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Abstract
This work covers the low noise amplifier design in CMOS technology. Two distinct LNA has
been designed in 0.18 um CMOS technology, based on inductive degeneration topology, and
adopt a power-noise optimization procedure. The first LNA targets a multistandard
application, for a frequency range of 1.9 to 2.4 GHz, and achieve a NF< 2.3 dB, a power gain
of 23.5 dB, an input and output return loss better than 12 dB, and 13 dB respectively, and an
[1P3>-3 dBm. The second LNA has been proposed for UWB applications, with a remarkable
selectivity thanks to an off-chip UWB filter in microstrip technology, where a novel, and
efficient design methodology has been proposed, and adopted. The cascaded UWB LNA and
filter achieve a minimum NF of 2.55 dB, a Syimax Of 16 dB, an input and output return loss
better than 7.5 dB, and 15 dB respectively, as well as a selectivity factor (SF) of 0.88. At last,
an integrated voltage regulated (LDO) has been designed in 28 nm CMOS technology with
the aim to provide a very stable supply voltage for the LNA.
Keywords: CMOS, low noise amplifier, filter, multi-standard, ultra-wideband, LDO.
Résumeé
Le but de ce travail est la conception de deux amplificateurs a faible bruit en technologie
CMOS 0.18um pour des applications sans fil. Le premier est un amplificateur multistandards
dont la fréquence de travail s’étale de 1.9 GHz jusqu’a 2.4 GHz. Le deuxiéme est un
amplificateur large bande opérant dans le spectre 3.1-10.6 GHz, qui répond a trois critéres
fondamentaux fixes par la FFC (Federal Communications Commission) ou sa sélectivité a été
améliorée en ajoutant a son entrée un filtre ULB (Ultra Large Bande) concu, en technologie
micro-ruban, avec une méthode novatrice que nous avons développée et mise en ceuvre. Les
deux amplificateurs ont été concus selon la topologie a dégénérescence inductive et selon la
technique d’optimisation puissance-bruit. Le premier possede un facteur de bruit NF<2.7 dB,
un gain atteint 23.5 dB, des coefficients de réflexion d’entrée et de sortie S1;<-12dB et Sy,<-
13 dB et un produit d’intermodulation d’ordre trois 11P3>-3 dBm. Le deuxiéme est caractérise
par NFqyin=2.55 dB, Syimax=16 dB, S11<-7.5 dB et S,,<-15 dB, et un facteur de sélectivité
SF=0.88. Enfin, comme perspective, un régulateur de tension LDO (Low Drop-Out) intégre a
été congu dans I’objectif de fournir une source de tension stable aux cellules RF.

Mots clés : CMOS, amplificateur faible bruit, filtre, multistandards, ultra large bande, LDO.
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INTRODUCTION GENERALE

Durant les vingt derniéres années, des progres exceptionnels ont été enregistrés dans les
systemes de communication sans fil. Ces derniers ont beaucoup évolué et sont
progressivement devenus omniprésents dans notre vie quotidienne grace a leurs applications
(la transmission de la voix, d’images vidéo et les autres services Internet) et & une
miniaturisation poussée des dispositifs a semi-conducteurs qui s’appuie sur un co(t de
production exponentiellement décroissant. Ce développement spectaculaire est rendu possible
grace également au développement de circuits intégrés analogiques et radiofréquences, en
particulier, ceux implémentés en technologie CMQOS. Ces technologies étaient initialement
dédiées a la conception numérique. Cependant, leur amélioration a permis d’ajouter d’autres
fonctions non digitales telles que la radiofréquence (RF), avec comme perspective
I’intégration complete sur une seule puce qui, par la réduction de la taille des circuits et la

fabrication collective, permet d’abaisser leur codt unitaire.

L’un des circuits clé, dans tout systeme de communication RF, est I’amplificateur faible
bruit (Low Noise Amplifier : LNA), qui est le premier étage d’une chaine de réception. Les
défis actuels dans la conception de ce circuit sont, d’un coté, le besoin d’augmenter ses
performances électriques a savoir, minimiser le bruit et la consommation de puissance,
augmenter le gain, améliorer la linéarité et I’adaptation a son entrée, et, d’un autre c6té, celui
de minimiser le co(t de prototypage en s’appuyant sur la miniaturisation de la taille des

circuits.

A I’heure actuelle, plusieurs standards RF ont été créés et déployés, et une attention
particuliere a été accordée aux standards relatifs aux communications sans fil tels que : Global
Positioning System (GPS), Personal Communications Service (PCS), Bluetooth, WiFi. Vu le
nombre important de standards de communication sans fil, la tendance actuelle porte sur la
conception des circuits RF intégrés supportant la fonction de reconfigurabilté. L’objectif est
de concrétiser le concept du multistandard afin de réaliser des dispositifs de communication

RF offrant une variété de services sur un méme terminal.

Une autre catégorie de systemes RF, qui se présente comme une meilleure candidate
pour les applications de hauts débits (High rate) et de courte portée (short range), concerne les
systemes sans fil Ultra Large Bande (ULB). Les avantages offerts par cette technologie,
notamment, leur schéma de modulation permettant de transmettre des signaux de trés faibles
puissances (autour de -41,3 dBm / MHz) [1], sur une large gamme de fréquence s’étalant de

3.1 GHz jusqu’a 10.6 GHz, a conduit les organismes de régulation, a I’image du FCC
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(Federal Communications Commission) a autoriser, depuis février 2002, I’utilisation sans
licence du spectre ULB. Depuis, I’ULB a trouvé plusieurs champs d’applications comme les
réseaux WPAN (Wireless Personal Area Network), les réseaux de capteurs sans fil (Wireless
Sensors Network) ainsi que les systémes de positionnement pour véhicules. Néanmoins, pour
la conception des circuits RF ULB, des exigences drastiques, en termes de bonnes
performances, mais aussi en ce qui concerne la gestion des ressources radios, sont imposées
afin de pallier toute sorte d’interférence, due au fait que la bande passante soit trés large
(ULB).

Afin d’apporter notre contribution aux thématiques mentionnées ci-dessus, deux axes de
recherche seront envisagés. Le premier portera sur la conception d’un amplificateur faible
bruit a bande étroite multistandard. Dans le second, nous allons traiter de la conception des
amplificateurs a faible bruit ULB, associés a un filtre ULB compact en technologie PCB
(Printed Circuit Board). Pour les deux types d’amplificateurs, I’implémentation se fera en
technologie CMOS. Pour cela, nous avons organisé la these en six chapitres.

Dans le premier chapitre, nous présenterons une introduction sur les circuits actifs, a
savoir le transistor MOSFET et passifs, comme I’inductance, la capacité et la résistance en
technologie CMOS, ainsi que leurs principales caractéristiques en fonction de leurs grandeurs
géomeétriques et électriques. De plus, les outils de simulation des circuits RF intégrés y seront

également presentés.

Le deuxiéme chapitre sera consacré aux principales caractéristiques d’un LNA avec
différentes architectures de base, les plus répandues en technologie CMOS. Ces différentes
architectures de base sont aussi valables pour la conception des amplificateurs a bande étroite

qu’a bande large.

