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Depuis plusieurs années de nombreuses études sont consacrées au filtrage actif RF et 

microonde intégré. Les progrès actuels des technologies intégrées rendent possible le 

développement monolithique de ces fonctions aux fréquences RF et microondes. 

Malheureusement, les limitations fréquentielles des technologies ne sont pas les seuls 

obstacles à l’utilisation des filtres actifs dans les systèmes RF et microondes. Parmi les 

paramètres critiques de ces circuits figurent le bruit et la linéarité. 

Placés en entrée de la chaîne de réception, les filtres sont soumis à des spécifications 

très strictes en terme de la dynamique (Dynamic Range). 

Le critère de la dynamique est défini par le rapport Amax/Amin où Amax est 

l’amplitude du signal de sortie à partir de laquelle le signal n’est plus linéaire et Amin est 

l’amplitude du signal de sortie à partir de laquelle on le confond avec le bruit. 

Les filtres intégrés analogiques peuvent être classifiés conformément au schéma de la 

figure 1. 

 

 

Figure 1 : Arborescence des topologies de filtres intégrables 
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Parmi les filtres analogiques passifs figurent :  
 

•  Les filtres piézoélectriques tels que les filtres BAW (Bulk Acoustic Waves) pour 

lesquels les ondes électromagnétiques sont transformées en ondes acoustiques. 

 
•  Les filtres LC à éléments localisés ou distribués qui ne comportent que des 

inductances et des condensateurs localisés ou distribués. 

 
•  Les filtres micromécaniques intégrés (MEMS). Ces filtres sont mis en œuvre grâce 

aux technologies de micro usinage et sont généralement compatibles avec les 

technologies classiques des circuits intégrés. 

 
•  Les filtres à lignes couplées et interdigitées qui se basent essentiellement sur le 

couplage électromagnétique de lignes, de type demi ou quart d’ondes. 

 
•  Les filtres à résonateurs diélectriques qui sont miniaturisés mais ne sont pas 

compatibles avec les technologies intégrées. 

 
La deuxième famille des filtres actifs se compose de la façon suivante : 

 
•  Les filtres LC à éléments localisés ou distribués compensés qui sont des filtres LC 

passifs associés à des circuits actifs pour la compensation des pertes et l’amplification. 

 
•  Les filtres Rm-C. Ces structures utilisent des transrésistances pour réaliser une 

fonction de filtrage.  

 
•  Les filtres Gm-C, OTA-C à base d’inductances actives. 

 
•  Les filtres à capacités commutées. 

 
En prenant en compte les paramètres limitatifs de bruit et de linéarité des circuits actifs 

et la diversité des topologies susceptibles d’être intégrées, nous étudions dans cette thèse 

plusieurs structures de filtrage actif. Nous utilisons comme support technologique les 

transistors bipolaires et MOS de la technologie BiCMOS 0,25 µm de PHILIPS (QUBIC4). 
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Nous commençons dans ce manuscrit par un chapitre bibliographique. Dans cette 

partie, nous donnons un aperçu des différentes topologies de filtres utilisés en RF et 

microonde dans une chaîne de transmission. 

Dans le deuxième chapitre, nous détaillons l’étude d’une topologie de filtrage 

différentiel du premier ordre basé sur le principe de l’inductance active. Nous analysons ses 

avantages (gain élevé, bonne adaptation, accord fréquentielle large bande) et présentons le 

dessin de masque (layout) du circuit qui occupe une petite surface. Nous analysons aussi ses 

limitations en termes de sa linéarité réduite et de consommation élevée. 

Dans le troisième chapitre, nous analysons et nous réalisons un filtre LC différentiel 

compensé du quatrième ordre. Nous exposons le principe original de couplage entre 

résonateurs qu’il utilise, ainsi  que ses bonnes réponses en terme de dynamique. 

Dans le quatrième chapitre, nous concevons et réalisons un autre filtre LC différentiel 

à faible bruit. Ce filtre de premier ordre est compensé par une résistance négative. Dans ce 

chapitre, nous introduisons une nouvelle technique de conversion d’impédance active entre 

l’amplificateur et le résonateur. Une analyse électromagnétique très rigoureuse est effectuée 

pour optimiser le résonateur et les inductances de dégénérescence. 

Finalement, nous proposons en guise de perspective une quatrième topologie de circuit 

LC très prometteuse en terme de linéarité, de bruit et de consommation. Elle comporte un 

transformateur passif pour réduire l’effet non linéaire des résistances négatives. 

Nous concluons nos travaux par une synthèse et une comparaison entre les différentes 

topologies analysées et réalisées pendant cette thèse. 
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I. Introduction  
 

Dans ce chapitre nous introduisons le rôle du filtrage actif dans une chaîne de 

réception RF dont l’étude est développée au sein du département C2S2 du laboratoire XLIM. 

Une étude bibliographique est effectuée pour avoir un aperçu des précédents travaux 

développés dans ce domaine. 

 

II. Le filtrage RF dans les chaînes de télécommunications 
 

La figure I-1 présente une chaîne d’émission-réception simplifiée. La partie RF de ce 

système de communication est identique pour plusieurs types de dispositifs comme le GSM et 

l’UMTS.  

La norme UMTS fonctionne dans les bandes [2110-2170 MHz] en réception et [1920-

1980 MHz] en émission. La figure I-1 permet de mettre en évidence la place importante des 

filtres dans un tel dispositif d'émission-réception. 

 

 

 

Figure I-1 : Chaîne émission-réception simplifiée 
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On repère sur le schéma de la figure I-1: 

 

•  Un commutateur T/R placé après l'antenne ; il permet de commuter entre le 

canal émission et réception.  

 

•  Dans le canal de réception, on peut repérer le filtre RX-RF placé avant 

l'amplificateur faible bruit. Il effectue un filtrage avant la première conversion 

de fréquence. Le filtre RX IF placé derrière le mélangeur effectue un filtrage 

à la fréquence intermédiaire avant la conversion en bande de base. Il faut 

souligner que, dans de nombreux systèmes, et particulièrement les systèmes 

multinormes, on trouve parfois un filtre devant le commutateur. Ce filtre est 

destiné à améliorer les performances fort signal de l'amplificateur en 

éliminant les signaux de fréquences parasites pouvant arriver à l'entrée de la 

chaîne de réception. 

 

•  Dans le canal de transmission, des filtres sont utilisés aussi dans chaque étage. 

 

Les industriels du domaine des semi-conducteurs proposent plusieurs solutions 

d’intégration : par blocs distincts réception/émission ou par blocs distincts analogiques 

RF/numériques. Malheureusement, avec chacune de ces solutions, les blocs de filtrage RF ne 

sont jamais intégrés.  

La séparation des filtres est simplement justifiée par le fait que les filtres sont 

essentiellement réalisés avec la technologie SAW (Surface Acoustic Wave). 

Afin de trouver des solutions alternatives aux filtres SAW qui ne sont pas intégrables, 

nous proposons d’étudier les structures de filtrage actif utilisant la technologie Silicium. En 

plus de leur intégration possible, ces filtres se caractérisent par leur propriété d’amplification 

dans la bande passante et d’accordabilité de la fréquence centrale. Ces caractéristiques 

permettent d’envisager l’utilisation d’un filtre actif unique dans les systèmes multinormes, ce 

filtre pourra s’adapter au changement de fréquences.      

Afin d’établir un état de l’art des précédents travaux, nous réalisons une analyse 

bibliographique qui récapitule les topologies déjà utilisées dans ce domaine. 
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III. Bibliographie sur le thème des filtres actifs réalisés en 

technologie Silicium 
 

Un nombre considérable de publications traitent le filtrage actif en RF et microonde. 

Nous avons choisi de classifier ces publications selon cinq catégories différentes : les filtres 

Gm-C (Transconductance-Capacitor), les filtres OTA-C (Operational Tranconductance 

Amplifier - Capacitor), les filtres Rm-C (Transresistance - Capacitor), les filtres à inductances 

actives, et les amplificateurs passe-bande LC (filtre LC). La nomenclature utilisée dans ces 

publications a été respectée dans cette classification. A la fin de ce chapitre sont trouvés les 

tableaux comparatifs résumant les caractéristiques des filtres de différentes publications et 

cela pour chaque famille de filtre actif. 

La figure I-2 montre, pour tous les articles analysés, la répartition selon trois critères : 

l’année de publication, la fréquence de fonctionnement et la catégorie de filtre actif. 

Cette figure montre que la topologie la plus utilisée pour le filtrage actif entre 100 

MHz et 6 GHz est la topologie de filtre actif LC. Après les filtres LC, on trouve les filtres à 

inductances actives en deuxième position, ils sont utilisés entre 250 MHz - 5 GHz. 

Les filtres Gm-C se situent en troisième position. Ces filtres fonctionnent dans une 

gamme de fréquence très large allant de la basse fréquence à 2,5 GHz. 

Enfin viennent les filtres OTA-C, et Rm-C qui sont des filtres basés sur des 

amplificateurs linéaires pour des fréquences allant jusqu'à presque 500 MHz. 

Dans les paragraphes suivants, nous détaillons l’analyse des ces différentes catégories 

de filtres. 
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Figure I-2 : Distribution des articles et publications dédiés aux filtres actifs CMOS et 
BiCMOS par rapport leurs fréquence de fonctionnement jusqu'à 2006 
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IV. Les filtres Gm-C, OTA-C et filtres à base d’inductances 

actives 
 

Une analyse approfondie des filtres Gm-C, OTA-C, et à base d’inductances actives 

révèle une très forte ressemblance entre ceux-ci.   

Les filtres Gm-C sont généralement des filtres à base de transconductances associés à 

une capacité pour réaliser une transformation d’impédance et obtenir un élément inductif. 

Avec ce dispositif, il est facile de concevoir une fonction de filtrage sans utiliser des 

inductances passives.  

Les filtres OTA-C sont des filtres qui peuvent être inclus dans la catégorie des filtres 

Gm-C car ils utilisent presque le même principe mais ils s’en distinguent par l’utilisation 

d’amplificateurs à transconductance (Operational Tranconductance Amplifier). Ces 

amplificateurs sont très linéaires mais malheureusement limités en fréquence. 

Pour augmenter la fréquence de fonctionnement de ces structures, les chercheurs ont 

simplifié les topologies de transconductances. Le fait d’utiliser moins de transistors diminue 

les éléments parasites et augmente en conséquence la fréquence de fonctionnement au 

détriment de la linéarité de l’ensemble du positif. On obtient dans ce cas des inductances 

actives qui utilisent des transconductances a base de deux ou trois transistors. En fait, dans les 

filtres à base d’inductances actives, les concepteurs n’utilisent pas de capacité extérieure pour 

la conversion d’impédance mais juste les capacités parasites intrinsèques des transistors. 

L’avantage majeur des filtres à base d’inductances actives est la surface réduite du 

circuit qui ne comporte pas d’inductances passives. Nous analysons dans les paragraphes 

suivants le principe d’une telle structure. 
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IV.1. Principe de fonctionnement d’une inductance active 

Pour expliquer le mécanisme d’une inductance active, nous utilisons le principe du 

gyrateur-C ou bien l’inverseur d’impédance capacitif. Cette structure permet de simuler l’effet 

d’une inductance par le principe d’inversion de l’impédance d’une capacité (C) à l’aide de 

deux transconductances (Figure I-3) [I-11]. 

 

 

Figure I-3 : Principe d’une inversion d’impédance 
 

L’analyse électrique du circuit de la figure I-3 donne : 

 

outin VgmI 2=        (I-1) 

et  
Cj
Vgm

V in
out ω

1=        (I-2) 

 

En utilisant les relations (I-1) et (I-2), on retrouve l’impédance d’entrée (I-3) 

équivalente à l’impédance d’une inductance Leq (I-4) : 

 

12 gmgm
Cj

I
V

Z
in

in
in ω==      (I-3) 

21gmgm
CLeq =       (I-4) 

 

Les résultats précédents montrent la possibilité de concevoir des filtres sans utiliser 

d’inductances intégrées passives. 



Chapitre I : Analyse bibliographique 
 

 

22

IV.2. Filtre passe-bande à base d’inductances actives 

 

L’inverseur d’impédance précédent est idéal. Les transconductances réelles présentent 

non seulement des capacités à leur entrée (C1, C2) mais aussi des pertes à leur sortie (g01, g02) 

(Figure I-4). 

 

 

Figure I-4 : Filtre passe-bande utilisant un inverseur d’impédance 
 

 

En utilisant les relations (I-5) et (I-6), on retrouve l’admittance d’entrée (I-7). Le 

circuit est donc équivalent à un circuit RLC composé d’une inductance avec une résistance 

série. L’ensemble est en parallèle avec une capacité et une résistance parallèle (Figure I-5). 

 
 

102

2
1 Cjg

VgmI
V outin

ω+
−

=       (I-5) 

 

et  
201

11

Cjg
VgmVout ω+

=       (I-6) 
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)(1
102

12

2

12

011

Cjg

gmgm
Cj

gmgm
gV

I
Y in

in ω
ω

++
+

==   (I-7) 

 
 
 

 

Figure I-5 : Circuit équivalent de l’inductance active 
 

 

Le circuit RLC de la structure peut être considéré comme une simple inductance 

équivalente Leq (I-8) si la fréquence de fonctionnement est plus faible que la fréquence de 

résonance ω0r (I-9). Les pertes sont caractérisées par les deux résistances série et parallèle du 

circuit RLC équivalent. 

 

21

2

gmgm
CLeq =       (I-8) 

 

21

21
0 CC

gmgm
r =ω       (I-9) 

 

Pour réaliser une fonction de filtrage avec cette inductance active, on rajoute une 

capacité Cin à l’entrée du circuit, et on utilise les deux accès de l’inductance active comme 

illustré sur la figure I-6. 
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Figure I-6 : Filtre passe-bande utilisant un inverseur d’impédance 
 

 

Il est très facile de retrouver le rapport Vout/Iin (I-12) comme celui de l’expression (I-7) 

par les équations suivantes : 

 

201

11

Cjg
VgmVout ω+

=       (I-10) 

 

102

2
1 Cjg

VgmI
V outin

ω+
−

=       (I-11) 

 

21102201

1

))(( gmgmCjgCjg
gm

I
V

in

out

+++
=

ωω
  (I-12) 

Et : 

 

in

in
in Cj

IVV
ω

=− 1       (I-13) 
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En replaçant V1 (I-11) dans cette expression (I-13), on retrouve (I-14): 

 

102

2

102

11
Cjg

gm
I

V
CjgCjI

V

in

out

inin

in

ωωω +
−

+
+=    (I-14) 

 

En utilisant les expressions (I-12) et (I-14), on retrouve l’expression finale de la 

fonction de transfert (I-15) et (I-16) :  

 

)(
))((

201
21102201
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Si on considère que 1CCin ≥  et 020121 gggmgm ≥  (Cin de l’ordre de quelques pF est 

plus importante que C1 qui représente la capacité parasite d’entrée de la transconductance de 

quelques fF). De la même manière, la valeur des transconductances gm1 et gm2 est de l’ordre 

de quelques mS et celle des conductances g0 et g0 est l’ordre de quelques dixièmes de mΩ-1. 

On retrouve une expression plus simple (I-17). 
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Cette dernière expression permet d’exprimer à la fréquence de résonance (I-18), le 

facteur de qualité (I-19) et le gain (I-20) [I-11]. 
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Cette analyse analytique prouve et explique le principe de fonctionnement des filtres à 

base d’inductances actives. Dans le deuxième chapitre nous exploiterons ces données pour 

implémenter un filtre basé sur ce même principe. 

 

V. Les filtres Rm-C 
Il est intéressant d’énoncer le principe de fonctionnement des filtres Rm-C 

(Transrésistance-Capacité) même si leur fonctionnement est aussi limité que celui des OTA-C 

en terme de fréquence pour des applications RF. Ces filtres utilisent des Amplificateurs 

Opérationnels de Transconductance (OTRA : Operational Transresistance Amplifier), dont la 

grandeur d’entrée est un courant et celle de sortie une tension. 

Les figures I-7 et I-8 représentent les cellules d’un intégrateur et d’un dérivateur 

respectivement qui sont les cellules de base pour concevoir plusieurs topologies de filtres 

actifs. 
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Figure I-7 : Intégrateur utilisant une transrésistance 
 

 

 

Figure I-8 : Dérivateur utilisant une transrésistance 
 

 En raison de leur limitation fréquentielle, les filtres Rm-C ne sont pas développés dans 

la suite. 

 

VI. Les filtres LC  
L’architecture des filtres LC est celle utilisée le plus souvent en RF. Elle peut être 

utilisée en hautes fréquences et garder une linéarité plus élevée que celle des autres 

architectures.  

Pour comprendre le principe de fonctionnement, nous représentons sur la figure I-9 un 

résonateur RLC parallèle. Dans cette simple configuration, on considère que l’inductance 

n’étant pas parfaite comporte une résistance série R, et que la capacité parallèle est supposée 

idéale. Analytiquement, on peut trouver la fréquence de résonance 0f  décrite par l’expression 

(I-21). 
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LC
f

π2
1

0 =          (I-21) 

 

 

Figure I-9 : Résonateur RLC avec capacité parallèle 
 

 

Pour faciliter le calcul du facteur de qualité global du filtre, on modifie le schéma 

électrique du résonateur (Figure I-10). Dans cette dernière configuration, Rp est la résistance 

parallèle (I-22). Ql0 (I-23) représente le facteur de qualité de l’inductance à la fréquence de 

résonance. 

( )RsQR lp 12
0 +=       (I-22) 

où  
R

LQl
0

0
ω

=        (I-23) 

 

 

Figure I-10 : Résonateur RLC parallèle avec une résistance équivalente Rp 
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Le facteur de qualité du résonateur RLC parallèle est Q0 (I-24). 

 

L
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Q p
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Si on remplace l’expression de Rp dans (I-24), on retrouve le facteur de qualité du 

résonateur : 
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Utilisant (I-23), on retrouve l’équation (I-26) : 
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Si on considère que le facteur de qualité de la capacité C est très élevé et que celui du 

l’inductance dépasse 10, le facteur de qualité de toute la structure parallèle est pratiquement 

identique au facteur de qualité de l’inductance L seule. D’où l’importance de concevoir une 

inductance avec un facteur de qualité maximal dans les filtres LC. 

 

Dans cette partie nous avons décrit le principe de fonctionnement du résonateur LC 

sans amplification ni compensation. Deux filtres LC vont être développés et réalisés dans les 

troisième et quatrième chapitres de cette thèse. 

 

Pour ce travail de thèse une seule bibliothèque technologique a été utilisée pour le 

développement et la réalisation de tous les circuits. Il s’agit de la bibliothèque BiCMOS 

QUBIC4 de PHILIPS 0,25 µm. Nous introduisons les caractéristiques technologiques de cette 

bibliothèque dans la partie suivante.  
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VII. Le procédé QUBIC4 de PHILIPS 
 

Durant les 15 dernières années, l’AsGa a complètement dominé le développement des 

MMICs (Monolithic Microwave Integrated Circuits) fonctionnant à plusieurs dizaines de 

GHz. Mais les progrès constants des transistors silicium sont toujours très importants ; ces 

derniers peuvent actuellement dépasser des fréquences de transition (FT) de 37 GHz (comme 

la technologie 0,25 µm PHILIPS nommée QUBIC4). La nouvelle technologie QUBIC4G, 

basée sur la technologie SiGe, a un FT de l’ordre de 100 GHz. En ce moment, sur le marché 

du semiconducteur, le silicium domine la plupart des applications RF industrielles qui ne 

dépassent pas une fréquence de fonctionnement de 5 GHz. 

La compétition entre l’AsGa et le silicium est actuellement très féroce. Cela est la 

conséquence du développement important des transistors à hétérojonction.  

 

Trois types de technologies sont disponibles pour les concepteurs de MMIC : 

 

1 - AsGa (MESFET, HEMT, HBT)  

2 - InP (HEMT, HBT) 

3 - silicium (germanium HBT, CMOS, BiCMOS, SOI) 

 

Les circuits présentés dans ce travail sont développés avec la technologie QUBIC4, 

quatrième génération de la bibliothèque BiCMOS de PHILIPS. Elle comporte des transistors 

PMOS et NMOS de 0,25µm et des transistors bipolaires double-poly avec un FT de 37 GHz. 

Cette bibliothèque offre aussi des résistances polysilicium, des capacités MiM 

(Metal/Insulator/Metal) ainsi que cinq niveaux d’interconnections métalliques (Figure I-11). 
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Figure I-11 : Niveaux des métallisations du procédé QUBIC4 PHILIPS 
 
 
 
 

La figure I-12 montre la structure d’un transistor NMOS. On exprime la qualité (dite 

aussi dimension caractéristique) d’une technologie par la longueur de grille d’un transistor 

nominal ; dans le cas de la QUBIC4, Lg = 0,25µm. Sur cette figure sont définies la longueur 

du canal L et l’épaisseur de l’oxyde de grille Tox (5nm). 
 



Chapitre I : Analyse bibliographique 
 

 

32

 

 

 

Figure I-12 : Transistor NMOS 
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VIII. Bilan des publications sur les filtres CMOS et BiCMOS 
Les tableaux suivants représentent les listes des publications bibliographiques utilisées 

dans les différentes catégories de filtres. 

VIII.1. Les filtres à base d’inductances actives 

 
∆∆∆∆f-3dB/Q 

  

 Artic
les 
  

Date 
  

La fréquence 
f0 ou % de 

bande 

Gain et 
l’ordre du 

filtre  

IIP3 /  
IP-1dB 
dBm 

Techno 
  

Principe de 
fonctionnement 

Consom
mation  

Nature de  
conception 

Autres  
performances 

Réalisation 
  

            

[I,1] 2005 2,05-2,45 GHz 8-80 Mhz 

Gain en 
tension  
25 dB        

6eme-ordre 

IIP3= 
-4 dBm 

CMOS  
0,25 µm 

Inductance 
 active 

4,7 mW 
pour  
1,8 V 

Filtre  
passe-bande SFDR = 44 dB Simulation 

[I,2] 2005 1,81-2,45 Ghz Q=30-200 

Gain en 
tension 30 

dB 
4eme-ordre 

IIP3= 
-3 dBm 

CMOS 
TSMC 

0,25 µm 

Inductance  
active 

4,1 mW 
1,8V  

Filtre passe-
bande 

SFDR = 44 dB  
noise floor =  

-70 dBm 
Simulation 

[I,3] 2004 5,6 GHz Q=665     0,18 µm 
TSMC 

Inductance  
active 

4,4 mA 
pour 
1,8V 

Filtre  
passe-bande   Réalisation      

26,6 x 30 µm² 

[I,4] 2004 0,9 Ghz Q=40 2eme-ordre IIP3= 
-15 dBm 

CMOS  
0,35 µm Inductance active 17 mA 

pour 3V 
Filtre  

passe-bande SFDR= 27 dB Réalisation  

[I,5] 2003 

stop-bande :      
2,5 et 1 GHz      
passe-bande:      
1,9 et 0,9 Ghz 

Stop-bande :   
Q=20-

100Passe-
bande : 

Q=6-188  

Gain en 
tension  

12-44 dB 
  CMOS 

0,35 µm  
Inductance  

active 
2,8 mW 
pour 2V 

Filtre passe-
bande  

et stop-bande 
DR = 37,2-41,9 dB Simulation 

[I,6] 2003 2 Ghz Q=25 4eme-ordre  IIP3= 
-14 dBm 

CMOS 
0,35um  

Inductance  
active 

2 mW 
pour  
1,5 V 

Filtre  
passe-bande SFDR = 52 dB Simulation 

[I,7] 2003 0,9 GHz Q=40 2eme ordre    
S21=-15 dB 

 IP-1dB = 
-15dBm 

0,35 µm 
CMOS 

Inductance  
active 

17 mA 
pour 2,7 

V 

Filtre passe-
bande SFDR = 28 dB Réalisation  

200 x 140 µm² 

[I,8] 2002 cut off frequency 
-3dB = 4,57 Ghz   

Gain en 
tension  
4,34 dB       

4eme-ordre 

  
0,18 µm 
CMOS 
TSMC 

Inductance  
active 1,6 mW Filtre  

passe-bas   Simulation 

[I,9] 2002 2,4 -2,6 Ghz 20-200 MHz 

Gain en 
tension de 
 0 à 40  dB    
2eme ordre 

4eme et 
6eme 

  IIP3= 
-20 dBV 

CMOS  
0,35 µm  

Inductance  
active 

1mW 
pour 2V 

Filtre 
 passe-bande SFDR = 30 dB Simulation 

[I,10] 2002 2,5 Ghz 70 MHz 
Gain en 

tension 40 
4eme-ordre 

 IIP3= 
-5 dBm 

CMOS 
0,35 µm 

Inductance  
active 

3,36 
mW 

pour 2V 

Filtre  
passe-bande SFDR = 35 dB Simulation 

[I,11] 2002 1 GHz Q=25 
Gain en 
tension  
40 dB 

 CMOS 
0,35 µm 

Inductance 
 active 

0,6mW 
pour 
1,5V 

Filtre  
Passe-bande DR=30,9 dB Simulation 

[I,12] 2001 5Ghz Q=600     CMOS 
0,3µm 

Inductance  
Active 

2,5 V 
6mA 

Inductance 
active 

L=10 nH -100 nH      
THD =1,5 % 

Réalisation  
200 x 200um² 

[I,13] 2001 1 -1,2 Ghz        
0,870-1,050 Ghz 

            
Q=50        

(8-307) 

Gain en 
tension  
50 dB 

IIP3= 
-16 dBm 

CMOS  
0,35 µm 

Inductance  active  
à bas voltage 

 flottant différentielle 

1,5 V      
46 mW    
30,8 mA 

Filtre  
Passe-bande 

NF=4,2 dB  
S11<-40 dB Simulation 

[I,14] 2001 900 Mhz Q=41 2eme-ordre    
-15 dB 

IIP3= 
-15dBm 

CMOS  
0,35 µm 

 paire d'Inductance 
active en courant  3V filtre  

passe-bas 
NF=-70 dBm 
SFDR=26,7 Simulation 

[I,15] 2001 246 MHz 10 MHz 4eme-ordre 

IP-1dB = 
-19 dBm   

IIP3= 
-8,5dBm 

CMOS  
0,35 µm  

Inductance  
active 

33 mW 
pour 3V 

Filtre  
passe-bande NF=27 dB Réalisation 

[I,16] 2001 900 Mhz- 
1 Ghz Q=5 (1GHz)  295 uA 

rms CMOS   30mW 

Current mode 
filter (biquad) 

band passe -low 
passe filter+Q 
compensation 

DR=36,5 dB 
SNR=42 dB Simulation 

[I,17] 2000 

fc=876 Mhz       
fc=1,68 Ghz       

625 Mhz-      
1,68 Ghz 

Q=33 
Q=12-200     
Q=19-250 

Gain en 
voltage  
37dB  

et 31dB 

IIP3= 
-30 dBm   

IIP3= 
-31 dBm 

CMOS  
0,5 µm 

Inductance  
active basé sur 

gyrateur 

24,3 
mW 

Filtre  
passe-bande 

NF=4,8 dB           
NF=5,5 dB Simulation 

[I,18] 2000 fc=1,482 Ghz Q=37-1000 

Gain en 
tension 

4,17dB à 1,9 
Ghz 

  CMOS  
0,5 µm 

Inductance  
active 34 mW Filtre  

stop-bande 

suppression 
d'image=70 dB  

à 1,482 Ghz 
Simulation 
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[I,19] 2000 
fc=1,098 Ghz      
de 595Mhz 
à1354 Mhz 

