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Introduction générale

Le secteur des télécommunications connait, ces derniéres années, une véritable
explosion. Les fonctionnalités présentées par les appareils grand public sont de plus
en plus nombreuses, tout comme les standards de fonctionnement de ces derniers, en
particulier depuis I'apparition des smart-phones. Il devient désormais courant, pour les
téléphones portables derniére génération, de présenter des fonctionnalités comme : le
bluetooth, la télévision numérique, un lecteur MP3, la radio FM, le GPS |, le WiMAX,
en plus des fonctions GSM et UMTS servant a la téléphonie. Toutes ces applications
fonctionnent & des fréquences qui peuvent étre éloignées les unes des autres (e.g. GSM et
UMTS) ou bien, a l'inverse, proche spectralement (e.g. PCS et GPS).

Pour la partie hardware! de ces dispositifs, la multiplication des fonctionnalités en-
gendre une complexification toujours plus importante du front-end. Cette complexification
va de pair avec une augmentation du coiit de la solution. Les dispositifs électroniques uti-
lisés doivent étre de plus en plus performants sur de nombreux plans :

— sensibilité aux interférences liées & la présence d’autres standards,

— encombrement,

— consommation,

— colt de production.

Les fonctions filtrage et amplification faible bruit font partie des ensembles les plus
critiques d’une chaine émission/réception. Les solutions mettant en ceuvre des filtres
actifs permettraient de réduire de facon importante I’encombrement des dispositifs, mais
cela au détriment de la consommation. Les travaux présentés dans cette thése ont pour
but d’explorer une nouvelle facon de concevoir ces fonctions matérielles.

L’apparition toute récente de composants inductifs passifs accordables sont a 1’ori-
gine de ces travaux. En effet, de nouveaux procédés de fabrications microélectroniques
ont conduit & la création d’un nouveau type de composant inductif : ["inductance
piézomagnétique. Ce composant, congut et breveté par le CEA-LETI, offre de nouvelles
possibilités pour la conception de systémes filtrants accordables intégrés.

1. Partie physique aussi appelée matérielle



2 INTRODUCTION GENERALE

Pour ces travaux de thése, un partenariat entre le CEA-LETT de Grenoble et le labo-
ratoire Xlim de Limoges a été instauré, afin de nous permettre d’utiliser leur inductance
piézomagnétique, mais également d’évaluer ’amélioration apportée par cette derniére,
pour la conception d'un front-end d’un nouveau type (i.e. un front-end accordable) et
pour la conception de filtres actifs intégrés et accordables.

Nous commengons ce manuscrit par un Préambule qui présente les probléma-
tiques a résoudre, en réception pour les front-end actuels. Dans ce préambule nous
détaillons rapidement le nouveau type de radio dit Opportuniste. Cette derniére peut
apporter certaines solutions aux problémes d’encombrement spectral.

Ce rapport s’articule ensuite suivant trois chapitres, de la maniére suivante :

Le Chapitre 1, intitulé Composants et dispositifs filtrants accordables, est consa-
cré a l'état de l'art des composants capacitifs et inductifs variables, il est suivi par
une rapide présentation des différentes topologies de dispositifs filtrants accordables
relevés dans la littérature. Ce chapitre, exclusivement bibliographique va nous permettre
d’identifier la topologie la plus intéressante pour notre application.

Puis, dans le Chapitre 2, nous présentons la démarche de conception que nous
avons utilisée pour réaliser un LNA filtrant différentiel accordable sur prés d’une octave.
La fonction passe bande est obtenue grace a un résonateur LC paralléle accordable en
bande passante et en fréquence centrale; nous détaillons chacun des deux composants
utilisé, puis nous présentons le circuit de compensation de pertes associé au résonateur
afin d’améliorer le facteur de qualité de ce dernier. Nous présentons ensuite la topologie
du LNA filtrant que nous avons réalisée avant de caractériser son fonctionnement et ses
capacités d’accord. Le but de ce chapitre est de produire un démonstrateur prouvant la
faisabilité d’un tel dispositif.

Le Chapitre 3 est dédié a 1'étude de filtres intégrés accordables possédant 1, 2,
puis 3 poles. Les différents poles étant réalisés grace & des composants localisés, intégrés
et accordables, ils présentent des pertes non négligeables qu’il est indispensable de
compenser. L’étude visant a réduire le nombre de circuits de compensation est dévelopée.
L’objectif de ce dernier chapitre est de déterminer les conditions (principalement au
niveau de l'inductance) permettant la réalisation d’un filtre 3 poéles n’utilisant qu'un
seul circuit de compensation. L’avantage d’une telle structure réside dans une sélectivité
accrue, un accord possible de la bande passante et de la fréquence de résonance du filtre,
pour une consommation équivalente & celle du filtre 1 pole.

Enfin, nous concluons ce manuscrit et donnons quelques perspectives a ces tra-
vaux.



Préambule : Contexte de 1’étude — la
Radio Opportuniste

Présentation de la Radio Opportuniste

Avec l'explosion récente des communications sans fil, on assiste & une multiplication
des standards et une augmentation du morcellement de la ressource spectrale. De plus, les
“front-end” radios voient leur complexité augmenter a mesure que le nombre de standards
a traiter augmente. La figure 1 montre le diagramme d’un front-end 3,5G actuel. Pour
étre opérationnelle, cette puce nécessite une multitude de composants externes comme :
19 filtres, 3 PA (Power Amplifier), 6 LNA (Low Noise Amplifier) [1]. Tout cela provoque
une augmentation du cott de la solution, en plus de la complexification d’implémentation.

Power Tx
WCDMA Amplifiers  SAWs
MU  —
WCDMA
PCS

 —
WCDMA WEDGE
-
e board
" IDuplexers
b Rx
H LNAs SAWs

E ] WCDMA
850

WCDMA
PCS

WCDMA
IMT

Rx
Preselectors wcDmMa LNAs SAWs
Antenna | 850

WCDMA

e . PCS

WCDMA
IMT

FIGURE 1 — Front-end 3,5G (7 bandes) de Sirific [1]
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De plus, le spectre est une ressource limitée. Pour s’en persuader, on peut, par
exemple, consulter le plan de distribution des fréquences aux USA fourni sur le site inter-
net de 'NTIA? (National Telecommunications and Information Administration — office
of Spectrum Management). I est donc important d’exploiter au mieux cette ressource.
Cependant, plusieurs études ont montré une sous exploitation du spectre fréquentiel et
cela, méme dans de grandes agglomérations comme New York, Londres ou Paris |2, 3|.
Une de ces études a mesuré une utilisation moyenne (mesure prise sur une durée de 24
heures) inférieure & 6 % dans la bande 300 MHz - 3 GHz. Cette bande (300 MHz - 3
GHz) regroupe la quasi totalité des bandes de fréquences allouées aux communications
personnelles, aux échanges de données et aux services de télévisions numériques. Pour
une grande ville comme New York, cette utilisation est de 13,1 % [2]. La figure 2 montre
la densité d’utilisation de la bande 50 MHz - 1 GHz, a Londres, sur une durée de 24 heures.

n’ti \‘I* I i o
111
111

| 80 [ 150 250 350 | 450 550 [ 650
| FmMBC T-DAB MOD  Airwave TETRA TViDVe

FIGURE 2 — Ecoute spectrale a Londres sur une durée de 24 heures [3].

Il devient évident qu’il est possible d’exploiter de fagon plus optimale les ressources
disponibles. En utilisant le spectre de facon intelligente et optimisée, l'utilisateur y
gagnera en qualité de service et les ressources libérées pourront étre utilisées a d’autres
fins utiles a la collectivité.

En 1999, J. MITOLA [4, 5, 6] est le premier & proposer une solution pour amélio-
rer les communications multimédia sans fil. Ce type de signaux nécessite une bande
passante importante. Une gestion optimale du spectre améliore le débit réel du lien
radio. Il expose le principe de Radio Cognitive, également appelée Radio Opportuniste,
qui utilise I’allocation dynamique du spectre en opposition a I’allocation actuelle qui est
de type statique. L’allocation statique du spectre conduit a une sous utilisation de cette
ressource rare. Il est primordial de concevoir d’une nouvelle maniére les systémes sans fil.
La radio opportuniste permet au systéme communicant de repérer les fréquences dispo-
nibles, de les allouer dynamiquement et d’interagir avec son environnement. Ce type de
radio, dite intelligente, est basé sur la coopération entre terminaux et I’écoute du spectre.

2. www.ntia.doc.gov
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Objectifs de la Radio Opportuniste

Comme mentionné précédemment, une gestion optimale des ressources spectrales

passe inévitablement par une allocation dynamique du spectre. Le terminal opportuniste
doit étre capable de percevoir son environnement et de s’y adapter. Il doit, par exemple,
étre capable de définir les ressources spectrales nécessaires en fonction de 'application
souhaitée par 'utilisateur, de repérer les zones spectrales libres et de les occuper.
La bande de fréquence, visée par J. MITOLA, pour réaliser la radio opportuniste, va de
26,9 MHz a 5,6 GHz. Il propose également de diviser cette bande en 4 sous bandes comme
détaillé dans le tableau 1. Le schéma de la figure 3 fait correspondre la répartition des
bandes actuellement réservées aux communications personnelles avec les 4 sous bandes
opportunistes que J. MITOLA propose.

Bande Foin (MHz) F,... (MHz) bande utile en MHz Remarques

Trés basse 26,9 399.,9 315,21 Grandes ondes
Basse 404 960 533,5 Cellulaire
Milieu 1390 2483 930 PCS
Haute 2483 5900 1068.5 Indoor et LANs

TABLE 1 — Répartition des 4 sous bandes opportunistes [7].

2 MHz 28 88 400 %60 MHz 1.39GHz: 2.5 59 6 3GHz
Antenna-Sensitive I:I D I:I D D D D
{Notional)

Fixed Terrestrial I [I |:|
(Notional) 1. f fereet?] Lot

Notionay U0 0 i ]
vy U0 O [

Land Mobil Local Multipoi
(ls:t‘mn:l) - [I D |:| D [}?s‘::ibn::c::lp;ll,;;DS} l:l
Other* s 10 []
(Notional) L 1. P4
cognitve | VeryLowBand | | Low | [MidBana|[  HighBana |

* Includes broadeast, TV, telemetry, Amateur, ISM; VHDR = Very High Data Rate

FIGURE 3 — Répartition fréquentielle |7]

La figure 4 montre le cycle opportuniste de base. La prise de décision est gérée par
la partie logicielle, en revanche, pour permettre l'analyse du spectre, la réception et
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I'envoi de données, il est primordial d’avoir une chaine d’émision/réception agile. Les
fonctions logicielles SDR (Software Defined Radio) et ISP (Internet Service Provider)
sont maitrisées, mais les fonctions matérielles (base band, transceivers, filtrage radiofré-
quence, antenne) le sont nettement moins a cause du manque de composants accordables
disposant de performances suffisantes.

Base de donnée

Analyse des
signaux RF

Fonction ISP

Fonction SDR

|

Besoin de
I'utilisateur

Environnement Mesure des .
radio I':> Adaptation |
N

Estimer
Prédire
Apprendre

Réglementation

Rétroaction

FIGURE 4 — Cycle opportuniste

Les applications envisagées sont nombreuses et variées, mais il est possible d’isoler les
trois applications ou ce nouveau concept est particuliérement approprié [8, 9] :

— Le téléchargement de fichiers de grande taille (musique, vidéo, data),
— Un systéme radio pour les services de secours |[7],
— Un réseau sans fils large bande.

Acteurs de la Radio Opportuniste et projets en cours

La Radio Opportuniste est actuellement un sujet extrémement porteur car elle offre
de nombreuses perspectives pour ’avenir de la communication sans fil. On assiste depuis
peu a un réel engouement de la part des industriels, des laboratoires de recherche et des
institutions dans le monde.
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C’est pourquoi I'UIT (International Telecommunication Union — radio communica-

tion),

qui est en charge de la réglementation et de la planification des télécommunications

dans le monde, a décidé de fournir un rapport d’ici la fin de 'année 2010 répondant aux

questions suivantes :

Quelle est la définition des systémes de radiocommunication cognitifs selon 'UIT ?
Quelles techniques de radiocommunication étroitement liées (par exemple radio in-
telligente, radio reconfigurable, radio adaptative avec prédétermination et leurs mé-
canismes de commande associés) et quelles fonctionnalités associées peuvent faire
partie de systémes de radiocommunication cognitifs ?

Quelles caractéristiques techniques, besoins, critéres de qualité de fonctionnement
et avantages essentiels sont associés a la mise en ceuvre de systémes de radiocom-
munication cognitifs ?

Quelles sont les applications potentielles des systémes de radiocommunication cog-
nitifs et leurs incidences sur la gestion du spectre ?

Quelles sont les incidences opérationnelles (y compris en matiére de confidentialité
et d’authentification) des systémes de radiocommunication cognitifs ?

Quelles sont les capacités cognitives qui pourraient faciliter la coexistence avec des
systémes actuellement exploités dans le service mobile et dans d’autres services de
radiocommunication, tels que les services de radiodiffusion, mobile par satellite ou
fixe?

Quelles techniques de partage du spectre peut-on utiliser pour mettre en ceuvre des
systémes de radiocommunication cognitifs afin d’assurer la coexistence avec d’autres
systémes ?

Comment les systémes de radiocommunication cognitifs peuvent-ils favoriser
I'utilisation efficace des ressources radioélectriques ?

De son coté, le SDR forum? (Software Defined Radio), met en place plusieurs groupes

de réflexion constitués d’industriels et de chercheurs dans le but de réfléchir a différents

aspects de la radio opportuniste :

" qui réfléchit sur les outils et les conventions & mettre

Le " Regulatory Committee
en place (framework) pour permettre I’émergence d’une radio reconfigurable,

Le " Cognitive Radio Working Group " qui travaille sur les conséquences de 1'utili-
sation de la radio opportuniste et sur les aspects de régulations,

Le " Cognitive Applications Special Interest Group " qui a été créé pour rechercher
et étudier les différents scénarii ot la radio opportuniste peut avoir de meilleures

performances comparée aux systémes de communications sans fil actuels.

3. Le SDR forum est une organisation internationale visant a promouvoir les technologies SDR pour
les systémes sans fil de derniére génération.
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En 2005, IEEE (Institute of Electrical and Electronic Engineers) a également formé
un groupe de travail, appelé IEEE P1900 Standards Group, dans le but de développer
les standards utiles & I’émergence des nouvelles techniques de gestion de spectre et des
futures générations de radio.

L’intérét des ces acteurs majeurs pour la radio opportuniste a engendré I’apparition de
nombreux projets, parmi lesquels on peut trouver E2R (End to End Reconfigurability),
qui est soutenu par la Commission Européenne, et dont le but est de développer ainsi
que de tester une architecture de radio reconfigurable. Le “livre blanc” regroupant les
résultats de cette étude [10] donne des pistes a suivre pour la résolution des problémes
logiciel et d’architecture.

Les aspects allocation dynamique sont également largement traités dans la littéra-
ture et par certains organismes publics comme le DARPA (Defense Advanced Research
Projects Agency) avec le projet XG (neXt Generation communication) [11, 12].

On peut également citer ORACLE (Opportunistic Radio Communications in Unlicensed
Environments) qui est un projet faisant partie du 6éme Framework Program (FP6) et
rassemble de nombreux partenaires Européens. L’objectif final de ce projet est de déve-
lopper, valider les concepts et les architectures d’'un réseau de terminaux opportunistes,
mais également de démontrer les avantages socio-économiques de la radio opportuniste
[13].

Lors de son apparition, la radio cognitive était principalement pensée pour le domaine
militaire ou pour améliorer les télécommunications des services de secours. Mais par
la suite, les projets de recherche menés se sont intéressés aux communications civiles
avec, par exemple, le Communications Research Center of Canada (CRCC) et le Shared
Spectrum Company (SSC). L’Europe n’était pas en reste avec une multitude de projets
destinés aux domaines civils menés par 'IST et 'ICT, pour ne citer qu’eux. Les travaux
réalisés, sur la radio cognitive, dans une bande de fréquence non licenciée (autour de 5
GHz), a constitué un nouvel élan car cela a suscité l'intérét des industriels, des organismes
de régulations et des laboratoires de recherche, intéressés par les promesses de ce type
de radio, tant du point de vue de 'efficacité spectrale que de I'amélioration générale des
systémes. Cela a donné lieu a de nouvelles études dans des bandes de fréquences plus
faibles.

ECMA travaille & la création de standards et a publié en 2009 le ECMA-392 qui
spécifie le contrdle d’accés (MAC) ainsi que la couche physique (PHY) a utiliser, pour les
réseaux personnels et portables cognitifs sans fil, fonctionnant dans la bande de fréquence
de la télévision. Depuis fin 2009, on assiste & un nouveau “boom” avec la création de
nombreux groupes de travail. Les standards 802.11 MAC et 802.11 PHY ont fait 1'objet
de modifications (nommé IEEE 802.11af) afin de remplir les conditions légales d’accés
et permettre la coexistence dans la bande de fréquence allouée a la télévision. On peut
aussi citer IEEE SCC41 qui vise & développer des standards liés a ’accés dynamique
aux ressources spectrales, ou encore IEEE 1900.4 qui définit les architectures et les
interfaces possibles pour un accés dynamique au réseau (dans les bandes de fréquences
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libres). Enfin, en complément des travaux réalisés par IEEE SCC41 et IEEE 802, ETSI
Reconfigurable Radio Systems (RRS) Technical Commitee (TC) a créé quatre groupes de
travail dont le but est de traiter d’un cadre légal, de proposer une architecture de radio
reconfigurable avec une utilisation intelligente du spectre (bande allouée a la télévision
hertzienne) et de prendre en compte les aspects sécurité et défense.

De nombreuses lignes de recherches différentes ont donc étés initiées tant au niveau
algorithmique que physique. Par exemple, des travaux sont menés sur 1’élaboration d’al-
gorithmes spécifiques pour la sélection de RAT (Radio Access Technologies) automatique
utilisant des outils avancés issues de la théorie des jeux, des analyses stochastique et
de Pallocation de ressources décentralisées [14, 15]. On trouve aussi des travaux liés a
I’écoute du spectre qui proposent des solutions permettant une surveillance continue de
I’environnement radio.

Conclusion

Le concept de Radio Opportuniste apporté par J. MITOLA s’avére étre novateur
et porteur. Il apporte une réelle solution au probléme de l'utilisation spectrale, c’est
pourquoi de nombreux acteurs de premier plan, dans le domaine des communications
sans fil, s'investissent dans la recherche sur cette question.

La majorité des questions logicielles peut d’ores et déja étre traitée par des fonc-
tions SDR [16] et ISP. ETSI, IEEE et ECMA travaillent a la standardisation et a
I’élaboration d’algorithmes, de protocoles d’accés et dune architecture de radio qui
pourrait, dans un avenir proche, remplacer les standards figés actuels servant aux réseaux
locaux (IEEE 802). En revanche, pour permettre au systéme d’étre a 1’écoute de son
environnement radio, il a besoin d’une partie matérielle la plus agile possible. Il est clair
que la performance de cette radio repose d’une part sur son “intelligence” et d’autre
part sur l'agilité de la partie physique. Son “intelligence” va lui permettre de prendre
des décisions et d’allouer de fagcon dynamique les ressources spectrales disponibles. Pour
permettre I’écoute de son environnement radio, l’allocation dynamique du spectre et
I’émission de données sur une large gamme de fréquence, I'appareil opportuniste doit
disposer d’une partie matérielle présentant une grande agilité, tant en émission qu’en
réception. Il est donc indispensable que les fonctions de base du front-end (LNA, filtre de
bande, VCO, PA, etc) puissent étre agile en fréquence. Malheureusement, il y a peu de
travaux sur ces fonctions RF. On peut néanmoins trouver certaines solutions d’antennes
reconfigurables [17, 18], mais peu de publications scientifiques traitent de la partie LNA
et filtre RF agile.

Nous nous proposons, dans la suite de ce travail, d’étudier une solution pouvant remplir
les fonctions LNA et filtre RF agile et de créer un premier démonstrateur utilisable pour
la radio opportuniste.
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Chapitre 1

Composants et dispositifs filtrants
accordables

1.1 Introduction

Comme énoncé dans le préambule, ce travail est axé sur la conception de filtre
agile en fréquence et utilisable en réception d’'une radio de type opportuniste. Avant
de se lancer dans la réalisation d’'un tel dispositif, il est nécessaire d’effectuer une
état de l'art des composants accordables disponibles. Cet état de l'art s’est naturelle-
ment focalisé sur des composants intégrés afin de privilégier les solutions a surface réduite.

La premiére partie de ce chapitre est consacrée a l'état de l'art des composants
capacitifs intégrés et accordables. On retrouve, dans cette partie, des capacités passives
issues de la technologie MEMS et des capacités actives réalisés a ’aide de jonction PN.

La partie suivante traite des composants inductifs intégrés et accordables. Aprés
avoir présenté quelques inductances passives intégrées et accordables que l'on peut
rencontrer dans la littérature, le principe de l'inductance active sera exposé et sera
illustré par un exemple d’inductance active accordable.

Enfin, une derniére partie présente des réalisations de filtre agile de différents types. Cela
permet d’extraire la topologie la plus prometteuse pour 'application visée.
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1.2 Les composants capacitifs intégrés et accordables

1.2.1 Introduction

La capacité électrique d’un condensateur est essentiellement fonction de la géométrie
de ses électrodes et de la nature du diélectrique. L’équation 1.1 est couramment utilisée
pour obtenir une valeur approchée de cette capacité.

_=o
_6

C (1.1)

O la permittivité € peut se mettre sous la forme suivante : € = ¢q ¢,

avec C' la capacité en Farad (F), S la surface des armatures métalliques en regard en m?,
e ’épaisseur du diélectrique en m, gy la permittivité du vide et €, la permittivité relative
du diélectrique.

Compte tenu de l'équation 1.1, il devient évident qu’il existe trois facons diffé-
rentes de rendre la capacité accordable :

— une variation de I’épaisseur e du diélectrique.
— une variation de la surface S des électrodes en regard.
— une variation de la permittivité relative e, du diélectrique.

Dans la littérature, il existe deux grandes familles de capacités variables intégrées;
les capacités actives accordables a base de jonctions PN polarisées en inverse et les
capacités variables passives réalisées a 'aide de procédés de micro-technologie comme la
technologie MEMS (Micro-Electro-Mechanical Systems).

Dans la suite de ce chapitre, nous allons présenter et détailler chacune de ces
deux grandes familles.

1.2.2 Capacités passives accordables
1.2.2.1 Introduction a la technologie MEMS

Cette technologie est une évolution de la micro-électronique et utilise le silicium

comme brique de base pour la construction d’une structure micro-mécanique. En 1987,
on assiste aux premiéres démonstrations de MEMS a grand déplacement, ce qui offre de
nouvelles perspectives d’avenir a cette technologie.
De maniére générale, les MEMS sont des systémes ou des composants volumiques, le
plus souvent déformables, utilisant les mémes techniques de fabrication que les circuits
MMIC (Micro Monolithic Integrated Circuit). Ces structures déformables montrent un
fort potentiel dans de nombreux domaines d’utilisation comme par exemple :
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— I’électronique : micro-commutateurs, micro-capteurs, composants accordables,
— la micro-mécanique : micro-engrenage, piéces mécaniques microscopiques,

— l'optique : micro-miroirs orientables,

— le médical : micro-laboratoires.

En électronique, les MEMS utilisés pour des applications microondes sont appelés MEMS
RF.

Les efforts portés par la recherche et les industriels sur les MEMS RF ont été trés intenses
durant ces deux derniéres décennies. Cela a permis de réaliser des dispositifs de plus en
plus complexes et performants. La capacité variable est un des composants MEMS RF
les plus communs dans la littérature. Mais, en réalité, on trouve deux types de capacité
variable ; les capacités a variation continue et les capacités a variation discontinue (capacité
digitale). Les capacités digitales sont réalisées grace a des micro-commutateurs et a des
capacités fixes MIM (Metal Isulator Metal).

1.2.2.2 Les techniques d’actionnement

La déformation mécanique, qui est caractéristique du fonctionnement des composants
MEMS, est générée par une force extérieure. Cette force, qui contraint la partie défor-
mable du MEMS, est appliquée via des électrodes et des lignes de polarisation. Il existe
principalement quatre techniques différentes d’actionnement qui sont :

— l'actionnement électrostatique,

— l'actionnement électro-thermique,
— l’actionnement piézoélectrique,

— l'actionnement magnétique.

L’actionnement électrostatique est la technique d’actionnement la plus utilisée dans
le domaine des MEMS RF, puisqu’elle est trés simple & mettre en ceuvre et consomme
peu de courant. Seulement deux électrodes métalliques sont nécessaires, 'une est fixe et
I’autre est constituée par la partie déformable. En appliquant une différence de potentiel
entre les deux électrodes, il se crée une force électrostatique F, attirant les électrodes
I'une vers 'autre.

F,, explicitée par l’équation 1.2, représente la force attractive appliquée aux deux
électrodes métalliques et engendrée par la tension V' [19]. Cette force permet de déformer
le composant et donc de modifier ses propriétés électriques.

leS_,

F,=- — 1.2
¢ 262V (1.2)
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La figure 1.1 montre le principe de l'actionnement électrostatique pour le cas dune
poutre mono-encastrée et d’une poutre bi-encastrée. Il est important de noter que la
vitesse de commutation de la structure est tributaire des dimensions de cette derniére
ainsi que de la raideur de la poutre et de sa géométrie.

Etat off Etat on

Etat off
Etat on

FIGURE 1.1 — Principe de 'actionnement électrostatique.

L’inconvénient majeur de cette méthode réside dans son manque de fiabilité, en

particulier a cause du chargement du diélectrique, résultant du fort champ électrique
auquel ce dernier est soumit (le diélectrique piége des charges).

L’actionnement électro-thermique utilise la réponse thermique propre a chaque
¢élément, a savoir sa déformation (ou dilatation) en fonction de la température. Pour
mettre en ceuvre cet actionnement, on va joindre & la structure déformable un film
résistif. Lorsqu’un courant circule dans cette résistance, il provoque un échauffement du
composant engendrant la déformation du matériau dilatable et donc de la poutre (figure

1.2).
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Etat off Etat on

FIGURE 1.2 — Principe de I'actionnement électro-thermique.

Les tensions nécessaires pour commander l'actionnement sont trés faibles, ce qui
constitue un avantage majeur. En revanche, le courant traversant les résistances est tres
important (quelques mA) et doit étre maintenu durant toute la durée de I'actionnement.
De plus, les constantes de temps thermiques sont bien supérieures aux constantes de
temps électriques, le temps de commutation de ce systéme est, par conséquent, bien
plus grand que celui des composants actionnés électrostatiquement. A linverse d’un
actionnement électrostatique, ce type d’actionnement ne souffre pas de probléme de
chargements. Cela permet aux composants actionnés électro-thermiquement, de présenter
une plus grande fiabilité.

L’actionnement piezoélectrique consiste a utiliser un matériau piezoélectrique pour
contraindre mécaniquement le composant (figure 1.3) et provoquer la déflexion de la
poutre. En effet, ce type de matériau a la particularité de se déformer proportionnellement
a I'application d’un champ électrique, crée par une différence de potentiel.

7~

Etat off Etat on

FIGURE 1.3 — Principe de 'actionnement piezoélectrique

L’avantage principal de cette technique est que ces matériaux ont une déformation
proportionnelle & la commande en tension. Ils présentent une stabilité forte, un phéno-
meéne d’hystérésis réduit et pas de chargement de diélectrique. Ce type d’actionnement
est donc indiqué pour constituer des composants accordables analogiques.

La difficulté consiste en l'intégration des films piézoélectriques (e.g. film PZT) dont
les températures de fabrication trés élevées (> 700°C') sont incompatibles avec les
technologies CMOS.
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L’actionnement magnétique utilise la magnétostatique. Il est possible de rencontrer
ce phénomeéne dans deux cas bien précis :

— lors du passage d’un courant continu a travers un conducteur,
— lorsque le champ magnétique est engendré par un aimant permanent, ce qui
peut-étre le cas d’un matériau ferromagnétique dit dur.

La force résultant de ce type d’actionnement est plus importante que celle apportée par
I’actionnement électrostatique ou thermique, cela permet de grands déplacements de la
partie mobile du composant.

Cependant, la réalisation d’aimants permanents intégrés (ferromagnétiques) s’avére
délicate, ce qui explique le peu de composants intégrés de ce type présentés dans la
littérature.

Pour générer un champ magnétique continu, les concepteurs utilisent le plus souvent une
inductance spirale placée sous la partie mobile du MEMS (figure 1.4). Les dimensions
du composant sont principalement tributaires des dimensions de I'inductance d’actionne-
ment. Comme le champ magnétique induit doit étre important pour défléchir la poutre,
il est nécessaire d’avoir une inductance de forte valeur (donc de taille conséquente) mais
également un courant continu important la traversant.

Bien que ce type d’actionnement ne souffre pas d’instabilité et qu’il soit le seul a
offrir une vraie bistabilité, il se voit peu utilisé a cause de sa consommation d’énergie
élevée a la commutation et de son importante surface.

Etat off Etat on m
/

FIGURE 1.4 — Principe de 'actionnement magnétique

Le tableau 1.1 reprend les différents avantages et inconvénients de chaque technique
d’actionnement.
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Actionnement Les & Les ©
¢lectrostatique consommation faible fiabilité (chargement diélectrique)
intégration simple tension d’actionnement élevée
nombreux designs différents
thermique grands déplacements consommation élevée
commutation lente
piezoélectrique faible consommation sensibilité a la température
faible tension d’actionnement | faible amplitude de déplacement
simplicité
magnétique bistable fort courant de commande
déplacement important complexité

TABLE 1.1 — Tableau comparatif des techniques d’actionnement des MEMS.