L’objet du troisieme chapitre sera la conception d’un LNA multistandard couvrant les
systéemes opérant dans la gamme de fréquences de 1.9 GHz jusqu’a 2.4 GHz, en I’occurrence,
la téléphonie mobile du PCS (1.9 GHz), ’'UMTS (2.1 GHz) ainsi que le Bluetooth (2.4 GHz).

Le quatrieme chapitre portera d’abord sur les normes fixées par les instances
internationales des communications pour les LNA ULB et sur I’état de I’art des travaux de
conception les concernant. Puis, il présentera la conception d’un LNA dont la structure est
basée sur la mise en cascade d’un filtre ULB performant avant I’étage du LNA.

Le cinquiéeme chapitre sera divisé en deux parties. La premiere partie consistera en la

présentation d’une méthode originale de conception de filtres que nous avons développe.
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Cette méthode permet de concevoir des filtres ULB compact en technologie PCB. Les étapes
de la conception jusqu’a la fabrication d’un filtre ULB dans la bande3.1 GHz jusqu’a 10.6
GHz ainsi qu’une comparaison de ses résultats mesurés avec ceux des autres travaux sera
présentée. Le second volet consistera a appliquer I’approche proposée dans le chapitre quatre
pour concevoir deux LNA ULB. L’un sera mis en cascade avec le filtre en PCB et I'autre
avec un filtre intégré en CMOS. Le but sera de mettre en relief les avantages du premier LNA

par rapport au second.

Quant au sixiéme chapitre, il y sera question de la conception d’un régulateur de tension
(Low Drop-Out : LDO) d’alimentation du LNA. Sa principale caractéristique est de fournir

une tension stable.

Enfin, nous terminerons cette thése par une conclusion générale et nous proposerons
quelques perspectives en termes de pistes de recherche qui nous paraissent les plus importants
pour le développement de futurs circuits analogiques et RF performants.
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INTRODUCTION AUX DISPOSITIFS
EN TECHNOLOGIE CMOS

I.1. Introduction

Dans ce chapitre, nous allons faire une breve introduction sur le transistor MOSFET et
les composants passifs élémentaires, fabriqués en technologie CMOS, en présentant leurs
principales caractéristiques en fonction de leurs grandeurs géometriques et électriques.
Ensuite, nous allons exposer les différentes techniques de conception des circuits intégrés en
technologie CMOS ainsi que les Outils y afférents.

La technologie CMOS (Complementary Metal OxideSilicon) est la technologie
prépondérante pour la fabrication des circuits intégres (Integrated Circuits: ICs). Selon
’ITRS (International Technology Roadmap for Semiconductors), cette suprématie se
perpétuera pour les prochaines années vu que les champs d’applications de la dite technologie
ne cessent d’augmenter. En effet, cela revient a ses caractéristiques offertes telles qu’un faible
codt de fabrication, une évolution continue, des vitesses de fonctionnement tres élevées et une
puissance dissipée relativement faible.

L’évolution de la technologie des circuits intégrés a déja été observée en 1965 par
I’ingénieur Gordon Moore [2], I’un des trois fondateurs de I’entreprise d’Intel. 1l a défini, par
la suite, la loi qui porte son nom, stipulant que le nombre de dispositifs sur une puce double
tous les 18 a 24 mois. Cette loi a été vérifiée au fil du temps, et demeure toujours, puisque les
longueurs des transistors CMOS de grille (longueurs de canal) qui étaient de I'ordre du
micromeétre en I’an 2000, sont actuellement de I'ordre de quelques nanometres [2].

1.2. Les principaux dispositifs en technologie CMOS
1.2.1. Transistor MOSFET

1.2.1.1 Description

Concu d’abord dans les années 1930, réalisé ensuite dans les années 1960, le MOSFET
(Metal Oxide Semiconductor Field Effet Transistor) est I’élément clé de la technologie
CMOS. Il offre des propriétés uniques qui ont conduit a la révolution de I'industrie des semi-
conducteurs [3]. Cette révolution a permis d’intégrer jusqu’a 100 millions de transistors sur
un seul microprocesseur, voire méme des milliards de transistors dans des puces de mémoire

ou des circuits numeriques.

18



CHAPITRE | : INTRODUCTION AUX DISPOSITIFS EN TECHNOLOGIE CMOS

Le transistor MOS est constitué de 4 électrodes : source (S), drain (D), grille (G) et le
substrat (Bulk : B) (Figure I.1).

Sowurce o o dhrain

/

| Subirrar-p

G
5 i D
S e 4
S D
Subirrar-p
Y] =)

Figure 1.1. (a) Structure du MOSFET, (b) vue de profil, (c) symbole du transistor [3].

Le comportement électrique du MOSFET dépend essentiellement de la polarite des
tensions grille-source (V) et drain-source (V) appliquées. En appliguant une tension Vg
supérieure a la tension de seuil V1, des charges positives s’accumulent au-dessus de I’oxyde,

et attirent ainsi les électrons minoritaires, dans le substrat p, en créant un canal de conduction

entre la source et le drain (Figure 1.1a) [3]. Pour un transistor NMOS, lorsqu’une tensionV g
est appliquée, un mouvement d’électrons de S vers D se déclenche générant ainsi un courant
l g -

Trois zones de fonctionnement sont distinguées pour le MOSFET (Figure 1.2) [3-6] :

zone ohmique, dans cette zone, la tension de polarisationVys est telle queVv,, < (Vgs —VT) ,

>
et le courant du drain 45 évolue avec Vgsainsi :
v 2
lgs = kn[(\/gs —Vr )Vds _%] (1.1)
avec :
W
* kn = :unCox T

e V7 ,C,,, W, L etu,, sont respectivement, la tension de seuil, la capacité d’oxyde de

grille par unité de surface en (F/m?), la largeur et la longueur de grille du transistor
MOSFET en (m) et la mobilité des électrons en (m%/V.s).
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CHAPITRE | :
> zone linéaire, définie par des valeurs de Vg, Vérifiant I’inégalité V,, << (\/gs VT) . Dans
ce cas, le courant 1, évolue linéairement avec Vg, et la relation (1.1) devient alors :

(1.2)

lgs =kn (Vgs -Vt )Vds

> zone de saturation, caractérisée par Vy, > (V, —V; ) . A partir de la relation (1.1), on peut
constater que le maximum du courant |4 est obtenu pour la tension de saturation

Vissat = (\/gS VT) . En remplagant Vy par V., dans la relation (1.1), le courant I
peut étre approximé par la relation :
K
ds :7n(vgs -V )2 (|-3)

lgs 4
Zone ohmique
Vds sat
A
1
1 -
! Zone de saturation
1 Vgs
|
1
1
1
]
., Vds
Zone linéaire

Figure 1.2. Illustration des zones de fonctionnement d’un transistor MOSFET sur les

caractéristiques lqs en fonction de Vs [6].

Contrairement au régime linéaire ou 1, est controlé par les tensions Vet Vg, en

régime de saturation, il est, par contre, contr6lé uniquement par V. De ce fait, ce régime est

le plus approprié pour la conception de circuits RF, y compris le LNA.

