans un deuxiéme temps, nous devons nous assutarstabilité électrique vis-a-vis
des impédances de fermeture du circuit. Pour pelas étudions les paramétres K et B (figure
11-46).

K B
150 15
100 1.0
50 0.5
0 0
2 4 6 8

Fréquence en GHz

Figure I11-46

Simulation des parameétres K et B
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Les conditions K > 1 et B > 0 sont satisfaitesmtoutes les fréquences. Le circuit est

donc inconditionnellement stable.

D'autres études ont été menées afin d'améliosgpdeformances de ce circuit. Ainsi,
le circuit développé par M. V. CHERKASHIN a perndiaméliorer le niveau d'adaptation en

entrée et d'insérer une capacité de découplagerée. s

La figure IlI-47 et le tableau I1I-3 montrent lack@matique et les niveaux de

performances du circuit global.

N
3

Figure I11-47
Schématique du LNA

< Af, Gmin, Gmax, G’ AGy NF1 |Sl1|’ |SZZ|’ P‘ldBl
Parametres
GHz dB dB dB dB dB dB dB dBm
MMIC
) _ 0,4-1,6| 17,8 19,1 18,4 1,3 1,39 -10,0 -12,1 -1
(simulation)

Tableau I11-3

Niveaux de performance du LNA
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V. CONCLUSION

Dans ce chapitre, nous avons présenté une nouvedthode de conception
d'amplificateurs faible bruit. Cette méthode udilide nouveaux outils logiciels, développés

par I'Université de Tomsk en Sibérie qui sAnmp LocusetRegion

Le premier amplificateur faible bruit réalisé ast LNA large bande ayant une bande
passante de 8 GHz entre 2 et 10 GHz.

Les résultats de mesure obtenus avec les mémemriende polarisation qu’en
simulation ont permis de valider cette méthodeateeption.

De plus, les études de sensibilité font apparaiiie grande tolérance aux variations
des différents éléments du circuit. Ceci est ameet di au fait que la méthode permet

d’aboutir a des circuits simples comportant peléd'ents.

Le deuxiéme amplificateur faible bruit réalisé asssi un LNA large bande avec une
bande passante de 6 GHz entre 2 et 8 GHz.

La conception de ce circuit reprend en grandeigoéiétude du premier LNA dont
nous souhaitions améliorer les coefficients deerdin en entrée et en sortie. Ainsi,
l'utilisation des logicielAmp et Region,a permis d’améliorer entre 2,1 dB et 30 les nixeau

d'adaptation. Ce circuit n'a pas été envoyé encioa@t n'a donc pas été mesure.
Enfin, des études ont été menées pour réaliserNi dans la bande [0,4 — 1,6 GHz]
Nous avons développé une méthode de conceptiaodera efficace combinant, a

diverses étapes, des outils de conception visuellies outils plus classiques de simulation et

d’optimisation de type logiciel circuit.
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CONCLUSION GENERALE —PERSPECTIVES

Les travaux présentés dans ce manuscrit ont puhyjet I'étude d'outils de synthese
originaux pour la conception de dispositifs actitsstinés a la compensation des pertes, la
réduction de taille et I'augmentation de la sél@étide structures de filtrages microondes

passive ainsi qu'a la réalisation d'amplificateiole bruit.

Le premier chapitrea permis, aprés un rappel sur les différenteslogpes de filtres
actifs qu'il est possible de trouver dans la kitére, de présenter le principe du gyrateur et du

convertisseur d'impédance négative (CIN) ainsilguegiciel Locus

L'association de ce logiciel avec un logiciel dawdation circuit "classique” (tel que
Ads ou Libra) nous a permis de concevoir trois aé#jifs de compensation de circuits

passifs.

Dansle deuxiéme chapitneous avons présenté une méthode de conceptiorefantn

de définir un profil dimpédance active et d'am@ides performances des filtres passifs.