8 Mhz=0,7% 
Gain en 
tension       
4,75dB 

IIP3= 
-20dBm 

CMOS 
 0,6 µm 

RLC Active          
sans inductance 27 mW Filtre  

stop-bande 

NF=7,2 dB 
suppression du 
signale image= 

60 dBm à 1,089 Ghz 

Simulation 

[I,20] 2000 
  fc=1,089Ghz     
de 595Mhz à 

1354Mhz 
8Mhz=0,7%  

Gain en 
tension 4,75 

dB 

IIP3= 
-20dBm 

CMOS 
 0,6 µm 

RLC active  + 
inductance  

active  
27 mW Filtre  

stop-bande 

NF=9,5 dB et 4,75 
dB suppression 

d'image=60 dB  à 
1089 Mhz 

Simulation 

[I,21] 2000   1,007 Ghz-      
1,023 Ghz 

 Q=1000-
12000 2eme-ordre IIP3= 

-25 dBm CMOS 
Gm-C à double 

beed-back- 
Inductance active 

3V Filtre  
Passe-bas   Simulation 

[I,22] 2000 900 Mhz Q élevé     
CMOS 
AMS 

0,35 µm 

Inductance 
 active-diff   Filtre  

passe-bande   Simulation 

[I,23] 2000 400 Mhz  4eme-ordre    
CMOS 
AMS  

0,8 µm 

Inductance active 
différentielle flottante   Filtre  

Passe-bande   Simulation 

[I,24] 1999 

fc pass-bande = 
1,5Ghz  

fc pass-bas = 
2,07Ghz de 

1Ghz à 2,3 Ghz 

Q=4,45-980    
∆f=15,7Mhz   
Q=4,8-1000    
Q=10-1256    

Gain en 
tension  
55 dB 

  CMOS 
0,5 µm Inductance active 30,5mW   

27,8mW 

Filtre passe-
bande 

Filtre passe-bas 
DR=63 dB / 44 dB Simulation 

[I,25] 1999   fc=2,07 Ghz      
1,26 Ghz-2,3Ghz 

Q=31        
10-1256 2eme-ordre   CMOS 

0,5 µm 
Inductance active     

+ Q compensé 
27,8 
mW 

Filtre  
Passe-bas DR = 44 dB  Simulation 

[I,26] 1999 
fc=881 Mhz     

559Mhz- 
970Mhz 

Qc=34        
Q>400    

2eme-ordre 
Gain en 

tension = 
15,7 dB       

IIP3= 
-2,4dBm 

CMOS 
0,5 µm 

NCG (Negative 
conductance 
generator)-Q 

compensé 

52,5mW 
NCG= 

15,8mW 

LNA avec un 
filtre passe -

bande 

NF= 6 dB            
Pas de Capacité Simulation 

[I,27] 1998  fc=1,5 Ghz       
1-1,7 Ghz  Q=300      CMOS 

0,8 µm  
Gyrateur-C   

Inductance active 3,3 V        THD=1,5 % Simulation 

[I,28] 1998 
  fc=900 Mhz      

890 Mhz- 
1,3 Ghz 

Q=20-100 S21= 
28 dB 

IP-1dB = 
-19 dB 

CMOS 
0,8 µm 

Inductance 
active diff 

30 mW  
3,3 V      

LNA diff + filtre 
passe-bande NF=4,1 dB           Simulation 

[I,29] 1998 900 Mhz - 
1 Ghz Q=56-150 S21=  

23 dB 
IIP3= 

-27dBm 

CMOS 
0,8 µm 

BiCMOS 

Inductance  
active 

57 mW 
pour 3 V 

Ampli  
passe-bande 

IP3=-27 dbm 
THD=1,5 %  

OP1=-24,3 dbm  
S11<-10 dB  
S22<-16 dB           

+ circuit d'adaptation 
a l'entré et sortie 

Simulation 

 

VIII.2. Les filtres Gm-C 
∆∆∆∆f-3db/Q 

  

 

Articles 
  

Date 
  

La 
fréquence 

f0 ou % de 
bande 

Gain et 
l’ordre du 

filtre  

IIP3 /  
IP-1dB 

dBm 
Techno 

  
Principe de 

fonctionnement 
Consom
mation 

Nature de  
conception 

Autres  
performances 

Réalisation 
  

            

[II,1] 2006 8-39 Mhz   12 dB   CMOS 
0,35 µm Filtre Gm-C 

520 mW 
pour 
3,3V 

    Réalisation       
12,8 mm² 

[II,2] 2005 0,4 -2,5 Ghz 20 Mhz- 
300 Mhz 

0-40 dB      
4eme-ordre   CMOS 

0,25 µm 
Filtre Gm-C/ 

inductance active 

1,8 mA 
pour     
2,5 V 

    Simulation 

[II,3] 2005 42-215 Mhz   3eme-ordre   CMOS 
0,35 µm Filtre Gm-C 3,8mA 

pour 2V 
Filtre  

passe-bas DR=53 dB Réalisation       
0,074 mm² 

[II,4] 2005 10-126MHz Q =  
0,1-10,6     CMOS    

0,18 µm Filtre Gm-C 
5,2 mW 
poue +-

0,9V 

Filtre  
passe-bande     

[II,5] 2005 1-10-100 
MHz   13 dB        

6eme-ordre 
IIP3= 
2 dBm 

CMOS 
90 nm Filtre Gm-C 

13,5 
mW 
pour 
1,4V 

    Réalisation  

[II,6] 2005 1-10-100 
MHz   13 dB        

6eme-ordre 
IIP3=2 
dBm 

CMOS 
90 nm Filtre Gm-C 

13,5 
mW 
pour 
1,4V 

    Réalisation  

[II,7] 2005 70 MHz Q=35 0 dB         
6eme-ordre   CMOS 

0,18 µm Filtre Gm-C 
71,78m
W pour 

1,8 

Filtre  
passe-bande DR=58 dB Réalisation       

1,5 x 1,9 mm² 

[II,8] 2005 1-5 KHz  
et 32 Hz   1er-ordre   CMOS 

0,5 µm Filtre Gm-C 2,7-4,2V Filtre  
passe-bas   Simulation 

[II,9] 2005 10 MHz     3 dBV et 
9,5dBV 

CMOS 
0,13 µm Fitre Gm-C 

22mA 
pour 
1,2V  

Filtre  
passe-bas   Réalisation       

0,9x0,6 mm² 

[II,10] 2005 9,55 Mhz   6eme-ordre   CMOS 
0,18 µm Filtre Gm-C 

8,6 mW 
pour 
1,8V 

Filtre  
passe-bas   Réalisation   

350 x 750 µm² 

[II,11] 2005 50 KHz- 
2,2 Mhz   3eme-ordre IIP3= 

+18 dBV 

BiCMOS 
SiGe 

0,25 µm 
Filtre Gm-C 7,3 mW Filtre  

passe-bas   Réalisation       
0,5 mm² 

[II,12] 2005 2 Mhz 
Gain en 
tension       
0-65 dB 

    CMOS 
0,18 µm Filtre Gm-C 

3,2 mA 
pour 
1,8V 

Filtre  
passe-bas   Réalisation       

0,19 mm² 

[II,13] 2005 2 Mhz 
Gain en 
tension       
0-65 dB 

    CMOS 
0,18 µm Filtre Gm-C 

3,2 mA 
pour 
1,8V 

Filtre  
passe-bas   Réalisation       

0,19 mm² 

[II,14] 2004 0,5 -12 Mhz   4eme-ordre   CMOS 
0,18 µm Filtre Gm-C 

1,1-4,7 
mW 
pour 
1,8V 

Filtre  
passe-bas   Réalisation      

0,125 mm² 

[II,15] 2004 bande basse   
9,2 Mhz   5eme-ordre   BiCMOS 

0,25 µm Filtre Gm-C 15 mW 
pour 3V Filtre passe-bas DR=73 dB Réalisation       

1020 x 340 µm² 
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[II,16] 2004 50 Khz- 
2 Mhz   3eme-ordre   

BiCMOS 
SiGe 

0,25 µm 
Filtre Gm-C 

2,5 mW, 
7,3 mW 

pour 
2,5V 

Filtre  
passe-bas   Réalisation       

0,48 mm² 

[II,17] 2004 Bande-
basse        

1µm st 
microele
ctronics 

Filtre Gm-C   Filtre  
passe-bas Température  0-80° Réalisation       

0,37 x 0,7 mm² 

[II,18] 2003 20 Mhz 20Mhz 

Gain en 
tension= 

10 dB   
5eme-ordre 

IIP= 
-7 dBm 

CMOS 
0,18 µm Filtre Gm-C 

7,5 mA 
pour 
1,8V 

Filtre  
passe-bande   1200 x 600 µm² 

[II,19] 2003 1,5 - 12 Mhz   6eme-ordre 
elliptique  

IP-1dB = 
-0,9dBm 

IIP3= 
9,3 dBm 

CMOS 
0,18 µm Filtre Gm-C 1,8V Filtre 

passe-bas   0,83 mm² 

[II,20] 2003 10,7 Mhz  2eme-ordre    CMOS 
0,6 µm  45 uA 

1,5 V 
Filtre  

passe bande      

[II,21] 2003 4-10 Mhz 10 Mhz     CMOS 
0,18 µm Filtre Gm-C 1,3V-

2,1V 

Filtre  
passe-bas 

 
  1000 x 600 µm² 

[II,22] 2003 200 Khz- 
2,5 Mhz   4eme-ordre   CMOS 

0,35 µm Filtre Gm-C 
600 uA 
pour 2,7 

V 

Filtre  
passe-bas   350 x 320 µm² 

[II,23] 2003 1,5 Mhz   5eme-ordre   CMOS 
0,35 µm Filtre Gm-C 

34 mW 
pour +-

2,5V 

Filtre elliptique 
passe-bas DR=45 dB   

[II,24] 2002 45 Mhz            Filtre  
passe-bas      

[II,25] 2002 5 MHz   4eme-ordre   CMOS 
0,25 µm Filtre Gm-C 1,8V       

[II,26] 2002 3 Mhz 1 Mhz 14eme-ordre       
6 mW 
pour 
2,5V 

    0,8 mm² 

[II,27] 2002 2,68 Mhz et 
132 Khz   3eme-ordre   

BiCMOS 
SiGe 

0,25µm 
Filtre Gm-C 

19mA/ 
0,45mA 

pour 
2,5V 

Filtre  
passe-bas   Réalisation       

1,64 mm² 

[II,28] 2002 1,92 Mhz  5eme-ordre 
20 dB     Filtre Gm-C 

7mA/ch    
pour 
2,7V 

Filtre  
passe-bas   Réalisation      

2,9 mm² 

[II,29] 2002 1 Mhz       CMOS 
0,25 µm Filtre Gm-C 

1mW 
pour 2,5 

V 
    0,1 mm² 

[II,30] 2001 900 Mhz- 
1,1 Ghz Q=2,5 4eme-ordre 

chebyshev   CMOS 
0,35 µm 

RGC(vertical 
connection regulated 

cascode biquad) 

2,4 et 
1,5 mW/   
2,1 mW 

Filtre  
Passe-bas DR=35-41 dB Simulation 

[II,32] 2001 1 Ghz Q=0,8-2,8 4eme-ordre 
Chebysheve 

109,5 
uA  
rms 

CMOS 
0,35 µm 

Regulated cascode 
structure-biquadratic 

filter -low voltage 
current mode  

2,4 V  
710 uA Filtre 

SFDR =42,4 db       
DR= 44,9 db 1% 

THD  
Simulation 

[II,33] 2001 54-74 Mhz  Q=50 -70 4eme-ordre 
IIP3= 
-9,25 
dBm 

CMOS 
0,35 µm 

Gm-C + AGPLL 
(adaptive gain 
locked loop) 

2,2 V Filtre  
Passe-bande 

Vnoise= 19 uV/srHz 
tuning automatic Simulation 

[II,34] 2001 70 Mhz 
Q=350        
BW=  

200 Khz 

6eme-ordre  
gain=30 dB 

IIP3=-10 
dB 

CMOS 
HP  

0,5 µm 
Gm-C 2,5 V  

120 mW 
Filtre  

passe bande 

DR=66 dB           
bruit equivalent= 

81 nV/sqHz 

Réalisation       
0,8 x 1,2 mm² 

[II,35] 2001 70 Mhz  Q=5-110 4eme-ordre 
IIP3= 
-9,25 
dBm 

CMOS 
0,35 µm Gm-C  2,2 V Filtre  

Passe-bande 

Vnoise= 19 uV/srHz  
tuning automatic 

(On-chip) 
Réalisation 

[II,36] 2001 10,7 Mhz 
Q=40         

Df-3db=420 
Khz 

    CMOS 

Diff structure + 
multiple-input 
floating gate  

TR-Gm-C 

1,2 V  
(1,4 V) Filtre   Simulation 

[II,37] 2001 fp=0,93       
fs=1,82 Mhz   

∆f-3db=1,02 
Mhz 

3eme-ordre  
Amin= 

44,08 dB      
Amax= 

064 dB  

  
CMOS 
0,8 µm    
n-well 

Gm-C Stabilité a 
mode commun 

1,8 V  
1,73 
mW 

Filtre DR=41 dB Réalisation       
1 mm² 

[II,38] 2000 0,4 -2,3 GHz     IIP3= 
-12 dBm   Filtre Gm-C  65 mW 

sous 5V 
4 sections        
de Gm-C 

Point de 
compression  = 

-21 dBm et -56 dBm 

Réalisation       
0,16 mm² 

[II,39] 2000 500 Mhz ∆f=10 Mhz 

    CMOS 
0,6 µm Local -ve feed-back 3,78 

mW 
Current 

convoyor CCII   Simulation 

[II,40] 2000 50,5 Mhz et 
70 Mhz 

BP= 200 
Khz(50,5 

Mhz- 
Q=250)       

BP= 3,5 Mhz 
(70 Mhz-

Q=20)       

6eme-ordre 
Gain=30 dB 

IIP3= 
-10 dBm 

CMOS 
0,5 µm Gm-C 2,5 V  

120 mW 

Filtre passe 
bande +  

auto-tuning 

Bruit equivalent-36,3 
uV, DR=66 dB 

Réalisation       
0,8 x 1,2 mm² 

[II,41] 2000 10,7 Mhz 
Q=100        
BW= 

(100-350) 
      Gm-C 1,2V/1,5 

V Filtre THD=0,4%/0,8% Simulation 

[II,42] 2000 10,7 Mhz           1,2 V     Simulation 

[II,43] 1999 150 Mhz   7eme-ordre   BiCMOS   
0,29 µm   180 mW Intégrateur  

Gm-C     

[II,44] 1999 10-100 Mhz   13 dB   BiCMOS  
0,29 µm Filtre Gm-C 120 mW 

pour 3V     Réalisation       
0,5 mm²  

[II,45] 1999 10 Mhz           1,5V       

[II,46] 1999 450 Khz  ∆f-3db=21 
Khz 

Gain= 
-6 dB a 3dB   CMOS 

0,35 µm Gm-C 
2,5 V- 
2,6V      

4,8 mA 

Filtre passe 
bande 

Tuning time < 2ms   
de 420-770Mhz   +/- 

0,5 % 

Réalisation       
2,5 mm² 

[II,47] 1998 1 Mhz ∆f-3db=163 
dB 

3eme-ordre   
CMOS 
1,2 µm  
n-well 

Fully diff Gm-C+ 
micropower class AB 

VI converter 

1,5 V   
138 uW Filtre elliptique THD=1,8% Simulation 
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[II,48] 1997 30-100 Mhz    
4-49 Mhz 

1,7464-
1,6420        
1,3150-
1,2915 

2eme-ordre    CMOS  Gm-C 

54 mW 
(+/-2,5 

V)        
5 mW 
(+/-1,5 

V) 

Filtre passe 
bande 

Transconductance= 
490uS (40-950) Simulation 

[II,49] 1997 7-50 Mhz   7eme-ordre   BiCMOS 
0,7µm  Filtre Gm-C 70 mW 

pour 5V   DR=52 dB Réalisation       
0,96 mm² 

[II,50] 1997 15 Mhz- 
33 Mhz   6eme-ordre   CMOS 

0,8 µm Gm-C 3V  2,6 
mW 

Filtre passe 
bande DR=0,57 V Réalisation       

1,0 x 0,4 mm² 

[II,51] 1997 165 Khz- 
505 Khz     14eme-ordre IM3= 

-61 dB 
CMOS 
0,7 µm Gm-C intégrateur 5 V     

70 mW 
Filtre passe 

bande DR=75 dB           Réalisation       
4,8 mm² 

[II,52] 1996 
F max= 185 

Mhz 148 
Mhz-92 Mhz 

Q <18,5 

4eme-ordre 
Chebyshev 

(fc= 
190 Mhz) 

  CMOS Gm-C 21,8mW   
20mW 

Filtre passe bas 
a courant et a 

voltage 
biquadratique  

  Réalisation 

[II,53] 1996 50 Mhz   3eme-ordre  
Butherworth   

CMOS 
1,5 µm    
n-well 

Current mode NRL 
(negative resistance)  

3 V 2,4 
mW/pole Filtre passe bas   Simulation        

1 mm² 

[II,54] 1996 138-838 Khz   14eme-ordre 
IM3= 

-61 dB à 
600 Khz 

CMOS 
0,7 µm Gm-C intégrateur 5 V     

70 mW 
Filtre passe 

bande DR=75 dB           Réalisation       
4,8 mm² 

[II,55] 1995 
123 -181,9 
Mhz 124-
218,7 Mhz 

        
Amplifier Gm + Rm 
amplificateur Rm 

différentiel 

2,5 V   
2,92-
3,36 
mW  
7,94-
9,44 
mW 

Filtre passe bas 
biquadratique   Simulation 

[II,56] 1995 560 Khz             

Filtre+Ampli a 
cascode regulé 
pour realizé une 
conductance et 

une 
transconductace 

  Réalisation 

[II,57] 1992 fc-off = 
22-98 Mhz          CMOS  

3 µm Gm-C intégrateur 10 V     
670 mW Filtre passe bas DR=72 dB    

CMRR=40 dB 
Réalisation       
0,63 µm² 

[II,58] 1992     30 Khz à 
450 Khz Q=1 à 100     CMOS 

0,9 µm 
Gm-C Biquad 

équilibré 
5 V  8-
12 mW Filtre DR=30-40 dB Réalisation       

0,029 mm² 

[II,59] 1991 30-450 Mhz Q=100     CMOS 
0,9 µm GM-C biquad diff 30 mW   SNR=35-45 dB Réalisation     

0,029 mm² 

 

VIII.3. Les filtres LC 

 
∆∆∆∆f-3db/Q 

  

 

Articles 
  

Date 
  

La 
fréquence 

f0 ou % de 
bande 

Gain et 
l’ordre du 

filtre  
IIP3 / 
 IP-1dB  

Techno 
  

Principe de 
fonctionnement 

Consom
mation 

Nature de  
conception 

Autres  
performances 

Réalisation 
  

            

 [III,1] 2005 6 Ghz 4eme ordre 100 Mhz 
IP-1dB = 

27,5 
dBm 

CMOS 
0,18µm Filtre LC 

15 mA 
pour 
1,5V 

Filtre  
passe-bande DR=43 dB Réalisation 

1,5x1,5 mm² 

[III,2] 2005 5,775 Ghz Q=6-65     CMOS 
0,18µm Filtre LC+ Gm     DR=57-80 dB Simulation 

[III,3]  2005 2,4 Ghz       
(2,1-3,5) 0 dB  148 Mhz 

IP-1dB = 
-0,5 
dBm 

CMOS 
0,18µm 

Filtre LC  
en réseau 

7,05 mA 
pour 1,8 

V 

Filtre  
passe-bande NF=15 dB Simulation 

[III,4] 2005 2Ghz         
(+- 72Mhz) Q=81-150 0 dB 

IP-1dB = 
-3,54 
dBm 

CMOS 
0,13µm Filtre LC 

1mW 
pour 
1,2V 

Filtre  
passe-bande DR=50 dB Simulation 

0,81x0,67 mm² 

 [III,5] 2004 2,44 Ghz 84 Mhz 4,2 dB 
IP-1dB = 

-4,9 
dBm 

CMOS 
0,18µm Filtre LC 1,6V Filtre  

passe-bande DR=65 dB Simulation 

[III,6] 2004 1 Ghz Q=5-180 2eme-ordre 

IP-1dB = 
-13 dBm 

(avec 
Q=20) 

CMOS 
0,35 µm Filtre LC 12,2 

mW 
Filtre  

passe-bande   Réalisation  
1160 x 760 µm² 

[III,7] 2003 2,1 Ghz  
(+-6,5%) Q=40   

IP-1dB = 
-30 dBm 
et IIP3= 
-18 dBm 

CMOS 
0,35 µm Filtre LC 

5 mW 
pour 
1,3V 

Filtre 
passe-bande 

DR=38 SFDR=33 
NF=26,8dB perte 
d’insertion= 12 dB 

Réalisation 
0,1mm² 

[III,8] 2003 1,8 Ghz 80 Mhz 9 dB  
4eme-ordre 

IP-1dB = 
-16dBm 

CMOS 
0,5 µm Filtre LC couplé 

16 mA 
pour 
2,7V 

Filtre  
passe-bande DR=42 dB Réalisation 0,15 

mm² 

[III,9] 2003 900 Mhz Q=45 /20 
Mhz 11 dB IP-1dB = 

-3dBm CMOS Filtre LC 39 mW 
pour 

Filtre  
passe- bande DR=78dB Réalisation 

[III,10] 2002 2,1 Ghz  
(+-6,5%) Q=40   

IP-1dB = 
-30 dBm 
et IIP3= 
-18 dBm 

CMOS 
0,35 µm Filtre LC 

5 mW 
pour 
1,3V 

Filtre  
passe-bande 

DR=38 SFDR=33 
NF=26,8dB 

Réalisation 
0,1mm² 

[III,11]  2002 2 Ghz 150 Mhz 4eme-ordre 
IP-1dB = 

-9,5 
dBm 

Sige 
BiCMOS 
0,25µm/
0,5µm 

Filtre LC couplé 
18 mA 
pour 
2,7V 

Filtre passe-
bande DR=49 dB Réalisation 3,4 x 

2,1 mm² 
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[III,12] 2002 1,8 Ghz 80 Mhz 9 dB         
4eme-ordre 

IP-1dB = 
-40 dBm 

CMOS 
0,5µm Filtre LC 2,7V Filtre  

passe-bande DR=42 dB Réalisation 0,15 
mm² 

[III,13] 2002 0,7-1,2 Ghz Q=10 2eme-ordre   BiCMOS 
0,8µm Filtre LC 9 mW 

pour 2V 
Filtre 

passe-bande   Simulation 

[III,14] 2001 fc= 2,4 Ghz    
IF=200 Mhz  Q bas S21 (LNA) = 

18 dB 

IIP3=  
25,8 
dBm 

CMOS 
0,35 µm 

Dégénération de 
Source 

1V        
32 mA 

Filtre stop-bande 
+ LNA 

Rejection d'image= 
60 dB    NF=4,8 dB   

[III,15] 2000 1-5,8 Ghz       Bipolaire Filtre LC 2 V Rejection 
d'image     

[III,16] 2000 1,8 Ghz Q=30 S21= 
25,3 dB 

IIP3=  
-15,26 
dBm  

IP-1dB = 
-6,9 
dBm 

CMOS 
0,5 µm 

Q-compensé+ 
self intégré 

1,5 V      
35mW 

Ampli passe-
bande 

NF=3,56 dB S11<-9,5 
dB     S22<-3,3 dB Simulation 

[III,17] 2000 1,6 Ghz Q=26 S21= 
122,2 dB   CMOS 

0,6 µm 

BAC                
(bandpass amplifier 

circuit) 

3V        
72 mA 

Ampli passe 
bande NF=2,6 dB Réalisation  

1700x1700 µm² 

[III,18] 2000 
950 Mhz  

(accord sur 
100 Mhz) 

BW=25 Mhz   
Q=38 

Gain = 
 22 dB 

IIP3= 
-17 dBm 

CMOS 
0,5 µm 

Q- compensé  
Gm-unbalance cell 
(pour maximiser la 

linéarité) 

2 V       
25mA 

Ampli- 
Passe-bande+ 
stop-bande +  
SC pour le 

tuning 

NF=10 dB rejection 
d'image=50 dB 

Mosfet-only 

Réalisation 
1,5 mm² 

[III,19] 1999 
2,4 Ghz       

(2,369 Ghz-
2,422 Ghz) 

Q=45 Gain=15 dB   
   CMOS 

0,5 µm 
ampli différentiel + 

inductance parallèle 
2 V       

39 mW 
Ampli  

passe-bande 

NF=4,36 dB       
S11=-30 dB  
S22=-34 dB 

Simulation 

[III,20] 1999 900 Mhz – 
1 Ghz Q=25     CMOS 

0,6 µm self intégré   Filtre passe 
bande DR=70 dB   

[III,21] 1999 
fc=829 Mhz    

689-830 
Mhz  

Q=30  
(3,4-629) 

BW= 25 Mhz 

2eme-ordre  
Gain= 20 dB 

IP-1dB = 
-34 

dBm/ 
-22 dBm 

CMOS 
0,8 µm 
n-well 

Q-enhanced + 
LC filtre 

2 V/3 V    
45,8 
mW 

Filtre  
passe-bande 

NF=24,5 dB          
rejection d'image = 

24,2 dB 

868,2 x 748,4 
µm² 

[III,22] 1999 70 Mhz Q=38  4eme-ordre   
Gain= 28 dB   

IIP3= 
-18 dBm 
IP-1dB = 
-31,5 
dBm 

CMOS 
0,8 µm 

différentiel+ Q 
compensé 32 mA Ampli  

passe-bande 
rejection d'image= 

36,5 dB  NF=5,8 dB Simulation 

[III,23] 1998 
1 Ghz        

950 Mhz- 
1,050 Ghz    

Q=30 

26 dB      
Variation de 

gain= 
4dB (0°-80°) 

    Circuit LC 2V        
35 mW 

Ampli  
passe-bande 

Bonne stabilité vs 
temperature          

NF=5 dB S11=-10 dB   
S22=-20 dB 

Simulation 

[III,24] 1998 

fc= 
947,5 Mhz     

(877- 
962 Mhz) 

Q=32         
(3-230) 

S21= 
25,7 dB 

IIP3= 
-32,2 
dBm/  

IP-1dB = 
-44 dBm 

CMOS 
0,8 µm Filtre LC compensé 3 V       

45mW 
Ampli  

passe-bande 
NF=5,2 dB S11=-50 

dB Simulation 

[III,25] 1997 
fc=900Mhz    

869- 
893 Mhz 

Q=30         
2,2-44 S21=17dB 

IIP3= 
-14 

dBm/ 
IP-1dB = 
-30 dBm 

CMOS 
0,8 µm  
n-well 

Filtre LC 3V        
78 mW 

Filtre  
Passe-bande 

+ampli 

NF=6 dB  
S11< -1,8 dB      S22< 

-13 dB 

Réalisation   2,6 
X 2,0 mm² 

[III,26] 1997 750 Mhz Q=10-490     BiCMOS
0,8 µm 

Q-enhancement 
Active RLC 

5 V       
80-100 

mW 

Filtre  
passe bande 
différentiel 

DR=25 dB (Q=20)   

[III,27] 1996 1,8 Ghz       Bipolaire Filtre LC 8 mA 
pour 3V 

Filtre  
passe-bande DR=40 Réalisation 0,4 

mm² 

[III,28] 1996 1,8 Ghz Q=35 2eme-ordre IP-1dB = 
40 dBm     2,8V      

8,7 mA 
Filtre RLC passe 

bande Bipolaire   

[III,29] 1996 200 Mhz Q=100 4eme-ordre   
CMOS  
2 µm  
n-well 

Q-enhancement LC 3V -5 V    
8 mA    

 Filtre LC  Passe 
bande    1,7 mm² 

[III,30] 1994 1,3 Ghz       BiCMOS Active RLC   Filtre     

[III,31] 1993 750 Mhz Q=10-490     BiCMOS 
0,8 µm 

Q-enhancement 
Active RLC  

5 V       
80-100 

mW 

Filtre 
passe-bande 
différentiel 

DR=25 dB 
(Q=20)   
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VIII.4. Les filtres OTA-C 

 
∆∆∆∆f-3db/Q 

  

 

Articles Date 
  

La 
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bande 

Gain et 
l’ordre du 

filtre  
IIP3 / 
 IP-1dB  

Techno 
  

Principe de 
fonctionnement 

Consom
mation 

Nature de  
conception 

Autres  
performances 

Réalisation 
  

            

[IV,1] 2005 1,5-50 Mhz   5eme-ordre   CMOS 
0,25µm Filtre Gm-C 3,3 V Filtre  

passe-bas   Simulation 

[IV,2] 2005 300Khz - 
32 Mhz Q=4-501 2eme-ordre   CMOS  

0,8 µm 
Filtre  

Gm-C (OTA) 

1,33 
mW 

pour 2V 

Filtre  
passe-bande   Réalisation 

1,4 mm² 

[IV,3] 2004 0,5 - 
7 Hz   400     Filtre Gm-C  230 nA 

pour 2V 
Filtre  

passe-bande    

[IV,4] 2003 100 Mhz         Filtre OTA     Accordabilité   

[IV,5] 2003 18 MHz   4eme-ordre   CMOS  
0,25 µm Filtre avec des OTA  0,4 mW 

pour 1V 
Filtre  

passe bas    

[IV,6] 2003 2 Mhz   15 dB       
4,7mA 
pour 
2,7V 

    1,68 mm² 

[IV,7] 2003 Base bande         
Filtre OTA-C 

(transconductance-
C)  

       

[IV,8] 2002 80-200 Mhz   4eme-ordre       1,8V       

[IV,9] 2002 80-200 Mhz   4eme-ordre   CMOS  
0,35 µm Filtre Gm-C 

90 mW 
pour 
2,3V 

Filtre 
passe-bas   Réalisation  

[IV,10] 2002 100 Khz   5eme-ordre   CMOS     
1,5 µm Filtre Gm-C+ OTA 600uW 

3,3V       

[IV,11] 2002 100 Mhz Q=20     CMOS  
0,5 µm ORA 

92,4 
mW 
pour 
3,3V 

Filtre 
passe bande   Réalisation 

0,81 mm² 

[IV,12] 2002 10,7 Mhz Q=40     CMOS  
0,8 µm           

[IV,13] 2002 833KHz- 
1,3 Mhz 4,3 Mhz 2eme- ordre   CMOS  

0,18 µm Filtre Gm-C 3,3V  
   Réalisation  0,7 

mm² 

[IV,14] 2002 60 Khz/ 
500 Khz 

∆f-3dB= 
20 Khz 

  IP-3 = 
40 dB CMOS 

OTA programmable  
CAB(configurable 
analog  block 5x8)  
basé sue les ladder  

40,3 
mW/49,
7 mW 

Filtre  
Passe-bande DR=48/34,7 Réalisation   

626 X 50 µm² 

[IV,15] 2001 500 Mhz Q élevé 2eme-ordre   CMOS  
0,35 µm OTA-C  

(+/- 1,35 
V)        