En fonction du

régime de fonctionnement du MOSFET, un autre paramétre trés

important peut étre défini, il s’agit de la transconductance g, du transistor, décrite comme

suit :
A, = kn(Vgs _VT)

On =755

Vg

(1.4)
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En se basant sur (1.3), g,, peut s’exprimer pour le régime de saturation par:

Om =214k, (1.5)

1.2.1.2 Modeéle électrique petit signal d’un transistor MOSFET

Le modele électrique "petit signal™ du transistor MOSFET en source commune (Figure
1.3) [6] est indispensable pour la conception d’un circuit RF dont le signal d’entrée est faible.
Comme le LNA regoit des signaux de faibles amplitudes en provenance de I’antenne, tout
transistor est représenté par ce modele.

Figure 1.3. (a) Circuit équivalent "petit signal” d’un transistor MOSFET

en source commune, (b) son modele simplifié [6].

a) Fréquence de transition

La fréequence de transition f; d’un transistor est la fréquence pour laguelle le module du

gain en courant vaut I’unité en chargeant le transistor par un court-circuit. Pour le modele
simplifié du MOSFET (Figure 1.3(b)), la fréquence f,est donnee par [6]:

Om
fi=—"— 1.6
e (16)

Pour un MOSFET fonctionnant a des fréquences inférieures a f;, la capacité grille-
source C gy est prédominante.
b) Modélisation du bruit du MOSFET
Toute analyse du bruit généré par un quadrip6le nécessite, au préalable, la connaissance
des principales sources de bruit en son sein et aussi celle de I’'impédance du genérateur

alimentant ce quadripdle. Pour le transistor MOSFET, le schéma équivalent simplifié "petit

signal”, illustré a la figure 1.4, peut étre utilisé dans I’analyse du bruit.
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mvags 1
Vv Cgs / gg :+\ i gd

gs ) Ras Vds L% v
“—\T_Ijng 9 'jInd
S S

(@) (B)
Figure 1.4. (a) Modele typique petit signal du MOSFET, (b) sources de bruit dans un transistor
MOSFET [6].
On distingue deux sources de bruit importantes que sont : les bruits thermiques de drain
et de grille, représentés respectivement par les générateurs de Norton (Ing, ga) €t (Ing, 9g)-
» Bruit thermique de drain
Le bruit thermique de drain est di au mouvement aléatoire des électrons dans le canal. Il

a une densité spectrale de puissance [5] [7] donnée par:

i2 = 4KTy gyoAf (1.7)
ou:
e (4, est la conductance drain-source pour Vg =0;

e » est un parametre technologique dont la valeur varie entre 2 et 3 pour un canal court

et vaut 2/3 pour un canal long ;
o Ket T sont respectivement la constante de Boltzmann et la température équivalente de
bruit (degré Kelvin) ;
o Af est la bande passante de calcul du bruit.
» Bruit thermique de grille
Cette source de bruit provient du couplage capacitif du canal a la borne de la grille. Le

bruit, dans ce cas, s’exprime par [5] [7]:

2
ig =4KTo g Af (1.8)
avec :
a)zcgs .
* gy =—— (o estlapulsation) ;
9ao

e 0 est le coefficient de bruit de grille.
Le bruit de grille est partiellement corrélé avec le bruit de drain. Le coefficient de

corrélation est donnée par :
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C-= (1.9)
2.0
|g|d

La densité spectrale d’une autre source de bruit thermique, liée a la résistance de la
grille du transistor MOSFET, est :

v =4KTR, Af (1.10)

. R :RSQW.
¢ 3L

* Ryet n sont respectivement la résistance carrée de poly silicium et le nombre de

doigts de la grille.
Cette source de bruit peut étre considérablement réduite, voire négligeable en
augmentant le nombre de doigts utilisés pour fabriquer le transistor. Aussi, la réduction de la
longueur du canal du MOSFET entraine quant a elle I’augmentation de ce bruit.

1.2.2. Structure d’inductance en technologie CMOS

En technologie CMOS, I’inductance est considérée comme I’un des composants clé
dans la conception de circuits RF. Elle est utilisée dans plusieurs circuits, notamment, le
circuit d’adaptation d’impédance, le circuit de résonnance ainsi que celui de polarisation.

Néanmoins, I’inductance RF, qui est a base de ligne de transmission d’impédance
caractéristique élevée, ne suit pas la loi de Moore et occupe une surface de silicium trés
importante, ce qui constitue une contrainte lors de son intégration. Toutefois, la réduction de
sa taille peut étre obtenue en la pliant en forme spirale (Figure 1.5(a)), qui se caractérise par
les parametres géométriques suivants :

e W est la largeur de la piste;

e S est I'espacement entre deux pistes métalliques adjacentes;

¢ N est le nombre de tours ;

¢ R est le rayon intérieur de I’inductance ;

e M5 et M6 sont respectivement le cinquiéme et sixieme niveau de métallisation.

Le schéma équivalent du modeéle électrique de I’inductance RF est présenté dans la
figure 1.5(b).
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Il
R, L
L AM— T4 o

L

_|
— Cox == Cox
F‘sub% Csub Rsub% Csub

()

®)
Figure 1.5. Inductance standard en technologie CMOS, (a) vue de dessus du masque

(Layout), (b) modele électrique équivalent [6].
Dimensionner I’inductance, en technologie CMOS, consiste a déterminer les parametres
géomeétriques exposes ci-dessus, et ce, a partir des valeurs de I’inductance L et de son facteur
de qualité Q., qui sont déduits a partir de la conception. Ces deux parameétres L et Q, peuvent

s’exprimer en fonction des parametres de répartition S;; ou des impédances Z;; par [8]:

L=3(2, pon)/27 (1.11)
Qu =32, por )IR(Z,_por) (112)
avec :
* Z1 port =Zo 1+ Sy (le deuxiéme port de I’inductance est relié a la masse) ;
- 1- 811
ou :
* Zy pon =Zo 12_811 (I"inductance est montée en série).

11

1.2.3. Structure de capacité en technologie CMOS

La capacité, en technologie CMOS, est composée de deux surfaces conductrices
(armatures) paralléles séparées par un isolant. La capacité métal isolant métal (MIM) (Figure
1.6(a)) est la plus utilisée dans la conception de circuits RF, en raison de ses faibles
parasites par rapport aux autres capacités CMOS. Le circuit équivalent de la capacité MIM est
illustré dans la figure 1.6(b).

" Dielectric ”
>
Isolation layer Reu Coun
Substrat ?
@ (®)

Figure 1.6. Capacité MIM, (a) coupe transversale, (b) circuit électrique équivalent [6].
L’expression d’une capacite a armatures paralléles est donnée par [6] [8]:
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C==— (1.13)
ou:
o c=¢,6 (&, et & sont respectivement les permittivités relatives du vide et de
I’isolant);
o A représente la surface des armatures de largeur wet de longueur/ ;

o d est la distance séparant les deux armatures.