Cette méthode a pour principe de définir un paiithpédance qui a pour fonction :

»= |a réduction ou l'annulation des pertes,
» [adaptation de la taille du circuit global (filtpassif + profil d’'impédance),
»= e contréle continu ou discret de la fréequenceraesil,

= e contrble de la largeur de la ou des bandes ptessdu filtre.

L'utilisation de cette nouvelle technique ainse glu logicielLocusnous a permis de
concevoir deux circuits réalisant la fonction dédge. Le premier circuit est un filtre actif
passe bande sélectif dont les performances ormittgi@tes par une synthese appropriée de la
partie réelle et de la partie imaginaire du circldtcompensation. Le deuxieme circuit est un
filtre pseudo-multipbles ou nous avons augmentéicétiement le nombre de pdles d'un

filtre passe bande.
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Enfin, le troisieme chapitrest consacré a la réalisation d'amplificateurédiouit. La
technique employée repose sur une nouvelle méttiadenception d'amplificateur basée sur
le tracé de courbes d'isovaleurs correspondantdétérentes spécifications du circuit et

permettant ainsi d'obtenir des régions acceptdBa3.

La collaboration avec I'Université de Tomsk en &b (Tomsk State University of
Control System and Radioelectronics) nous a amec@naevoir trois amplificateurs faible
bruit : un LNA large bande entre 2 et 10 GHz, unALNMrge bande adapté en entrée et en
sortie entre 2 et 8 GHz, et un LNA dans la bancé {01,6 GHz].

Les résultats de mesure obtenus pour le LNA laegele [2-4 GHz] avec les mémes
tensions de polarisation qu’en simulation ont perda valider cette méthode de conception.

De plus cette méthode permet d’aboutir a des ¢g@iinples comportant peu d’éléments.

Les perspectives d'étude envisagées dans la aétaes travaux développés dans ce

manuscrit sont nombreuses puisque les méthodesnpéés sont nouvelles.

La méthode du profil d'impédance active ainsi Qutdisation deAmp et Locusn'ont
éte utilisé que pour des technologies AsGa. Cel&namnaturellement a considérer
l'utilisation d'autres technologies intégrées geitant en ceuvre d'autres types de circuits. On
peut penser a des circuits issus des basses f@ien technologie Si/SiGe qui seraient

transposés aux fréquences microondes pour rélsarémes fonctions d'amélioration.

De plus le logicieLocusne dispose, dans ces bibliotheques de circuitssdgiéments
idéaux ce qui augmente les temps d'optimisationgesiogiciel circuit lors de la conception
du dispositif en vu d'une réalisation. Il paraitndantéressant de pouvoir introduire des
éléments réels au sein du logidielcus

Le sujet est donc ouvert, la méthodologie de cotmme ainsi que les outils dont nous

disposons représente le point majeur de ce travail.
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ANNEXE 1

Calcul de 'impédance de charge d’'un quadripdle

en fonction de 'impédance d’entrée désirée

Une impédance active est obtenue a partir d'uddp@le actif (du type gyrateur ou
CIN en général) chargé par une impédance partieutiémplexe et fonction de la fréquence,
que I'on peut appeler profil dimpédance passifqGadripble peut-étre modélisé de la fagon

suivante :

] |
A B
Vi C D V2
Acceés 1 Acces 2
Figure Al1-1

Schéma de principe d’un quadripéle

ou: VjetV;sontles tensions aux acces du quadripble

I, et b sont lecourants aux accés du quadripdle

A B
et ou {C C} est la matrice chaine de ce quadripdle.

Dans ces conditions, on peut montrer que si 'erme l'acces 1 sur I'opposé de
'impédance a obtenir, on obtient a I'acces 2 l'opp de I'impédance sur laquelle faudra

fermer le circuit pour obtenir a 'accés 1 I'impéda cherchée.

Cette demonstration se déroule en plusieurs étapes
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Dans un premier temps, l'acces 2 est chargé parimpédance Z On voit alors a

'accés 1 une impédance #lle que (= 2Z;. |;.