Avec le développement récent de la technologie MEMS, il devient possible de concevoir
des capacités accordables d'un nouveau genre. En effet, cette technologie permet de faire
varier la valeur de la capacité de maniéres différentes en fonction du type d’actionnement
choisi et de la géométrie du MEMS. L’actionnement représente le type de commande
appliquée au composant pour controler la variation de capacité.

Dans la suite de cette section, nous présentons un état de l'art des capacités pas-
sives accordables. Nous les séparons en quatre groupes différents qui sont :

— les capacités digitales qui utilisent des micro-commutateurs,

— les capacités MEMS a variation de 'épaisseur e du diélectrique,

— les capacités MEMS a variation de la la surface S des électrodes en regard,
— les capacités MEMS & variation de la permittivité relative ¢, du diélectrique.

1.2.2.3 Les capacités digitales

Le principe de la capacité digitale MEMS repose sur 'utilisation de commutateurs
MEMS RF. Un commutateur MEMS RF étant un composant micrométrique présentant
2 états (binaire) obtenus en fonction de la commande appliquée. Ainsi, la capacité
équivalente présentera 2" états, n étant le nombre de commutateurs utilisés.

Il existe plusieurs classes de commutateurs : série ou paralléle et a contact résistif
(également appelé ohmique) ou capacitif. En fonction de son état (haut ou bas), le
commutateur résistif série (figure 1.5) est équivalent a un court circuit (R,,) ou présente
une capacité série de trés faible valeur (C,fy). Lorsqu'il est équivalent & un court-circuit,
les pertes d’insertion du composant doivent étre trés faibles (< 0,5 dB). Ce commutateur
est trés performant en basse fréquence, en revanche, la résistance de contact (R,,) est
trés dépendante de 1’état de surface du contact, ce qui peut engendrer d’importantes
pertes et donc une tenue en puissance limitée.
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Micro-poutre
Coﬁ' ! ! !
Ii!
Etat bloqué
ROB
Contact
Etat passant @ 20.0KY %500  100um

FIGURE 1.5 — Commutateur résistif série

Le commutateur capacitif série a un fonctionnement assez semblable au précédent
sauf a I’état bas ou il est équivalent & une capacité série. La valeur de la capacité série
a l'état bas (C,,) est plus grande que la capacité a I'état haut (C,rr). Cela est di a
la variation d’entrefer engendrée par le déplacement de la partie mobile et également
par le dépot d’'un diélectrique de faible épaisseur entre la ligne de transmission et la
partie mobile du commutateur. L'utilisation de ce commutateur est limitée aux basses
fréquences par la valeur de la capacité C,, et aux hautes fréquences par la capacité Cyysy.

Les commutateurs parallele ont un fonctionnement identique sauf qu’ils vont appli-
quer la commutation entre la ligne de transmission et la masse.

De maniére générale, les commutateurs série sont réalisés & 1’aide de poutres mono-
encastrées (figure 1.5) alors que les commutateurs paralléle sont le plus souvent réalisés

a 'aide de poutre bi-encastrées (figure 1.6).

La figure 1.7 présente un récapitulatif des différents commutateurs possibles et
leur modéle électrique en fonction de leur état, haut ou bas.

Diélectrique

FIGURE 1.6 — Commutateur capacitif paralléle.
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FIGURE 1.7 — Récapitulatif des différents types de commutateurs MEMS RF.

J. BRANK, de l'entreprise Raytheon, a développé une capacité digitale utilisant
des commutateurs MEMS RF capacitifs (figure 1.8) [20]. Le réseau réalisé a l'aide
de ces derniéres, présenté en figure 1.9, est constitué de cinq capacités MIM dont les
valeurs sont données dans le tableau 1 et de quatre commutateurs capacitifs actionnés
electrostatiquement. Ces commutateurs ont une capacité série a ’état haut de 30 fF
contre 3 pF a I’état bas. Chaque commutateur est monté en série avec une capacité MIM.
Cela permet d’obtenir 16 états différents donc 16 valeurs de capacités distinctes, i.e. une
capacité digitale 4-bits.

La capacité minimale réalisable est fixée par CO0, ici 3,08 pF. La valeur des com-
posants C1 a C4, données figure 1.9 (c), est choisie de fagon a permettre une excursion
homogene de la plage de variation de la capacité. La valeur maximale de la capacité
est obtenue lorsque les commutateurs sont a 1'état bas (i.e. lorsque la capacité du
commutateur est le plus grande). Dans cette configuration, la capacité obtenue est de 6,3
pF. La taille approximative de cette solution est de 2 mm x 2 mm.

Vue de dessus

Membrane

Trous
d’accés
inférieurs Electrode Vue en coupe

l Diélectrique Electrode

Electrode
Diélectrique _ o
Silicium haute résistivité

FIGURE 1.8 — (a) Photographie du commutateur capacitif, (b) Principe en coupe du pont
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FIGURE 1.9 - (a) Photographie de la capacité digitale 4-bits, (b) Schéma électrique équivalent,
(c) Valeur des capacités MIM.

1.2.2.4 Capacités MEMS RF & variation continue

De par leur principe, les capacités digitales ne présentent pas une variation analogique
de leur valeur. Certaines applications, comme le filtrage accordable, peuvent nécessiter
une précision importante, obtenu en multipliant le nombre d’états possibles pour la
capacité (i.e. en augmentant le nombre de bits). Mais cela entrainerait une augmentation
de la taille du dispositif, accompagnée de la création d’effets inductifs parasites.

En contrélant ’actionnement, il est possible d’obtenir une variation continue de la
capacité en fonction de la commande et cela, pour plusieurs types d’actionnement.

Variation d’entrefer. L’équation 1.1 montre qu’'une diminution de l’entrefer e va
entrainer une augmentation de la capacité. L’entrefer représentant la distance entre le
pont MEMS et la ligne de transmission, la déflexion du pont fait obligatoirement varier
cette dimension.

Les premiéres capacités variables MEMS a 2 électrodes paralléles ont été réalisées en
1996, dans les laboratoires de l'université de Californie a Berkley et publiées par D. J.
YOUNG et B. E. BOSER (figure 1.10) [21]. Le composant est constitué d’'une électrode
métallique mobile suspendue au dessus d’'une seconde électrode fixe de 200 pum x 200
pm. La partie mobile est maintenue par 4 bras d’encrages, dimensionnés de facon a
obtenir une constante de raideur de 3,8 N/m et ainsi obtenir une fréquence de résonance
mécanique de 35 kHz.
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FIGURE 1.10 — Capacit¢ MEMS & variation d’entrefer de D. J. YOUNG et B. E. BOSER [21].

C [pF]

A
2,50+

2454 .
2404
2354
2304 .
2,254
2204 .
2,154 .

2,104 ¢

! ] ! ! ! ! ! »
T T T T T

3 4 5 ¢ Bias [V]

(=]
— o
[§5)

FIGURE 1.11 — Variation de la capacité |21].

Le composant posséde un actionnement électrostatique; la figure 1.11 présente la
variation de capacité en fonction de la tension d’actionnement. La capacité nominale
est de 2,11 pF, et atteint 2,46 pF pour une tension d’actionnement de 5,5 V. La plage
d’accord est relativement faible car elle est limitée par les capacités parasites introduites
par le substrat.

Z. FENG utilise quant a lui un actionnement électro-thermique pour faire varier
I'entrefer [22]. Le varactor série qu’il présente dispose de bras d’actionnement réalisés
avec deux matériaux dont les coefficients de dilatation thermique sont trés différents
(figure 1.12). Le passage d’un courant dans ce bras métallique engendre un échauffement
et donc une dilatation du matériau le plus sensible & la température. L’association avec
le matériau dont la dilatation est plus faible va entrainer un déplacement vertical de la
partie mobile et donc créer une variation de l'entrefer de la capacité.
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FIGURE 1.12 — Représentation du dispositif [22].

Ce dispositif a permis & Z. FENG d’obtenir un rapport Cy,u/Chin de 2,7 avec un
temps de réponse de 'ordre de quelques millisecondes (contre quelques microseconde pour
un actionnement électrostatique). Bien que la tension d’activation soit faible, la consom-
mation en courant est élevée ce qui peut étre problématique pour des systémes embarqués.

Enfin, J. PARK utilise un actionnement piézoélectrique (figure 1.13) pour comman-
der le déplacement de 1’électrode mobile [23]. La tension d’actionnement sert & controler
la déformation du cristal de quartz et donc la déflexion de I’électrode mobile placée au
dessus d’une ligne de transmission. Seuls les bras servant a ’ancrage de 1’électrode mobile
sont réalisés a ’'aide d’'un matériau piézoélectrique.

(a)

FIGURE 1.13 — (a) Photographies de la capacité piezoélectrique et (b) Variation de la capacité
en fonction de la tension d’actionnement 23]

L’électrode mobile mesure 150 pym x 150 pm , son déplacement atteint 3 pm pour
une tension d’actionnement de 10 V. La figure 1.13(b) montre le rapport de capacité
en fonction de la tension d’actionnement. J. PARK mesure un rapport Chae/Cpimn (ici
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Con/Cofy) supérieur & 3 pour une tension de commande de seulement 6 V. Ce type
d’actionnement permet donc d’atteindre un fort rapport Ch,up/Cmin avec une faible
tension d’activation.

Variation de surface. Ce type de capacité est rendue variable par la modification de
la surface des électrodes en regard. On retrouve, dans la littérature, deux principes de
capacités a variation de surface :

— les capacités rotatives,
— les capacités interdigitées.

A. MEDHAOUI, de la société ST Microelectronic, présente une capacité rotative a action-
nement thermique |24, 25|. Une photographie du composant accordable est présentée en
figure 1.14. L’effet rotationnel est apporté par le désaxement des deux bras d’encrage
I'un par rapport a 'autre. La variation d’angle de la partie rotative est faible. On note
ici que l'angle de rotation est de 7 degrés. On remarque sur l’agrandissement de la
figure 1.14 que les électrodes sont fractionnées, cela a pour conséquence de diminuer la
capacité maximale réalisable, mais surtout d’augmenter l'impact de la rotation sur le
rapport Cpae/Chin. Ainsi, une accordabilité de prés de 70 % a été obtenue, mais avec
une consommation relativement importante du fait du type d’actionnement (300 mW
dans le cas le plus défavorable).

FIGURE 1.14 — Photographies de la capacité rotative [24, 25]|.

J. YAO, montre un réseau de capacités interdigitées verticales a actionnement
électrostatique |26, 27|. Le dispositif est présenté en figure 1.15. Lors de I’actionnement,
la partie mobile va se déplacer longitudinalement. L’imbrication des deux parties de la
capacité augmentant la surface des électrodes en regard et conduit & un accroissement de
la valeur de la capacité. Ici, le rapport Cpaz/Chin atteint 3.
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FIGURE 1.15 — Images MEB de la capacité variable a peignes interdigités [27].

Ces dispositifs ont une taille relativement importante, ce qui implique un fonc-
tionnement plutot a basse fréquence. Ils ont l'avantage de ne pas avoir de limitation
théorique du rapport Cpar/Chin €t peuvent atteindre de grandes valeurs de capacités
en multipliant le nombre de doigts de capacité. L’inconvénient de cette structure est sa
sensibilité importante aux accélérations, c’est pourquoi elle est le plus souvent utilisée
pour la réalisation d’accélérometre (28, 29, 30|.

Variation de permittivité du diélectrique. La méthode la plus simple pour
réaliser une modification de la permittivité consiste a déplacer un barreau de diélectrique
placé entre deux électrodes métalliques, comme le montre le schéma de principe de la
figure 1.16. De cette fagon, la permittivité effective se trouve modifiée en fonction du
déplacement du barreau de diélectrique. Cependant, peu de travaux ont été menés sur ce
type de capacité accordable.

\ Electrode supérieure

k Diélectrique en + + + + + + + +
mouvement

Ressort § —————— [—

Electrode inférieure

FIGURE 1.16 — Principe de la variation de permittivité par déplacement d’un barreau de diélec-
trique

Une autre possibilité est 'utilisation d’un matériau ferroélectrique placé entre deux
électrodes comme le montre la figure 1.17. Ce type de matériau a la propriété de
modifier sa permittivité en fonction de lintensité du champ électrique auquel il est
soumis. Le plus commun de ces matériaux est le BST (Ba,Sr;_,Ti03). J. FU a présenté
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une capacité de ce type [31]. Un rapport de capacité Ciuuz/Chmin de 2, avec une va-
leur de capacité maximale de 1,1 pF (pour une puissance d’entrée de 0 dBm), a été mesuré.

b
1
{ Substrat

FIGURE 1.17 — Structure d’une capacité BST a) vue de dessus et b) en coupe.

Un des avantages majeurs de ce type de capacité est que la permittivité du film
de BST peut facilement atteindre des valeurs supérieures a 200 [32], ce qui autorise
la réalisation de capacité de forte valeur sur de petites surfaces. En revanche, un
signal RF de forte puissance peut avoir un impact important sur la valeur de la
permittivité du film. Le signal RF va engendrer un champ électrique entre les électrodes
de la capacité et va donc modifier les propriétés électriques du film ferroélectrique [31, 32].

1.2.2.5 Principe du Zipping

Le Zipping est une amélioration du commutateur MEMS RF qui confére au composant
une variation continue. La figure 1.18 montre les deux topologies distinctes que peut avoir
ce composant. Ces deux topologies sont appelées :

— Curled (figure 1.18(a)),

— S-shaped (figure 1.18(b)).

Faible Electrode supérieure
distance

entre les : .
électrodes Film recourbé Film mince
Grande .
¢ distance flexible
de contact ———
T Electrode fixe Electrode inférieure

(a) (b)

FIGURE 1.18 — Topologie de base de la capacité variable zipper dite a) Curled et b) S-shaped
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Lors de lactionnement (électrostatique), la membrane souple va étre attirée progres-
sivement vers 1’électrode d’actionnement. Ce déplacement est fonction de la tension
d’activation, ce qui permet d’obtenir une variation continue de la capacité. On peut
d’ailleurs trouver de nombreux travaux sur ce sujet dans la littérature (33, 34, 35, 36]. La
figure 1.19 montre une vue 2D du type S-shaped dans différents états.

flexible membrane touch mode
with switching contact actuation
/ 7
Vior] [TOP
VvEm
Veor [BOTTOM

VCLAMP

(b) (c)

FIGURE 1.19 — Image 2D de la capacité zipper S-shaped de J. OBERHAMMER [36] a) a l’état
haut, b) lors de 'actionnement et c) a I’état bas

R. MAHAMEED présente une capacité zipper principalement destinée a la réalisation
de fonctions de filtrages accordables et de réseaux de matching [34] grace a un facteur de
qualité @ > 100 & une fréquence de 3 GHz et un rapport Cyuus/Chin de 3. La capacité
minimale C),;, est de 70 a 90 fF alors que la capacité maximale C,,,, est de 240 a 270 fF.

1.2.3 Capacités actives accordables

Les varactors (ou varicaps) sont des capacités variables analogiques réalisées a partir
d’une jonction PN (i.e. une diode) polarisée en inverse (figure 1.20). La polarisation
inverse crée une zone désertée! a l'interface entre la région P et la région N. Cette zone
désertée est équivalente & un isolant et sa largeur est fonction de la tension de polarisation.
En assimilant les régions N et P & des conducteurs, on obtient le schéma de principe d’une
capacité. Comme I’épaisseur de la zone désertée (jouant le role d’isolant) est fonction
de la tension, la diode varactor est équivalente a une capacité variable controlée en tension.

1. Zone sans porteur de charge située a la jonction de deux matériaux semi-conducteurs dopés N et P.
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Va =0 Vpc

Vrune = 0,5-2,3 Ve

1o

Court circuit RF /

parfait

Zone désertée

|

Substrat P-

FI1GURE 1.20 — La jonction PN [37].

En reliant le drain et la source d’un transistor MOS, on retrouve également une
jonction PN équivalente (figure 1.21). On peut donc également utiliser un transistor MOS

comme varactor. Ce type

de composant permet d’atteindre des rapports Cyuas/Coin de

l'ordre de 2. La figure 1.22 donne le rapport Ciz/Chin d'un transistor MOS monté en

varactor [37].

VG = 1,8 VDC

Vrune = 0,5 -2,3 Ve

D/

OD/S

Le

Court circuit RF = Zone désertée Substrat P-
parfait
FIGURE 1.21 — Le varactor MOS [37].
B8 e et s s e e s e s e .
B G—€) Va =1,5
a} SOV =18
. - |lm|a v =21
I 3.5} : 2
& C./C, =215
= 2 . C._IC, =208
Ug h / mex min =Y
2.5 , d |
c._/C, =215
1% 05 1 15 2 25 3 35

Tension drain/source [V]

FIGURE 1.22 — Courbe C-V d’un varactor MOS [37].
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Ces composants sont d'une grande précision et leur fiabilité est importante grace a la
maitrise des procédés de fabrication MMIC. Les varactors permettent en plus d’atteindre
des valeurs de capacité importantes pour un encombrement relativement faible. Le
facteur de qualité de ce composant dépend principalement de la taille du transistor.
Généralement, ce facteur de qualité atteint des valeurs supérieures a 20 & 1 GHz.

1.2.4 Conclusion

Chaque type de capacité variable posséde ses avantages et ses inconvénients en
fonction de la technologie employée, de sa géométrie et de la technique utilisée pour
controéler la variation de capacité. Le tableau 1.4 dresse un récapitulatif des performances
des différentes capacités variables analogiques rencontrées dans cette section.

’ Ref. \ Actionnement \ Cin (PF) \ Crnaz/Cmin \ Tension (V) \ Facteur de qualité ‘

variation d’entrefer

[22] | électrothermique 0,331 2,68 2,5 30 - 108 (@1 GHz)
[38] | électrostatique 0,63 1,42 3,6 40 (@1 GHz)
[39] | électrostatique 0,945 6 75 -

[23] | piezoélectrique 80 1073 3,1 6 210 (@1 GHz)
[21] | électrostatique 2,1 1,16 6 62 (@1 GHz)

zipping

[35] | électrostatique - 4,5 55 17

[34] | électrostatique | 70 -90 1073 3 - > 100 (@3 GHz)
[33] électrostatique 0,35 2,5 35 -

variation de surface

[26] | électrostatique 3,28 2 5 -

[27] | électrostatique 1,3 4,6 5,2 -

40 électrostatique 0,27 31 50 273 (@1 GHz)
41 électrostatique 0,32 4,2 60 71 - 8,7 (@1 GHz)
42 piezoélectrique 0,5 4 25 -

25| | électrothermique 0,42 1,3 1,2 -

variation de permittivité
[43] | - [ 114 [ 140 | 10 [ 218 (@l GHy)
jonction PN

i 5 0,7 2 1 -

15 - 20 5 4 5- 30 (@10 MHz)
[37] - 2 2,15 3 27 - 35 (@2 GHz)

TABLE 1.2 — Tableau récapitulatif des capacités & variations analogiques MEMS.
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1.3 Les composants inductifs intégrés et accordables

Comme la fonction capacité variable, la fonction inductance wvariable fait 1’objet
d’études, mais elles sont moins nombreuses que celles menées sur les composants
capacitifs. Cela est di principalement a leur complexité. Une inductance reconfigurable
peut servir dans un large éventail d’applications comme, par exemple, la réalisation de
circuits d’adaptation, d’antennes et de filtres reconfigurables. En réalisant un résonateur
a ’aide d’une inductance et d'une capacité, toutes deux variables, il est possible d’obtenir
une fonction de filtrage reconfigurable en fréquence et en bande passante et cela, sur une
large gamme de fréquence.

Nous focalisons la suite de cette section sur des solutions totalement intégrables
en omettant volontairement les composants non intégrables ou utilisant un actionnement
manuel ou externe.

Dans la littérature, on distingue deux grandes familles distinctes de self-inductance
intégrées et accordables :

— Les inductances passives, principalement nées de I'émergence de la technologie
MEMS et utilisant la majorité des différentes techniques d’actionnement présen-
tées a la section 1.2.2.1 de ce manuscrit,

— Les inductances actives, réalisées a l'aide de gyrateurs.

1.3.1 Inductances passives
1.3.1.1 Inductances digitales

Tout comme pour les capacités digitales, il est possible de concevoir un réseau de spires
reconfigurables en utilisant des commutateurs MEMS. La figure 1.23 montre un exemple
d’inductance reconfigurable utilisant ce type de commutateurs.

FIGURE 1.23 — Réseau de spire reconfigurable utilisant des commutateurs MEMS [46].
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Cette solution, présentée par S. ZHOU met en ceuvre des commutateurs MEMS (série
a contact ohmique) et permet de faire varier l'inductance de 2,5 nH a 324,8 nH. Les
commutateurs sont utilisés pour insérer ou non des troncons d’inductance de différentes
valeurs. L’avantage de cette méthode est qu’il est possible d’atteindre des valeurs
d’inductance trés fortes et d’obtenir un grand nombre d’états distincts. En revanche, il
est difficile d’obtenir un pas de variation de faible valeur a cause de la géométrie de la
solution. En effet, les longueurs de lignes présentes entre le troncon & commuter et le
MEMS doivent étre négligeables devant le pas de variation de I'inductance digitale. Il est
possible d’augmenter la largeur de ces lignes pour minimiser ces inductances parasites,
mais cette modification a pour effet de réduire la fréquence de coupure de I'inductance
reconfigurable. C’est pourquoi S. ZHOU annonce une fréquence d’utilisation maximale de
son composant trés faible (10 kHz).

1.3.1.2 Inductances analogiques

Pour des applications RF, comme les filtres RF et les antennes accordables, les
concepteurs préférent les composants a variation continue. Nous allons maintenant
présenter quelques solutions parues dans la littérature.

D’une maniére générale, la variation de self-inductance passive peut résulter de
trois principes distincts :

— la variation de la géométrie du bobinage qui permet, par exemple, de modifier la
mutuelle inductance induite au primaire (figure 1.24(a)),

— la variation du couplage entre le bobinage et le noyau magnétique (figure 1.24(b)),

— la variation de la perméabilité du noyau magnétique (figure 1.24(c)).

\(jl

(a) (b) ()

FIGURE 1.24 — (a) Variation de la géométrie du bobinage, (b) Variation du couplage entre
bobinage et noyau magnétique, (c) Variation des propriétés du noyau magnétique.

Variation de géométrie du bobinage. Le laboratoire BELL présente une inductance
a variation continue utilisant la dilatation thermique pour modifier la topologie du



1.3 Les composants inductifs intégrés et accordables 31

bobinage (figure 1.25). Au repos, les deux spires de l'inductance sont réalisées de fagon a
ce qu’elles soient éloignées I'une de l'autre grace a une contrainte mécanique résiduelle.
Lorsque la température augmente, la dilatation provoque un rapprochement de ces
deux spires et donc une augmentation de la mutuelle inductance. La variation relative
d’inductance est de lordre de 18 % avec un facteur de qualité proche de 5 a 1 GHz
(figure 1.25).

6 T T T T T T T 09
i AQ <10% : o
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5 o
e 0 © e .--«!ﬂ"“‘;oa
____________ O | o ;
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MO —a- 150C, L
A3 —e— 200C, Q|
AL >18% 2
¥ o= 200C, L
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FIGURE 1.25 — Inductance variable réalisée au laboratoire Bell [47].

La figure 1.25 montre que l'inductance est treés dépendante de la fréquence. Cela peut
alors poser un probléme si 'application visée nécessite une grande variation fréquentielle.
De plus, le passage de signaux RF dans cette inductance provoque un échauffement des
spires, donc une variation de l'inductance. Ainsi, cette solution est & réserver pour des
applications a faible niveau de puissance.

Comme nous l'avons vu dans l'exemple précédent, il existe une mutuelle induc-
tance entre deux spires d’'une méme inductance. Il existe le méme phénomeéne entre deux
inductances indépendantes situées a proximité, c’est le principe du transformateur.

C.-M. TasserTi, de 'ESIEE (Ecole Supérieure Ingénieur Electronique Electrotech-
nique) utilise ce phénoméne pour réaliser une inductance variable & actionnement
¢lectrostatique [48]. La tension d’actionnement controle la déflexion de la poutre MEMS
ou est imprimée 'inductance secondaire, et donc la distance séparant les deux inductances
(figure 1.26), ce qui permet d’obtenir une variation de la mutuelle inductance.

Ce procédé offre une valeur d’inductance peu dépendante de la fréquence entre 1,5 GHz et

5 GHz, avec une variation de prés de 50 % de sa valeur pour une tension d’actionnement
allant de 0 a 150 V (figure 1.26).
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FIGURE 1.26 — Inductance variable réalisée par 'ESIEE [48].

I. ZINE-EL-ABIDINE utilise le méme effet et présente une inductance a actionnement
thermique et compatible CMOS [49]. Cette inductance a montré une accordabilité de
30 % avec un facteur de qualité de 25 et une fréquence de résonance supérieure a 35 GHz.
Elle est donc utilisable pour des applications hautes fréquences, nécessitant un facteur
de qualité élevé (pour une inductance localisée). L’actionnement thermique provoque
la déflexion d’une des deux spires (figure 1.27), ce qui réduit la mutuelle inductance et
par conséquent et donc, fait diminuer la valeur de l'inductance mesurée. La figure 1.28
présente les résultats de mesures.

z

-Y
m"x
Déplacement NIRRT | T
200pm Mag= 132X SignalA=SE1  Date :24 Nov 2004 0 383 76,6 1149 153,2
EHT=3000kv ~ WD= 33mm  PhotoNo.=3205 Time :1658.08 en um

FIGURE 1.27 — Inductance variable présentée par I. ZINE-EL- ABIDINE [49]
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FIGURE 1.28 — Mesure de I'inductance variable présentée par I. ZINE-EL- ABIDINE [49]

Variation du couplage bobinage-noyau magnétique. Le principe de base consiste
a déplacer un noyau magnétique au voisinage d’'une inductance. Généralement, I'induc-
tance est de type solénoide et entoure le noyau magnétique (figure 1.29). La principale
difficulté est de controéler le déplacement du noyau a travers l'inductance sur une grande
distance, i.e. a controler le couplage. Il est important de noter qu’il n’existe pas de
démonstrateur a ce jour.

2
>

FIGURE 1.29 — Principe de variation d’inductance par déplacement d’un noyau magnétique a
travers une bobine

La valeur L d’une telle inductance est donnée par I’équation 1.3.

_ N?uA

L
l

(1.3)

Avec L la valeur de 'inductance en Henry (H), NV le nombre de spires, A la section du
corps de la bobine en m?, [ la longueur du circuit en m et u la perméabilité absolue du
noyau. i peut se mettre sous la forme p = pg p,, avec pg la perméabilité du vide et p,
la perméabilité relative du matériau utilisé pour fabriquer le noyau.

Le déplacement du noyau entraine une variation de la perméabilité effective et
donc une variation de I'inductance.
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Compte tenu des dimensions de l'inductance, le déplacement du noyau doit étre
important pour avoir un impact non négligeable sur le couplage et donc provoquer une
variation d’inductance élevée. Cette solution est trés délicate & mettre en ceuvre, a cause
des difficultés qu’il y a a réaliser une inductance solénoide et & avoir un noyau magnétique
translatable en son centre. De plus, le déplacement du noyau doit étre important, ce qui
limite les concepteurs dans le choix de I'actionnement a employer. Cela explique le fait
qu’il n’existe pas de composant de cette sorte utilisable aux fréquences microondes.

Variation de perméabilité du noyau magnétique. Il s’agit ici d’obtenir un accord
de la perméabilité 1 d’un noyau magnétique afin d’apporter une variation de la valeur de
I'inductance. On peut, dans un premier temps, citer les travaux de J. LOU qui présente
un concept d’inductance accordable hybride constituée d’un cristal piézoélectrique (PZT)
inséré entre deux plaques de matériaux magnétiques (Metglas) [50]. Ce principe est illus-
tré en figure 1.30. L’empilement Metglas/PZT /Metglas constitue le noyau magnétique a
perméabilité accordable. Ce noyau est entouré d’une inductance de type solénoide. Bien
que la variation d’inductance obtenue soit importante (AL/L,;,, = 4,5), I'utilisation

de cette inductance hybride n’est possible pour pour des fréquences inférieures & 1 kHz
(figure 1.30).
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FIGURE 1.30 — Inductance magnétoelectrique présentée par J. Lou [50].

Avec I’évolution des techniques de dépdt des couches minces, il devient désormais
possible de réaliser des noyaux multiferroiques composites constitués d’un empilement de
couches minces de matériaux magnétiques magnétostrictifs (sensibles aux contraintes) et
de matériaux piezoélectriques (moteurs de contraintes) [51]. Ces noyaux composites ont
la particularité de voir leur perméabilité se modifier en fonction du champs électrique
auquel ils sont soumis grace au couplage magnétoéleastique.

Les travaux les plus aboutis dans ce domaine sont ceux de B. ORLANDO, qui a
présenté un nouveau concept d’inductance accordable utilisant une structure bimorphe
multiferroique suspendue [52]. Cette structure, présentée en figure 1.31, permet de



1.3 Les composants inductifs intégrés et accordables 35

controler la perméabilité du noyau grace & une simple tension de commande de £ 10
V. L’avantage majeur de ce concept est qu'il est compatible CMOS? et utilisable aux
hautes fréquences (fréquence de coupure a plusieurs GHz), comme le montre la figure
1.32. Cette structure a conduit a la rédaction d’'un brevet [53].

bobinage noyau
_-magnétique

électrodes

piézoélectrique

(a) Schéma de principe. (b) Détail de la poutre piézoélectrique.