1,2 mW 

Filtre 
passe bande 

HD3(1 100 nV, 100 
Mhz)=0,1 %          

inband noise level= 
100 uVrms 

Simulation 

[IV,16] 2001 Khz-Mhz       CMOS 
CAB (5x8) 

configurable analog 
block 

  Filtre OTA-C 
programmable     

[IV,17] 1998 

28 Mhz-  
280 Mhz      
36 Mhz- 
72 Mhz 

        opamp+ OTA-C 
intégrateur   

Stabilité utilisant  
critère Routh-

Hurwitz 
  Simulation 

[IV,18] 1997 fcut-off= 
12-50 Mhz   3eme- ordre   CMOS  

2 µm 

Linear fully balanced 
OTA+ 2 diff 

pairtransconductanc
e + -ve resistance 

5 V       
2,7 mW 

Filtre 
Passe-bas 
elliptique 

DR=60 dB THD=1 % 
a 1,42 Vp-p Simulation 

[IV,19] 1997 455 Khz         OTA-C   Filtre   Théorie 

[IV,20] 1997 fc-off= 280-
405 Khz     5eme-ordre    CMOS  

1,2 µm 
Gm-C (OTA)        

V-I convertiseur 

3 V   
2,48 
mW 

Passe-bas 
elliptique   Réalisation     

1,62 mm² 

[IV,21] 1993 225 Mhz et 
250 Mhz       Bipolaire OTA-C       Simulation 

[IV,22] 1991 3,58 Mhz   2eme- ordre   CMOS OTA-C 
(OTA Lineaire) (+/- 5 V) Filtre THD<1% Simulation 
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VIII.5. Les filtres Rm-C 

 
∆∆∆∆f-3db/Q 

  

 

Articles 
  

Date 
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fréquence 

f0 ou % de 
bande 
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filtre  
IIP3 / 
 IP-1dB  

Techno 
  

Principe de 
fonctionnement 
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mation 

Nature de  
conception 

Autres  
performances 

Réalisation 
  

            

[V,1] 2002 bande  
de base                 Théorie+ 

simulation 

[V,2] 2002 600 Khz   2eme-ordre   CMOS    
0,18 µm   

0,7 mW 
pour 0,8 

V 

Filtre  
passe-bas   Simulation 

[V,3] 2001 
fc=80 MHz    

(41-178 
Mhz) 

∆fc= 
170 Mhz     

S21= 
20 dB        

Variation de 
gain < 55 dB 

IP-1dB = 
-21 dBm 

IIP3=  
-5 dBm 

CMOS     
0,5 µm Filtre Rm-C  14 mW 

pour 2V 
Ampli  

passe bande 

NF=15 dB           
diff mode gain=20dB 

common mode 
gain=-25dB          

CMMR=45 dB        
DR=50 dB 

Réalisation       
635x960 µm² 

[V,4] 2001 10,7 Mhz 500 KHz 37,4 dB IIP3= 
-3dB  

CMOS     
0,25 µm Filtre Rm-C 

6 mW 
pour 
2,5V 

Filtre  
passe-bande   Réalisation 

[V,5] 2000 41 Mhz- 
178 Mhz   Gain= 90 dB   

6eme-ordre    

IP-1dB = 
-12dBm    
IIP3= 

-11 dBm 

CMOS     
0,5 µm 

Rm-C  
différentiel  

11 mW  
pour 2V 

Ampli  
passe bande  

DR=50 dB           
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rejection 

d'image=20dB  
Gain mode diff =  

20 dB               
gain mode commun 

=-25 dB             
CMRR= 45 dB 

Simulation 

[V,6] 1999 15,2 Mhz 
à17,2 Mhz Q=3 2eme- ordre   CMOS     

0,6 µm 

Ampli balanced low 
gain current+Mosfet-

c feed back 

3,3 V 
2,4 

mW/pole 

Ampli+ filtre 
passe-bas 

biquadratique 
DR=60 dB Réalisation       

0,06 mm²/pole 

[V,7] 1996 386 Mhz      
(258 Mhz) 

            
Q=1,195      
(1,012) 

    CMOS 
Rm-C               

inverseur 
transrésistance 

(+/-2,5V)   
(+/- 1,5)    
24,83 
mW       
(3,42 
mW) 

Ampli  
passe bande 
biquadratique 

DR=61 dB (55,5 dB) Réalisation 

[V,8] 1996 50 Mhz Q=40 6eme-ordre   CMOS     
0,8 µm Filtre Rm-C Pour +-

2,5V 
Filtre  

passe-bande   Simulation 

[V,9] 1995 123 Mhz-
181,9 Mhz   1er-ordre     Filtre Gm-C+ 

Rm-C 

2,29 
mW-

3,36mW
pour 
2,5V 

Filtre  
passe-bas   Simulation 

[V,10] 1994 368Mhz/ 
222,7 Mhz Q=1,195/360         Rm-C   Filtre  

passe-bande   Simulation 

[V,11] 1994 368 Mhz 
222,7 Mhz Q=1,195/360       CMOS Filtre Rm-C pour +-

1,5V  
Filtre  

passe-bande   Simulation 

[V,12] 1994 
100 Mhz      

133,5 Mhz- 
102,5 Mhz 

        Rm-C               
différentielle 

         
5,05 
mW       

pour (+/- 
2,5 V)  

Filtre  
Passe-bande 
biquadratique 

DR=47 dB Réalisation       
0,05 mm² 

[V,13] 1993 100 Mhz 

    ∆f-
3db=188 

Mhz         
Q=1,135-

1,784 

    CMOS 
Class AB           
Ampli Rm           

Filtre Rm-C 
  

Filtre 
Passe-bande 

avec ampli Rm 
  Simulation 

[V,14] 1993 100 Mhz       CMOS     
0,8 µm         Simulation et 

théorie 
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IX. Conclusion  
 

Dans ce chapitre, nous définissons le rôle des filtres dans une chaîne de réception ainsi 

que l’avantage de développer les filtres actifs pour des systèmes tel que le GSM et l’UMTS.  

 A travers notre étude bibliographique, nous avons analysé les différentes techniques 

et topologies déjà développées dans ce domaine. Au début, la conception des filtres actifs a 

été entièrement consacrée à des applications de type basses fréquences. Avec l’évolution des 

systèmes et des procédés technologiques, certaines topologies ont évolué comme les filtres 

LC et les filtres à base d’inductances actives qui sont développées dans cette thèse. Les 

résultats de ces filtres sont très prometteurs et permettent d’envisager leur utilisation dans les 

systèmes futurs de réception. 
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I. Introduction 
Une inductance intégrée passive ayant un bon facteur de qualité est très utile pour les 

circuits récepteurs et émetteurs. L’inconvénient de ces inductances reste toutefois la superficie 

occupée. Cette surface rajoutée augmente généralement de façon considérable la taille donc 

aussi le coût du circuit global. 

Dans ce chapitre, nous exposons les avantages et les inconvénients d’un filtre utilisant  

une inductance active. Ainsi, nous pouvons comparer les caractéristiques de ce circuit avec 

celles des autres topologies de filtrage actif utilisant le même procédé technologique de 

PHILIPS. 

Dans la littérature, plusieurs topologies de circuits peuvent avoir une impédance 

d’entrée inductive comme déjà montré dans le premier chapitre. L’analyse des différentes 

publications sur le sujet (limitée toutefois aux technologies CMOS ou BiCMOS) montre que 

beaucoup d’architectures de circuits peuvent présenter un effet inductif. En revanche, peu de 

publications montrent des réalisations et des mesures d’inductances actives ou de filtres 

complet fonctionnant aux radio-fréquences. 

La première remarque sur ces publications est qu’elles ne dépassent que rarement la 

démonstration de principe de fonctionnement, les dispositifs en question restant souvent 

polarisés avec des sources de courant idéales. D’autre part, la fonction de transfert analysée 

est généralement homogène à un gain en tension. 

En effet, l’adaptation en puissance en entrée et sortie du filtre conduit à rajouter des 

éléments qui influencent directement les caractéristiques de l’inductance active elle-même. Le 

fait de rajouter un buffer à la sortie utilisant des transistors NMOS par exemple (avec une 

forte capacité Cgs), change complètement la valeur de l’inductance et sa fréquence de 

résonance (la fréquence au quelle un aspect capacitif commence à dominer l’inductance). 

Ces remarques sont aussi valides pour les sources de courants qu’il faut remplacer par 

des transistors réels, pour les résistances négatives qui compensent le facteur de qualité et 

pour l’adaptation en puissance en entrée.  
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Parmi les raisons les plus importantes d’absence d’adaptation en entrée dans les 

publications, le fait d’avoir besoin d’utiliser des inductances réelles pour compenser l’effet 

capacitif va à l’encontre du principe même du circuit. 

Comme déjà constaté dans l’analyse bibliographique, les inductances actives 

constituent une voie très prometteuse pour réaliser des filtres intégrés RF. 

Après avoir choisi une topologie de départ qui sera détaillée dans les prochains 

paragraphes, nous remarquons qu’il n’est pas très difficile, avec une polarisation idéale, de 

retrouver les caractéristiques évoquées dans les articles publiés. Malheureusement, on 

constate rapidement que les caractéristiques se dégradent si l’on veut adapter en puissance les 

circuits et qu’ils souffrent d’une limitation fréquentielle au delà 2 GHz, et d’un facteur de 

bruit élevé. 

Pour compenser ce défaut et minimiser la consommation, on utilise durant la 

conception le moins de transistors possible. D’autre part, la possibilité de faire varier 

électriquement la valeur de cette inductance reste l’un des avantages majeurs de ce type de 

fonction qui permet de contrôler sa fréquence centrale sans utiliser de capacités variables. 

Pour augmenter le faible facteur de qualité d’une inductance active, les circuits de 

compensation sont indispensables mais engendrent de sérieuses dégradations en bruit et en 

linéarité ainsi qu’une forte augmentation de consommation. 

Nous tentons, dans la suite, de résoudre ces problèmes en proposant des solutions 

originales et intégrables sur silicium. 

 

II. Conception de l’inductance active  
On trouve dans la littérature une vaste panoplie de méthodes et de topologies qui 

servent à concevoir des inductances actives. Notre but principal de cette partie n’est pas 

d’inventer de nouvelles topologies mais plutôt de développer celles qui existent déjà et de les 

utiliser afin d’obtenir un filtre différentiel complet sur silicium fonctionnant à 2 GHz. 

Notre conception est inspirée des publications des références [1-2]. Leur principe est 

basé sur le concept de la transformation d’impédance en utilisant les transconductances des 

transistors MOS et leurs capacités parasites Cgs. Dans leurs publications, les auteurs 

présentent plusieurs architectures utilisant deux simples transistors MOS. Ils analysent 

plusieurs combinaisons et montrent leurs avantages et leurs inconvénients. Leurs conceptions 
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utilisent une technologie CMOS 0,35 µm sans adaptation en puissance en entrée et en sortie. 

Parmi les combinaisons les plus intéressantes, nous retenons celle de la figure II-1 [2]. 

 

 

Figure II-1 : Filtre passe-bande à inductance active 

 

La figure II-2 représente le schéma petit signal du filtre correspondant, implémenté 

avec deux transistors. 

 

Figure II-2 : Schéma équivalent petit signal du filtre 

 

Pour vérifier la similitude entre les deux structures en régime linéaire, analysons le 

circuit de la figure II-2 et comparons le avec celui de la figure I-6 du premier chapitre.  
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L’analyse du circuit donne : 
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En utilisant les expressions (II-1), (II-2) et (II-3), on retrouve l’expression finale de la 

fonction de transfert (II-4):  
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A partir de cette expression (II-5), on retrouve l’expression de la fréquence de 

résonance (II-6), du facteur de qualité (II-7) et du gain à la fréquence centrale (II-8). On note 

beaucoup de similitudes avec les expressions de la structure idéale (I-17) à (I-20) du premier 

chapitre. 
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 Dans l’expression de la pulsation ω0  (II-6), on retrouve les principaux paramètres des 

transistors ainsi que la capacité externe Cin. Pour changer la valeur de l’inductance active et 

avoir un balayage en fréquence centrale, on utilise la transconductance gm1 du transistor T1, 

même si elle intervient aussi dans l’expression du facteur de qualité et le gain. Le terme gm2 

n’intervient que dans ω0  et permet de modifier ce paramètre sans affecter les autres. Cela 

incite à polariser T2 différemment et oblige à rajouter une inductance de découplage sur la 

grille de T2. Afin de faire varier la transconductance de T1, on change simplement la 

polarisation de sa grille Vf et les sources de courant I1 et I2.  

L’expression du facteur de qualité (II-7) montre une possibilité de contrôle. En effet 

g02 est le paramètre qui influe sur le plus la valeur du facteur de qualité sans faire varier la 

fréquence centrale. 

 

 

 

 

 

 

 

 



Chapitre II : Inductance active 
 

 

77

Il est facile, à partir de (II-7) et (II-8), de prouver que le facteur de qualité et le gain 

sont inférieurs à l’unité. Les deux sources de courants I1 et I2 sont ensuite implémentées par 

des transistors PMOS (T3) et NMOS (T4) respectivement. Pour augmenter le facteur de 

qualité, un autre transistor (T5) est rajouté (Figure II-3). Il sert à diminuer la valeur de g02 et  

améliorer le facteur de qualité du filtre. 

 

 

 

Figure II-3 : Filtre avec sources de courant réelles 

 

Afin de déterminer les caractéristiques de l’inductance active, on ne prend pas en 

compte la capacité de l’entrée Cin de l’ensemble du filtre (figure II-3). Les figures II-4 et II-5 

représentent respectivement les parties imaginaire et réelle de l’inductance active. Sur ces 

graphes, la fréquence de résonance est de 3,04 GHz. 

 
 
 
 
 



Chapitre II : Inductance active 
 

 

78

1.5 2 2.5 3 3.5

-1500

-1000

-500

0

500

1000

1500

f(GHZ)

P
ar
tie
 im
a
gin
ai
re
 d
e 
l'i
nd
uc
ta
nc
e 
ac
tiv
e 
(O
hm
)

 

Figure II-4 : Partie imaginaire de l’inductance active 
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Figure II-5 : Partie réelle de l’inductance active 
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Les graphes précédents permettent de déterminer les figures II-6 et II-7 qui montrent 

la valeur de l’inductance et de sa résistance série entre 1,5 GHz et 3 GHz. 
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Figure II-6 : Valeur de l’inductance 
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Figure II-7 : Valeur de la résistance série  
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A 2 GHz, l’inductance à une valeur de 5nH et est associée à une résistance série de 

4,1Ω. Cela donne un facteur de qualité de 15,7. La figure II-8 montre la valeur du facteur de 

qualité pour une fréquence qui varie entre 1,5 GHz  et 3 GHz.  
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Figure II-8 : Facteur de qualité de l’inductance active 

 
Avec le transistor T5, le facteur de qualité dépasse largement l’unité mais reste 

toutefois inférieur à 31. Cette valeur est nécessaire pour une application de type UMTS qui 

demande 65 MHz de bande passante pour une fréquence centrale de 2 GHz. Il est donc 

nécessaire de rajouter un dispositif de compensation pour augmenter cette valeur. Un 

amplificateur à l’entrée du filtre est aussi nécessaire pour obtenir du gain. 

III. Filtre différentiel complet 
Après avoir conçu le filtre à base d’inductance active équipé d’un contrôle de 

fréquence centrale et de facteur de qualité, nous implémentons sa version différentielle 

comme illustré sur la figure II-9. Nous rajoutons à l’ensemble un amplificateur d’entrée 

composé de deux transistors en cascade sur chaque branche pour avoir du gain, avec une 

inductance de dégénérescence différentielle pour augmenter la linéarité et pour ajuster la 

partie réelle de l’impédance d’entrée et ainsi retrouver une bonne adaptation. Nous rajoutons 
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une résistance négative différentielle pour augmenter le facteur de qualité et un "buffer" à la 

sortie pour adapter en puissance. 

 

Figure II-9 : Filtre différentiel utilisant deux inductances actives 
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III.1. Paramètres S et comportement fort signal du filtre 

Pour concevoir ce circuit nous utilisons le procédé QUBIC4 de PHILIPS qui est une 

technologie BiCMOS 0,25 µm. Les simulations montrent que le filtre complet consomme    

30 mA (81 mW avec une alimentation standard de 2,7V). 

Dans l’annexe I, le Tableau AI-1 résume les valeurs des éléments qui composent 

l’ensemble du filtre actif avec la résistance active et l’amplification. 

L’utilisation des paramètres S en modes mixtes est très importante pour visualiser les 

modes différentiel et commun séparément et la conversion entre chacun d’eux (cf. annexe II 

sur les modes mixtes).  

Lors de la conception de ce circuit, nous rajoutons des diodes de protection, les 

transistors MOS étant très sensibles aux charges électrostatiques qui peuvent s’accumuler 

pendant la fabrication (cf. annexe III). 

A la fréquence centrale de 1,95 GHz et pour une bande passante de 50 MHz, nous 

retrouvons des paramètres Sdd satisfaisants (paramètres purement différentiels - figure II-10). 

Un gain Sdd21= 21,6 dB et de bonnes adaptations d’entrée et de sortie (Sdd11=  -13 dB,        

Sdd22=  -18 dB). 
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Figure II-10 : Paramètres du mode différentiel Sddxx du filtre 
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Concernant le mode commun et à la même fréquence centrale, nous remarquons une 

bonne adaptation et une rejection complète (Sccxx < 0 dB) (Figure II-11). 
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Figure II-11 : Paramètres du mode commun Sccxx du filtre 

 
 

Les figures II-12 et II-13 représentent les conversions de mode commun-différentiel et 

vice-versa respectivement. Tous les paramètres sont très faibles (Sdcxx<-50 dB et            

Scdxx<-80 dB). 
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Figure II-12 : Paramètres de conversion commun-différentiel Scdxx du filtre 
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Figure II-13 : Paramètres de conversion différentiel-commun Sdcxx du filtre 
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III.2. Optimisation en bruit du filtre 

Dans le cas des inductances passives, la résistance est la source exclusive de bruit. Pour 

le cas des inductances actives, c’est le bruit thermique du canal des transistors MOS utilisés 

dans le circuit qui domine, et l’origine du bruit est répartie entre les transistors qui constituent 

l’inductance active et ceux qui composent la résistance négative.  

Le facteur de qualité du filtre est contrôlé par deux sources de compensation. La 

première source de compensation est composée par les transistors T5-1 et T5-2 ainsi que les 

tensions de contrôle Vq qui agissent directement sur ces transistors. La deuxième source de 

compensation est la résistance négative différentielle rajoutée à la structure finale. Les deux 

compensations sont complémentaires pour obtenir la bande passante visée de 65 MHz, mais 

leur influence en terme de bruit est complètement différente. 

 Les différentes simulations effectuées au cours de la conception montrent qu’il est plus 

intéressant pour réduire le facteur de bruit du filtre, d’augmenter, malgré tout, la valeur de la 

résistance négative.  

L’optimisation du bruit a été effectuée dans ce sens en utilisant deux baluns à l’entrée et 

à la sortie du filtre et a permis d’obtenir un facteur de bruit égal à 6 dB dans cette 

configuration (Figure II-10). 

 

III.3. Linéarité du filtre différentiel 

La figure II-14 présente le point de compression à -1dB. Le comportement linéaire du 

circuit se dégrade rapidement au-delà d’une puissance d’entrée de -58 dBm. Pour un tel signal 

d’entrée, la puissance de sortie n’est que de -37 dBm, ce qui constitue une sérieuse limitation 

pour l’application souhaitée (UMTS).  

La raison principale de cette dégradation provient du fait que l’inductance intégrée 

réelle permet le passage d’intensités de courant plus important qu’une inductance active. 

Pour améliorer le transfert d’un fort signal à travers l’inductance active, nous devons 

utiliser des transistors de plus grande taille. Malheureusement, cette augmentation en surface 

(obtenue en mettant plusieurs transistors en parallèle) augmente aussi les capacités parasites. 
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Cela implique non seulement une baisse importante en fréquence centrale mais aussi une 

augmentation de la consommation. 

Parmi les autres facteurs qui réduisent cette linéarité figurent la résistance négative et 

l’amplificateur en entrée du dispositif. 
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Figure II-14 : Point de compression à -1 dB du filtre 

 
Le facteur de bruit et la valeur du point de compression à -1 dB définissent la 

dynamique (DR=109,4 dB) (II-10) qui est le rapport entre le point de compression de sortie P-

1dB et la puissance de bruit en sortie Pn dans une bande passante d’un Hz  [3]. 

 

n

dB

P
P

DR 1=          (II-10) 

NFGainkTBPn ××=           
 

(k : Constante de Boltzmann = 1,38x10-23. T : Température = 290 K. Dans une bande passante 

normalisée de 1Hz kTB = 4,002 x10-21 Watt = -174 dBm). 
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III.4. Accordabilité de la fréquence centrale 

 
La figure II-15 représente le paramètre de transmission (Sdd21) faisant apparaître un 

balayage fréquentiel de la fréquence centrale. Ce balayage est commandé par la tension de 

contrôle Vf. La variation possible de la valeur de l’inductance active permet de s’affranchir de 

tout autre élément actif variable (du type diode varactor par exemple). La plage d’accord en 

fréquence est très importante. La fréquence centrale peut varier de 0,7 GHz à presque           

2,0 GHz. Dans toute cette bande de fréquence, on peut facilement contrôler le gain permettant 

d’ajuster le niveau de la réponse à la fréquence centrale (Gmax ≈ 20 dB). On peut ajuster la 

bande passante à -3 dB en contrôlant la valeur de la résistance négative avec la tension de 

contrôle Vq. 
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Figure II-15 : Sdd21 avec balayage de la fréquence centrale 

 

Les figures II-16 et II-17 représentent les coefficients de réflexions Sdd11 et Sdd22 

respectivement sur la même plage d’accord en fréquence. On peut noter que l’adaptation est 

respectée avec une amélioration aux fréquences les plus élevées. 
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Figure II-16 : Sdd11 avec balayage de la fréquence centrale 
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Figure II-17 : Sdd22 avec balayage de la fréquence centrale 
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La figure II-18 présente l’allure du facteur de bruit NF. Aux fréquences centrales 

basses, ce facteur est de l’ordre de 4 dB ; il se dégrade rapidement jusqu’à 6 dB aux 

fréquences les plus élevées. 
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Figure II-18 : NF avec balayage de la fréquence centrale 
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III.5. Contrôle du facteur de qualité 

 
Les deux transistors Tn1 et Tn2 (Figure II-9) composent le bloc de la résistance négative. 

La présence de ce bloc est essentielle pour améliorer le facteur de qualité du filtre. 

La résistance négative induit deux effets indésirables sur les performances du filtre : 

l’augmentation du bruit et la dégradation de la linéarité. La variation du facteur de qualité 

n’est pas obtenue par le changement direct de la valeur de la résistance négative (Tn1 et Tn2), 

mais plutôt par le contrôle de la tension Vq des transistors T5-1 et T5-2. En faisant  varier les 

conductances (g0) des deux transistors T2-1 et T2-2, on peut ainsi contrôler le facteur de qualité 

(II-7). 

La figure II-19 montre le paramètre Sdd21 lorsque le facteur de qualité varie (Q0=22 à 

53), sachant que pour une application UMTS un facteur de 31 est souhaitable. Dans tous les 

cas, le circuit reste toujours adapté en entrée et sortie (Figures II-20 et II-21). La figure II-22 

représente le facteur de bruit lorsque le facteur de qualité est modifié. 
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Figure II-19 : Sdd21 avec balayage du facteur de qualité 
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Figure II-20 : Sdd11 avec balayage du facteur de qualité 
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Figure II-21 : Sdd22 avec balayage du facteur de qualité 
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Figure II-22 : NF avec balayage du facteur de qualité 

 
 

IV. Layout du circuit 
La bibliothèque utilisée pour réaliser ce circuit est la QUBIC4 BiCMOS 0,25 µm de 

PHILIPS [4]. Le circuit global occupe une surface de 0,765 mm² (0,9mm x 0,85 mm) (Figure 

II-23). L’inductance de dégénérescence avec son blindage a pour dimensions 0,37 mm x 0,37 

mm (0,135 mm²). Elle représente 17,6 % de la surface globale. Les accès (pads) sur le layout 

occupent une grande partie de la surface de la puce. Tous les accès de polarisation sont 

volontairement dédoublés pour contrôler indépendamment les deux branches différentielles 

du circuit. Les sources de courant de l’amplificateur d’entrée sont remplacées par deux 

transistors NMOS et associées à une seule tension de polarisation (Vg entrée) pour contrôler le 

gain. L’accès Vg sortie est associé aux transistors qui contrôlent le courant du buffer de sortie. 

Vf et Vq contrôlent la fréquence et le facteur de qualité respectivement. 
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Figure II-23 : Layout du filtre différentiel utilisant des inductances actives 
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V. Conclusion 
Dans ce chapitre, nous avons étudié une topologie de filtrage dans laquelle les 

inductances passives sont remplacées par des inductances actives. Le filtre consomme 30 mA 

(81 mW avec une alimentation standard de 2,7V). Il utilise des inductances actives qui 

présentent des caractéristiques fréquentielles très intéressantes (en transmission et en 

réflexion) ; ce filtre favorise le mode différentiel en rejetant le mode commun avec un taux de 

rejection de 21,6 dB. Il permet également les contrôles de la fréquence centrale et du facteur 

de qualité (f0 de 0,7 GHz à 2 GHz et Q0 de 22 à 53). En contrepartie, la linéarité est dégradée à 

2 GHz (point de compression à -1 dB en entrée de -58 dBm) et le facteur de bruit reste élevé 

(6 dB) à la fréquence centrale. Ces deux paramètres constituent les points faibles du circuit. 

Le rapport entre le point de compression en sortie et le bruit de sortie définit la dynamique du 

circuit qui a pour valeur 109,4 dB. 

Par rapport à l’article qui inspire ces travaux, nous obtenons un filtre dont la fonction de 

transfert est homogène à un gain en puissance et qui est bien adapté en puissance. 

 La faible dynamique de ce circuit nous conduit toutefois à étudier les nouvelles 

architectures présentées dans les chapitres suivants, et en particulier les structures LC.  
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I. Introduction 
 

Dans le premier chapitre (Figure I-2), nous constatons l’importance que les filtres LC 

occupent dans le domaine du filtrage actif RF. Grâce à leurs résultats prometteurs, ces filtres 

sont développés de 100 MHz jusqu'à 6 GHz. Dans le premier chapitre, nous avons illustré le 

principe de fonctionnement de ces filtres LC, essentiellement basés sur l’utilisation 

d’inductances intégrées passives dont la valeur du facteur de qualité est essentielle pour 

augmenter la sélectivité et la linéarité du filtre. L’augmentation de la fréquence de résonance 

du filtre entraîne logiquement une diminution de la valeur des inductances passives qui 

occupent ainsi moins d’espace sur le substrat de silicium [1-8]. 

Dans ce chapitre, nous concevons et développons un filtre LC du 4ème ordre avec un 

amplificateur à l’entrée et des résistances négatives pour assurer la compensation des pertes. 

Nous utilisons le procédé technologique BiCMOS 0,25 µm de PHILIPS (QUBIC4) pour 

aboutir au layout final. Après réalisation et mesure, nous le comparons aux résultats publiés 

pour cette même topologie. 

Le filtre développé est basé sur la simulation du couplage magnétique entre deux 

résonateurs. Cette conception s’inspire essentiellement des références [1] et [2]. Le premier 

avantage du circuit est la réduction du nombre et de la taille des inductances. Au lieu de huit 

inductances, seulement quatre inductances couplées entre elles sont nécessaires. 
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II. Conception classique d’un filtre du quatrième ordre 
 

Concevoir un filtre passif du 4ème ordre à 2 GHz revient classiquement à mettre en 

série quatre résonateurs comme illustré sur la figure III-1 (synthèse utilisant la méthode des 

tableaux ou bien des algorithmes sous MATLAB). L’inconvénient avec une telle structure est 

le nombre important d’inductances (ici 4). Si on considère une topologie différentielle, le 

nombre d’inductances double (Figure III-2), ce qui augmente la surface du substrat et donc le 

prix du filtre.  