1
— -
A B
v | Uz (oo | w] [z
Acces 1 Acces 2

Figure Al1-2
Quadripdle chargé a l'acceés 2

Donc:21=£:% ou  WV=-2.l.
2 2

l 1

_AV,+B

t: Z
© ' CvV,+D

Donc si on cherche a obtenig A l'accés 1, impédance de charge dbit alors

vérifier :
~DZ -B
2 Ccz-A
Soit encore :
D(-z,)+B
Z,=-
C(-z)+A

Dans un second temps, on considére le problénde Vacces 2.
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2
_<_
A B '
Zl V] C D 22 VZ
Acces | Acceés 2

Figure A1-3

Quadripdle chargé a l'acceés 1

On cherche I'impédance,Zvue de I'accés 2 lorsqu’on ferme l'accés 1 sur@eci

nous donne :
Zl_ Vl:_(AVZ_Bll) ol 22:£
I, CV,-DlI, l,
. AZ -B
dot: Z, =-—=2
cz,-D
+
On obtient alors : 2:D Z,+B
CZ+A

On remarque alors que si l'acces 1 était fermé-siyr dans la deuxiéme étape,

'impédance vue a l'acces 2 serait :

_ _DZ+B

2 CZ+A

C’est 'opposé de I'impédance a mettre a 'acc@e@ voir Z a l'accés 1 (Z=-Z,).

Dans la pratique, il suffira de charger I'accésa? I'opposé deZ, pour obtenir Z a

I'accés 1. Cette impédance de charge correspopdodild'impédance passif a synthétiser.
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ANNEXE 2

Procédure de calcul de 'impédance de charge du CIN

Nous utilisons ici la méthode de Sussman-Fort deucalcul de I'impédance de

charge d’'un quadripdle.

En reprenant le paragraphe Il-4, nous désignonsZp@mpédance a partie réelle
négative désirée a I'entrée du convertisseur d’dtlapée négative. Dans une premiére étape,

il faut charger le CIN en entrée par un fichiempdeametres [Z] correspondant a -Z.

Avec -[Z] :
Tﬁ CIN |—H ‘T Fréq (GHz) | Re(-2) ©) | Im(-2) (©)
2 3 0
121 [24] 25 3 0
3 3 0
3.5 3 0
Nous avons alors I'impédance &n sortie. 4 3 0

La procédure indique ensuite que, pour obtenimgédance Z a l'entrée du
convertisseur d'impédance négative, il suffit aldescharger le CIN en sortie par I'impédance

—Z; qu’il faut donc synthétiser.

0 CIN —T

—

[Z] -[Z4]

Y

Le fichier de parametres correspondant aj}-[&st utilisé parLocus pour la

détermination du réseau associé.
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ANNEXE 3

Criteres classiques de stabilité d'un circuit linéa microonde

Le coefficient de Rollett

Le facteur K, tres couramment utilisé par les cpimagrs pour déterminer la stabilité d'un
quadriplle linéaire, repose sur la déterminatios denditions de stabilité en fonction des

impédances de fermeture présentées aux accestdmsystudié.

Il existe donc deux conditions similaires, une lasér 'analyse de I'impédance d'entrée, et
l'autre sur celle de I'impédance de sortie. Lanit&n de la stabilité d'un quadripble linéaire

est la suivante :

Un quadripble linéaire, défini par sa matrice de partition S est inconditionnel-
lement stable ; si pour toute impédance de chargeaatie réelle positive placée a
I'entrée Z; ou a la sortie £, le module des coefficients de réflexion en entrfeeet en

sortie /5 est inférieur a 1 (figure A3-1).

Avec: T, =S, 5125 I M =S, + S12 (5,1 [P
1-Sy, [P 1-S); Ipg
e I
| |
Quadripole
Zg Z
Linéaire
| ‘_‘ |
‘ Pc PL
Figure A3-1

Quadripble linéaire chargé en entrée par € et en sortie par 4
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Ce quadripble est conditionnellement stable siel'des deux conditions n'est pas vérifiée

pour certaines chargessHu Z, ou pour certaines pulsations En partant des relations

IFe| <1 et g/ <1, on obtient I'expression du critére de stabilitéreonment utilisé.