FIGURE 1.31 — Inductance variable piezomagnétique présentée par B. ORLANDO [52].
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FIGURE 1.32 — Simulation de I'nductance variable piezomagnétique présentée par B. ORLANDO
[52].

1.3.2 Inductances actives réalisées grace a un gyrateur

Les composants inductifs variables passifs que nous avons présentés dans la section
précédente sont des solutions peu répandues car leurs procédés de fabrication sont
encore mal maitrisés. Lorsqu'un dispositif nécessite un composant inductif accordable

2. En ajoutant seulement quelques niveaux de masque & un process CMOS.
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intégré, les concepteurs se tournent généralement vers la fonction gyrateur (ou inverseur
d’impédance).

Cette fonction était initialement utilisée aux basses fréquences. L’impédance d’en-
trée d’un gyrateur est proportionnelle & linverse de l'impédance de charge. Aux
fréquences microondes, elle peut étre utilisée pour la réalisation d’inductances actives.
Le schéma de principe du gyrateur est donné figure 1.33, une capacité C joue le
role d’impédance de charge afin d’obtenir une impédance d’entrée équivalente a une
inductance.

[ I,
—— <
GYRATEUR
T Vi 0 A T Vv, = ¢C
-A, 0

FIGURE 1.33 — Schéma de principe du gyrateur.

La matrice admittance, Y, de ce circuit est présentée en (1.4) et I'impédance d’entrée
Z, du dispositif est exprimée en (1.5).

r=| 0] (1.4)

Avec Ay et Ay € R et de méme signe.

_ Vi _ 4w

On constate que 'impédance d’entrée est équivalente a une inductance de valeur C'/A; A,.

Ze

Dans le cas ou 'on remplace la capacité C par un varactor, nous obtenons donc une
inductance accordable controlée en tension.

A titre d’exemple, on peut citer M. GROZING qui présente une inductance active
accordable réalisée a partir d’'un montage gyrateur (figure 1.34) [54].
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FIGURE 1.34 — Schéma électrique de I'inductance présentée par M. GROZING [54].

La valeur de 'inductance est variable en fonction de la valeur des transconductances
des transistors. La formule suivante permet de calculer une valeur approchée de I'induc-

tance synthétisée :

Cy
= ——-
Gmleg

avec (5 la capacité aux bornes de Us.

Les transconductances Gm; et Gms sont modifiables via le courant de polarisation
It,er. La figure 1.35 présente la simulation puis la mesure de I'impédance d’entrée du
montage pour deux cas extrémes de [Ir,.s. Le tableau 1.3 donne un récapitulatif des
performances de cette inductance active.

FIGURE 1.35 — Comparatif simulation et mesure a) pour I'inductance minimale, b) pour l'in-
ductance maximale [54].
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Abague de Smith gauche droite
Symbole mesure >< -I— >< +
Symbole simulation O <> O <>
Courant Iy [nA] 800 100
Courant loyer [LA] 0 0 0 | 10,7
Courant lgarer [MA] 0 | 200 ) 0 [1L7
Consommation en courant Ipc [mA] 12,8 1,89
Consommation en puissance Poc ~ [mW] 32,0 4,73
Inductance L [nH] 3,2 23
Fréquence de résonance f, [GHz] 5,6 1,9

TABLE 1.3 — Tableau récapitulatif des performances de I'inductance [54].

L’inductance active est trés appréciée des concepteurs de circuits accordables grace
A sa faible superficie (en général inférieure a 0,25 mm?), mais également grace a des
rapports Lpaz/Lmin importants (de lordre de 10). En revanche, la consommation
supplémentaire apportée par le montage gyrateur est importante et ses performances
sont trés limitées dans le domaine des fortes puissances.

1.3.3 Conclusion

Le tableau 1.4 dresse un récapitulatif des performances des différentes inductances
variables rencontrées dans cette section, en fonction de la technologie utilisée, de sa
géométrie et de la technique utilisée pour controler la variation de I'inductance.

’ inductance active

Reéf. Technologie Lyin (0H) | Lyaz/Lmin | Conso. (mW) | Facteur Q Autre
[54] | CMOS 0,25 pm 3,2 7,18 4,7 a4 32 - -

[55] | CMOS 0,13 pm 0.93 2.9 2254525 | 104200 | 150 x 170 pm?
[56] | CMOS 0,35 um 5 7,56 - - 200 x 140 pum?
[57] | CMOS 0,5 pm 20 5 07433 5 5

’ inductance passive

Ref. Actionnement Linin, (0H) | Limaz/Lmin | Conso. (mW) Facteur Q Autre
[58] | électrostatique 1,1 1,88 0 140 @ 6 GHz 4 états

50 électrostatique 38 103 5,15 0 1@ 2 kHz -

49| | électrothermique 1,05 1,25 - > 7 1 x 1,5 mm?
59| | électrothermique 0,65 1,09 - 8 @3 GHz | 600 x 600 pum?
60| | électrothermique 1,132 1,96 5 mW > 10 -

61| | électrothermique 5,6 1,46 - 15 @ 4 GHz -

52 piezoélectrique 0,25 2,4 0 14 @ 3 GHz | 500 x 500 pm?

TABLE 1.4 — Tableau récapitulatif des capacités a variations analogiques MEMS.
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1.4 Les dispositif filtrants accordables

Dans la littérature, nous pouvons rencontrer de nombreuses topologies de filtres
accordables, utilisant une ou plusieurs des solutions présentées dans la section précédente.
Nous allons maintenant présenter un état de I'art des différentes solutions permettant la
réalisation d’un filtre accordable intégré pour les radiofréquences.

1.4.1 Filtres passifs

Le fort développement des composants MEMS-RF et de leurs performances, parti-
culiérement en terme d’accordabilité ou de reconfigurabilité, en font des composants de
choix pour la conception de fonctions accordables RF large bande.

Nous citons d’abord les travaux de J. BRANK, de la compagnie Raytheon qui a
mis en ceuvre une capacité digitale, présentée dans la section 1.2.2.3 de ce manuscrit,
pour réaliser plusieurs filtres accordables. Celui que nous présentons maintenant est un
filtre passe-bande 5 poles pour la bande UHF 3 (figure 1.36).

JiLi L

FIGURE 1.36 — Photographie et schéma électrique équivalent du dispositif [20].

L’utilisation de la capacité digitale permet de faire varier la fréquence centrale du filtre
de 885 MHz a 986 MHz avec, dans le méme temps, une variation de la bande passante
allant de 168 a 174 MHz. Les pertes d’insertion sont comprises entre 6,6 et 7,3 dB et
les pertes par réflexion sont inférieures a4 -10 dB dans la bande. Les dimensions de cette
solution sont de 3,5 mm x 14 mm. Ces pertes d’insertion, extrémement fortes, peuvent
étre expliquées par le fait que les inductances utilisées pour constituer les résonateurs LC
sont intégrées, c’est-a-dire qu’elles sont imprimées sur le substrat et donc sujettes aux
pertes de ce dernier, ajoutées aux pertes par effet Joule dissipées dans la métallisation.
La figure 1.37 présente les résultats de mesure du filtre.

3. Bande du spectre radioélectrique comprise entre 300 MHz et 3 GHz.



40 CHAPITRE 1 : COMPOSANTS ET DISPOSITIFS FILTRANTS ACCORDABLES

0 10
5 5

-10 -/ = 0

L L N NN .
30 //// / [ W\\\\\ -20
e I /7 A\ N

J AN w

40 f
0,6 0,7 0.8 0,9 1 1.1 1.2 1.3 1,4

Sa1 (dB)
Sy (dB)

Fréquence (GHz)

FIGURE 1.37 — Mesure des paramétres So; et Si; du filtre reconfigurable [20].

M. A. EL-TANANI et G. M. REIBEIZ ont présenté un filtre accordable mettant en
ceuvre des capacités MEMS-RF utilisant le principe du Zipping (cf. 1.2.2.5) [62]. Le
composant MEMS utilisé (figure 1.38(a)) a l’avantage de combiner une capacité digitale
et une capacité analogique, comme le montre la variation de la capacité en fonction de
la tension d’actionnement (figure 1.38(b)). Ce composant permet d’atteindre un rapport
Crnin/Cmax trés important grace au principe de la capacité digitale. La fonction de filtrage
passe bande dispose également d’une variation continue de sa fréquence centrale grace a
la technique du Zipping. Pour augmenter encore le domaine de variation de la capacité,
les auteurs ont réalisé un réseau 3-bits avec cette capacité.

150 300 =
M' Effet zipping A
ov 250 .
@ Col ® o 3
S § TN £ 200 .
pEC GELE 2 |
& 150 _
o
2 s
© 100 -
En option L
R, Cuemsi _é| 50 F -
e | I
G o : RMIM: 0 L 1 A 1 ) 1 . 1
e 3 0 20 40 60 80
S Polarisation (V)
(b)

FIGURE 1.38 — (a) Zipping MEMS; (b) Variation de la capacité [62].

Le filtre réalisé, dont la figure 1.39(a) donne le principe utilisé et la figure 1.39(b) une
photographie apreés réalisation, est un filtre planaire & deux résonateurs couplés. Chaque
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résonateur dispose d’un réseau de capacités variables afin de faire varier sa fréquence de
résonance. De cette fagon, le filtre dispose d'une fréquence centrale controlable allant de
1,56 GHz a preés de 2,5 GHz. Comme nous 'avons vu, la variation est continue grace
au Zipping. La figure 1.40(a) donne l'allure du parameétre Sy; de ce filtre dans plusieurs
configurations. Le tableau de la figure 1.40(b) présente la bande passante et les pertes

d’insertion du filtre pour plusieurs valeurs de fréquence centrale.

J
’

I

6.7 mm

(b)

0 ————————
- DX ITRRR E 1dB/3dB P 1dB/3 Pertes
\\“\'l/ﬂ'\\\ 1 fo dB/3d d’in:;::ins Jo dB/3dB d’insertions
10 \\‘I;.',‘,"\ \ {1 |@Hy| BW @8) (GHz) | BW @8)
- - " ‘ -
! ‘1-(","‘\‘, \ ] 1,55 | 69/101 1,93 1,81 | 75/112 1,96
[ AN 1,58 | 69/102 | 1,93 1,83 | 76/111 1,96
2 -20 N
=0T A\ 1,59 | 69/105 1,92 1,85 | 75/112 1,95
S § 1,62 | 71/110 1,93 1,88 | 75/111 1,97
30T 1,64 | 71/110 1,94 1,91 | 73/105 1,97
i 1,66 | 72/110 1,96 1,93 | 74/112 1,97
-40 1,71 | 73/110 1,92 1,96 | 73/111 1,08
s 1,72 | 69/111 1,96 2,01 | 73/110 1,08
' Fréquence (GH2) 1,78 | 75/111 1,92 2,04 | 72/109 1,99
(a) (b)

FIGURE 1.40 — (a) Accord du parameétre Sa;, (b) Tableau récapitulatif des performances du

filtre [62].

1.4.2 Filtres actifs

Les composants actifs MMIC sont également utilisés pour réaliser des filtres ac-
cordables car ils ont l'avantage d’étre plus naturellement intégrables. Le plus souvent,
les résonateurs sont employés dans des structures plus complexes comme les filtres

transversaux et récursifs ou encore les LNA filtrants, pour ne citer qu’eux.
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Dans la suite de cette section, nous présentons quelques structures de ce type per-
mettant d’obtenir une fonction de filtrage accordable.

1.4.2.1 Filtre a résonateur compensé

Les filtres a résonateurs compensés permettent d’augmenter le facteur de qualité des
résonateurs. L’amélioration du facteur de qualité est obtenue en compensant les pertes
du résonateur grace a un circuit actif simulant une résistance négative. Le tableau 1.5
regroupe quelques exemples de filtres accordables utilisant une résistance négative et
cela, sur différents substrats.

[63] [64] [65] [66] [67]
Type résistance | résistance | résistance résistance résistance
négative négative négative négative négative
Technologie AsGa AsGa BiCMOS AsGa CMOS
fo 1,ba2GHz | 23GHz | 1,642 GHz | 3,6a4 GHz | 816 a 875 MHz
2426 GHz | 4,7 GHz 3,2 a 3,6 GHz
BW relative 4,9% 5.2% 2.9% 1,1% 2.1%
5,5% 8,5% 1,2%
NF 17 dB - - 19 dB -
18 dB 7,5 dB 11 dB
IP1 1 dBm 0 dBm - -20 dBm -18 dBm
-6 dBm

TABLE 1.5 — Tableau comparatif de différents filtres actifs accordables utilisant une résistance
négative pour compenser les pertes du résonateur [68].

Les substrats a base d’AsGa permettent d’avoir des circuits dont I’/ P45 est supérieur
a celui des substrats a base de silicium, mais avec une consommation généralement plus
importante. Le NF de ces différents circuits est élevé (supérieur a 10 dB). En effet, la
résistance négative n’annule pas les pertes des composants formant le résonateur, mais les
compense. Pour utiliser de tels circuits dans une chaine de réception, il devient impératif
d’y associer un LNA en amont (formule de FRIIS).
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1.4.2.2 Filtre a inductance active

En utilisant une inductance active (dont le principe est présenté a la section 1.3.2)
et en lui ajoutant une diode varactor, les concepteurs de circuit MMIC réalisent un
résonateur totalement accordable.

K. ALLIDINA utilise une inductance active pour réaliser un filtre passe-bande &
grande accordabilité [69]. Le schéma électrique de son filtre est présenté figure 1.41. Le
montage différentiel est utilisé de facon a annuler le mode commun et diminuer ainsi
le bruit généré par la structure. L’inductance active est réalisée grace aux transistors
M1, et Mb,p. Les transistors M7, jouent le role de compensation de pertes, M8, ; et
Roui(a,b) sont utilisés pour réaliser I’étage buffer de sortie.

FIGURE 1.41 — Schéma électrique du filtre & inductance active présenté par K. ALLIDINA [69].

La consommation du circuit, trés dépendante de la fréquence de résonance choisie,
varie entre 12 mW et 26 mW. L'IIP3 est compris entre -12,4 dBm et -21 dBm. Bien
que les performances en puissance ne soient pas trés importantes, la plage d’accord
est, en revanche, trés large car la fréquence centrale peut varier entre 880 MHz et 3,7 GHz.

1.4.2.3 Filtre récursif et transversal

Les filtres récursifs étaient, a I'origine, utilisés pour la réalisation de filtres numériques
aux basses fréquences, cependant C. RAUSCHER a montré en 1985 [70] que le concept
pouvait étre facilement adapté pour réaliser des filtres analogiques fonctionnant aux
radiofréquences et aux microondes. Leur principe est d’obtenir une réponse de filtrage
par combinaison de signaux retardés et pondérés.
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Les filtres recursifs sont régis par I’équation temporelle 1.6 :
N P
y(t) = age(t—kr) =Y by (t —pr) (1.6)
k=0 p=1

ou x(t) et y(t) représentent respectivement les signaux en entrée et en sortie du systéme.

On peut schématiser ce type de filtre en utilisant un graphe de fluence comme ce-
lui donné figure 1.42.

FIGURE 1.42 — Graphe de fluence général d’un filtre récursif [71].

Pour connaitre la fonction de transfert de cette structure, on met I’équation 1.6 sous
la forme de produits de convolution donné par 1’équation 1.7.

P

y(t) * Z byo (t — p1) = x(t) * Z ad (t — k1) avec by = 1 (1.7)

p:O k=0

La fonction de transfert peut ensuite étre obtenue par transformée de Fourier (équation
1.8).

N N

Zak 67j27rfk‘r Zak eijWfkT
- Y(f) k=0 - k=0

Z bp e—]Zﬂ'pr 1+ Z bp 6—]27rfp‘r

p=0 p=1

S. DARFEUILLE présente une topologie de filtre récursif a deux étages successifs 72|, dont
le circuit de retard (figure 1.43) est rendu accordable grace a l'utilisation d'une varicap.
Le circuit de retard permet de fixer la fréquence centrale de la structure récursive.
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Le schéma de la cellule élémentaire est donnée figure 1.44.
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FIGURE 1.44 — Schéma de principe du filtre récursif de S. Darfeuille |71].

La photographie du filtre récursif réalisé est présentée figure 1.45. La fréquence
centrale du filtre est accordable de 1,73 & 2,38 GHz avec une bande passante de 60 MHz.
Le gain mesuré est de 15 dB et le facteur de bruit est compris entre 3,7 et 5,7 dB alors
que 'l P 4p est atteint pour une puissance d’entrée de -25 & -21 dBm. La consommation
est comprise entre 45 et 63 mW et la surface occupée est de 1,3 mm?.

FIGURE 1.45 — Photographie du circuit réalisé |71].
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1.4.2.4 LNA filtrant

Les LNA filtrants sont en réalité des amplificateurs a faible bruit avec une bande
passante étroite. Généralement les concepteurs utilisent une structure amplificatrice
de base (émetteur commun, cascode, etc...) et chargent cette structure par un ré-
sonateur LC (figure 1.46). Cette architecture a l'avantage de pouvoir étre utilisée
a hautes fréquences et de garder une plus forte linéarité que les autres architec-
tures comme le Rm-C*#, Gm-C?%, OTA-C5 ou encore les filtres & inductances actives, ou
les filtres récursifs. De par leur architecture, les LNA filtrants a résonateur LC présentent :

— une fonction de filtrage,
— une amplification,
— un faible facteur de bruit.

Cette architecture est donc a recommander pour les premiers étages des récepteurs car
elle va apporter le gain nécessaire et fixer le facteur de bruit de la chaine. La réjection
apportée diminue les contraintes de filtrage et de linéarité hors bande des autres fonctions
de la chaine de réception.

Vee

Out

v

FIGURE 1.46 — Structure de base d’un LNA filtrant a résonateur LC

Z. SAssl, lors de son travail de thése [73|, a utilisé un résonateur LC paralléle
différentiel qu’il a compensé a l'aide d’une résistance négative. Afin d’augmenter la
sélectivité de son filtre, il y a ajouté un convertisseur d’impédance qui permet d’augmen-
ter le facteur de qualité externe @).,; du filtre, i.e. augmenter I'impédance de référence

4. transresistance-capacitor
5. transconductance-capacitor
6. opérational transconductance amplifier-capacitor
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(impédance de source) pour augmenter la sélectivité du filtre autour de la fréquence
centrale. Il a ensuite ajouté un amplificateur différentiel, en amont du filtre, afin de
diminuer le facteur de bruit de la chaine. Enfin, on trouve des buffers en sortie pour
apporter du gain et faciliter I’adaptation de sortie. Le schéma électrique global du circuit
est présenté figure 1.47(a) et une photographie du filtre réalisé est proposée figure 1.47(b).

4 B 0N

FIGURE 1.47 — (a) Schéma électrique simplifié du LNA filtrant & résonateur LC compensé de
Z. Sassi, (b) Photographie du filtre fabriqué [73].

Ce circuit MMIC occupe une surface de 1,51 mm x 1,04 mm soit 1,57 mm?. La
fréquence centrale de la fonction de filtrage est accordable de 1,8 GHz a 2,4 GHz grace
a l'utilisation de varactors et une bande passante varie de 50 MHz & 300 MHz. Le gain
différentiel Sgg01 mesuré est de 18,5 dB avec un I P45 atteint pour une puissance d’entrée
de -25 dBm. La consommation varie entre 7 et 8 mA en fonction de la fréquence centrale
choisie, pour une tension d’alimentation de 2,7 V. Le facteur de bruit, non mesuré, a été
estimé par simulation a 4,2 dB. La figure 1.48 présente le balayage en fréquence centrale
et en bande passante du paramétre Sggo1.
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FIGURE 1.48 — Balayage en fréquence centrale et en bande passante du LNA filtrant & résonateur
LC compensé de Z. Sassi [73].

1.4.2.5 Etat de ’art des structures filtrantes intégrées et accordables

Le tableau 1.6 présente un état de ’art des structures filtrantes intégrées et accordables.

On distingue trois grandes familles :

les filtres passifs accordables. Ces dispositifs ont généralement une taille importante
par rapport a la fréquence de fonctionnement. Ils sont simplement constitués de ré-
sonateurs en éléments distribués ou localisés. Leur linéarité est forte, ce qui les des-
tinent principalement & étre utilisés pour des applications en émission, par exemple
dans les stations de base. Les pertes d’insertion de ces dispositifs sont généralement
supérieures a 2 dB.

les filtres actifs accordables. Cette catégorie rassemble les filtres constitués de réso-
nateurs accordables dont les pertes sont compensées. Ils ne présentent pas de gain.
Ils peuvent étre réalisés de la méme fagon qu’un filtre passif auquel on ajoute un
circuit de compensation de pertes afin d’en augmenter le facteur de qualité, ce qui
conduit & une diminution de la linéarité (a cause de la partie active).

les amplificateurs filtrants accordables. Ils présentent un gain positif dans la bande.
Ils sont réalisés a ’aide de structures amplificatrices bien connues et modifiées pour
apporter la fonction filtrage.

En réception, le dispositif amplificateur filtrant est préféré aux autres solutions car il
permet de fixer le facteur de bruit de la chaine & des valeurs faibles. Notre choix se tourne

naturellement vers cette architecture.

Il existe un grand nombre de topologies possibles d’amplificateur filtrant. La plus
prometteuse, pour l'application que nous visons, est celle du LNA filtrant mettant
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en ceuvre un résonateur LC compensé. En effet, sa consommation s’avére bien moins
importante que celle des topologies utilisant une inductance active. Sa gamme d’accord
est dictée par les performances des éléments formant le résonateur, ce qui rend la
réponse en fréquence bien plus simple & accorder et bien moins sensible que les structures
récursives ou channélisées. Enfin, cette structure permet d’atteindre une valeur de facteur
de bruit relativement faible (< 4 dB) tout en garantissant un gain élevé (> 12 dB) et
cela pour une surface réduite (< 2 mm?).
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1.5 Conclusion

Nous établissons, dans ce chapitre, I'état de l'art des composants capacitifs et

inductifs intégrés accordables, ainsi que leur application au filtrage. On constate que les
composants MEMS capacitifs ont, en régle générale, une accordabilité aussi importante
que les varactors de technologie MMIC. Bien que les capacités variables MEMS ont une
taille plus importante que leurs homologues actifs (varactor), elles ont une linéarité bien
plus importante. Il reste néanmoins certaines améliorations a apporter a ces composants
pour que leur fiabilité et leur reproductibilité atteignent celle des composants MMIC,
en particulier pour les composants & actionnement électrostatique a cause des effets de
chargement du diélectrique.
Le constat est le méme pour les inductances variables. L’inductance active accordable
a lavantage de pouvoir atteindre une large gamme d’accord (capacité de charge et/ou
résistance de gyration) avec une faible superficie, mais sa linéarité est trés réduite (bien
souvent inférieure a -20 dBm), sa consommation est non négligeable et elle génére un
bruit important, ce qui peut s’avérer problématique si I'inductance active est utilisée dans
les premiers étages du front-end. Les inductances accordables MEMS sont encore peu
développées, mais certaines réalisations trés prometteuses ont été publiées récemment
grace aux avancées importantes dans le domaine des matériaux composites et notamment
multiferroiques.

Dans ce chapitre, nous présentons également les structures filtrantes accordables
les plus utilisées. On a pu remarquer que 'accordabilité la plus importante a été obtenue
pour un circuit combinant une inductance active & un varactor [69], néanmoins cette
solution est inutilisable car la fonction de filtrage ne présente pas de gain et le facteur de
bruit est trop important. La seule architecture pouvant satisfaire a la fois aux conditions
de gain et de facteur de bruit fixées, est celle du LNA filtrant. La partie amplificatrice
du LNA filtrant va apporter le gain recherché et va fixer le facteur de bruit a une valeur
faible (typiquement inférieure & 3 dB); un résonateur va apporter la fonction de filtrage
et d’accord.

Dans le chapitre suivant, la conception d'un LNA filtrant différentiel dont la fonc-
tion de filtrage est accordable sur prés d’une octave est présentée.
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Chapitre 2

Conception d’un LNA Filtrant
accordable

2.1 Vers un nouveau type de front-end

Le synopsis de la partie réception d'un front-end traditionnel, utilisant des filtres
off-chip (SAW) et un LNA (MMIC), est présenté en figure 2.1(a). La figure 2.1(b) montre
une solution alternative utilisant un composant MMIC unique : le filtre actif a résonateur

LC compensé.

G=-2,5dB G=16dB G=-2,5dB
G=12dB
Filtre Filtre mélangeur
g Filtre LC compensé > mélangeur

présélection d’image

NF=3,5dB NF=6dB

(a) (b)

FIGURE 2.1 — (a) Front-end de réception traditionnel ; (b) Front-end de réception alternatif

W.B. KUHN montre [67] que 'ensemble filtre de présélection + LNA + filtre d’image
(figure 2.1(a)) peut étre remplacé par un filtre actif & résonateur LC compensé dont le
gain serait de 12 dB et le facteur de bruit de 6 dB (figure 2.1(b)). En calculant un facteur
de meérite (DR yragitionner) de la solution traditionnelle (équation 2.1) et un facteur de
mérite de la solution utilisant un filtre actif & compensation de pertes (équation 2.2),
puis en tracant les résultats, W.B. KUHN montre que les performances des filtres actifs
a résonateur LC compensé peuvent étre équivalentes aux performances de la solution

traditionnelle (figure 2.2).

PldB
DR raditionnel = 7T =~ o~ > 2.1
fraditionnel = 41 F,. G Brp (2.1)
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ou Iy, et G représentent respectivement le facteur de bruit et le gain de I'ensemble filtre
de présélection + LNA, Py4p est le point de compression a -1 dB mesuré a la sortie du
LNA, k est la constante de Boltzmann, 7" la température absolue du dispositif et Byr est
la bande passante du signal IF (Intermediate Frequency).

PldB Qg
AKT (F + 1) By Q2

DR filtre LC compense — (22)

ol Qg et () représentent respectivement les facteurs de qualité du résonateur avant et
aprés compensation et F' le facteur de bruit.
En égalisant les équations 2.1 et 2.2 on obtient 2.3.

4 (F+1

L’égalité 2.3 montre qu’'un facteur de qualité avant compensation (()y) faible, va avoir un
impact important sur le facteur de mérite de la solution a filtre LC compensé.

130

@ 120 +  Limited by input
° 110 | buffer transconductor \(
o gilii—
c ] - —
g1 a///
Q 90 [ /// b /
= — T
g 80— d
c
> 70
(]

60 I I L L L 1 I

0 5 10 20 40 80 160 320 640 1280
Offset from Filter Center (MHz)

FIGURE 2.2 — DR calculé en fonction de la fréquence pour (a) une conception traditionnelle du
front-end, (b) un filtre LC compensé avec Qo = 8, (c) un filtre LC compensé avec Qo = 3, et (d)
une conception & conversion directe. [67]

Nous avons vu dans le chapitre précédent que la meilleure topologie pour réaliser un
filtre présentant un gain suffisant, un facteur de bruit faible et une bonne linéarité était
la solution LNA filtrant.

Les spécifications données dans le tableau 2.1 sont établies en fonction des travaux de
W.B. KUHN cités précédemment et de l'application visée pour le LNA filtrant discuté
dans ce chapitre.
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’ Paramétre \ Valeur
fo Accordable sur 1 octave
gain > 10 dB
NF < 3dB
Bande passante < 10 % de fy
Input IP1 > -20 dBm
Adaptation d’entrée Non spécifiée
Consommation < 100 mW
Surface Non spécifiée

TABLE 2.1 — Tableau récapitulatif des spécifications attendues pour le LNA filtrant accordable
discuté dans ce chapitre.

2.2 Etude du résonateur accordable

Afin de réaliser un filtre passe-bande accordable pouvant étre utilisé dans un contexte
de radio opportuniste, nous avons besoin d'un résonateur possédant une large accorda-
bilité. Ce sera 1’élément de base de notre démonstrateur. Il imposera les performances
d’accordabilité de la structure finale. Il est donc primordial que sa conception soit faite
de fagon a avoir I'accordabilité la plus importante possible tout en disposant d’un nombre
réduit de composants.

Pour cela, nous proposons d’utiliser le résonateur présenté en figure 2.3(a) car il ne
compte que deux composants. Ce résonateur est le plus simple a réaliser, il ne dispose
que d’'un seul poéle et d’aucun zéro de transmission.

ag az

b: L J— C b Ro

(a) (b)

FIGURE 2.3 — (a) Schéma électrique du résonateur; (b) Schéma électrique du résonateur chargé
par Ry.

En utilisant une charge Ry = 50 {2 et en alimentant par une source adaptée a Ry (fi-
gure 2.3(b)), on peut calculer les paramétres Sy et S1; donnés par les équations 2.4 et 2.5.

2
1+ Ry (Y1 +1/Ry)

Sa1 (2.4)
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_ 1— Ry (Y1+1/Ry)
1+ Ry (Y1 + 1/Ry)

(2.5)

11

avec Y7 = jCw + ]ﬁ

La fréquence de résonance est donnée par (2.6). En chargeant le résonateur par
une charge résistive Ry, il est possible de connaitre la bande passante & -3dB (notée
BW) de cette structure . La résolution de |Sy;|> = 0,5 donne lieu a deux solutions réelles
positives (notées fi et fo). La valeur de |f; — fo| correspond a la largeur de bande
passante (BW). L’équation (2.7) donne expression de la langueur de bande passante en
fonction des éléments du circuit.