 

 

Figure III-1 : Filtre passif du 4ème ordre   

 

 

 

 

Figure III-2 : Filtre passif différentiel du 4ème ordre 
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L’une des solutions que les concepteurs de filtres passe-bande utilisent pour réduire ce 

nombre important d’inductances est d’utiliser le couplage entre résonateurs. La figure III-3 

représente la structure de base de ce genre de filtre. 

Nous retrouvons dans cette structure deux résonateurs. Ils sont caractérisés par leurs 

deux inductances couplées avec le facteur k ainsi que leurs résistances parallèles R1 et R2. 

 

 

Figure III-3 : Circuit basé sur le couplage magnétique des circuits LC 

 

La figure III-4 représente la même topologie pour une structure différentielle, les 

résistances parallèles incluent aussi les terminaisons résistives des transconductances 

différentielles gin et gout. Ces transconductances sont utilisées pour l’adaptation en entrée et en 

sortie. 

 

Figure III-4 : Deux résonateurs couplés utilisant un transformateur dans une configuration 

différentielle 
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Pour avoir un comportement semblable au filtre à huit inductances (4ème ordre), on 

doit se placer dans les conditions du "couplage critique". La référence [3] propose des 

tabulations de k et du facteur de qualité Q pour plusieurs gabarits de filtres et plusieurs valeurs 

d’ondulations.  

Suivant cette méthode, pour un gabarit de type Chebyshev avec une ondulation de 

0,01 dB utilisant deux résonateurs, on obtient les paramètres suivants du filtre [1] [3] (∆f est 

la bande passante du filtre). 

 

2
1

1 =K  et 22 =K      (III-18) 
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0 =ω
        (III-19) 
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LQKRRR 221 ===
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Pour une application UMTS, la fréquence de fonctionnement est 2 GHz avec une 

bande passante de 65 MHz. Le facteur de qualité Q du filtre nécessaire est donc 31. Pour avoir 

une réponse critique exactement à cette fréquence, il faut avoir un facteur de couplage k de  

23 x 10-3 (III-20). Cette valeur est très faible, et nécessite d’être très précise.  

Nous exposons dans les paragraphes suivant une nouvelle méthode de couplage qui 

donne au concepteur plus de liberté pour ajuster ces coefficients de couplages. 
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III. Couplage magnétique simulé entre résonateurs 
 

Considérons le schéma électrique d’un transformateur (figure III-5-a). Les équations 

(III-1) et (III-2) représentent le couplage dans un transformateur avec 21LLkM = . 

L’interprétation électrique de ces équations permet de transformer la figure III-5-(a) en figure 

III-5-(b) et par une transformation Norton/Thevenin d’obtenir le circuit de la figure III-5-(c). 

Ce schéma composé de sources de courant remplaçant le couplage magnétique prouve la 

possibilité de remplacer celui-ci par un couplage électrique.  

 

2111 MIjILjV ωω +=        (III-1) 

 

1222 MIjILjV ωω +=       (III-2) 

 

 

 
     (a)                                  (b)                    (c) 

Figure III-5 : Couplage entre résonateur 

 

 

 

 

 



Chapitre III : Amplificateur différentiel passe-bande du 4ème ordre faible bruit à 2 GHz 

 

103

Pour une analyse complète du filtre, on remplace dans la figure III-6 le transformateur 

par son schéma équivalent utilisant des sources de courant. 

 

 

Figure III-6 : Deux résonateurs couplés utilisant les deux sources de courants 

 

 

Z2 (III-3) représente l’impédance du résonateur en sortie :   

 

2
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2
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Le seul courant qui passe vers le deuxième résonateur est celui dû au couplage kI1. On 

peut exprimer la tension de sortie V2 par ces deux expressions (III-4) et (III-5) : 

 

122 kIZV =         (III-4) 

 

)( 1222 kIILjV += ω  => 1
2

2
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Lj
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    (III-5) 

 

Avec (III-4) : 
2

2
1 kZ

VI =         (III-6) 
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En remplaçant V2 de (III-4) dans (III-5), on retrouve l’expression (III-7) :  

 

1
2

2
2 )1( I

Lj
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ω

       (III-7) 

 
Z1 (III-8) représente l’impédance du résonateur de l’entrée :   
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De la même manière que pour V2, la tension V1 s’exprime de deux façons aussi (III-9) : 

 

)()( 211211 kIILjkIIZV s +=+= ω      (III-9) 

 
A partir de ces deux équations, on retrouve l’expression (III-10) :  

 

111121 )( ILjZLjkIIZ s ωω +−=       (III-10) 

 

Avec (III-6) et (III-10), on retrouve l’équation (III-11) : 
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En remplaçant le courant I1 (III-4), on retrouve (III-12) : 
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Si on considère que les deux résonateurs sont identiques : 

 

)(1)1(1 0

0
0

2
21

ω
ω

ω
ωω

ω
−+

=
−+

===
jQ

R

LC
L

Rj

RZZZ   (III-13) 

 

Avec :  
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On retrouve (III-16) :      
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Le même rapport peut être exprimé comme suit (III-17) :   
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On note que cette expression est d’ordre 4 et que l’influence de la constante de 

couplage k est très importante.  

 

Les figures III-7 et III-8 représentent le module de l’expression (III-17) en 3D et 2D 

respectivement en fonction du facteur de couplage k et de la fréquence normalisée par rapport 

à la fréquence centrale 2 GHz (Le facteur de qualité a pour valeur Q0=100, et le gain 

représente le rapport tension/courant). 
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Figure III-7 : Réponse du filtre en fonction de k et w 

 
 
 
 

 

Figure III-8 : Réponse fréquentielle du filtre 
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Analytiquement, on distingue 3 cas : 

 

0

1
Q

k <  : Couplage faible 

0

1
Q

k =  : Couplage critique ou optimal 

0

1
Q

k >  : Couplage excessif 

 

Avec le graphe précédent, il est très facile de repérer ces trois cas, sachant que le 

couplage critique induit une réponse presque plate au niveau de la bande passante. La 

fréquence centrale du filtre est celle des résonateurs, et la bande passante est directement 

reliée au facteur de couplage k. 

 

Cette méthode de couplage utilisant des sources de courant électrique permet d’obtenir 

le même couplage critique que grâce au couplage magnétique d’un transformateur. Pour une 

application UMTS, il faut avoir un facteur de couplage k =1/Q0 de 32 x10-3. 

L’étape suivante consiste à implémenter les sources de courant en utilisant des 

transistors NMOS ce qui fait l’objet du paragraphe (IV). 
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IV. Simulation du couplage électrique à l’aide de transistors 

NMOS 
 
Nous allons étudier la simulation du couplage magnétique entre les deux résonateurs, 

en utilisant un couplage électrique à base de transistors NMOS (Figure III-9). 

 

 

Figure III-9 : Topologie à base de couplage électrique 

 

Le concept est basé sur l’injection d’une petite partie du courant d’un résonateur à un 

autre et vice-versa ; cette portion est équivalente à l’énergie transmise par le couplage 

magnétique. Dans ce circuit, le coefficient de couplage k est contrôlé par le pont formé des 

deux résistances Rs et Rl. Rl est la résistance série équivalente de l’inductance L. On peut 

remarquer que, non seulement les valeurs de ces deux résistances influent sur le couplage 

mais elles fixent aussi la polarisation des grilles des transistors NMOS. Le facteur de 

couplage final est contrôlé par le produit de la résistance Rs et de la transconductance du 

transistor gk (III-21).  

 

ks gRk =          (III-21) 
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Pour réduire la résistance totale Rt=Rs+Rl et les résistances de terminaisons R1 et R2 

[2][4], des résistances négatives de compensation sont rajoutées à l’entrée et à la sortie du 

circuit. La figure III-10 présente la version finale du filtre différentiel compensé. Il est 

composé de deux branches identiques, une référencée positive et l’autre négative. On utilise 

des diodes varicaps au lieu de capacités passives pour pouvoir réajuster la fréquence centrale 

par les tensions Vf1 et Vf2. 

 
 

 

Figure III-10 : Circuit simplifié du filtre différentiel compensé 
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Le cœur du circuit est la combinaison des quatre inductances des résonateurs. Dans 

une première étape, on utilise de simples inductances de 3 nH avec des résistances de 5 Ω 

(pour une première simulation, un facteur de qualité des inductances inférieur à 8 est pris 

comme hypothèse). Ce choix de valeurs est effectué afin de minimiser la surface occupée par 

les inductances qui sont aux nombres de six. 

La deuxième étape consiste à concevoir indépendamment les inductances, et à les 

modéliser (Voir annexe IV pour l’étape d’extraction et la méthode de modélisation).  

La troisième étape consiste à évaluer les facteurs de couplage entre les différentes 

inductances. Dans l’annexe V, on récapitule toutes les valeurs des éléments qui composent le 

circuit ainsi que toutes les valeurs des éléments qui composent le modèle. 

Sur le layout, les inductances sont éloignées au maximum l’une de l’autre pour 

engendrer le minimum de couplage magnétique. Les performances du circuit sont très 

sensibles aux variations des valeurs de couplages faibles (d’un ordre maximal de 6x10-3). 

Après optimisation des l’inductances, l’un des choix les plus importants dans cette 

topologie est la valeur de Rs. Augmenter cette valeur oblige a augmenter la compensation et 

ainsi la consommation du circuit. Diminuer Rs oblige à augmenter la transconductance des 

transistors pour conserver le facteur de couplage k et ainsi augmente le bruit. Le choix final 

est Rs = 5,4 Ω avec une précision de 0,1 Ω.  

Les transconductances d’entrée ne sont pas assez importantes pour obtenir le gain 

nécessaire final. Deux transistors bipolaires ont donc été rajoutés en cascade à l’entrée du 

filtre (une variante du montage Darlington composé d’un transistor bipolaire et d’un transistor 

NMOS RF. Cette combinaison permet une forte amplification avec une impédance d’entrée 

adéquate). 

Lors de la réalisation du layout, des diodes de protections d’antennes on été rajoutées. 

Le rôle principal de ces diodes est de protéger le circuit, principalement les transistors NMOS, 

des différentes charges qui peuvent s’accumuler pendant les différentes étapes de fabrication. 

Pour plus de détails, on peut se reporter à l’annexe III concernant les protections d’antennes. 
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V. Layout du circuit 
 

Le filtre à été conçu en utilisant la bibliothèque BiCMOS QUBIC4 [5] 0,25µm de 

PHILIPS. Les dimensions du circuit sont 1,03 mm x 0,89 mm, ce qui correspond à une 

surface de 0,917 mm². La surface la plus importante est utilisée par les deux inductances 

d’adaptation d’entrée (300 µm x 300 µm chacune, soit 20 % de la surface totale) (Figure III-

11 et figure III-12). L’une des inductances apparaît en noir pour visualiser l’utilisation du DTI 

(Deep Trench Insolation). Le DTI est une technique qui augmente l’isolation du substrat en 

utilisant des gravures profondes dans le silicium. Cela permet d’augmenter le facteur de 

qualité des inductances ainsi réalisées. 

Sur le layout, on remarque les plots d’entrée et de sortie RF. Les plots d’alimentation, 

sont au nombre de deux pour avoir plus de contrôle sur les deux branches positive et négative. 

On retrouve aussi le plot de contrôle de la fréquence centrale Vf (Vf1 connecté à Vf2 sur la 

figure III-10). 

La modélisation du bloc passif composé des 4 inductances des résonateurs et les 2 

inductances d’adaptation constitue une grande partie de la conception. Toutes les simulations 

électromagnétiques sont réalisées avec Momentum (ADS) et transférées sous Cadence comme 

détaillé dans le paragraphe suivant. 
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Figure III-11 : Layout du filtre complet 
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Figure III-12 : Microphotographie du filtre complet 
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La partie principale du circuit est le bloc LC à 8 accès (Figure III-13). Ce bloc est 

composé de quatre inductances chacune ayant deux accès. Cette partie est très petite 

puisqu’elle occupe moins que 6% de la surface totale (224 µm x 224µm). Chaque inductance 

occupe une surface correspondant à 65 µm x 65µm. 

 

 

Figure III-13 : Layout du bloc 8 accès avec les inductances 

  
Vu la structure du layout et la surface de silicium qui doit rester limitée, les couplages 

entre les différentes inductances doivent impérativement être pris en compte. La figure III-14 

illustre la configuration des couplages entre les six inductances. Les deux grandes inductances 

à gauche représentent les inductances d’adaptation ; les quatre petites sont celles des 

résonateurs.  

La figure III-15 représente la modélisation complète de la partie passive du filtre par 

des modèles en Pi. Ce schéma remplace la totalité des six inductances sur le schéma final du 

filtre (Annexe V). 
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Figure III-14 : Couplages entre les inductances 

 
 

 

Figure III-15 : Modélisation des couplages entre les inductances 
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VI. Résultats de simulation 
Les figures III-16 et III-17 montrent les résultats obtenus en simulation en mode 

différentiel. Le filtre présente un gain de 34 dB à 2,055 GHz, avec une bande passante à -3dB 

de 43 MHz et un facteur de bruit de 4,4 dB. Les niveaux d’adaptations d’entrée et de sortie 

sont respectivement de -21,73 dB et -16 dB.  
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Figure III-16 : Paramètres S21 et  NF 
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Figure III-17 : Paramètres S11 et S22 
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La consommation du circuit est de l’ordre de 86 mW sous 2,7 V. La figure III-18 

montre la simulation du  point de compression -1 dB du filtre. Ce point de compression est de 

-18 dBm en sortie pour une puissance d’entrée de -52 dBm. 
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Figure III-18 : Simulation du point de compression à -1 dB du filtre 
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VII. Résultats de mesures  
La méthode des modes mixtes a été utilisée pour réaliser des mesures donnant le 

maximum d’informations  sur le comportement du circuit. Pour rappel, cette méthode est une 

conversion matricielle des 16 paramètres S classiques pour un système différentiel-différentiel 

qui permet d’obtenir des paramètres S dits "mixtes", exprimant directement les modes 

commun et différentiel (cf. Annexe II). 

Les mesures ont été faites sous plusieurs conditions d’alimentation différentes (Vdd+ 

qui contrôle l’alimentation de la branche positive et Vdd- qui contrôle la branche négative) et 

de tension Vf qui contrôle la fréquence centrale : 

 
1. Les courbes en rouge représentent les simulations avec Vdd+=Vdd-= 2,7V, (la même 

alimentation sur les deux branches et Vf = 2V). 

2. Les bleues représentent des mesures avec Vdd+ = 3V, Vdd- = 2,77V et Vf  = 2V. 

3. Les noires représentent des mesures avec Vdd+ = 3,6V, Vdd-= 3,2V et Vf = 2,8V. 

 
Cette différence de tension entre les deux branches est prévue pour compenser la 

dissymétrie du layout. Par exemple, le fait d’avoir des capacités de découplage DC sur un seul 

coté influence le comportement fréquentiel par cette dissymétrie.  

 

Les quatre premiers graphes montrent les résultats du mode différentiel pur (Figures 

III-19 à III-22). Quand le circuit est excité en mode différentiel en entrée, il se comporte 

comme un simple bloc à 2 accès et ne donne que la réponse différentielle Sddij. 

 

•  Le premier cas (courbe rouge) représente le cas simulé.  

•  Dans le deuxième cas (courbe bleu), on note que le paramètre Sdd21 du circuit se 

comporte comme en simulation, mais avec une fréquence centrale plus élevée (de 2,25 

GHz au lieu de 2,05 GHz) avec un gain de 25,7 dB (contre 34 dB). 

•  Dans le troisième cas (courbe noire), le circuit est polarisé pour avoir la même réponse 

qu’en simulation. Nous constatons que le gain est toujours plus faible que prévu      

(23 dB) et que la consommation du circuit est élevée. 
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Les rétro-simulations révèlent que les écarts remarqués entre les simulations et les 

mesures sont dues principalement à deux raisons. Premièrement, la transconductance des 

transistors NMOS RF qui contrôle le couplage est un paramètre très sensible (une légère 

variation de ce dernier décale la fréquence centrale du filtre, et empêche le filtre d’être dans 

les conditions du couplage critique, cela affaiblie à son tour le gain du filtre). Deuxièmement, 

la sensibilité du circuit aux variations des résistances RS est importante. 

L’adaptation en entrée Sdd11 varie avec les tensions de polarisations de l’amplificateur 

d’entrée, avec une meilleure adaptation dans le cas "bleu". On remarque pour Sdd22, que les 

réponses sont toutes inférieures a -6 dB contre -15 dB simulées. Pour Sdd12, tous les 

paramètres sont inférieurs à -50 dB. Ces décalages sont dus aux variations des 

transconductances qui diminuent l’amplification en réduisant les valeurs des résistances 

négatives de compensation.  

1.8 1.85 1.9 1.95 2 2.05 2.1 2.15 2.2 2.25 2.3
-25

-20

-15

-10

-5

0

f(GHZ)

H
(f)

1.8 1.85 1.9 1.95 2 2.05 2.1 2.15 2.2 2.25 2.3

-100

-90

-80

-70

-60

-50

-40

-30

-20

-10

0

f(GHZ)

H
(f)

 

Figure III-19 : Sdd11   Figure III-20: Sdd12 
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Figure III-21  : Sdd21    Figure III-22: Sdd22 
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Les quatre graphes des figures III-23 à III-26 représentent le mode commun pur. 

Comme la transmission du mode commun n’est pas souhaitable, l’idéal est d’avoir des valeurs 

faibles afin de privilégier le mode différentiel. On remarque des pics sur la courbe de Scc11 

(bleue) qui dépassent le zéro et s’expliquent par l’augmentation des polarisations qui 

entraînent des surcompensations. 
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 Figure III-23 : Scc11 Figure III-24: Scc12 
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 Figure III-25 : Scc21 Figure III-26 : Scc22 
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Enfin, les conversions entre mode commun vers différentiel (Figures III-27 à III-30) et 

différentiel vers commun (Figures III-31 à III-34) décrivent la réponse du circuit lorsqu’il 

effectue une conversion d’un mode à un autre. Idéalement, ces conversions doivent être très 

faibles. En pratique, elles informent le plus souvent sur la dissymétrie du circuit. Pour pallier 

à une éventuelle dissymétrie, les deux branches du circuit sont alimentées indépendamment. 
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Figure III-27 : Scd11     Figure III-28 : Scd12 
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Figure III-29 : Scd21    Figure III-30 : Scd22 
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Figure III-31 : Sdc11     Figure III-32 : Sdc12 
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Figure III-33 : Sdc21    Figure III-34 : Sdc22 
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La figure III-35 présente la mesure du point de compression à -1dB du filtre. On 

constate que le point de compression en entrée est de -41 dBm et de -16 dBm en sortie pour 

une puissance d’entrée de -41 dBm, ce qui représente un écart par défaut de 11 dBm par 

rapport à la simulation. 
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Figure III-35 : Point de compression à -1 dB du filtre 
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VIII. Conclusion  
 

Dans ce chapitre, nous avons conçu et développé une des topologies de filtrage basées 

sur la structure LC. Le circuit est un filtre passe-bande du quatrième ordre. 

Cette topologie est basée sur la simulation du couplage magnétique entre résonateurs ; 

elle réduit le nombre d’inductances de moitié par rapport à une topologie passive classique. A 

2 GHz, le filtre présente un gain de 23 dB avec une bande passante de 43 MHz. A 2,25 GHz, 

le filtre réalise un gain de 25,7 dB avec une bande passante de 70 MHz. Le circuit occupe une 

surface de 0,917 mm2. 

Sous une polarisation de 2,7 V, ce filtre consomme 5,5 mA/pole (soit 59 mW), et      

32 mA (soit 86 mW) avec le circuit tampon (buffer) et l’amplificateur d’entrée. Il présente un 

facteur de bruit NF de 4,4 dB, un point de compression en entrée de -41 dBm et en sortie de -

16 dBm. 

Pour comparer ce filtre aux autres circuits proposés dans la littérature, nous utilisons la 

figure de mérite la dynamique DR (Dynamic Range) introduite dans le chapitre précédent. La 

dynamique de ce filtre est égale à 127,9 dB. Elle est définie comme le rapport entre le point 

de compression à -1dB en sortie (-16 dBm) et la puissance de bruit en sortie (-143,9 dBm/Hz). 

Ce DR est associée à un gain de gain mesuré de 25,7 dB (dans une bande passante d’un Hz)). 

A partir du Tableau III-1, on peut noter que le circuit différentiel constitue une nette 

avancée par rapport aux topologies similaires notamment en termes de gain élevé, de bande 

passante réduite, de dynamique élevée, et de réduction de surface occupée. 

Avec les nouvelles bibliothèques, on peut espérer que les modélisations des NMOS 

seront plus précises à 2 GHz. 
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 Ce travail [1] [6] [7] 

Ordre du filtre 4 

f0 (GHz) 2 ; 2,25 1,8 1,9 0,85 

Bande passante 

∆f--3dB (MHz)  

 43 ; 70 80 150 18 

S21 (dB) 23 ; 25,7 9 0 0 

Ondulation (dB) <±0,25 <±0,25 +1,6 <±1 

Point de compression     

-1 dB en entrée (dBm) 

-41 

(du circuit total) 

-40 / -18 

Consommation /pole mA 5,5 (Totale de 32 mA) 4 4,5 19,25 

Technologie 0,25µm  

BiCMOS 

0,5µm 

CMOS 

0,25µm 

BiCMOS 

0,8µm CMOS 

Surface/pole (mm²) 0,229 (Totale de 0,917) 0,585 0,25 0,5 

Alimentation 2,7V 

DR (dB) 130,6 ; 127,9 42 63 61 

Facteur de bruit (dB) 4,4 / / / 

 

Tableau III-1: Comparaison avec les circuits similaires utilisant la même topologie 
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I. Introduction 
 

Comme déjà remarqué dans le premier chapitre, les filtre LC présentent un grand 

intérêt pour le filtrage actif. Dans ce chapitre, nous étudions une deuxième topologie de filtre 

actif LC. La figure IV-1 montre un schéma simplifié de la structure du filtre. 

Pour mieux comprendre le principe de ce circuit, nous allons étudier chaque étage 

séparément. Nous commençons par l’étage d’entrée qui est un amplificateur différentiel, puis 

nous analysons l’amplificateur associé au résonateur. Nous regardons ensuite la méthode 

utilisée pour améliorer le facteur de qualité du filtre par une compensation et finalement 

introduisons le convertisseur d’impédance, et nous notons les améliorations qu’ils apportent 

au circuit final. 

 

 

Figure IV-1 : Schéma simplifié du circuit de filtrage 

 

 

Pour pouvoir analyser chaque étage nous présentons sur la figure IV-2 la totalité du 

circuit final du filtre actif.  
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Figure IV-2 : Filtre actif LC du premier ordre 
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II. Amplificateur différentiel 
Le premier étage du circuit de filtrage se compose d’un amplificateur différentiel. Le 

choix de la topologie différentielle se base essentiellement sur sa bonne linéarité par rapport à 

une topologie classique simple accès. D’autre part la formule de Friis prouve que le facteur 

bruit final d’une cascade de plusieurs étages dépend fortement du premier étage qui 

correspond, dans notre cas, à l’amplificateur en question. Non seulement cet étage doit avoir 

un bon gain mais aussi une bonne linéarité et un facteur de bruit minimal. 

 

II.1. Représentation petit signal de l’amplificateur 

La figure IV-3 représente un amplificateur différentiel non chargé avec deux 

inductances de dégénérescences, deux inductances d’adaptation et une résistance pour 

contrôler le courant qui passe à travers toute la structure. Cette résistance est remplacée par 

une source de courant sur le schéma final afin de permettre un contrôle du gain. 

 

 

Figure IV-3 : Amplificateur différentiel 
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A l’aide du modèle petit signal du transistor bipolaire (BJT) illustré sur la figure IV-4, 

on peut analyser le comportement petit signal de l’amplificateur différentiel comme montré 

sur la figure IV-5. 

 

  

Figure IV-4 : Modèle petit signal d’un transistor BJT 
 

 

 

Figure IV-5 : Circuit petit signal de l’amplificateur différentiel 
 

La première analyse consiste à trouver l’expression du courant i0 contrôlé par la 

résistance R. Ce courant est une grandeur très importante pour la suite de l’analyse. 

L’effet Miller caractérisé par les courants iµ1 et iµ2 dans les modèles des transistors à     

2 GHz est existant mais pas dominant. Il n’est pas pris en compte dans nos analyses pour 

simplifier nos expressions. En conséquence, on considère que iµ1 et iµ2 sont très faibles.  
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A travers la résistance R, nous retrouvons la somme i0 des deux courants des deux 

branches i1 et i2 :    

2
01

64
6221

01

53
511210 )()( bb i

r
VVVVgmi

r
VVVVgmiii +−+−++−+−=+=

   
 

Avec deux transistors identiques (gm1=gm2), l’expression se simplifie et devient : 

 

[ ] [ ]
)()()()()( 21

0

6453
62510 bb ii

r
VVVVVVVVgmi ++

−+−
+−+−=   (IV-1) 

 

L’étape suivante consiste à trouver l’expression de e1 et e2 :  

 

[ ] RiiLjCrLLjrie cddsbb 0111 )//()( +++++= ωω ππ      

[ ] RiiLjCrLLjrie cddsbb 0222 )//()( +++++= ωω ππ      
 

Pour différencier le mode commun et le mode différentiel, on utilise les expressions 

précédentes : 

 

[ ] RiiiLjCrLLjriiee ccddsbbb 0212121 2)()//()()( +++++++=+ ωω ππ  (IV-2) 

[ ] )()//()()( 212121 ccddsbbb iiLjCrLLjriiee −++++−=− ωω ππ   (IV-3) 

 

Les deux modes peuvent aussi être exprimés en termes de courants comme suit : 

 

)//()(
2)()(

)( 02121
21

ππω
ω

CrLLjr
RiiiLjee

ii
dsb
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bb +++
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ππω
ω

CrLLjr
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ii
dsb
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bb +++

−−−
=−      (IV-5) 
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Finalement avec la somme et la différence des deux expressions (IV-4) et (IV-5), on 

obtient facilement les courants ib1 et ib2 des deux branches incluant les deux modes 

simultanément: 

))//()(
)()(

2
1

)//()(
2)()(

2
1 212102121

1
ππππ ω

ω
ω

ω
CrLLjr

iiLjee
CrLLjr

RiiiLjeei
dsb

ccd

dsb

ccd
b +++

−−−
+

+++
−+−+

=  (IV-6) 
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)//()(
2)()(

2
1 212102121

2
ππππ ω

ω
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ω
CrLLjr

iiLjee
CrLLjr

RiiiLjeei
dsb

ccd

dsb

ccd
b +++

−−−
−

+++
−+−+

=   (IV-7) 

 

II.2. Analyse du mode différentiel 

 

Pour mieux adapter l’amplificateur en entrée, il est très important de trouver 

l’expression de l’impédance d’entrée en mode différentiel. Si on considère que la plupart du 

courant ic passe par la source de courant du modèle petit signal, on obtient les expressions 

suivantes : 

)//(. 111 ππ Crigmi bc =   et  )//(. 222 ππ Crigmi bc =      

   

Pour l’analyse, l’impédance de charge en sortie des transistors doit être élevée, car à la 

fréquence de résonance, le résonateur parallèle avec sa compensation présente une impédance 

très élevée. Par conséquent, on peut considérer la sortie des collecteurs des transistors ouverts, 

ce qui permet de négliger la capacité de l’effet Miller Cµ. Si on considère que les deux 

transistors sont identiques (gm1 = gm2 = gm) où on utilise les expressions des courants 

précédentes ic1 et ic2 de la relation (IV-5), on trouve : 
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L’expression de l’impédance d’entrée est : 

)//)(1()(
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Si on considère une résistance rπ forte, l’impédance d’entrée différentielle devient alors : 

ππ ω
ω

Cj
LLj

C
gmLr

ii
eeZ ds

d
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1)(
)(
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21

21 ++++=
−
−

=
    

 

Les parties réelles et imaginaires sont alors exprimées comme suit :  

πC
gmLrZ d

bediff +=)Re(           

et   
πω

ω
C

LLZ dsediff
1)()Im( −+=        

 

Pour avoir une bonne adaptation à l’entrée en mode différentiel, la partie réelle (IV-8) 

doit être égale à 2Z0 (Le mode différentiel considère que les deux charge d’entrée rs sont en 

série), Z0 représente l’impédance de la source qui est dans cette conception égal à 50 Ω. Avec 

cette expression, on trouve la valeur de Ld (IV-9) qui correspond exactement à l’adaptation 

requise.  

s
d

bediff r
C

gmLrZ 2)Re( =+=
π

                (IV-8) 

 => 
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CrrL bs
d

π)2( −
=            (IV-9) 
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De la même façon, on procède à l’annulation de la partie imaginaire à la fréquence 

centrale ω0  par l’équation (IV-10). Pour aboutir à ce résultat, on fixe la valeur de Ls comme 

exprimé par l’équation (IV-11). Finalement, avec les deux expressions (IV-9) et (IV-11), on 

obtient, la condition d’adaptation parfaite en mode différentiel de l’amplificateur. 