1.2.4. Structure de résistance en technologie CMOS

La résistance CMOS est une plaque métallique (Figure 1.7) de résistivité o, de longueur

¢, de largeur w et d’épaisseur d. Sa valeur est calculée a partir de la relation suivante :

rR=LL (1.14)

Le premier rapport de la résistance R est lié a la technologie, tandis que le deuxiéme est
défini par le concepteur. Si on considére que w =/, la résistance s’exprimera, uniquement en
fonction des paramétres technologiques, et dont I’unité est en Q/carré, comme défini dans
(1.15) :

Yo,
Ro=— 1.15
q (1.15)

En choisissant une largeur w, relativement faible afin de réduire la capacité parasite

[5], la resistance globale vaudra R, multipliee par un coefficient n. Le modeéle électrique de la

résistance est expose sur la figure 1.7(b). i R L
S 5 S
I: f »|
ORI PRy S SRS < ' COX COX
(11 Isolntion layer | |11 P == =
Substrat Reus
& W

Figure 1.7. Résistance a couche mince, (a) coupe transversale,

(b) circuit électrique équivalent [6].

1.3. Méthodes et Outils de conception des circuits intégres

1.3.1. Organigramme du flot de conception
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La complexité de la conception de circuits intégrés, en particulier les circuits digitaux
(numériques), dont le nombre de transistors utilisés dépasse les millions, a conduit vers le
développement de méthodes et outils de conception assistée par ordinateur (CAO). L’un des
outils les plus puissants, dédiés a la conception des circuits intégrés, est le logiciel Cadence. Il
contient plusieurs modules permettant d’achever le flot de conception des circuits intégrés,
dont on peut citer [5] [9]:

¢ Virtuoso Schematic editor : outil pour le dessin du schema électrique ;

e Spectre : outil pour les simulations électriques pré-layout et post-layout ;

¢ Virtuoso Layout editor : outil pour le dessin de masques ;

e Assura : outil de vérification et extraction des éléments parasites.

L’organigramme de la figure 1.8 résume les différentes étapes du flot de conception d’un
circuit RF en technologie CMOS [5].

Spécification de conception

LIA

Concention et Simulation Pré-Lavout

Non

Acceptable

> Oui
i Al

Dessin de masaue (Lavout)

y

Vérification des reales de dessin

Non

Acceptable
Oui
Comparaison Layout vs Schématique (LVS)

Non

Acceptable
Oui

Extraction des éléments parasités

'

Simulation post-Lavout

Non

Acceptable
Oui
Fabrication & Test

Figure 1.8. Flot de conception d’un circuit RF en technologie CMOS [5].
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1.3.2. Design kit

Un design Kit est un fichier qui contient I’ensemble des modéles électriques des différentes
cellules de base d’une technologie de fabrication existante (transistors, résistances,
inductances, capacités,.. etc.) ainsi que toutes les informations et les scripts nécessaires pour
la configuration de I’environnement Cadence et de la simulation de circuits.

Dans notre conception, nous allons utiliser le kit de la technologie CMOS 0.18 um,

fourni par le fondeur TSMC (Taiwan Semicondutor Manufacturing Company) [5].

1.4. Conclusion

Une illustration géométrique ainsi que des caractéristiques physiques des principaux
composants actifs et passifs en technologie CMQOS, a savoir le transistor, I’inductance, la
capacité et la résistance, ont été faites dans ce chapitre. Ces composants constituent les
éléments de base pour la conception d’un circuit RF. De plus, des descriptions des outils et de
flot de conception des circuits intégrés ont été également présentées. Etant donné que I’objet
de cette these est la conception d’un amplificateur faible bruit (LNA) intégré, le prochain
chapitre sera consacré a la présentation des principales topologies fondamentales

d’amplificateurs a transistors FET.
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CARACTERISTIQUES D’UN AMPLIFICATEUR
A FAIBLE BRUIT

I1.1. Introduction

Il existe plusieurs dispositifs ou étages qui constituent un systeme radiofréquence (RF).
Parmi lesquels, I’amplificateur a faible bruit qui représente le premier étage de la chaine de

réception (Figure 11.1).

RF Oscialleur Local
v .
Présglacteur Filtre de réjection Flitre deé canal
d'Image +
, i Demodulation
— R A XA e
DsP
Amplificateur Malangeur

falbde brulk

Figure I1.1. Chaine de réception.

L amplificateur a faible bruit a pour réle d’amplifier un signal de tres faible niveau en
provenance d’une antenne, tout en ajoutant son propre bruit. Ce circuit est, bien sdr, constitué
de composants actifs (transistors MOS), mais également de composants passifs. Le transistor
doit étre dimensionné et polarisé de sorte que ses sources de bruit en générent peu. Les
composants passifs se trouvant en amont du transistor ont, d’une maniere générale, pour role
de minimiser le bruit ou adapter les impédances du générateur et d’entrée du transistor, alors
que ceux, situés en aval du dispositif actif, assurent le transfert de la puissance maximale vers
la charge. La minimisation du bruit, conjuguée a I’adaptation d’impédances, constitue donc
I’objectif principal de la conception des amplificateurs faible bruit (LNA).

De plus, une linéarité de la réponse fréquentielle (tension ou puissance de sortie), une
basse consommation d’énergie, et une taille compacte sont autant d’objectifs a atteindre.
Seulement, ces objectifs sont, certains par rapport a d’autres, antagonistes, autrement, il est
impossible de les réaliser a la fois, ce qui conduit donc a la recherche d’un compromis. Cette

problématique est un véritable défi pour les concepteurs RF.
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Dans ce chapitre, nous allons introduire les principales caractéristiques d’un LNA,
comme le facteur de bruit, exprimé en fonction des admittances, et le gain en fonction des
parameétres de répartition. Ainsi présentées, ces caractéristiques peuvent décrire aussi bien un
transistor, supposé comme "une boite noire" donc sans schéma électrique équivalent, qu’un
transistor modélisé par un schéma électrique équivalent comme le cas du transistor MOSFET.
Nous présenterons également les différentes architectures de base d’un LNA, les plus

répandues, en technologie CMOS.

11.2. Caractéristiques fondamentales d’un LNA

Afin d’évaluer les caractéristiques d’un LNA en technologie hybride ou intégrée, on
doit attribuer a chacune d’elles un paramétre quantifiable. Ainsi, on peut citer :
a) le facteur de bruit F (Noise Figure : NF): traduit la sensibilité au signal électrique et
représente la dégradation du rapport signal/bruit (Signal Noise Ratio : SNR) entre I'entrée et la

sortie du transistor. Généralement exprime en dB, il est défini ainsi:

SNR s, /B,

NF =10log,,(F) avec F = SNR‘( 7B, (I1.1a)
on bien:
F= GI:SBe - GDifI'OB (11.1)
ou:

Se est la puissance du signal utile a I’entrée du transistor ;

Be est la puissance de bruit a I’entrée du transistor ;

S est la puissance du signal utile disponible a la sortie du transistor ;

B, est la puissance de bruit disponible a la sortie du transistor ;

Gp est le gain disponible en puissance ;

k est la constante de Boltzmann (1,380 658.102%° J.K™) ;

Ty est la température de bruit de la source standard (290°K) ;