Un quadripdle est inconditionnellement stable sirgoutes les fréquences on a :

T = e I

K
281, Sy

1

A8 =[Sy; Sy, =Sy, Syl <1

ou  Aestle déterminant de la matrice S du quadripdle.

La seconde condition peut également étre exprirada thcon suivante :
2 2 2
By =1+Sy” ~[Szol " -[A" >0

Remarque le facteur B, comme le facteur K, est courammeiiséitdans les logiciels de
conception hyperfréquence.

Lors de I'examen du facteur K, deux cas peuvent derprésenter :

K>1: Stabilité inconditionnelle du circuit qled que soient les

impédances présentées.

0 <K< 1: Stabilité conditionnelle du circuitertaines impédances
peuvent amener des instabilités a certaines fréagsen

Il convient toutefois de noter que I'examen dudacK ne permet pas de mesurer de maniéere

guantitative la marge de stabilité ou le degrédabilité électrique du dispositif étudié.
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Le facteur y

Il existe un autre parameétre [, permettant a lwl £ déterminer qualitativement et
quantitativement la stabilité électrique d'un d&pba deux acces. Ce parametre regroupe a

la fois le coefficient de Rollet Ket la conditionrs\ ou B qui lui est associé.

Il est défini par :

1- |Sll|2
S22 - SilA‘ + |812821|

U:‘ aver= 51 5» -S>

Pour un quadripble chargé dans les conditions diglae précédente, la condition u>1 est
nécessaire et suffisante pour déterminer la staliiconditionnelle du circuit.

Les cercles de stabilité

L'analyse de la stabilité d'un quadripble linédir@sée sur le tracé des cercles de stabilité est,
comme le facteur de K et B, couramment utiliséesdées logiciels de conception

hyperfréquence.

Les cercles de stabilité, en entrée ou en sortidighositif, correspondent respectivement au

lieu des points de l'abaque de Smith ou :
F=1 et |rg=1

Ces cercles, suivant la fréqguence d'analyse, epéeat ou non l'abaque de Smith. Pour

déterminer la région de stabilité, il suffit de el@iner la région a l'intérieur de laquelle

IFe| <1 et/ou|I¢| <1. Pour cela, on se place au centre de I'abaquel@quel p, =pg = 0.

Si |S;| <1, le centre de I'abaque est considéré comme un g@ible. SiS;|>1, le centre de

I'abaque est considéré comme un point instablel(Px
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Suivant la position des cercles de stabilité pppoat au centre de I'abaque, il est possible de
déterminer les régions de stabilité ou d'instabgitr I'abaque.

La figure A3-2 présente quatre cas pouvant étreomnés lors des tracés des cercles de
stabilité.

Zone Zone
dinstabilité de stabilité Zone
Zone d'instabilité
de stabilité
Point stable
Si<1l
Zone
Zone d’instabilité
d’instabilité
Zone o
de stabilité Point instable Zone
S>1 de stabilité
Figure A3-2

Cas de figure possibles pour la localisation deszes de stabilités
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Pour qu'il y ait stabilité inconditionnelle, todgesurface de I'abaque de Smith doit étre définie

comme région stable. Deux cas sont alors possiblasne le montre la figure A3-3 :

Cercle Cercle
d'instabilité de stabilité Zone

Zone -
‘ de 7abi|ité de stabilité

Figure A3-3
Stabilité inconditionnelle
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ANNEXE 4
Utilisation du logiciel « Region »

Description de la méthode de conception de circaisdaptation

Cette méthode de conception est définie en plusig@apes.

1) Dans un premier temps, avant d'utiliser le legiRegion on simule le circuit de la
figure 1lI-23 de maniere a extraire dans un fichig2P les paramétres S et les paramétres de
bruit du circuit. On crée ensuite un fichier *. REQrrespondant aux spécifications deésirées
(figure A4-1).