01)()Im(
0

0 =−+=
πω

ω
C

LLZ dsediff     (IV-10) 

=> 
gm

Crr
C

L bs
s

π

πω
)2(1

2
0

−
−=         (IV-11) 

 

II.3. Analyse du mode commun 

De la même façon que pour le mode différentiel, on cherche les valeurs des deux 

inductances Ld et Ls pour les comparer aux inductances du mode différentiel. Ces deux 

inductances permettent d’avoir une adaptation d’entrée en mode commun.  

Avec )//(. 111 ππ Crigmi bc = , )//(. 222 ππ Crigmi bc = , gm1 = gm2 = gm et les expressions (IV-4)  

on trouve :    
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bbd
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L’impédance d’entrée est alors donnée par : 
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21
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bb
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bb
ecom ii
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eeZ
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+++++=

+
+= ππππ ωω   

 

Pour le calcul du mode commun, on utilise le courant i0 qui est la somme de i1 et i2.  

Considérons que 111 iii bc ≈= β  et 222 iii bc ≈= β , on retrouve : )( 21210 bb iiiii +=+= β . 
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Si on remplace i0 dans l’expression de Zecom, on retrouve l’expression suivante : 
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Avec rπ ayant une forte valeur, on a : 
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On adapte alors la partie réelle à Z0/2 (IV-12) et on annule la partie imaginaire (En 

absence du balun, on injecte le même signal dans les deux entrées du mode commun, on 

considère donc que les deux charges d’entrée rs sont en parallèle). 
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Sachant que 2βR est supérieur à (rs/2-rb), la valeur de Ld est donc négative. Notez que 

la valeur Ls est dépendante de Ld, donc évidemment différente elle aussi de celle du mode 

différentiel. 

Les valeurs de Ld et Ls  pour adapter le mode commun sont complètement différentes 

de celles du mode différentiel. En conséquence l’adaptation des deux modes est impossible 

simultanément avec cette configuration. Nous nous plaçons dans la suite dans les conditions 

de l’adaptation du mode différentiel. 

Cette analyse donne une expression indicative des valeurs des inductances de 

dégénérescences et d’adaptation d’entrée. Rappelons que l’effet Miller n’est pas pris en 

compte dans cette analyse. Une analyse numérique s’impose pour obtenir les valeurs exactes 

des inductances. 

Le tableau IV-1 résume l’extraction des paramètres des transistors polarisés. Utilisant 

les expressions (IV-9) et (IV-11), nous calculons les valeurs idéales Ld = 3,63 nH et               

Ls = 2,57 nH respectivement. 

 

Paramètres petit signal des 
transistors BJT à 2 GHz 

Valeurs 

rb1, rb2 7,845 Ω 

rπ1, rπ2 805 Ω 

Cπ1, Cπ2 1,022 pF 

Cµ1, Cµ2 207,7 fF 

gm1, gm2 26 mS 

r01, r02 2900 Ω 

Z0 ou rs 50 Ω 

Tableau IV-1 : Paramètres petit signal des transistors BJT  

de l’amplificateur différentiel 
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Après optimisation du circuit, on retrouve une valeur d’inductance équivalente de 

dégénérescence Ld plus forte que celle calculée égale à 5,8 nH avec une résistance série 

équivalente de 7,5 Ω. Cette hausse est due aux effets parasites qui ne sont pas pris en compte 

dans les calculs. La section IV de ce manuscrit présente la méthode de conception des 

inductances de dégénérescence réelles en prenant en compte les effets de blindages. 

En revanche, on trouve une valeur équivalente plus faible pour Ls égale à 1,14 nH 

avec une résistance série de 0,94 Ω. Sur le layout final, cette inductance n’est qu’une simple 

ligne reliant l’entrée du circuit à la partie active. 

II.4. Evaluation de Zs 

Il est très intéressant d’avoir l’impédance de sortie Zs en mode différentiel pour voir 

son influence sur le résonateur. L’analyse de Zs en mode commun n’est pas nécessaire car le 

résonateur n’intervient qu’en mode différentiel (Une étude plus détaillée est donnée en section 

V.2).  

Si nous supposons que e1=e2, Zs simulée du circuit actif a pour valeur (200-j506) Ω. 

L’admittance équivalente dans ce cas est égale à  
585
1

1480
1 jYs +=  (S). 

 L’amplificateur présente ainsi une impédance équivalente à une résistance de 1480 Ω 

en parallèle avec une capacité de 136 fF à 2 GHz. 

II.5. Optimisation en bruit et en linéarité 

Pour l’analyse du facteur de bruit NF la méthode utilisée consiste premièrement à 

trouver la densité du courant qui traverse le transistor en générant un bruit minimal pour un 

dimensionnement unitaire de ce transistor [1]. Cette étape nous permet d’avoir un rapport 

(courant/taille du transistor) pour un NF optimal. Deuxièmement, on sélectionne la taille du 

transistor qui correspond au β correspondant à l’amplification voulue. On définit le rapport 

(courant/taille) pour trouver le courant qu’il faut pour obtenir un NF minimal (IV-14).  
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DCDCT
be

TDC

n
f
frr

V
JcnJcNF

βββ

2

2

2

min )1)((21)( +++++=   (IV-14) 

(re et rb sont respectivement les résistances émetteur et base du transistor, fT la fréquence du 

gain en courant unitaire, f est la fréquence de fonctionnement, Jc est la densité de courant 

collecteur, n est un facteur de jonction entre 1 et 1,2. Vt=kT/q). 

Pour augmenter la linéarité, les deux inductances de dégénérescence ont été utilisées ; 

ces inductances servent aussi à augmenter la partie réelle de l’impédance d’entrée de 

l’amplificateur. 
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III. Le résonateur 
La première utilisation des inductances spirales sur substrat Silicium a été rapportée 

par Nguyen et Meyer en 1990 [2]. Dés lors, de nombreuses tentatives se sont succédées pour 

améliorer leurs performances. 

III.1. Architecture du résonateur 

L’architecture du résonateur RLC envisagée pour concevoir ce filtre est de type 

parallèle (Figure IV-6). La résistance série utilisée Rs est celle de l’inductance L, car la 

capacité est supposée sans perte. La fréquence de résonance est f0 (IV-15). 

 

LC
f

π2
1

0 =          (IV-15) 

 

 

Figure IV-6 : Résonateur RLC avec capacité parallèle 
 

Dans le premier chapitre nous avons démontré l’importance du facteur de qualité de 

l’inductance pour concevoir un filtre LC, d’où l’intérêt d’une conception géométrique 

optimale de l’inductance. Dans les paragraphes suivants nous étudions l’influence des 

différents paramètres géométriques sur la valeur de l’inductance et sur le facteur de qualité. 

Nous étudions aussi l’effet des pertes métalliques, et celui des pertes dues aux couplages par 

le substrat et le blindage. 
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III.2. Paramètres géométriques de l’inductance 

A l’inverse des capacités MIM (Metal-Insolator-Metal) qui présent un facteur de 

qualité important, les inductances des procédés CMOS ou BiCMOS doivent être optimisées 

pour obtenir un facteur de qualité le plus important possible. Une étude électromagnétique de 

l’inductance est ici nécessaire. 

Les inductances souffrent de trois effets parasites importants. Premièrement, la 

capacité parasite entre métallisation et substrat qui peut entraîner une résonance à une 

fréquence très élevée. Deuxièmement, la résistance série en RF diffère de celle calculée en 

fonctionnement continu (DC) à cause de l’effet de peau principalement et d’autres effets 

magnétiques. Troisièmement, les pertes dans le substrat silicium dégradent fortement le 

facteur de qualité global. 

Pour donner une idée de l’augmentation des pertes d’une inductance en fonction de la 

fréquence, nous illustrons sur la figure IV-7 le rapport entre la résistance série Rs de 

l’inductance (qui change par rapport à la fréquence) et Rdc qui est la résistance série à 0 Hz. 

Les simulations sont faites avec le logiciel Momentum (ADS) [3].  
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Figure IV-7 : Rapport Rs/Rdc de la résistance de l’inductance 
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Remarque : Nous avons utilisé aussi d’autres outils de simulation électromagnétique comme 

ASITIC (Analysis and Simulation of spiral Inductors and Transformers for IC’s). Ce logiciel 

a été développé par Ali M. Niknejad de l’université de Berkeley en Californie. Il aide les 

concepteurs de circuits RF à optimiser et modéliser les inductances spirales, les 

transformateurs, les capacités, et les phénomènes de couplage par le substrat [4]. 

Ce simulateur est très rapide. Il se base sur l’analyse de couplage entre les segments 

qui forment l’inductance. La comparaison des résultats d’ASITIC avec les simulateurs 

classiques, révèle qu’ASITIC est très efficace pour l’évaluation de la valeur de l’inductance et 

de sa résistance série, mais qu’il manque de précision pour modéliser le couplage avec le 

substrat [5]. D’où la décision de ne pas utiliser ce simulateur. 

Pour l’analyse, on considère les paramètres suivants : ‘L’ est la dimension extérieure 

du coté de l’inductance, ‘D’ la largeur des lignes et ‘S’ la séparation entre lignes comme 

illustrées sur la figure IV-8. 

 

 

 

Figure IV-8 : Géométrie des inductances 
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III.3. Pertes métalliques des inductances 

A basses fréquences, la résistance équivalente d’un conducteur métallique peut être 

calculée simplement. Mais à des fréquences plus élevées, de l’ordre de quelques GHz, des 

phénomènes plus complexes tels que l’effet de peau et l’effet de proximité entre lignes 

causent une distribution non uniforme du courant dans l’inductance et induirent des pertes 

importantes. 

D’autres effets très importants comme l’effet d’encombrement (Crowding effect) sont 

traité dans la littérature [6] [7]. L’effet d’encombrement se base sur la concentration du champ 

magnétique au centre de l’inductance. Il crée un courant d’Eddy inverse au sens normal du 

courant de l’inductance (Figure IV-9). Ce courant augmente la résistance des lignes les plus 

proches du centre de l’inductance. Pour diminuer cet effet, les segments doivent être dessinés 

éloignés du centre [8].  

 

 

 

Figure IV-9 : Le courant d’Eddy 
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La figure IV-10 illustre les phénomènes physiques déjà évoqués sur les lignes 

métalliques. Dans le premier cas (condition DC) (a), la distribution est uniforme à l’intérieur 

du conducteur. Quand la fréquence augmente (b), l’effet de peau concentre le courant AC à la 

surface du conducteur. 

 

 
               

  (a) Condition DC    (b) Effet de peau      (c) Effet de proximité 

Figure IV-10 : Effet de peau et de proximité 
 

 

La pénétration à laquelle la densité de courant est affaiblie de e-1 est définie comme 

l’épaisseur de peau δ (IV-16).où µ est la perméabilité magnétique, σ est la résistivité du métal 

et ω est la fréquence en question. 

µσω
δ 2=        (IV-16) 

 
 

La technologie QUBIC4 de PHILIPS offre cinq niveaux de métallisation. Le plus bas 

est indexé M1 et le plus haut M6. M6 est le niveau le plus intéressant car il est le plus loin du 

substrat et le moins résistif. La métallisation M6 a une résistivité σ de 3,30 x 107 (S/m), soit un 

δ de 1,96 µm à 2 GHz. Lorsque la fréquence varie entre 1 GHz et 5 GHz alors δ  varie aussi 

entre 2,77 µm et 1,24 µm comme illustré sur la figure IV-11.  

 



Chapitre IV : Filtre actif LC compensé du premier ordre 
 
 

 

147

1 1.5 2 2.5 3 3.5 4 4.5 5

1.2

1.4

1.6

1.8

2

2.2

2.4

2.6

2.8

Fréquence (GHz)

é
pa
is
se
ur
 d
e 
pe
au
 (u

m
)

 

Figure IV-11 : Epaisseur de peau δ par rapport à la fréquence 
 

 

Dans le plan parallèle à la surface des inductances, ces valeurs sont non négligeables 

car les largeurs de lignes D utilisées varient de 8 à 15 µm (pourcentage de pénétration par 

rapport à la largeur est de 10%-35%). Dans le plan perpendiculaire à la surface, l’épaisseur du 

métal ne dépasse pas 3µm. Cette épaisseur est très proche de δ (pourcentage de pénétration 

par rapport à l’épaisseur est de 41% - 92%). Rappelons que pour minimiser l’effet de peau, les 

épaisseurs du métal doivent être au moins deux fois δ à une fréquence donnée. 

En plus de cet effet de peau, le champ magnétique généré par les lignes adjacentes 

change encore la distribution du courant. On observe donc une densité de courant plus 

importante aux extrémités des lignes métalliques comme illustré sur la figure IV-10 (c) qui 

correspond à l’effet de proximité. Cet effet a un impact important sur l’augmentation de la 

résistance métallique aux fréquences qui dépassent 6 GHz. En revanche, pour les fréquences 

inférieures comme 2 GHz, les lignes de l’inductance doivent être très proches pour renforcer 

les couplages et augmenter ainsi la valeur de l’inductance globale comme illustré dans le 

paragraphe suivant. On définit S la séparation entre les lignes métalliques de l’inductance.  
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Sur la figure IV-12 on remarque la dégradation induite par l’augmentation de S sur le 

facteur de qualité et la valeur de l’inductance. Ce phénomène est justifié par la diminution du 

couplage entre segments à 2GHz. En conséquence, garder une valeur minimale de S = 3µm 

est le choix le plus avantageux avec le niveau de métallisation M6. On ne peut pas diminuer 

cette valeur pour des raisons de règles de dessin, (DRC Design Rule Check sur Cadence). 
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Figure IV-12 : Influence de S sur l’inductance et le facteur de qualité 
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III.4. Pertes dues aux couplages par le substrat des inductances 

L’inconvénient avec le substrat Silicium à faible résistivité 10 Ω.cm utilisé dans les 

technologies CMOS et BiCMOS est que le courant induit par le champ magnétique des 

inductances circule librement dans le substrat. Cela cause un changement de la valeur de 

l’inductance et une augmentation de pertes résistives [8] [9]. 

La figure IV-13 présente une coupe verticale d’une inductance et du substrat. Vu le 

sens des courants dans l’inductance (schématisé par +I et -I), la loi de Faraday-Lenz implique 

qu’un champ magnétique (B) est électriquement induit dans le substrat de l’inductance. En 

conséquence, des courants (Isubs et -Isubs) circulent dans le substrat. Ces courants (Isubs) 

circulent dans une direction opposée à celle des courants initiaux de l’inductance (I). 

Finalement, on se retrouve avec un champ B affaibli par les courants de substrat, donc des 

valeurs d’inductance et de facteur de qualité plus médiocre.  

 
 

 

Figure IV-13 : Génération de courant de substrat dans une inductance 
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III.4.1. Influence de la résistivité du substrat 

Pour voir l’influence de la résistivité du substrat, nous remplaçons le substrat de la 

bibliothèque actuelle (QUBIC 4) qui a une résistivité de 10 Ω.cm, par le substrat d’une 

bibliothèque plus récente (QUBIC 4+) dont la résistivité est 20 fois plus élevée, de l’ordre de 

200 Ω.cm. Sur les figures IV-14 et IV-15 sont comparées les valeurs des  inductances et les 

facteurs de qualité sur deux substrats différents en fonction de la fréquence. Les dimensions 

des inductances sont les mêmes dans les deux cas.  
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Figure IV-14 : Valeurs de l’inductance sur deux substrats de résistivités différentes 
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Dans un substrat à résistivité plus élevée, le champ électrique induit va créer un 

courant Isubs plus faible. Dans cette situation, la dégradation du facteur de qualité va être 

moins importante que dans le premier cas, surtout par les fréquences les plus élevées. 
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Figure IV-15 : Facteurs de qualité de l’inductance  

sur deux substrats de résistivités différentes 
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III.4.2. Influence de la couche polysilicium 

L’une des solutions les plus répandues en microélectronique pour réduire le couplage 

substrat est d’introduire une couche isolante sous les métallisations. La plupart du temps, il 

s’agit d’une couche de polysilicium. Le polysilicium dopé est moins conducteur que les 

métaux, mais souvent utilisé pour la fabrication des résistances  et les grilles de transistors 

MOS. 

Sur la figure IV-16, nous illustrons l’utilisation d’un écran de polysilicium entre les 

lignes de l’inductance et le substrat. 

 

 

Figure IV-16 : Inductance avec écran de polysilicium 
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Il n’est pas souhaitable d’utiliser une couche recouvrant toute la surface de 

l’inductance par crainte de voir apparaître un courant d’Eddy. Une solution est de diviser cet 

écran en plusieurs rectangles séparés et perpendiculaire aux lignes métalliques de 

l’inductance. 

Pour modéliser les inductances, nous utilisons le modèle en Pi du premier ordre 

(Figure IV-17). Les annexes IV et VI détaillent l’étude de ce modèle ainsi que sa fiabilité dans 

la bande de fréquence utilisée pour les circuits. 

 

 

Figure IV-17 : Modèle en Pi de d’inductance 
 

 

La figure IV-18 et figure V-19 présentent une comparaison de la valeur de 

l’inductance et du facteur de qualité de deux inductances de même géométrie, sans et avec 

polysilicium. 

Une différence est constatée aux fréquences très élevées. En revanche, à la fréquence 

qui nous intéresse (2 GHz), la différence n’est pas très importante. Compte tenu du temps 

nécessaire important pour simuler une structure avec du polysilicium, nous décidons de ne pas 

l’inclure afin de faciliter le dessin et gagner du temps pour optimiser l’inductance finale. 

 



Chapitre IV : Filtre actif LC compensé du premier ordre 
 
 

 

154

 

0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5 4
0.8

0.9

1

1.1

1.2

1.3

1.4
x 10

-8

Fréquence (GHz)

In
du
ct
an
ce
 (H
)

Inductance 
    simple 

Inductance
avec poly 

 

Figure IV-18 : Comparaison du la valeur d’inductance avec et sans polysilicium 
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Figure IV-19 : Comparaison de facteur de qualité avec et sans polysilicium 
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III.5. Optimisation de l’inductance du résonateur 

L’objectif de cette section est de trouver la meilleure géométrie d’inductance (Figure 

IV-8) afin d’obtenir le facteur de qualité le plus important pour une valeur d’inductance 

donnée. Pour obtenir une inductance de valeur minimale 6 nH avec un Q0 supérieur à 10, les 

paramètres que l’on peut changer sont : ‘N’ le nombre de tours (quatre segments), ‘L’ la 

dimension extérieure du coté de l’inductance et ‘W’ la largeur de chaque segment. On fixe le 

paramètre de la séparation entre les segments ‘S’ à une valeur minimal de 3µm pour respecter 

les règles de dessin DRC. A cette étape, avec une inductance symétrique à 3, 4 et 5 tours 

(N=3, 4, 5), on extrait Q0 et la valeur de l’inductance lorsque L et W varient.  

III.5.1. Inductance à cinq tours (N=5) 

L’inductance formée de 5 tours est intéressante pour ses bonnes valeurs de facteurs de 

qualité et d’inductances, cette inductance est éliminée à cause de sa sensibilité aux 

dimensionnements physiques. La figure IV-20 représente les valeurs des facteurs de qualité et 

figure IV-21 les valeurs des l’inductances. 
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Figure IV-20 : Variations du facteur de qualité 
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Figure IV-21 : Variations de l’inductance 

 

 

III.5.2. Inductance à trois tours (N=3) 

La figure IV-22 présente le facteur de qualité Q0 et la figure IV-23 présente la 

variation des inductances par rapport à L et W. Le facteur de qualité maximale varie entre 10 

à 12 pour des valeurs d’inductances qui varient entre 3 à 4,5 nH. Les valeurs d’inductances 

étant trop faibles cette configuration n’est pas retenue. 
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Figure IV-22 : Variations du facteur de qualité 
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Figure IV-23 : Variations de l’inductance 
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III.5.3. Inductance avec quatre tours (N=4) 

Les figures IV-24 et IV-25 représente respectivement les facteurs de qualité et les 

valeurs des inductances. L’inductance à quatre tours présente un bon compromis entre le 

facteur de qualité supérieur à 10 et la valeur d’inductance qui dépasse 6 nH. La sensibilité est 

moins importante qu’avec N=5, et les valeurs des l’inductances sont plus élevés qu’avec N=3. 

Avec cette configuration à quatre tours on choisit W=10,5 µm et L=260 µm. 

L’inductance est 7 nH  avec un facteur de qualité de 10,5. 
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Figure IV-24 : Variations du facteur de qualité  
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Figure IV-25 : Variations de l’inductance 
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III.6. Inductance du résonateur en technologie QUBIC 4+ 

 

Pour étudier l’influence de la résistivité du substrat, nous passons de l’inductance 

optimisée avec la bibliothèque QUBIC 4 (résistivité de 10 Ω.cm) à la bibliothèque QUBIC 4+ 

(résistivité 200 Ω.cm). Si on garde W=10,5 µm et L=260 µm, on obtient une inductance de 

6,5 nH plus faible de 7 % que celle du procédé QUBIC 4 (Figure IV-27), et un facteur de 

qualité de 12,81 qui est plus élevé de 18% (Figure IV-26). Une nouvelle optimisation des 

dimensions de L et W peut améliorer encore les résultats. 
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Figure IV-26 : Variations du facteur de qualité avec QUBIC 4+ 
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Figure IV-27 : Variation de l’inductance avec QUBIC 4+ 
 

 

En conclusion, avec la bibliothèque QUBIC 4+ le gain en facteur de qualité est 

important. Cela entraîne pour le filtre une meilleure linéarité et une consommation plus faible 

car la compensation est moindre. La figure IV-28 rassemble les deux graphes précédents en 

terme de facteur de qualité. 
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Figure IV-28 : Comparaison de la variation du facteur de qualité entre QUBIC 4 et QUBIC 4+ 
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III.7. Blindage de l’inductance 

Les inductances simples ne peuvent pas être utilisées en raison de couplages avec les 

éléments adjacents. C’est pourquoi un blindage doit être ajouté tout autour de l’inductance. 

Sur le layout du filtre final, l’inductance avec son blindage est positionnée au centre du 

circuit, ce qui nécessite de ramener les points de masses connecté au blindage depuis les plots 

de l’entrée et de la sortie différentiel du circuit global. Dans cette partie nous comparons les 

deux blindages, le blindage simple connecté à deux points de masses très proches (Figure IV-

29) et le blindage complet avec des points de masse ramenés des plots de mesure réelles 

(Figure IV-30).  

 

Figure IV-29 : Inductance avec blindage simple 
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Figure IV-30 : Inductance avec blindage complet 

La figure IV-31 montre la variation d’inductance pour les trois d’inductances sans 

blindage, avec blindage simple connecté à des masses proches et avec blindage complet 

connecté à des masses ramenées de plus loin. 

On note une diminution de la valeur d’inductance de 15,7 % pour le cas du blindage 

simple par rapport à une inductance non blindée, et une diminution de 8,6 % pour le cas du 

blindage complet. 
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Figure IV-31 : Variations de l’inductance en fonction du type de blindage  
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La figure IV-32 montre la variation du facteur de qualité. On constate une baisse 

maximale de 24,8% avec un blindage simple et 19% avec blindage complet. 

Ces résultats prouvent la dégradation importante qu’un blindage peut occasionner sur le 

facteur de qualité et sur la valeur de l’inductance à 2 GHz. La prise en compte de la totalité du 

blindage est nécessaire. Elle consiste à prendre les vrais points de masse du circuit complet. 

Au final, les caractéristiques de l’inductance sont de 6,3 nH pour un facteur de qualité de 

8,55. 
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Figure IV-32 : Variations du facteur qualité en fonction du type de blindage 
 

III.8. Blindage de l’inductance avec la technologie QUBIC 4+ 

La figure IV-33 présente une comparaison entre la valeur de l’inductance effective de la 

structure complète avec blindage sur le substrat de la technologie QUBIC 4 et la même 

structure mais sur le substrat de la technologie QUBIC 4+. La figure IV-34 présente la même 

comparaison en terme de facteur de qualité. 

A partir de ces deux graphes, on constate l’amélioration du facteur de qualité pour les 

fréquences élevées et la baisse de la valeur de l’inductance. 
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Figure IV-33 : Variations de l’inductance en fonction du procédé 
 
 

0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5 4
2

3

4

5

6

7

8

9

10

11

12

Fréquence (GHz)

Fa
ct
eu
r d
e 
qu
al
ité

Qubic
Qubic+

 

Figure IV-34 : Variations du facteur de qualité en fonction du procédé 
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IV. Les inductances de dégénérescence 
Dans la partie II de ce chapitre nous avons analysé l’amplificateur différentiel avec 

deux transistors, deux inductances d’adaptation et deux inductances de dégénérescences. 

Après l’analyse de l’influence de ces deux inductances sur la partie réelle et imaginaire de 

l’impédance d’entrée nous introduisons dans cette partie la conception géométrique des ces 

inductances.  

IV.1. L’inductance symétrique 

La particularité de l’inductance illustrée sur la figure IV-35 est dans sa symétrie 

physique. Cette particularité induit une modélisation en Pi avec des capacités identiques aux 

deux accès de l’inductance. Dans une inductance standard (Figure IV-36), la spirale 

commence à l’extérieur pour finir à l’intérieur avec le même métal, ou inversement. Pour faire 

sortir la ligne du centre de cette inductance, il faut traverser quatre lignes 

perpendiculairement, en utilisant un niveau plus bas de métallisation (M5) pour éviter le court-

circuit. 

 

 

Figure IV-35 : Inductance symétrique sous Momentum. 
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Figure IV-36 : Inductance standard sous Momentum 
 

 

L’inductance symétrique carrée (Figure IV-35) occupe la même superficie que 

l’inductance standard. Cette géométrie ne privilégie pas la valeur d’inductance ni le facteur de 

qualité mais permet d’obtenir un composant symétrique. Ce qui est démontré dans la 

comparaison de Leq et Qeq sur les figures IV-37 et IV-38. 
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Figure IV-37 : Comparaison d’inductances 
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Figure IV-38 : Comparaison de facteur de qualité 
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Dans une situation classique, on calcule le facteur de qualité en mettant un accès à la 

masse et en mesurant l’impédance depuis l’autre accès. A partir de cela, on calcule 

l’inductance et le facteur de qualité. En revanche, dans le cas différentiel, on peut utiliser une 

autre méthode qui consiste à utiliser les deux accès comme points de mesures sans masse [10] 

mais les ordres de valeurs ne sont pas les mêmes. 

Pour l’analyse de ce circuit, on utilise la méthode classique et cela pour pouvoir 

comparer avec la littérature. 

 

Dans la référence [11], on trouve aussi d’autres géométries qui avantagent la forme 

symétrique et dont la surface est réduite par rapport à une inductance classique. 

L’inductance nommée différentielle [12] est une variante de l’inductance symétrique 

(Figure IV-39). Cette structure est à trois accès : Deux reliés aux extrémités de l’inductance, 

et le troisième relié à rien. 

 

 

L’avantage principal de cette inductance est la rejection du mode commun. Elle n’est 

pas  considérée comme une inductance seule, mais plutôt comme deux inductances couplées 

entre elles. Ce couplage en augmente la valeur, remplace l’utilisation de deux inductances 

séparées, et permet un gain de surface. L’inconvénient majeur de cette inductance se trouve 

toutefois dans la difficulté de modéliser autrement le couplage qui est à la fois capacitif et 

inductif. 
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Figure IV-39 : Inductance différentielle 
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IV.2. Blindage de l’inductance symétrique 

 

Le blindage d’une inductance est une nécessité pour la protéger des couplages 

parasites même si ce blindage dégrade ses caractéristiques (Figure IV-40). 

  

 

Figure IV-40 : Inductance symétrique avec blindage 
 

Sur les figures IV-41 et IV-42, on compare la valeur d’inductance et le facteur de 

qualité de deux inductances symétriques, l’une avec blindage et l’autre sans. On remarque que 

le blindage a une influence non négligeable sur les caractéristiques des inductances et qu’il 

faut toujours le prendre en compte. 
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Figure IV-41 : Comparaison des valeurs d’inductances 
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Figure IV-42 : Comparaison des facteurs de qualité 
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IV.3. Couplage entre inductances de dégénérescences 

 

Dans le circuit final, nous utilisons deux inductances de dégénérescences symétriques 

(Figure IV-43). La possibilité d’utiliser une seule inductance de dégénérescence différentielle 

est également envisageable. Cette solution est moins encombrante en terme d’espace que les 

deux inductances séparées mais demande une optimisation très longue. Deux inductances de 

dégénérescence séparées sont donc utilisées au lieu d’une inductance différentielle.  

 

 

 

Figure IV-43 : Couplage entre inductances de dégénérescence 
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L’étape suivante est l’évaluation du couplage entre les deux inductances. Nous 

remarquons que ce couplage est fortement dépendant de la distance entre les inductances et de 

la largeur de la ligne qui les sépare. Cette ligne connecte le blindage du résonateur à la masse. 

La figure IV-43 montre une séparation minimale pour aboutir à un couplage minimal 

de k= 3,5 x 10-3. 