B est la bande passante du LNA.
A partir de sa définition, le facteur de bruit dépend a la fois des sources de bruit du
transistor et de I’impédance interne du générateur. Il a pour expression [10]:
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R 2
F=F, +G—"\Yg Yoo (11.2)
g

ou:

o Fin estle facteur de bruit minimum du transistor obtenu quand Y, =Y, ;

e R, est larésistance équivalente de bruit du transistor ;

e Y, =G4 + JB, est I’admittance de source (ou du génerateur) ;

® Yoot =Ggpt + JBope €St I'admittance a présenter a I’entrée du transistor pour obtenir le

facteur de bruit minimum.

b) Le gain disponible G : il est le rapport de la puissance de sortie disponible a celle

absorbée par I’entrée du transistor. Ce gain du LNA découle de I’expression du gain

transducique [10] :

[safa-Iia-|r)

(11.3)
S o8 o T O

Eny posant 7 = FE (adaptation de I’impédance de sortie du transistor a I’impédance

de charge), on obtient :

Sal’(1-Ire )

] (11.4)
7 |322|2 + ‘Fg ‘2Q811|2 - |A|2)_ 2 Re((sll ~ASz )Fg )

Ou:

e S;jj sont les paramétres de répartition du transistor ;

o [y et I sont respectivement les coefficients de réflexion du générateur et de la

charge ;

® A=S51152 —Sx512-
c) La puissance consommée P, : c’est la puissance continue fournie par I’alimentation et
qui s’écrit comme suit :

Peons = las Vad (11.5)

ou Iy et Vg sont respectivement le courant continu et la tension continue du circuit de drain.

d) Le produit d’intermodulation d’ordre 3 : exprime la capacité d’un amplificateur a produire

en sortie, d’autres signaux indésirables de frequences (2f; £ f,) et (2f, + f;) lorsqu’il est

attaqué par deux signaux de fréquences respectives f; et f, de faible écart. Pour une bande
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passante de moins d’une octave, seules s’y trouvent les fréquences fy, f,,(2f, — f,) et
(2 f, — fl). La présence de ces deux dernieres fréquences, dans la bande passante (Figure
11.2), engendre une distorsion des signaux ( f; et f,). Cette distorsion provient donc du

produit d’inter modulation du troisiéme ordre.

® ® Cl ® ® Cz
Af/3 AfI3
1 < > I2
® ®
L= | :
fl fo f2 Amplificateur 2f1-f2 f1 fo f2 2f2 -fl
Spectre d’entrée non lineaire Spectre de sortie

Figure 11.2. Intermodulation d’ordre 3.

Pour calculer ce produit d’intermodulation, on considére une tension d’entrée V,

résultant de la superposition de deux signaux de fréquences différentes f, et f,, mais de
méme amplitude [11]:

V, (t) = A(cos2z f, t+cos2z f,t) (11.6)

Ces deux signaux peuvent étre des porteuses appartenant a deux canaux adjacents et
séparées par un faible écart de fréquence.

En supposant que I’amplificateur soit faiblement non linéaire, le développement

polyndmial de la tension de sortie V¢ peut se limiter au troisiéme ordre, ce qui implique :

2 3
Vs(t)=aVe(t)+asVe (t)+asVe (t) (1.7)
La sortie de cet amplificateur comporte donc, outre la composante continue et les

composantes fondamentales f; et f,, les 2°™ et 3°™ harmoniques 2 f; et 3f;(i=1,2), et les
produits d’intermodulation du 2°™ et 3™ ordre f, ¥ f, et 2f, ¥ f, (2f, F f;). Ces
signaux en sortie représentent des distorsions produisant, dans les systémes de
communications, des effets indésirables, comme des interférences entre les différents
systemes.

Pour mieux estimer I’effet de non linéarité d’un amplificateur, au lieu d’utiliser le
produit d’intermodulation d’ordre 3, on utilisera de préférence le rapport d’intermodulation
d’ordre 3 défini comme suit [10]:

Cll, =1o.|og(ﬂj (11.8)
I, +15
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ou:
e |, et I, sont respectivement les amplitudes des produits d’intermodulation aux
fréquences (2f, — f,)et(2f, — f;);
e C; et C, sont respectivement les amplitudes des composantes fondamentales aux
fréquences f; et f,.

Qui s’écrivent [10] :

Cl :CZ :a1A+%a3A3 (“9)
=1, :%a3A3 (11.10)

Typiquement, un bon amplificateur faible bruit en linéarité doit avoir un C/I3 supérieur
a0dB.

11.3. Architectures de base d’un LNA

On trouve dans la littérature différentes architectures de LNAS, dédiées aux applications
RF. Ces architectures se distinguent essentiellement par leur facteur de bruit, leur gain, leur
consommation en puissance ainsi que leur adaptation d'impédance en entrée/sortie. Chacune
de ces architectures est définie suivant le type d’impédance d’entrée qu’elle présente.
L’adaptation d’impédance présente une étape cruciale dans la conception des LNAs afin de
garantir un bon compromis entre le gain et le facteur de bruit qui sont deux caractéristiques
antagonistes. La figure 11.3 illustre les principales architectures utilisées dans la conception

des amplificateurs faible bruit [12].

Figure 11.3. Architectures communes d’un LNA, (a) Terminaison résistive, (b) Terminaison
1/gm, (c) Contre réaction shunt-série, (d) Dégenérescence inductive [12].
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11.3.1. LNA a terminaison résistive

L’adaptation d’impédance d’entrée, généralement 50 €, d’un amplificateur a
terminaison résistive s’effectue par I’intermédiaire d’une résistance comme le montre la figure
I1.3(a). L’impédance d’entrée, pour cette architecture, peut s’exprimer comme suit [13]:

R

= (11.11)
1+ JRCy

in

ou C g est la capacite grille-source du transistor MOS.

Pour avoir une adaptation d’entrée a 50 Q, il faut travailler a des fréquences pour

lesquelles C 4 aura une influence négligeable, par conséquent, I"utilisation de cette topologie

est limitée par rapport & la fréquence de fonctionnement. D’autre part, les performances en
bruit de cette topologie sont plutdt mauvaises, ceci est di a la résistance R qui représente une

source de bruit thermique.

11.3.2. LNA a terminaison 1/g,

L’adaptation d’impédance d’entrée Z;, a I'impédance 50 Q est réalisée dans cette

architecture par I’intermédiaire de la transconductance g,, du transistor (Figure 11.3 (b)) :

L
On

Le bruit, dans ce cas, est faible grace a I’absence d’une source de bruit thermique a son
entrée [14].

