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Introduction générale

Les systéemes de télécommunications sans fil ontuévde facon rapide depuis une
vingtaine d’année. La conception de ces systeniesamise a de nombreux challenges :

* le colt de production,
* les techniques d’intégration des composants,
* |'encombrement etc.

La technologie monolithique et plus précisémentpiexédés de fabrication de circuits
silicium (CMOS et BICMOS) offrent depuis plusielasnées une possibilité de pallier a ce
type de difficultés. lls permettent aujourd’hunkégration de plusieurs fonctions RF et mixte

sur une seule puce.

Malheureusement, la conception de certaines fometRF pose encore probléme. C’est
le cas des filtres radiofréquences qui constituest éléments essentiels du systéeme de
téléecommunication GSM. Les exigences demandéesgzmfiltres conduisent a étudier des
solutions de filtres actifs, car les structuresspaes (a cavité ou diélectrique ou a ondes
acoustiques de surface) ne permettent pas d’awimdilleures performances en pertes

d’insertion, en sélectivité, en encombrement ed@ordabilité fréequentielle.

Dans cette these préparée avec le soutien cordgtades 'ANR (projet SRAMM
(Systemes de Reéception Adaptatifs Multimodes Mialtidards)), nous nous sommes
intéressés a I'étude d’'une nouvelle topologie Heafje actif LC basée sur I'utilisation d’une
inductance compensée a trois inductances coupléde travail consiste également a définir
une meéthodologie de modélisation des trois induwesrcouplées et a utiliser cette derniére

pour la réalisation d’un circuit LNA filtrant utdable en bande GSM.

Ce rapport est organisé en trois chapitres. LarBiguprésente le synoptique de la

démarche suivie dans cette thése.
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Proposition Etat de ’art
d’une nouvelle . .
topologic (Filtrage actif) 1
d’inductance
compensée !, ,!
. Etude théorique et modélisation du
Validation II
par la simulation transformateur
Utilisation de ..
Pinductance Proposition d’une nouvelle structure de
proposée et LNA filtrant et conception 1
synthese du filtre

v

Figure 1: Synoptique de la thése
Le premier chapitre est dédié a I'étude bibliogigpa des filtres actifs en technologie
silicium. Ce chapitre a pour objectif de présemter@percu des architectures publiées dans la
littérature. Des filtres actifs analogiques consingGm-C), filtres actifs récursifs et
transversaux, filtres a inductance active et fliaetifs LC (Q-enhanced LC) sont présentés en

évoquant leurs avantages et leurs limitations.

Le deuxieme chapitre détaille une étude théorigqukinductance compensée proposée,
ainsi que les différentes étapes de modélisatiotrahsformateur en technologies CMOS 65
nm et BICMOS 0,2%um. La validation de cette étude est réalisée atsala conception de
deux inductances compensées pour une applicatios l[dabande de réception du standard
GSM et UMTS.

Le troisieme chapitre analyse une topologie derafié passe bande utilisant
l'inductance compensée présentée dans le deuxibapgtie. Cette topologie se base sur le
principe de transformation d'impédance entre lictdmce compensée et les impédances de
source et de charge. La conception intégrée de aathitecture de LNA filtrant constitué de
quatre blocs (LNA1-Filtre1l- LNA2-Filtre2) est déerien détail. Cette partie inclut I'étude du
report sur substrat d’alumine des fonctions éleaiezg (LNA, filtre) et de 'ensemble LNA1-

filtre1-LNA2-filtre2 pour effectuer les mesures.

Enfin, nous concluons ce manuscrit et présentorelqgas perspectives a ces travaux.
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Chapitre | : Etat de l'art

|. Introduction

Le développement des systémes de communicationrmesieonduit aujourd’hui a une
évolution importante dans les domaines de I'él@itpee RF et microonde. Cette évolution

est liée a plusieurs exigences telles que l'intégnale colt et la fiabilité des circuits.

La fonction de filtrage est une des principalesctmms analogiques utilisées dans
I'architecture des systémes modernes dont |'optitina et I'intégration posent de nombreux
problémes.

L’amélioration de cette fonction implique la rectiee d’architectures spécifiques, la
mise en ceuvre de nouvelles méthodes d’analysepri=eption et des choix de technologies
optimisés.

Dans ce cadre, nous introduisons ci-apres le itole eécessité des filtres RF dans les

systemes de télécommunications et I'intérét de gwepdes solutions alternatives avec des

filtres entierement intégrables.

Nous effectuons ensuite un état de lart de difftyetypes de filtres actifs
radiofréquences et microondes intégrés en techigosigcium.

Il. ROle des filtres RF dans les chaines de télécommaation

Une chaine d’émission-réception de type superheyém peut étre représentée d'une
maniere générale par le synoptique de la Fidite L'antenne permet la réception des
signaux, le commutateur permet de commuter entcahal émission et réception. Dans le
canal de réception le filtre RX-RF permet la sétectde la bande de réception,
I'amplificateur faible bruit « LNA» amplifie le siwal utile et préserve le systeme du bruit. Le
filtre RX-IF placé derriére le mélangeur effectuefiltrage a la fréquence intermédiaire avant
la conversion en bande de base. Dans I'émissiarfjltes sont essentiellement responsables
de la mise en forme du signal fourni a 'amplifiat de puissance.

11
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.....................................

Filtrage actif

¢ Filtre RX-RF : Filtre RX-IF
Antenne : ~ :
no A/D [=—p
PIN\s
ferereerereesssnnneessesssssnnaneenat
, Commutateur T/R
®
s no
% DIA fe=—
amg

Filtre TX-RF Filtre TX-IF

Figure I-1 : Architecture superhétérodyne d’'une claine d’émission-réception
Dans le contexte des applications de télécommuaicatsans fil multi standards, les
filtres RF exigent des performances en termes lédetsaté, de linéarité et de consommation
tres élevées. L'intégration de ces filtres RF atésyperformances est un enjeu industriel

important.

Actuellement, les filtres passifs non intégrabkds tjue les filtres a cavités [1], a guides
d’'ondes [2], céramiques [3] et les filtres SAW (faoe Acoustic Wave) [4] sont tres
largement utilisés. Ces filtres offrent de trés s performances, mais leurs dimensions
encombrantes et leurs pertes d’insertion représeateinconvénient majeur. De plus, ils sont

difficilement accordables en fréquence.

Dans ces conditions, les filtres actifs représdntere alternative intéressante vu leur
facilité d’intégration et la possibilité d’étre asdables en fréquence. Malheureusement,

I'utilisation de ces filtres imposent la prise empte des nouveaux parametres tels que :

la stabilité,

les performances en bruit,

la linéarité,

la consommation,

Afin d’établir I'état de l'art des précédents traxa nous réalisons une étude
bibliographique des principaux types de filtresifacen analysant leurs utilisations et leurs

performances.

12
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[1l. Etat de I'art des filtres actifs

[11.1. Introduction

Plusieurs travaux de recherche ont traité du d@pelment des filtres actifs intégrés.
Dans la littérature, différentes architectureséigtproposées et étudiées. Les paragraphes qui
suivent décrivent les principales catégories diéedi actifs en relevant leurs limitations et

leurs avantages.

[11.2. Classification des filtres actifs [5] [6] [7]

En fonction de l'analyse bibliographique effectudes filtres actifs peuvent étre
regroupés en quatre catégories principales :

¢ Les filtres actifs analogiques continus (Gm-C),
0 Les filtres actifs récursifs et transversaux,

¢ Les filtres a inductance active,

¢ Les filtres actifs LC (Q-enhanced LC),

Les travaux développés dans ce manuscrit concelaaqiatrieme catégorie, c'est-a-
dire, les filtres actifs LC (Q-enhanced LC).

[11.2.1. Les filtres actifs analogiques continus (Gm-C)

Les filtres Gm-C (Transconductance-Capacitor) siem adaptés pour les applications
a hautes fréquences telles que la vidéo numériquée diltrage IF [8] [9] et sont
principalement destinés a la réalisation des §ltcBordre élevé %5). Ces filtres sont
constitués d’'une transconductance Gm associée aapaeité C comme le montre la Figure
I-2. La fonction de transfert dépend du rappof/GSqui détermine les caractéristiques en
fréquence de ces filtres.

HN
Vin Gm C \\// = - c

big 1-2 : Principe des filtres actifs Gm-C

13



Chapitre | : Etat de l'art

Un exemple de réalisation de filtre Gm-C d’ordratpuze étudié par Zhong Yuan Chang [10]
est présenté sur la Figul8. L’avantage principal de ces filtres réside dnpossibilité de

pouvoir régler la valeur de la transconductangge fBur compenser les pertes dues aux
procédés de fabrication. Cependant, la limitationgpale de ce genre de filtres est qu'ils ne

peuvent pas étre utilisés a trés hautes fréquéhb8KHz a quelques centaines de MHz).

REF LEVEL / DIV MARKER §13.309 KHZ
10.000 dB 10.000 dB 5.254 dB

1 i S Y L
100 KHZ 1 MHZ

Figure 1-3 : Réponse en transmission (S21)

Le tableau-1 représente une liste des publications corresgptiralcette catégorie de filtres.

Fréquence centrale 1,5~12 800~1400 0,00025-1 80 10-42 2
(MHz)

Facteur de qualité - - - 16~44 - -
Ordre de filtre 6 6 5 5 5 5
Consommation 15 24,2 0,8 66 21,6 8,82

(mw)

Pour 1,8V Pour 1,8V Pour 1,8V | Pour 3,3V | Pour 1,8V| Pour 1,8V

Technologie im) 0,18 TSMC TSMC 0,25 0,065 0,18

CMOS 0,18 CMOS| 0,18 CMOS| BiCMOS | CMOS CMOS

Réalisation (mr) 0,83 Simulation 0,3 0,36 Simulati| 1,36

Tableau I-1 : Performances de quelques files Gm-C

14



Chapitre | : Etat de l'art

I11.2.2. Les filtres actifs récursifs et transversaux

Les applications de cette catégorie de filtres doittalement celles du traitement
numeriques du signal. Les filtres récursifs etsvamsaux sont régis par I'équation temporelle
(I-1) dans laquelle x(t) et y(t) représentent respement les signaux d'entrée et de sortie du

filtre.

N P
y() = Lax(t-ko)=Xb,.y(t-pr) (-1)
k=0 p=1
Le premier terme de I'équatiord-1) caractérise la partie transversale du disgpsiti
tandis que le second terme représente la partiesige.

Pour représenter graphiquement ce type de filtratdise généralement un graphe de

fluence tel que celui présenté sur la Figiade

x(t) —»

— 3, > > y(t)
A J 4
T A T
Y
Y
> a, > -« b, =
A J 3
-~
T T
| | |
| |
I l_‘_ bp —‘_,
|
I—)— a, ——

Figure I-4 : Graphe de fluence d'un filtre & type récursif et transversale

La réponse du filtre est obtenue par combinaisorsigeaux €lémentaires retardeés,

pondérés par les coefficients faet {b «}.

Plusieurs filtres basés sur ce principe ont étésesaa XLIM. Dans la référence [17],
l'auteur présente un circuit récursif d’ordre lfréguence centrale fixe, réalisé autour d’'une

structure différentielle remplissant les fonctiat@mplification et de sommation (Figuk).

15
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Structure différentielle
Ve

Element de retard

T
Vou (8 T T v, ()

Figure I-5 : Principe du circuit de filtre récursif d’ordre 1

15 T T T T T T
: : : - : Layout
: - - — Mesure 2.7V
: : : : : Mesure 4V
TOf ez A prrrnen — Mesure 5V

|S21] (dB)

—15F
-20
0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5 4 45
Freq (GHz)

Figure 1-6 : Réponse S21 du filtre
Les résultats de mesures (cf. Figiv® montrent que la bande passante de ce filtre est
260 MHz. La frequence centrale est 1,95 GHz etdm garie entre 5 et 10 dB selon la

polarisation des transistors. Le facteur de bistided dB et la consommation est de 12 mA.

16



Chapitre | : Etat de l'art

I11.2.3. Les filtres actifs a inductance active

L'inductance “ passive ” intégrée est un composamtpossede un facteur de qualité
relativement faible. Cette caractéristique compriotolement la réalisation de filtres actifs

intégrés RF trés sélectifs.

bY

Une des méthodes de conception des filtres aatif§giés consiste a remplacer
'inductance “passive” par un circuit qui génére umffet inductif. Ces
circuits sont souvent appelés inductances actiltasmajorité des circuits réalisés a partir
d’'une inductance active utilisent le principe dgyrateur présenté sur la Figur& [18]. Son

réle est de présenter a son entrée, une impédamgorponnelle a l'inverse de son
impédance de charge.

GmIVE

I3

Figure I-7 : Induance active basée sur le principe d'un gyrateur

L’admittance d’entrée d’'un gyrateur est :

Y =dn—-_ = (1-2)

L’équation (-2) montre que le port 2 de la Figur& représente une inductance reliée a
la masse de valeur :

C

L=———
GmleZ

(I-3)

A partir du réglage du @ et Gnz, la valeur de l'inductance active (L) peut étre
modifiée. Ainsi, un résonateur LC peut étre réadisé@associant le gyrateur a une capacité C1
(cf. Figure 1-8).

17



Chapitre | : Etat de l'art

L

C1 gL

Figure 1-8 : Résonateur LC

La fréquence de résonance du résonateur est dpanéexpression suivante :

fy= 1 (1-4)

on ch
GmleZ

Néanmoins, les principaux défauts de ce type deuitirestent toujours le bruit

important et la non linéarité. De plus, le nomhekativement élevé de transistors nécessaires

pour la réalisation de ces montages entraine umsoaumation importante.

[11.2.3.1. Exemples de circuits d’'inductance active

Dans ce paragraphe, nous présentons trois exedwlgscuits d’'inductance active.

La Figure I-9 présente la réalisation d’'une indoctaactive en technologie 0,18um
CMOS [19]. L'inductance active est constituée d'gyrateur associé a une rétroaction

résistive Rf et a un transistor NMOS.

Ve Vaa 14 600
A [
12y —— 500
10 |
L vy LY I Inductance
CD CD Rq =8 e 4400
I:“ £ 6 Q-factor
4‘ [ 8 4! 1300
e _t ]
My :I Ii _O -ig 2 | i 200
Ms j Zin % 0 [
£ -2; 1100
-4
(D of lo
2 3 4 5 6
v v v Frequency (GHz)

(b)

Figure 1-9 : Exemple d’'un circuit d’'inductance active. (a) Schéma de I'inductance active. (b) Facteute

qualité et valeur de I'inductance.
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Les résultats de mesure montrent que la valeutirdkuttance est 3,2 nH et le facteur

de qualité est égal a 540 a 4,3 GHz. La fréqueercetsbnance de I'inductance active est 5,4
GHz.

Un deuxiéme exemple d’inductance active utilisamtprincipe d’'un gyrateur est
présenté dans la FigurelO [20]. Cette inductance est congue en technelddi3um CMOS.
Les résultats de simulation montrent que cetteltgip® peut étre utilisée entre 900MHz et 6

GHz. La valeur de l'inductance varie entre 38nH4t nH. Le facteur de qualité a 5,75 GHz
est égal a 3900.

o, o
M5 EMB @ ,
_ :I: MZ 10

L
ly IC

magnitude
=
[

Rl =

10 increasing l l |'

'ATTQm = .. g

Al 10 1’ 1<;1°

frequency, Hz

Figure 1-10 : Inductance active

Le troisieme exemple d’inductance active est priéseians la Figuré-11 [6]. Cette
topologie utilise le principe de transformationndfieédance en utilisant les transconductances
des transistors MOS et leurs capacités parasites Cg
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Figure I-11 : Filtre passe-bande a inductance aate
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Figure I-12 : (a) valeur de I'inductance. (b) valeude sa résistance de perte
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Les caractéristiques de l'inductance active sa@gut de la capacité en I'entréenC

sont représentées sur la FigivE2. Cette inductance a une valeur de 5 nH etSstaéice de

perte est 4,02 a 2 GHz. Cela donne un facteur de qualité de Ba#réquence de résonance

est de 3,04 GH

Z.

Le probleme de cette topologie est le faible factdel qualité (Q=15,7). Il est donc

nécessaire d’ajouter un dispositif de compensgimm augmenter cette valeur. Ce dispositif

est appelé « résistance négative » que nous atadger dans le paragraphe suivant.

Le tableau-2 montre les performances de quelques circuitglditance active.

Fréquence 0,35 2 23~24 2,05~2,45 5,7 ,681
centrale (GHz)
Facteur 11400 10~148 >350 30~300 > 665 19-250
de qualité
Bande - 100 - 8~80 - -
passante(MHz
Ordre de filtre - 4 2 6 1 -
Consommatior 1,8 11,28 51 4,7 4,4
(mW) Pour 0,8V | Pour3,25V| Pour2,3V | Pour18V | Pour1,8vV| 24,3
Technologie 0,18um AMS AMS 0,25um TSMC 0,5um
(CMOS) 0,35m 0,35m 0,18:m
Résultat Simulation | Simulation | Simulation| Simulation Mesu | Simulation
798im?

Tableau I-2 : Inductance active [21] et filtres anductance active [22] [23] [24] [25][26]
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I11.2.4. Les filtres actifs LC a facteur de qualité compensé(Q-
enhanced LC)

Comme mentionné précédemment, la principale limnnades filtres RF actifs sélectifs
est le faible facteur de qualité des inductancéségs dans les résonateurs du filtre. Afin
d’augmenter ce facteur de qualité, il faut minimis® valeur de la résistance série des
inductances passives. Plusieurs techniques onitiis&es pour pallier ce probléme a l'aide
des méthodes passives telle que l'ajout d'un “écédectrostatique” au dessous de
'inductance spirale [27]. Malheureusement, ce dactde qualité reste toujours limité a

une valeur inférieure a 24 dans la technologie CNEZ3$[29].

Les filtres actifs LC a facteur de qualité compeutsigsent un dispositif actif qui permet
de générer une résistance négative pour compessgreltes dans les inductances lors de
I'intégration des filtres passifs LC (Figurel3). Toutefois, I'importante surface occupée par

les inductances passives augmente le colt de grodue ce type de filtre.

g et &
o 3! Circuit a

résistance négative

Inductance spirale

Figure 1-13 : Principe de compsation du facteur de qualité
Etant donné que cette résistance négative estiéssex parallele avec l'inductance
spirale formant le résonateur, le circuit équivalegrie qui modélise I'inductance spirale est

transformeé en un circuit parallele comme montrei¢arel-14.