Les lignes d’entrée qui sont longues doivent être modélisées avec précision (Figure 

IV-44). Leurs couplages avec les inductances de dégénérescence et l’inductance du résonateur 

sont très influents. 

 

 

Figure IV-44 : Ligne d’adaptation d’entrée 
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V. Analyse de l’amplificateur associé au résonateur 
 

Dans cette partie, nous associons l’amplificateur au résonateur pour obtenir les 

expressions analytiques globales de notre filtre actif, comme illustré sur la figure IV-45. 

 

 

Figure IV-45 : Ensemble amplificateur et résonateur 
 

il1 et il2 représentent les courants qui traversent les deux résistances de charge des deux 

branches, V3 et V4 représentent les tensions petit signal de sorties de l’amplificateur, elles 

peuvent être exprimées par (IV-17) et (IV-18) :  

 
1113 )( lrc RiiV +−=         (IV-17) 

 

et 2224 )( lrc RiiV +−=         (IV-18) 
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Comme les deux branches de l’amplificateur sont équilibrées, on suppose que :  

 

  lll RRR == 21  

 
Afin de trouver les expressions des transconductances de l’amplificateur dans les deux 

modes différentiel et commun, on cherche d’abord l’expression des courants ib1 et ib2. 

 

)//(
1

1
ππ Crgm

ii c
b =         (IV-19) 

 

et  
)//(

2
2

ππ Crgm
ii c

b =         (IV-20) 

 
Si on compare la différence entre les deux expressions de ib1 (IV-19) et ib2 (IV-20) et 

l’expression (IV-5) on obtient : 

     
Adeeii cc )()( 2121 −=−        (IV-21) 

 

avec [ ] )//()//()(
)//(

ππππ

ππ

ωω CrgmLjCrLLjr
CrgmAd

ddsb ++++
=      

 
Ad représente la transconductance en mode différentiel. 

 
En utilisant la même méthode, on obtient avec l’expression (IV-4), pour le mode 

commun :    

  
RAciAceeii cc 02121 2)()( −+=+       (IV-22) 

 

avec 
)//()//()(

)//(

ππππ

ππ

ωω CrgmLjCrLLjr
CrgmAc

ddsb ++++
=      

 
 

Ac représente la transconductance en mode commun. 
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La combinaison des deux modes (IV-21) et (IV-22), permet finalement de trouver 

l’expression des deux courants ic1 et ic2 : 

RAciAceeAdeeic 021211 2
)(

2
)( −++−=        

 

et RAciAceeAdeeic 021212 2
)(

2
)( −++−−=        

 
Si on remplace ic1 et ic2 dans les expressions précédentes de V3 (IV-17) et V4 (IV-18), on 

retrouve : 

 

11021213 2
)(

2
)( lr RiRAciAceeAdeeV







 +−++−−=    (IV-23) 

 

et 22021214 2
)(

2
)( lr RiRAciAceeAdeeV







 +−++−−−=    (IV-24) 

   
   

V.1. Résonateur en mode différentiel 

Dans ce mode, on cherche la différence entre les tensions de sorties du circuit utilisant 

les expressions précédentes de V3 (IV-23) et V4 (IV-24). Si on  suppose que l’amplificateur est 

symétrique Rl1 = Rl2 = Rl on trouve : 

 
lrrl RiiReeAdVV )()( 212143 −−−−=−        
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Du côté résonateur : 

)(
43

21 fZ
VVii

r
rr

−=−=   où Zf(f) représente l’impédance du résonateur.   

 

Grâce à ces deux dernières expressions, on obtient Avd qui représente le gain 

différentiel en tension de l’ensemble amplificateur et résonateur :     

)(
2121

43

fZ
R

AdR
ee
VVA

r

l

l
vd

+

−
=

−
−

=          

 

Si on suppose que : 

1
)(

2
>>

fZ
R

r

l            

 

L’expression du gain Av se simplifie :  

)(
2

fZAdA rvd
−≈         (IV-25) 

 

L’impédance du résonateur Zr(f) peut être exprimée comme suit :  

rrrr

rr
r RCjCL

LjRfZ
ωω

ω
+−

+
= 21

)(         

 
L’expression du gain Avd (IV-25) est directement proportionnelle au produit de l’impédance 

du résonateur avec la transconductance du mode différentiel.    
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V.2. Résonateur en mode commun 

Avec la même approche que pour le mode différentiel, on s’intéresse, ici, à la somme 

des tensions de sortie du circuit V3  et V4 :   

lrrll RiiRRAciReeAcVV )(2)( 2102143 +−++−=+       
 
Comme les courants du résonateur sont tels que 21 rr ii −=  on trouve le gain en tension du 

mode commun :  

21

0

21

43 2
ee
RRAciAcR

ee
VVA l

lvc +
+−=

+
+

=       (IV-26) 

 
Nous remarquons dans l’expression Avc (IV-26) qui représente le gain en tension du 

mode commun, une complète absence de l’impédance du filtre Zr(f). Cela confirme que le 

filtrage global du circuit ne fonctionne qu’en mode différentiel et pas en mode commun. 

V.3. Charge de l’amplificateur sur le résonateur 

Bien que le LNA contribue à l’amplification du signal filtré, il constitue aussi une 

charge pour le résonateur. D’après la partie précédente sur l’évaluation de Zs (II.4), nous 

avons trouvé que l’amplificateur a une impédance de sortie égale à Zs = 200-j506. Pour 

évaluer le facteur de qualité du filtre actif, cette charge doit être prise en compte et rajoutée à 

la charge intrinsèque du résonateur (Figure IV-46). 

 

 

Figure IV-46 : Résonateur associé à l’impédance Zs de l’amplificateur 
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La figure IV-47 présente le résonateur avec ses deux charges, une résistance parallèle 

équivalente à la résistance série de l’inductance R(Q2+1) et Zs (Impédance de sortie de 

l’amplificateur) qui peut être décomposée en Rs =1,48 kΩ associé en parallèle avec Cs = 136 

fF. 

 

 

Figure IV-47 : Résonateur associé model composé de Rs et Cs de l’amplificateur 
 

Une bande passante de 65 MHz à 2 GHz (norme UMTS) correspond à un facteur de 

qualité de 30 (2GHz/65MHz) pour le résonateur du filtre. Utilisant une inductance de 3 nH 

par exemple implique que la résistance parallèle équivalente doit être de 9 kΩ. 

On note ici la grande différence entre la faible valeur de la résistance Rs = 1,48 kΩ que 

l’amplificateur impose sur le résonateur et les 9 kΩ dont le résonateur a besoin pour obtenir la 

bande passante de 65 MHz. 

Ce résultat confirme la limitation de la bande passante imposée par la faible 

impédance de sortie de l'amplificateur par rapport à celle du résonateur. 

Afin de résoudre ce problème d'adaptation d'impédance nous utilisons un bloc 

convertisseur d’impédance entre l'amplificateur et le résonateur. 
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VI. Circuit de compensation 

VI.1.  Principe du circuit 

Nous avons prouvé dans la section précédente que la topologie utilisée ne peut jamais 

fournir la bande passante nécessaire parce que la combinaison de la charge de l’inductance et 

celle de l’amplificateur est importante pour parvenir à notre but. Pour ces raisons, nous 

concevons une résistance négative qui se compose de deux transistors PMOS, T1 et T2 comme 

illustré sur la figure IV-48. Pour extraire l’admittance équivalente, nous analysons dans la 

figure IV-49 le schéma petit signal de la résistance négative.  

 

Figure IV-48 : Résistance négative 
 
 

 

Figure IV-49 : Modèle petit signal de la résistance négative 
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Pour simplifier l’étude analytique, on intervertit les deux capacités parasites grille-

source Cgs des deux transistors comme illustré sur la  figure IV-50. 

 

 

Figure IV-50 : Modèle petit signal de la résistance négative 
 
Les expressions des deux courants entrants sont : 

 

32
01

3
411 VCgsj

r
VVgmI ω++=        (IV-27) 

 

41
02

4
322 VCgsj

r
VVgmI ω++=       (IV-28) 

 
En mode différentiel, les expressions de l’impédance et de l’admittance de la 

résistance négative avec deux transistors identiques (gm1 = gm2, Cgs1 = Cgs2, r01 = r02) 

utilisant (IV-27) et (IV-28) sont : 

 

Cgsj
r

gmII
VVZ diffeq

ω++−
=

−
−

=−

0

21

43

1
1        

=>   Cgsj
r

gmY diffeq ω++−=−
0

1        (IV-29) 
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Pour compenser une faible admittance d’une inductance (IV-29), nous utiliserons un 

gm faible, ce qui correspond à de petites tailles de transistors. Il est important de remarquer la 

partie imaginaire associé à la partie réelle négative qui est due aux capacités parasites des 

transistors et qui doit être prise en compte dans la conception finale. 

L’impédance ou admittance de ce circuit de compensation en mode commun a pour 

expression :   

Cgsj
r

gmII
VVZ comeq

ω++
=

+
+

=−

0

21

43

1
1        

=> Cgsj
r

gmY comeq ω++=−
0

1        (IV-30) 

 

L’expression de l’impédance de compensation en mode commun (IV-30) est positive, ce qui 

indique que la structure de la résistance négative ne compense qu’en mode différentiel. 

 

VI.2. Analyse en bruit du circuit de compensation 

Pour simplifier l’analyse, on ne considère que le bruit thermique induit principalement 

par le canal du transistor. On néglige le bruit en 1/f (bruit de Flicker) car il n’est pas dominant 

aux fréquences de l’étude. 

Sur la figure IV-51, on considère que les deux sources de bruit sont entre drain et source et 

que ces sources sont complètement décorrélées. Les expressions des courants de bruit sont : 

 
 1

2
1 4 mp gkTi γ=          (IV-31) 

2
2

2 4 mp gkTi γ=          (IV-32) 

 

Le coefficient k = 1,38x10-23 J/K  est la constante de Boltzmann, gm est la transconductance, 

T=300°K est la température en Kelvin et γ est un facteur de valeur 2/3 pour les transistors à 

long canal (presque 5/2 pour des MOS à 0,25 µm [13]). 
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Figure IV-51 : Bruit de résistance négative. 
 

 

En suivant la même approche que dans l’article [14] et utilisant les expression (IV-31), 

(IV-32) on trouve que le courant du bruit différentiel est : 

 

)44(
2
1)(

2
1

21
2

2
2
1

2
mmppdifftotp gkTgkTiii γγ +=+=−−      (IV-33) 

 
Puisque les deux transistors sont identiques (gm1=gm2) :   

 

mdifftotp gkTi γ42 =−−          (IV-34) 

 
A partir de ces résultats (IV-34), on remarque que la résistance négative se comporte 

comme une résistance classique en terme de bruit. On peut même déduire que sa résistance 

équivalente en bruit est égale à mgγ Ω. 

On en déduit alors que : moins on compense (faible transconductance gm), moins  on 

introduit de bruit dans le circuit différentiel. 
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VII. Convertisseur d’impédance 
L’ensemble amplificateur, résonateur LC et résistance négative permet de réaliser la 

fonction de filtrage amplifiée. L’inconvénient de cette structure est la limitation de facteur de 

qualité du résonateur qui ne permet pas d’obtenir une bande passante à -3dB de 65 MHz. La 

solution proposée pour satisfaire aux spécifications est d’ajouter un bloc de conversion 

d’impédance entre l’amplificateur et le reste du circuit. Nous concevons ce bloc avec des 

éléments purement actifs. 

Le convertisseur d’impédance est schématisé sur la figure IV-52. Il se compose de 

quatre transistors NMOS T1 à T4. 

  

 

 

Figure IV-52 : Convertisseur d’impédance 
 

 

Pour étudier le comportement du convertisseur, on utilise le modèle du transistor 

NMOS illustré sur la figure IV-53. 
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Figure IV-53 : Modèle petit signal d’un transistor NMOS 
 

 

La figure IV-54 montre le schéma équivalent petit signal du convertisseur complet. Le 

premier objectif est de trouver les expressions analytiques des impédances d’entrée et de 

sortie. Pour simplifier cette analyse, on considère la structure symétrique. T1 et T4 sont 

identiques, comme T2 et T3. Cela implique que gm1=gm4, gm2=gm3, Cgs1=Cgs4, Cgs2=Cgs3, 

r01= r04, r02= r03.  

 

Figure IV-54 : Schéma équivalent petit signal du convertisseur d’impédance 
 

Sachant que  r01//r02 = r03//r04= (r01/2), Le modèle petit signal obtenu est plus simple 

(Figure IV-55). 
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Figure IV-55 : Schéma équivalent petit signal simplifié du convertisseur d’impédance 
 
A partir de la figure IV-55, on obtient les équations suivantes de (IV-35) à (IV-36) : 
 

 










−+
−

+−+−=

−+
−

+−+−=

)()()()(

)(
)(

)()(

32
42

4214122

41
31

3113221

VVVVVVgmVVgmI

VVVVVVgmVVgmI

β
α

β
α  (IV-35) et (IV-36) 

 










−−
−

−−−−−=

−−
−

−−−−−=

)()()()(

)(
)(

)()(

41
42

4214124

32
31

3113223

VVVVVVgmVVgmI

VVVVVVgmVVgmI

β
α

β
α  (IV-37) et (IV-38) 

 

Avec  10 //)2/( Cgsr=α  => 1
0

21 CgsJ
r

ω
α

+=  et 2CgsJωβ = .     

 
A partir de ces quatre équations, on extrait la matrice Y (IV-39) du transformateur 

d’impédance. 
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Si on considère que le circuit se compose de deux parties différentes, l’une servant le 

mode différentiel et l’autre le mode commun, on peut extraire deux matrices différentes, une 

pour chaque mode. 

 

VII.1. Analyse du mode différentiel 

Pour ce mode, on considère seulement la différence (I1-I2) et (I3-I4), ce qui réduit la 

matrice principale (IV-39) à la matrice suivante : 
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Pour interpréter facilement cette matrice, on considère que les transistors sont identiques et 

sans éléments parasites. Dans ce cas, cette matrice peut se réduire à :  
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Cette matrice révèle que la seule dépendance des courants porte sur les tensions de 

sorties (V3-V4) et pas sur les tensions de l’entrée (V1-V2). Cela donne une première idée du 

comportement en mode différentiel. Le convertisseur d’impédance dans ce mode se comporte 

comme une transconductance contrôlée par l’amplificateur de sortie. Le résonateur n’influe en 

aucun cas le reste du circuit. 
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VII.2. Analyse du mode commun 

Pour ce mode, on considère seulement la somme (I1+I2) et (I3+I4), ce qui réduit la 

matrice principale (IV-39) à la matrice suivante : 
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De la même façon que pour le mode différentiel, on suppose que les transistors sont 

identiques et idéaux (sans parasites). Dans ce cas, cette matrice peut se réduire à :  
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On remarque que cette matrice Y est identique à celle d’une simple résistance de 

valeur égale à 2gm. Le comportement du convertisseur d’impédance dans le mode commun 

est complètement différent de celui observé en mode différentiel. Dans ce mode il n’y a pas 

de conversion d’impédance et le circuit se comporte comme une charge résistive série. 

 

VII.3. Admittances d’entrée et de sortie du convertisseur 

Pour déterminer les avantages de la conversion d’impédance (admittance), il est 

intéressant de connaître les expressions d’admittance de l’entrée Yin et de la sortie Yout en 

prenant en compte les éléments parasites. Si nous considérons entre les étages les conditions 

d’adaptation en tension Yin doit être faible car le convertisseur charge le résonateur et ne doit 

pas modifier sa réponse électrique (notamment son facteur de qualité). De même Yout doit être 

élevée car le convertisseur est chargé par l’amplificateur. 
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VII.3.1. Admittance d’entrée Yin du convertisseur 

 
On calcule Yin par : 

12
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VV
IIYin −

−
=            

 

En utilisant les expressions de la différence I2-I1 et V2-V1 de la matrice (IV-40) on retrouve : 
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Z2 est l’impédance de sortie de l’amplificateur (Figure IV-55), et 10 //)2/( Cgsr=α  et 

2CgsJωβ =  

 

•  Si ∞=α  et 0=β , alors :   
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•  Si ∞=α et 0=β et gmgmgm == 12  : 0=inY  

 
•  Si les deux transistors sont identiques gmgmgm == 12  et Cgsr //)2/( 0=α  et  
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Si on décompose cette expression, on obtient l’équation suivante : 
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Cette équation peut être représentée graphiquement comme sur la figure IV-56. A 

partir de cette figure, on peut facilement voir que Z2 est en série avec de fortes résistances, ce 

qui augmente l’impédance d’entrée globale. On remarque aussi la forte influence des 

capacités Cgs. 

 

 

 

Figure IV-56 : Circuit équivalent à l’entrée du convertisseur d’impédance 
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Après l’extraction des valeurs des paramètres du modèle des transistors NMOS du 

convertisseur, on retrouve les valeurs suivantes (Tableau IV-2) :  

 
Paramètres petit signal des 
transistors NMOS à 2 GHz 

Valeurs 

Cgs 88,6 fF 

gm 6 mS 

r0 2,812 kΩ 

Tableau IV-2 : Paramètre des transistors NMOS 
 
Yin devient (avec Z2 en kΩ): 

23,2
46,471,121

23,21

71,0)(

2

2 J
j

Z

j
ZmSYin +

++

+
=        

 
Sachant que l’impédance de l’amplificateur 51,020,02 jZZ s −==  kΩ  qui représente 

un circuit parallèle RC de 1,48 kΩ et 136 fF à 2 GHz, on trouve Yin : 

39,211,0)( jmSYin +=           
 

Ceci est équivalent à une résistance de 9,09 kΩ  en parallèle avec capacité de 190,3 fF 

à 2 GHz. Ce résultat calculé analytiquement est un peu différent de la valeur simulée à 2 GHz, 

qui est de : 

 15,5085,0)( jmSYin +=          
 

Cette valeur simulée est obtenue en remplaçant Z2 par l’amplificateur. Ce résultat est 

équivalent à une résistance de 11,8 kΩ en parallèle avec une capacité de 410 fF. Cette 

différence entre valeur calculée et simulée est justifiée par la simplicité du modèle pris en 

compte dans l’étude analytique. 

Dans tous les cas, méthodes calculée ou simulée, on remarque que l’impédance 

globale après le convertisseur de l’impédance est nettement plus forte que celle de 

l’amplificateur seul. Cela va aider à augmenter le facteur de qualité du résonateur chargé. 
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VII.3.2. Admittance de sortie Yout du convertisseur 

 
On calcule ici Yout : 
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En utilisant les expressions de la différence (I4-I3) et (V4-V3) de la matrice (IV-40) on 

retrouve : 
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Z1 est l’impédance du résonateur (Figure IV-55), et 10 //)2/( Cgsr=α  et 2CgsJωβ =  
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•  Si ∞=α et 0=β  et gmgmgm == 12 , alors indépendamment de Z1, gmYout 2=  
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Lorsque Z1 (l’impédance supposée du résonateur figure IV-55) varie entre sa valeur 

minimale Z1=0 et Z1=infini, on a :  
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Les paramètres d’extraction des transistors NMOS donnent :  

 
12,71 + j2,23 (mS)     < outY  <   5,91 + j11,51 (mS)  

ou bien  78,68 Ω // 177,5 fF   < outY  <   169,20 Ω // 916,4 fF 
 
Avec le simulateur, et dans les même conditions : 

 
14,56 + 5,63 (mS)   < outY  <   16,10 + j3,88 (mS)    

ou bien  68,68 Ω // 448 fF  < outY  <   62,11 Ω // 309 fF 
 

 

Dans tout les cas, l’admittance Yout n’a pas une variation très importante par rapport à 

Z1, ce qui prouve une certaine indépendance par rapport à l’impédance du résonateur. 
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VIII. Facteur de bruit et linéarité du filtre global  
 

Le circuit réalisant les fonctions d’amplification et de filtrage est maintenant complet, 

composé d’un amplificateur différentiel, d’un résonateur, d’un bloc de conversion 

d’impédance et d’une résistance négative. La deuxième étape consiste à optimiser le circuit en 

terme de linéarité et de bruit.  

Si on fait une étude sur l’effet des différents éléments du filtre on retrouve : 

- Effet du LNA : Le bruit généré par ce LNA qui en tête de chaîne influence tout le 

reste du circuit (Formule de Friis). Une optimisation en bruit est très importante à ce niveau. 

De même, si l’amplificateur n’a pas une bonne linéarité, dans ce cas, la linéarité de 

l’ensemble du reste du circuit est aussi dégradée. 

- Effet de la résistance négative : Une valeur importante introduit une densité de 

puissance bruit importante, d’où l’intérêt de compenser au minimum. Cela avantagera en 

outre la consommation totale du circuit. 

- Effet du résonateur passif LC : L’obtention d’un facteur de qualité élevé de 

l’inductance est très important. La faible partie résistive de l’inductance engendre 

proportionnellement peu de bruit, avec cette même résistance, une faible compensation est 

requise pour augmenter le facteur de qualité global. Une faible résistance négative génère peu 

de bruit aussi. Au final, le facteur de qualité de l’inductance est relié directement au NF 

global. 

Dans le domaine des circuits actifs, on utilise le facteur de mérite (DR), la dynamique 

a pour expression le rapport entre le point de compression P1dB et la puissance de bruit en 

sortie Pn (IV-46 évoqué dans le chapitre II par l’expression II-10). 
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n

dB

P
P

DR 1=         (IV-46) 

avec  NFGainkTBPn ××=         

(k : Constante de Boltzmann 1,38x10-23. T : Température 290 K, et Bande passante normalisée 

de 1Hz. kTB = 4,002 x10-21 Watt = -174 dBm). 

La  figure IV-57 représente le point de compression -1 dB simulé en entrée. Il est de       

-31 dB pour une puissance de sortie de -11,5 dB. Avec ce  point de compression simulé et un 

facteur de bruit de 4,2 dB nous retrouvons un DR égal à 138,3 dB. 
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Figure IV-57 : Simulation du point de compression à -1dB 
 
 
Kuhn.W.B et al [15] ont étudiés les différents DR de plusieurs circuits actifs (LNA, 

Gm-C et LC compensé). Ils ont prouvé que le DR des filtres LC compensé est directement 

proportionnel au facteur de qualité de l’inductance au carré. D’où l’importance de 

l’optimisation de l’inductance. 
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IX. Layout du filtre 
 

La bibliothèque BiCMOS QUBIC 4 0,25 µm de PHILIPS est utilisée pour ce circuit 

[16]. Le layout final (Figure IV-58) occupe une surface de 1,51 mm  X 1,04 mm (1,57 mm²). 

Des plots d’accès RF différentiels sont utilisés pour les mesures différentielles. Des plots sont 

rajoutés pour le contrôle de la fréquence, du facteur de qualité et du gain. 

 

 

Figure IV-58 : Layout du circuit réalisé 
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La figure IV-59 montre la photographie du circuit complet. 

 

 

Figure IV-59 : Photographie du circuit 
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X. Simulations finales et mesures du filtre 
Malgré les caractéristiques des transistors PMOS qui ont changées au moment de la 

réalisation des puces (Vt et Ids), le fonctionnement du circuit reste correct. Le circuit complet 

présente des résultats en paramètres S décalés en fréquence de presque 200 MHz vers les 

hautes fréquences et une baisse de gain due au manque de compensation.  

Avec une alimentation de 2,7V, le circuit consomme moins de 8 mA (dont 3,4 mA pour 

les buffers), ce qui est faible comparé à d’autres circuits utilisant la même technologie pour 

les même fonctions. A la fréquence centrale, le circuit présente un gain en transmission Sdd21 

de 5 à 20 dB selon la fréquence centrale, et des réflexions Sdd11 et Sdd22 de moins de -9 et -15 

dB respectivement. Avec une bande passante de 60 MHz, on obtient un facteur de bruit simulé 

de l’ordre de 4,2 dB. Le point de compression à -1 dB en entrée est de -25 dBm, ce qui 

correspond à un point de compression en sortie de -6 dBm dans le pire des cas. Le tableau IV-

3 résume les principales caractéristiques du filtre. 

 
 

Mesure Simulation 

Alimentation 2,7 V 

Courant 7 à 8 mA 6 à 6,5 mA 

Balayage en fréquence 1,8 GHz -2,5 GHz 1,5 GHz – 2,2 GHz 

Facteur de qualité Q du filtre 

 avec une adaptation entrée et sortie adéquate 

 
5 - 40 

 
10-100 

Gain Sdd21 à la fréquence centrale 18,5 dB 20 dB 

Sdd11, Sdd22 -9,-15 dB -20 dB 

Bande passante -3 dB 60 MHz 50 MHz 

Point de compression en entrer à -1dB -25 dBm -31 dBm 

Point de compression en sortie à -1dB -6 dBm -11,5 dBm 

DR 145,3 dB 138,3 dB 

Figure de Bruit (NF) Pas de mesure 4,2 dB 

Surface de la puce 1,57 mm² 1,57 mm² 

 
Tableau IV-3 : Résumé des performances du filtre 



Chapitre IV : Filtre actif LC compensé du premier ordre 
 
 

 

200

X.1. Mesures et simulations des modes différentiel et commun 

 
Les figures suivantes, comparent les simulations et les mesures des deux modes 

différentiel et commun. 

 
•  Mode différentiel : Les mesures ont la même allure que les simulations malgré une 

baisse de gain en Sdd21 (Figure IV-61) de -3dB et un décalage en fréquence de 200 

MHz vers le haut. Sdd11 (Figure IV-60) et Sdd22 (Figure IV-63) démontrent une bonne 

adaptation à la fréquence centrale. 
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Figure IV-60 : Sdd11   Figure IV-61 : Sdd21 
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Figure IV-62 : Sdd12   Figure IV-63 : Sdd22 
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•  Mode commun : Le but ici est d’atténuer ce mode. Le paramètre de transmission Scc21 

(Figure IV-65) mesuré est plus élevé que prévu mais reste inférieur à 0 dB. La 

réflexion en entrée (Figure IV-64) est plus faible que la simulation mais la réflexion en 

sortie (Figure IV-67) est négative et un peu plus élevée que la simulation à des 

fréquences inférieures à 2,5 GHz. 
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Figure IV-64 : Scc11    Figure IV-65 : Scc21 
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Figure IV-66 : Scc12     Figure IV-67 : Scc22 
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X.2. Mesures et simulations des conversions de modes Différentiel 

- Commun et Commun - Différentiel 

 
Les conversions de modes (Figures IV-68 à IV-75) informent sur le taux de 

conversion. Elles dépendent de la symétrie du circuit. Plus le circuit sera symétrique plus les 

conversion seront faibles. 

 
•  Conversion différentiel - commun : Ces mesures confirment les très faibles niveaux de 

conversion entre les deux modes. 
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Figure IV-68 : Sdc11     Figure IV-69 : Sdc21 
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Figure IV-70 : Sdc12    Figure IV-71 : Sdc22 
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•  Conversion commun - différentiel : Comme dans le mode précédent, les valeurs 

mesurées sont très faibles, elles expriment une conversion de mode commun - 

différentiel très faible. 
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Figure IV-72 : Scd11    Figure IV-73 : Scd21 
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Figure IV-74 : Scd12     Figure IV-75 : Scd22 
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X.3. Accordabilité 

 
Un des avantages du circuit est la possibilité d’accorder la fréquence centrale de       

1,8 GHz à 2,4 GHz au lieu de la plage simulée de 1,5 GHz à 2,2 GHz, ce qui correspond à une 

accordabilité relative de 40% (Figures IV-76 et IV-77). Lorsque l’on fait varier la tension de 

contrôle Vf entre 0V et 2V (Figure IV-78) au lieu de 0,9V et 2,2V en simulation, le gain peut 

être réajusté si nécessaire. 

Le facteur de bruit varie entre 3,7 dB et 4,47 dB dans le pire des cas (simulation). 

Il est possible, en faisant varier Vq de 0V à 1,6V (Figure IV-79) (au lieu de 1,2V à 

1,6V) simulé d’atteindre des bande passantes à -3dB de 50MHz à 300MHz, ce qui correspond 

à des facteurs de qualité de 5 à 40. 

Cet accord de facteur de qualité s’accompagne d’une légère dérive de la fréquence centrale, 

qui peut néanmoins être compensée grâce à Vf. 
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Figure IV-76 : Balayage en fréquence et facteur de qualité 
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Figure IV-77 : Agrandissement de la figure précédente 
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Figure IV-78 : Contrôle de la fréquence centrale avec Vf et influence de Vq 



Chapitre IV : Filtre actif LC compensé du premier ordre 
 
 

 

206

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6 1.8

50

100

150

200

250

300

Vq (V)

B
an
de
 p
as
sa
nt
e 
-3
db
 (M
H
z
)

vf=0.00 V
vf=0.25 V
vf=0.50 V
vf=0.75 V
vf=1.00 V

 

Figure IV-79 : Contrôle de la bande passante avec Vq et influence de Vf 
 

Le point de compression en entrée est mesuré, il est de l’ordre de -25 dB. Il est 

nettement meilleur que celui simulé qui est à -31dB (Figure IV-80). 
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Figure IV-80 : Mesure du point de compression à -1dB 
 



Chapitre IV : Filtre actif LC compensé du premier ordre 
 
 

 

207

Les figures IV-81 à IV-84 montrent les principaux instruments utilisés pour nos 

mesures de micro-puces.  