1
fo:—me (2.6)
BW = ! 2.7
_7TR()C ()

En remplagant les éléments L et C' de ce résonateur par les composants accordables
présentés aux sections 2.3.1 et 2.3.2 de ce manuscrit et compte tenu des rapports de
capacité et d’inductance donnés aux mémes sections, on peut s’attendre & un rapport
fomaz/ fomin de Pordre de 2, soit une variation de la fréquence de résonance sur une
octave. Pour la bande passante, la relation est un peu moins directe, la figure 2.4 montre
la valeur de la bande passante en fonction de la fréquence de résonance pour L,,a./ Linin
= 2 et Chgx/Crmin = 2.

Afin de normaliser 'axe des ordonnées, nous utilisons la bande passante minimale
réalisable notée BW,. Ici, BW, = 63,6 MHz. L’axe des abscisses est normalisé & fo in.
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FIGURE 2.4 — Variation de la bande passante a -3dB, en fonction de la fréquence de résonance
fo (BWae en bleu, BW,,;, en rouge et lieu possible en gris).

Le choix des composants utilisés pour réaliser ce résonateur est donc trés important
car il va avoir un impact sur l'accordabilité globale du filtre. Ce choix doit prendre en
compte plusieurs critéres :

$

disponibilité des composants,
performances RF,
accordabilité,

surface occupée,
consommation

S A A A

reproductibilité.

Les composants que nous avons retenus pour réaliser notre résonateur sont présentées
aux sections 2.3.1 et 2.3.2 respectivement pour les composants capacitif et inductif.

2.3 Présentation des composants accordables utilisés

2.3.1 La capacité accordable

La technologie QUBiIC4X SiGeC 0,25 pum de NXP que nous avons utilisée présente
deux types de capacité controlable en tension, la varicapB et la varicapNW toutes les
deux étant étant constituées d’une jonction p+ /nwell.

La connexion a la cathode est réalisée gréace a une couche enterrée de type N (BN) afin de
diminuer la résistance série, les propriétés de ces deux capacités variables sont résumées
dans le tableau 2.2.
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VaricapB VaricapN'W Unité
(P+ Base Poly/Nwell) | (P+ Active/Nwell)

C/A(0V) 2,636 0,767 [F/um?
C/P(0V) 0,0514 0,1 fF/um
déviation standard 2,2 2 % de la moyenne

C(0,4V)/C(2,5V) 1,5 1,44 -
parasite Ca 0,081 0,081 fF/um?
parasite Cp 0,36 0,36 fF/um

TABLE 2.2 — Tableau récapitulatif des performances des varicaps de la technologie QUBiC4X
de NXP [84].

La varicapB a une capacité relative et un rapport Cp,u./Chin plus grand que la
varicapNW. Le Design Rule Manual (DRM) [84], fournit par NXP, donne la formule

(2.8) pour estimer la résistance de pertes série R, de la varicap (& 1GHz).

12,89 L% 42 855 N
LW stripes W09043 1 (), 438

Ry(£2) 1,06 (2.8)

Cette équation montre qu’il est préférable d’augmenter W pour diminuer R, et ainsi
augmenter le facteur de qualité de la capacité. Réduire la longueur de grille, L, n’a pas
un impact trés fort sur R;. Une autre solution pour diminuer significativement R, peut
étre d’augmenter le nombre de doigts du transistor.

La figure 2.5 montre la variation des deux types de varicap, a taille identique, en fonction
de la tension inverse appliquée.
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2.2
. C936634-03
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1 O VCAPB data
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FIGURE 2.5 — Comparatif de 'accord des varicapB et varicapNW, & taille identique, en fonction
de la tension inverse appliquée (modéle vs. mesure) [84].

Comme vu dans le tableau 2.2, on constate que la capacité unitaire de la varicapB
est plus importante que celle de la varicapNW et que les mesures montrent un rapport
Crnaz/Cmin plus important pour la varicapB que pour la varicapNW. Pour ces raisons,
nous avons fait le choix d’utiliser la varicapB.

2.3.2 L’inductance accordable

La bibliographie réalisée & la section 1.3 a permis de montrer que les induc-
tances actives MMIC avaient une accordabilité importante associée a une taille faible.
Elles présentent également une consommation non négligeable ainsi qu’'une linéarité faible.

Les composants MEMS ont l’avantage d’avoir une bien meilleure linéarité. Les in-
ductances & actionnement électrothermiques sont les plus courantes car plus simples a
mettre en ceuvre. L’avantage de cette technique est d’autoriser des facteurs de qualité
importants ainsi quun rapport L/ Lmin de Tordre de 2 [60], mais I'actionnement
électrothermique réclame une consommation importante; de plus, nous pouvons nous
demander quel est I'impact de cet actionnement sur le facteur de bruit.



60 CHAPITRE 2 : CONCEPTION D’UN LNA FILTRANT ACCORDABLE

Les inductances utilisant des films minces de matériaux ferromagnétiques sont

encore peu répandues, mais restent de bonnes candidates car la perméabilité du noyau
magnétique peut étre modifiée sans qu’aucune partie mécanique ne se déplace, ce qui
signifie que les temps de réponse dépendent des propriétés du matériau ferromagnétique
et non des constantes de temps mécaniques de la structure. Pour modifier cette per-
méabilité, il est possible d’utiliser une commande en champ magnétique continu, mais
cette méthode nécessite un courant élevé. Une contrainte mécanique peut également
entrainer une modification de la perméabilité du matériau ferromagnétique ; c’est 'effet
magnétoélastique. L’actionnement piézoélectrique est trés avantageux car il permet de
générer cet effet magnétoélastique et qui plus est, avec une consommation trés faible, de
faibles tensions d’activation et une fiabilité trés importante.
La combinaison d’une inductance ferromagnétique et d’'un substrat piézoélectrique n’a
pour le moment été exploitée que pour des structures hybrides [50]|. Mais les progrés
spectaculaires des derniéres années au niveau des dépodts de couches minces (PZT! et
FeCoB?) ont permis la création d’une nouvelle inductance accordable brevetée par le
CEA-LETT [53] et dont un schéma de principe est donné en figure 2.6.

On rappelle ici la définition du ferromagnétisme :

Le ferromagnétisme est la propriété qu’ont certains corps de s’aimanter trés fortement
sous leffet d’un champ magnétique extérieur, et pour certains (les aimants, matériauzs
magnétiques durs) de garder une aimantation importante méme aprés la disparition du
champ extérieur. Cette propriété résulte du couplage collectif des spins entre centres
métalliques d’un matériau ou d’un complexe de métaux de transition, les moments de
tous les spins étant orientés de la méme fagon au sein d’un méme domaine de Weiss.

Matériau magnétique
Electrode supérieure

Poutre PZT

31— Electrodeinférieure

G,

i H uniax

\ ]
Silicon substrat i Air

FIGURE 2.6 — Schéma de principe de I'inductance accordable du LETT.

Cette inductance est constituée d'une inductance de type méandre réalisée grace
a une métallisation de 0,5 pm d’épaisseur. Cette métallisation repose sur un noyau

1. Titano-Zirconate de Plomb.
2. Alliage de Fer et de Cobalt dopé au Bore
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composite piézomagnétique, ce qui permet d’avoir un actionnement dont la consomma-
tion est négligeable. Le noyau piézomagnétique est composé d’'un empilement PZT (200
nm)/FeCoB(200 nm) bimorphe déposé respectivement grace aux méthodes sol-gel et
sputtering (ou pulvérisation cathodique). Le FeCoB a la propriété d’étre un matériau
magnétique doux, amorphe et uniaxial; il a une saturation magnétique importante (Ms
= 1,8 Tesla), qui lui confére une perméabilité importante. De plus, c’est un matériau a
haute résistivité (100 pOhm.cm) ce qui limite les problémes liés aux courants d’Eddy
aux hautes fréquences. Enfin la constante de saturation magnétostrictive, Ag de ce film
est de 20 a 40 1075. La figure 2.7(a) montre lactionneur piézomagnétique. Pour plus de
clarté, le ruban métallique réalisant I'inductance ainsi que les connexions RF ne sont pas
représentées. Une représentation en coupe de 'actionneur dans la zone d’ancrage (anchor
zone) est également proposée en figure 2.7(b). La figure 2.7(b) permet de repérer les
différentes couches réalisant ’actionneur.

SilSiO, Air gap

Top Top
electrode electrode

electrode electrode

Anchor zone (")

Suspended membrane

(a)

FIGURE 2.7 — (a) Photographie de Iactionneur sans l'inductance méandre ni les connexions
RF; (b) Vue en coupe de l'actionneur dans la zone d’ancrage.

La partie suspendue centrale de I'actionneur (en rose sur la figure 2.7(a)) est com-
primée ou dilatée en fonction du signe de la tension de commande appliquée a la couche
PZT (typiquement de 1 a 10 Volts). Pour augmenter la déformation (i.e. la contrainte
mécanique) le PZT est également partiellement suspendu (figure 2.7(b)) et la forme du
pont est optimisée dans le but de maximiser les déformations de ce dernier (en tension
et en compression). Ces déformations controlent la perméabilité du noyau magnétique.
De part les propriétés du cristal piézoélectrique, la déformation est proportionnelle & la
tension de polarisation et a été estimée, par le CEA-LETI, a 50 MPa/V grace au logiciel
Comsol Multiphysics. 1l est courant de trouver, dans les front-end, des tensions de polari-
sation de l'ordre de +10 V, ce qui correspond, dans notre cas, a des valeurs de contraintes
mécaniques de 'ordre de +£500 MPa. La contrainte mécanique est appliquée selon 1’axe de
facile aimantation du matériau magnétique. Cette derniére va avoir un impact sur ’aniso-
tropie magnétique induite. L’anisotropie magnétique induite contréle la perméabilité du
matériau magnétique et par voie de conséquence, la valeur de 'inductance.
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Afin de simplifier les simulations et de réduire les temps de calculs, un modeéle
électrique en 7 de cette inductance a été développé par le CEA-LETI grace aux travaux
menés par O. CASHA [85]. Ce modéle est présenté en figure 2.8.

Rs Ls Cp
——AN— YY), 1L
"
Lp
O— g 2 g o W= —O
Cs
11

J-C " J_
.|_ ox Cox
RIS ==c1 R1 5:[ 1]_ c1

!

FIGURE 2.8 — Modéle électrique en 7 de 'inductance ferromagnétique du LETT

Ce modéle est réalisé afin de décrire le fonctionnement phénoménologique de I'induc-
tance. Il peut se décomposer en deux parties distinctes :
— la partie du modéle liée a I'inductance méandre elle-méme. Ls, Cs et Rs modélisent
le ruban métallique et Cox, C1 et R1 prennent en compte le substrat,
— la partie du modéle liée au matériau magnétoélastique est modélisé par Lp, Cp et Rp.

Une premiére inductance ferromagnétique fixe, c’est a dire sans couche PZT servant a
I’actionnement, a été réalisée par le CEA-LETI, afin de valider la partie statique de ce
modele (i.e. les éléments Ls, Cs, Rs, Cox, C1 et R1).

Chacun des éléments Lp, Cp et Rp sont liés & un ou plusieurs effets engendrés par la
contrainte mécanique imposée par la couche PZT créant une modification des propriétés
électriques de la couche FeCoB. Les équations (2.9), (2.10) et (2.11) sont utilisées pour
paramétrer le modéle électrique.

Hoe+ M
Lp= A Hetr 208 (2.9)
Hegy
A(a?+1)
Cp = 2.10
Hepy Lp Rp v ( )
A~y M
Rp=21770 (2.11)

(67
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ol M s est la saturation de 'aimantation, o une constante d’amortissement, v le coefficient
gyromanétique et A une constante dépendant de la géométrie de l'inductance. Hsy re-
présente le champ magnétique effectif, il est calculable grace aux équations (2.12) et (2.13).

H.py=Hy,+ Hy+ H, (2.12)

H, = —0,31429 P (2.13)

ou la somme Hj + Hy constitue le champ magnétique anisotrope fixé par la composition
et la fabrication du film FeCoB, et H, est un champ magnétique variable en fonction de
la contrainte mécanique P imposée par le cristal PZT. On rappelle que le CEA-LETT a
estimé que la contrainte mécanique P pouvait varier de -500 MPa a +500 MPa, grace a
une tension de commande de -10 V a +10 V appliquée au matériau PZT.

Le tableau 2.3 présente les parameétres que nous avons utilisés pour configurer le
modele électrique de 'inductance. Les figures 2.9, 2.10 et 2.11 montrent respectivement
I’évolution de la valeur de l'inductance, des pertes série et du facteur de qualité du
composant en fonction de la fréquence.

parameétres valeur unité

v 18 10° -
P -500 a +500 | MPa
Q@ 0,001 -

H.ss 200

Ms 16000 Tesla
A 310712 -
R1 3600 Q
C1 10 fF
Cs 50 fF
Ls 0,75 nH
Rs 1 P

TABLE 2.3 — Récapitulatif des valeurs utilisées pour paramétrer le modéle électrique de I'induc-
tance.

Pour une contrainte de 500 MPa, il se produit une forte augmentation de la valeur de
I'inductance et nous avons constaté, dans ce cas, une forte diminution de la fréquence de
résonance (ramenée a 2,3 GHz). Pour des valeurs de contraintes plus faibles (inférieures
a 250 MPa), cette fréquence de résonance est supérieure a 5 GHz, ce qui implique une
valeur relativement plane de L dans la bande qui nous intéresse (i.e. 1 a 2 GHz).
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Les pertes simulées sont tout a fait en accord avec ce que 'on peut trouver dans la
littérature pour des inductances fixes planaires MMIC (sur silicium) notemment en
terme de valeur |86, 87|. Le facteur de qualité est également cohérent. L’optimum serait
d’utiliser I'inductance au maximum de son facteur de qualité. L’accord de l'inductance
va entrainer une modification de la fréquence de résonance du filtre (fy), mais également
une modification de la fréquence du facteur de qualité maximum (fgma,). L'impact de
l'accord de L sur fy et sur fgomq, n'est pas le méme. La variation de fgmq. est bien plus
importante (> 3 octaves). Il est donc impossible d’utiliser I'inductance au maximum de
son facteur de qualité.
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FIGURE 2.9 — Simulation de la partie inductive.
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FIGURE 2.10 — Simulation des pertes série de I'inductance.
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FIGURE 2.11 — Simulation du facteur de qualité de 'inductance.
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2.4 Le résonateur accordable

On remplace maintenant les éléments L et C' du résonateur de la figure 2.3 par les
composants présentés en section 2.3.1 et 2.3.2.
Malheureusement, la résistance série de I'inductance provoque d’importantes pertes dans
la bande et dégrade le facteur de qualité du résonateur. Afin de pouvoir l'utiliser, il
est primordial de lui adjoindre un circuit de compensation de pertes (ou encore appelé
résistance négative) afin d’améliorer le facteur de qualité du filtre.

2.4.1 La compensation de pertes

2.4.1.1 Introduction

La technique de compensation de pertes est trés largement utilisée pour la compensa-
tion de filtre & fréquence centrale fixe, mais elle peut également étre utilisée pour le cas
d’un filtrage agile & condition que la compensation soit accordable. Les pertes introduites
par la capacité sont trés faibles [84] et sont considérées comme étant négligeables.
Les pertes dans la bande sont principalement causées par la résistance de pertes de
I'inductance.

Si 'on veut augmenter le facteur de qualité d’une inductance a l'aide d’une résis-
tance négative, il existe principalement deux solutions.

— Compenser les pertes de 'inductance par une association série (figure 2.12(a)),

— Compenser les pertes de I'inductance par une association paralléle (figure 2.12(b)).

O * J_ O
Lr§ =cC o T 0
Lr €= Yneg
Zneg ,
< v l
(a) (b)

FIGURE 2.12 — Principe de la compensation (a) série; (b) paralléle

Nous pouvons exprimer 'admittance du résonateur compensé par une association série
(2.14) ou paralléle (2.15).

YLC comp serie — ]CUJ (2 14)

- +
Zneg + 1+ jLw
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YLC comp parallele — + ]CW + Yneg (215)

r+jLlw
Le but de la compensation est de modifier 'admittance du résonateur a perte de fagon

a se rapprocher de plus possible de Yic sans perte (2.16). Nous pouvons donc exprimer,
pour chacun des deux cas, ’expression de la partie réelle et de la partie imaginaire de la

compensation.
1 — LCw?
YLC sans perte — jLu} (216)
Les pertes de notre résonateur seront donc compensées si nous avons :
® Y10 comp seriec = YLC sans perte POUT le cas de la compensation série,
® Y1.C comp paralicle = YLC sans perte POUT le cas de la compensation parallele.
C’est-a-dire :
e (2.14) = (2.16) donne le systéme suivant
R(Zpeg) = —r1
(2.17)
S(Zneg) =0
e (2.15) = (2.16) donne le systéme suivant
§R(aneg) = r2+zgw)2
(2.18)
.2
S(Yoeg) = 2o @ wr o

En pratique, ces équations doivent étre vérifiées principalement autour de la fréquence
centrale fy afin de compenser au mieux les pertes dans la bande passante du filtre.

Dans la littérature, il existe une multitude de solutions permettant de réaliser une
résistance négative. Risto KAUNISTO [68], en fait une énumération exhaustive. En voici
quelques exemples :

— compensation série utilisant un transistor MOS,

— compensation paralléle utilisant un transistor MOS,

— compensation a deux transistors MOS,

— compensation différentielle.

Ces différentes architectures sont analysées au premier ordre en utilisant un modéle
simplifié du transistor donné en figure 2.13.
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w O—

FIGURE 2.13 — Modé¢le simplifié du transistor utilisé pour réaliser I’analyse, au premier ordre,
des différentes structures de compensation.

2.4.1.2 Compensation série utilisant un transistor MOS

La figure 2.14, montre le schéma de principe d’'une compensation série utilisant un
unique transistor MOS.

O
l Zin J_
Q Gy l
( Z1

Z1 Zin
-

\V; Z2

L

FIGURE 2.14 — Schéma de principe d'une compensation série utilisant un seul transistor MOS.

Z>

L’impédance d’entrée de ce montage est donnée par (2.19). Cette équation, fonction
des impédances Z;, Z, et de la transconductance G, du transistor montre que la partie
réelle de Z;, est négative si et seulement si Z; et Z5 sont des impédances de méme nature
(inductive ou capacitive).

Lin =21+ Zo+ Gy Z1 Zy (2.19)

Le calcul de Z;,, dans le cas ou Z; et Z5 sont des impédances capacitives, est présenté
par les équations du systéme (2.20). Les équations du systéme (2.21), correspondent au
cas oll Z; et Z, sont des impédances inductives.
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Type capacitif pour Z; et Z5 :

(2.20)
3Zin) = ~&5%
Type inductif pour Z; et Z :
?R(Zm) - —Gm L1 L2 w2
(2.21)

X(Zin) = w(Ly + Lo)

Il est certain que si ces impédances sont réalisées a ’aide de composants intégrés, le type
capacitif sera préféré au type inductif pour des questions d’encombrement et de pertes.

Pour que la valeur de la compensation soit accordable, il est possible de modifier
la transconductance (G, en jouant sur la polarisation du transistor ou encore de modifier
la valeur des impédances Z; et/ou Zy. Dans ce cas, le type capacitif est plus adapté
grace a l'utilisation de diodes varactors qui sont plus simples d’utilisation et moins
encombrantes qu’'une solution & base d’inductances variables.

Le type capacitif permet également de gagner en encombrement car il est possible
d’utiliser la capacité C,s du transistor en lieu et place de I'impédance Z, mais dans ce
cas, 'accordabilité via G,,, devient inefficace car Gy, et Cys sont liés.

Ce type de schéma est mieux adapté a la compensation des pertes série d’une in-
ductance de forte valeur. Dans ce cas, la partie imaginaire de Z;, (non nulle), mise en
série avec cette inductance, ne modifie pas trop la valeur de la partie imaginaire globale
de I’association.

Nous avons vu que pour une compensation série, il est préférable d’avoir une par-
tie imaginaire nulle (2.17). Compte tenu de (2.20) et de (2.21), il est impossible d’y
parvenir, que ce soit avec le type inductif ou bien avec le type capacitif.
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2.4.1.3 Compensation paralléle utilisant un transistor MOS

La figure 2.15, montre maintenant deux schémas de principe d’une compensation
paralléle utilisant un transistor MOS unique.

O
Za J_

Z1

Z2 \

Z1 _I_—o

Z1

v T/ .

FIGURE 2.15 — Schémas de principe d’'une compensation paralléle utilisant un seul transistor

MOS.

L’admittance d’entrée de ces deux montages est donnée par (2.22). Cette équation,
fonction des impédances Z;, Z, et de la transconductance G,, du transistor montre que
la partie réelle de Y;, est négative dans le cas ou Z; et Zy sont des impédances de nature
opposées (inductive/capacitive ou capacitive/inductive).

_ 1 G
Zv+Zy (1+ %)

Y; (2.22)

Le calcul de Y;,, dans le cas ou 'impédance Z; est de type capacitif et Z5 inductif, est
présenté par le systéme d’équation (2.23). Les équations du systéme (2.24), quant a elles,
explicitent Y;, lorsque Z; est inductive et Z, capacitive.
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Type capacitif pour Z; et inductif pour Zj :

Cq1 Loy w?—1
(2.23)
S(Yin) = e LC;52—1
Type inductif pour Z; et capacitif pour Z :
R(Yin) = 765 5
(2.24)
S(Yin) = — 62—

Grace a ces équations, on constate que la partie réelle de 'admittance d’entrée, R(Y;,),
est négative si L(; 2y C2 1) w? > 1.

Tout comme pour l'exemple précédent, la valeur de la résistance négative peut étre
modifiée en jouant sur G, ou en remplacant les impédances Z; et/ou Z par un
composant accordable.

2.4.1.4 Compensation a deux transistors MOS

Les deux topologies précédentes ont le désavantage d’avoir une partie réelle négative
trés dépendante de la fréquence.

L’utilisation de deux transistors pour réaliser la compensation permet d’annuler
(ou au moins de diminuer) cette dépendance fréquentielle de la partie réelle de la
compensation. La figure 2.16 présente le schéma de principe d'une compensation réalisée
a ’aide de deux transitors. Il est important de noter que ces deux transistors doivent étre
identiques (ou twin-transistor).

Z1

\ l Yin
| >
Yin

Z2 -+ \Y
Ioc Z>

T © T .

FIGURE 2.16 — Schéma de principe d’une compensation utilisant deux transistors MOS.
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[’équation (2.25) correspond & l'expression de 'admittance d’entrée : Y, d'un tel
montage, elle est fonction des impédances Z;, Z, et de la transconductance équivalente
de I'association des deux transistors.

1 G
Y, = — 2.25
Zi+ 7y (14 g—;) (2.25)
avec
Gml Gm2
G, = —ml Tm2 2.26
Gml + Gm2 ( )

L’expression (2.25) est identique a (2.22), au signe prés devant G,,. On constate que
la partie réelle de Y;, devient négative lorsque les impédances Z; et Z5 sont de méme
type (inductif ou capacitif). Cela donne donc lieu & deux schémas électriques possibles,
présentés en figure 2.17.

Il
L1 ]

Yin
Yin -+
-

FIGURE 2.17 — Schémas électriques d’une compensation a deux transistors MOS (a) type in-
ductif; (b) type capacitif.

Type inductif pour Z; et Z; :

(2.27)

Type capacitif pour Z; et Z5 :

(2.28)
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Les équations des systémes (2.27) et (2.28) montrent qu’il est possible d’obtenir une
partie imaginaire faible. Dans le méme temps, le choix des rapports L;/Ls ou Cy/CY,
permet d’obtenir un réglage complémentaire a G, pour fixer la valeur de la résistance
négative.

2.4.1.5 Compensation différentielle

En considérant le schéma de la figure 2.16 et en annulant les impédances Z; et Zy, ce
schéma peut se mettre sous la forme du schéma électrique présenté en figure 2.18, qui
correspond & une structure différentielle.

Ioc

FIGURE 2.18 — Schéma électrique simplifié d’une compensation différentielle.

La relation (2.25) donne le systéme suivant :

(2.29)
%(}/; ) — ngs 11_ch2

Ou Cys1 et Cyo représentent les capacités grille/source des deux transistors MOS
utilisés.

Il est également possible de remplacer les transistors MOS par des transistors bipolaires
(BJT). L’admittance d’entrée Y;,, devient donc :

(2.30)
%(Y;n) =0

Avec [ le gain en courant du transistor et r, sa résistance de base.



74 CHAPITRE 2 : CONCEPTION D’UN LNA FILTRANT ACCORDABLE

Le modéle de transistor utilisé pour exprimer (2.30) est un modéle simplifié ne
prenant pas en compte les capacités base/émetteur et collecteur/émetteur du transistor,
ce qui explique le fait que (2.30) donne une partie imaginaire nulle.
Ici, l'accordabilité de la partie réelle de la compensation se fait uniquement via une
modification de la polarisation permettant de faire varier le gain en courant § sur une
large plage de valeur.
La structure différentielle posséde les avantages suivants :
— une partie réelle peu dépendante de la fréquence (décroissance de f en fonction de
la fréquence),
— un accord de la partie réelle de la compensation pouvant se faire sur une grande
plage et de fagon simple (polarisation),
— un fonctionnement aux radio-fréquences,
— une partie imaginaire de la compensation théoriquement nulle.

2.5 Etude de la compensation différentielle des pertes

On a vu dans la section précédente que la compensation différentielle des pertes
était appropriée pour compenser un résonateur RLC paralléle. Elle est d’ailleurs large-
ment employée pour la conception d’oscillateurs controlés en tension (VCO) intégrés
[88, 89, 90, 91|. Nous allons nous inspirer de ces conceptions pour réaliser le résonateur
compenseé.

La figure 2.19 montre le schéma électrique simplifié d’un résonateur compensé utilisé
pour réaliser un VCO.

cht e

L, Low frequency
¥ noise at®,
Vo ‘f| SR

i ApT
il

FIGURE 2.19 — Schéma électrique simplifié d’un résonateur compensé utilisé pour réaliser un
VCO [8§].



2.5 Etude de la compensation différentielle des pertes 75

Compenser les pertes, revient a retrouver de l'expression du résonateur sans perte
autour de la fréquence de résonance fy. Le résonateur sans perte est présenté en figure
2.20 et son admittance est donnée par (2.31).

In Out

FIGURE 2.20 — Schéma électrique d’'un résonateur sans perte.

1 — LCw?

2.31
T (2.31)

YLC sans perte —

On a vu que, les composants que nous utilisons pour concevoir notre résonateur présentent
des pertes. En premiére approximation, nous considérons que les pertes introduites par la
capacité sont négligeables [84], nous pouvons donc assimiler le résonateur a celui présenté
en figure 2.21(a). Comme la compensation est placée en paralléle du résonateur, il est
plus pertinent de le transformer comme indiqué en figure 2.21(b).

(o, * l O
L In _ A Out
r L’p % C’hp R’
(b

(a) )

FIGURE 2.21 — (a) Modéle du résonateur ; (b) Modéle équivalent du résonateur aprés transfor-
mation paralléle.

avec (L )2 9
w)+r

R, = = (2.32)
L 2 2

= (LW (2.33)
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C=C (2.34)

p

Les pertes, ici représentées par R, doivent étre compensées a la fréquence de résonance fj.

En couplant la formule (2.32) aux équations (2.9) et (2.11) il est possible de cal-
culer les extremums de R),. Ansi :

et
R e = 107 0

Nous transformons maintenant le résonateur pour qu’il fonctionne sur le mode différentiel
(figure 2.22).

In + Out +

—_—— - — 4 — — 4~ — - Masse virtuelle

(o, ® ® O
In - Out -

FIGURE 2.22 — Schéma du résonateur fonctionnant sur le mode différentiel.

Puis, le circuit de compensation est placé en paralléle par rapport au résonateur (figure
2.23).
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In + Out +
(o * l »> O
L,p Cs R,p
Masse virtuelle — — — —_— —_— -

L,p T C,p R,p
O ® ® ® O

In - Out -

uonesuadwo) >

<

FIGURE 2.23 — Schéma de principe du résonateur différentiel compensé en paralléle.

La figure 2.24(a) donne un schéma simplifié du circuit de compensation et la figure
2.24(b) donne le modéle simplifié du transistor bipolaire utilisé pour faire une premiére
approximation de la valeur de la compensation. [ représente le gain en courant du
transistor et r, la résistance base-émetteur.

V+
i++ i-

Tl T2 B ¢

ib1 ib2 ib
fo y) Bib
|dc
E

(a) (b)

FIGURE 2.24 — (a) Schéma simplifi¢ du circuit de compensation; (b) Modéle du transistor
bipolaire

Les courants iy et 4(_y peuvent s’écrire sous la forme suivante :

I(4) = B iby + by = ﬂvi—;) + v;:)

v

Z'(,) = [ iby + 1by :,BU;—:)—F

(=)
Ty

Et donc :
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Nous en déduisons maintenant 'impédance d’entrée du circuit sur le mode différentiel

notée dell .

V() — V(- 2 Ty - —2 Ty

i =i 1-8" B

Cette impédance Z4411 correspond a 'impédance négative créée par le circuit de compen-
sation, par la suite nous I'appelerons Z,,¢4 4iff-

—2 Ty
dell = Zneg diff — 6

Pour compenser les pertes du resonateur nous devons vérifier I’équation suivante :

Zneg diff — -2 R;;

et par conséquent :

ry (L w)?+r?
B8 r

soit :

(4)., -
et -

(3),..- 72

Cette approximation permet de dimensionner les transistors de fagon a atteindre
ces valeurs tout en réalisant un compromis entre facteur de bruit, consommation et

encombrement.