L
L _NYPY\_
S Rs
—MN— ) — .
—MA—

Figure 1-14 : Transformation d’un circuit résonnant série vers un circuit résonnant paralléle
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=L (QQ2 Q°H,
Avec : < Rp — Rs(Q2+1)
(1-5)
_ Lo
Q= R,

Le facteur de qualité de I'inductance spirale (&) teés supérieur a 1 donc I'équatidrb)

devient :

Pour compenser les pertes de l'inductance spiealealeur de la résistance négative

pour une fréquence donnée s’exprime par :

Rneg :R—s

En outre, le facteur de qualité a vide d'un résematRLC parallele (Figurd-15)

s’exprime par :

(1-6)

Lp
Rp
MN
||
I
0
QO
o
I

Figure 1-15 : Résonateur RLC paralle
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En remplacant Rp (équatior-§)) par sa valeur trouvée dans I'équatidrb) on

obtient :
Q= Qo

Cela montre que le facteur de qualité du résonastupratiguement égal au facteur de
qualité de I'inductance seule. La relation entréaldeur de qualité du résonateur et la bande
passante a -3dB est illustrée dans la Figui®. Cela montre aussi que logiquement la

sélectivité du filtre dépend du facteur de qualitéésonateur.

Ols*
o

’f

fo

Figure 1-16 : Relation entre facteur de qualité Q du résonateur et la bande passante a -3dB (B)

[11.2.4.1. Architectures de résistances négatives

Dans la littérature, nous trouvons que la résigtamégative est réalisée a partir de

guatre types d’architectures.

La premiére architecture (en supposant que I'dis@tun transistor a effet de champ)
est de type grille commune avec rétroaction indecsiérie Figurd-17 (a) ou drain commun
avec rétroaction inductive série Figuiel7 (b) [30]. Ce montage permet I'accord en
fréquence de la résistance négative a traversplacda Ct. Le fait d’utiliser un seul transistor

dans cette architecture permet d’avoir une faiblessommation du circuit.
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out
CI-E
_ 1-0’LC,
Lf Zout - . 2
Om t J(’)(Ct + Cgs - LngsCt)
()
out

Ct 1- (DZLf (Ct + Cgs)
> yA—
o On + j(D(Ct + Cgs)
Lt |

(b)

Figure 1-17 : (a) Grille commune avec rétroactionmductive série. (b) Drain commun avec

rétroaction inductive série

La partie réelle de I'impédance de sortig,Zeprésente la valeur de la résistance

m (1_ 0‘)zl-f (Ct + Cgs))

négative, et a pour expressioh——— .— (Figure 1-17 (b)). La résistance
gm to (Ct+Cgs)

négative est obtenue en choisissant correctemenvdieurs de l'inductance:L et des

capacités Cet Gys

La FigureI-18 présente les résultats de mesure de la pamiée ret imaginaire de
'impédance Zut du montage drain commun avec rétroaction inducthégie. Nous
remarquons d’apres la figure que la résistancetivégest obtenue entre 4,6 a 5,5 GHz. Sa

valeur maximale est -3,1 Ohm.
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Figure 1-18 : Partie réelle et imaginaire de I'impdélance de sortie du montage drain commun avec

rétroaction inductive série

La deuxieme architecture est constituée d’'une mhirgansistors couplés (Figurd9).
Le réglage de la résistance négative est réal@eéegi la source de courant connectée aux
sources des 2 transistors. Plusieurs travaux ésatans ont été présentés concernant cette
architecture en technologie CMOS [31] [32] [33bgdtolaire-BICMOS [34] [35].

I

L X T ) Réyj=

Figure 1-19 : Paire des transistors couplés réalisd une résistance négative

La troisieme architecture est représentée sugladi-20 [36]. Elle est composée d’un
transistor NMOS associé a une capacitéc@nectée a la source. Ce type de montage est

utilisé dans les applications a bande étroiterspkd acces.
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A | -F

2
- Zin 0“CyCs
Zin

Al
21
&2

0
||
I

Figure 1-20 : Résistance négative a un seul accédssehéma équivalente

La quatrieme architecture présente une techniggaale de compensation des pertes
[37]. La mutuelle inductance M produite par le dage magnétique entre deux inductances
L1 et L2 forme une résistance négative. Cette tedsie negative compense les pertes de

l'inductance L1 (Figurd-21).

Figure 1-21 : Couplage magnétique entre deux indueinces L1 et L2

L’'impédance d’entrée jZest donnée par la relation suivante :

Zin = I:'214_ ij1+ ]OJM I-_2: Reff + ijeﬁ
1

Et: I_—Z:Aej9=A(cos(3+jsin6)

I1
L’expression de B est alors :
R, =R, —~®oMAsin6

M est la mutuelle entre les inductances. A eeprésentent respectivement le module et
la phase du rapport entre le courardtile courant;i Ces deux grandeurs influent directement

sur la valeur de la résistancefiLa valeur de la résistance négative est égale a :

Reg = ®MA sing
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La résistance négative peut étre obtenue lorsqdéféaence de phase entre le courant
i; et le courantiest 98 ou 276.

L’avantage principal de cette technique est quedlat étre implantée dans un montage

simple accés ou dans un montage différentiel (Ei@e).

N
I
Zfﬂ
c
Ly
z. =Rl+jooLl+j(jC—g“&M iC:%(ib—ia)
() (b)

Figure 1-22 : Implémentation duiccuit (a) simple acces (b) Différentiel
Basés sur cette architecture, deux exemples desfitictifs LC sont abordés dans la

suite.

[11.2.4.2. Filtres actifs a résistance négative

Les Figured-23 et I-24 présentent la réalisation d’un filtciaintégré d’ordre 3 dont
la fréquence centrale est de 2368 MHz avec compiensdes pertes a travers le couplage
entre deux inductances [38]. La réponse du fiirat étre reconfigurée grace au contréle de
la valeur des inductances compensées. La bandanpasde ce filtre est 60 MHz et |l
consomme 5,84 mA a 1,8V. Les niveaux d'adaptatidanttte et de sortie sont
respectivement de -11 dB et -15 dB. Ce filtre @sica en technologie 0,18n CMOS. Les

dimensions du circuit sont de 1,5 mm par 1,5 mm.

L’avantage principal de ces filtres est la platguwtl gain dans la bande passante avec
une faible perte d’insertion (<1,8 dB). Cepend&ntimitation principale est la sensibilité a la

variation des tensions de polarisation des traosist
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Figure 1-23 : Schéma du filtre
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Figure 1-24 : Exemple de filtre actif a résistancenégative.

(a) Réponse S21. (b) Réponse S11 et S22
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Un autre exemple récent utilisant le méme prinegteprésenté dans la Figuf25 [39].

ISV,
| !
— 1
R =
Ve | “ v fuf
o= ¢ ::lfl l.il

L Ll *
Zfﬂ ,\\_,_ﬂ %LI
M

Figure 1-25 : schématique du circuit simulant une ésistance négative

L’'impédance d’entrée de ce circuit est donnée 'paptession suivante :

Zy = (Ry+R, = 20m = =20y (L, 4 L, w20 + S22y

Avec R et R correspondant aux pertes résistives des indudahceet L. C et G

représentent les capacités de découplage RF.

Les pertes résistives de cette topologie peuveatodimpensées par un choix judicieux de la

mutuelle M entre les deux inductances et de lawale I'inductance L

La FigureI-26 présente le filtre d’ordre 2 utilisant le citcmontré ci-dessus. La
fréquence centrale est de 2,65 GHz et la bandeap@ssst 300 MHz. Les mesures de ce
circuit montrent que ce filtre présente une consation de 2,4 mW et 1 dB de perte
d’insertion. Ce filtre est concu en technologie8yin CMOS. Les dimensions du circuit sont
de 0,7 mm par 0,9 mm. Cette topologie permet dimbteaccordabilité fréquentielle par
I'intermédiaire des varactors. L'inconvénient pipad de cette topologie est le faible niveau
de réjection en hautes fréquences (Figure 1-26 (b))
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Figure 1-26 : Deuxieéme exemple de filtre actif a réistance négative

(a) Schéma duceiit. (b) réponse S21 et S11
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L’architecture de filtre utilisée dans ce travaéd thése est basée sur le principe de
compensation des pertes a travers le couplage tiqgméntre les inductances. Une étude
bibliographique a permis de mettre a jour deux igabbns utilisant ce principe [40] [41].
Contrairement a la plupart des circuits présenit@egsus qui montrent des limitations lors
de leur utilisation aux radiofréquences (consomomatlevée, bruit important), la solution
proposée dans ce manuscrit est basée sur le mrimtipcouplage magnétique entre 3
inductances (Figure27). Ceci permet de réduire les pertes de I'inaluceé équivalente donc

d’augmenter son facteur de qualité.

—
o

k”
L -

L% ] vd

Figure 1-27 : Filtre LC passe bande basé sur le pnicipe du couplage entre trois inductance
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L’auteur dans la référence [40] présente un flltted’ordre 1 basé sur ce principe.

S21/S11 (dB)
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frequency (GHz)
Figure 1-28 : Réponse S21 et S11 du filtre
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Figure 1-29 : Réponse S21 et S11 avec balayage ddréquence centrale
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La Figurel-28 montre la fonction de filtrage (S21) et le éastde qualité (Q) qui varie
de 10 a 180 lorsque le générateur de tension deigation placé sur la source de transistor
Vo varie entre 0,7 a 1,5 V. La figule29 représente aussi la fonction du filtrage faisan
apparaitre un balayage fréquentiel de la frequerngrale. La fréquence centrale varie de 980
MHz a 1090 MHz. Dans cette bande de fréquenceifeagh de 20 dB.

Ce balayage est commandé par le réseau ci-dessous :

rf
Figut-30 : Réseau du balayage en fréquence

Ce réseau est formé de deux capacite®iCG, et d'une résistancesRef. Figure 1-30). La

résistance Rest réalisée avec un transistor MOS¢(MLa tension de polarisations¢ontréle

la valeur de R

La Figurel-31 montre les possibilités d'implémentation dunsfarmateur a trois inductances

couplées proposées dans ces 2 articles.

| il

= 055
da il Al | |
5Lt | .
! [ L1 : g
( ) ﬁa

X" ~106 ,
~

Topologies proposeés en [40] Topologies proposés en [41]

Figure 1-31 : Topologies proposées
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La difficulté principale pour la conception de cescuits consiste a optimiser le

transformateur avec un logiciel d’analyse électronggique tel que Momentum. Les

inductances doivent avoir des facteurs de qudktés et étre fortement couplées.

L’étude théorique de ce type de filtre ainsi leighae la topologie des trois inductances

couplées et le choix du réseau de balayage endnégusont détaillés dans les chapitres qui

suivent. Un filtre LC a facteur de qualité compense€étre développé dans le troisieme

chapitre de cette thése en technologie BICMOS y28e NXPpour une application GSM

3G.
Le tableaul-3 résume les performances de filtres actif LC eétefar de qualité
compenseé.
[33] 2011 | [42] 2007 | [43] 2003 | [44] 2002 | [37] 2002 | [34] 1996
Fréquence 0,94-1,77 3,67 2,44 1,882 2,14 1,8
centrale (GHz)
Facteur - 25-50 - - - 3-350
de qualité
Bande - 35-90 100 150 60 -
passante (MHz
Ordre de filtre 1 6 3 4 3 3
Consommation 22 72 3 18 7 8,7
(MA) Pour 2,5V | Pour 1,8V | Pour 1.8V Pour 3V | Pour 2,5V | Pour 2,8V
Technologie 0,25 0,18 0,18 0,25 0,25 0,8
(um) BIiCMOS CMOS CMOS BIiCMOS CMOS Bipolaire
Réalisation et
surface (mf) | Simulation | Réalisation| Simulation | Réalisation | Réalisation| Réalisation
0,81 7,14 3,51 0.38

Tableau I-3 : Filtres actifs LC a facteur de qualit compensé
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V. Conclusion

Dans ce chapitre nous avons présenté le role ltbes iRF dans une chaine d’émission-
réception. Nous avons également présenté les @emtt les inconvénients de différentes
topologies déja déeveloppées dans le domaine aagdtactif. Le choix parmi ces topologies
dépend des contraintes de filtrage, du gabaritjJad&équence de travail, du colt et de
I'encombrement pour I'application visée. Toutefaigus remarquons que la topologie LC a
facteur de qualité compensé est particulieremetdréasante en raison des avantages
suivants : large bande de fréequence de fonctionneméaible encombrement et

consommation réduite, possibilité de régler ladigdtce centrale.
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l. Introduction

L'utilisation, en technologie MMIC d'une inductangeassive dans des structures

performantes de filtrage radiofréquence et micdeorencontre plusieurs problemes tels que :
» Ladifficulté de réaliser des inductances de fovedsurs,
* Limpossibilité de faire varier "électriquement”\aleur de I'inductance,
* Sadimension géométrique importante,
» L'impossibilité de réaliser des inductances samtepdfaible facteur de qualité).

Ces dernieres caractéristiques empéchent la réatisde filtres passifs intégrés tres
sélectifs. Plusieurs techniques ont été utiliséms pésoudre ces probléemes présentant des
topologies d’'inductances actives (gyrateurs) on bies topologies d’inductances compensées
(inductances passives compensées par une résistagaive). Malheureusement, ces
solutions montrent toujours des limitations lordelg utilisation aux radiofréquences comme
une consommation en courant élevée et une dégradeai bruit et en linéarité. Ces travaux
de thése portent sur la conception d’'une nouvekt¢hode de compensation des pertes a
travers le couplage magnétique entre trois indeetamui permet de réduire les pertes de
'inductance équivalente et donc d’augmenter sotefa de qualité. Cette technique utilise un

seul transistor commandé en tension et permetdigreda consommation du circuit global.

Dans la premiére partie de ce chapitre, nous pi&@sencette nouvelle topologie
d’'inductance compensée utilisant un transformadetnois inductances couplées, ainsi que le

dessin du transformateur.

Dans la deuxieme partie, nous détaillons la métlugi® de modélisation électrique
développée pour le transformateur réalisé en tdogies CMOS 65 nm et BICMOS 0,28n
de NXP.

Enfin, la troisieme partie est consacrée a la metieedes architectures de types passe

bande utilisant I'inductance compenseée.
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II. Conception de I'inductance compensée

I1.1. Principe de fonctionnement

[1.1.1. Introduction

La conception de I'inductance compensée s’inspa® références [1], [2] et [3]. Cette

nouvelle architecture consiste a mettre en ceuvrdramsformateur a trois inductances

couplées associé a un transistor de compensation.

Pour comprendre le principe de fonctionnement deig®it, nous commengons par
étudier le concept du couplage entre deux induesgnpuis nous analysons I'association
transformateur-transistor de compensation afirraléver la condition permettant d’améliorer

le facteur de qualité de I'inductance compensée.

[1.1.2. Concept du couplage entre deux inductances

Les deux grandeurs caractéristiques qui quantifeebuplage entre deux inductances
couplées sont le facteur de couplage k et la metuglductance M. Pour deux inductances

couplées de valeurs L1 et L2, k et M sont rel@sla relation suivante :

Afin de simplifier le calcul, nous supposons quedeux inductances sont identiques de

valeur L et de résistances de pertes R (cf. Fittie

V] V2

Figure 1I-1 : Deux inductances couplées
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Les relations entre les courants et les tensions &= deux branches sont définies:
V,=(R+jLw)i, + Moi, (II-1)
V,=(R+]jLo)i, + Moi,

L’expression de I'impédance d’entrée est alors :
Z =$=jL(u+R+j|\/|(u|_—2 (11-2)

On pose : a+ijp :I,—z et M=KkL (11-3)

Iy

En remplacgant (1I-3) dans (11-2), 'expression dgeut étre exprimée comme suit :

Z, =R-BkLo + joL @+ ak) (11-4)
A partir de (lI-4), nous trouvons les expressioed’shductance effective {s et la résistance
effective Ry :

Lo = LA+ak) (11-5)

R, = R—BkLo (11-6)

Le facteur de qualité a videp@e chaque inductance est égal a :

Lo
QO = ? = Llo= RQO (1-7)

L’expression de la résistance effective (II-6) asts :
R = R~ BkQ,) (11-8)
Le facteur de qualité effective est donné par liatien :

Lego _ oL@+ ak)
Ry REAL-PkQ,)

A partir de I'expression (II-9), on retrouve lesudeconditions pour lesquelles le facteur de

Qe = (1-9)

gualité Q¢est maximum :

Conditions| « k B Refr €t Let Qett
1 >0 | k0 | 0<p<(kQ,)™ | Rerl et Let Qeft T
2 a<0 | k<O | (kQ,)"<p<0 | Rerl et Les? Qett 1

Tableau II-1 : Valeurs dea, k et p pour que Q.¢Soit maximum
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[1.1.3. Inductance compensée a trois inductances couplées

Le schéma de linductance compensée est représemtdéa Figure 1I-2. Elle est
composée de deux parties. La premiére partie espaldie passive constituée d'un
transformateur a 3 inductances couplégdt et Ls. Pour ce transformateur, k représente le
coefficient de couplage entiel et Lt , k’ celui entreL1 et Ls et k” entre Lt et Ls. La
deuxiéme partie est constituée d’'un transistor NM{a8s le cas de la technologie CMOS
65nm ou bipolaire dans le cas de la technologieMB)XS QuBIC4X. Ce transistor joue le role
d’'une source de courant commandée par les tensidos et Vdc2. De plus, les capacités

«Cdec » sont ajoutées pour découpler le courarinton

Vdcl
: o« — — C— \n - :
. ° ¢ —p C—k—b .
* LI Lt Lsg .
[ ] ° d L[]
Transformateur: R13 Rt Rs °
:...'D..........ll........... ....
Yir Y i Vde2
. —
Transistor
NMOS .-!
-
Cdec Cdec
IL Il
" "
50Q 500

Figure 11-2 : Schéma de I'inductance compensée
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11.1.3.1. Inductance compensée utilisant un transistor NMOS

A l'aide du modéle petit signal du transistor aeeffle champ NMOS illustré dans la
Figure 1I-3, nous pouvons analyser le comportenpetit signal de I'inductance compensée

comme montré sur la Figure 11-4.