 

     

Figure IV-81: Analyseur de réseau différentiel Figure IV-82: Alimentation stabilisée  

Agilent Technologies E5071B 300 KHz-8,5 GHz 
 
 

 

Figure IV-83 : Banc de test sous pointes 
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Figure IV-84 : Agrandissement du banc de test sous pointes                                               
Summit 9000 Cascade microtech 
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XI. Conclusion 
En utilisant une tension de polarisation de 2,7 V, le filtre réalisé présente de bons 

résultats malgré un décalage en fréquence et en gain de la réponse. Cela dû principalement au 

changement de VT des transistors PMOS et NMOS. Ces différences par rapport au cahier des 

charges peuvent être compensées en utilisant les tensions de contrôle Vf (balayage en 

fréquence sur une plage de 1,8 GHz à 2,4GHz) et Vq (balayage en facteur de qualité de 5 à 

40). 

Avec une consommation totale de courant de 8 mA, dont 3,4 mA pour les buffers de 

sortie, on obtient un gain en transmission Sdd21 de 18,5 dB, un facteur de bruit simulé de      

4,2 dB, un point de compression à -1 dB en entrée de -25dBm, et une bande passante à -3 dB 

de  60 MHz. Cette topologie peut être généralisée pour obtenir des filtres d’ordres plus élevés.  
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I. Introduction 
L’analyse des publications dans le domaine du filtrage actif montre que les topologies 

basées sur les circuits LC ont montré leur grand intérêt en terme de performances. 

Le point le plus pénalisant avec ce genre de topologie est principalement le faible 

facteur de qualité des inductances utilisées dans les résonateurs du filtre. 

La solution principale pour augmenter ce facteur de qualité est d’abord technologique 

en utilisant un substrat très résistif. Actuellement, ce genre de substrat devient disponible 

comme la technologie PHILIPS QUBIC+ ou PICS (Passive Integration Connecting 

Substrate). Cette dernière consiste à concevoir des circuits passifs à fort coefficient de qualité 

sur un substrat très résistif et ensuite à les associer aux puces monolithiques des circuits actifs. 

La deuxième solution pour augmenter le facteur de qualité des inductances consiste à 

utiliser une résistance négative comme circuit de compensation. Malheureusement, cette 

compensation a des inconvénients : une consommation de courant élevée, un bruit important  

et un taux de distorsion élevé. 

La solution proposée dans cette perspective est basée sur le principe du couplage 

magnétique entre deux inductances qui permet de réduire l’effet relatif des pertes de la self 

inductance équivalente et donc d’augmenter son facteur de qualité [1-6]. 

L’objectif de ce chapitre est de montrer la faisabilité de ce circuit et d’établir une 

comparaison avec les autres filtres étudiés dans cette thèse. 
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II. Principe du circuit 
 

La figure V-1 représente le schéma de deux inductances couplées. Elle sont 

composées de deux inductances L1 et L2 identiques de valeur L et de facteur de qualité Q0 (V-

1), et de résistances de pertes R1 et R2 identiques et égales à R. M (V-2) est l’inductance 

mutuelle entre ces deux inductances et k est le facteur de couplage. 

 

R
LQ 0

0
ω=        (V-1) 

 
kLM =        (V-2) 

 

 
 

 

Figure V-1 : Deux inductances couplées 
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L’inductance effective Leff1et le facteur de qualité Qeff1 de la première branche ont pour 

expressions : 

 
( )kLLeff α+= 11       (V-3) 

 
( )

( )0
1 1

1
kQ

k
R
LQeff β

αω
−
+=       (V-4) 

 

avec :     
1

2

i
ij =+ βα        (V-5) 

 

Le module et la phase du rapport entre les deux courants i1 et i2 des deux branches (V-

5) influencent directement la valeur de l’inductance et de son facteur de qualité effectifs. 

En associant ces inductances couplées à une capacité C, on peut alors concevoir un 

résonateur ayant un facteur de qualité élevé. 

L’expression (V-4) montre que pour augmenter le facteur de qualité, il faut augmenter 

le couplage k entre les deux inductances, et α partie réelle du rapport des deux courants i1 et i2. 

L’une des solutions d’implémentation est représentée sur la figure V-2. Elle représente 

un filtre premier ordre amplifié par un transistor bipolaire T1. Ce filtre utilise le principe d’une 

inductance compensée par un transformateur.  
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Figure V-2 : Filtre LC passe bande simplifié basé sur le principe du triple couplage 
 

L’inductance principale Ll est connectée directement au transistor bipolaire d’entrée 

pour la fonction d’amplification. Cette inductance est connectée à une capacité C pour former 

le résonateur. 

Pour compenser le facteur de qualité de Ll comme décrit précédemment, on utilise une 

deuxième inductance Lt fortement couplée à L1. Pour assurer la dépendance entre les deux 

courants des deux inductances on connecte Lt au drain du transistor MOS T2 dont la  grille est 
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connectée à Ll. Ce transistor joue le rôle d’une source de courant commandée en tension. Pour 

alimenter l’ensemble du circuit et pour découpler la grille du MOS (T2), on rajoute une 

troisième inductance connectée à l’alimentation Ls.  

On peut voir aussi le circuit comme une structure composée d’une inductance 

principale (Ll et Ls) et d’une inductance de compensation Lt. 

Coupler Ls aux deux inductances Ll et Lt améliore le résultat final mais change les 

expressions de l’inductance effective et de son facteur de qualité. 

L’inductance et le facteur de qualité effectif de ce transformateur à trois inductances 

sont exprimés respectivement par les équations (V-6) et (V-7) [1].  k, k’, k’’ sont les facteurs 

de couplage entre les trois inductances. 

 

( )''2 kkLLeff αα −+=      (V-6) 
 

( )
( )00

1 ''2
''1
QkkQR

kkLQeff ββ
ααω

+−
−+=     (V-7) 

 
Pour avoir une compensation, il est nécessaire de vérifier les conditions suivantes : 

α<0, β<0, k<0, k’<0 et k’’>0. Le filtre passe-bande à une fréquence de résonance f0 donnée par 

l’expression (V-8).  

CL
f

effπ2
1

0 =       (V-8) 

 
La source de tension Vq est utilisée pour changer la transconductance du transistor T2. 

Cette transconductance fait elle-même varier le rapport entre les courants des deux branches 

de Ll et Lt. L’effet de cette variation (élevé sur la variable β et faible sur la variable α [1]) 

permet de contrôler le facteur de qualité par la tension Vq (V-7). Les inductance Le et Lb sont 

utilisées pour réaliser l’adaptation en entrée. Re et Rb sont leurs résistances de pertes 

associées. 
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III. Modélisation du transformateur 
L’une des difficultés de l’implémentation du circuit est la modélisation des 

inductances en Pi ainsi que le couplage entre elles. La figure V-3 montre le modèle d’un 

transformateur à deux inductances.  

 
 

 

Figure V-3 : Modèle du couplage entre deux inductances 
 

L’utilisation de deux inductances pour ce filtre n’est pas suffisante. On utilise donc la 

figure V-4 pour modéliser un transformateur à trois inductances. Dans ce modèle en Pi, on 

représente le couplage magnétique par les facteurs de couplage kij et le couplage électrique 

par les capacités ccij (Tableaux V-1). 
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Figure V-4 : Modèle du couplage entre trois inductances 
 
 
 

Eléments Valeurs 

  

Inductance Ls (P1-P2) :  

L1 2,435 nH 

Rs1 2,7 Ω 

C1 168 fF 

R1 10 KΩ 

  

Inductance Lt (P3-P4) :  

L2 3,42 nH 

Rs2 5,52 Ω 

C2 3,574 pF 

R2 3,146 KΩ 

Eléments Valeurs 
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Inductance Ll (P5-P6) :  

L3 3,89 nH 

Rs3 3,79 Ω 

C3 81,12 fF 

R3 262 Ω 

   

Les couplages magnétiques :    

k’’ ou k12 0,72  

k’ ou k13 -0,47 

k ou k32 -0,47 

   

Les couplages électriques :   

 cc13, cc24 40,12 fF 

 cc14, cc23 225 fF 

 cc51 17,17 fF 

cc52 2,86 fF 

cc53 2,42 fF 

cc54 39 fF 

cc61 2,3 aF 

cc62 4,1 fF 

cc63 33,3 fF 

cc64 0,16 fF 

 
Tableaux V-1 : Valeurs des éléments du modèle du transformateurs  
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IV. Layout de l’inductance 
 

La figure V-5 montre l’une des possibilités d’implantation du transformateur à trois 

inductances. A l’extrémité extérieure, on trouve le blindage. La première inductance Ll est 

formée par deux tours de métallisation entre les accès 5 et 6. Les deux autres inductances Lt 

(accès 3 et 4) et Ls (accès 1 et 2) sont au centre. Elles utilisent deux niveaux de métallisation 

différents, le tout étant de forme symétrique. 

 

Figure V-5 : Layout du transformateurs à trois inductances 
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V. Résultats de simulations 
 

La figure V-6 montre les résultats de simulations du filtre. Avec une consommation de 

18,9 mW (7 mA sous 2,7 V), le filtre a un gain S21 de 18,2 dB, une adaptation en entrée et en 

sortie de -14 dB et -17 dB respectivement. Le facteur de bruit est égal à 2,8 dB pour une 

bande passante de 70 MHz. 
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Figure V-6 : Paramètres S du filtre premier ordre 
 
 

Le point de compression à -1 dB en entrée du filtre (figure V-7) est égal à -28 dBm 

pour une puissance en sortie de -11 dBm. Le filtre présente une dynamique DR élevée de     

142 dB très supérieure à celles des précédents filtres étudiés dans cette thèse. 
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Figure V-7 : Point de compression du filtre 
 

VI. Conclusion 
Le filtre présenté dans ce chapitre LC se base essentiellement sur l’utilisation d’un 

transformateur à trois inductances. Il évite l’utilisation de résistance négative fortement 

génératrice de signaux harmoniques et permet de réduire la consommation globale du filtre. 

Pour résumer, ce filtre du premier ordre consomme 18,9 mW (7 mA sous 2,7 V), 

présente un gain de 18,2 dB avec une adaptation en entrée de -14 dB et -17 dB en sortie. Le 

facteur de bruit vaut 2,8 dB pour une bande passante de 70 MHz. La linéarité est très 

améliorée par rapport aux autres filtres. Le point de compression -1 dB en entrée est égal à     

-28 dBm. La dynamique élevée DR de ce filtre a pour valeur 142 dB. 

La difficulté principale dans la conception consiste à définir sa partie passive et à 

optimiser le transformateur avec un logiciel d’analyse électromagnétique tel que Momentum 

(ADS). Les inductances doivent avoir des facteurs de qualités élevés et être fortement 

couplées entre elles. 
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Depuis longtemps, les filtres actifs analogiques sont utilisés aux basses fréquences. 

Récemment, plusieurs topologies de filtres actifs RF et microonde ont donné lieu à la 

publication d’articles et de thèses. L’émergence de nouvelles topologies associée au progrès 

des technologies intégrées étend le filtrage actif au domaine fréquentiel RF et microonde. 

Cette thèse a pour but de rechercher et de développer des circuits de filtrage actif fonctionnant  

à 2 GHz et utilisant la bibliothèque BiCMOS 0,25 µm QUBIC4 de PHILIPS. 

 

Dans la Tableau 1, nous présentons une synthèse des résultats de tous les circuits 

conçus ou réalisés pendant la thèse. Nous retrouvons les paramètres les plus importants 

comme les paramètres S, le facteur de bruit, la linéarité (point de compression à -1dB), la 

consommation et la dynamique DR (Dynamique Range). Ce dernier paramètre nous permet 

d’avoir une comparaison concrète entre les différentes topologies utilisant la même 

bibliothèque et la même tension d’alimentation.  

 
 

 Chapitre 2  
Filtre à 

inductance 
active 

(simulation)

Chapitre 3 
Filtre à 

couplage LC
 

(mesure) 

Chapitre 4 
Filtre  
LC 

 
(mesure) 

Perspective 
Filtre à 

transformateur
 

(simulation) 
Alimentation 2,7V 

Ordre du filtre 1 4 1 1 

Technologie 0,25µm BiCMOS PHILIPS 

f0 (GHz) 1,95 2 ; 2,25 2   2 

Bande passante ∆f--3dB (MHz) 50 43 ; 70 60   70 

S21 (dB) 21,6 23 ; 25,7 18,5   18,2 

S11, S22 (dB) -13, -18 -10, -6 -9, -15 -14, -17 

Ondulation (dB) / <±0,25 / / 

Point de compression -1 dB  

en entrée (dBm) 

-58 -41 
 

-25   -28 

Point de compression -1 dB  

en sortie (dBm) 

-37 -16 -6  -11 

Consommation /pole mA 30 8  8 7  



Conclusion générale 
 

 

233

Surface/pole (mm²) 0,765 0,229 1,57 / 

Facteur de bruit (dB) 6 4,4  4,2 2,8  

Balayage fréquence  

centrale (GHz) 

0,7 à 2 / 1,8 à 2,5   / 

Balayage facteur de qualité 22 à 53  /  5 à 40  / 

La dynamique DR (dB) 109,4 130,6; 127,9  145,3 142 

Tableau 1 : Synthèse des filtres étudiés et réalisés 
 

Le premier filtre conçu est basé sur le principe de l’inductance active. Ce concept est 

très avantageux en terme de surface silicium occupée. Cette inductance variable sur une 

grande plage de valeur permet d’obtenir un balayage en fréquence centrale du filtre très 

important. En revanche, ce filtre n’a pas été réalisé à cause de sa consommation, et de son 

facteur de bruit élevés ainsi que par sa linéarité limitée. On remarque que sa dynamique de 

109,4 dB. est la plus faible de tous les circuits étudiés. 

Afin d’améliorer la linéarité et le facteur de bruit, nous nous orientons vers une 

topologie basée sur les circuits LC. Ce circuit différentiel est composé par quatre résonateurs 

couplés à l’aide de transistors NMOS pour constituer un filtre du quatrième ordre. Ce filtre 

montre de bonnes mesures de filtrage malheureusement associées à des problèmes de  

modélisation et d’édition du layout. La dynamique est plus importante de celle du premier 

filtre est vaut 130,6 dB. 

 Le troisième circuit est un filtre LC différentiel de premier ordre. Il se compose d’un 

amplificateur, d’un résonateur LC, d’un convertisseur d’impédance et d’une résistance 

négative. Ce filtre a nécessité une analyse électromagnétique très rigoureuse. La dynamique 

de ce filtre est égale à 145,3 dB. 

Le quatrième circuit est présenté comme une perspective aux travaux de cette thèse. 

Au sein du filtre LC intégré est utilise un transformateur passif composé de trois inductances. 

Ce circuit n’utilise pas de résistance négative pour compenser les pertes qui dégrade 

généralement la linéarité totale du filtre. On remarque que sa dynamique est égale à 142 dB. 
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La figure AI-1 représente la schématique du filtre différentiel utilisant deux 

inductances actives. Le Tableau AI-1 résume les valeurs des éléments qui composent 

l’ensemble du filtre actif avec la résistance négative et l’amplificateur. 

 

Figure AI-1 : Filtre différentiel utilisant deux inductances actives 
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Eléments Valeurs 

  

Inductance active :  

T1-1, T1-2 (Rf nmos) 5 x (W= 20µ, L= 0,25µ, NG* = 2 segments) 

T2-1, T2-2 (Rf nmos) 4 x (W= 60µ, L= 0,25µ, NG = 2 segments) 

T3-1, T3-2 (Rf nmos) 1 x (W= 20µ, L= 0,25µ, NG = 2 segments) 

T4-1, T4-2 (Rf nmos) 4 x (W= 32µ, L= 0,25µ, NG = 2 segments) 

T5-1, T5-2 (Rf nmos) 8 x (W= 100µ, L= 0,25µ, NG = 2 segments) 

Cin1, Cin2 (CapMIM) 2 x 0,82 pF (12,8µ x 12,8µ) 

Vq 1V 

Vg3-1, Vg3-2 1,8V 

Vf -1, Vf -2 1V 

  

Amplificateur :  

L1, L2 (fichier de paramètre S) Deux inductances de 2 nH fortement couplées 

Q1-1, Q1-2 (BJT Pa) 1 x (W= 500m, L= 30µ, NE** = 2 seg) 

Q2-1, Q2-2 (BJT Pa) 1 x (W= 500m, L= 50µ, NE= 4 segments) 

Rp2-1, Rp2-2 (resPN) 150 Ω (W= 3,7µ, L= 2,275µ) 

Rl+, Rl- (resPN) 2500 Ω (W= 3,7µ, L= 41,95µ) 

Rd1-1, Rd1-2 (resPN) 55 Ω (W= 3,7µ, L= 0,65µ) 

Ic2 (Source de courant Rf nmos) 4 x (W=35µ, L=0,25µ, NG = 2 segments) 

Ic1 (Source de courant Rf nmos) 4 x (W=20µ, L=0,25µ, NG = 2 segments) 

Capacité de découplage entrée (CapMIM) 2 // 4,5 pF (30µ x 30µ) 

  

Résistance négative :  

Tn-1, Tn-2 (Rf nmos) 1 x (W= 35µ, L= 0,25µ, NG = 2 segments) 

  



Annexe I : Valeur des éléments du filtre actif constitué d’inductance active 
 

 

238

Buffer de sortie :  

R3-1, R3-2 (resPN) 2//110 Ω (W=3,7µ, L=1,6µ) 

Rd2-1, Rd2-2 (resPN) 2//400 Ω (W=3,7µ, L=6,475µ) 

Mout1, Mout2 (Rf nmos) 4 x (W=25µ, L=0,25µ, NG = 2 segments) 

Cout1, Cout2 (CapMIM) 6 x 4,5 pF (30µ x 30µ) 

Ic3 (Source de courant Rf nmos) 1 x (W=20µ, L=0,25µ, NG = 2 segments) 

Vcc 2,7 V 

Capacité de découplage tension 
(CapMIM Pour filtrer les parasites du Vdd) 

8 x 2 pF (20µ x 20µ) 

Diodes de protection antenne sur toutes les 
grilles des Nmos 

1x (AntProtP pour le Vdd et 
AntProtN pour le GND) 

 

Tableau AI-1 : Valeurs des éléments du filtre actif 
 

* Nombre de segments de grille 

** Nombre de segments d’émetteur. 
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I. Introduction 
Les paramètres S sont classiquement définis pour des circuits (à accès physique 

simple) à deux accès [1-2]. Bockelman est l’un des premiers à développer une définition 

rigoureuse des paramètres S pour les circuits différentiels très utilisés dans les systèmes de 

communication [3]. 

Cette annexe explique la transposition des paramètres S standard des systèmes à accès 

simples aux systèmes à accès différentiels. Cette transposition des paramètres S dite en "mode 

mixtes" permet de décrire les opérations en mode différentiel et commun, ainsi que la 

conversion entre les deux modes. 

II. Paramètres S différentiels 
Pour caractériser le circuit différentiel à quatre accès de la figure AII-1 on définit la 

matrice associée : 





































=



















2

1

2

1

44434241

34333231

24232221

14131211

2

1

2

1

a
a
a
a

SSSS
SSSS
SSSS
SSSS

b
b
b
b

  

 

 

Figure AII-1 : Circuit différentiel 
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Les paramètres S ne caractérisent pas directement le comportement différentiel du 

circuit (ou le comportement en mode commun), car chaque accès inclut la réponse simultanée 

des deux modes en même temps. 

Bockelman et d’autres chercheurs [3] ont introduit un système appelé "Modes mixtes". 

La technique consiste à faire un changement de base dans l’espace des signaux à l’aide d’une 

matrice de passage. Cette même matrice permet de déterminer la matrice S du dispositif dans 

la base des modes mixtes. 

 

Les modes commun et différentiel peuvent être définis comme suit (AII-1 à AII4) :  

211 vvvd −=  et  
2

21
1

vvvc
+=      (AII-1) 

2
21

1
iiid

−=  et  211 iiic +=     (AII-2) 

432 vvvd −=  et  
2

43
2

vvvc
+=      (AII-3) 

2
43

2
iiid

−=  et  432 iiic +=     (AII-4) 

 
Dans les équations (AII-5 à AII-8), Vdn et Vcn sont les tensions différentielles et 

communes, Idn et Icn sont les courants différentiels et communs. Zdn (AII-9), Zcn (AII-10) sont 

les impédances caractéristiques en modes différentiel et commun. Tous ces paramètres 

correspondent à l’accès n. 

)Re(2 dn

dndndn
dn Z

Ziva +=       (AII-5)                        

)Re(2 dn

dndndn
dn Z

Zivb −=       (AII-6) 
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)Re(2 cn

cncncn
cn Z

Ziva +=       (AII-7) 

)Re(2 cn

cncncn
cn Z

Zivb −=       (AII-8) 

 

02Z
I
V

Z
d

d
d ==                                (AII-9) 

2
0Z

I
V

Z
c

c
c ==       (AII-10) 

 
Avec les équations (AII-5 à AII-8), les paramètres S mixtes peuvent être définis 

comme suit : 


















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


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
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
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b
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  (AII-11) 

 

Sddij sont les paramètres S du mode différentiel, Sccij les paramètres S du mode 

commun. Les termes Sdcij sont les paramètres de conversion du mode commun vers 

différentiel, et inversement les termes Scdij sont les paramètres de conversion du mode 

différentiel vers le mode commun.   

En prenant les définitions de vd, vc, id, et ic des équations (AII-1 à AII-4) et en les 

utilisant dans les équations (AII-5 à AII-8), avec Zd égale à 2Z0 (AII-9), on retrouve les 

relations suivantes (AII-12 à AII-15) :  
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2
21

1
aaad

−=   et  
2

21
1

aaac
+=    (AII-12) 

2
21

1
bbbd

−=   et  
2

21
1

bbbc
+=    (AII-13) 

2
43

2
aaad

−=   et 
2

43
2

aaac
+=    (AII-14) 

2
43

2
bbbd

−=   et 
2

43
2

bbbc
+=    (AII-15) 

 

D’une façon plus représentative, on exprime les équations (AII-12 à AII-15) sous 

forme matricielle (AII-16 à AII-17) : 

stdmm Maa =         (AII-16) 

et  stdmm Mbb =        (AII-17) 

Dans les équations (AII-16) et (AII-17), l’exposant "mm" représente le mode-mixte, et 

l’exposant "std" représente les paramètres standard, la matrice "M" est donnée par l’équation 

(AII-18). 



















−
−

=

1100
0011
1100

0011

2
1M      (AII-18) 

 

Si on applique la conversion de astd et bstd à amm et bmm (AII-16) et (AII-17) à la 

définition des paramètres S à accès simple, on retrouvons l’équation suivante [3, 5]:  

1−= MMSS stdmm     

M-1 est la matrice de passage. 
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Les équations des paramètres S en modes mixtes sont :  

Mode DD : )(
2
1

2221121111 SSSSSdd +−−=  )(
2
1

2423141312 SSSSSdd +−−=  

 
)(

2
1

4241323121 SSSSSdd +−−=
 

)(
2
1

4443343322 SSSSSdd +−−=  

Mode CD : 
)(

2
1

2221121111 SSSSScd −+−=  )(
2
1

2423141312 SSSSScd −+−=  

 
)(

2
1

4241323121 SSSSScd −+−=
 

)(
2
1

4443343322 SSSSScd −+−=
 

Mode DC : 
)(

2
1

2221121111 SSSSSdc −−+=  )(
2
1

2423141312 SSSSSdc −−+=  

 
)(

2
1

4241323121 SSSSSdc −++=  )(
2
1

4443343322 SSSSSdc −−+=  

Mode CC : 
)(

2
1

2221121111 SSSSScc +++=  )(
2
1

2423141312 SSSSScc +++=  

 
)(

2
1

4241323121 SSSSScc +++=  )(
2
1

4443343322 SSSSScc +++=  
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I. Introduction 
Au cours des nombreuses étapes du procédé de fabrication CMOS ou BiCMOS, des 

particules chargées sont utilisées par exemple pour la gravure plasma. Ces particules 

s’accumulent sur les surfaces conductrices et produisent des champs électriques élevés à 

travers les grilles des transistors MOS. Elles introduisent des changements de 

caractéristiques et dans certains cas elles peuvent provoquer la destruction du MOS. 

Pour éviter de tels phénomènes, des règles d’antennes sont introduites sur le layout 

[1]. Ces règles spécifient le rapport maximal entre la surface conductrice susceptible de 

collecter des charges et la surface de la grille connectée au même nœud électrique. 

Afin de garder ce rapport inférieur à une certaine limite et éviter le phénomène 

antenne, le nœud conducteur est connecté à une zone active qui réagit comme une diode, de 

manière à éliminer les charges accumulées. 

Le rapport maximal antenne est de l’ordre de 300 : 300≤
∑

=
grille

onmétalisati

A
A

A  

 

II. Méthodes de protection contre les problèmes d’antennes 
Quand le rapport A dépasse cette valeur limite, deux méthodes sont proposées pour 

protéger les transistors MOS dans les circuits. La première méthode consiste à redessiner le 

layout autour du MOS avec des ponts (Vias) vers les couches de métallisation les plus élevés 

lorsque cela est possible. Il est clair que les couches les plus basses (M1) sont les plus 

vulnérables aux charges, car elles sont fabriquées au début. Cette méthode peut 

considérablement réduire le rapport A. 
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La deuxième méthode consiste à utiliser des diodes de protection. Dans notre cas, et comme 

illustré sur la figure ‎II-1, nous utilisons AntProtP et AntProtN de la bibliothèque Qubic4 pour 

dévier toutes les charges indésirables. Ce type de protection est très efficace mais peut 

dégrader certaines caractéristiques du circuit comme le bruit. Elles doivent être pris en 

compte. Ces diodes sont aussi utilisées avec les pads (Accès du circuit). 

 

 

Figure II-1 : Protection antenne avec des diodes 
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Pour l’extraction du modèle en Pi d’une inductance à partir de ses paramètres S, on 

utilise le schéma de la figure IV-1. 

 

 

Figure IV-1 : Modèle en Pi en blocs d’admittance 
 

 

Les paramètres Y de la figure IV-1 sont : 













+=

+=

2221212

2121111

VYVYI

VYVYI

  =>  













=
=

=

+=
=

=

1
21

2
21

21
21

1
11

0

0

Y
VV

IY

YY
VV

IY
 et  













+=
=

=

=
=

=

31
12

2
22

1
12

1
12

0

0

YY
VV

IY

Y
VV

IY
 

 

Pour résumer :   

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
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YYY
YYY
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  =>  

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Au final :   
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Depuis les dernières expressions de Y1, Y2 et Y3, on peut changer les expressions des 

branches de la figure IV-1 pour donner les expressions de la figure IV-2 : 

 

 
 

 

Figure IV-2 : Modèle en Pi équivalent en paramètres Y 
 
 
La conversion entre paramètres S et Y est la suivante en supposant que le circuit est adapté à 
50Ω : 
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Si on veut remplacer les blocs d’admittances par des éléments discrets, on doit trouver 

une équivalence,  par exemple : 

 

ss LjR
Y

ω+
= 1

1  => 
1

1
Y

LjR ss =+ ω  => 













=

=

]1[Im

]1[

1

1

Y
gL

Y
RéelR

s

s

 

 

1
1

2 1
1

Cj
R

Y

ω
+

=  => 
21

1
11

YCj
R =+

ω
 => 














−=

=

]1[Im

1

]1[

2

1

2
1

Y
g

C

Y
RéelR

ω

 

 

2
2

3 1
1

Cj
R

Y

ω
+

=  => 
32

2
11
YCj

R =+
ω

 => 














−=

=

]1[Im

1

]1[

3

2

3
2

Y
g

C

Y
RéelR

ω

 

 
 
Conclusion 

 

A partir des paramètres Y d’une inductances pris à une seule fréquence nous pouvons 

avoir six équations, a partir de ces équations nous retrouvons les six variables qui composent 

le modèle en Pi comme illustré par la figure IV-3 : 
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Figure IV-3 : Modèle en Pi en éléments discrets 
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Le Tableau AV-1 résume les valeurs des éléments qui composent l’ensemble du filtre 

actif (figure AV-1). 