Les figures 2.25 et 2.26 montrent respectivement une simulation des paramétres
Sga21 puis Sgq11 et Sgqee du filtre compensé, pour plusieurs valeurs de fréquence centrale.
Les parameétres Sgq11 et Sgae sont confondus car le circuit est symétrique.
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-18f e ]

-20 i i i i
0.5 1 1.5 2 25 3

Freq (GHz) % 10°

FIGURE 2.25 — Simulations du parameétre Sggo; du filtre compensé pour plusieurs valeurs de
fréquence centrale.

Sad11 & Sqqzz (AB)
s
[6)]

_45 - m

-50 i i i i
0.5 1 15 2 2.5 3

Freq (GHz) % 10°

FIGURE 2.26 — Simulations des paramétres Sgg11 et Sggoe du filtre compensé pour plusieurs
valeurs de fréquence centrale.

Pour permettre une modification du niveau de compensation, nous modifions la
polarisation des transistors constituant le circuit de compensation, cette modification se
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fait via la source de courant d’émetteur et entraine une modification du gain en cou-
rant 3 des transistors et donc, par voie de conséquence, un accord de la résistance négative.

2.6 Topologie de la partie amplification différentielle
faible bruit

Afin de garantir un faible facteur de bruit et un gain suffisant pour la structure finale,
nous utilisons un LNA différentiel en téte de la chaine pour minimiser le facteur de bruit
[92] (formule de FRIIS).

La structure différentielle retenue posséde de nombreux avantages comparée aux systémes
simple accés (single-ended) avantages parmi lesquels on peut citer [93, 94| :

— une meilleure immunité au bruit ainsi qu’aux interférences apportées par le mode

commun,

— une distorsion améliorée,

— une tolérance aux masses RF non-idéales,

— une puissance de sortie plus importante que pour les systémes simple accés.

La figure 2.27 présente une topologie de paire différentielle non chargée qui constitue
la brique de base de I'amplificateur. Par la suite, le LNA différentiel sera chargé par le
résonateur compensé présenté dans la section 2.5.

V1 V2

icl icz

T1 T2
. ib2
Ib1

FIGURE 2.27 — Topologie de 'amplificateur différentiel.

Il est & noter que les transistors T1 et T2 doivent étre identiques pour bénéficier des
propriétés de la fonction différentielle.

2.6.1 Dimensionnement des transistors de ’amplificateur

Le modéle petit signal du transistor NPN est donné en figure 2.28. Ce modéle décrit
le comportement en fréquence du transistor. Comme nous l'utilisons & des fréquences
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relativement faibles (< 3GHz), il est possible de négliger certains éléments.

(oM@

(o, O
E E
FIGURE 2.28 — Modéle petit signal du transistor NPN.

Physiquement, les zones C et B sont trés éloignées et séparées par des couches de poly
SiGe et de mono SiGe, C, et r, sont donc négligeables aux fréquences pour lesquelles
cette étude est menée.

Pour ce modéle, r.,, qui représente la résistance de la connexion d’émetteur, peut
étre négligée car sa valeur n’est que de quelques Ohms. La résistance introduite par la
connexion de base est représentée par la résistance r,. Cette connexion est réalisée grace
a un dépot de polysilicium dopé, sa valeur est donc négligeable devant r.

La jonction PN entre base et émetteur présente une capacité équivalente fonction
de la zone de charge d’espace et de la capacité dia a la diffusion de cette jonction
(polarisée en inverse), on nomme cette capacité équivalente Cr.

En prenant en compte ces considérations, le modéle simplifié obtenu est donné en
figure 2.29.
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ow
|_
o0

AAA
\AAJ

( S
< o
I'n l T
E

FIGURE 2.29 — Modeéle petit signal simplifié du transistor NPN.

Vv c,T

On se propose maintenant de faire le calcul de la matrice [Z,,,;] de la paire dif-
férentielle en utilisant ce modéle petit signal. Le schéma électrique est donné en figure 2.30.

LT

In
le

4+ wW—o0 5

dr

FIGURE 2.30 — Schéma électrique étudié — paire différentielle en petit signal.

O
4

Dans un premier temps, on va exprimer la matrice [Yyq] de 'octopole obtenu. Pour
cela il faut résoudre le systéme (2.35).
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(
L=YnVi+Yi5 Vs
Iy =Y Vo +Yos Vs
I3 =Y33 V3 + Y35 Vs (2.35)
L4 =Y Vi+Yys Vs
\[5:}%5%+3@4‘/4+Y}>3V3+}%2V2+Y51V1
avec
Yii =Ye = : +]7€7rr7rw , Y15 =Y = - +j7€7r7‘7rw
_ _ 1 _ _ -1
Y33—Y214—r—0 ; Y35—Y45—W+Gm
(2.36)
Y51 = Y5 = - +j€7r7‘7rw —Gm , Ys3=Y5= -1 +]7“C7:7rr7rw
1, 2425Crw 2
\Y55_7”_Q+T+T_0+2Gm
Il est maintenant possible d’exprimer la matrice [Yy] de 'octopdle.
[ Y Yre Yz Yrug |
Yro1 Yroo Y7oz Yro4
[Yita] = (2.37)

YT31 YT32 YT33 YT34

YT41 YT42 YT43 YT44 _

L’expression des éléments de la matrice [Yy4| est donnée en annexe A.

Les tensions et les courants relatifs aux modes différentiel (d) et commun (c) du

dispositif

peuvent étre définis de la maniére suivante :
Vi 1 -1 0 Vi1
Vio 0 0 —1 V2

0

1
Va | | 1/2 1/2 0 o0 V3
Veo 0 0 1/2 1/2 V4

(2.38)
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I 1/2 -1/2 0 0 1
Lo 0 0 1/2 —1/2 12

_ 2.
I, 1 1 0 0 I3 (2:39)
Lo o o0 1 1 14

Cela nous donne la matrice de passage entre le vecteur de tension du mode mixte et du
mode standard [M,] et la matrice de passage entre le vecteur de courant du mode mixte
et du mode standard [M;].

1 -1 0 0 1/2 -1/2 0 0
(Mo} = 1(/)2 1(/)2 (1) _01 et [M]= (1) 2 162 _B/Q (240)
0 0 1/2 1/2 o 0o 1 1
Par définition, on a :
(1) = [Yeta] (V)
et
(Lmat) = [Yinat] (Vinat)
On peut donc écrire la relation (2.41).
Yinot) = [Mi] [Yara) [M] (2.41)

or, on sait que

[met] = [Ymmt]_l

Donc, finalement, on peut exprimer la matrice impédance mixte, [Z,,.], de la paire
différentielle. La matrice (2.42) donne [Z,,,] en fonction des éléments du circuit.

275
1+jCrrrw 0 0 0
0 27y 0 0
(Zoat] = (2.42)

0 0 =1 _ rat+2re+2jreCrraw —Te
2 (2Gmre—1)(1+jCrrrw) 2 Gmre—1

O O _ (1+7‘0Gm)(1+jC7r7'7rw+GmT’7r)T'e —1 ro+27re

L (2 Gmre—1)(14+jCrrrw) 2 2Gmre—1
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L’impédance d’entrée différentielle de la structure est donnée par Zgg11.

7 B 27,
Cette expression permet de mieux évaluer I'impact des dimensions du transistor sur les
impédances d’entrée et de sortie de la paire différentielle. Par exemple, I’augmentation
de la longueur de la base va conduire & une augmentation de r, et de C, ce qui aboutit
a une faible diminution de Z4411. A l'inverse, une augmentation du nombre de transistors
en parallele va entrainer une diminution de 7, couplée & une augmentation de C, ce qui

va se traduire par une forte diminution de 'impédance d’entrée.

L’amplificateur différentiel présenté en figure 2.27 est un montage émetteur com-
mun, le gain en boucle ouverte d'un tel montage est donnée par I’équation 2.43.

:—Bro

T'r

Gv

=—Gpro (2.43)

Le dimensionnement du transistor est une étape cruciale, c¢’est principalement elle qui va
imposer les performances de I'amplificateur. La taille du transistor va avoir un impact
sur sa fréquence de transition, sur la polarisation et sur la linéarité.

A noter que I'amplificateur est polarisé en classe A afin de privilégier la linéarité.

On utilise maintenant le kit de conception fournit par le fondeur et donc le modéle
comportemental complet développé par NXP.

Le transistor NPN de la technologie QuBIC4X posséde 4 paramétres :

— la longueur de la base (notée L),

— la largeur de la base (notée W),

— le nombre d’émetteurs dont dispose le transistor unitaire (noté ng),
— le nombre de transistors unitaire en paralléle (noté n;/).

Chacun de ces paramétres va avoir un impact sur les performances du transistor et donc
sur celles de ’étage amplificateur.

Le tableau 2.4 présente la fréquence de transition et le gain disponible (Ga) a 2
GHz, de plusieurs transistors NPN de dimensions différentes. Pour ces simulations, le
gain en courant au DC, noté Bpc, est fixé a 290. Le nombre de transistors en paralléle
est volontairement choisi supérieur a 5 afin de garantir une meilleure linéarité.
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n° | Wen pum | Len ym | ng | n// || fr en GHz | Ga en dB
1 0,5 5 1 7 31,5 26
2 0,5 5 2 7 19 24
3 0,5 5 1 5 39 27
4 0,5 5 1 |10 24.6 25,3
5 0,7 5 2 7 16 23
6 0,7 10 2 7 7.4 13,5
7 0,5 10 2 7 11 21,5
8 0,5 10 2 | 10 8,2 19,5

TABLE 2.4 — Tableau récapitulatif des variations de la fréquence de transition fr et du gain
disponible du transistor NPN en fonction de ses dimensions.

La solution n°6 est écartée car elle ne présente pas un gain disponible suffisant a
2 GHz. Les solutions n°1 a 4 sont également écartées pour privilégier la linéarité. Les
solutions n°5, 7 et 8 sont retenues, le choix final se porte sur la n°7 car cette solution
aura une plus grande linéarité que la n°5 et I'adaptation d’entrée sera plus aisé que la
solution n°8.

La figure 2.31 montre I’évolution du gain disponible, Ga, du transistor retenu, en
fonction de la fréquence. Ce tracé illustre la décroissance du gain disponible entre 1 GHz
et 2 GHz (due a l'expression de G,,) qui peut étre problématique si I’on souhaite disposer
d’une fonction de filtrage a gain constant sur toute la plage d’accord.

25

15

Gaen dB

10

0
0,5 0,75 1 1,25 15

Freq (GHz)

1,75 2 2,25 2,5

FIGURE 2.31 — Evolution en fréquence du gain disponible Ga du transistor NPN sélectionné.
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2.6.2 La contre réaction R-C et I'inductance de dégénérescence

Les amplificateurs faible bruit et large bande (UWB LNA) ont également la méme
problématique. Pour atténuer ce phénomeéne et obtenir un gain plat dans la bande de
travail, on rencontre dans la littérature une solution consistant a mettre en ceuvre une
contre réaction R-C entre base et collecteur |95, 96]. Cette solution permet d’obtenir un
gain plat dans la bande désirée, facilite I’adaptation et atténue les risques d’instabilité.
Une optimisation de la valeur des éléments R et C de cette contre réaction permet
d’obtenir le tracé du gain disponible présenté en figure 2.32. Cette optimisation donne le
paramétrage suivant : R = 2,6 kf2 et C = 2.4 pF.

25

20

15

Gaen dB

10

0,5 0,75 1 1,25 15 1,75 2 2,25 2,5
Freq (GHz)

FIGURE 2.32 — Evolution en fréquence du gain disponible Ga avec R = 2,6 kf2 et C = 2,4 pF.

Les conditions d’adaptation en puissance et en bruit sont différentes, I’ajout d’une in-
ductance de dégénérescence sur I’émetteur du transistor permet de résoudre ce probléme.
La figure 2.33 montre, sur un méme abaque de Smith, les variations de 'impédance d’en-
trée de la structure (schéma électrique donné en figure 2.36) pour une valeur d’inductance
de dégénérescence d’émetteur allant de 0,5 a 1,4 nH.
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&0 14nH
&0 13nH
@0 12 nH
&——® 1,1nH
&——o 1nH

= 09nH
0,8 nH
0,7nH
e 0,6 NH
e 0,5 NH

-1

FIGURE 2.33 — Simulation de I'impédance d’entrée du montage pour une inductance de dégé-
nérescence d’émetteur allant de 0,5 & 1,4 nH. Abaque de Smith normalisé sur 100{2.

La figure 2.34 présente 'impédance optimale en bruit de la structure. Cette simulation
est réalisée entre 0,7 et 2,5 GHz, pour une inductance de dégénérescence allant de 0,5 a
1,4 nH. Elle permet de constater que I'impédance optimale varie peu en fonction de la
valeur de I'inductance.

&0 1 4nH
&9 13nH
o——o 12nH
&——® 1,1nH
o——o 1nH

0,9nH
0,8nH
0,7nH
0,6 nH
0,5nH

-1

FIGURE 2.34 — Simulation de l'impédance d’entrée optimale en bruit du montage pour une
inductance de dégénérescence d’émetteur allant de 0,5 & 1,4 nH. Abaque de Smith normalisé sur
10042.
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Par ailleurs cette inductance permet également de modifier le facteur de bruit. La
figure 2.35 montre le facteur de bruit (NF) du montage en fonction de la valeur de
I'inductance de dégénérescence d’émetteur. Si 'impédance d’entrée représente le conjugué
de I'impédance optimale en bruit, le facteur de bruit est égal au facteur de bruit minimal
(noté N Fin).
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FIGURE 2.35 — Simulation du facteur de bruit du montage pour une inductance de dégénéres-
cence d’émetteur allant de 0,5 & 1,4 nH.

En tracant les cercles de gain constant et de facteur de bruit constant sur un méme
abaque de Smith, on peut choisir graphiquement I'impédance optimale a présenter
permettant d’optimiser le compromis entre gain et facteur de bruit [97, 98]. La figure 2.36
montre le schéma électrique de la partie amplificatrice aprés ajout de la contre réaction
et de I'inductance de dégénérescence. L’inductance de dégénérescence est fixée a 0,5 nH.

Out + Out -
o—

o1 -

3

FIGURE 2.36 — Topologie de notre LNA différentielle (la charge n’est pas représentée).
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Les figures 2.37 et 2.38 présentent respectivement une simulation des cercles iso-gain
et iso-bruit, a 1 et 2 GHz, de la structure amplificatrice.

rho =1

0.2

: -1

FIGURE 2.37 — Représentation des cercles iso-gain (en rouge) et iso-bruit (en bleu) a 1 GHz.
Les cercles de gain vont de 14,5 a 17 dB par pas de 0,5 dB et les cercles de bruit vont de 1 a4 1,4

dB par pas de 0,2 dB.

rho =1

0.2

-1

FIGURE 2.38 — Représentation des cercles iso-gain (en rouge) et iso-bruit (en bleu) a 2 GHz.
Les cercles de gain vont de 14 4 16,5 dB par pas de 0,5 dB et les cercles de bruit vont de 1 a4 1,4

dB par pas de 0,2 dB.
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Pour ces deux simulations, en se placant au centre de ’abaque de Smith, on constate
que 'on obtient un facteur de bruit inférieur a 1,3 dB avec un gain supérieur & 15 dB et
cela & 1 GHz comme a 2 GHz.

2.6.3 La structure finale

En associant cette structure amplificatrice a sa charge (i.e. au résonateur accordable)
nous obtenons le schéma d’un LNA filtrant accordable. Le schéma électrique global est
présenté en figure 2.39 (les circuits de polarisation de base ne sont pas représentés pour
rendre le schéma électrique plus lisible).

Vcce
3
Out + & \ § Out -
(o) O
|n + |n -
o I I o

FIGURE 2.39 — Topologie de notre LNA différentielle avec sa charge.

A noter : La source de courant I, imposant la polarisation est fixée a 15 mA.

2.7 Les sources de courant

A ce stade, les polarisations d’émetteurs des différents montages & transistors que
nous avons présentés (i.e. la compensation et le LNA) sont fixées par des sources de
courants idéales.

Nous allons maintenant remplacer les sources de courants idéales par des circuits réels.
Il existe de nombreuses fagons de réaliser ces sources de courants, mais la plus simple
et la plus couramment utilisée est le miroir de courant. Nous avons choisi cette solution
plutét qu’une polarisation classique par résistance car le courant imposé par le miroir de
courant peut étre controlé en tension, ce qui s’avére judicieux compte tenu du fait que le
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courant de polarisation d’émetteur de la compensation doit impérativement varier pour
modifier la valeur de la résistance négative réalisée.

2.7.1 Approche théorique du miroir de courant

Le miroir de courant est un bloc de base en conception de circuit intégré analogique.
Idéalement, I'impédance de sortie de ce montage est infinie et le courant généré est
constant. De fagon générale, ces circuits sont utilisés pour imposer un courant dans une
branche. Le courant de sortie /,,; est fonction du courant de référence I,.¢. La figure 2.40
donne le schéma électrique du miroir de courant traditionnel.

Iref

|out

M1 |—| M2

C
!

FIGURE 2.40 — Schéma de principe du miroir de courant.

Le miroir de courant se décompose en deux branches :

— une branche de référence (transistor M1),
— une branche de sortie (transistor M2).

Le courant I,.; traversant M1 impose V4. Or, compte tenu du schéma électrique (figure

2.40), on peut dire que :
Vgs1 = Vge2 (2.44)

Donc, si M2 est identique & M1, on a :

]out = Iref

Prenons maintenant M1 et M2 de dimensions différentes et exprimons les courants
[out et [ref-
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KW 5
]'ref = _2 Ll (‘/gsl - VTH)
K W, 2
Iout - 2—L2 (%52 - VTH)

L’équation 2.44 étant toujours vraie, on peut écrire :

[out _ WQ/LQ _ W2 Ll
[ref Wl/Ll Wl L2

(2.45)

Cette derniére équation montre qu’en ajustant le rapport W/L des deux transistors
M1 et M2, il est possible d’imposer un courant I, différent de I,.; mais restant
proportionnel a I,.r. De fagon générale, il n’est pas conseillé de concevoir un miroir de
courant avec des transistors de longueur (L) différentes pour des questions d’adaptation
et de sensibilité (e.g. différence de tension V). Si Ly = Ly I'équation 2.45 devient :

Iout W2
= — 2.46
Iref Wl ( )
Ou encore,
Ws
]ou = Ire Ti7
¢ I

Le dimensionnement des transistors constituant la source de courant doit étre optimisé
afin que le rapport I, /l,.; ne fluctue pas en fonction de la valeur de I..; ou des
variations de la technologie utilisée.

Pour garantir que ces sources de courant soient les plus stables et les plus précises
possible, nous avons réalisé une étude statistique, que nous présentons aux sections 2.7.2
et 2.7.3 respectivement pour la source de courant du LNA et celle de la compensation,
visant a définir la taille optimale des transistors a utiliser.

2.7.2 Conception et simulation du miroir de courant du LNA

Nous fixons le rapport Iy /I..; & 25, ce qui implique que Wy = 25 W, c’est-a-dire
que le transistor M2 est constitué d’un réseau de 25 transistors, identiques & M1, mis en
paralleéle. Ce rapport de 25 est issu d’'un compromis entre taille de la source de courant
et consommation de la branche de référence.

Pour cette étude, nous choisissons de comparer les performances de deux solutions
utilisant une taille de transistor unitaire différente :
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— une 1"solution avec W = 20 pym et L = 2,5 pm,
— une 2%olution avec W = 40 ym et L = 5 pym.

De nombreux couples W/L ont été testés, mais nous ne présentons ici que les deux
solutions les plus significatives. Les tailles des grilles sont choisies volontairement grandes
afin de diminuer la contribution en bruit apportée par le miroir de courant. La figure
2.41 montre le schéma électrique des deux solutions et rappelle la taille des transistors
utilisés.

|ref |ref

270 270
< <
lout lout
W =20 W =20 W =40 W =40
L=25 L=25 L=5 L=5
x1 x25 X x25

! !

(a) (b)

FIGURE 2.41 — Schéma électrique du miroir de courant de I’amplificateur différentiel (a) solution
1; (b) solution 2

Nous réalisons maintenant une étude statistique de la valeur du rapport I, /I .s en
fonction de la valeur du courant I,.; et des variations imputables & la technologie. Pour
cela nous utilisons une analyse Monte-Carlo.
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FIGURE 2.42 — Résultat de la simulation Monte-Carlo du rapport Ioy:/Ir.f pour un courant
I cr allant de 250 pA & 1,5 mA (a) solution 1; (b) solution 2

On constate que la solution 2 a une dispersion bien moins importante que la solu-
tion 1. Le tableau 2.5 présente ces résultats sous la forme de paramétres d’une loi normale.

Wen um | L en um | espérance p | écart type o
solution 1 20 2,5 24,93 0,139
solution 2 40 5 24,96 0,082

TABLE 2.5 — Tableau récapitulatif des variations du ratio Ioys/Iref.

L’augmentation de la largeur W du transistor constitue donc un avantage certain
s’agissant de la stabilité et de la précision du miroir de courant. Néanmoins, compte tenu
du rapport Wy /W; = 25 que nous avons choisi, avec un transistor unitaire de W > 40 pm
(par exemple 80 um), les effets parasites, engendrés par les interconnexions nécessaires
pour relier les 25 transistors représentant M2, deviendraient trop importants et dégrade-
raient les performances de la source de courant. L’optimum dépend également du dessin
des masques de la source.
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2.7.3 Conception et simulation du miroir de courant de la com-
pensation

Nous procédons ici de la méme fagon que précédemment, bien que le schéma électrique
du miroir de courant soit différent (figure 2.43).

Afin de réaliser le meilleur compromis entre taille de la source de courant et consommation
de la branche de référence, le rapport o,/ I..s est fixé a 18.

Pour cette étude, nous choisissons de comparer les performances des deux meilleures
solutions.

— une 1"solution avec W = 10 ym et L = 2 pum,
— une 2¢%olution avec W = 20 pym et L = 4 pum.

Tout comme pour 'exemple précédent, les tailles de grilles sont choisies volontairement
grandes afin de diminuer la contribution en bruit apportée par le miroir de courant.
La figure 2.43 montre le schéma électrique des deux solutions et rappelle la taille des
transistors utilisés.

Iref Iref
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FIGURE 2.43 — Schéma électrique du miroir de courant de la compensation de pertes (a) solution
1; (b) solution 2

Nous réalisons maintenant une étude statistique de la valeur du rapport I, /I .; en
fonction de la valeur du courant I,.¢. Pour cela nous utilisons une analyse Monte-Carlo.
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FIGURE 2.44 — Résultat de la simulation Monte-Carlo du rapport Iou/Iref pour un courant
I cr allant de 90 nA & 350 pA — voie 1 — (a) solution 1; (b) solution 2
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FIGURE 2.45 — Résultat de la simulation Monte-Carlo du rapport Iou;/Iref pour un courant
I cr allant de 90 nA & 350 pA — voie 2 — (a) solution 1; (b) solution 2

On constate que la solution 2 a une dispersion bien moins importante que la solu-
tion 1. Le tableau 2.6 présente ces résultats sous la forme de paramétres d’une loi normale.

Wen pum | L en um | espérence u | écart type o
solution 1 | voie 1 10 2 18,01 0,186
voie 2 10 2 18,02 0,175
solution 2 | voie 1 20 4 18,02 0,086
voie 2 20 4 18,02 0,094

TABLE 2.6 — Tableau récapitulatif des variations du ratio Iou:/Ires-



98 CHAPITRE 2 : CONCEPTION D’UN LNA FILTRANT ACCORDABLE

Pour savoir si le courant débité par les deux voies d’'une méme solution sont différents
(figure 2.43), il faut tracer leur différence. La figure 2.46 montre le résultat de cette étude
pour les deux solutions proposées.
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FIGURE 2.46 — Résultat de la simulation Monte-Carlo du miroir de courant de la compensation
de pertes — différence de recopie entre les deux voies — (a) solution 1; (b) solution 2

La densité de probabilité de la différence entre les courants débités par les deux voies
suit une distribution gaussienne dont les parameétres sont donnés dans le tableau suivant.
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Wen um | L en um | espérance p | écart type o
solution 1 10 2 0 12,87 pA
solution 2 20 4 0 6,01 nA

TABLE 2.7 — Tableau récapitulatif des variations de la différence du courant de sortie entre les
deux voies de la source.

L’espérance des deux solutions est nulle, cela montre que les courants ont une valeur
médiane identique sur les deux voies, En revanche, 1’écart type de la solution 2 est plus
faible, ce qui montre un meilleur fonctionnement.

Une étude du bruit que générent ces sources dans le circuit final est maintenant
nécessaire pour terminer le dimensionnement des ces sources.

2.8 Architecture finale

2.8.1 Présentation de la technologie QUBiC4X SiGeC 0,25 um de
NXP

La technologie BICMOS QUBiC4X de NXP Semiconductors comporte un ensemble de
composants destinés & la conception de circuit fonctionnant a haute fréquence ; incluant
des transistors NPN dont la fréquence de transition Fp est de 140 GHz, des transistors
CMOS 0,25 pum, un grand nombre de types de résistances, une capacité d’oxyde de 5,7
fF'/um? ainsi qu’une capacité MIM de 5 fF/um?. La taille minimale de la grille des MOS
est de 0,25 pum compatible C050 et présente un oxyde de grille de 5 nm et utilise le
cobalte salicide (CoSis) pour diminuer les dimensions de la grille, les interconnexions et
les résistances de diffusion. La taille minimale de ’émetteur des transistors NPN est de
0,5 x 1 pm. Les transistors bipolaires NPN a hétérojonction sont réalisés sur un substrat
SiGe :C. Leur forme (& entretoise en forme de L entre base et émetteur) permet de
réduire les connections d’émetteur, élimine 1’étape de gravure séche du silicium ce qui
augmente la fiabilité du composant. Le NPN est fabriqué avec un émetteur monocrystalin.
La technologie QUBiC4X est congue pour fonctionner entre 1,0 et 2,5 V. Cette derniére
dispose de cinq niveaux de métallisation. L’espace minimal entre deux pistes de M1 est
de 0,8 pum sans contact et de 0,9um avec contacts. Les couches M1 a M3 utilisent du
tungsténe pour diminuer 1’électromigration. Les technologies d’interconnexion avancées
utilisant le tungsténe et le CMP 2 permettent ’empilement des contacts et des vias afin
d’augmenter 'intégration. Une capacité MIM de haute densité peut étre créée (en utilisant
un masque additionnel) entre les deux couches supérieures de métal.

3. Chemical Mechanical Polisher — procédé de planarisation
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2.8.2 Dessin des masques

Le circuit actif (i.e. le LNA filtrant sans les inductances magnétique du CEA-LETT)
est réalisé grace a la technologie QUBiIC4X. Le dessin des masques, réalisé sous Cadence
Design Systems, est présenté en figure 2.47, ses dimensions sont de 1,4 x 1,3 mm?.

i
TOR-FB-1

\

FIGURE 2.47 — Dessin des masques du LNA filtrant.

2.8.3 Assemblage du circuit actif avec les inductances accordables

Les deux inductances accordables ne sont pas sur le méme substrat que le circuit
actif. Un substrat d’accueil sera utilisé afin d’effectuer le report de tous les éléments
(inductances LETT et circuit actif) sur un méme circuit de report. Il existe de nombreuse
méthodes permettant de réaliser les interconnexions entre les inductances et le circuit
QUBIC4X. Le tableau 2.8 donne les deux techniques les plus utilisées en microélectro-
nique ainsi que leurs différentes qualités et défauts.
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les ® les ©

-Couverture omnidirectionnelle -Assemblage a haute température
Bump | -Faible pas entre les plages d’accueil | -Prix

-Temps d’assemblage court
-Peut de composant parasites
-Faible température -Assemblage fil par fil

Wire | -Prix -Composant parasites importants et
-Faible pas entre les plages d’accueil | fonction du matériau et des ses dimensions

TABLE 2.8 — Tableau récapitulatif des avantages et des inconvénients des deux techniques de
report les plus utilisées en microélectronique — le bump-bonding et le wire-bonding.

On constate que la technique de report par bump est la plus intéressante car elle
génére peu de composants parasites. La connexion entre les inductances et la puce
active est trés problématique. Une connexion par wire va introduire une inductance fixe
parasite qui va avoir pour conséquence de diminuer ’accordabilité globale de la partie
selfique du résonateur. En conséquence, un report par wire va diminuer 1’accordabi-
lité du LNA filtrant étudié. De plus, la valeur des parasites est difficilement estimable
car ils dépendent de la longueur du fil, de sa section, de sa courbure et du matériau utilisé.

Fu-Yi HAN et al. [99] ont réalisé une comparaison entre les performances RF d’un
LNA mis en boitier grace a ces deux méthodes (wire et bump), la conclusion de cette
étude montre que le report par bump engendre moins de parasites que le report par fil
d’or (inductance série divisée par 10 et résistance série divisée par 800).

Néanmoins, le report par bump nécessite une haute température d’assemblage.
L’inductance du LETI, de par sa constitution, ne doit pas étre soumise a des tempéra-
tures supérieure & 200°C pour conserver ses propriétés d’accordabilité 4.

La température utilisée pour réaliser 1’assemblage dépend du matériau constituant le
bump. Dans la littérature, on rencontre de nombreux articles présentant des alliages
permettant de faire diminuer la température nécessaire a la fusion du bump, on peut
par exemple citer Y. WANG qui présente un alliage AuSn nécessitant une température
comprise entre 100 et 200°C [100]. Mais ces techniques, qui nécessitent des traitements
par plasmas, sont encore a 1’état de développement et ne sont pas encore industrialisées.