Drain
Grille Drain

e
B ] ¢

Source

Transistor Source
NMOS

Figure 11-3 : Schéma petit signal du transistor NMC5

k"
¥
Ls Ls Lt
Lt
Rs Rt Rs Rt
I K’ i it
K’ L
Transistor @ \4 v
1
NMOS
gmV,
L1 L1
R1

R1

Figure 11-4 : Circuit petit signal de I'inductance compensée

En analysant le circuit de la Figure 1I-4, nous yams considérer le circuit comme une
structure composée de deux branches (similaireaaude la Figure II-1). Une branche est

constituée de l'inductance principale formée pdr et Ls et l'autre est constituée de

'inductance de compensatihn.
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Pour déterminer la partie réellB«), la partie imaginairelLé) ainsi que le facteur de
gualité Qe de l'inductance compensée, nous supposons queolssnductances possedent
une valeur identique LL{=Lt=Ls=L), et une résistance de perte identiquiRR-Rt=Rs=R).

De plus, on suppose négligeable le courant deegtilltransistor NMOS.

La tension en entrée V de la Figure 1l-4 est dorpada relation :

V =QjoL + 2R +2joM )i, +jM oi, + Moi, (1I-10)

- . . . [
En divisant I'expression (1I-10) par le courantet en posant. + jp =—-, nous retrouvons
IL

I'expression de I'impédance d’entrée de I'inducenompensée comme suit :

¥=2R—M"m[3—Mw[3+j(u(2L+2M'+M"a+Ma) (I-11)

Ona: M =KL et Q, =? (1I-12)

En remplacant (11-12) dans (II-11), on retrouvexpeession finale de 'impédance effective :
Z = R(2-K"QyB —KkQ.B) + joL(2+ 2k'+ak"+ak) (1-13)

Le circuit est donc équivalent a une inductancepknacces reliée a la masse. Elle est

composeée d’'une inductance idéale de valeurelh série avec une résistance de valeur R
Les expressions ded, R et Q¢ sont les suivantes :

L = L(2+2k'+ok"+a k)

Reff = R(Z_ k"QoB - onB )

Lo _ Lo(2+ 2k +ok"+ak)
Ry R(2-k"QuB —kQ,B)

A partir de I'expression (ll-14), on retrouve landition pour laquelle le facteur de qualité

Qe = (II-14)

Qe €St maximum :

aetp Coef. de couplage Rt et Lest Qeff

Condition a<0, <0 k<0, k<0 et k>0 R | et Lext Qeff T

Tableau 11-2 : Condition pour que Qe SOit maximum
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Pour assurer la stabilité du circuit, il faut qeedénominateur de I'expression (11-14)

soit toujours positif. Ceci implique que le circagt stable $§ respecte la condition suivante :
K"QB +kQf < 2

2
<=
Qo(k"+k)

Les parties réelleRer) et imaginaire l(er) de I'inductance compensée sont déduites de

=p

(Il-15)

'analyse du montage de la Figure 11-5 :

Z_l:ﬂ" :Reff +j0‘)|—eff
11 12=0
I Cdec Cdec 12
1] 1] ‘
w1 ]|
50 Q i L § 50 Q
Vi ' V2
' @
Inductance
compensée

Figure II-5 : Inductance compenséedeux ports
Afin de concevoir un résonateur LC, cette inductanompensée peut étre associée a
une capacité C. La fréequence de résonanchi frésonateur est donnée par I'expression

suivante :

1 1
" 2nfL,C 2 /LC(2+2K+ak"+ak)

o (II-16)

On remarque d’apreés la relation (lI-16) quest fonction du facteur et ne dépend pas
de B. De plus, la résistance effectivegRéquation II-14) ne dépend que fie Donc la

compensation des pertes est assurée en faisagtfrari
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11.1.3.2. Inductance compensée avec un transistor bipolaire

Dans le cas de l'inductance compensée utilisantansistor bipolaire de compensation
le calcul est similaire. Le schéma équivalent psgiginal du transistor est présenté sur la

Figure 11-6 et le circuit équivalent petit signa tinductance compensée est montré dans la

Figure II-7.
Collecteur Base b Collecteur
Base gm.V;
— vi| Ry B.in
Emetteur
Transistor Emetteur
Bipolaire

Figure 11-6 : Schéma petit signal du transistor

VN

k’

k’
Transistor \4
Bipolaire

Figure II-7 : Schéma petit signal de I'inductance ompensée
Le courant,i est trés supérieur g(donc j+ip=i, ) et la résistance fest de forte valeur,
on obtient donc les mémes équations que cellesdesuprécédemment pour I'inductance L

et la résistancedg ainsi que la condition conduisant a obtenif @aximum:

L = L(2+2k'+ok"+a k)
Rer = R2=K"Qof —kQf )
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Q. = Lo _ Lo(2+ 2k +ok"+ak)
" Ra  RER-K'QB-kQf)

aetp Coef.de couplage Reff €t Lest Qeft

Condition a<0, p<0 k<O, k<O et k>0 | Rerr| et Les? Qeff 1

11.1.3.3. Calcul des parameétresa et B

Pour calculer les valeurs des factemet § qui représentent la partie réelle et imaginaire

du rapport des courantseat i dans les deux branches £ jB =i,/i_ ) nous analysons le

circuit de la Figure 11-8.

k"
L A
Vi S Lt
Rs Rt
K’ iL Y it
- Vi
S) egmV;
L1
-
R1

Figure 11-8 : Schéma équivalent petit signal de Ihductance compensée
L’analyse du circuit donne :
V,=«(jLo+R)i, +M'oi, +]M" oI, (1-17)

En divisant I'expression (lI-17) par,ion obtient I'expression suivante :

Vi Cjlo-R+jM'o)+ M 0 (II-18)
i
Et - it = ng1 :% :gi (11-19)
t m
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M=KkL ,M'=k'Let M"=Kk"L (11-20)
En utilisant les expressions (11-18), (1I-19) et-ZD), on retrouve I'expression finale du
rapport entre les deux courantstii :

Lk"0’g, -9, R -0, kK'k"L*n® + j(-Log,, - RK'Log,,” +k Log,,)
1+9, 0’k"*L?

e

(II-21)

I

Ona I—t =a+jp
IL
Alors :
g="9nR* Lzojzt"?g“zgl_ <) (11-22)
1+g, ok"L
Et
\ : 2
R F I 029
Si on considere que,g< 1 A/V .
L’équation (II-23) devient alors :
Bl = Loog,, L~k 11-24)

La nouvelle condition de stabilité (1-15) est al@xprimée comme suit (11-25) :

2

Log,,1-k') < Quk'+k)

2

< (11-25)
oLQ, (L1—-Kk')(K"+K)

= Om

Cette expression montre que la transconductangedwy transistor est inversement

proportionnelle au facteur de qualité de chaqueudtahce (Q et aux coefficients de
couplages entre les trois inductances, c'est-a-irdacteurQ,(L+[k’)(k"|+|k).Ceci nous

permet de mettre en évidence une méthodologie panimiser la consommation de

'inductance compensée :

» Concevoir les inductancekl(,Lt, Ls) pour avoir un fort facteur de qualite,Q

* Maximiser le couplage entre les inductances.
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[1.2. Layout du transformateur

[1.2.1. Parametres géométrigues

La difficulté principale dans la conception de ducttance compensée consiste a
optimiser le transformateur avec un logiciel d'ysal électromagnétique tel que Momentum
de ADS [1] [3].

Il existe de multiples possibilités pour réaliser transformateur. Le choix de la
géométrie dépend des parameétres suivants : leufaacte qualité des inductances, le
coefficient de couplage entre les inductancesalaur des inductances, la surface occupée et

enfin la fréquence de résonance des inductances.

La Figure 1I-9 présente les trois possibilités gilémentation des transformateurs les

plus couramment utilisées dans la littérature [9].

®)

Figure 11-9 : GEométries des transformateurs

Nous résumons dans le tableau II-3 les caractfuisti de ces trois géometries.

Surface Coefficient Valeur Fréquence de
de couplage k| de l'inductance résonance
€)) élevée Faible moyenne élevée
(b) faible eleve elevee faible
(c) elevee moyen faible elevee

Tableau II-3 :&Bactéristiques des trois topologies
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D’aprés ce tableau nous remarquons qu’il n’exists mle solution idéale et
I'optimisation du transformateur se fera suivantyjge d’application et la fréequence de travalil
souhaitée. Dans notre conception, nous avons claigremiére topologie (topologie (a))
parce gu’elle présente trois avantages : les iadhgess peuvent étre réalisées avec le niveau
de métallisation le plus éloigné du substrat anndinimiser les pertes, la possibilité de
réaliser de fortes valeurs d’'inductances et finaleinune fréquence de résonance pour chaque

inductance élevée.

Dans le chapitre | nous avons démontré l'impuntadu facteur de qualité de
inductance pour concevoir un filtre LC. L'objetctde ce paragraphe est de trouver la
meilleure géométrie du transformateur a trois imalices couplées afin d’obtenir un facteur
de qualité élevé de l'inductance compensée. Ceddignes directrices pour le dessin des

inductances sont utilisées [4] [5] [13] et sontdas/antes :

» Séparation entre les lignes A basse frequence (a 2 GHz ou moins), I'espacement
entre les lignes doit étre fixé a une valeur miér# mutuelle inductance diminue
lorsque l'espacement entre les lignes augmenteded fréquences plus élevées
(>2GHz) et en raison du couplage entre les tourdrtuttance, un espacement plus

grand est souhaitable.

* Niveaux de métallisations :Il est préférable d'utiliser le niveau de métaitien le
plus éloigné du substrat. La raison est doubleestilplus épais donc moins résistif et
son éloignement du substrat minimise les effetaciéifs.

» Géometrie de l'inductance :La géométrie circulaire présente le facteur dditguie
plus élevé. Cependant, le dessin de ces inductgmees du temps et est difficile a

modifier. Ceci nous conduit a utiliser des inducesde forme octogonale.

» Largeur des lignes :Plus une ligne est large, plus sa résistivitéabte. Il est donc

nécessaire d'utiliser des lignes de largeur impbeta

e Surface : Une grande surface contribue a augmenter I'efst@léments parasites et a
générer des pertes de substrat hautes frequeneesngbortantes. Une inductance
occupant une grande surface simule une inductaactrte valeur mais les effets

capacitifs accentués vont diminuer la fréquenceédenance de I'inductance.

* Nombre de tours : Il est généralement préférable de choisir un nenmbnimum de

tours a condition que la valeur de I'inductancesoi pas trop importante. Les tours
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internes (au centre de l'inductance) contribueninsia la valeur de I'inductance il est

donc préférable de laisser le centre de lI'inductdnae”.

* Plan de masse Afin d'éviter les pertes dues au substrat siliciumaus utilisons un
écran électrostatique ou « Shield » en anglaisé€ein est utilisé sous l'inductance et
il est composé de plusieurs barreaux conducteuediglas. Ces barreaux sont reliés a
la masse et ils sont placés perpendiculairement lawes meétalliques des trois
inductances afin d’éliminer le courant qui se déplaans le substrat, et donc de

minimiser la résistance qui modélise le substrasdas modéles en Pi.

[1.2.2. Sens des enroulements et dessin du transformateur

Le coefficient d’'inductance mutuelle peut étre ngau positif compte tenu des deux

facteurs suivants :
* Le sens positif des courants dans les inductamtess{ arbitrairement)
* Le sens du bobinage des enroulements.

La démarche de conception des trois inductanceplé@es comporte les étapes

suivantes :
Etapel : Choix du sens des courants dans les inductances.

On suppose que le courant circule dans les indoesacomme illustré dans la Figure 11-10.

6 4 1
L1 Lt Ls
5 3 gz
Figure 11-10 : Choix du sens des courants

Etape 2 :Choix du sens du bobinage.
Pour ce choix il faut qu’on respecte la conditimut/ée dans le tableau II-2:

<k , k<0 et kO
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Pour cela on représente sur la Figure 11-11 leesgmM

- Quand M est positif (K), les fleches indiquant les sens positifs deutiton des
courants sont placées de la méme facon par rappgrtleux points indiquant les sens des

enroulements (dans le sens ou dans le sens irdessaguilles d’'une montre).

- Quand M est négatif (k<0), les fleches indiquiast sens positifs de circulation des
courants sont placées de facon différente par rapux points indiquant les sens des

EN EN
3 3 E
E N2 N
N REN S

(b)

Figure 11-11 : Représentation du signe de la mutué inductance M. (a) M>0: Les 2 courants

i

entrent (sortent) du coté des points. (b) M<0 : Urourant entre, I'autre sort du coté des points.

La configuration choisie est représentée sur laréidl-12.

M’>0
4 1
Ls
M<0 M”<0
3 <2

Figure 11-12 : Configuration des mutuelles

Etape 3 :Dessin du transformateur

A partir de la Figure 1I-12 nous commencons le oheds transformateur. La Figure Il-
13 représente le principe du couplage entre litehaeLs et I'inductancelt. Le flux dans
linductancelt est de sens contraire a celui crée dans l'indoetas ; les deux flux se
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retranchent et la mutuelle inductance entre lex deductances est alors négative. Les deux
points en noir indiquent le sens des enroulemdistsont placés a c6té du port ou le courant
entre dans l'inductance dans le cas ou le bobiragdans le sens des aiguilles d’'une montre.
Dans le cas ou le bobinage est dans le sens indessaiguilles d’'une montre le point est a

c6té du port ou le courant sort de I'inductancda@st montré sur la Figure 11-13.

e
N %&%%s%&sm;% i
T

P4

Figure 13 : Principe du couplage entre I'inductance.t etLs

Le cas est similaire pour I'inductanté etLt (Figure II-14 (a)).Donc M est négatif.

P5 p1ePs

Figure 11-14 : Principe du couplage (a) entrd_1 etLt (b) entreL1 etLs
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Dans le cas de la Figure 11-14 (b) le flux danadlictancd.1 a le méme sens que le

flux crée par I'inductancks ; les deux flux s’ajoutent donc M est positif.

[1.2.3. Présentation des deux technologies utilisées danstte these et

layout des transformateurs

Dans cette thése et dans le cadre du programme $RAddux processus
technologiques de NXP sont utilisés. Les technel@MOS 65nm et BICMOS 0,2&n. Par
souci de simplicité il a été successivement dédeldévelopper une application en CMOS a 2
GHz (UMTS) puis une application & 1GHz (GSM) en RIGS SiGe. Nous présentons ici les

inductances compenseées congues dans ce cadre.

[1.2.3.1. La technologie CMOS 65 nm

La technologie CMOS 65 nm comprend cinq procédésfateication permettant
d’optimiser la conception selon I'application visdees cing procédés sont les suivants :
CLN65G, CLN65GP, CLN65LP, CLN65LPG, CLN65ULP. Leopédé qui nous intéresse est
le CLN65LP. Ce procédé est dédié aux applicatiansyge basse consommation (procédé
Low-Power) : tension d’alimentationod =1,2 V, épaisseur de I'oxyde de grillexi= 1,8
nm, longueur de grille Lg=65nm. Cette technolodfeecsept niveaux de métallisation parmi
lesquels deux sont épais (M6-M7). Concernant lelsidtances, plusieurs géométries sont
disponibles (carrée, octogonale symétrique).

11.2.3.2. La technologie BIiCMOS 0,25um

La technologie BICMOS QUBIC4X comporte des tramsistPMOS et NMOS de
longueur de grille 0,28m et des transistors bipolaires avec une fréequdadeansition de 140
GHz. Cette technologie de type SiGe:C offre cingeaux de métallisation, des capacités
MIM, des capacités variables (Varicap) et plusidypes de résistances. Ce procédé permet

de supporter des tensions d’alimentations compesge 1V et 2,5V.
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11.2.3.3. Exemple de layout du transformateur en technologie
CMOS 65nm

La Figure 1I-15 montre le dessin du transformai&urois inductances en technologie
CMOS 65nm. Les inductances Lt et Lssont placées respectivement entre les acces 36, 3-
et 1-2. Les inductancesl, Lt etLs sont réalisées a l'aide de deux enroulements peutdux
premieres et trois pour la derniere. Ces trois d¢hahces utilisent deux niveaux de
métallisation (M6 et M7) et le tout est de formengyrique. Les acces 7 et 8 correspondent

aux acces de I'écran électrostique et sont reliaszasse.

ps Plpef3

340° 0000 -

P2 P4

Figure 11-15 : Dessin du transformateur enéchnologie CMOS 65 nm (unité d’échelle epm)
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11.2.3.4. Exemple de layout du transformateur en technologie
BiCMOS 0,25 um

La Figure 1I-16 montre le dessin du transformatautrois inductances couplées en
technologie QuBic4x. Les inductandds Lt et Ls sont placées respectivement entre les acces
5-6, 3-4 et 1-2. La premiere inductariceest formée par deux enroulements, la deuxieme
est formée par deux tours et demi et enfin la igoieLs est formée par trois tours et demi.
Les trois inductances utilisent un seul niveau dsaitisation (M6). La couche rouge (cf.
Figure 11-16) représente le «shield », c’est umeicbhe de polysilicium placée comme
préecédemment entre les lignes des trois inductatdessubstrat.

P2 P4
Figure 11-16 : Dessin du transformateur en technabgie BICMOS 0,25um (unité d’échelle enum)
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[1l. Modélisation du transformateur

[11.1. Problématique

La simulation électromagnétigue (Momentum) du tf@msateur permet d’obtenir les
paramétres S de la structure a 3 inductances amsiplée reste de la conception de
linductance compensée est réalisée avec l'outideBae Cadense Design System).
Cependant dans l'environnement de Cadence, latiitin d'un fichier de paramétres S
allonge de facon importante les temps de simulatgueut poser un probléme dans certaines
simulations notamment avec I'analyse P®8ripdic Steady Sate) qui permet d’évaluer la
linéarité de la structure. La solution est alonstitiser un modeéle électrique équivalent aux
trois inductances couplées. Ce modele doit étrelsipour faciliter le transfert de parametres
S depuis le logiciel Momentum vers le logiciel Cacke Les publications [6], [7], [8], [9] et
[10] proposent des nhombreux modeles. Malheureusecesnmodeéles sont généralement trés
complexes et permettent rarement de réaliser upe@mation simple de leurs différents

éléments.