Zin (11.12)

11.3.3. LNA a contre réaction reésistive
Le principe de cette architecture (Figure 11.3(c)), est basé sur I’ajustement de
I’impédance d’entrée grace aux circuits de contre-reaction et le gain en tension a, du

transistor. L’ impédance d’entrée s’exprime alors [6]:

Zi = L (11.13)

. l-a
jCys + v

F
Cette architecture présente un avantage pour les applications large bande. Néanmoins, le
bruit produit par cette architecture est élevé a cause des résistances de contre réaction qui vont

apporter du bruit thermique sur une grande bande de fréquences [15].
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11.3.4. LNA a dégénérescence inductive

Dans le but d’obtenir un bon compromis entre une bonne adaptation d’impédance en
entrée, un faible facteur bruit et une faible consommation de puissance, D. Shaeffer et T H
Lee ont proposé un LNA a dégénérescence inductive (Inductively Degenerated LNA : IDLNA
(Figure 1.10(d)) [12]. Celui-ci permet d’avoir un bon compromis entre ces différentes

contraintes. L’inductance Lg, vue comme une impédance reelle gréace a I’effet transistor, est
calculée pour adapter Z;, a 50 Q. L’inductance Ly est utilisée en serie avec Ly pour
résonner avec la capacite Cy a la fréquence de travail. L’impédance d’entrée du LNA a

dégeénérescence inductive est donnée par I’expression suivante :

L (11.12)

V. 1
Z,,=—"=s(L, +L)+
"o (kg +Ls) S Cgs

in gs

11.3.5. Comparaison des architectures

Comme nous avons vu précédemment, I’amplificateur faible bruit est I’un des blocs les
plus contraignants dans la conception de la chaine de réception RF. Ainsi, I’architecture
retenue doit, d’une part, répondre au mieux aux contraintes de faible consommation et faible
codt, et, d’autre part, présenter le meilleur compromis entre les différentes caractéristiques en

termes de gain, de bruit et de linéarité.

Le tableau 1.1 présente une comparaison entre les différentes topologies, citées
précedemment, en termes de gain, de facteur de bruit, de linearité, de puissance consommeée,

de co(t, de bande passante et d’applications en hautes fréquences [12-15].

. S Codt Bande Haute
Gain NF Linéarite Pcons o .
Silicium | passante | fréquence
Terminaison .- s g pas
e moyen | médiocre bonne élevée réduit Large .
résistive adaptée
Terminaison - s
1/gm moyen moyen bonne modérée réduit Large moyenne
Contre réaction . A
o moyen moyen bonne élevée réduit Large acceptable
résistive
Dégéneérescence . . Trés
9 . bon bon bonne faible moyen Etroite .
inductive adaptée

Tableau I1.1. Comparaison des topologies de base du LNA [12-15].
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11.4. Conclusion

Nous avons d’abord décrit, dans ce chapitre, les principales performances d’un
amplificateur a faible bruit (LNA), que sont le facteur de bruit, le gain, la puissance de
consommation ainsi que le produit d’intermodulation d’ordre 3. Ensuite, nous avons passé en
revue les différentes topologies de base du LNA, dont les performances ont été comparées en
fin de ce chapitre. Cette étude va nous permettre de choisir I’architecture la plus adéquate

pour la conception d’un LNA en technologie CMOS, ce qui fera I’objet du prochain chapitre.
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CONCEPTION D’UN AMPLIFICATEUR FAIBLE BRUIT CMOS
MULTISTANDARD

I11.1. Introduction

Comme toute conception, celle d’un amplificateur faible bruit, appelé LNA (Low Noise
Amplifier) en technologie CMOS 0.18 um est subordonnée a un cahier des charges. En ce qui
concerne le cahier des charges qui nous est soumis, celui-ci impose des exigences d’ordre
général, qui sont définies comme suit :

e un facteur de bruit faible ;

¢ une bonne adaptation en impédance d’entrée ;

¢ une faible consommation de la puissance ;

e un gain suffisamment élevé ;

¢ une bonne linéarite.

Le LNA, dont nous allons présenter la conception, devra avoir un fonctionnement
multistandard et étre utiliser, entre autres, dans le GSM (PCS1900), la 3G (UMTS), le
Bluetooth et WLAN b/g.

Deux étapes sont envisagées lors de la conception du LNA :

¢ la premiére étape consiste a sélectionner la topologie de conception qui répond au
mieux aux contraintes indiquées précédemment ;

e la deuxiéme étape porte sur la détermination, selon I’objectif recherché, des
paramétres de conception comme le dimensionnement des transistors et les
caractéristiques des composants passifs (inductances, capacités et résistances),
associés au transistor.

La topologie que nous avons choisi est celle du montage cascode auquel nous avons
connecté, d’autres circuits pour différentes raisons a savoir 1’adaptation, la linéarisation et la
réduction de I’encombrement.

La technique, utilisée pour dimensionner le transistor, est la technique
d’optimisation du bruit sous contrainte de puissance (Power-Constrained Noise optimization :
PCNO).
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111.2. Choix de la topologie

La topologie, retenue dans notre cas, est celle basée sur celle a dégénérescence
inductive. Cet amplificateur est appelé IDLNA (Inductive Degeneration Low Noise
Amplifier). Ce choix est motivé par le fait que cette topologie est la plus étudiée et la plus
utilisée pour concevoir des LNAs a bande étroite. Elle s’adapte bien aux contraintes de
conception basse tension et faible consommation de puissance, et permet aussi d’avoir une
bonne adaptation d’impédance a 1’entrée du transistor.

Néanmoins, le transistor MOS posséde des éléments intrinseques qui peuvent relier
physiguement ou électriquement son entrée a sa sortie comme par exemple la capacité grille-
drain Cgyq [6-7]. Cette derniére peut introduire une réaction positive ce qui entrainerait une
instabilité de I’amplificateur. Pour remédier a ce probléme, la topologie cascode [6-7] est
utilisée. Elle consiste a utiliser un transistor grille commune (GC), placé en cascade apres le
transistor principal source commune (SC). Ainsi, I’effet de la capacité Cgq est atténué,

améliorant, par la méme, la stabilité de I’amplificateur comme le montre la figure I11.1.

Lg ﬁg" Lg

W11 —W0—
gs emiVgs & Zin(CG)=1/gm? in=CgstCm =
¢ l miVes & Zin(CG)=1/; Cin=CgstCi

—>

Ls

(1) (b

Figure I11.1. Circuit équivalent I’ IDLNA cascode petit signal (a) avec la capacité Cgyq, (b)
avec la capacité de Miller Cn [7].
La capacité Cm, appelée capacité de Miller, s’écrit [7] :
Cn=Cgll-ay) (11.1)

avec a, = -0y % (1/gmz ), le gain en tension du premier étage (GC) , et ol gy et g, sont

respectivement la transconductance du transistor (SC) et la transconductance du transistor
(GC).

39



CHAPITRE Il : CONCEPTION D’UN AMPLIFICATEUR FAIBLE BRUIT CMOS MULTISTANDARD

111.3. Détermination des parametres de conception

La figure 111.2 représente le schéma d’IDLNA en topologie cascode a bande étroite [16].
L’inductance Ls est utilisée pour réaliser, avec la capacité Cgys et la transconductance gm du
transistor M1, une impédance réelle de 50 Q. De plus, en étant associée a I’inductance Lg et a
Cgs, Ls forme un filtre du type passe bande dont la fréquence de résonance est la fréquence de
travail.