Par conséquent, bien que générant plus de parasites et diminuant 1’accordabilité
du LNA filtrant, la technique de report par fil d’or est choisie.

4. Au dela de 200°C 'empilement feromagnétique constituant le noyau subit une fusion qui va annuler
ses propriétés magnétoélastiques.
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La figure 2.48 montre une représentation schématique du report.

Out+ l l Out-

m H u
- LETI ¥!! LN LETI o
& inductor | £ 23 inductor @
& .‘l ﬁ -]
. ) s anme i — .

| EEm|
In+T Tln-

FIGURE 2.48 — Représentation du report envisagé pour la connexions des éléments inductances
accordables et puce active.

Il est important que les trois parties constituant le LNA filtrant soient aussi proches
que possible afin de minimiser la longueur des interconnexions et les effets parasites
introduits. En respectant cet espacement minimal, la surface finale occupée par le LNA

filtrant accordable est estimée & 1,5 x 5,5 mm?.

2.9 Reésultats de simulations

Nous présentons ici les résultats de simulations du dessin des masques. Le modéle
électrique de I'inductance magnétique du CEA-LETTI est utilisé pour réaliser ces simula-
tions. Le report est pris en compte et les parasites liés a l'interconnexions des circuits
sont représentés par ’association série d’'une inductance de 0,5 nH et d’une résistance de
0,5 2.

Le tableau 2.9 rappelle les différents degrés de liberté dont nous disposons.

Variable Role Emplacement
P controle la valeur de 'inductance résonateur
Veap tension de commande des varicaps résonateur
Veomp controle la compensation miroir de courant (compensation)
Viain controle le gain de Pamplificateur | miroir de courant (amplificateur)

TABLE 2.9 — Tableau récapitulatif des degrés de libertés du LNA filtrant.
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En réglant ces différents parameétres nous pouvons :

— modifier le gain du LNA,
— modifier la fréquence de résonance de la fonction de filtrage,
— modifier la bande passante de la fonction de filtrage.

Le simulateur que nous utilisons (Cadence Design System) ne permet pas de simuler di-
rectement les paramétres S mixtes d’un quadripole différentiel. Nous devons donc utiliser
une transformation matricielle afin d’avoir accés aux valeurs des paramétres S mixtes de

notre structure. Cette transformation est expliquée en annexe B.

Nous choisissons de régler ces quatre variables de fagon a obtenir une fréquence de ré-
sonance de 1,77 GHz, une bande passante de 150 MHz et un gain de 17 dB. La figure
2.49 montre les paramétres S mixtes en mode différentiel du LNA dans cette configura-
tion. Ils permettent de vérifier la bonne adaptation, en entrée comme en sortie, du mode
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FIGURE 2.49 — Paramétres S mixtes — mode différentiel- .

Un fonctionnement différentiel correct implique des modes de conversions trés faibles
(ils sont théoriquement nuls si la symétrie de la structure est parfaite). La figure 2.50
présente la simulation de ces parameétres dans les mémes conditions que précédemment.
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FIGURE 2.50 — Paramétres S mixtes — Sy, et Seq — .

Ces paramétres montrent une conversion de mode trés faible car inférieure & -40 dB.
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2.9.1 Reconfigurabilité du LNA filtrant

Tout lintérét de ce LNA filtrant réside dans sa capacité d’accord. La figure 2.51
présente plusieurs simulations du parameétres Sggo1 et permet de quantifier la capacité
d’accord en fréquence centrale. Pour cette simulation, nous réglons les différentes tensions
de commande du circuit afin de présenter une fonction de filtrage a gain constant. Il est
également possible d’obtenir un accord semblable & bande passante constante et gain
fixe, comme le montre la figure 2.52.

06 08 1 1.2 14 16 18 2 22 24
Freq (GHz)

FIGURE 2.51 — Accord en fréquence centrale & gain fixe (12 dB) — Simulation du paramétre
Sddz1-
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FIGURE 2.52 — accord en fréquence centrale & bande passante fixe (150 MHz) — Simulation du
parameétre Sggo1.

Il est également possible d’obtenir une fréquence centrale fixe et une bande pas-

sante variable, sans pour cela modifier le gain (figure 2.53), ce qui est généralement

difficile & obtenir pour les filtres LC utilisant un circuit de compensation de pertes

|67,

un

65, 81, 82, 77, 78, 79).
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FIGURE 2.53 — Accord en bande passante a fréquence centrale fixe.

L’estimation de BW,,q./ BW i, faite dans la section 2.2 de ce manuscrit, annongait
accord théorique possible de 2 :1 par variation des composants L et C. Ici, nous
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présentons un accord de la bande passante réalisé par réglage du circuit de compensation.
En ne compensant pas parfaitement les pertes du résonateur et en augmentant le gain du
LNA, il est possible de modifier la largeur de bande passante, 'avantage de cette méthode
est que le ratio théorique n’est pas fonction de la fréquence centrale contrairement a celui
obtenu par modification des composants L et C. En cumulant ces deux méthodes, nous
atteignons un rapport maximum proche de 2,5 :1.

Nous avons également la possibilité de modifier le gain tout en conservant une fré-
quence centrale fixe, pour cela nous modifions le courant de polarisation d’émetteur de
I’amplificateur différentiel. La figure 2.54 montre une simulation du parameétre Sgg
lorsque la tension de commande Ve, varie de 2,2 a 2,4 V.

20

i i i i
0,7 08 0,9 1 11 1.2
Freq (GHz)

FIGURE 2.54 — Accord en gain a fréquence centrale fixe.

On constate que le gain varie de 12 dB a pres de 17 dB, sans modification de la
fréquence centrale. En revanche, la bande passante est modifiée, ce qui est normal car
Veomp influe sur la compensation, donc en compensant moins les pertes du résonateur,
son facteur de qualité diminue (i.e. augmentation de la bande passante) et les pertes
d’insertion augmentent (i.e. diminution du gain).

2.9.2 Analyse de la stabilité

Pour étudier la stabilité nous utilisons le facteur Stern (K) et le facteur B, respecti-
vement donnés par les équations (2.47) et (2.48).

oo 1t A = |Sul” — [ Sa|”
2 [Sia| S

(2.47)
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avec A = 811 SQQ — 512 521

B=1+[Su|"—|Sul*+ AP (2.48)

Le circuit est inconditionnellement stable si K > 1 et B > 0.

Un gain résiduel hors de la bande peut engendrer une instabilité de l'amplifica-
teur, il est donc primordial d’effectuer cette analyse de stabilité sur une bande de
fréquence bien supérieure a la bande de travail qui nous intéresse. De plus, ces facteurs
sont congus pour déterminer la stabilité d’un systéme simple accés. Comme le LNA
filtrant est différentiel, nous utilisons deux baluns idéaux (vérilog) pour nous permettre
de les calculer.

La figure 2.55 montre la simulation des facteurs B et K sur une bande de fré-
quence allant de 70 MHz a 13 GHz. Cette simulation permet de constater que B reste
toujours strictement positif et que K présente son minimum autour de la fréquence f;.
Elle permet de vérifier que le facteur K reste bien strictement supérieur a 1.

A noter : Pour estimer la stabilité inconditionnelle, nous nous sommes placés dans
le cas le plus défavorable. Ce cas de figure se produit lorsque 'on est & L4z, Chin €t &
facteur de qualité maximal.
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FIGURE 2.55 — Simulation de la stabilité du LNA filtrant entre 70 MHz et 13 GHz.
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2.9.3 Facteur de bruit

Tout comme pour les parameétres [Sy,.], le parametre NF' n’est pas directement
calculable par le simulateur. En revanche, si les modes de conversion sont faibles, il est
possible d’obtenir une valeur approchée du facteur de bruit en utilisant des baluns idéaux
[101, 102].

La figure 2.56 montre la simulation du NF de la structure pour f, = 1280 MHz,
BW = 176 MHz et Sy = 10 dB. Cette simulation est réalisée a 1’aide de baluns
d’entrée/sortie idéaux (vérilog).

26

241

221

(dB)
N
T

18-

16

14+

1.2

Freq (GHz) ¥ 10°

FIGURE 2.56 — Simulation du facteur de bruit (NF') ainsi que du facteur de bruit minimal
(N Fpnin) pour fo = 1280 MHz, BW = 176 MHz et Sg401 = 10 dB.

On remarque que le facteur de bruit est extrémement faible pour une telle structure
(cf. état de l'art de la section 1.4.2.5), et cela malgré un gain relativement faible. II est
important de préciser que ce facteur de bruit va, bien entendu, dépendre de la fréquence
centrale, de la bande passante et du gain que nous allons régler. A la fréquence centrale,
dans le cas le plus défavorable, le bruit atteint 1,9 dB alors que dans le cas le plus
tavorable il est de 1,1 dB.

2.9.4 Linéarité et intermodulation

Nous réalisons maintenant une analyse non linéaire de notre circuit. Le point de
compression & -1 dB (IP1) correspond & la puissance du signal d’entrée pour laquelle le
gain chute de 1 dB (figure 2.57). Typiquement, les LNA intégrés dans les front-end RF
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ont un IP1 compris entre -25 et -20 dBm [103].

Ps (dBm)
A

1dB

» Pe (dBm)

IP1

FIGURE 2.57 — Représentation de la compression d’ordre 1.

La figure 2.58 présente le point de compression IP1 simulé. La compression est
fonction de la compensation, c’est pourquoi nous choisissons de représenter la courbe
de puissance de sortie en fonction de la puissance d’entrée pour plusieurs niveaux de
compensation différents.
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FIGURE 2.58 — Simulation de ’évolution de la puissance de sortie en fonction de la puissance
d’entrée — compression de gain.

On constate que compensation et compression sont étroitement liées. Lorsque tous
les autres parameétres sont fixes, une augmentation de la compensation engendre, bien
entendu, une diminution de la bande passante, mais également, une augmentation du
gain et donc une diminution de la linéarité.

Cette simulation est réalisée a la fréquence centrale fy. La linéarité hors bande est une
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donnée importante car elle détermine I'immunité du circuit aux signaux perturbateurs
extérieurs. La réjection apportée par le filtre permet d’augmenter la linéarité hors bande.
Cette derniére se voit augmentée de la valeur de la réjection a la fréquence donnée.

Dans les récepteurs différentiels, si la symétrie est parfaite, 'intermodulation d’ordre 2 est
annulée. Mais 'intermodulation d’ordre 3 doit étre simulée. L'IP3 (point d’interception
d’ordre 3) représente la distorsion engendrée par la présence de signaux parasites
adjacents au signal utile. Pour le mesurer (ou le simuler), le signal d’entrée est remplacé
par un signal a deux fréquences séparées par quelques MHz. Cette caractéristique permet
de quantifier la sensibilité du récepteur a la présence de signaux parasites proches
fréquentiellement (canaux adjacents). Le point d’interception d’ordre 3, en entrée (IIP3),

est estimé a environ -5 dBm. Pour cette simulation, la deuxiéme porteuse est placée a f
+ 40 MHz.
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2.10 Conclusion

Dans ce chapitre, nous présentons un LNA filtrant différentiel accordable. L’originalité
de la structure est d’utiliser un résonateur totalement accordable. Ce résonateur est
constitué d’une varicap et d’'un nouveau type de self inductance variable MEMS. Il est
aussi possible de faire varier la fréquence centrale du LNA sur prés d’une octave. La
bande passante et le gain sont également accordables grace aux différentes tensions de
commande. Une optimisation de la structure a permis d’atteindre une valeur du facteur
de bruit trés faible, tout en conservant ’accordabilité de la structure.

La valeur du gain peut étre reglée entre 10 et 18 dB. A fréquence centrale fixe, le
rapport BW, ../ BWin peut atteindre 2,5. Le facteur de bruit est compris entre
1,1 dB et 1,9 dB. La linéarité est supérieure a -20 dBm et peut atteindre -10 dBm.
La consommation du circuit dépend des tensions de commande Vg, et Vigmp. Dans
le cas le moins favorable, i.e. Vi, = 2,5 V et Vigpp— 2,4 V, elle reste inférieure a 60 mW.

Le tableau 2.10 dresse un récapitulatif des performances atteintes par la structure
étudiée dans ce chapitre.

’ Parameétre \ Valeur ‘
fo accordable sur 1 octave
gain accordable de 10 a 17 dB
NF 1,1a19dB
BW 7 % de fo
A BW 2,5 :1
Input IP1 > -20 dBm
Consommation 60 mW
Superficie 8,25 mm?

TABLE 2.10 — Tableau récapitulatif des performances atteintes par le LNA filtrant accordable
discuté dans ce chapitre.

Le tableau 2.11 compare le circuit présenté dans ce chapitre avec des structures équi-
valentes rencontrées dans I'état de I’art.
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Reéf. H [78] [79] [80] [83] [82] [81] ce travail
fo min (MHz) 1600 2330 250 1600 1500 1480 1000
f0 maz (MHz) 2450 2575 975 2250 2100 2635 2000
Gain (dB) -1,75 0 27 (max) 15 20 18 a 26 dBV 10 a 17
NF (dB) - 15 3 3,6 4 5,5 4,2 3,2 1,1a1,9
Input IP1 (dBm) -2,1 (IIP3) -2,74a-0,5 -31 -36 a -26 -35 -74a-3,4 > -20
Topologie compensé et compensé récursif et channélisé compensé - compensé
inductance a base de inductance
active transformateur active
Technologie CMOS CMOS CMOS BiCMOS SiGe BiCMOS SiGe CMOS BiCMOS SiGeC
0,25 um 0,18 um 0,8 pm 0,25 pm 0,25 pm 0,18 um 0,25 pm
Single ou single différentiel single différentiel différentiel différentiel différentiel
différentiel
Mode de variation continu continu continu continu continu discontinu continu

TABLE 2.11 — Tableau comparatif avec des

structures équivalentes dans I’état de l'art.
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Chapitre 3

Etude de filtres accordables multi-poéles

3.1 Introduction

Nous venons de présenter, dans le chapitre précédent, les résultats de simulation d’un
LNA filtrant accordable. Ce dispositif ne constitue qu’un premier pas vers I'implémen-
tation du nouveau type de radio que nous visons. En effet, la réjection présentée par
ce dispositif n’offre pas une immunité suffisante aux signaux perturbateurs adjacents.
Les parties réception des front-ends actuels utilisent bloqueurs pour obtenir la réjection
nécessaire au bon fonctionnement de 'amplificateur faible bruit. La figure 3.1 montre le
profil du blocage pour un standard GSM.

0dBm Bloqueurs de bande 0dBm

-23dBm

-33dBm

- 43 dBm -43dBm

-99 dBm

600 kH:
L—Z> fo

1,6 MHz

915 MHz
980 MHz

. 3 MHz -
e >

FIGURE 3.1 — Profil du blocage du standard GSM 900 [104].

Ces filtres bloqueurs sont en général des filtres SAW dont le nombre de poles est
bien souvent supérieur a six. Nous étudions, dans la suite de ce rapport, les solutions
permettant d’améliorer le réjection des dispositifs étudiés dans cette thése.
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3.2 Evaluation des architectures résultants d’une mise
en cascade de LNA filtrant et de filtres compensés

Dans un premier temps, afin d’augmenter la sélectivité de la fonction de filtrage, il
est possible de cascader deux étages identiques au LNA filtrant présenté au chapitre 2 de
ce manuscrit. La figure 3.2 montre le schéma de principe de cette structure.

En considérant que les conditions d’adaptation entre les deux étages (point A sur
la figure 3.2) sont respectées, on obtient, & fy, un gain de l'ordre de 30 dB et un point
de compression (input IP1) inférieur & -35 dBm. La réjection est bien entendu améliorée
par rapport au LNA seul, mais les performances en termes de linéarité, d’encombrement
et de consommation sont insuffisantes au regard de la faible amélioration apportée sur la
sélectivité. Il est donc impératif de trouver une autre solution.

A pol
in A out
—LNA filtrant LNA filtrant

/ /

FIGURE 3.2 — Schéma de principe de la mise en cascade de deux LNA filtrant.

Pour rester dans des valeurs de gain modérés (i.e. 15 & 20 dB) et de linéarité
acceptables (i.e. -20 & -10 dBm en entrée), il est possible de cascader un filtre LC
compensé avec un LNA filtrant, comme le montre la figure 3.3. Dans ces conditions,
comme le filtre compensé ne présente pas de gain, le gain, ainsi que la linéarité de
I'ensemble, sont proches de celles simulées pour le LNA filtrant seul (chapitre 2). En
revanche, pour le bruit, la formule de FRIIS montre que le facteur de bruit total de
la chaine est plus élevé que pour le LNA seul. De plus, les conditions d’adaptation a
respecter au point B (figure 3.3) en inter étage varient en fonction de la fréquence de ré-
sonance fy. Un circuit d’adaptation accordable, placé entre les deux étages, est nécessaire.

£ /

—— L NA filtrant

out

&

/

FIGURE 3.3 — Schéma de principe de la mise en cascade d’'un LNA filtrant et d’'un filtre LC
compensé.
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Ce circuit d’adaptation accordable s’avére trop encombrant, il entraine également
une augmentation de complexité ainsi qu’'une augmentation des pertes du circuit global,
il n’est donc pas envisageable de l'implémenter. Pour augmenter la sélectivité, il est
inévitable de concevoir un nouveau filtre plus sélectif, par exemple un filtre possédant
deux poles, que 'on se propose d’étudier par la suite.

3.3 Filtre passe bande a 1 pole

3.3.1 Etude analytique du filtre 1 pole

Considérons en premier lieu le résonateur différentiel & un pole, vu au chapitre 2 de ce
manuscrit, dont le schéma est rappelé en figure 3.4. Les capacités C, sont des capacités
de couplage, elles servent a régler le facteur de qualité externe Q). du filtre, c’est-a-dire le
couplage entre 'entrée (ou la sortie) et le résonateur.

In + Cx Cx Ou

| l| ot
¢ | P ' Il Q
T Ind LETI § T
Y VaricapB
Port Port
différentiel différentiel
\ .
l Ind LETI § "\ VaricapB l
I Il
O Il ‘ 1l ©
In - Cx CX Out -

FIGURE 3.4 — Schéma électrique du filtre 1 pole différentiel.

Afin d’identifier analytiquement I'impact des différents composants sur la réponse de
filtrage, la matrice [S,,.¢] de ce quadripole différentiel doit étre extraite. Les différents
composants sont remplacés par des impédances complexes notées Z; a Zs (figure 3.5), ce
qui permet de faire I’étude d’un cas plus général.
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FIGURE 3.5 — Schéma simplifi¢ du filtre 1 pole.

Dans un premier temps, nous exprimons les lois des mailles et des nceuds de ce circuit

(3.1).

/

I, = Vi—Va+2Z3l3

Z1

I, = Vo—Va+Z414
9 =

Z2

\

[3 _ =31+ ZsV1—Z5Va3+VoZ1—Zola 7,

—Z1Z3—2Z523—2Z571

Li=-1I—I—1

(3.1)

En résolvant ce systéme d’équations, nous exprimons la matrice admittance standard

[Ysta) du circuit (3.2). On procéde a une simplification en remplagant 7y, Zy, Z3 et Z,

par Z.,.

i 3 Zex +2Z5 71/4 —Zex _2Z5 71/4
4 ZC(L‘+Z5 Zex + Z5 4 Zcz+Z5 Zex + Z5
—1/4 3 Zcx +2 275 —1/4 —Zex —2 75
ch + Z5 4 ch+ZS Zcz' + ZS 4 ch“l‘ZS
[Ysia] =
—Zex — 2 Z5 _1/4 3Zcx +2 Z5 _1/4
4 Zcz“’ZS Zex + ZS 4 Zcz“l‘ZB Zex + Z5
—1/4 — T — 2 7 —1/4 3Zca +2275
L Zex + ZS 4 Zcz+Z5 Zex + Z5 4 Zcz+ZS

(3.2)

Il est possible d’obtenir directement la matrice [Sgq4| standard de cet octopole grace a la

formule suivante [105] :

[Suea] = V/[Zo] {[Yo] = [Yaual} {[Yo] + [Yaea]} ™

(3.3)
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avec
Zo 0 0 0 ZAO 0 0 0
0 Z, 0 0 0 L 0 0
Zo| = t Y] = Zo
& 0 0 Z 0 |° Yol 0 0 £ 0
0 0 0 2 0 0 0 ZLO

En appliquant la transformation vu en annexe B et rappelée ci-dessous, on obtient la
matrice [Sp,.¢] du quadripole différentiel.

[Smat] = [M] [Saa] [M] ™ (3.4)

L’expression analytique de [Sy.¢] est donnée ci-dessous.

r Z2, 4 Zew Zs — 502 50 Zs 0 0 7
50 Z5 Zg;,; + an: Z5 — 502 0 0
(Zew + Z5 + 50)(Zez + 50)  (Zew + Z5 + 50)(Zex + 50)
Zea 50
0 0 Zew +50  Zex + 50
50 L
L 0 0 Zex +50  Zey + 50

Les cadrants S, et S.q sont nuls, ce qui prouve qu’il n’y a pas de conversion entre les
modes. D’autre part, Sgg11=S4422, Saa21=>S4d12, Sec11=S¢c22 €t Seea1=Scc12, C€ qui montre
que ce quadripole différentiel est symétrique et réciproque.

Avec des rapports Lpaz/Lmin €t Chae/Cmin de 2, on obtient un accord de la fréquence
de résonance sur 1 octave.

Cette matrice permet également de donner une expression simplifiée de la bande
passante BW de ce filtre. Cette expression est obtenue en trouvant les racines de
I’équation |de21|2 = 0,5.

Ry

BW ~ (3.6)
© C (RS + (grecp)?)

3.3.2 Etude du couplage externe

La bande passante est fonction de C', de C, mais aussi de la fréquence de résonance
du filtre. A f; fixée, pour diminuer la bande passante, nous disposons de deux possibilités
qui sont :

— augmenter C' (ce qui implique de diminuer I. du méme rapport pour conserver f
fixe),

— diminuer C,.
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En tragant I’évolution de BW en fonction de f, (figure 3.6), on vérifie que I'augmentation
de la fréquence de résonance engendre une forte augmentation de la bande passante
(augmentation en fg).

230

205 /
180 /
sw 155
(MHz) /
130 /
105

. pd
N

30 L] L] L] L] 1
1 1,2 1,4 1,6 1,8 2

Fréquence de résonance (GHz)

FIGURE 3.6 — Evolution de BW en fonction de fy avec C,= 1 pF.

Le facteur de qualité du filtre est inversement proportionnel & sa fréquence de réso-
nance. Il faut tenir compte de cette propriété si 'on désire disposer d’une bande passante
identique sur toute la plage spectrale d’accord. De fagon calculatoire, on déduit que le
rapport BWs5 gi./BWi gu. est de prés de 6,3 (C,= 1 pF et Ry= 50 Ohms).

Pour obtenir une bande passante constante sur la bande d’accord, les capacités C,
doivent étre remplacées par des capacités variables. Ainsi, en fixant C, 4. & la fréquence
fomin €t Cyp min & la fréquence fo maz, on obtient BWs g,/ BWi gr. = 2.

Pour illustrer cette étude, le filtre idéal présenté en figure 3.7 est simulés. Dans cette
simulation, on fixe C),,, = 8 pF et L, = 2,8 nH.
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In + Cx Cx Out +

|
|

T

Port L % == C Port

différentiel différentiel
t 1] 1]
o I} I o

In - Cy Cx Ou

=

FIGURE 3.7 — Schéma électrique du filtre 1 pole différentiel idéal.

La figure 3.8 présente I’évolution de la largeur de bande passante en fonction de la
valeur de C, a fy = 1 GHz. Ce tracé montre qu’une grande sélectivité implique forcement
une faible valeur pour C,.

300

250

FIGURE 3.8 — Evolution de la largeur de bande passante en fonction de C, (fo = 1 GHz).

Le filtre réel est constitué de composants a pertes (inductance LETI, varicapB de la
technologie QuBIC4X, etc...). Ces pertes sont compensées par un circuit simulant une
résistance négative (circuit vu au paragraphe 2.5).

Dans ce cas, le facteur de bruit est un critére a prendre en compte. La figure 3.9 donne
une représentation du circuit étudié et la figure 3.10 donne I’évolution du facteur de bruit
(NF) du filtre en fonction de la valeur de C, pour une fréquence de résonance de 1 GHz.
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In + Cx C Out +

; 2
w I
_ S c
5 £ |8
=
£ > I
Vg Veap 2
]
3
= m
E o o
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E 8
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© 1l ' ‘ Il O
In - C, C. Out -

FIGURE 3.9 — Schéma électrique du filtre réel.

Les dimensions des varicaps utilisées pour cette simulation sont de 60 um x 3 pum x
18. La valeur nominale obtenu est de 8 pF.

14

121

101

NF (dB)

5 7 8 9 10
C, (pF)

FIGURE 3.10 — Evolution du facteur de bruit en fonction de C; (fo = 1 GHz).

Il est donc nécessaire de faire un compromis entre sélectivité et facteur de bruit
(figures 3.8 et 3.10). Nous fixons C, = 1,2 pF afin d’obtenir une bande passante de
lordre de 40 MHz & fy = 1 GHz et un facteur de bruit inférieur a 10 dB.

La figure 3.11 présente quatre simulations du paramétre Sggo; obtenues lors de
I’accord des composants L et C. Ces simulations sont réalisées de fagon a conserver des
pertes d’insertions nulles (compensation de pertes).
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|
w
&)
T

Il Il Il

1 1
06 08 1 12 14 16 18 2 22 24
freq (Hz) x 10°

_45 | | |

FIGURE 3.11 — Simulation du paramétre Sgg91 du filtre compensé pour différentes fréquence de
résonance.

L’accord en fréquence centrale, fy, est possible sur une octave. On reléeve BWy —ocm. =
279 MHz et BWy,—1¢n. — 43 MHz, soit un rapport de ’ordre de 6,48, ce qui est en accord
avec notre approximation analytique faite précédemment.
En remplacant C, par des varicaps, il est possible de réduire fortement la largeur de bande
passante & fo = 2 GHz et ainsi de limiter la dégradation du facteur de qualité du filtre
pour une fréquence de résonance élevée.
Nous choisissons :

—a fo=1GHz, onaC,o — 1,2 pF,

—a fo =2 GHz, on a C, o = 0,6 pF.

On obtient alors BWfO:IGHz = 43 MHz et BWf():QGHz = 120 MHz.

3.3.3 Simulations et performances du filtre 1 pole

Les figures 3.12 et 3.13 montrent respectivement le résultat de simulation du parameétre
Saa21 €t Sgq11 du filtre lorsque la capacité C, est remplacée par une varicap. Pour ces
simulations, la valeur de C, décroit & mesure que f, augmente.
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FIGURE 3.12 — Simulation du parameétre Sggo; du filtre compensé a différentes fréquence de
résonance - C; décroit & mesure que fp augmente.
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FIGURE 3.13 — Simulation du parameétre Sgg17 du filtre compensé a différentes fréquence de
résonance - C';, décroit & mesure que fp augmente.

La valeur du facteur de bruit a été simulée (figure 3.14) et reste inférieur & 12 dB a
la fréquence de résonance (les points grisés marquent la fréquence de résonance). Cette
valeur s’aveére relativement faible compte tenue de I'amélioration de la fonction de filtrage.
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NF (dB)

0.6 0.8 1 1.2 14 1.6 1.8 2 22 24 2.6
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FIGURE 3.14 — Simulation du facteur de bruit du filtre compensé a différentes fréquence de
résonance - C, décroit & mesure que fy augmente.

Le dessin des masques du circuit est réalisé (figure 3.15). Il occupe une superficie de
1150 x 800 pum?. A cette superficie, il faut ajouter I’encombrement des deux inductances
accordables du LETT et leurs connexions. Les dimensions du dispositif total sont de 1150
x 4000 pm?.

Y_cdp_in

vl

A7)

Velap

FIGURE 3.15 — Dessin des masques du filtre 1 pole.

La consommation du circuit de compensation est inférieure a 18 mW. La linéarité de
ce filtre est simulée et IP1 est atteint pour une puissance d’entrée de -1 dBm.
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Malgré 'amélioration apportée par I'optimisation de C,, la sélectivité n’est pas suffisante
pour notre application, de plus, comme le filtre ne posséde qu'un poéle, il n’est pas possible
d’avoir un gain plat dans la bande. Nous décidons de coupler un autre résonateur a ce
filtre afin d’en augmenter l'ordre et donc la sélectivité.
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3.4 Filtre passe bande a 2 podles

3.4.1 Etude analytique du filtre 2 poles

La figure 3.16 présente le schéma de principe du résonateur 2 péles étudié. Il se
compose de deux résonateurs LC paralléles couplés 'un a 'autre par les capacités C..
Ces capacités de couplage influent sur la fréquence de résonance des deux résonateurs
LC.

I+ ||CX ||CC ||Cx out+
o Il Il ' ' _ 0
[ ;,<, [ )
(W1} =, w =,
- o - 8
he] QL © -
—_ ©
S =4 ® £/ @ S
ey —
5 e
g5 3
[ [ e
© i ) Y )
| o) | (]
QD QD
© ©
£ ® £ @
I I I
O Il ' ' Il . y Il o
In - Cx C. Cx Out -

FIGURE 3.16 — Schéma électrique du filtre 2 poles différentiel.