[11.2. Méthodologie de modélisation

Plusieurs travaux évaluent les différents dessasstchnsformateurs [11] [12] [13] mais
ilIs ne présentent pas une méthode de modélisatioples et efficace. L'objectif de ce
paragraphe est de définir une méthodologie de nsadi®n simple pour reproduire le
comportement électromagnétique réel du transfoumaetrois inductances couplées et de

faciliter le transfert des simulations Momentumsvisoutil cadence.
La méthodologie de modélisation utilisée compaedtapes suivantes :

» La premiere étape correspond a I'extraction du reode Pi pour chaque inductance

simulée indépendamment.

Pour cette extraction nous utilisons le modéle ieeprésenté sur la Figure 11-17. Ce modeéle
est le plus couramment rencontré dans la littéea¢tiron le désigne sous le terme de modéle
simple pi a 6 éléments. Les deux avantages pringida ce modeéle sont : le faible nombre de
composants et la possibilité de calculer les valeigrces composants a partir des résultats de
simulation électromagnétique sans passer par @ape éfoptimisation. L'inconvénient de ce

modele est la faible bande de fréquence de soniderda validite.
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Ls Rs
""" MW—<Z]
Cle—e— p— 0724
R1 § é R2
/77 S77

Figure 11-17 : Magle Pi a 2 ports d’une inductance
Pour ce modele, I'inductance ks la résistance série Rs représentent respectiteme
'inductance et la résistance de la spirale. RRZimodélisent le substrat silicium. La couche

d’oxyde entre I'enroulement et le substrat est rfisélé grace a C1 et C2.
La Figure 11-18 représente le modéle en Pi avectiaents de type admittance.
I1 12

—> <—
= =

V1 V2

Y2
Y3

! !

Figure 11-18 : Modéle en Pi avec éléments de tymmittance

La matrice admittance permet alors d’écrire :

1= Y11V1+ Y12V2

12=Y21V1+ Y22V?2

Pour calculer Y11 :

On E(ll:£

V2=0
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Donc le schéma de la Figure 11-18 peut étre modiééda facon suivante (Figure 11-19) :

nn
—>

- 1

Y2+Y1

Y11

il

Figure 11-19 : Schéma de calcul du parameétre Y11

On peut alors écrire I'expression de Y11 de la fegaivante :
Y11=Y1+Y2

Le calcul est similaire pour Y22 :

Or Y22:£ alors Y22=Y1+Y3
V1=0
Pour calculer Y21 :
Ona Y21=|—2 , le schéma de la Figure 11-18 sera :
V2=0
1
(-
o 1 1
= =
Y21
lfn
Figure 11-20 : Schéma de calcul du parameétre ¥1
12

Donc Yl=—-——=-Y21
V1

Le calcul est similaire pour Y12 : Y11=-Y12=-Y21
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Pour résumer :

Y1l=-Y21=
Y11=Y1+Y2
Y22=Y1+Y3

Donc le schéma de la Figure 11-18 peut étre transéocomme suit (cf. Figure 11-21):

-Y12

Y2=YVY11+ Y21
=
Y3=Y22+ Y12

11 (Y1) 12
(- Y21 ¢ ‘=
A\ | V2
v2) | 7|3
s S
/77 /77

Figure 11-21 : Modéle en Pi édualent en parameétres Y

Les parametres Y1, Y2 et Y3 s’expriment par :

R, = Rée
&
. 1
=————=>RtjoL,=—= 1
R+ oL, Y1l mag{j
Y1
s ®
Rl= Rée[i}
1 1 1 V2
Y2= = Rl+- == -1
Rl+ 1 joCl Y2 CL:—:L
joCL imag{jw
Y2
R2 = Rée[Yis}
Y3= L = R2+_i =i:> -1
R2+ 1 joC2 Y3 CZ:—1
joC2 ima{jw
Y3

68



Chapitre 1I: Inductance compensée

A partir de ces équations et en remplacant Y1, tY¥23epar ces valeurs nous retrouvons

les six variables qui composent le modele en iR, R1, R2, C1, C2) de la Figure II-17.

R, =Rée Rl=Ree] —— R2=Rée|] ——
-Y21 Y11+ Y21 Y22+ Y12
. 1 _ -1 _ -1
imad - ——— Cl= C2=
. Y21 . 1 . 1
L =— \ Ted imag ————— o imag ————— o
s o Y11+ Y21 Y22+ Y12

« La deuxiéme étape consiste a calculer les mutuehlidsictances entre les 3

inductances couplées de la structure globale.

La Figure 11-22 montre le modele de couplage elegsaleux inductancesl etLs

Ports Port1
Slw' Js o 1 '?E
L1 Ls
= M(L1,Ls) " e D E—

R1 g Rs
V2

= |55 12! — Zin

Port2

Ports

Figure 11-22Principe du couplage entre 'inductancel1 etLs
En utilisant la matrice impédance [Z] du quadripdec les acces numérotés 1, 2, 5 et 6 nous

pouvons écrire :
V1= Z1111+ 21212+ Z1515+ Z16.16
V2= 22111+ 22212+ 722515+ Z726.16

Et: V2-Vi=(R,+jolLy)2+jo M6
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L'impédance d’entréeiZdes 2 inductances coupléek,Ls est alors:

2, =2 =R, +joLg+ joM'
12 12

D'ou :
V2-V1= (221~ 2111+ (222~ Z12)12+ (225~ Z15)15+ (226~ ZL6)16

1=-12

Etona:
{IS:—I6

Donc : V2- V1= (222+ ZL1- Z12- Z21)12+ (Z26+ ZL5- ZL6- Z25)16

L’expression finale de £ est alors :

_(222+ Z11- Z12- Z21)12+ (226+ Z15- Z16- 725)16
in 12

z :Rs+ijS+ij'g (1-26)
A partir de (II-26), on trouve I'expression de laitmelle entre I'inductanckes etL1:

imag(Z26+ Z15- Z16- Z25)
®

(226+ Z15— Z16- 725) = joM'= M'(L1, Lt) =

Pour le couplage entre les inductances (L1 ,Lt} ,L(S), le calcul est similaire :

Ports Port4

L1 Lt : Lt Ls

M(L1,Lt) : ¢ M(LeLs)

R1 Rt : Rt g Rs

NI NG

! |

=22 V3 Rt jolt + joM 2 z, =YVl
14 14 12
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Port4 Portl

SW J6 1) TE ST 4 it TE

V3 :
ol B i 22 [t ol —t

Port5 Por3 : Port2
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imag(Z46+ Z35—- Z36— Z45)
(O]

Alors: M(LLLt) =

imag(Z24+ Z13- Z14- Z23)
(O]

M"(Lt,Ls) =

* Finalement, la troisieme étape consiste a faire aomeparaison entre le fichier des
parameétres S a 6 acces simulés avec Momentunfiehiler correspondant au modeéle

électrique.

Pour cela, on définit en fonction de la fréequeres fonctions d’erreur normaliségg et €p

pour le module et la phase des parametres S derfiehdu modele :

_ abs(S; (Momentun) -[S; (Modelg))
- ‘S,j (Momenturr)‘

M

_ abgphas€S, (Momentun)) - phaseS, (Modelg))
- ‘phase{Su. (Momenturr))‘

P

La fonction d’erreur totale pour le module et laph est égale a :

N
Fonction d’erreur t(aiad[z Sj IN
-

Avec N nombre de parameétres S utilisés pour leutalc

[11.2.1. Modeéle électrique du transformateur en technologis CMOS
65 nm et BICMOS 0,25um

La Figure 11-23 représente le modéle électriqueppse du transformateur a trois
inductances couplées. Dans ce modéle en Pi, oasepe le couplage magnétique par les
facteurs (k, k' et k™) et le couplage électriquarpes capacité<¢s, CCs, CCss, CCz2, CCs2). La
couche d’oxyde entre I'enroulement et le substsateprésentée par les capaces. Enfin,
le substrat de silicium est modélisé grace auwsta@steR«y. Avec i, j O {1, t1, s1, 12, t2,
s2}.

Il existe physiquement encore une capaciiéentre le port 6 et le port 1, cependant
cette capacité est sans influence car elle estaaadlgle avec un court circuit (le port 6 est

relié au portl) dans le schéma de I'inductance eorsge. Elle est donc supprimée.
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A AW WY
Rsusbll § § Rsubtl R subs1
c Coxt1 Coxst
“OX11 == - -

. 11 11
P6 o 11 b1 11 =
™
) " 2 )
e Lt Ls
T x ] S g ]
[ J [ J
R1 § Rt § § Rs
CcC CC44
‘n P3 ' b2
PS o | I | | I | =
11 .
(1 l l (—1
TOX12 cCo, — - OXs2
52 Coxe2 >
R qub12 R
E subt2 R gubs2
SN SN

Figure 11-23 : Modéle éttrique du transformateur dans les deux technologs
Les capacitésclss, ccu, CCss, CC, CCs2) représentent le couplage capacitif entre les
enroulements des trois inductances et sont cakthé®riquement d’apres la relation :

_ &g, L

d

C

Avec : d =distance entre deux lignes métallgadjacents
t = épaisseur du métal

| = longueur du métal
£,= permittivité du vide=885x10"*F/m

g, = permittivité de I'oxyde entre les deux métaux.
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Dans notre conception, et du fait de la topologiepiee du transformateur et du

couplage avec le substrat, les capacités enttgles métalliques des inductances présentent

une valeur complexe difficile & calculer. Pour umedélisation fiable du transformateur, nous

avons choisi de fixer les valeurs de ces capadieéscon a réduire la fonction d’erreur pour

gue les résultats obtenus par simulation électrogtague soient les plus proches de ceux

obtenus par modélisation électrique.

Le Tableau II-4 présente les valeurs des élémeatsrahsformateur et la fonction
d’erreur a 2 GHz en technologie CMOS 65 nm préseais la Figure 11-15.

Inductance.s Ls Rs Roubs1 Coxs1 Rsubs2 Coxs2
Valeurs 1,116 nH 2,149 71Q 114,4 fF 60,5282 | 117,4fF
Inductance.t Lt Rt Rsubt1 Coxt1 Rsubt2 Coxt2
Valeurs 2,048 nH 3,291 140,35Q 169 fF 88,4622 176 fF
Inductancd.1 L1 R1 Rsub11 Cox11 Rsub12 Cox12
Valeurs 2,057 nH 3,714 104,75Q 180 fF 117,92 179,8 fF
Couplage électrique gc CCs1 CCs2 CCss CGs3 CGCs2
Valeurs 40 fF 40 fF 40 fF 40 fF 13,5 fF
Couplage magnétique k Kk’ K”
Valeurs -0,456 0,165 -0,33

Fonction d’erreur

Pour le module

Pour la phase

Fonction d’erreur totale=

(Ze )

8,4%

8,2%

Tableau II-4 ; Valeurs des éléments du modéle du ansformateur en technologie CMOS 65 nm de la

Figure 11-15.
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Le Tableau II-5 présente les valeurs des élémeamtsrahsformateur et la fonction

d’erreur & 1GHz en technologie BICMOS 0,28 présenté dans la Figure 11-16.

Inductancd.s Ls Rs Rsubs1 Coxst Rsubs2 Coxs2
Valeurs | 3,626 nH 2,520 96,85Q 97 fF 118,642 94 fF
Inductance.t Lt Rt Rsubt1 Coxt1 Rsubt2 Coxt2
Valeurs | 3,267 nH 2,0 149,377Q 92 fF 147,47 92 fF
Inductancd.1 L1 R1 Rsub11 Cox11 Rsub12 Cox12
Valeurs 2,859 nH 1,93@ 148,7Q 135 fF 161,4%) 128 fF
Couplage électrique gc CC1 CCs2 CCss CGs3 CGCs2
Valeurs 20 fF 20 fF 15 fF 15 fF 10 fF
Couplage magnétiqu k Kk’ K”
Valeurs -0,558 0,228 -0,328

Fonction d’erreur

Pour le module

Pour la phase

Fonction d’erreur totale=

(Ze )

6,4%

2,1%

Tableau 1I-5 : Valeurs des éléments du modeéle du @nsformateur en technologie BICMOS 0,2um de la

Figure 11-16.
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V. Inductance compensée

IV.1. Inductance compensée a 2 GHz en technologie CMOS 6

Comme mentionné précédemment, la bande de fréquinoetre étude correspond a
des applications sans fil et plus précisément andsird GSM et UMTS. Dans ce but et afin
de valider notre conception et notre méthodologienddélisation nous faisons la conception
d'une inductance compensée a 2 GHz en technolo§O% 65 nm. Le schéma de
linductance compensée est représenté sur les d5gl24,25. Nous avons ajouté deux
capacités (Cll et C12) de fortes valeurs entre dasm et les inductancés et Lt , une
inductance knoke €t UNE résistanceRke €n Série avec l'alimentation afin de découpler le
signal RF. Notons que le fichier .s8p (cf. Figur24) correspond aux parametres S de la
simulation électromagnétique (Momentum) du tramaBieur. Les accés 7 et 8 correspondent

aux acces de I'écran électrostique et sont reliaszasse.

Cl11
S 2 I J C12
3 4 . i I
Fich |er7 '
Transistor :l 1 38 d
Cec Clec NMos H p Lchoke
6 8 —0—'l
i i

50 50 Vdel

vy

<
o Rchol\c<
- <

Vdel Q

-

Figure 11-24 : Schéma de I'ingttance compensée avec fichier .s8p
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—

Vdc2
Port 2

\(:11‘ C1 ZI Lch()cc
K"
. /\ \
Ls Lt

Port 4
Port1let6 o
Rt
] it
Vdcl L Transistor
() o AN E NMOS Port 3
Rch()ce /
L1 -
R1
Port 5
i,
Cdec Cdec
i i
500 500

Figure 11-25schéma électrique de I'inductance compensée

Les Figures 1I-26,27 montrent respectivement latiparéelle et imaginaire de
'inductance compensée entre 0,1 et 3GHz. Les Egilr28,30 montrent respectivement la
partie réelle et imaginaire de I'inductance comgensntre 1,7GHz et 2,2GHz (Autour de la
fréequence centre 2GHz). Nous voyons d’apres cedesiwque I'inductance compensée a une
valeur de 7,42 nH a 2 GHz et une fréquence de agmen2,573 GHz. Sa résistance série a

une de valeur de 0,d4, soit un facteur de qualité de 2331.
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Figure 11-26 : Partie réelle de I'inductance compesée

400

300
B
<
© 200
o
g
5 100
@
£
'4% 0
S
o

-100

200 : : : : :

0 0.5 1 15 2 2.5 3

Fréequence (GHz)

Figure 11-27 : Partie imaginaire de l'inductance canpensée
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Partie réelle (Ohm)

Inductance (nH)

____________________________________________________________________________________

11

10

g 1.8 1.9 2 2.1 2.2

Fréquence (GHz)

Figure 11-28 : Partie réellele I'inductance compensée (entre 1,7GHz-2,2GHz)

_____________________________________________________________________________________

------------------------------------------------------------------------------------

_________________________

-----------------------------------------------------------

1.7 175 18 185 19 1.95 2 205 21 215 22
Fréquence (GHz)

Figure 11-29 : Inductance compensédentre 1,7GHz-2,2GHz)
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IV.1.1. Validation du modele électrique du transformateur

Pour valider le modeéle électrique, nous compareagésultats obtenus par simulation
électromagnétique a ceux obtenus par modélisatexirigue. Les courbes données sur les
Figures 11-30 et 11-31 représentant respectiveniargartie réelle Re) et imaginaire l(«) de

linductance compensée montrent un bon accord.

7 T T T T T T T
= Simulation Momentum : : :

6 |- " Modele électrique S S B A
P N A it St S R ey
S
<
L P NN AN SR SO S SUN
@ 4
@
@
T e e e
g

2 ...................................................

1

0

18 1.85 1.9 1.95 2
Fréquence (GHz)
Figure 11-30 : Comparaison entre le modele électrige et la simulation Momentum
12 — i’ ; ; : : :
= Simulation Momentum

11 k- _i Modelegelectrlqlije R S b A
T
E
Q
O
C
S
3]
>
©
£

1.8 1.85 1.9 1.95 2 2.05 2.1 2.15 2.2
Fréquence (GHz)

Figure 11-31 : Comparaison entre le modeéle électrige et la simulation Momentum
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IV.2. Inductance compensée a 1GHz en technologie BICMOS8 um

La Figure 1I-32 représente le schéma de l'induatamompensée en technologie
BiCMOS QuBIC4X. Elle est composée du Fichier s8prgmetres S de la simulation
électromagnétique du transformateur en technold@igic4x) associé a un transistor

bipolaire.

Vdel

Lclmkc

Cl11

5 2 - {—

e — b

icnier c12

Transistor, 1 8 7 _‘_I’

Cdec Cdec BNA @_— 6 S p 8 ' Lenoke
L —

50 50 Vde2

Figure 11-32 : Schéma de l'inductance compensée

Les Figures (11-33,34) montrent respectivement pesties réelle et imaginaire de
'inductance compensée. Cette inductance a uneiveke 9,39 nH a 1GHz (cf .Figure 11-36)

et a une résistance de perte de @O(cf Figure 11-35) ce qui donne un facteur de ogatdie
5900. La frequence de résonance de cette inducest @6 GHz (cf. Figure 11-34).
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Inductance compensée

Partie réelle (Ohm)

Partie imaginaire (Ohm)

400
350
300
250
200
150
100

50

250

200

150

100

50

-100

-150

~— Z
0 0.5 1 15 2 2.5 3
Fréequence (GHz)
Figure 11-33 : Partie réelle de I'inductance compesée
0 0.5 1 15 2 2.5 3

Fréequence (GHz)

Figure 11-34 : Partie imaginaire de I'inductance canpensée
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IV.2.1. Validation du modele électrique du transformateur

Les courbes données sur les Figures (l1-35,36)ésgmtant respectivement la partie
réelle Rer) et imaginaire l(e«r) de I'inductance compensée montrent un bon aceotre les

simulations issues de I'analyse Momentum et dealige électrique du modele.