La contrainte majeure, dans la topologie cascode a dégénérescence inductive, est
I’utilisation d’inductances de grandes valeurs qui occupent une large surface de silicium. Ceci
induit des cots de fabrication élevés et dégrade le facteur de bruit et le gain du LNA. Comme
les valeurs de ces inductances sont, a cause de la résonance, inversement proportionnelles a
celles de la capacité entre la grille et la source du transistor Mj, et pour remédier aux
inconvénients, cités précédemment, on doit donc ajouter une capacité Cex entre la grille et la

source du transistor My (Figure 111.2).

RFout

RFix

Figure. 111.2. LNA cascode a dégénérescence inductive [16].

A partir de la figure 111.3, I'impédance d’entrée Z;, de I’étage principal du LNA, est
donnée ainsi :

Zin = jolLg +Lg) + ot Smbs (1112
J

os  Cos
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Io
Iin Lg Io
G
M > {010
Rs r Cgs ook ‘
Ls Zin
Vin
= L Ls
(b)

Figure I11.3. (a) LNA a dégénérescence inductive, (b) son modéle équivalent petits signaux.

Soit Rs la résistance interne de la source alimentant 1’amplificateur, l'adaptation

d'impédance en entrée est formulée par :

Inbs _p_ (11.3)
C
gs
La pulsation de résonance est donnée par :
oh . .4
P .
(Lg + Ls)Cos (11.4)
qui devient, dans le cas ou on utilise une capacité externe C, :
o2 = 1 (111.5)

(Lg +Ls)(Cgs +Cex)

111.3.1. Modélisation du bruit

Selon la formule de Friis [12], le facteur de bruit d’un systeme a n étages, en cascade,
est donné par la relation [12]:
F, _1+ Fs —1+““ Fig-1 L F,-1
G GG, GGs...G; GG,..G,

F=F+ (111.6)

ol Fiet Gj sont, respectivement, les facteurs de bruit et les gains du i®™ étage.

La relation (111.6) indique, tout simplement, que pour avoir un facteur de bruit faible,
objectif de toute conception d’un LNA, il faut que le premier étage soit un circuit
amplificateur, et si son gain est suffisamment élevé, la contribution, en matiére de bruit, des
autres circuits en aval, est pratiguement insignifiante. Ce qui veut dire que seul le premier

étage est quasi responsable de la sensibilité du systéeme au signal électrique. Par conséquent,
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une attention particuliére doit étre portée sur ce circuit pour minimiser le bruit qu’il génére.
Pour cela, la connaissance des sources de bruit, en son sein, et son analyse sont
indispensables.

La figure I11.4 illustre le schéma équivalent de la structure a degénérescence inductive

en présence de sources de bruit de grille corrélé avec celui de drain ( ig-c ), de bruit de grille

non corrélé (ig-y ) et de bruit de drain (iy ) [7] [12].

Rs Lg

Ls

Tout

|

Figure 111.4. Modeéle de bruit de la topologie a dégénérescence inductive [12].

L’analyse, par rapport au bruit du montage de la figure II1.4, est développée dans

I’annexe A depuis les références [7] [12]. L’expression du facteur de bruit F est finalement :

F :1+i1;{&] (111.7)
Qs a ™\ or
avec :
2 2
oo ( 2) oo
o y=1+——|1+ +2|Cc —
o [1re12)),
1+ p)
Vi —V
LES&I LESB.t
e E.; est le champ de saturation en (V/m) ;
wplly + L
e Q= 1 = 0( g S) le facteur de qualité du circuit d’entrée ;
Rscgsa’O Rs

y et |c| sont les paramétres du modele du transistor CMOS

42



CHAPITRE Il : CONCEPTION D’UN AMPLIFICATEUR FAIBLE BRUIT CMOS MULTISTANDARD

LINONES g—m est la pulsation de transition ;

gs
e @ la pulsation de travail.

En technologie CMOS, la faible consommation de puissance est une contrainte tres
importante. Donc, la conception doit tenir compte de cet aspect mais aussi d’un bruit faible
d’une bonne adaptation d’impédance a I’entrée. L’une des méthodes d’optimisation les plus
utilisées, pour répondre a ces contraintes, est la technique d’optimisation du bruit sous

contrainte de puissance (PCNO).

111.3.2. Technique d’optimisation du bruit sous contrainte de puissance

Depuis les années 1990, la technique PCNO a été largement utilisée comme une
méthode d’analyse qui permet de déterminer, pour une puissance de consommation limitée et
un bruit optimum, une taille optimale de la largeur W du transistor [17]. En 1997, D. K
Shaeffer et T H Lee [12] ont exploité cette technique pour optimiser, cette fois-ci, les
performances d’un IDLNA. Pour cela, les auteurs ont cherché a mettre en relation les
principales performances d’IDLNA, a savoir, la puissance consommeée par le transistor Py,

le facteur de qualité du circuit d’entrée Qg ainsi que le facteur de bruit F (ou NF). Les

expressions obtenues et mettant en relation ces trois grandeurs sont non linéaires et tres
difficiles a exploiter analytiqguement, ce qui a amené leurs auteurs a les présenter sous forme
de courbes, plus faciles a utiliser. C’est ainsi qu’ils ont tracé les courbes (ou contours) de :

e P, en fonction Qg pour différentes valeurs de NF ;
e NF en fonction de Qg pour différentes valeurs de Pyy,s
* Peons €N fonction de la tension effective de la grille Voq =V —V; pour différentes

valeurs de NF.

En régime de saturation, le courant du drainly, donné par la relation (1.3), peut

également s’écrire comme suit [12] [17] :

p2
l i =WC,, Vs LE (1—J (111.8)
+p

avec .

Cor = R QL
sQw2WL
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— Vod
LE

°p

sat

® V.ot et @, sont respectivement la vitesse de saturation (m/s) et la pulsation (rad/s).
En remplagant I’expression de C,, dans (I11.8), P.,,s peut s’exprimer comme Suit :

3 1 p?
cons S 2 RSQSC() sat " sal l+ p

ou Vyq est la tension d’alimentation du circuit de drain.
Pour Pyons faible, nous pouvons choisir une faible tension de polarisation Vs (Figure

[11.5) et une largeur du transistor (W) élevée, par consequent, le facteur de qualiteé Q, obtenu

sera faible.

La question primordiale est de savoir quelles sont les valeurs de W et de Vg qui

permettent d’avoir un facteur de bruit minimal ainsi qu’une faible consommation de

puissance. Il est possible d’exprimer Qg en fonction de Vg, et P,y par la relation donnée ci-

dessous [11] :

P 2
Qs = o) ° (fj_pj: fl(vgs1 IDcons) (111.10)

cons

§ Esat Vsatvdd

avec P, = n
@
S

las A

» Vs

Figure I11.5. Evolution de 1 en fonction deV, .