{Amplifier_requirements}

/I Performance specifications for 2_8 GHz LNA
I
Il G=12+-0.5 dB, F<=2.5 dB, m1<=0.25, m2<=0.25

IfGH G-,dB G+,dB F+,dB ml+ m2+
2.0 11.5 125 2.5 0.25 0.25
4.0 115 125 2.5 0.25 0.25
6.0 11.5 125 2.5 0.25 0.25
8.0 115 125 2.5 0.25 0.25

Figure A4-1
Fichier correspondant aux spécifications du LNA

2) La seconde étape consiste, a l'aidé&kdgion a calculer toutes les régions acceptables
dans les plans des coefficients de réflexion eréerdt en sortie. Si une RA est obtenue pour
chaque fréquence, il est alors possible de conceleoiLNA avec les performances
correspondant au cahier des charges de la figusg. &ans le cas contraire, il faut modifier
les paramétres de ce fichier pour relacher lesrammés et obtenir une RA pour chaque

fréquence.

La figure A4-2 montre les différentes RA obtenues.
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File Buld Design View Help

| FRE®E P I OILOL &8 ¢ 2+« FFR 0Oy

Figure A4-2
Tracé des différentes RA

3) Une fois toutes les RA obtenues, elles sontaérts du logiciel pour étre importées
dansLocuset permettre de synthétiser les réseaux pasadsjtation correspondants.

Les RA correspondant aux coefficients de réflexam entrée et en sortie sont ensuite

sauvegardées dans deux fichiers *. RGN comme lematmfigure A4-3.
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Save Input (Gs) Full Regions File

Enregistrer dans : |E)Region j L] cf B

STRegionGl.rgn

Nom dufichier : IFReg\onGs

Type & |Region Files {*ran)

Figure A4-3
Sauvegarde des RA correspondant au coefficient déflexion en entrée

4) Ensuite, on utiliseocuspour construire les circuits passifs d'adaptation.

Il faut noter que, pour étre synthétisés alvecus les circuits a concevoir, qui seront
placés en entrée et en sortie du dispositif & adagevront étre chargés par une résistance
fixe de 50Q qui correspond a l'impédance des accés 1 et 2é&wgsimulations sur Ads (ou
Libra). Chacune de ces résistances devra donc, lsotigs étre non modifiable par le

processus d’optimisation visuelle.

Donc, le circuit utilisé pakocuspour suivre les RA doit avoir obligatoirement uésistance

de 50Q et dont la valeur ne peut pas étre changée.

Les figures A4-4 et A4-5 montrent les résultateabs.
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= FRegionGs.rgn L 1 Elements Tuning
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10 e e
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FodE B R 2
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1219.685 ©hm Im{Z): |113.812 Ohm r-m'gm“fas 09611 [4.26152 ‘2"
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Figure A4-4

Conception du réseau d'adaptation d'entrée

(5 FRegi(nnGI ren [:|@® Element_rn-T-un-ing
il
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S | [50 75 =
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=] __H.::. |052840 102576 2
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f' 0 <|[075e54 [6.32309 [632308 =
 ——

Figure A4-5

Conception du réseau d'adaptation de sortie
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Ces deux circuits sont alors sauvegardés commemrenla figure A4-6.
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Figure A4-6
Sauvegarde du circuit en extension *.LOC

5) Maintenant que les circuits d'adaptation sonicae et sauvés, nous devons de
nouveau concevoir les RA de sortie (ou d'entrédpeation du circuit d'adaptation placé en

entrée (ou en sortie).

En effet, les RA d'entrée et de sortie, du disggsérmettant d'adapter notre LNA, ont été
calculées paRegiona I'étape 2 en prenant en compte l'influence desiR les deux acces.
Ainsi, les RA du dispositif d'adaptation en sodépendent du circuit a adapter mais aussi des
RA du dispositif d'adaptation en entrée et récipesgent.
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Par conséquent le fait de remplacer les RA d'emgegéde réseau d'adaptation d'entrée de la
figure A4-4 va modifier les RA du réseau d'adaptatde sortie calculés a I'étape 2. Une
vérification est donc nécessaire afin de contrélele circuit passif synthétisé souscus
(figure A4-5) permet de suivre ces nouvelles régiacceptables.