Exprimons la matrice admittance [Ysq] de cet octopdle (3.7), dont le schéma simplifié
est donné en figure 3.17. L’expression analytique des éléments de la matrice [Yyq| est
donnée en annexe C.

| I3
O—Pp— Zcx f ch f ZCX —0
I I
VlI I Vs
L Zp Zp L
I, [4
p— Z Zec Loy [—=

Va

II|—>?
=

FIGURE 3.17 — Schéma électrique simplifié¢ du filtre 2 poles différentiel.
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YTll YT12 YT13 YT14

YT21 YT22 YT23 YT24
[Yita) = (3.7)

YT31 YT32 YTSS YT34

YT41 YT42 YT43 YT44 _

En appliquant la transformation (3.3), puis la transformation (3.4) on obtient la matrice
[Spnat] suivante :

R T 0 0
T R 0 0
maxt| — .
[Srmat] (3.8)
O 0 Zee +2 Zen 100
Zee +100 + 2 Zew  Zee + 100 + 2 Zeg
0 0 100 Zee + 2 Zea
L Zee +100 + 2 Zey  Zee + 100 + 2 Zoy
avec
R— 22 Zee H4 Zp Zew Zee —10000 Zee 4 Zee 22, 42 Zew Z2 —1000 Zp +4 Z2, Z,
T 22 Zeek200 Zee Zytd Zp Zew Zeetd Zee Z2,10000 Zeetd00 Zee Zeatd00 Zp Zeatd Z2, ZpH0000 ZpH00 Z242 Zew Z2
(3.9)
et
T — 100 Z2
T 22 Zeek200 Zee Zytd Zp Zex Zeetd Zee Z2,/710000 Zeetd00 Zee Zeatd00 Zp Zeatd Z2, ZpH0000 ZpH100 Z242 Zew Z2
(3.10)

Tout comme pour le filtre 1 pole, cette matrice montre que ce filtre 2 poles différentiel
est réciproque (Sggo1 = Saai2) et symétrique (Sgg11 = Saae2). De plus, les conversions
de modes différentiel vers commun et commun vers différentiel sont nulles, ce qui est
synonyme d’un bon fonctionnement différentiel. Les expressions des parameétres du mode
commun sont trés différentes de celles du mode différentiel. Ces quatre parameétres (See11,
See12, Seco1, €t Seenz) ne dépendent pas des éléments L et C, ce qui montre que les deux
résonateurs sont “transparent” pour le mode commun. De plus, il est aisé de constater
qu’avec des capacités C. et C, de 'ordre de 1 pF, les paramétres S..;; sont proches de 0
dB et les parameétres S..;; sont proches de -20 dB, ce qui traduit une trés bonne réjection
du mode commun.
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3.4.2 Etude du couplage inter-résonateur

Une étude menée sur le paramétre Sgq1 (R dans la matrice [S.¢] ci-dessus) montre

qu’il présente deux zéros réels positifs. Ces deux zéros correspondent aux fréquences ( fo,
et fo,) ! pour lesquelles on vérifie [Sga11| = 0.
Les capacités C. et C, modifient la valeur de ces deux fréquences. Comme vu dans
le paragraphe précédent, C, régle le facteur de qualité du résonateur (figure 3.18(a)).
C. modifie Iécart fréquentiel entre les deux fréquences fy, et fo, (figure 3.18(b)). En
optimisant C. et C,, nous pouvons régler la largeur de la bande passante et 'ondulation
dans la bande.

B NE (ISR e
-10 / \ 10 / /// \

W/ A\ ot/ N
20 /// \\\ -20 /’/ §

1,35 14 1,45 15 1,55 1,6 1,65 1,7 1,3 1,35 14 1,45 15 1,55 1,6 1,65

Sdd21 en dB
Sdd21 en dB

Freq en GHz Freq en GHz
(a) (b)

FIGURE 3.18 — Impact sur le paramétre Sggo; de 'accord de la capacité (a) Cy, (b) C..

L’étude faite, dans la premiére partie de ce chapitre, sur 'impact de C,, est utile
ici pour permettre de dimensionner cette capacité rapidement et justifie le fait que C,
soit fixé a 0,6 pF, avec une possibilité d’accord jusqu'a 1,2 pF. Le dimensionnement
de C, découle directement de la valeur de C, et de la fréquence centrale du filtre. Une
optimisation de C\. permet de déduire que cette capacité doit étre accordable entre 0,45
pF et 0,9 pF, ce qui est compatible avec les contraintes technologiques monolithiques.
Pour compenser les pertes des deux résonateurs, la solution la plus simple est d’utiliser
le circuit de compensation présenté précédemment. En effet, pris indépendamment, les
deux résonateurs utilisés ont les mémes pertes que le résonateur présenté a la section
3.3, le circuit de compensation est donc identique. L’utilisation de deux circuits de
compensation (un par pole) est indispensable pour ne pas générer de sur-compensation
dans la bande.

1. Les expressions analytiques de fy, et fo, ne sont pas fournies pour ne pas surcharger le manuscrit.
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3.4.3 Architecture du filtre 2 poles compensé

La figure 3.19 présente le schéma électrique obtenu.

In+ VaricapB VaricapB VaricapB VaricapB out +
o |I alf AV »lf AV 11 o
I LAY T L AN A I

@ = 2
3 w = =
g |z = y R |
g | o EE g9
Ve > g Ve, Ve, g Vee
5 — |5
o | g = ol €
g | s m gl3s
o | O - ¥Yelo
3 2 DS
> £ >
0_|| T \le il AV I °
| LAY JTN "IN JTY 1l
In - VaricapB VaricapB VaricapB VaricapB Out -

FIGURE 3.19 — Schéma électrique du filtre 2 poles accordable.

La structure se compose de deux résonateurs réalisés a l'aide d’inductance accordable
LETTI et de varicap de la technologie QuBIC4X de NXP, d’autre varicap sont utilisées
afin de réaliser le couplage externe ainsi que le couplage inter-résonateur. Deux circuits
de compensation de pertes complétent la structure dans le but de garantir une fonction
de filtrage proche de la fonction idéale.

3.4.4 Premiére simulation

Une premiére simulation des paramétres Sygo1, Sgq11 €t du facteur de bruit est montrée
en figure 3.20. La figure 3.21 présente un agrandissement de ces simulation autour de
la fréquence de résonance. On estime également que la capacité d’accord en fréquence
centrale de ce filtre est proche de celle du filtre 1 poéle, soit une octave.
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FIGURE 3.20 — Simulation du parameétre Sggo1, Sgq11 et du facteur de bruit du filtre 2 poles
accordable .
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FIGURE 3.21 — Zoom - Simulation du parameétre Sggo1, Sqq11 et du facteur de bruit du filtre 2
poles accordable .

Les pertes de chacun des résonateurs sont compensées, et cela de maniére identique
pour les deux résonateurs. Néanmoins, on constate que le gain n’est pas plat dans la
bande. De plus, en se focalisant sur le parameétre Syg11, on constate qu’il se stabilise a
une valeur positive de 'ordre de 0,08 dB au dela de la fréquence centrale. La suite de
cette section a pour but d’expliquer et de solutionner ces phénoménes.



132 CHAPITRE 3 : ETUDE DE FILTRES ACCORDABLES MULTI-POLES

3.4.5 Etude de l’instabilité du filtre au dela de la fréquence cen-

trale

Bien que les performances d’accord, de bruit et de sélectivité de ce filtre soient
acceptables, une simulation montre que le circuit est instable au dela de la fréquence
centrale. En effet, aux fréquences supérieures a la fréquence centrale du filtre, les
paramétres |Sgqi1| et |Sqaze| ont une valeur supérieure a 0 dB, typiquement +0,08 dB.
Pour expliquer ce phénomeéne, on se propose de faire une étude plus approfondie du
parameétre Syg11 basée sur son expression analytique. Le schéma électrique du filtre est
rappelé en figure 3.22 et 'expression analytique du paramétre Sgq1; est redonnée par
I'équation (3.11).

Zey Zee Zex
In + 0 m | Out +
o—| T 1l T {F—o
L r
Z c |& @ c Z
L
r
| I T i |
|°__|| it ||__°O
n- t-
Zex Zo. Zex !

FIGURE 3.22 — Schéma électrique équivalent du filtre accordable 2 poles.

22 Zee H4 Zp Zew Zee —10000 Zee +4 Zee 22, 42 Zew Z2 —1000 Zp +4 Z2, Z

Sadin = 22 Zect200 Zee Zypth Zp Zew Zectd Zee Z2,-410000 Zeet00 Zee Zeat400 Zy Zeatd Z2, Zt10000 ZyH00 Z2H2 Zey Z2

(3.11)
Il y a instabilité quand |Syq1| devient supérieure & 1. Afin d’illustrer cela par une
exemple concret, les impédances complexes Z.., Z. et Z, sont remplacées par des
éléments capacitifs, inductifs et résistifs (cf. figure 3.22). La valeur des composants est
donnée dans le tableau 3.1.

Composant | Valeur
L 3,2 nH
r 3,5 2
C 8 pF
C. 0,5 pF
C, 1,2 pF

TABLE 3.1 — Valeur des composants utilisés pour illustrer le calcul.

L’expression de Sgq11 est donc calculée. On se place & f = fy + 100 MHz, soit
1,05 GHz afin de tracer ’évolution du |Sz1| en fonction de Rneg (figure 3.23(b)). On
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réalise la méme simulation & f = 2 GHz (figure 3.23(c)) et & f = fu - 100 MHz = 850

MHz (figure 3.23(a)).
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FIGURE 3.23 — Evolution de |Sgq11| en fonction de la valeur de Rneg. La fréquence est fixée & :
a) fo - 100 MHz = 850 MHz, b) fo + 100 MHz — 1,05 GHz, et ¢) 2 GHz.

La compensation doit étre choisie de facon & ne pas engendrer d’instabilité quelle
que soit la fréquence. A f = fy - 100 MHz on constate qu’il faut vérifier Rneg < -86 2
contre Rneg < -130 2 a f = fy + 100 MHz et Rneg < -470 2 & f = 2 GHz. Or, pour
compenser parfaitement les pertes a fy on doit avoir Rneg = -109 2. Cela permet de
définir la valeur de la résistance négative en fonction de la fréquence.
Malheureusement, le circuit de compensation con¢u présente une valeur de résistance
négative quasiment constante en fréquence (figure 3.24). Il n’est pas possible d’atteindre
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les valeurs de Rneg recommandées aux fréquences supérieures a f, avec la topologie
étudiée.
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FIGURE 3.24 — Evolution de la partie réelle et imaginaire de la compensation de pertes pour
plusieurs tension de commande.

Pour résoudre ce probléme il existe plusieurs solutions :

— optimiser 'effet de la compensation sur 'impédance des poles,

— travailler sur le profil fréquentiel de la compensation, c’est-a-dire 1’évolution de la
valeur de Rneg en fonction de la fréquence,

— ajouter une résistance en entrée et en sortie du dispositif.

La compensation paralléle utilisée engendre de I'ondulation dans la bande et de I'instabi-
lité pour des fréquence supérieure a fj.
En utilisant une compensation de type série pour chacun des deux poles, la distorsion
dans la bande et l'instabilité hors bande disparaissent. La compensation série semble
donc étre une bonne solution. Il est possible de transformer le schéma de notre compensa-
tion différentielle paralléle en compensation différentielle série, mais cette transformation
nécessite une augmentation de la transconductance des transistors. Environ 500 mS pour
obtenir une résistance de -2 (2, ce qui est difficilement réalisable en termes de taille et de
consommation des circuits.

La solution la plus simple pour annuler cette distorsion consiste a ajouter une résis-
tance en entrée et en sortie afin d’absorber I'instabilité.
Deux possibilités s’offrent & nous :

— utiliser une résistance série (figure 3.25(b)),

— utiliser une résistance paralléle (figure 3.25(c)).
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FIGURE 3.25 — Quadripole différentiel (a) de départ, (b) solution avec résistance série, (c)
solution avec résistance paralléle.

La figure 3.26(a) compare trois simulation du paramétre Sgg11, une sans résistance,
une avec une résistance série de 10 {2 et une avec une résistance paralléle de 4000 (2. La
figure 3.26(b) se focalise autour de linstabilité. La fréquence centrale est fixée & fomin
car c’est la fréquence pour laquelle I'instabilité est la plus forte.
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FIGURE 3.26 — Simulation du paramétre Sz411 sans résistance, avec une résistance série de 10 {2
et avec une résistance paralléle de 4000 2. Simulation réalisée autour de 'instabilité constatée.

La résistance série ne permet pas d’absorber I'instabilité, pour y parvenir il faut aug-
menter sa valeur. La valeur nécessaire est de 'ordre de 150 (2 mais la dégradation du
facteur de bruit qui en résulte n’est pas acceptable.

Le choix le plus pertinent se trouve donc étre la résistance paralléle étant de forte
valeur, elle ne dégrade pas le facteur de bruit.

Les figures 3.27(a) a 3.28(b) présentent un ensemble de simulations de la structure aprés
ajout de la résistance parallele de 4000 {2 en entrée et en sortie.

La figure 3.27(a) montre un accord possible de la fréquence centrale entre 1 et 2 GHz.
Comme le montre la figure 3.27(b), 'adaptation en entrée et en sortie est correcte, avec
des coeflicients de réflexion Sgg11 et Sggee inférieurs a -20 dB.
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Aux fréquences de résonances, le facteur de bruit simulé est compris entre 13 et 15 dB.

Grace a l'utilisation de varicap pour réaliser le couplage externe et le couplage
inter-résonateur, il est possible de rendre le filtre accordable en bande passante. La figure
3.28(b) donne un apergu de l'accord en bande passante qu'il est possible d’obtenir. A
fomin, le rapport entre bande passante maximale et bande passante minimale est de
lordre de 220 %.

Pour obtenir la fonction qui a la bande passante la plus étroite, les capacités de couplage
externes prennent leur valeur la plus faible, ce qui explique 'augmentation de la sélectivité.

i I WW ’

de?l(dB)
&
g
7
I
Sdtﬂl B)

0.5 1 15 2 25 3 0.5 1 15 2 25 3
Freq (Hz) o Freq (Hz)

(a) (b)

FIGURE 3.27 — Accord en fréquence centrale — paramétre a) Sggo1, b) Sqq11-
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FIGURE 3.28 — a) Simulation du facteur de bruit — accord en fréquence centrale, b) Paramétre
Saq21 — accord en bande passante.
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3.4.6 FEtude de ’ondulation dans la bande

D. L1 et Y. TSIVIDIS présentent un filtre actif intégré différentiel 2 poles & compensa-
tion de pertes paralléle [106]. Dans cet article, ils comparent la réponse en fréquence de
leur filtre dans quatre cas :

— filtre sans perte,

— filtre a pertes,

— filtre & pertes compensées par une seule résistance négative,
filtre & pertes compensées par deux résistances négatives (une par pole).

Grace a ces quatre simulations, illustrées en figure 3.29, D. LI et Y. TSIVIDIS montrent
que la compensation de perte introduit de I’ondulation dans la bande.

Sr —=—  lossless filter
lossy filter not using negative resistors
LC filter using only one negative resistor

10k LC filter using two negative resistors
8
@ -15+
17}
c
=}
[=3
0
2 201
o | Jtrr .
o
=
£
P 25
£

-30+ \- ..

A
-35 1 1 L 1 1 L 1 1 : i J
1.6 1.8 2.0 2.2 24 26

frequency, GHz

FIGURE 3.29 — Réponse du filtre pour le cas sans pertes, & pertes, & une compensation et a
deux compensations [106].

Bien que l'ondulation soit moins importante avec deux compensations elle reste
toutefois trop élevée. Les auteurs expliquent également que le phénoméne est accentué
lorsque le facteur de qualité de I'inductance est faible.

Pour atténuer, voire supprimer, cette ondulation dans la bande, les auteurs pro-
posent une solution de pré-distorsion. Bien que cette solution soit utilisée pour la
conception de filtres passifs [107, 108, 109], elle s’avére complexe & mettre en ceuvre
pour la conception de filtres actifs a cause du circuit de compensation de pertes. En
effet, 'expression analytique décrivant précisément le comportement en fréquence de
I'impédance (ou de 'admittance) de la résistance négative est difficilement exprimable,
ce qui rend le calcul d’une solution de pré-distorsion quasiment impossible.
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Néanmoins, en optimisant la valeur des composants réalisant les deux résonateurs
il est possible de contrecarrer l'effet de 'ondulation dans la bande. Dans ce cas, le filtre
est constitué de deux résonateurs différents (figure 3.30).

(dB)

-50 I I I I I I I I I
0.8 0.85 0.9 0.95 1 1.05 11 1.15 1.2 1.25 13

Freq (Hz) x 10°

FIGURE 3.30 — Simulation du parameétre Sgyg01 du filtre optimisé pour avoir un gain plat dans
la bande.

Il est donc possible d’atténuer 'ondulation dans la bande. L’accord en fréquence
centrale est possible sur prés d’une octave. La bande passante est fonction de la fréquence
centrale. Elle est de 45 MHz pour fo.in et de 145 MHz pour fone.. En diminuant la
valeur de C, et C., il est possible d’obtenir une valeur de bande passante inférieure et
une sélectivité plus forte, mais cela se fait au détriment du bruit.

Pour les simulations présentées en figure 3.28(a), le facteur de bruit est compris
entre 12 et 15 dB (a fy). Le point de compression a -1 dB simulé est obtenu pour une
puissance d’entrée de + 0,5 dBm. Comme les pertes sont variables en fonction de la
fréquence centrale du filtre, la consommation l’est aussi. La consommation maximale
relevée est de 40 mW. Pour terminer, un dessin des masques de ce circuit est proposé en
figure 3.31.

La superficie du circuit actif est de 1700 x 820 pm?. En considérant le report des

inductances accordables ainsi que les plots de commande, la solution finale occupe

approximativement une superficie de 2,5 x 5 mm?.
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Zpd

AN

A

FIGURE 3.31 — Dessin des masques du filtre 2 poles.

3.5 Filtre passe bande 3 poles

Pour les deux exemples précédents (sections 3.3 et 3.4), augmentation du nombre

de poles s’accompagne d'une augmentation de la consommation car on utilise un circuit
de compensation de pertes par pole. Le fait d’utiliser un circuit de compensation par
résonateur permet d’obtenir une réponse en fréquence proche de I'idéal.
Dans le littérature, il est possible de rencontrer un grand nombre de topologies de filtres
actifs [110, 111, 112, 113, 114, 115, 116|. La plupart de ces circuits sont constitués de
résonateurs, localisés, distribués ou encore volumiques, associés a un ou plusieurs circuit
de compensation de pertes (boucle active ou résistance négative). En régle générale, ces
filtres actifs possédent un circuit de compensation de pertes par pole. Néanmoins, B.
MADRANGEAS a présenté un filtre actif 3 poles a résonateurs diélectrique, ne présentant
qu’un seul circuit de compensation [117]. Le schéma de principe de ce dispositif en donné
figure 3.32.

Entrée

y .
ircuit
RD *_> actif
I

Sortie

FIGURE 3.32 — Principe du filtre actif passe bande 3 poles utilisant des résonateurs diélectrique
(RD).
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La solution qui consiste & n’utiliser qu'un seul circuit actif pour compenser les pertes
de plusieurs résonateurs, est applicable a d’autre structures utilisant, par exemple, des
résonateurs microstrip, comme le montre la figure 3.33. Une condition importante a
respecter pour que le filtre soit fonctionnel, est la symétrie entre entrée et sortie.

Entrée

Circuit
actif

Sortie

FIGURE 3.33 — Principe du filtre actif passe bande 3 poles utilisant des résonateurs microstrip.

Remplacer ces résonateurs planaires ou volumiques par des résonateurs localisés per-
mettrait de :

— Réduire la taille globale du dispositif (si fy = 1 4 2 GHz = \g = ¢/fy = 15 4 30 cm),

— Bénéficier de 'accord des réactances pour réaliser un filtre accordable,

— Diminuer la consommation.

Dans le cas d’un filtre actif 3 poles utilisant la technologie BICMOS 0,25 pm QubicdX
de NXP et les inductances accordables MEMS du CEA LETI, le schéma électrique de
I’ensemble est présenté en figure 3.34.
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FIGURE 3.34 — Topologie d’un filtre passe bande localisé utilisant une seule compensation.
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Les éléments C,, C., L, C4, et Cy permettent de régler la fréquence centrale fy du
filtre, sa largeur de bande passante et son adaptation dans la bande (cf. section 3.3 et
3.4).

Important : la topologie du filtre le rend symétrique et réciproque, dans la suite de cette
étude on a donc Sggor = Sqqi2 €t Sqai1 = Sado-

3.5.1 Premiére approche - objectif et démarche

Une premiére simulation du filtre sans perte permet de régler la bande passante, la
fréquence centrale fy et I'adaptation dans la bande. La fréquence centrale est fixée a
1,9 GHz, la bande passante a 170 MHz et I’adaptation dans la bande a -22 dB (figure 3.35).

(dB)

dd11 [
dd21

~100 I I I I I I I I I
1 1.2 14 1.6 1.8 2 2.2 2.4 2.6 2.8 3

Freq (Hz) x 10°

FIGURE 3.35 — Simulation du paramétre Sggo1 et Sgg11 du filtre sans perte - étape 1 : réglage
du filtre.

Dans les simulations qui suivent, les pertes des résonateurs sont successivement fixées
a 0,1 2 puis 0,2 2 et 0,3 2 et leffet sur 'adaptation du circuit de compensation est
évalué.
Avec r = 0,1 §2, si on n’utilise pas de circuit de compensation, on constate que le filtre
présente des pertes dans la bande et une moins bonne adaptation (figure 3.36) par
comparaison au cas idéal.
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(dB)

18 1.85 19 1.95 2 2.05 21
Freq (Hz) x 10°

FIGURE 3.36 — Simulation du parameétre Sggo1 et Sgq11 du filtre - étape 2 : r = 0,1 2 sans
compensation de pertes.

Un circuit de compensation de pertes est maintenant ajouté en paralléle du poles
central (cf. figure 3.34) et réglé de fagon a vérifier Syg ~ 0 dB dans la bande. Cette
opération s’accompagne également d’une légére modification des autres parameétres. Le

résultat de simulation est présenté figure 3.37.

I I I I
18 1.85 19 1.95 2 2.05 2.1
Freq (Hz) x10°

25 I

FIGURE 3.37 — Simulation du paramétre Sggo1 et Sgqi1 du filtre - étape 3 : r = 0,1 2 avec
compensation de pertes.

Bien que le paramétre Syg soit trés proche de 'optimal, 'adaptation est dégradée.
Pour compenser les poles adjacents, il est indispensable de surcompenser le pole central,
cette surcompensation conduit & une désadaptation du résonateur central et donc a une
remontée du paramétre Sgq11. En augmentant les pertes r a 0,2 {2 et en suivant la méme
procédure que précédemment, on obtient le résultat de simulation présenté figure 3.38.
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dd21

-25 L L I
1.8 1.85 19 1.95 2 2.05 21

Freq (Hz) x10°

FIGURE 3.38 — Simulation du paramétre Sggo1 et Sgq11 du filtre - étape 4 : r = 0,2 {2 avec
compensation de pertes.

Lorsque les pertes r atteignent 0,3 {2, le paramétre Sgq11 est proche de -6 dB, ce qui
constitue une adaptation insuffisante (cf. figure 3.39).

25 1 1 I
18 1.85 19 1.95 2 2.05 2.1

Freq (Hz) x10°

FIGURE 3.39 — Simulation du paramétre Sggo1 et Sgg11 du filtre - étape 5 : r = 0,3 {2 avec
compensation de pertes.

La conclusion de cette étude est que la conception d’un filtre passe bande 3 poles,
utilisant un circuit de compensation de pertes et dont les résonateurs sont réalisés a
I’aide de composants localisés, est tout a fait possible si I’'on dispose d’inductances ayant
un facteur de qualité supérieur a 50 dans notre cas.
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3.5.2 Analyse de l’'influence de la largeur de bande passante

Dans 'étude précédente la bande passante est de 170 MHz.

A éléments L et C du résonateur fixés, la largeur de bande passante est fonction du
couplage externe, c’est-a-dire de C,. En modifiant la largeur de bande passante du filtre,
la condition & respecter sur le facteur de qualité de l'inductance change. Pour mettre
en lumiére le lien qui existe entre bande passante et facteur de qualité de I'inductance,
nous modifions la valeur des éléments constituant le filtre de la figure 3.34 afin d’obtenir
deux filtres dont la fréquence centrale est de 1,9 GHz mais dont la bande passante est de
350 MHz pour le premier et de 500 MHz pour le deuxieme. En appliquant la démarche
présentée a la section 3.5.1 a ces deux filtres, nous obtenons le facteur de qualité minimum
nécessaire a la conception d’un filtre 3 poles a compensation unique.

La figure 3.40 rassemble les résultats de simulations du filtre ayant 350 MHz de
bande passante.

(dB)

-80 \ \ \ \ \ \ \ \ \
1 1.2 14 1.6 18 2 2.2 2.4 2.6 2.8 3
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FIGURE 3.40 — Résultat de simulations pour une résistance de pertes de I'inductance de {0; 0,1
2;028;03 ;04 2;05 2 }.

Pour une bande passante de 350 MHz, le filtre 3 poles & compensation de pertes
unique autorise 'utilisation d’une inductance dont le facteur de qualité est supérieur a
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30, ce qui constitue une amélioration par rapport au cas ou la bande passante est plus
faible.

Il en est de méme avec une bande passante de 500 MHz.

La figure 3.41 rassemble les résultats des simulations réalisées.

10

—60 | \ \ \ \ \ \ \ |
1 1.2 1.4 1.6 18 2 2.2 2.4 2.6 2.8 3

Freq (Hz) x 10°

FIGURE 3.41 — Résultat de simulations pour une résistance de pertes de I'inductance de {0; 0,1
;032,05 ;0,7 2 }.

Pour une bande passante de 500 MHz, le filtre 3 poles a compensation de pertes
unique autorise 'utilisation d’une inductance dont le facteur de qualité est supérieur a 20.

A partir de ces trois valeurs de bande passante et des facteurs de qualité de l'in-
ductance associés, il est possible de tracer pour fy = 1,9 GHz et L = 1 nH I’évolution du
facteur de qualité (g9 minimum en fonction de la bande passante du filtre (figure 3.42).
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FIGURE 3.42 — Relation entre bande passante et facteur de qualité minimal de I'inductance.

Dans la bande 1 - 2 GHz, I'inductance dont nous disposons a un facteur de qualité
compris entre 10 et 20 (L = 1 nH). Grace a 'étude précédente, on peut conclure qu’il est
possible de réaliser un filtre 3 poles & compensation de pertes unique ayant une bande
passante de 500 MHz (& f; = 1,9 GHz) et présenter une adaptation de l'ordre de -8 dB.
Une meilleure adaptation est synonyme de bande passante plus large. Un tel filtre est
présenté et simulé, dans la suite de ce chapitre, afin de montrer qu’il est possible de
réaliser un filtre 3 poles intégrés sur silicium et disposant d’un circuit de compensation
unique. Les trois résonateurs utilisés sont constitués de réactances accordables, ce qui
confére a ce filtre la possibilité d’étre accordable en fréquence centrale.

La figure 3.43 présente le tracé de la bande passante du filtre en fonction de 'adaptation
de ce dernier, pour différentes valeurs de pertes des résonateurs. Le filtre étudié utilise
un seul circuit de compensation.
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FIGURE 3.43 — Tracé schématisant le lien entre entre bande passante et adaptation en fonction
des pertes de I'inductance. La fréquence centrale de filtre est fixée a 1,9 GHz.
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3.5.3 Conception du filtre 3 poles & compensation de perte unique

3.5.3.1 Schéma électrique du filtre

La figure 3.44 donne le schéma électrique proposé et simulé sous Cadence Design
System.

Cx C. Cec Cx
Ino+ | Il Il | Ouot *
_|I ] ] Il_
L,r / L, L,r /
0 Te c £ Te
g EN 1& 1C g N 1<
L,r L L,r
o | Il Il | o
| _|I 1 1 Il_ o
n- ut -
Cx Ce Ce Cx

FIGURE 3.44 — Schéma électrique simplifié du filtre passe bande 3 poles & compensation de
pertes unique.

Les trois résonateurs sont couplés via les capacité de couplages C.. Comme pour
les filtres & 1 et 2 poles, les capacités C, réglent le couplage externe. C. et C, sont
constituées de varicap de la technologie BiICMOS 0,25 pm Qubic4X de NXP.

3.5.3.2 Accord en fréquence centrale

L’étude comportementale de 'inductance faite a la section 2.3.2 montre que le cas le
plus critique (au niveau du facteur de qualité) est celui ou la contrainte mécanique est la
plus forte (500 MPa).

Pour obtenir les meilleures performances lorsque les contraintes mécaniques sont supé-
rieures a 350 MPa, il est nécessaire de concevoir le filtre avec une inductance ayant un
facteur de qualité maximal.

Ainsi, la figure 3.45 présente la simulation des paramétres Sggo1 et Sgq11 de ce filtre a
mein et meaz'

fomin = 1,2 GHz et fomas = 2,2 GHz.
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FIGURE 3.45 — Simulation des paramétres Sggo1 et Sggi1 du filtre 3 poles a compensation de
pertes unique réalisé grace a la technologie BICMOS 0,25 pm QubicdX de NXP — Accord en
fréquence centrale.

A fomin, adaptation est dégradée. Cela s’explique par la faible valeur du facteur de
qualité de I'inductance, lorsque la contrainte mécanique appliquée au composant MEMS
est forte.