2.5 — T ' ' : ! !
Simulation Momentum
€
=
S
Q
©
L
Q
T
o
_0-5 1 1 1 1 1 1 1
0.8 0.85 0.9 0.95 1 1.05 1.1 1.15 1.2
Fréquence (GHz)
Figure 11-35 : Compaiaon entre le modéle électrique et la simulation Moaentum
11'5 T . I. T T T T T
Simulation Momentum ! ! !
11 - = Modéle électrique oot : RS _Shhhbiy
i e e e B> i R
R T i S e P et S SRET
£ : : : : . : :
Il e e e > i e
% ' ' ' ' ' ' '
3 O [
5
c 8.5 [ g oo m oo oo o
8 ..............................................................................
7.5
7 1 1 1 1 1 1 1
0.8 0.85 0.9 0.95 1 1.05 1.1 1.15 1.2

Fréquence (GHz)

Figure 11-36 : Comparaison entre le modeéle électrige et la simulation Momentum
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IV.3. Effets des parameétres géométrigues du transistor deompensation

sur l'inductance compensée

Pour étudier I'influence des paramétres du tramsiStiMOS (w=largeur de la grille ;
Ig=longueur de la grille ; Vgs= tension de polaima de la grille) dans le cas de la
technologie CMOS 65nm et du transistor bipolairefiargeur de I'émetteur ; le=longueur de
'emetteur ; Vbe= tension de polarisation de laehatans le cas de technologie BICMOS
QuBIC 4x sur I'inductance compensée, nous traceapres les courbes de la partie réelle de

'inductance compensée en faisant varier individueént ces parametres.

IV.3.1. Cas du transistor NMOS

a) Effet de la variation de la largeur de grille w

14 T
e w=368um

12 |- = w=384unr---}

R B S e e

Partie réelle (Ohm)

Fréquence (GHz)

Figure 11-37 : Effet de la variation de la largeur de grille w du transistor NMOS sur la partie

réelle de I'inductance compensée.
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b) Effet de la variation de la tension de polarsat/gs

14

Vgs=1,173V : : .
12 |- Vgs=1,223V - R EEEREEEEEE R REETEEEEEERERRY | SEREER

o e e e e N .

Partie réelle (Ohm)
o

Fréquence (GHz)

Figure 11-38 : Effet de la variation de la tensionde polarisation Vgs du transistor NMOS sur la

partie réelle de I'inductance compensée.

b) Effet de la Variation de la longueur de grille |

14

1g=0.89um ! . .
12 - i A e —

10

-----------------------------------------------------------------------

Partie réelle (Ohm)
(o))

Fréquence (GHz)

Figure 11-39 : Effet de la variation de la longueur de grille Ig du transistor NMOS sur la partie

réelle de I'inductance compensée.
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Les Figures 11-37, 38, 39 montrent que nous pou\agisaussi bien sur la longueur et

la largeur du canal du transistor NMOS, que stergion de polarisationgy

De plus, a partir des deux expressions 1I-14 e24llirouvées dans le deuxiéme

paragraphe de ce chapitre :
B =Log,, @~k
Reff = R(2 - k"QoB - onB )

On remarque qu’une augmentation dg {augmentation de,gdu transistor NMOS)
entraine une augmentation|[ﬁ]elonc la résistanceRde I'inductance compensééminue.

Cela est montré sur la Figure 11-38.

IV.3.2. Cas du transistor bipolaire

a) Effet de la variation de la tension de polaigaVy,

7 T

Vbe=0.883V : : : |
Vbe=0,843V - freeeeeees b oo deeeeeeg -

Partie réelle (Ohm)

0.8 0.85 0.9 0.95 1 1.05 1.1 1.15 1.2
Fréguence (GHz)

Figure 11-40 : Effet de la variation de la tensionVbe du transistor bipolaire sur la partie réelle de

l'inductance compenseée.
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b) Effet de la variation de la longueur d’émettéeir

10 - -
le=10 um

le=18 um

81 i

Partie réelle (Ohm)

0.8 0.85 0.9 0.95 1 1.05 1.1 1.15 1.2
Fréquence (GHz)

Figure 1l-41 : Effet de la variation de la longueur d’émetteur ‘le’ du transistor bipolaire sur la

partie réelle de I'inductance compensée.

c) Effet de la Variation de la largeur d’émettene’

12 ' ' ! : ! : :

10

Partie réelle (Ohm)

0.8 0.85 0.9 0.95 1 1.05 11 1.15 1.2

Fréquence (GHz)

Figure 11-42 : Effet de la variation de la largeur d’émetteur ‘we’ du transistor bipolaire sur la

partie réelle de I'inductance compensée.
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Les différentes simulations montrent que si laiten¥,. augmente, le gain en courant
B du transistor bipolaire diminue donc la résistaRgede I'inductance compensée augmente.
Cela est montré sur la Figure 11-40.

V. Différentes topologies de résonateurs utilisant Kductance

compensée : Analyse spécifigue liée a la nature $itm acces

de l'inductance.

Il existe dans la littérature de nombreuses topetoge filtres passe bande [14] [15]
[16]. Comme il a été montré dans le chapitrées, filtres placés en entrée de la chaine de
réception sans fil sont soumis a plusieurs cortegain lls doivent étre assez sélectifs pour
rejeter les fréquences adjacentes et avoir deefipkertes d’insertion pour améliorer les

performances en bruit et en gain de la chaineapti®n.

Dans notre cas, l'inductance compensée est dediypgle acces, le deuxieme acces
étant relié a la masse. Ceci nous empéche d'utiles® méthodes de synthese classique
consistant a calculer un filtre prototype passe pass, par changement de variable
fréquentielle a déterminer un filtre passe bandmpmrtant des résonateurs série a self
inductance deux acces. L'objectif de cette parsiede chercher des topologies utilisant des

inductances simple acces et de les comparer afii¢tgeminer la topologie optimale.

Dans ce cadre, trois topologies de filtrage paasel® sont simulées afin d’évaluer leurs
performances. Les résultats de simulations permteti&tablir un comparatif entre les
topologies en termes de fonction de filtrages gtelées d’insertion.

La premiere topologie [14] est présentée sur lareidl-43. Cette topologie utilise deux

zéros de transmissions a 731 MHz et deux pélesadsrhission autour de 942,5 MHz.
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1pF 0,35pF 1pF
:: i !
J‘5pF J‘ 5pF
50 oh o .“ .1 % S
L B .
¥ 7 inductance T . -
\ compensée / -
14,5 nH

Figure 11-43 : Premiére topologie

La Figure 11-44 montre les résultats de simulatidasette topologie.

S (dB)

0.6 0.8 1 1.2 14 1.6 1.8 2
Fréquence (GHz)

Figure 11-44 : Parametres S du filtre deux pdles
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La Figure [I-45 montre la deuxieme topologie [1@gtte topologie présente deux zéros
de transmissions a gauche (811 MHz) et a droi@l(GHz) de la bande passante et deux
poles autour de 942,5 MHz.

1pF 0,3 pF 1pF
:: | |
Jr2,17pF
| J_l,O?pF 250 ohm
50 ohm$ - -
e S o °
.: ¢“ -_]_,leF s R .
@ . 3-_ T Inductance : % . : -
. . Techno / HEE .
il = |- 7,82nH b IR I
. a . 4
“ "': - "-

b 2
* "o Inductance

a
\ compensée /

14,5nH

big 11-45 : Deuxiéme topologie

La Figure 11-46 montre les résultats de simulatidaga deuxiéme topologie.

S (dB)

0.6 0.8 1 1.2 14 1.6 1.8 2
Fréquence (GHz)

Figure 11-46 : Parametres S du filtre deux pdles

89



Chapitre II: Inductance compensée

La Figure 11-47 présente la troisiéme topologie] [1B].

0,125pF
|
:’ "‘ : "“
2,2pF== . . : R e
50 oh : : : :
10,53pFet= E . E T = =10,53p|: 50 ohm
i “. »: ; « »: w
Inductance
compensée
145 nH

Figure 11-47 : troisiéme topologie

La Figure 11-48 montre les résultats de simulatidada troisieme topologie.

0]

-10

-20

-30

S (dB)

-50

-60

-70

0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6 1.8 2
Fréquence (GHz)

Figure 11-48 : Parametres S du filtre deux pdles
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La comparaison entre la fonction de filtrage 8e ces trois topologies est donnée sur la

Figure 11-49.

S21 (dB)

. . Premiere topologie
soeesececcadeaoooceooo = === Deuxiéme topologie -
' ' Troisieme topologie

0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6 1.8 2

Fréquence (GHz)

Figure 11-49 : Fonction de filtrage des trois topobgies
Nous remarguons que la troisieme topologie estua @daptée pour le filtrage sélectif
en raison de sa symétrie de part et d’autre deeguénce de résonance, de son importante
réjection hors-bande et de ses faibles pertesattins. De plus cette topologie permet de
contrbler le rapport de transformation d’impédaretel’adaptation du filtre. L'analyse

théorique détaillée de cette topologie est présemtédébut du chapitre 111
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VI1. Conclusion

Dans ce chapitre, nous étudions une nouvelle tgpold’inductance compensée en
technologies CMOS 65 nm et BICMOS 0,gB. Cette topologie consiste a compenser les
pertes a travers le principe du couplage magnétqtre trois inductances.

Tous d’abord nous avons effectué I'étude théoriigtaillée de ce composant, ceci nous
a permis de trouver la condition pour maximiserfdeteur de qualité de linductance
compensée. Ainsi avec cette étude, nous avonsiréusncevoir deux inductances
compensées a 2 GHz en technologie CMOS 65 nm ébldzlen technologie BICMOS 0,25
um pour une application GSM et UMTS

Ensuite nous avons présenté la méthodologie de€lsation de transformateur utilisée
dans les deux technologies. Cette partie nous mipede souligner l'importance de la
simulation électromagnétique pour construire un @mdélectrique précis. Le modele
électrigue du transformateur a été utilisé dansofologie d’inductance compensée et a
démontré un bon accord dans la bande de frequentaitee avec les réponses utilisant les

simulations électromagnétiques.

Enfin une étude comparative a été réalisée potéardiftes topologies de filtrage passe
bande utilisant I'inductance compensée. Grace & o&tiude nous avons pu choaisir la
topologie de filtrage optimale en termes de régectiors-bande, de perte d’insertion et de

contrdle du rapport de transformation d'impédance.
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Chapitre 11l : Conception d’une chaine de récepititégrée a 942,5 MHz

Chapitre Il : Conception d’'un LNA filtrant

pour une chaine de réeception intégree a

942,5 MHz
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l. Introduction

Afin de proposer une topologie de filtrage passedbaadaptée au filtrage sélectif, un
important travail a été effectué afin de pouvoialéer les spécificités des topologies étudiées
préecédemment. Parallélement, ce travail nous aipatenchoisir une des trois solutions de
filtrage sélectif. Le contréle du rapport de tramsfation d’impédance est une nécessité afin
de pouvoir assurer simultanément une excellengetién hors bande et un minimum de perte

d’insertion.

Pour mieux comprendre le principe de fonctionnententia topologie choisie, nous
commencons par rappeler quelques définitions suairdeiit résonnant LC en examinant le
facteur de qualité en charge et sa dépendancmpédance de source et charge. Enfin, nous
présentons la conception du circuit LNA FiltrantNA : Low Noise Amplifier) ainsi que les

résultats de simulation obtenus.

Il. Filtres a résonateurs LC

[1.1. Quelques définitions

La Figure IlI-1 (a) présente la fonction de filteagléale d’'un circuit résonnant passe
bande. Elle montre une forme rectangulaire parfavec une atténuation infinie de part et

d’autre de la bande passante.

S21(dB) S21(dB) 4
()| S ——— Ondulation
1Perte @insertion
0dB U
3dBI i
g } Réjection
g 2 ors-Bande
= o]
g 2
< 2
Homed 0 LT
. T I p Fréquence
- 0 P Fréquence B . T2 T4 P Ireq
(@) (b)

Figure 1lI-1 : Fonctio de filtrage d’un filtre passe bande (a) idéale (bréelle.
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La réalisation de ce filtre est bien sur imposs#leause des caractéristiques physiques des
composants électriques qui le constituent. La idlfl (b) présente la fonction de filtrage
réelle d'un filtre passe bande.

De maniére générale, pour pouvoir comparer legdilpasse bande, il est nécessaire de
définir un certain nombre de parametres qui déteentile comportement fréquentiel de ces
derniers. Ces paramétres permettent de définiraléec des charges. La Figure IlI-1 (b)
présente ces différents parametres :

bY

 Bande passante :La bande passante a -3dB est définie comme étant |
différence entre la fréquence supérieure et laufrage inférieure (F2-F1) ou
'amplitude du signal diminue de 3dB par rapport'amplitude maximale
transmise dans la bande passante. (Les pointsBas@t appelés points a mi-

puissance).

* Réjection : La réjection est I'atténuation minimale que lecuait résonnant

présente a I'extérieur de la bande passante.

e Perte d’insertion : Lorsqu’'un composant ou un ensemble de composants e
inséré entre un générateur et sa charge, une martegnal transmis par le
générateur est absorbée par ces composants en dgdeurs propres pertes
résistives. Cette atténuation est appelée « pénsedion » et elle est souvent

exprimées en dB.

* Ondulation dans la bande passantel.’'ondulation dans la bande passante est
un moyen de mesure de la platitude du gain dabaride passante d’un circuit
résonnant. Physiquement, c’est la différence eldteénuation maximale et

I'attention minimale dans la bande passante.

* Facteur de qualité Q a vide : Le facteur de qualité d’'un résonateur R L C

série ou paralléle a respectivement pour équation :

_ Lo,

Q=

ou Q, =RCw, avec o, = (1-1)

1
JLC
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* Facteur de qualité en charge Q(Loaded Q) : Le facteur de qualité en
charge représente le facteur de qualité d'un dir@sonnant chargé en entrée
par la résistance interne de source éR en sortie par la charge .RSi on
considére la topologie de résonateur inspirée delfainductance compensée
étudiée dans cette thése (cf. Figure 1lI-2) on me(annexe B) dans le cas ou
Rs<=R. =Ry, qu'une augmentation de la résistange dreéliore le facteur de

qualité en charge QCet effet est illustré dans la Figure 1lI-3.

Figure 11l-2 : Résonateur LC chargé par lesmpédances Rand R, .

Sa

Rg=R;=R¢=Faibe valeur

", Rg=Rp=R¢=Forte valeur
I\

[y
[}
[}
[}
[}

[}

 J

Fréquence

Figure 11I-3 : Effet de Rs et R_ sur la fonction de filtrage S21 et le coefficiente qualité en charge
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[1.2. Analyse détaillée de la topologie optimale de filage définie dans le
chapitre 11 [1] [2]

[1.2.1. Principe de transformation d’'impédance et filtre dun pble

Nous avons vu dans le paragraphe précédent quaibke fvaleur de I'impédance de
source et de charge entraine une diminution dedaate qualité du circuit résonnant LC et
donc élargie la bande passante. Il est alors ifiésld de concevoir un circuit résonnant LC a
fort facteur de qualité pour une utilisation endieux valeurs des résistances de source et de
charge faibles. Une méthode pour pallier ce probl@onsiste a utiliser un transformateur
d'impédance c6té source et charge. Le rble prihoiea ce circuit est de présenter au

résonateur LC une impédance élevée.

La Figure IlI-4 représente la structure de basdiltte a un pble utilisant le principe

mentionné ci-dessus.

§L

Rs R
C,=F = C; L

Figure 1lI-4 : Filtre & un pole
Pour comprendre le principe de fonctionnement d&e c#ructure, nous commengons

par calculer 'impédance d’entrée du circuit repréé sur la Figure IlI-5:

= Ceq

Zin Rs Ci= H Req

Figure 11I-5 : Etude du circuit en entrée du filtre a un pdle
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L’expression de I'impédance d’entrée est :

oL
Z;, =~ + o, =- 1 + .RS
joC, g 4 1 joC, 1+joRLC
s T
oG

7 = 1+joRLC +joRLC, _ 1+joRg(C, +C))
) (joC)A+ joRL) - stzclcz +joC,

L’admittance Y, de la Figure 1lI-5 est égale a :

v _1 -R.°C,C, +joC,
" Z 1+joRs(C, +C,)

_ (_stzclcz +joC,)1-joRg(C, +C,)
(1+ ijS(Cl + Cz))(l_ ijS(Cl + Cz))

_ ~R’C,C, +Rs0’C, (C, +C,) + joC, L+ R, "C,0” (C, +C,))

Y.
- 1+ Rszwz(cl +Cz)2

in

(I11-2)

On adonc:
Yin =G tjoCy, (111-3)

En comparant (l11-2) et (l11-3), on retrouve lespegssions de et C:

G =_ R»’C,C, +Rs0°C,(C, +C,)
- 1+ Rszwz(cl +C2)2

— C, @+ Rszcl('02 (€. +C,))
" 4R/ (C+C,)

C

Les expression®_ ‘o’ (C, +C,)?et R.’C,0?(C, + C,) sont trés grandes devant 1 donc :

2
e 1[G (111-4)
RS Cl +CZ

- GG,

= III-5
“ C,+C, (1-5)

L'expression (llI-5) montre que la capacité équavae (G qui résonne avec

linductance L du filtre a un pdle représenté suFigure IlI-4 est équivalente a une capacité
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C, en série avec L£A partir de (11-4), on retrouve I'expression tierésistance équivalente
Reg:

r o1 _(C+c ’
eq G s C2

eq

. C,+C
Si on posen =——= alors R,, =R¢n’ et C,, =—*
C, n
Cette relation (111-6) permet de déterminer le rapple transformation d’impédance (n)

entre la résistance du générateuj @R la résistance optimale pour satisfaire augendes du
cahier des charges {fR

Finalement, le schéma équivalent du filtre a ure i@ la Figure 111-4 est illustré comme
suit (Figure 111-6) :

Req = C¢q 3 L == Ceq % Req

Big 111-6 : Schéma équivalent du résonateur a un pi@

[1.2.2. Filtre a 2 pbles

Pour obtenir une meilleure réjection hors bandexdésonateurs peuvent étre couplés.

La Figure 1lI-7 présente le schéma électrique Hrefa 2 résonateurs.

C12

v 3
Rg R
C1=: — Cl L

Figure 1ll-7 : Filtre a deux résonateurs
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Chapitre 11l : Conception d’une chaine de récepititégrée a 942,5 MHz

La Figure 111-8 représente le schéma équivaleriiltte correspondant.

Résonateurl Résonateur?2

Figure 111-8 : Schéma équivalent diltre a deux résonateurs

Analyse de I'effet de la capacité de couplage:C

» Si la valeur de cette capacité est trés grandeouplage fort existe entre les
deux résonateurs donc les deux fréquences de resodas deux résonateurs

s’éloignent et 'ondulation dans la bande passaatgmente.