Nous pouvons voir un exemple de cette vérificaionla figure A4-7.

||=||e Buld Design View Help

BRI E®TE IO LOL®E LR TR O

Figure A4-7

Calcul des nouvelles RA en fonction du circuit d'adptation placé en entrée

Le but est donc de vérifier si les points de frémaedu circuit passif d'adaptation de sortie de
la figure A4-5 suivent ces nouvelles RA.

En calculant simultanément les nouvelles RA enies@tt en entrée nous pouvons visualiser

surRegionsi les circuits d'adaptation suivent les régiccteatables.

La figure A4-8 montre a la fois les nouvelles RAest points de fréquence des circuits passifs
d'adaptation d'entré et de sortie.
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Figure A4-8
Visualisation simultanée des nouvelles RA et desffdirents points de fréquence

correspondant aux circuits d'adaptation d'entrée etde sortie

Sur la figure ci-dessus, nous pouvons voir que tesioints de fréquences sont dans leur
région acceptable respective.

Par conséquent il n‘est pas nécessaire de mockfgecircuits et nous pouvons donc connecter
au circuit de la figure 111-23 les réseaux pasditslaptation des figures A4-4 (entrée) et A4-5

(sortie).

Dans le cas ou les points de fréquences ne supamtes régions acceptables nous devons

reprendre la conception a partir de I'étape n°3.

Un résumé de cette méthode conception est présietSsous :
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Analyse du circuit a adapter pour

extraire dans un fichier S2P ses

parameétres S et ses parametres
de bruits

Y
Création d'un fichier (extension : * REQ)
correspondant aux spécifications désirées

Y
Démarrage de Region avec chargement
des fichiers .S2P et .REQ

A
Calcul des RA pour les coefficients de
réflexion en entrée et en sortie

Y

Sauvegarde des RA -

Y
Synthése des circuits correspondant, a
l'aide de Locus

Y

Sauvegarde des circuits (extension : *.loc]

A
Calcul des nouvelles RA en sortie avec le
circuit d’adaptation en entrée

Les points de fréquence
du circuit d’adaptation en sortie correspondent
aux nouvelles RA

oul

v

Calcul des nouvelles RA en entrée avec le
circuit d’adaptation en sortie

v

Les points de fréquence
du circuit d’adaptation en enrée correspondent
aux nouvelles RA

NON

oul

v

Conception TERMINE

Les réseaux passifs d’adaptation peuvent
étre connectés a la structure
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RESUME

Les travaux présentés dans ce manuscrit ont dget kétude de nouvelles méthodes
de compensation et d’outils de synthése originaomr pa conception de dispositifs actifs
destinés a la compensation des pertes, la rédudtidaille et I'augmentation de la sélectivité
de structures de filtrages microondes passive. pistent aussi sur la réalisation

d'amplificateurs faible bruit avec le méme stylapproche.

En collaboration avec I'Université de Tomsk ené&sib, nous présentons différents
logiciels de conception visuelle tels dugcus AmpetRegion
L'utilisation du logicielLocusavec un logiciel classique de simulation circuougs a

permis de concevoir un filtre actif passe-bandedélainsi qu’un filtre pseudo-multipdle.

Enfin, l'utilisation deLocus Amp et Regionpermet de mettre en place une nouvelle
méthode de conception d'amplificateur basée surtré&é de courbes d'isovaleurs
d'impédances de compensation ou de correction. @@esbes d’isovaleurs prennent en
compte différentes spécifications du circuit et npettent ainsi d'obtenir des régions
« acceptables » d'impédances dans lesquelles piuétoe contenues les impédances a

réaliser.

Mots clés :

= Filtre actif — Active filter

» Profil d'impédance active — Active impedance pefil

= Amplificateur faible bruit — Low-noise amplifier

= Methode visuelle — Visual technique

= Région acceptable — Acceptable region

= Capacité négative — Negative capacitance

» Résistance négative — Negative resistance

» Inductance active — Active inductance

= Convertisseur d'impédance négative — Negative irape€e converter
=  Gyrateur — Gyrator