En revanche, pour fy,.. l'adaptation est tout a fait acceptable avec |Sgg1| infé-
rieur a -9 dB. La variation de fréquence centrale est continue entre foin €t fomaz-

On rappelle que le circuit est symétrique et réciproque, ce qui implique que Sggo1 = Sqq12
et Sga1 = Sadza-
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3.5.3.3 Accord en bande passante — facteur de bruit et linéarité

L’utilisation de capacités variables et d’inductances magnétiques permet, en plus de
I’accord en fréquence centrale, d’avoir un accord en bande passante. Pour estimer cet
accord en bande passante (figure 3.46), le filtre est réglé de fagon a avoir fo = 1,55 GHz.
L’accord est obtenu en modifiant la valeur des différents composants accordables (Rneg,

Cy, Ce, Cp, Cy et L).

(dB)

-45 | | | | |
12 13 1.4 15 1.6 17 1.8 1.9 2 2.1

Freq (Hz) % 10°

FIGURE 3.46 — Accord en bande passante obtenu a fy = 1,55 GHz. BW = {170 MHz, 210 MHz,
280 MHz, 380 MHz}

On remarque qu’il est possible d’obtenir une bande passante & -3 dB allant de
170 MHz a prés de 400 MHz soit un accord supérieur a 230 %. En revanche, pour
une large bande passante, la sélectivité est légerement plus faible que pour une bande
passante réduite. Cela s’explique par le fait que, dans le cas d’une large bande, la capacité
C., qui régle le facteur de qualité externe, a une valeur plus importante.

La largeur de bande passante a également un impact sur le facteur de bruit du dispositif.
La figure 3.47 donne le facteur de bruit simulé pour les quatre valeurs de bande passante
précitées (BW = {170 MHz, 210 MHz, 280 MHz, 380 MHz}).
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FIGURE 3.47 — a) Simulation du facteur de bruit du dispositif pour (BW = {170 MHz, 210 MHz,
280 MHz, 380 MHz}) ; b) zoom autour de la fréquence centrale.

Cette simulation, réalisée a f, fixe, permet de constater que plus la bande passante est
faible, plus le facteur de bruit du dispositif est important. Pour le cas BW = 170 MHz,
un facteur de bruit de 7,2 dB est relevé alors que lorsque BW = 380 MHz, ce facteur de

bruit n’est que de 5,7 dB.

Le point de compression a -1 dB simulé est obtenu pour une puissance d’entrée comprise

entre -4 dBm et 0 dBm, quelle que soit la fréquence centrale et la largeur de bande

passante et cela pour une consommation totale inférieure a 25 mW.
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3.6 Conclusion

L’objectif de ce chapitre est d’identifier différentes méthodes permettant d’augmenter
la sélectivité de la fonction filtre actif.

A ce stade, la méthode la plus rapide consiste & mettre en cascade deux struc-
tures LNA filtrant étudiées au chapitre 2. Mais les impédances d’entrée et de sortie
du LNA filtrant ne sont pas identiques, il est donc inévitable d’intercaler un circuit
d’adaptation entre les deux cellules filtrantes. Or, ces derniéres sont accordables en
fréquence centrale et en bande passante, le circuit d’adaptation doit donc étre accordable
et extrémement précis pour garantir un transfert de puissance optimal quelque soit la
fréquence centrale choisie. Un tel circuit d’adaptation s’avére trop complexe a réaliser
compte tenu de la précision et de I'accordabilité nécessaire.

Dans la suite de ce chapitre, nous présentons tour a tour un filtre accordable 1
pole a 1 circuit de compensation, un filtre accordable 2 poles a 2 circuits de compensation
et un filtre accordable 3 poles a 1 circuit de compensation.

L’étude du filtre 1 pole permet de mettre en lumiére 'impact du couplage externe sur la
réponse du filtre et de dimensionner les capacités de couplage externe C,.

Le tableau 3.2 dresse un récapitulatif des performances du filtre 1 pole & un circuit de
compensation.

’ Parameétre \ Valeur
fo accordable sur 1 octave
Sdd21 0dB
den -30 dB
NF 10 a 11 dB
BW ~ 7% de fy
A BW -
Input IP1 > -1 dBm
Consommation 18 mW
Superficie 0,92 mm? + inductances

TABLE 3.2 — Tableau récapitulatif des performances atteintes par le filtre 1 pole & un circuit de
compensation de perte.

Le filtre 2 poles est réalisé en couplant deux résonateurs identiques et en compensant
les pertes de chacun avec une résistance négative différentielle placée en parallele. Cette
étude permet de dimensionner les capacités de couplage inter-résonateur C.. Nous avons
constaté que la technique de compensation paralléle (une résistance négative par pole)
a une effet négatif sur I'impédance du filtre. Les résistances négatives provoquent une
légére instabilité aux fréquence supérieures a fy et cela méme en diminuant le niveau de
compensation. Pour résoudre ce probléme, nous utilisons deux résistances paralléles de
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4000 {2 placées en entrée et en sortie du quadripole différentiel.

L’ondulation est ensuite analysée. En désymétrisant les deux podles composant le filtre, il
est possible d’atténuer, voire d’effacer la distorsion. La contrepartie est que le filtre n’est
plus symétrique et que l'adaptation d’entrée et de sortie se trouve dégradée.

Le tableau 3.3 dresse un récapitulatif des performances du filtre 2 poéles a deux circuit de
compensation.

’ Parametre ‘ Valeur ‘
fo accordable sur 1 octave
Sdaz1 -1dB
Saann -10 dB
NF 12415 dB
BW 6a10 % de fy
A BW 220 %
Input IP1 > 0,5 dBm
Consommation 40 mW
Superficie 1,4 mm? + inductances

TABLE 3.3 — Tableau récapitulatif des performances atteintes par le filtre 2 poles & deux circuits
de compensation de perte.

La derniére partie de ce chapitre est consacrée a I’étude de faisabilité d’un filtre actif
3 poles dont les pertes sont compensées a I'aide d’un seul circuit a résistance négative. Ce
principe a déja été démontré avec des résonateurs a fort facteur de qualité (résonateurs
volumiques ou planaires). Nous proposons, dans cette section, d’étudier le fonctionnement
d’un filtre 3 poles & compensation de pertes unique dont les résonateurs sont constitués
de réactances localisées, intégrées sur silicium et accordables.
Dans un premier temps, nous établissons le lien existant entre le facteur qualité de
I'inductance (prépondérant sur le facteur de qualité du résonateur), la largeur de la bande
passante du filtre et 'adaptation lorsque le filtre est compensé (|Sgae1| = 0 dB a fp).
Cette étude montre qu'une fonction de filtrage a faible bande passante nécessite une
inductance a faible perte pour avoir une adaptation correcte. En augmentant la largueur
de bande passante, nous constatons que le facteur de qualité nécessaire a la réalisation
du filtre diminue. Nous déduisons de cette tendance que l'inductance dont nous dispo-
sons nous permet de réaliser un filtre avec une bande passante de 500 MHz a f, = 1,9 GHz.

Enfin, nous réalisons les simulations du schéma électrique de la structure discutée
(3 poles et une résistance négative). Tout le circuit, a 'exception des inductances
magnétiques MEMS, est réalisé a ’aide de la technologie BiICMOS 0,25 um QubicdX
de NXP. Nous obtenons un filtre dont la fréquence centrale est accordable de 1,2 a 2,2
GHz de facon continue, tout comme la bande passante qui posséde 230 % d’accord. La
linéarité et la consomation de ce dispositif sont comparables & celles du filtre 1 pole a
une compensation de perte, mais avec une sélectivité bien supérieure et un facteur de
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bruit faible.

Le tableau 3.4 dresse un récapitulatif des performances du filtre 3 poles & un circuit de

compensation.

’ Paramétre \ Valeur ‘
fo 1,2 4 2,2 GHz
Sdd21 0dB
dell < -7 dB
NF 549dB
BW 14 4 20 % de fy
A BW 230 %
Input IP1 > -1 dBm
Consommation 20 mW
Superficie -

TABLE 3.4 — Tableau récapitulatif des performances atteintes par le filtre 3 poles & un circuit

de compensation de perte.
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Conclusion générale et perspectives

Les travaux présentés dans ce manuscrit s’inscrivent dans une logique de dévelop-
pement des fonctionnalités électroniques reconfigurables. L’émergence de composants
miniaturisés et accordables tels que les inductances magnétiques MEMS permettent de
lever un certain nombre de verrous technologiques. Grace a ce type de composant, il
est désormais possible d’envisager de nouvelles solutions architecturales au probléme de
reconfigurabilité des structures filtrantes. Avec l’explosion des standards gérés par les
plateformes (téléphone mobile, tablette PC, PDA ...), la reconfigurabilité est, a ce jour,
de plus en plus nécessaire aux systémes de communications sans fil. De plus, I’émergence
du concept dit de radio opportuniste ou cognitive, implique 1'utilisation de chaines de
réception a grande possibilité d’accord et a faible encombrement. Les solutions proposées
dans ce manuscrit, de part leur entiére compatibilité CMOS, montrent un fort potentiel
d’intégration.

Le Chapitre 1 dresse un état de ’art aussi exhaustif que possible des composants

intégrés et accordables. Il permet également d’identifier différentes topologies de filtrage
actif susceptibles d’étre utilisées pour concevoir un filtre actif passe bande intégré, faible
bruit et a grande reconfigurabilité.
La faculté d’accord fréquentiel de ces différentes structures actives est directement
imputable aux réactances reconfigurables utilisées. Bien que les inductances actives
aient une grande variabilité, elles ont 'inconvénient d’avoir une faible linéarité et une
importante consommation. Pour ces raisons, nous sélectionnons la structure dite LNA
filtrant et remplagons la charge de ce dernier par un résonateur accordable réalisé a
I’aide de varicaps et d’inductances magnétiques & actionnement piézoélectrique. Cette
association permet de disposer d’une importante accordabilité ainsi que d'un gain
important, un faible facteur de bruit et une linéarité suffisante.

Dans le Chapitre 2, la conception d’'un LNA filtrant différentiel accordable et
totalement intégrable sur silicium est étudiée. Dans un premier temps, nous présentons
les différentes réactances accordables utilisées pour réaliser le résonateur. Ce dernier,
constitué de varicaps de la technologie QuBIC4X BiCMOS 0,25 um de NXP et d'une
toute nouvelle inductance MEMS passive et accordable, présente d’importantes pertes.
Afin d’augmenter le facteur de qualité du résonateur et de pouvoir travailler & bande
passante relativement faible, un circuit de compensation de pertes est associé en paralléle
au résonateur.
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La fonction amplification est assurée par une structure différentielle complétée par une
dégénérescence de source et une rétroaction R-C. Cette structure permet de diminuer
le facteur de bruit et d’améliorer ’adaptation de l’ensemble. Le résonateur accordable
compensé constitue la charge de ce LNA filtrant différentiel.

Les sources de courant utilisées pour régler la polarisation de ’étage amplificateur et de la
compensation sont optimisées de facon a étre les plus stables possibles. Une optimisation
conjointe en bruit est également menée sur ces sources. Elle permet d’obtenir un facteur
de bruit compris entre 1,1 et 1,9 dB.

Enfin, le Chapitre 3 est consacré a I’étude de trois filtres intégrés et accordables. Le
premier est constitué d’un résonateur compensé. Son étude permet de mieux comprendre
le lien existant entre bande passante, sélectivité et facteur de bruit en fonction du cou-
plage externe.

Le deuxiéme est constitué de deux résonateurs. Chacun des deux résonateurs est com-
pensé par une résistance négative. L’étude de ce filtre permet de dimensionner la capacité
de couplage inter-résonateur et met en évidence la présence d’ondulation dans la bande.
Bien qu’il soit possible d’atténuer cette ondulation en supprimant la symétrie des 2 poles,
cette solution a un impact fort sur 'adaptation d’entrée et de sortie du filtre.

La troisieme et derniére partie de ce chapitre présente un filtre a 3 poles n’utilisant qu'un
seul circuit de compensation. Ce principe a été vérifié pour des filtres utilisant des réso-
nateurs a faible pertes (résonateur diélectrique ou microruban). Pour notre application,
I’objectif est de valider ce principe avec des résonateurs a fortes pertes. Ces derniéres sont
principalement apportées par 'inductance accordable localisée. Nous faisons une étude
paramétrique en fonction de 'adaptation, de la bande passante et du facteur de bruit.
En conclusion, la réalisation d’un filtre intégré accordable réalisé a I'aide de composants
localisé est tout a fait possible pour peu que 'on vérifie les conditions suivantes :

— Nombre impair de poles,
— Facteur de qualité de I'inductance > 15 a fj,
— Large bande passante (> 15 % de fy).

Les perspectives de ces travaux sont multiples. Nous en citons quelques unes parmi toutes
celles qu’il est possible d’envisager.

Tout d’abord, le LNA filtrant présenté au chapitre 2 constitue un premier pas vers une

solution de filtrage alternative et vers un front-end agile. Pour poursuivre cette étude, il
serait intéressant d’envisager, par exemple, la réalisation d’'un mélangeur accordable sur
le méme circuit MMIC.
Le LNA filtrant utilise un seul résonateur, ce qui limite la sélectivité de la fonction de
filtrage. Les performances atteintes par le filtre 3 poles sont satisfaisantes. Remplacer le
résonateur 1 pole (charge du LNA filtrant) par le filtre 3 poles permettrait d’atteindre des
performances de filtrage bien meilleures tout en conservant les atouts du LNA (linéarité,
facteur de bruit . ..).
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Une étude plus amont sur les résistances négatives différentielles pourrait permettre de
faire baisser la consommation.

Nous avons limité I'utilisation de cette inductance accordable a la réalisation de filtres
intégrés, mais il est certain que, compte tenu de ’amélioration qu’elle apporte dans notre
cas, son utilisation pourrait étre bénéfique dans bon nombre d’autres applications pour
lesquelles une forte accordabilité est nécessaire, comme, par exemple :

— Les déphaseurs DMTL (Distributed MEMS transmission Line),

— Les tuners d’impédance.

Les déphaseurs DMTL

Les déphaseurs DMTL utilisent des capacités variables MEMS pour réaliser un
déphasage variable. Le fonctionnement de ce type de déphaseur est assez simple et est
donné ci-aprés. Une ligne de transmission relie 'entrée a la sortie, sur cette ligne de
transmission on place n capacités espacées de maniére uniforme. La modification de la
valeur d'une capacité entraine une modification de la phase, cette modification étant
fonction de la valeur de la capacité elle-méme mais aussi de sa localisation physique
sur la ligne de transmission. On peut imaginer remplacer les troncons de ligne par
des inductances accordables MEMS, de cette facon, le déphaseur devrait gagner en
encombrement et performance.

Tuner d’impédance

Les tuners d’'impédance sont basés sur un principe semblable & celui des déphaseurs
DMTL. L’utilisation d’inductance accordable en lieu et place des troncons de ligne
séparant les différentes capacités pourrait permettre de diminuer I’encombrement de la
structure et d’augmenter la couverture des impédances.
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Expression littérale de la matrice Y

de la paire différentielle

La matrice Yy est définit comme ci-dessous.

YTll YT12 YT13 YT14

YT21 YT22 YT23 YT24
[Yita] =
YT31 YT32 YT33 YT34

L YT41 YT42 YT43 YT44

avec
=To 27T GTeT=T0
1 CTI‘ i - -~ e . .
(14 jCrraw) (1 + 1O w + 7o+ 14+ jCrw 1+]C'7r7"7rw)
Yrin =
. TxT0 oo e n GmrersTo
"\ 1+ jCrw <0 + 70w 14 5Crw
G,,r
e _1 - # 1 .C7r i
TTO( 1+]C’7rr7rw)( i Carew)
Yrio =
. TxT0 e Trle Gmrer=To
"\ 1+ jCraw ST +iCrew 14 jOrw
Yriz =
r TzTo + 27‘ ro + T'rTe + GmTeTWTO
"\ 1+ jCrw ST + jCrrrw 14 jCrw
Yria =

a0 g Tele Gmrerzro
Ty | ————— Tel : ,
1+ jCrw o1y 1Crw 1+ Crw
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Gy .
e e 1 Cﬂ' ™
7“7"0( 1+jC'7T7’7rw>( + jCrrrw)

TxT0 Tale GiTerzT0
Tr (— + 211 + +

YT21 =

1+ 5Crw 1+ 5Cr,w 1+ 7Crw

1 .C7r ™ T o~ e . B
(14 jCrrmw) (1 + 7Crrw T+ Telo + 1+ 5Cr,w * 1+ 5Crw

PO g Tnle GnTeT=To
Te\ /(= el ; ;
1+ 5Crw o1 JCrrw 1+ jCrrw

7270 21,1, G TeT=T0 )

YT22 =

_/,"e

TzTo T'zTe Gmrerwro
To | ———— +2rero + . + -
(1 + jCrw O 1 jCrw 1+ jCWrﬂw)

Y3 =

_re

TzTo TxTe Gm TelzTo
re | +

YT24 =

2
1+ 5Cr,w +ereTo + 1+ 9Cr,w 1+ 3Crw

Gmrw
Te (—1 - GmT’Q) (1 + m)

T'rTe Gm TelzTo

TzTo

—~— +2rer + . + .
1+ 9Cr,w 0 + jCrrrw 1+ jCrw

Gz
1o (1 505 )

P04 Tele GTeT=To
_— Tl , -
1+ 5Cr,w 0 + jCrrrw 14+ jCrw

YT32 =

TzTo + 92 + T'rTe Gmrerwro
P — Tel - -
1+ 9Cr,w 0T 1+ JCraw 1+ jCrw

( TrTo 2r. 1, 2G,,TeT 2T )
To\ 77—/~

Y3 =

2re : :
1+ 9Cr,w TeTeTo 1+ jCrw * 1+ 5Crw

rern(—1— Gpro)

( TxTo 27T 2G,,TeTx T
To\ 77—/~

YT34 =

+ 2r.r9 +

1+ 7Crs
1+ 5Crw 1+ 5Crw + 1 +jC’7rr,rw) (1+jCarzw)



ANNEXE A : EXPRESSION LITTERALE DE LA MATRICE Yy DE LA PAIRE
DIFFERENTIELLE 161

re (=1 — Guro) (1 + M)

Voo — 14 7Crw
T g o Tate  Gurerar
P —— Tel - ;
14+ jCrw O 14 jCrrw 1+ jCrryw
G,r
(=1 -G, 1 L
Voo _ re o) ( + 1 +]C'7rr7rw)
T2 = T'zTo + 92 + T'zTe GmTeTWTO
P — Tel ; ;
1+ jCrw 01+ 1Crw 1+ 3Crw
Voorn — rerr(—1 — Gpro)
T43 = Tx=To L9 n 27, Te n 2G,,TeTxT0 (1+jC )
o | ————— Tl , , W
O\ 1 + jCrrrw 01y 1Cr,w 1+ 3Crw J
270 Trle GuTeTzTo
— + 21, , ;
1+ 5Crw +£TeTo 1+ 5Crw + 1+ 5Cr,w

YVius —
Ta4 =70 P . 27, Te 2G T xT0
rg | ———— rer : _
o\ 1 + jCrrw 0T + jCrrw 14 jCrw
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Formalisme en puissance des modes

mixtes

Les figures B.1 et B.2 montrent respectivement une représentation d’un octopdle

classique et une représentation d’un quadripole différentiel.

ag
by
az
b,
— adl
bas
Acces
physique <
1
ac1
—
be1

Port 1 Port 3

Octopdle
simple acces

Port 2 Port 4

FIGURE B.1 — octopole

ld1

Port différentiel 1 Port différentiel 2
Quadripble
différentiel

Port commun 1 Port commun 2

ld2

FIGURE B.2 — quadripole différentiel.

as

bs

b,

Acces

> physique
2

ac2

-
bcz

En utilisant la définition des ondes de puissances [105], on peut écrire la matrice S des
deux structures. La matrice S de I'octopdle standard, notée [Sgql, est donnée par (B.1),
tandis que la matrice S de du quadripole différentiel, notée [S,.¢, est donnée par (B.2).
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Sll 512 513 514
321 522 523 524

= B.1
Sudd = | G S S S (B.1)
Sy Si2 Ssz Su
Sadir Saaiz Sdaci1 Sde12
(Shar] = Sada21  Saaze Sdac21 Sde22 (B.2)

Scdll Scdl? Sccll Sccl2
Schl Scd22 Scc21 Sc022

La relation de passage de la matrice [Syy) vers la matrice [S,.¢] est donnée par (B.3).

[Sma;t] - [M] [Sstd] [M]_l (BS)
1 -1 0 0

[M]Zg (1] (1) é_l (B.4)
0 0 1 1

Ainsi, on peut directement calculer les paramétres S mixtes en fonction des paramétres
S standards.

Sagty = S11 — Si2 5 So1 + Sa9 Surty = Si3 — S 5 Sog + So4
Sgo1 = S31 — Sa» = Sy + Syo [ Sag — Say - Sz + Sy
Spery = S11+ S0 5 So1 — Soy Sty = Si3 + S 5 Sog — Soy

Sl = S31 4S9 5 Sa1 — Sap Sy = Ss3 4 S34 5 Sis — Su

(B.5)

S11 — S12 —5 So1 — S99 S1s — S —5 Sag — Soy

Scdll = Scde =

L S31 — Sz —5 Su1 — Saz Sy = Sag — S34 -5 Sz — Sy

[ S11 + Sig + So1 + Soo S S13 + Si4 + Soz + S
ccll 9 ccl2 9

Sivoy = Sa1 4 Sso —5 Sa1 + Sao S.gy = Sz + Saa —5 Sas + Sua
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Annexe C

Expression littérale de la matrice Y,
du filtre 2 podles

La matrice Y,y est définit comme ci-dessous.

YT12 =

Yriz =

YT2 1 YT22 YT23 YT24
Yoa] =
YT3 1 YT32 YT33 YT34

YT 41 YT42 YT43 YT44

6 Zp Zew Zec +6 Z2; Zp + Z2 Zee + 6 Zee L2y + 2 Zew 22, +Z2, Zp + 2 Zew 22

T 7222 1823, Zp + 823, Zec + A Z2, Z2, + 4 Z2 Zeg Zeo + 4 Z2, Zp Zew + 4 22, Z2 + 12 22, Zp Zec

(C.1)

~(2Zc0 Z2. 42 Zp Zew Zec +2 Zee Z2, + Z2. Z, + 2 Z2, 7))

72 Z2, + 8 23, Zp + 8 22, Zec + A Z2, Z2, + 4 Z2 Zog Zeo + 4 22, Zp Zeo + 4 22, Z2 + 12 22, ZpZee

(C.2)
— (2 Zew Z2 4+ 2 22, Zp + Z2 Zec + 2 Zp Zew Zee + 2 Zec Z2,)
Z2 Z2, + 8 23, Zp + 8 22, Zec + 4 Z2, Z2, + 4 Z2 Zeg Zoo + AZ2, ZpZex + AZZ, Z2 + 12 22, Zp Zee
(C.3)

—2 Zcx (ch Zp + Zec Zea + Zp Zcz)

T ZZ 72, + 823, Zp + 822, Zec + A Z2 22, + A ZZ Zeg Zeo + 422, ZpZew + 422, Z2 + 12 22, Zp Zeo

(C.4)
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YTQI =

YT22 =

YT23 =

YT24 =

YT31 =

YT32 =

YT33 =

YT34 =

YT41 -

YT42 =

~ (270 Z2.42Zp Zeg Zeec +2 Zee Z2, + Z2. Zp + 2 Z2, Zp)

Z2 Z2, + 8 23, Zp + 8 23, Zec + A4 Z2, Z2, + 4 Z2 Zeg Zoo + 4 Z2, Zp Zeo + 4 22, Z2 + 12 22, ZpZec

(C.5)

6 Zp Zew Zec +6 22, Zp + Z2 Zee + 6 Zee L2, + 2 Zew Lo, +Z2, Zp + 2 Zew 42

Z2 72, 482723, Zp+8Z3, Zee +AZ2, Z2, + A Z2 Zew Zee +4 22, Zp Zew +4 Z2, Z2 + 12 Z2, Zp Zee

(C.6)

—2 Zcz (ch Zp + ch Zcz + Zp Zcz)
Z2 Z2, + 8 Z3, Zp + 8 Z3, Zec + 4 Z2, Z2, + 4 Z2 Zeg Zoc + AZZ, ZpZex + 422, Z2 + 12 Z2, Zp Zec

(C.7)

— (2 Zex Z2+ 222, Zp + Z2 Zec + 2 Zp Zew Zee + 2 Zee Z2,)
Z2 72, + 873, Zp + 823, Zee +4 22 22 + 4 22 Zeg Zee + AZ2, ZpZex + 422, Z2 + 12 Z2, Zp Zec

(C.8)

— (2 Zew Z2 4222, Zp + 22 Zec + 2 Zp Zew Zee + 2 Zec Z2,)
Z2 72, + 8 Z3, Zp + 8 Z3, Zec + 4 Z2, Z2, + 4 Z2 Zeg Zoo + AZ2, ZpZox + AZZ, Z2 + 12 22, Zp Zeo

(C.9)

—2 Zcz (ch Zp + ch Zcz + Zp Zcz)
Zg Z2.+8Z3, Zp+87Z3, Zee +4 22, Z2, + 4 ZZQ, Zew Zee + 422, ZpZew + 422, Z% +12 22, Zp Zee

(C.10)

6 Zp Zew Zee +6 Z2, Zp + Z2 Zec + 6 Zee T2, + 2 Zew 22, +22. Zp + 2 Zew Z2

Z2 Z2, + 8 Z3, Zp + 823, Zcc + 4 22, 22, + 4 Z2 Zeg Zec + 4 Z2, Zp Zea + 4 22, Z2 + 12 22, Zp Zec

(C.11)

~ (2 Zc0 Z2. +2 Zp Zew Zee + 2 Zee Z2, + Z2, Zp + 2 Z2, Zp)

ZZ% Z2. +87Z3, Zp+87Z3, Zee +4 722, Z2, + 4 Zg Zew Zee +4 Z2, Zp Zew + 4 Z2, Zg +12 22, ZpZece

(C.12)

—2 Zc:): (ch Zp + ch Zc:c + Zp anc)
Z2 Z2 + 8 Z3, Zp + 8 23, Zeo + 4 Z2, Z2, + 4 Z2 Zeg Zec + AZZ, ZpZeg + AZZ, Z2 + 12 Z2, Zp Zec

(C.13)

— (2 Zex ZE+2 22, Zp+ Z2 Zee + 2 Zp Zew Zee + 2 Zee Z2,)
2272, +8Z3, Zp+8Z3, Zee +4 22, 22, +4 22 Zew Zce + 422, DpZicx + 422, Z2 + 12 22, Zp Zece

(C.14)
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Virgn — — (22 Z2.+ 2 Zp Zew Zec + 2 Zeec Z2, + Z2. Zp + 2 Z2, Z)
TA3 = 7272, 4873, Zp + 823, Zee + 4 22, 22, + 4 Z2 Zew Zoe + A4 22, Zp Zew + 4 22, Z2 + 12 22, ZpZec

(C.15)

. 6 Zp Zew Zec +6 22, Zp + Z3 Zee + 6 Zee L2y + 2 Zew 22, +22, Zp + 2 Zew 22
T Z272,+823, Zp + 823, Zec +4 22 22, + 422 Zeg Zee + A Z2, Zp Zew + 4 Z2, Z2 + 12 Z2, Zp Zec

(C.16)
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Etude de nouvelles architectures de filtres RF intégrés dans le
contexte de la radio opportuniste

Résumé : Ce travail de thése porte sur la conception de fonctions filtrantes passe-bandes
microondes & la fois intégrables en technologie MMIC, accordables et différentielles. L’objectif
principal est de réaliser des structures filtrantes et accordables utilisables dans un context
de radio opportuniste. Le second objectif est de montrer que l'utilisation d’inductances
ferromagnétiques dans ces structures en améliore les performances. Les chaines de reception
actuelles sont figées de part leurs architectures et les composants utilisés (SAW filter, LNA
par exemple). Nous proposons de concevoir de nouveaux circuits intégrés : LNA filtrant et
filtres & 1, 2 et 3 pdles permettant de rendre la chaine RF agile en fréquence. Ces circuits
reposent sur une topologie trés simple de résonateurs LC compensés et permettent d’obtenir
une accordabilité continue de la bande passante et de la fréquence centrale sur une octave.
Les résultats obtenus, et principalement ceux du LNA filtrant, montent qu’il est possible de
concilier fonction de filtrage accordable, gain et faible facteur de bruit sur une unique puce
MMIC, ce qui constitue un premier pas vers la conception d’une chaine de reception opportuniste.

Mots-clés : LNA filtrant, filtre accordable, differentiel, compensation de pertes, radio
opportuniste, inductance ferromagnétique, MMIC.

Study of new integrated RF filtering architectures for
opportunist radio

Abstract : This work concerns the conception of microwaves filtering functions at the same
time band-pass, MMIC technology compliant, tunable and differential. The main objective
is to realize filtering structures compatible with opportunist radio. The second objective
is to demonstrate that ferromagnetics inductors improves the performance of such devices.
Commersialised RF receivers are deadlocked due to their topologies and used components
(SAW filter, LNA for example). We put forward new integrated circuits : filtering LNA and 1,
2 and 3 poles filters usable in fully frequency tunable receivers. These circuits are Q-enhanced
resonator based. They have a continuous frequency and bandwidth tunability over an octave.
The observed results at first for filtering LNA mixe wide tunablility, gain and low noise figure
on a unique MMIC circuit. This contribution is a first step toward opportunists receivers.

Keywords : Filtering LNA, tunable filter, differential, Q-enhanced, opportnist radio, fer-
romagnetic inductor, MMIC.
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