« Si la valeur de cette capacité est tres faiblalties fdevient plus sélectif mais

les pertes d’insertions augmentent.

* |l est donc nécessaire de choisir une valeur opdirda G, pour obtenir une
réponse § sans ondulation dans la bande passante avec imuminde pertes

d’insertion.

[1l. Conception du circuit LNA-Filtrant

De fagcon complémentaire et préparatoire a nos usavalusieurs études « systeme »
sont faites afin de respecter le cahier des chaf@es études sont réalisées en collaboration,
par la société NXP de CAEN, le laboratoire CRISMBAMIPS, et le laboratoire XLIM dans
le cadre du projet ANR « SRAMM » (Systemes de R#&gepAdaptatifs Multimodes
Multistandards) pour réaliser un LNA filtrant s&isant a la norme GSM/3G (cf. Figure IlI-
9). L’architecture proposée est représentée stiigare 111-10. Elle est composée de deux
LNA et deux filtres a inductance compensée (LNALr&1-LNA2-Filtre2) afin de répatrtir les

contraintes sur I'ensemble de ces fonctions.
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Chapitre 11l : Conception d’une chaine de récepititégrée a 942,5 MHz

Dans les paragraphes suivants, nous abordonsffésedtes étapes de conception du
LNA filtrant en technologie BICMOS 0,26m de NXP. Nous présentons ensuite les résultats

obtenus lors des simulations.

[11.1. Conception du filtre

Dans un premier temps, nous allons décrire la fonate transfert du filtre passe bande

a deux poles. Les spécifications du cahier degyelsatu filtre sont les suivantes :

Spécifications Valeurs
Fréquence centralg f 942,5 MHz
Ordre 2ieme
Bande & -3dB (925 MHz - 960 MHz) 35 MHz
Ondulation dans la bande passante <0,5dB
Niveau de réjection hors bande a 905 MHz et 980 MH© dB
Perte d’insertion <0,5dB
Facteur de bruit dans la bande passante 14 dB
Point de compression a 905 MHz 6 dBm

Tableau IlI-2 : Cahier des charges du filtre & dax pdles.

[11.1.1. Conception de I'inductance compensée

[11.1.1.1. Optimisation du transformateur

La conception de linductance compensée dépencernfmmt du bon choix de la
géométrie des trois inductances couplées. Pouveard une géométrie adaptée, il est
important d’utiliser une modélisation électriquedgse des trois inductances en prenant en

compte les phénomenes du couplage, notamment leeles inductances.

Pour avoir une inductance compensée a 942,5 MHaldeirs 14,5 nH (cf. Figure lll-
11,12), les valeurs calculées des inductahde&t etLs sont respectivement de 2,8 nH ; 3,2
nH et 3,6 nH.
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Chapitre 11l : Conception d’une chaine de récepititégrée a 942,5 MHz

1600 A S R E B A
1400 | | | I
1200
1000

800

600

400

Partie réelle (Ohm)

200

-200
0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6 1.8 2

Fréquence (GHz)

Figure 1lI-11 : Parie réelle de I'inductance compeisée

100 : : : : : : :

Inductance (nH)

0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6 1.8 2
Fréquence (GHz)

Figure 111-12 : Valeurs de I'inductance compensée

I11.1.1.2. Choix du transistor et optimisation en bruit

La technologie BICMOS 0,2bm comporte plusieurs types de transistors bipdaire
BNC, BNA, BND, BNX et PA. Ces transistors sont paérés en nombre de doigt

d’émetteur, longueur et largeur totale du doigtntB&eur. Dans ce paragraphe, nous
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Chapitre 11l : Conception d’une chaine de récepititégrée a 942,5 MHz

présentons les choix que nous avons fait en cecouierne le transistor et I'ajout d’une

inductance de dégénérescence pour minimiser ledtraméliorer la linéarité.

Théoriquement, un transistor de faible résistanee bdise possede de bonnes
performances en terme de facteur de bruit [3]. D#otse conception et apres simulations,
nous avons choisi le transistor BNA pour ses parémrces en bruit et en linéarité par rapport
aux autres transistors de cette technologie. Eat,dfdnalyse "Pnoise" du simulatespectre
de Cadence permet d’évaluer I'effet de toutes tegces de bruit du circuit étudié. Nous
remarquons ainsi que le bruit du filtre dépend @palement des résistances de perte des
inductancesLs et L1 et des sources de bruit du transistor bipolaireABHruit di a la

propagation du courant de bagelans le canal et la résistance entre la baseaestlkcteur
Rbo).

Afin d’améliorer la linéarité et le facteur de krunous ajoutonsine inductance de
dégénérescence sur l'acces d’émetteur du transBlA. Les différentes simulations
effectuées au cours de la conception montrent que ngduire le facteur de bruit du filtre, il
faut augmenter la valeur de I'inductance de déggsoé@nce. Ceci est montré sur la Figure IlI-
13 ou le facteur de bruit est amélioré de 1 dB 2®MHz. Pour respecter les spécifications
de cahiers des charges en bruit (15 dB a 925 MH6@tMHz, 14 dB a 942,5 MHz) il faut
gue la résistance de l'inductance de dégénérescamitale I'ordre de 4,X2. Pour cette
valeur, la linéarité du filtre est dégradée a 819z (point de compression a -1dB est -12
dBm).

40 T T T T T T T
E (Udegl_3nH Rdegl_slm) — NF

, (Ldegz-3 7nH Rdegz-3 Q)— Optlmlsatlon NF
35 f- N dr b e dore beeseeiennd

30

25

(dB)

20

15

10 i i i i i i i
08 08 09 095 1 105 11 115 12

Fréquence (GHz)

Figure 111-13 : Optimisation NF du filtre
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Chapitre 11l : Conception d’une chaine de récepititégrée a 942,5 MHz

I11.1.1.3. Accordabilité de la fréquence centrale [4] [5]

Afin de compenser les variations de la fréquencetrale dues aux procédés de
fabrication, il est nécessaire de rendre la frégeerentrale du filtre accordable. Pour cela,
une solution consiste a associer a l'inductancepem®ee un élément de type varicap ou
varactor, sous la forme d'une diode polarisée emrge dont capacité est accordable en

fonction de la tension appliquée a ses bornes-gfire 111-14).

Lorsqu’on modifie la tension de contrble Vcap (€igure 111-16), le coefficientt qui
représente la partie réelle du rapport des deusaotaidans les deux branches de I'inductance
compensée varie donc la fréquence centrale vaeeplDs, I'ajout de cette varicap sur le
collecteur du transistor BNA améliore la linéadigfiltre [6].

(S Ne)
o—
1 _ C
QAE_U ——> C=—
N 1+-2)"
.—
— O

Figure 111-14 : varicapB de QuBIC 4X

Avec ¢ :constante dépendant de la technologie

m : constante dépendant du profitideage

\¢: tension continu appliqué aux bornes de la diode

Nous remarquons d'apres la Figure 1lI-15 que laacé@p equivalente du Varicap varie
de 1,1 pF a 1,34 pF, ce qui correspond a un rappei/Cmin) de 1,218.
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Chapitre 11l : Conception d’une chaine de récepititégrée a 942,5 MHz

C(pF)

1.35

13

1.25

1.2

1.15

11

0.5

15

Vcap (V)

2.5

Figure 1lI-15 : Variation de la capacité équivalent de la varicapB (largeur=31,4m et longueur=4um) en

fonction de la tension de polarisation.

[11.1.2. Layout du filtre

Apres avoir congu l'inductance compensée, nous @&mphtons la version finale du

filtre a deux pbles comme illustré sur la Figuiellb.

50Q

0,125pF
1]

2,2pF ==

10,53pF|

Vcap

1,012pF

Transistor BNA
10*(W=0,5um;L=14,3pum)

3nH;3,2Q

N = W

s8p

Fichier

N B

i

= 20pF

I
100nH 20pF=
vdc2 =

= Vdcl

Vcap

100nH

1,012pF

Transistor BNA
10*(W=0,5um;L=14,3pm

3nH;3,2Q

S = W W
Fichier

s8p
0 0 = N

Il

20pF == == 20pF
100nH

Vde2 = = Vdcl

100nH

Figure ll1€L: Filtre deux péles utilisant deux inductances aqopensées
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Chapitre Il : Conception d’une chaine de réceptitégrée a 942,5 MHz

Le layout du circuit final est représenté sur Igufe 111-17. Ce circuit est réalisé avec la
technologie QuBIC4X BICMOS 0,25m de NXP et a pour dimensions 2,087mm x 1,5mm.

Veap gnd Vce Vbe
Ellilﬂm—@ﬁﬁm % @ @ %

il

.

o

Sortie

Entree
”

[

Vbe Vcece gnd Vececap

Figure 111-17 : Layout du filtre

La Figure 111-18 présente la photographie de lagpkidtre.

Figure 111-18 : Photographie de la puce Filte
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Chapitre 11l : Conception d’une chaine de récepititégrée a 942,5 MHz

Chaque inductance compensée est alimentée partér@ons et est reliée a la masse
par un plot. Le filtre présente huit plots de pislation (deux plots Vbe, deux plots Vce, deux
plots Vcap et deux plots de masse) en plus des glatces RF. L'espacement des plots de

centre a centre est de 12%.

[11.1.2.1. Résultats de simulation

Les parametres S (simulation du schéma électrigueliltre deux pdles sont tracés
Figure 111-19. Le filtre présente des pertes d’'mis& de 0,53 dB a 955 MHz, avec une bande
passante a -3 dB de 46 MHz. L’'adaptation en erdté&n sortie est supérieure a 11 dB sur

toute la bande. La consommation du circuit estatdre de 25,5 mW sous 1,7 V.

(dB)

0.8 0.85 0.9 0.95 1 1.05 1.1 1.15 1.2
Fréquence (GHz)

Figure 111-19 : Parametres S du filtre agtux pdles (Simulation du schéma électrique)
La Figure I1I-20 représente la fonction du filtragye filtre deux poles avec un balayage
de la fréquence centrale de 908 MHz a 960 MHz (ittmn du schéma électrique). Cet

accord en fréquence est commandeé par la tensioardeble Vcap.
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Chapitre Il : Conception d'une chaine de récepiitégrée a 942,5 MHz

S21 (dB)

La Figure IlI-21 montre une comparaison entre Esultats de simulation du schéma
électrigue et les résultats de simulation faitescale modeéle électrique complet de type «
extracted » prenant en compte la totalité des pasagu dessin du masque. Nous remarquons

gu’il y a un décalage en fréquence de 22 MHz desaleux courbes et une diminution de 1

- : f0=908 MHz
----------------- — f0=960 MHz -
_45 H H H H H H H
0.8 0.85 0.9 0.95 1 1.05 1.1 1.15 1.2

Figu

Fréquence (GHz)

re 111-20: S21 avec balayage de la fréquence niale (Simulation du schéma électrique)

dB pour les pertes d’'insertion.

S21 (dB)

(0]
-5
-10

-15

NN
a o

W
S

: Schematic
Extracted -7
0.8 0.85 0.9 0.95 1 1.05 1.1 1.15 1.2

Fréquence (GHz)

Figure 111-21 : Coparaison entre les résultats du schéma et le desslas masques
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Chapitre 11l : Conception d’une chaine de récepititégrée a 942,5 MHz

Le décalage des pertes d’insertion est di prineipaht aux résistances des lignes
métalliques dans le dessin des masques et auxagmgplapacitifs entre ces lignes et le
substrat ce qui modifie la transconductance dusistor et donc influe directement sur la
compensation des pertes. Le décalage de la frégumendrale est d0 aux inductances des
lignes meétalliques qui se trouvent entre les ca@aajui composent le filtre et la capacité du

couplage des deux résonateurs.

La Figure IlI-22 présente le facteur de bruit efdeteur de bruit minimum du filtre.
Nous constatons que le facteur de bruit est éd&l, hdB et le facteur de bruit minimum est

14,9 dB a 915 MHz. L’adaptation en bruit est doptirnale.

40 ! ! ! ! ! ! '
35

30

(dB)

25

20

15

10 s s s s
0.8 0.85 0.9 0.95 1 1.05 11 1.15 1.2

Fréquence (GHz)

Figutll-22 : Facteur de bruit et facteur de bruit minimal du filtre

La Figure 111-23 représente la fonction du filtrage dessin des masques du filtre deux

poles avec un balayage de la frequence centra8841&IHz a 928 MHz.
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Chapitre Il : Conception d'une chaine de récepiitégrée a 942,5 MHz

f0=928 MHz
f0=884 MHz -

Y v 1/ b ENANAN e oo e
15 foeeeeeeeees LA/ NN\ A S e

20 e ) o\ AN o E—

S21 (dB)

B S 1 - SE— AN e —
30 [ e e N

RYY /A A — A — BN

0.8 0.85 0.9 0.95 1 1.05 1.1
Fréguence (GHz)

Figure 11I-23 : S21 avec balayage da fréquence centrale (Simulation du layout)
La Figure 1llI-24 présente les parameétres S duefitteux poles. Le filtre présente une
perte d’insertion de 0,53 dB a 922 MHz, avec unedbapassante a -3dB de 40 MHz.

L’adaptation en entrée et en sortie est supéri@drk dB sur toute la bande.

0]

-5

-10

-15

-20

(dB)

-25

0.8 0.85 0.9 0.95 1 1.05 1.1 1.15 1.2
Fréquence (GHz)

Figure 111-24 : Paramétres S du filte deux poles (Simulation du layout)
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Chapitre 11l : Conception d’une chaine de récepititégrée a 942,5 MHz

Le point de compression a -1 dB en entrée du ffltfeFigure I11-25) est égal a -1,85 dBm

pour une puissance en sortie de -15 dBm a 905 MHz.

Input Referred 1dB Compression = -1.85513
-12.5 /.
-15.0
T "5’1
t Order
- /
-
-20.0 /..f
-22.5
-5 11—
-10 -1.5 -2.0 -2.5 0 25

. prf (dBm)
Figure 111-25 : Point de compresen du filtre

[11.1.3. Report du circuit filtre

Comme nous avons vu précédemment, linductance eos#e est basée sur
I'utilisation d’'une technique alternative de poation. Deux inductances et deux capacités
de découplages de fortes valeurs sont ajoutégekd100 nH; Gec = 20 pF) afin de
découpler le signal RF. Les inductances sont dineeht soudées sur le circuit support en
alumine et les capacitésy& (de type MIM (Metal-Isolator-Metal)) sont intégeeeans le

dessin du masque de ce circuit.

Cependant, les simulations réalisées sur l'induetacompensée montrent que celle
derniere est affectée par un probléme d’instabdlittasses fréequences (autour de 100 MHz).
Afin de résoudre ce probléme nous choisissons idhigdr les valeurs des composants insérés

sur le circuit de report du circuit intégré.
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Chapitre 11l : Conception d’une chaine de récepititégrée a 942,5 MHz

I11.1.3.1. Origine de I'instabilité basses fréguences

Cette instabilité est illustrée par le tracé deaatie réelle de l'inductance compensée
(Figure 111-26).

1600 : : : : : : : : :
e B S e e | S
1200 oo

1000 -
800 b------ Reésistance nggative a.100 MHz

000 [+ b

L S o o &

Partie réelle (Ohm)

s R S S L e s

0 02 04 06 038 1 1.2 14 16 1.8 2

Fréquence (GHz)

Figure 111-26 : Partie réelle de I'inductane compensée

Nous remarquons d’apres cette figure une résistadgative autour de 100 MHz. Ceci
s’explique par le fait qu’a 100 MHz I'impédance ldeductance de découplage (100 nH) est
égale a 62,8 qui correspondent a une faible valeur pour déaruplsignal RF. La solution
proposée est d’ajouter deux résistances en séde kg inductances de découplage (cf.
Figure I1I-27) afin d’augmenter I'impédance présesnen basses frequences et de découpler le
signal RF. Ces résistances ne doivent pas étreateles valeurs, notamment celle placée sur
le collecteur du transistor BNA (Résistance R2)rpmipas modifier le courantat dégrader

la linéarité du circuit.
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Vdc2

Lchoke Lchoke
R1 R2
Transistor]
BNA
VaricapB
L1
Vcap
R1
-
|C|dec
" L]
50 Ohm 50 Ohm

Figure 111-27 : Inductance compensée comprenant ledeux résistances R1 et R2 qui améliorent la stahié

en basses fréquences.

La Figure 111-28 présente une comparaison de lagpegelle de l'inductance compensée
sans et avec résistance R1 et R2. Une différenpertante est constatée autour de 100 MHz
sans modification de la réponse a la fréquenceous intéresse (1GHz).

1600 -

Sans R1 et R2 : : '
R1=30 Ohm et R2=5 Ohm

1400 |- '
R e e R |
1000 [

L ..,

Partie réelle (Ohm)

' ' ' ' ' ' ' '
400 Fo-o---- oo oo oo L Toocoos TN ki | Wi b
' ' ' ' ' ' ' ' '
' ' ' ' ' ' ' ' '
. .

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6 1.8 2

Fréquence (GHz)

Figure 111-28 : Partie réelle de I'indwctance compensée
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Chapitre 11l : Conception d’une chaine de récepititégrée a 942,5 MHz

Le circuit support comporte donc les composantgasits :
» reésistances R1 et R2 pour améliorer la stabilitbasses fréquences,

* inductances lokede valeurs 100 nH pour découpler le signal RF&tgrver le

transformateur des effets des fils de connexiom@w),
* les circuits intégrés réalises,
» des capacités de découplage RF de valeurgiedur éviter les remontées du

signal RF vers les alimentations.

[11.1.3.2. Caractéristiques du substrat du circuit support

Le substrat utilisé et sur lequel les circuits LNAltre, LNA Filtrant sont collés est

I'alumine dont les caractéristiques sont les susn
* Alumine 96 %
* Permittivité diélectrique relative= 9,8
» Tangente de perté = 0,0002
* Hauteur du substrat = 12im
* Epaisseur du métal d'Or =@n

* Conductivité du métal d'Or =4,1 e7 S/m

111.1.3.3. Analyse du circuit de report

Dans notre casl'utilisation du circuit support présente certaipgoblemes qui sont
exposeés ci-apres : le fil de connexion entre leepotégrée et le support conduit a rajouter des
pertes ce qui influe directement sur les caradiguss des circuits réalisés (Filtre, LNA
Filtrant). Par ailleurs pour un fil de connexionrdgonr placé a une distantepar rapport au

plan de masse, une estimation de l'inductancel die ftonnexion est donnée par la relation :

L= O,2In2—h Avec L est exprimée en nH par millimetre
r

Pour deux fils de connexion séparés d’'une distdreteplacés a une distankegoar rapport au

plan de masse, la mutuelle inductance M entre sudannée par la relation :
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Chapitre Il : Conception d’une chaine de réceptitégrée a 942,5 MHz

2
} } Avec M est exprimée en nH par millimétre.