 

 

 

 

Figure AV-1: Circuit simplifié du filtre différentiel compensé 
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Éléments Valeurs 

Résonateur :  

Rs+, Rs- (resPN) 5,365 Ω (W=90µ, L=1,925µ) 

C1+, C1-, C2+, C2- (VaricapB) 1,762 pF (33,5µ x 33,5µ) 

M1+, M2+ M1-, M2- (Rf nmos) 2 x (W= 4µ, L= 0,25µ, NG* = 2 segments) 

Vk1, Vk2 (Sources de courant Rf nmos) 2 x (W= 25µ, L= 0,25µ, NG= 2 segments) 

  

Amplificateur :  

Q+, Q- (BJT Pa) 1 x (W= 500m, L= 9µ, NE** = 4 segments) 

Min+, Min- (Rf nmos) 4 x (W= 40µ, L= 0,25µ, NG = 2 segments) 

Rb+, Rb- (resPN) 661,4 Ω (W= 4µ, L= 11,8µ) 

Rl+, Rl- (resPN) 117,5 Ω (W= 4µ, L= 1,875µ) 

Vdcin (Source de courant Rf nmos) 4 x (W=25 µ, L=0,25 µ, NG = 2 segments) 

  

Résistance négative d’entrée :  

Mnin+, Mnin- (Rf nmos) 2 x (W= 22,9µ, L= 0,25µ, NG = 2 segments) 

Vqin (Source de courant Rf nmos) 3 x (W= 40µ, L= 0,25µ, NG = 2 segments) 

  

Résistance négative de sortie :  

Mnout+, Mnout- (Rf nmos) 2 x (W= 32µ, L= 0,25µ, NG = 2 segments) 

Vqout (Source de courant Rf nmos) 1 x (W= 40µ, L= 0,25µ, NG = 2 segments) 

  

Buffer de sortie :  

Rlout+, Rlout- (resPN) 50 Ω (W=40µ, L=8,825µ) 

Mout+, Mout- (Rf nmos) 4 x (W=25µ, L=0,25µ, NG = 2 segments) 

Vdcout (Source de courant Rf nmos) 1 x (W=25µ, L=0,25µ, NG = 2 segments) 
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Capacité de découplage entrée et sortie 
(CapMIM) 

2 x 5 pF (31,65µ x 31,65µ) 

Éléments Valeurs 

  

Alimentation Vdd 2,7 V 

Capacité de découplage tension 
(CapMIM Pour filtrer les parasites du Vdd) 

6 x 4,5 pF (30µ x 30µ) 

Diodes de protection antenne sur toutes les 
grilles des NMOS 

1x (AntProtP pour le Vdd et 
AntProtN pour le GND) 

 
Tableau AV-1 : Valeurs des éléments du filtre actif 

 

* Nombre de segments de grille 

** Nombre de segments d’émetteur  

Le Tableau AIV-2 résume les valeurs des éléments passifs qui constituent les 

inductances des résonateurs, les inductances d’adaptation ainsi que le couplage magnétique 

entre elles (figure AV-2). 
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Figure AV-2 : Modélisation des couplages entre les inductances 

 
Éléments Valeurs 

L1+, L1-, L2+, L2- 2,34 nH  

Rs1+, Rs1-, Rs2+, Rs2-  8 Ω 

C11+, C12+, C11-, C12- 50,8 pF  

R11+, R12+, R11-, R12-  26,6 kΩ 

C21+, C22+, C21-, C22- 52,9 pF  

R21+, R22+, R21-, R22-  25 kΩ 

L1in+, L1in-  3 nH 

Rsin+, Rsin- 1,63  Ω 

C1in+, C1in+ 141 fF  

R1in+, R1in+ 107  Ω 

C2in+, C2in+  111 fF 

k3, k4 -3,8x10-4 
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k1, k2 6x10-3 et 3x10-3 

k5, k6 -5x10-4  

k7, k10  -0,2x10-3 

k8, k11  0,14x10-3 

k9, k12 6x10-3  

k13, k14  -2x10-3 

k15  0,47x10-3 

 
Tableau AV-2 : Valeurs des éléments passifs des modèles d’inductances 
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I. Introduction 
Dans cette annexe, nous expliquons la méthode utilisée pour simuler et modéliser 

inductances du filtre actif.  

Les deux paramètres les plus importants d’une inductance sont sa valeur en Henry, et 

son facteur de qualité (Figure AVI-1). Le facteur de qualité Q (AVI-1) caractérise le rapport 

entre la partie imaginaire et la partie réelle de l’impédance d’une inductance Zl.  

 

)Re(
)Im(

l

l

Z
Z

Q =         (AVI-1) 

 
 

 

Figure AVI-1 : Modélisation série d’une inductance 
 

 

La première étape de notre étude correspond à un choix de modèle pour reproduire le 

comportement électromagnétique réel d’une inductance planaire. Ce modèle doit être simple 

pour faciliter le transfert de paramètres S depuis le logiciel Momentum (ADS Advanced 

Design System) vers le logiciel Cadence.  

 

Dans la littérature, plusieurs types de modélisation sont proposés. Parmi les plus 

populaires, on peut citer le modèle en Pi du premier ordre à deux accès (Figure AVI-2). Ce 

modèle propose une inductance en série avec une résistance qui caractérise les pertes 

métalliques. Aux bornes de ce circuit série, on trouve deux circuits RC série en parallèle. Ces 

circuits RC caractérisent les pertes entre les couches de métallisation et le substrat. Le premier 

ordre du modèle est justifié dans nos conceptions par la petite bande passante de 65 MHz 

utilisée à 2 GHz. 
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Plusieurs chercheurs ont étudié de plus près les inductances sur plusieurs substrats et 

avec différentes géométries (circulaires, carrées, rectangulaires, etc...).  

L’inductance rectangulaire montre des pertes supérieures à celles de l’inductance carrée en 

raison de sa forme. 

 

 

Figure AVI-2 : Modélisation en Pi d’une inductance 
 

 

Les formes les plus adéquates en terme de facteur de qualité sont les géométries 

circulaires. Elles confinent mieux l’énergie au centre de l’inductance et occupent moins de 

superficie. 

Avec Momentum, plusieurs dessins ont été testés et plusieurs constatations ont été 

faites. La première remarque est que le facteur de qualité des inductances en forme circulaire 

ne dépasse que de quelques pourcents celui des inductances en forme carrée, pour une 

superficie identique.  

La deuxième remarque concerne le dessin de la forme circulaire qui prends du temps et n’est 

pas facile à modifier.  

La troisième remarque concerne le temps de simulation important car la richesse du dessin en 

courbures implique un maillage fin et dense. 

Tous ces facteurs encouragent à s’orienter plutôt vers le développement des inductances 

carrées. La  figure AVI-3 illustre une inductance symétrique carrée. Cette symétrie est très 

appréciée en particulier dans les circuits différentiels. 
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Figure AVI-3 : Inductance symétrique carrée 
 

Le tableau AVI-1 présente les premiers résultats avec l’inductance de la figure AVI-3. 

On remarque des valeurs négatives des résistances séries Rs. Il faut toutefois garder présent à 

l’esprit que ce ne sont pas des valeurs physiques mais juste une modélisation qui reflète les 

paramètres S de la globalité de l’inductance. 

 

freq L R1 R2 r C1 C2   real(Z11) imag(Z11) Leq Qeq 

0,00 0 1,4E+11 1E+11 4,27 0 0   4,27 0,00 0 0,00 
0,40 8,10E-09 221,81 209,93 4,40 1,42E-13 1,43E-13   4,48 20,48 8,15E-09 4,57 
0,80 8,05E-09 217,69 213,74 4,64 1,41E-13 1,42E-13   5,09 41,57 8,27E-09 8,17 

1,20 8,01E-09 216,64 214,25 4,72 1,40E-13 1,42E-13   6,28 64,03 8,49E-09 10,19 
1,60 7,97E-09 215,98 214,17 4,39 1,39E-13 1,41E-13   8,51 88,69 8,82E-09 10,42 

2,00 7,94E-09 215,44 213,92 3,40 1,38E-13 1,40E-13   12,50 116,39 9,26E-09 9,31 
2,40 7,93E-09 214,57 213,24 1,49 1,37E-13 1,38E-13   19,34 148,08 9,82E-09 7,66 
2,80 7,95E-09 213,71 212,51 -1,60 1,35E-13 1,36E-13   30,81 184,82 1,05E-08 6,00 

3,20 8,00E-09 212,84 211,74 -6,14 1,33E-13 1,35E-13   49,71 227,65 1,13E-08 4,58 
3,60 8,07E-09 211,94 210,93 -12,44 1,31E-13 1,33E-13   80,62 277,13 1,23E-08 3,44 

4,00 8,18E-09 211,01 210,08 -20,87 1,29E-13 1,31E-13   130,82 332,17 1,32E-08 2,54 

Tableau AVI-1 : Valeurs des éléments du modèle Pi, Leq et Qs 
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II. Modèle en Pi du premier ordre en bande étroite 
Dans cette partie, nous allons étudier le modèle en Pi du premier ordre utilisé dans nos 

conceptions, ses performances ainsi que ses limitations. 

Le circuit électrique du projet est développé sur Cadence, mais les modélisations des grandes 

lignes et inductances sont toujours développées en utilisant Momentum. L’un des moyens les 

plus simples pour transférer les caractéristiques de ces modules d’un outil à un autre est 

d’utiliser directement les paramètres S. Le bloc de paramètres S doit avoir un nombre d’accès 

qui correspond à ceux de la structure et doit aussi couvrir une large bande de fréquence. 

L’avantage de cette méthode est qu’elle reflète le comportement électromagnétique exact de 

la structure simulée. 

 

Pour l’étude, deux outils de simulation complètement différents sont utilisés : 

Momentum en régime fréquentiel et Cadence en régime temporel. 

Bien que Cadence puisse donner des résultats fréquentiels, il n’est pas complètement adapté 

pour travailler avec des blocs de paramètres S intégrés à ces circuits. Avant de commencer 

toute simulation, il est toujours nécessaire de transformer les données de chaque bloc 

fréquentiel en temporel. On peut expliquer cette opération par une interpolation des données, 

puis par une  transformation de Fourier inverse. Afin de couvrir tout le spectre fréquentiel du 

filtre, Cadence a besoin d’un nombre très important de points de fréquence. 

Cette exigence de transformation oblige à simuler les inductances de 0 Hz à au moins    

6 GHz sur Momentum. Avec un pas réduit, la consommation en terme de temps est trop 

importante, et dépasse parfois 48 heures. Le fait d’utiliser un spectre fréquentiel réduit permet 

d’avoir les paramètres S globaux du circuit électrique sur Cadence. En revanche, ceci a aussi 

pour conséquence de très mauvaises performances en bruit (NF) et souvent une non-

convergence pour les analyses fort signal. Pour ces raisons, il est nécessaire d’utiliser le 

modèle en Pi. 

Le modèle en Pi du premier ordre illustré dans le tableau AVI-1 est intéressant par sa 

simplicité. La modélisation est ici faite pour plusieurs fréquences. Le nombre réduit de six 

valeurs d’éléments qui compose le modèle en Pi (Ls, Rs, R1, R2, C1, C2) facilite le transfert de 

Momentum vers Cadence (Les six variables sont obtenues à partir des parties réelles et 

imaginaire de Y11, Y21 et Y22).  
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La question qui se pose à ce stade est : « Si nous extrayons le modèle en Pi à partir 

d’une seule fréquence (2 GHz), sur quelle bande de fréquence ce modèle peut-il nous refléter 

le comportement des lignes et des inductances ? » 

Pour étudier les limitations du modèle, nous comparons les paramètres S de l’inductance 

initiale (Figure AVI-3) pour une plage de fréquence réduite à 20 % (1,8 GHz -2,2 GHz) avec 

les paramètres S de son modèle en Pi à 2 GHz. Puis, nous effectuons de nouveau la procédure 

pour une bande de fréquence encore plus large. 

 
Le tableau AVI-2 résume les erreurs maximales entre les simulations en paramètres S 

et celles issues des modèles en Pi de 1,8 GHz à 2,2 GHz. Ces erreurs sont définies comme les 

valeurs absolues des différences entre les courbes de simulations et les modèles en Pi par 

rapport aux simulations. Les erreurs maximales ne sont pas très critiques : en module, elles ne 

dépassent pas 0,55 % et en phases 0,8 %. Ces résultats justifient la validation du modèle en Pi 

dans cette bande de fréquence. 

Nous comparons aussi les erreurs de l’inductance et du facteur de qualité équivalent (Figure 

AVI-1). Les figures AVI-12  et AVI-13 représentent la valeur de l’inductance et le facteur de 

qualité respectivement, ainsi que leurs courbes d’erreur.  

On remarque que l’erreur de la valeur d’inductance est très faible (0,08 %). En revanche, 

l’erreur du facteur de qualité est de 8 %. Ces résultats valident le modèle pour cette bande de 

fréquence étroite.  

 
Erreurs entre paramètres S Module Phase 

S11 (Figures AVI-4  et AVI-5) < 0,45 % < 0,8 % 

S12 (Figures AVI-6 et AVI-7) < 0,55 % < 0,3 % 

S21 (Figures AVI-8 et AVI-9) < 0,55 % < 0,3 % 

S22 (Figures AVI-10  et AVI-11) < 0,45 % < 0,8 %. 

Ls (Figure AVI-12) < 0,08 %  

Qs (Figure AVI-13) <     8 %  

Tableau AVI-2 : Erreurs maximales entre les courbes de simulations et leur modèle 
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Figure AVI-5 : Module de S11 de 
l’inductance simulée, modélisée et 

pourcentage d’erreur 

Figure AVI-4 : Phase de S11 de 
l’inductance simulée, modélisée et 

pourcentage d’erreur 

Figure AVI-6 : Module de S12 de 
l’inductance simulée, modélisée et 

pourcentage d’erreur 

Figure AVI-7 : Phase de S12 de 
l’inductance simulée, modélisée et 

pourcentage d’erreur 
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Figure AVI-8 : Module de S21 de 
l’inductance simulée, modélisée et 

pourcentage d’erreur             

Figure AVI-9 : Phase de S21 de 
l’inductance simulée, modélisée et 

pourcentage d’erreur 

Figure AVI-11 : Module de S22 de 
l’inductance simulée, modélisée et 

pourcentage d’erreur             

Figure AVI-10 : Phase de S22 de 
l’inductance simulée, modélisée et 

pourcentage d’erreur 
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La deuxième étape consiste à élargir la bande de fréquence pour observer l’évolution 

des erreurs. Les figures AVI-14 à AVI-21 présentent les comparaisons de paramètres S ainsi 

que des courbes d’erreurs.   

Le tableau AVI-3 récapitule les différences maximales entre les courbes de 

simulations et celles issues de leurs modèles entre 0,4 GHz et 4 GHz. 

Pour la totalité de la bande de fréquence, on note des erreurs très importantes de modules de 

7,5 % et de phases de 8 %.  

On constate également une différence d’inductance de 22,5% (Figure AVI-22 ), et une 

différence de facteur de qualité de 37,5% (Figure AVI-23). Ces erreurs élevées confirment 

que le modèle n’est valide que pour 20 % de bande passante autour de 2 GHz. 

 
Erreur entre paramètres S Module Phase 

S11 (Figures AVI-14 et AVI-15) < 7,5 %  < 4 % 

S12 (Figures AVI-16 et AVI-17) < 3,25 % < 8 % 

S21 (Figures AVI-18 et AVI-19) < 3,25 % < 8 % 

S22 (Figures AVI-20 et AVI-21) < 7,5 % < 4 % 

Leq (Figure AVI-22) < 22,5 %  

Qs (Figure AVI-23) < 37,5 %  

Tableau AVI-3: Erreurs maximales entre les courbes de simulation et leur modèle 

 

Figure AVI-13 : Ls de l’inductance 
simulée, modélisée et pourcentage 

d’erreur 

Figure AVI-12 : Qs de l’inductance 
simulée, modélisée et pourcentage 

d’erreur 
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Figure AVI-14 : Module de S11 de 
l’inductance simulée, modélisée et 

pourcentage d’erreur             

Figure AVI-15 : Phase de S11 de 
l’inductance simulée, modélisée et 

pourcentage d’erreur 

Figure AVI-16 : Module de S12 de 
l’inductance simulée, modélisée et 

pourcentage d’erreur             

Figure AVI-17 : Phase de S12 de 
l’inductance simulée, modélisée et 

pourcentage d’erreur 
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Figure AVI-18 : Module de S21 de 
l’inductance simulée, modélisée et 

pourcentage d’erreur             

Figure AVI-19 : Phase de S21 de 
l’inductance simulée, modélisée et 

pourcentage d’erreur 

Figure AVI-21 : Module de S22 de 
l’inductance simulée, modélisée et 

pourcentage d’erreur             

Figure AVI-20 : Phase de S22 de 
l’inductance simulée, modélisée et 

pourcentage d’erreur 
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III. Conclusion 
L’utilisation du modèle en Pi du premier ordre est très efficace pour des bandes 

étroites car elle nécessite une simulation électromagnétique à une seule fréquence. Cette 

méthode est valide pour notre application de filtre sous la norme UMTS qui fonctionne à       

2 GHz avec une bande passante de 65 MHz.  

L’utilisation du modèle en Pi est limitée aux simulations préliminaires avec des 

inductances rapportées depuis Momentum et transférées sur Cadence pour le développement 

du filtre. En revanche, la simulation finale sur Cadence doit impérativement utiliser un bloc 

de paramètres S avec une bande passante très large. Rappelons qu’utiliser cette méthode pour 

toutes nos simulations consomme beaucoup de temps, en particulier dans les simulations 

électromagnétique à large bande de fréquences. 

 

Figure AVI-23 : Ls de l’inductance 
simulée, modélisée et pourcentage 

d’erreur          

Figure AVI-22 : Qs de l’inductance 
simulée, modélisée et pourcentage 

d’erreur 
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ANNEXE VII 
 

VALEURS DES ELEMENTS DU 

FILTRE LC DU PREMIER ORDRE  
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Le Tableau AVII-1 résume les valeurs des éléments qui composent l’ensemble du 

filtre actif (Figure AV-1). 

 

 
Figure AV-1 : Filtre actif LC du premier ordre 
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Eléments Valeurs 

  

Résonateur :  

D1, D2, D3, D4 (VaricapB) remplace C1 et C2 8 x 327,5 fF (8µ x 3µ) 

Leff  (Voir le model complet sur le tableau AVII-2) 

Amplificateur :  

Q1, Q2 (BJT Pa) 3 x (W= 500m, L= 18µ, NE** = 3 segments) 

Rd1, Rd2, Rd3, Rd4 (resPN) 4,837 KΩ (W=5µ, L=110µ) 

Rd5, Rd6, Rd7, Rd8 (resPN) 5,364 KΩ (W=5µ, L=122µ) 

Vgap1 ~1V Référence de voltage (Pont de résistances) 

L1, L2 (Inductances de dégénérescence, voir 
le model complet sur le tableau AVII-2) 

5,2 nH sur le schéma aussi. 

TG (Rf nmos) 6 x (W=225 µ, L=0,6 µ, NG = 4 segments) 

Vgap2~1V Référence de voltage (Pont de résistances) 

Capacité de découplage entrée et sortie 
(CapMIM) 

2 x4,5 pF (30µ x 30µ) 

Résistance négative :  

Tn1, Tn2, Tn3, Tn4 (pmos) 1 x (W= 20µ, L= 0,25µ, NG = 5 segments) 

    

Buffer de sortie :  

Tb1, Tb2 (Rf nmos) 2 x (W=20µ, L=0,25µ, NG = 2 segments) 

Tb3, Tb4 (Rf nmos) 1 x (W=25µ, L=0,25µ, NG = 2 segments) 

Capacité de découplage sortie (CapMIM) 2 pF (20µ x 20µ) 

Rb1, Rb2, Rb3, Rb4 (resPN) 8,347 KΩ (W=5µ, L=190µ) 

Vgap1 ~1V Référence de voltage (Pont de résistances) 

Convertisseur d’impédance :  

T1, T2, T3, T4 (Rf nmos) 6 x (W=18µ, L=0,25µ, NG = 2 segments) 
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Alimentation Vdd 2,7 V 

Capacité de découplage tension 
(CapMIM Pour filtrer les parasites du Vdd) 

6 x 4,5 pF (30µ x 30µ) 

Diodes de protection antenne sur toutes les 
grilles des NMOS 

1x (AntProtP pour le Vdd et 
AntProtN pour le GND) 

Tableau AVII-1 : Valeurs des éléments du filtre actif 
 

 

* Nombre de segments de grille 

** Nombre de segment d’émetteur  

 

Le Tableau AVII-2 résume les valeurs des éléments passifs qui constituent 

l’inductance du résonateur, les inductances des dégénérescences et les inductances 

d’adaptation ainsi que le couplage entre elles (Figure AV-2 ). 
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Figure AV-2 : Modélisation des éléments passifs. 
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Éléments Valeurs 

Inductance du résonateur  

Lr 7,45 nH  

Rsr  4,5 Ω 

C1r 134,2 fF  

C2r 132,7 fF 

R1r 171,2 Ω 

R2r 172,4 Ω 

Les deux inductances de dégénérescence  

Ld 4,6 nH  

Rsd  3 Ω 

C1d 246,4 fF  

C2d 218,3 fF 

R1d  114,8 Ω 

R2d 167,2 Ω 

Les deux inductances d’adaptation  

Lr 1 nH 

Rsr  874 mΩ 

C1r 96 fF  

C2r 80 fF 

R1r 172,8 Ω 

R2r 190,5 Ω 

Les couplages entre inductances  

k1  9,4 x10-4 
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k2 -9,4 x10-4 

k3 7x10-3  

k4, k5 0,2 

k6  5x10-2 

k7  31x10-3 

k8 -31x10-3 

 
Tableau AVII-2 : Valeurs des modélisations des éléments passifs. 

 



 

 

 

ANNEXE VIII 

 

ARTICLES PERSONNELS 



 

 



Annexe IV : Articles personnels 

 

290
 

[1] B. BARELAUD, Z. SASSI, L. BILLONNET, B. JARRY. 

"Utilisation de SpectreRF dans Analog Design Environment pour la conception d'un 

filtre actif intégré RF dédié aux télécommunications" 

CNFM (Comité National de la formation à la Microélectronique) 7eme journée 

pédagogique  

Saint Malo 27-29 Novembre 2002. 

 

[2]  S. DARFEUILLE, Z. SASSI, B. BARELAUD, L. BILLONNET, B. JARRY, H. 

MARIE, A. DE LA TORRE, P. GAMAND. 

"2 GHz 2.7V Active Bandpass Filters on Silicon" 

International Worshop on microwave Filters CNES-ESA 13-14 Sept 2004 Toulouse. 

 

[3]  Z. SASSI, B. BARELAUD, L. BILLONNET, B. JARRY, H. MARIE, A. DE LA 

TORRE, N. TRAN LUAN LE, P. GAMAND. 

"Fully Differential 2 GHz 2.7V Order Low-Noise Active Bandpass Filter on Silicon" 

EUMC (European Microwave Conference) Octobre 2004 Amsterdam.  
 
 
[4]   Z. SASSI, S. DARFEUILLE, B. BARELAUD, L. BILLONNET, B. JARRY, H. 

MARIE, N. TRAN LUAN LE, P. GAMAND. 

"2 GHz Tuneable Integrated Differential Active Bandpass Filter on Silicon" 

GeMic (German Microwave Conference) 5-7 avril 2005, Ulm-Allemagne.  

 

[5] Z. SASSI, B. BARELAUD, L. BILLONNET, B. JARRY H. MARIE, N. TRAN 

LUAN LE, P. GAMAND. 

"Filtre Actif LC Accordable et Différentiel à 2 GHz sur Silicium" 

JNRDM (Journées Nationales du Réseau Doctoral de Microélectronique) 10-12 Mai 

2005 Paris. 

 

 

 

 



Annexe IV : Articles personnels 

 

291
 

[6] Z. SASSI, B. BARELAUD, L. BILLONNET, B. JARRY H. MARIE, N. TRAN 

LUAN LE, P.GAMAND. 

"Filtre Actif Passe Bande Différentiel à 2 GHz sur Silicium" 

JNM (14eme Journées Nationales Microonde) 11-12-13 mai 2005 Nantes. 

 
[7]  Z. SASSI, S. DARFEUILLE, B. BARELAUD, L. BILLONNET, B. JARRY, H. 

MARIE, N. TRAN LUAN LE, P. GAMAND. 

"Integrated Differential 2 GHz 2.7V Low-Noise Active Bandpass Filters on Silicon" 

IEEE RFIC (Radio Frequency Integrated Circuit) 12-14 juin Long beach 2005 USA. 

 

[8]  Z. SASSI, B. BARELAUD,  L. BILLONNET, B. JARRY, P. GAMAND 

"Comparaison entre filtres passe bande à Comparaison entre filtres passe bande à 

inductances actives et filtres LC inductances actives et filtres LC en technologie en 

technologie BiCMOS" 

JNRDM (Journées Nationales du Réseau Doctoral de Microélectronique) 10-12 Mai 

2006 Rennes. 

 

[9] S. DARFEUILLE, R. GOMEZ-MARIA, J. LINTIGNAT, Z. SASSI, B. 

BARELAUD, L. BILLONNET , B. JARRY , H. MARIE , P. GAMAND 

"Silicon-integrated 2 GHz fully-diffential tunable recursive filter for MMIC three-

branch channelized bandpass filter design" 

IEEE MTTS (Microwave Theory and Techniques Society) 11-16 juin San-Francisco 

2006 USA 

 

[10]  S. DARFEUILLE, Z. SASSI,  B. BARELAUD, L. BILLONNET, B. JARRY, H. 

MARIE, N.T. LUAN LE, P. GAMAND 

"A fully-differential 2 GHz tunable recursive bandpass filter on silicon" 

GeMic (German Microwave Conference) 5-7avril 2005 Ulm-Allemagne.  

 
 

 

 



Annexe IV : Articles personnels 

 

292
 

 

[11]  J. LINTIGNAT, S. DARFEUILLE, R. GOMEZ-GARCIA, Z. SASSI, B. 

BARELAUD, L. BILLONNET, B. JARRY 

"Original approach for extracting the exact noise factor of differential microwave 

circuits using mixed-mode and noise-wave formalisms" 

EUMC (European Microwave Week) 10-15 septembre 2006, Manchester UK. 

 

[12] S. DARFEUILLE, J. LINTIGNAT, R. GOMEZ-GARCIA, Z. SASSI, B. 

BARELAUD, L. BILLONNET, B. JARRY, H. MARIE, P. GAMAND 

"Silicon-Integrated Differential Bandpass Filters Based on Recursive and Channelized 

Principles and Methodology to Compute their Exact Noise Figure" 

IMS special issue of the IEEE Transactions on  Microwave Theory and Techniques 

2006. 

 

 



 

 

 

 



 

 

 



 

 

 
 

Résumé 
Ces travaux de thèse consistent à concevoir de nouvelles topologies devant remplacer 

les circuits de filtrages classiques par des solutions actives et adaptables pour augmenter les 
performances et réduire les coûts. Les circuits intégrés en silicium sont développés et réalisés 
avec la collaboration industrielle du Centre d'Innovations RF de PHILIPS Semiconducteur à  
CAEN. A partir d'une recherche bibliographique sur le filtrage actif, quatre axes topologiques 
sont sélectionnés et développés pour aboutir à quatre conceptions de circuits intégrés dont 
deux sont réalisés. La première topologie est basée sur le principe de l'inductance active. Ce 
concept est très avantageux en terme de surface occupée et présente un balayage important en 
fréquence centrale. Ce filtre n'a pas été réalisé à cause de sa consommation, de son facteur de 
bruit élevé ainsi que sa linéarité limitée. La deuxième topologie, basée sur le principe du filtre 
LC, a été réalisée. Ce circuit différentiel est composé de quatre résonateurs couplés réalisés à 
l'aide de transistors NMOS afin de constituer un filtre du quatrième ordre. 
Le troisième circuit qui a également été réalisé est un filtre LC différentiel de premier ordre. Il 
se compose d'un amplificateur, d'un résonateur LC, d'un convertisseur d'impédance et d'une 
résistancenégative. Ce filtre a nécessité une analyse électromagnétique très rigoureuse. 
Finalement, un quatrième circuit est présenté comme une perspective à ces travaux de thèse. 
Ce filtre LC intégré utilise un transformateur passif composé de trois inductances, sans circuit 
de compensation de pertes qui dégrade généralement la linéarité totale du filtre. 
 

Summary 
This thesis work consists in designing new topologies in order to substitute the 

traditional passive filtering circuits by active ones. These tunable solutions increase the 
performances and reduce the costs. Silicium integrated circuits are developed and realized by 
an industrial collaboration of RF Innovations Center PHILIPS Semiconductor at CAEN. 
Based on a bibliographical research of active filtering, four topological axes are selected and 
developed to lead to four integrated circuit designs, among which two are realized. The first 
topology is based on the active inductance principle. This design is very advantageous in term 
of occupied surface and presents an important centre frequency tuning band. This filter was 
not realized because of its consumption, of its high noise figure and its limited linearity. The 
second topology is based on the LC filter principle. This realized differential circuit is 
composed of four coupled resonators based on NMOS transistors in order to constitute the 
fourth order. 
The third circuit which has also been realized is a first order LC differential filter. It is 
composed of an amplifier, an LC resonator, an impedance converter and a negative resistance. 
This filter has required a very rigorous electromagnetic analysis. Finally, a fourth circuit is 
presented as a perspective to this thesis work. This LC integrated filter uses a passive 
transformer made up of three inductances, without any compensating network, which 
generally degrades the total linearity of the filter. 