2h
Olln| 1+
a2+
Afin de compenser ces défauts nous choisissonslisButun double fil d'or (“Double

M=

bonding”) pour diminuer le plus possible la réarste et I'inductance du fil d’or.

[11.1.3.4. Résultats de simulation

Comme dit précédemment, les circuits intégreés (LNire, LNA Filtrant) sont collées

sur le support puis reliés aux plots de polarisaéibaux accés RF par des fils d’or. De plus,

les composants ajoutés (inductances, résistanapacités) sont reliés entre eux par des fils

d’or. La Figure 11I-29 présente le dessin du cit@upport réalisé pour le Filtre pour lequel

quatre inductances de valeurs 100 nH, quatre aésiss (deux de valeur XD et deux de

Acces RF

,,// /////////////
o ////////////

//////
SR\

, ////J ////////

/
,,////////////

/%

Acce

valeur 5Q) et six capacités de vaIeLptF.Lsont collées sur ce dernier.

//

///////////////////////////s////////////////////////////////////

Figure 111-29 : G¢uit Filtre
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Chapitre 11l : Conception d’une chaine de récepititégrée a 942,5 MHz

Nous présentons sur la Figure 111-30 les résultssimulation des parametres S
correspondant au dessin des masques du circuié Bilec le circuit support. Le filtre présente
une perte dinsertion de 0,8 dB a 913 MHz, une tdEm en entrée et en sortie

respectivement de -6,4 dB et -7 dB sur toute lalban

(dB)

0.8 0.85 0.9 0.95 1 1.05 11 1.15 1.2
Fréquence (GHz)

Figure 111-30 : Parameétres S du circuit Filtre
Les résultats de simulation du filtre nous pernmettee constater une augmentation de
'ondulation du filtre de 0,5 dB ce qui entraineeushégradation d’adaptation en entrée et en
sortie de 2 dB. La Figure I1I-31 présente I'allahe facteur de bruit NF du Filtre. Ce facteur

est de 'ordre de 14,2 dB a 923 MHz.

40 : : : : : : :
35
30

25

NF(dB)

20

15

10
0.8 0.85 0.9 0.95 1 1.05 1.1 1.15 1.2

Fréquence (GHz)

Figure 111-31 : Facteur de bruitdu circuit filtre avec circuit support
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Chapitre 11l : Conception d’une chaine de récepititégrée a 942,5 MHz

[11.2. Amplificateur faible bruit

[11.2.1. Rbéle et topologies du LNA

Les amplificateurs faible bruit sont essentielssdis chaines de télécommunications
sans fils [7] [8] [9]. lls ont pour fonction d'anifgér le signal utile et de préserver le systeme
du bruit et de I'effet des non linéarités du réeept

Il existe plusieurs topologies pour réaliser un Hinopteur faible bruit: Emetteur
commun, collecteur commun et montage cascode (guré 111-32). Le choix de ces

topologies dépend des parameétres suivants :
* Fréquence centrale,
» facteur de bruit,
e gain,

* et linéarité.

l“Fl'.'l'.'
Vee Ve
zcharge
zcharge
Vin Vou
l'Il::li.l‘t
Vour 1rrprullar
Vin
zcharge
VEE VEE Vin
Ver
() (b) (c)

Figure 111-32 : Topologies du LNA : (a) Emetteurcommun (b) Collecteur commun (c) Montage cascode
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Chapitre 11l : Conception d’une chaine de récepititégrée a 942,5 MHz

Comme le premier étage de notre circuit est I'afigalieur faible bruit, la formule de

Friis [10] montre que le facteur de bruit final pleisieurs étages associés en cascade dépend

fortement du premier étage. Ceci montre tout li@tée I'optimisation d’amplificateur faible

bruit du point de vue bruit et gain.

Dans la littérature, on trouve de nombreux artialesntrant les performances des

amplificateurs faible bruit. Nous présentons dantableau 111-3 une liste de publications des

amplificateurs faible bruit en technologie BICMOS.

[11] 2010 [12] 2009 [13] 2004 [14] 2003
Fréquence (GHz) 2,1-6 8-18 0,1-23 1,575
Facteur de bruit (dB 2,3-3,8 5-6 5 2,7
Gain (dB) 12 16 14,5 25,8
Consommation 8 mW 38 mW 54 mW 9 mA
Technologie 0,18m SiGe 0,13um SiGe 0,35um
BiCMOS SiGe BICMOS BiCMOS SiGe BiCMOS
Réalisation (mrf) 0,46 mesure 1,47 mesure

[11.2.2. Conception du LNA

Les spécifications du cahier des charges du LNA lesrsuivantes :

Tableau IB-; Liste d'articles concernant les amplificateursfaible bruit

Spécifications Valeurs
Fréquence centreg f 942,5 MHz
Gain 8,9 dB
Bande [905 - 980 MHZz]
Facteur de bruit dans la bande passante <1,4dB
Point de compression a 942,5MHz 0 dBm

Tableau IlI-4 : Cahier des charges du LNA
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Chapitre 11l : Conception d’une chaine de récepititégrée a 942,5 MHz

En tenant compte des spécifications du cahier tasges et des caractéristiques du

transistor PA, nous avons choisi la topologie éemettommun (cf. Figure 111-33) constituée :
» d’un transistor PA de la technologie BICMOS 0,26 ,

* une rétroaction série composée de l'inductanceég@mirescence gdg» qui
permet d’améliorer la stabilité inconditionnellexXK et B>0) du transistor en

'adaptant simultanément en puissance et en bruit.

* une rétroaction parallele formée par C3 et R3 qerimet d’améliorer la
linéarité du LNA.

» deux capacités de découplages C1 et C2 et undlLsglfd pour réaliser la
fonction de découplage des signaux RF et DC.

e deux résistances R1 et R2 permettant d’améliorestibilité en basse

fréquence.
La Figure 111-33 représente le schéma électriquiasheplificateur faible bruit.

C‘D vae

C3
I
1l
Lchoke
NN
R3 C2
|
ci I)
I Transistor
" M~ PA

Rs ZRI % Lo 3rR2 3R

Figure 111-33 : Schéma électrique du LNA
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Chapitre Il : Conception d’une chaine de réceptitégrée a 942,5 MHz

Le dessin du masque du circuit LNA est représentéla Figure 11I-34. Le layout

occupe une surface de 90 * 800 um.

Vpolar

Entrée
Sortie

Figure 111-34 : Layout du LNA

La Figure 111-35 présente une photographie de leediNA réalisée.

Figure 111-35 : Photographie de Ippuce LNA
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Chapitre Il : Conception d'une chaine de récepiitégrée a 942,5 MHz

I11.2.2.1. Résultats de simulation

La Figure 111-36 présente les coefficients de ndfles et le gain du LNA :

15 —— : : : :

T S — s TR

......................................................................................

(dB)
o

BT R S g e

R i SEREE b b —

-25
0.6 0.7 0.8 0.9 1 1.1 1.2

Fréquence (GHz)

Figure 111-36 : Paramétres S du LNA
L’adaptation en entrée est inférieure a -10 dBtsute la bande. L'adaptation de sortie
est inférieure a -16 dB sur toute la bande. Le gainégal a 10,3 dB a la fréequence centrale

942,5 MHz. Le circuit est polarisé a 1,6 V et canawe 50,6 mW.

La Figure 111-37 présente le facteur de bruit NFedt égal a 1,5 dB a 942,5 MHz

1.62 ! ! ! ! !

16 ' ' ' ' '
1.58
1.56
1.54
1.52

1.5
1.48
1.46
1.44
1.42

NF(dB)

0.6 0.7 0.8 0.9 1 1.1 1.2
Fréquence (GHz)

Figure 111-37 : Facteur de bruit du LNA
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Chapitre 11l : Conception d’une chaine de récepititégrée a 942,5 MHz

Les Figures I1I-38 et I1I-39 représentent respeamtient les parties imaginaire et réelle
de I'impédance d’entrée et de sortie du LNA. Sw geaphes, 'impédance en entrée du LNA
est égale &,, = 922Q -7Q* j. L'impédance en sortie vauZ; , = 47,7Q-115Q * |

S

Partie imaginaire (ohm)
S S
©o o b~ N O

)
o

N
N

N
N

0.8 0.85 0.9 0.95 1 1.05 1.1 1.15 1.2
Fréquence (GHz)

Figure 111-38 : Partie imaginaire de I'impédance d’entrée et de sortie du LNA

95 ! ! ! ! ! ! '

oo T
s s s St s
e T
8
e e e e e e
e s e e S e

Partie réelle (ohm)

60 [--o- R oo b o oo e A
T oo e e o o oo oo
50 [ R R R

45 H H H H H H H
Fréguence (GHz)

Figure 111-39 : Partie réelle de 'mpédance d’entrée et de sortie du LNA
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Figure 111-40 : Point de compression du LNA

Input Referred 1dB

-30

\

Acces RF

30
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: Conception d’'une chaine de récepimégrée a 942,5 MHz
20

Le point de compression a -1 dB en entrée du LNARigure [11-40) est égal a 0 dBm

pour une puissance en sortie de 10 dBm a 942 MHz.

Chapitre 1l

-30
-40

(wgp) oA

Le dessin du circuit support réalisé pour le cirtiNA est présenté sur la Figure I11-41.
L'opération de report du circuit LNA n'entraine pase modification des résultats de

simulation.

Figure 111-41 : Circuit LNA
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Chapitre 11l : Conception d’une chaine de récepititégrée a 942,5 MHz

[11.3. LNA filtrant

[11.3.1. Conception du circuit LNA Filtrant

La Figure 111-42 représente le circuit du LNA fdimt avec les impédances de charges de

chaque élément.

LNA1

Filtrel

LNA2 Filtre2

 J
A

100Q 50Q =

Figure 111-42 : Circuit LNA filtrant avec les impéd ances de charges

* Le Filtre 1 est chargé d’'un coté par 'impédancesdeie du LNAL (Zu: ina1=

50 Q), de l'autre il est chargé par 'impédance quitdie vue par I'entrée du
LNA2 (Zin_LNAZ = 1009)

» Le Filtre 2 est chargé d’'un coté pak Zua2 (Zout Lnaz = 50 Q) et de I'autre par

impédance de charge 20.

En utilisant la théorie présentée dans ce chapéragraphe 11-2, nous pouvons calculer

les valeurs des capacités entrée-sortie du Filte¢ Hiltre 2 qui permettent de respecter les

spécifications du cahier des charges. Les Figu+é3llet 11I-44 montrent les valeurs de ces

capacités.

0,125pF
||p

2 92 PF=

500 10,53pF L

i 1
2,4pF

14,5nH 14,5nH

100Q

I "

Figure llI-43Valeurs des capacités du Filtrel
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Chapitre 11l : Conception d’une chaine de récepititégrée a 942,5 MHz

0,125pF

1]

"

2,2pF== == 2,2pF
14,5nH 14,5nH
50Q 500
10,53pF== ==10,53pF
- w

Figure lll-44Valeurs des capacités du Filtre 2

111.3.1.1. Résultats de simulation

Nous présentons sur la Figure 111-45 la comparaesune les résultats de simulations du
schéma électrigue initial et celle de type « exé@de. Nous remarquons d’aprés les graphes
gu’il y a un décalage de la fréquence centrale deMBz entre les résultats du schéma
électrique et le dessin des masques. Comme meatpméceédemment, ce décalage est di aux
inductances des lignes métalliques qui se trousetne les capacités qui composent le filtre et

la capacité du couplage des deux résonateurs.

20 : T , : ' .
! ! ! Schematic

Py S A3 A 10 W Extracted -

L o e . o o
-10 peeeee e faeerenneneees NN peneseeseeeee e

PIOY PR S & — N A N— S—

S21 (dB)

0.8 0.85 0.9 0.95 1 1.05 1.1
Fréguence (GHz)

Figure 11l-45 ;: Comparaison entre les résultats duschéma électrique et le dessin des masques
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Chapitre Il : Conception d'une chaine de récepiitégrée a 942,5 MHz

La Figure 11I-46 montre la capacité d’accord emgtrénce du LNA filtrant (Simulation
du schéma électrique). La fréquence centrale paigrvde 895 MHz a 955 MHz.

30 : : : '
20 | ' '

= f0=895 MHz

10 ; e R R SR
. .

--------------------------------------------------

S21 (dB)
R
o

0.8 0.85 0.9 0.95 1 1.05 1.1
Fréquence (GHz)

Figure 111-46 : S21 avec balayage de la fréquencentrale
En variant la tension de polarisation de la bas&ahsistor BNA de 0,85V a 1,1V, le

facteur de qualité de I'inductance compensée periicéntrolé (cf. Figure I11-47).

20

10

0]

-10

-20

S21 (dB)

-30

-50 [4

-60

-70
0.8 0.85 0.9 0.95 1 1.05 1.1 1.15 1.2

Fréquence (GHz)

Figure 111-47 : S21 avec balayage du facteur de quiéé
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Chapitre Il : Conception d'une chaine de récepiitégrée a 942,5 MHz

La Figure 111-48 montre les résultats simulés dipau dessin des masques. Le LNA
Filtrant a un gain S21 de 18,8 dB a 923 MHz, ureptation en entrée et en sortie de -6 dB et
-10 dB respectivement. Le facteur de bruit est agalr dB.

Fréquence (GHz)

Figure 111-48 : Parameétres S et facteur de bruit duLNA-Filtrant

La Figure I11-49 représente la fonction du filtra§21 du dessin des masques du filtre

deux podles avec un balayage de la fréquence cenkea889 MHz a 922 MHz.
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Chapitre Il : Conception d'une chaine de récepiitégrée a 942,5 MHz

f0=889 MHz
f0=922 MHz

S21 (dB)

0.8 0.85 0.9 0.95 1 1.05
Fréquence (GHz)

Figure 111-49 : S21 avec balayage de laéquence centrale
La Figure 1lI-50 présente une comparaison entrerdssitats obtenus par simulation
électromagnétique et les résultats obtenus par Imatién électrique du transformateur. La
courbe donnée sur cette figure représente la famdhi filtrage S21 du dessin des masques du

LNA Filtrant. Les résultats montrent un bon accentle les deux courbes.

20 : ' ! !

____________________________________

T e SR (5 S

S e S .

10 froeeeeeeeeees

S21 (dB)

40 e """" Simulation Momentum
' . Modeéle électrique

0.8 0.85 0.9 0.95 1 1.05
Fréquence (GHz)

Figure 111-50 : Comparaison entre lanodele électrique et la simulation Momentum
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Chapitre Il : Conception d’une chaine de réceptitégrée a 942,5 MHz

Le layout final du circuit LNA Filtrant est reprégé sur la Figure 11l-51. Il occupe une
surface de 390@m * 2100 um. Sur la puce, on peut identifier les 4 étages LNWtrel-
LNA2-Filtre2. Les acces RF du circuit sont réaligé$aide de deux points RF « Masse-
Signal-Masse » de 12pm d’espacement entre les doigts. Chaque inductaongensée
nécessite deux tensions d’alimentatione"\et "Vce' et une tension "¥p' et deux plots de
masses. Pour le LNA, nous avons besoin d’'une tergimimentation. On a donc au total
vingt deux plots.

L g & 4 5

doo ol

LNA1 Filtrel LNA2 Filtre2

Figure 11I-51 : Layout du circuit final

La Figure 111-52 présente la photographie de lagpuidA Filtrant.

Figure 111-52 : Photographie de la puce LNA Filtrant
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Chapitre Il : Conception d’une chaine de réceptitégrée a 942,5 MHz

La Figure IlI-53 présente le dessin du circuit suppéalisé pour le LNA filtrant pour
lequel dix inductances de valeurs 100 nH, huitstésices (quatre de valeur Q0et quatre de
valeur 5Q) et quatorze capacités de valeuFkont collées sur le circuit support.

N, A
1|JF_r = 1pf 1uF_I_ _|_1|.|F

10@nH 1QonH 10@nH 1 nl-/

1pF—=

B /

7% A

%ACC@JS RF T == Accés RF

Figure 111-53 : Circuit LNA Filtrant
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Chapitre Il : Conception d'une chaine de récepiitégrée a 942,5 MHz

La Figure 11I-54 présente les résultats de simafaties parameétres S correspondants au
dessin des masques du circuit LNA Filtrant avedireuit support. Le LNA Filtrant & un gain
S21 de 21 dB a 895 MHz, une adaptation en entrée sbrtie respectivement de -5,5 dB et -
8 dB sur toute la bande. Le facteur de bruit eat &@,3 dB.

40

30

20

10

0

(dB)

-10

-20

-40 : :
0.8 0.85 0.9 0.95 1 1.05

Fréquence (GHz)

Figure 111-54 ; Parameétres S et Factaude bruit du LNA Filtrant

D’aprés les Figure 111-55,56 nous remarquons lgpaligion des raies d’oscillation

autour de la fréquence 100 MHz. Le circuit est dowonditionnellement stable B, K>1).

0.12 : : : : : : : :
0.1
0.08

0.06

0.02 0.04 0.06 008 0.1 0.12 0.14 0.16 0.18 0.2 0.22
Fréquence (GHz)

Figure 111-55 : Coefficient de stabilie B simulée autour de 100 MHz

137



Chapitre Il : Conception d'une chaine de récepiitégrée a 942,5 MHz

25000 ; ; ; ; ! ! ! E
20000
15000
10000

5000

0
0.02 004 006 008 01 0.12 0.14 0.16 0.18 0.2 0.22

Fréquence (GHz)
Figure 111-56 : Coefficient de stabilité K simulée autour de 100 MHz

La Figure 11I-57 représente la fonction de filtrada circuit LNA filtrant avec un
balayage de la fréquence centrale de 866 MHz aMi8® pour une tension de contrble qui

varie entre -0.5Vet2,1V.

30 : : : T T
: ; ; f0=866 MHz

f0=900 MHz
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Figure 111-57 : Accordabilité de la fréquence centiale du LNA filtrant
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Chapitre 11l : Conception d’une chaine de récepititégrée a 942,5 MHz

V. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons décrit la théorie dirquit resonnant LC sur laquelle nos
conceptions sont basées. Cette étude nous a patiinsoduire une technique de
transformation d'impédance permettant d’assureuanément une excellente réjection hors

bande et un minimum de pertes d’insertion

Nous avons ainsi congu un circuit LNA filtrant baa# la structure LC a inductance
compensée, composé de deux LNA et de deux filltBAL-Filtre1-LNA2-Filtre2). Nous
avons ensuite présenté les différentes étapes amtzeption : du circuit LNA, filtre et LNA
filtrant. A 915 MHz, le LNA filtrant présente un igade 18,3 dB avec une bande passante de
36 MHz. Il a un facteur de bruit NF de 6,7 dB et @alaptation en entrée et en sortie de -6 dB
et -10 dB respectivement. Le point de compressieghdB en entrée du LNA filtrant est égal
a -34 dBm pour une puissance en sortie de -15 dBibaviHz. Le circuit occupe une surface
de 390Qum * 2100um.

Dans le méme chapitre, nous avons décrit le delisinircuit support pour les trois
circuits LNA, Filtre et LNA Filtrant ainsi les rékats de simulation. Du fait que le Filtre et le
LNA filtrant sont trés sensibles aux pertes des dié connexion, nous concevons les lignes
dans le circuit support et surtout les lignes desseade facon a réduire le plus possible les

inductances et les résistances de perte qui pedegnader les pertes d’insertion des circuits.
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L’objectif de mon travail de thése a été de monteefaisabilité d’'un circuit LNA
filtrant constitué de quatre fonctions élémentagascadées (LNAL-Filtre1-LNA2-Filtre2) et

pour lesquelles les résonateurs des filtres sanposés d’'inductances compensées.
L’originalité de l'inductance compensée résulte peists suivants :
» Ce circuit est de nature inductive, accordableugt@ertes compensées.

* Le réglage de la valeur de l'inductance compensteqeasi-indépendant de

celui qui permet de compenser les pertes.

e La structure du circuit n'utilise pas de résistamuégative classique de
compensation qui dégrade généralement la linéeoitde du circuit. De plus,
avec un seul transistor commandé en tension agitédgie permet d’avoir une

faible consommation.
L’étude qui a été présentée dans ce manuscrittesilée autour de trois axes principaux :
» Etude théorigque de I'inductance compensée a tndisctances couplées,

* Développement d'une méthodologie de modélisatios tleis inductances

couplées,

* Recherche des nouvelles architectures de filtrgge passe bande répondant
aux spécifications de cahier des charges du stdralaM 3G.

Dans le premier chapitre, nous avons dressé uniétiért de différentes topologies de
filtrage actif. Nous avons également présenté |lawemntages et leurs inconvénients. Cette
étude nous a permis de mettre en évidence lesagemtd’'une topologie LC a facteur de
gualité compensée (importante gamme de fréquences fahctionnement, faible

encombrement et consommation).

Dans le deuxieme chapitr&jous avons abordé l'étude théorique de linductance
compensée ; ceci hous a permis de trouver la gondibur maximiser le facteur de qualité
de I'inductance compensée. Avec cette étude nomssaréussi a concevoir deux inductances
compenseées. Une dont la fréquence centrale est@dz2en technologie CMOS 65 nm et
'autre dont la fréquence centrale est de 1 GHzeehnologie BICMOS 0,2um. Ensuite,
nous avons présenté la méthodologie de modélisdtidransformateur utilisée avec les deux

technologies.
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Conclusion générale et perspectives

L’intérét de cette derniére réside dans les diffts@oints suivants :
* sasimplicite,
* son nombre réduit d’éléments,
» bon accord avec les simulations électromagnétiques.

Enfin une étude comparative a été réalisée potardiites topologies de filtrage passe
bande utilisant l'inductance compensée. Grace & a&tude, nous avons pu choisir la

topologie de filtrage optimale en termes de répechors-bande et perte d’insertion.

Dans le troisieme chapitre nous avons décrit larthéde base d’'un circuit résonnant
LC sur laquelle nos conceptions sont basées. @alile nous a permis d’introduire une
nouvelle topologie de filtrage passe bande. Cetthitacture est adaptée pour le filtrage
sélectif et permet le contrle du rapport de tramsétion d'impédance entre l'inductance
compensée et les impédances de source et de cNangeavons ainsi congu un circuit LNA
filtrant basé sur la structure LC a inductances pemsées. Les performances obtenues pour

ce circuit sont résumées dans le tableau ci-dessous

Caractéristiques Performances @ 915 MHz
Gain 18,3 dB
Ondulation <0,52 dB
Bande passante 36 MHz
Facteur de bruit 6,7 dB
S11 et S22 -6 dB et-12 dB
IP1 -34 dBm
Surface 3,9 mm * 2,1 mm
Alimentation 1,7V
Consommation 90 mA

Dans le méme chapitre nous avons présenté le ddastircuit de report. Le réle
principal de ce circuit est la caractérisation spomte du LNA filtrant tout en améliorant la

stabilité en basse fréquence (autour de 100 MHz).
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En ce qui concerne les perspectives associeeraved, plusieurs axes se dégagent.

Tout d’abord, un travail important reste a faire miveau de la modélisation du
transformateur pour une utilisation large bandeitdisant le modéle d’'inductance double pi.
Cette modélisation devra prendre en compte deuxélasdsimple pi mis en cascade,
complété par deux inductandet, deux résistancdsl et deux inductances mutuellesh qui

permettent de prendre en considération 'effetekupet de proximité (cf. Figure ci-dessous).

Rl 12 R] 2
Ln,/2
- L,/ L,/2
Lo/2¥ Lo/2
Ry/2 Ry /2
Rsup Regup/2 % Rsus %
= - L

Modeéle large bande d’une inductance

Un autre point a développer concerne la structerd’idductance compensée. Nous
pouvons dans un premier temps imaginer réduire denbme d’inductances dans le
transformateur, c'est-a-dire utiliser deux inducésnau lieu de trois. Cela peut permettre un
gain de place, une simplicité de la modélisatiortrdnsformateur, avec des caractéristiques

du LNA filtrant équivalents.

Enfin, nous pouvons également penser a améliorgriteipe d’accordabilité de la
fréquence centrale, ceci en utilisant des capac#aédables (varicap) dans les résonateurs. Le

but étant I'obtention d’'une plage de variation @gtience plus importante.
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Annexes

ANNEXE A : CRITERES DE STABILITE D'UN ETAGE

AMPLIFICATEUR
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L’étude de stabilité est basée sur une théoriesait les paramétres S. La Figure A-1
montre I'élément actif qui est représenté par uadgipdle linéaire inséré entre un générateur

d'impédance interneZet une charge Z

I Quadripéle 4_‘FS

Ze linéaire Z,
: il

Figure A-1 : Quadripdle chargé par ces impédancede charge £ et Z,

Les relations des coefficients de réflexion présemn entrée et en sortie du quadripble

sont données par les relations :

+ 812 SZl'FL

I =
- =Su 1-S,,I,

r =S+ 812 SZl'FG
s 22
1- Sll'FG

Le quadripdle est dit inconditionnellement stablpaur toutes les fréequences

LSS s
s

et B=Lrjg oIS,/ oo >0

Avec A=SS,,-S.S, estle déterminant de la matrice S du quadripdle.

K est le coefficient de stabilité anefficient de Rollet.

Si 0<K<1, le quadrip6le est dit conditionnellemstdble. Afin de déterminer les zones
stables de I'abaque de Smith, il faut tracer lexles de stabilité en entrée et sortie du

guadripble. Ces cercles correspondent respectivieawenlieux de I'abaque de Smith définis

par les conditions de limite de stabilitd’;| =1 efl}[=1.

151



Annexes

Deux cas sont alors possibles pour déterminer dggoms qui correspondent a des

impédances stables et des impédances instables:

« Si|s,|<1 et|S,/<1: le centre de 'abaque de Smith (cercle de raynité) est

considéré comme un point stable. Dans ce cas,cartde de stabilité n’entoure pas le

centre de I'abaque de Smith, toute la zone en del®ice cercle représente une région
stable. Si le cercle de stabilité entoure le ceded’'abaque de Smith, toute la zone a
I'intérieure de ce cercle représente une régidnlest@f. Figure A-2)

Zone d’instabilité Zone de stabilité

Zone de stabilité Zone d’instabilité

Point
stable

Figure A-2 : Zone de stabilité et d'instabilité dars le plan I ou I'; lorsque |S;|<1

. Si|Sll| >1 et |SZZ| >1: Le centre de I'abaque de Smith est considérénuomn point

instable. Dans ce cas, si le cercle de stabilightoure pas le centre de I'abaque de
Smith, toute la zone a I'intérieure de ce cercfgésente une région stable. Si le cercle
de stabilité entoure le centre de I'abaque de Srutlte la zone en dehors de ce cercle

représente la zone des impédances stables (cfeFHigR)
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Zone de stabilité Zone d’instabilité

Zone d’instabilité Zone de stabilité

Point
instable

Figure A-3 : Zone de stabilité et d'instabilit¢ I, ou I'5 lorsque |S,>1

Notons que si le quadripdle est inconditionnellenstable, les cercles de stabilité en
entrée et en sortie sont a I'extérieure de I'abadpi&mith. Dans ce cas, toute la surface de
'abaque de Smith représente une région stabl€igpire A-4)

Cercle de stabilité en sortie
Cercle de stabilité en entrée

Zone d’instabilité

Centre

de I'abaque de Smith

Figure A-4 : Ciuit inconditionnellement stable
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ANNEXE B : FACTEUR DE QUALITE EN CHARGE D'U

RESONATEUR
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Pour calculer le facteur de qualité en charge dasonateur LC, nous supposons que

I'inductance est sans pertes et que les résistatecesurce Ret de charge Rsont identiques

de valeur R (cf. Figure B-1).

Figure B-1 : Calcul de facteur de qualité en charge

I
—_
7' N a]
—_
Ro S RO
L& e S @ Vi
Eg —
by

gRo Vz

Les relations entre les ondes de puissance etalesngtres S de la Figure B-1 sont

définies par :

bl :Slla1+SlZaZ
b2 282131-'-8223'2

Les expressions des ondes de puissance en fomletiocourants et des tensions sont définies

par:
_ V2 + I:20| 2

al_V1+R0|1 a
2/R, 2R,
— Vz _Rolz

b =V1_R0|1 b
1 2\/R_O 2 2\/R—0

Le coefficient de transmission:Sst donc :

s =D ZVeoRd; 2V,
1

a:l. a,=0 V1+R0|1 Eg
Avec: V,=E,-Ry,=E,=V1+R,

et V,=-Ry,
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On peut donc exprimerSen fonction de I'impédance Z ep R

R,.Z
__RfZ o R+Z _ _ R,.Z
> RJIZ+R, ¢ RyZ ¢ RZ+R,.Z+R}? °
0 0 +R, 0 o 0
R,+Z
V., Z s = 27
E, 2Z+R, 2Z+R,
J'Lm"cl L iL
L'impédance Z'écrit: Z=L//IC= Lo __ O _=>7= Lo _
L 1 1-LCw 1-LCw
JLot+t—
ICo
2]Lo
e . ~ ,
poncs, =22 = 1-LCo? . 2]Lc02x‘ 1-LCo 2
2Z+R, 2jLo o 1-LCo® 2jLo+R,(-LCo?
1-LCw? °
2iLo
=> 821: ]

2jLo+R,(1-LCo?)

Le facteur de qualité du résonateur LC est défioihme le rapport entre la fréquence

centrale et la bande passante a 3dB.

Avec F, et | représentent les points dg & -3dB ou a\/% de sa valeur a la résonance.

Le module de § est égale a :

_ pANG)
S JAL%0% + Ry (1~ LCw?)?

Calculons I'expression dea la frequencefou R :

- |SZl|max — 1
Sl e == 5 = 75
olw 1

= — = 4%’ +R *(1-LCw?)? =8L%>
Jal%0? +R2(1-LCw?)? 2 o § )

=R, (1-LCw?)?-4L%0*=0
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= R,’(1+L°C?%" - 2L.Cw?) -4L°0* =0
= R, LC%* - 2R ’LCw® -4L°w* +R,’ =0
= R,’L°C?0* - (2R,’LC +4L%)0’ +R, =0

La résolution de cette solution donne quatre smhsti

L —4/L2+LCR,’
o, =- ° >0

R,LC

L +4/L>+LCR,’ <0

R,LC

_ L+’ +LCR,’ 0

@3 R.LC
0

L -yL?+LCR,’ <0
0, =

0, =~

R,LC
1 L+4L*+LCR,? L-4L*+LCR,
Donc : F-F=—( + )
2n RLC RLC
F-F= 2L =kK-FK= .
2nR,LC mR,C
Calcul de Q :
_ kR _ KR _ — o
Q_Fz-Fl 2~ =FR,C=-2Ca,
nR,C
= Q=%Cm0
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ANNEXE C : TECHNIQUES DE CONNEXIONS ENTRE

LA PUCE ET LE CIRCUIT DE REPORT
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L’évolution des systemes de mise en boitier peaugiurd’hui la réalisation de circuits
électroniques intégrés satisfaisant & de multigantages : réduction des colts de
production, diminution de la taille globale du citc et augmentation du nombre de

connexions entre la puce et le boitier.

Dans la littérature on trouve trois techniques denexion entre la puce et le support
(ou le terme connu en anglais PCrifted Circuit Board). Dans ces techniques la puce
intégrée est collée sur le circuit support aveada dirigée vers le haut ou la face dirigée vers

le bas. Les trois techniques sont les suivantes :
a) Microcablage :

Cette technique est la plus ancienne et la plusédi dans l'industrie de la micro-
électronique. Elle est connue aussi sous le nom \dire Bonding ». Avec cette méthode,
le circuit intégré est collée avec sa face arrgnele support (cf. Figure C-1). La connexion

par microcablage se fait généralement par desefilsor, en aluminium et en cuivre.

Support

£ /5

Z

Z

L7

Circuit intégré

Figure C-1: Cablage d'un circuit intégré sur un sugport.
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b) Connexion par microbille ("Flip-chip")

Cette technique permet de souder tous les plotsotige de la puce de maniere
simultanée apres mise en place de billes. Avee ceéthode la face avant du circuit intégré
est dirigée vers le bas d'ou l'appellation de "Fipp" (cf. Figure C-2). Ces microbilles
permettent d’augmenter le nombre d’entrées et diéesodes composants par rapport au

microcablage et de diminuer l'inductance et lastasice de fil de connexion.

Microbille

de connexion e,
Circuit integre

/
a6 NN R

Substrat

Figure C-2 : Exempleecconnexion « Flip-chip » utilisant des microbilles

c) TAB ("Tape Automated Bonding")

Cette technique consiste a reporter la puce sufilom flexible généralement en
polyimide. Avec cette méthode les fils de connexgmmt remplacés par des "araignées"
meétalliques comportant les points de connexion l&epice et vers le support. Il existe donc
deux opération de connexion : une interne appélBelinner Lead Bonding™) entre le film
et la puce intégrée et l'autre externe appelée Q\Buter lead bond") entre le film et le

boitier ou le support (cf. La Figure C-3).
Film en polyimide

| 1 —

-

1
1
1
1
' |
1
1
e
1

ILB OLB
(Connexion & la puce) (Connexion au support)

Figure C-3 : Exemple de connexion par la méthode TR

164






Intégration de filtres Radio Frequences en technobtpe
intégrée Silicium

Résumeé :Les systémes de télécommunications sans fil onluéwde facon rapide depuis
une vingtaine d’'année. La conception de ces systeest soumise a de nombreuses
contraintes : le colt de production, les techniquBmtégration des composants,
'encombrement, etc. La technologie monolithique pais précisément les procédés de
fabrication de circuits silicium (CMOS et BICMOSJfrent depuis plusieurs années une
possibilité de pallier a ce type de difficultéss permettent aujourd’hui I'intégration de
plusieurs fonctions RF et mixte sur une seule plalheureusement, la conception de
certaines fonctions RF pose encore probleme. Qeests des filtres radiofréquences qui
constituent les éléments essentiels du systeme éEommunication. Les exigences
demandées pour ces filtres conduisent a étudiesalesions de filtres actifs ; en effet les
structures passives (a cavités ou a résonateuestigues ou a ondes acoustiques de surface)
ne permettent pas d’avoir de meilleures performanee termes de pertes d’insertion,
sélectivité, encombrement et accordabilité fréegedlat Dans cette these préparée avec le
soutien contractuel de I'ANR (projet SRAMM - Systésn de Réception Adaptatifs
Multimodes Multistandards), nous nous sommes isgé&® a I'étude d’'une nouvelle topologie
de filtrage actif LC basée sur l'utilisation d’'ummeductance compensée a trois inductances
couplées. Notre travail consiste également a défine méthodologie de modélisation des
trois inductances couplées et a utiliser cette iderrpour la réalisation d’'un circuit LNA
filtrant accordable utilisable en bande GSM3G.

Mots clés: Filtres actifs — Inductance compensée — LNA filtraecordable — CMOS et
BiCMOS - Inductances couplées — GSM.

Integration of Radio Frequency filters in integrated silicon
technology

Summary: Wireless communications have evolved rapidly oherpast twenty years. The
design of these systems face some challenges: groducost, components integration
techniques, size reduction, etc. Since many y@aosolithic technology and specifically the
manufacturing processes of silicon circuits (CMQfsl 8iCMOS) offer an opportunity to
overcome such difficulties. Nowadays, they allow thtegration of several RF and mixed
functions on a single chip. However, the desigsafie RF functions is still a problem. This
Is the case of RF filters which constitute the rakelements of GSM telecommunications
system. The demanded requirements by these flkadsto study solutions of active filters
because passive structures (cavity, dielectricAANS Surface Acoustic Wave) do not allow
better performance in term of insertion lossesedplity, size reduction and frequency
tuning. In this thesis, supported by an ANR contrg@RAMM project - Systemes de
Réception Adaptatifs Multimodes Multistandards), were interested in the study of a new
topology for active LC filter using Q-enhanced iathrs. Our research analysis also consisted
in defining a methodology for modeling three codpleductors and using it to implement
tunable LNA filter circuit useable in GSM3G system.

Keywords: Active filters — Q-enhanced inductors — Tunable ALNliter — CMOS and
BiCMOS — Coupled inductors — GSM.
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