En remplacant (111.10) dans (111.7), on obtient une nouvelle formulation du facteur de
bruit [17]:
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)
Fete—F — L |0 = 15 (Vs Poons) (111.11)
1+(p12))" Po (p J VsatP
(1+,0)2 Peons | 1+ 0 L

avec .

e p? Vs (1+(p/2) Z@ 1+(p/2))’ . Fa
=1 2| |(P0/Pcons)£1+p}\/ 5, [(1+p)2 ] 57/[ (1+p)2 ] 1 [(PO/Pcons)(l_'_pJ]

Supposant que p <<1, I’expression (111.10) devient [17]:

Q, = Po p? (111.12)

PCOI’IS

Pour exprimer le facteur de bruit F en fonction de P, et de Qg, il faut remplacer p

déduit depuis la relation (111.12) dans (111.11). Dans ce cas, on trouve [17]:
2
(e ela) e el
0 v 0 4 cons J\ 2V 0
F =1+[7 @l ]

Hsat PeonsQs PeonsQs
P P

La puissance de consommation P.,,s peut également s’écrire en fonction de Qg etF a

partir de la relation (111.13) comme suit [17]:

2
|y (Poly S 9,902 =
Pcons—{Bvsat(F_l)}Qg {{1+57/:|+2|C|Q5\/;+57/Qs} f3(QS’F) (111.14)

En exprimant P,,,s en fonction de p et F, 1’équation (IT1.11) peut se réécrire [17]:

{(F 1)3vgap® 1+ (p12)% (0 +1)

~2dp?+ (p12)(p +1)° (ﬂ]
yaol S5y

2
3 2

+ yaoL
_ i 6 é 2 2 é 4 2
4{P {(pﬂ) +(5 j(1+(p/2)) (p+1) }}(Po[ Jp (1+(p/2))]
0 /4 Sy
consl12 = = f4(p,F)
2{5{(/”1)6 +(§)(1+(p/2))2(p+1)2}
0 V4

(111.15)
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Le tableau I11.1 contient les différentes valeurs des paramétres technologiques du
transistor CMOS pour la technologie TSMC CMOS 0.18 um ainsi que la tension de

polarisation V44 et la fréquence de travail f;.

Parametres Valeurs
Lett (M) 0.16
Rs (@) 50

fo (GHz) 2.4

Vaa (V) 0.9

4 2

o 4

| 0.395
Vgae (%1075 m/s) 0.84
E..  (MV/m) 3.66

Tableau I11.1. Parametres technologique du transistor TSMC CMQOS 0.18 pm ainsi que

la tension de polarisation et la fréquence de travail.

avec Lerr la longueur de grille du transistor MOS.

En insérant les parametres du tableau Ill.1 dans un programme que nous avons
développé sous le logiciel MATLAB, ce dernier nous a permis de tracer les contours des
différentes performances, citées précédemment, a savoir, NF (dB) exprimé par la relation
(111.13) et Pgns donnée par (111.14) et (111.15), représentées respectivement par les figures

1.6, 1.7 et 111.8 .

1.21 ,
1_2 ___________________________________________________
L1ol L CA\N i Peons (miT)

] 1 2 3 4 3 G 7 8 o

Figure 111.6. Contours de NF en fonction de Qg pour différentes valeurs de P.gps.
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Figures 111.7. Contours de Py, en fonction du Qg pour différentes valeurs de NF.

10

Pcons (mW)

Figure 111.8. Contours de P,,,s en fonction du p pour différentes valeurs de NF.

Les figures I11.6, 111.7 et 111.8 montrent clairement la variation des contours de NF en

fonction de Q, et P.,,s en fonction de Q, et p séparément pour différentes valeurs de NF.

Nous relevons de ces courbes que les performances sont antagonistes, ce qui implique

toujours la recherche d’un compromis entre elles lors de la conception.
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111.3.3. Dimensionnement des transistors M1 et M et calcul des eléments localisés
de PIDLNA cascode

Etant donné que, pour une technologie CMOS donnée, la longueur L du canal de
conduction dans un transistor CMOS-RF est fixée. Le dimensionnement du transistor portera
seulement sur la largueur W de sa grille. La largeur du transistor M1 qui est 1’élément

principal de I’'IDLNA peut étre calculée a partir de 'expression [7]:

Wl = 1

> (111.16)
Coststog L

€ N e .
avec Coy = —2* (£, =3.5e-11 F/m, t,,=4.08 nm) et ol &, et t,, sont la permittivité relative
0X

et I’épaisseur d’oxyde du transistor MOS.

Pour une application a bande étroite, le choix d’un facteur de qualit¢ d’entrée élevé
permet d’avoir une réponse étroite. De plus, ce choix doit se faire sous les contraintes que le
bruit et la puissance consommée soient faibles. En cherchant, d’un c6té, un bon compromis
entre un faible facteur de bruit et une faible consommation de puissance, et en tenant compte,

d’un autre coté, de I’application a bande étroite de notre circuit, nous avons choisi, comme le

montre la figure 111.7, le point correspondant a Py,s=4.8 mW, Qg =9, et NF=1.2 dB.

Une fois la largeur Wi est connue, la transconductance g, de Mz et la capacité C g

peuvent étre calculées a partir des équations de saturation comme [3-9] :

V, . -V
m :aal_D % = 1, Co W Esat( = ! J(l_'_(p/f)J (111.17)
P aVgs LEsat (p+l)
2
Cos =5 otV L (111.18)

Concernant le transistor cascode My, ce dernier est utilisé pour améliorer le gain de
I’amplificateur d’une part, et pour réduire 1’effet Miller du transistor M1 d’autre part. En
choisissant une transconductance gmz équivalente a celle du transistor M1 (gm1), la capacité
Miller Cr donnée par la relation (I11.1) peut étre réduite a une valeur egale a 2 Cyq. La largeur
W> peut étre obtenue a partir de la relation (111.17).
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Concernant les composants passifs Lg et Ly, nous pouvons les déterminer en utilisant

respectivement les expressions (I111.3) et (111.4). Quant a I’inductance Ly, elle est utilisée

pour résonner avec la capacité parasite au niveau du drain du transistor M.
Le dimensionnement d’une inductance realisée en technologie CMOS peut étre obtenu
par une simulation paramétrique a 1’aide de logiciel ADS (Figure I11.9).

+
Port 1 _L § Port 2
Z=50 Ohm ;" Z=50 Ohm
w=15umn =
o N=15
R=100um
Mo
& 2
- (a) —y
PI P2
Freq=0.1 GHz | Freq=2.4 GH=
L=1.238 nH QL=8
\
15 15
i —|L
| —_ O
10— . 10
J P2y —
o ] / T
{ ~J
S — 5
Ply
o S N R B M S s 0
0 2 8‘ 6 8 10 12 14 16 I8 20

Fréquence (GHz)

(b)
Figure I11.9. (a) Montage pour le calcul des parametres d’une inductance, (b) L’inductance

et son facteur de qualité en fonction de la fréquence.

En utilisant les expressions (1.11) et (I.12) de I’inductance L et de son facteur de qualité
QL et en variant les parametres physiques de I’inductance CMOS (Figure. 1.5(a)), notamment
faire varier le nombre de tours N, le rayon R et la largeur de la piste. Il y a plusieurs valeurs

de N (N varie par pas de 0.25) et de R qui donnent la méme valeur de L mais avec des valeurs
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de Q. sensiblement différentes. Le choix de la plus grande valeur de Q, a la fréquence de
travail, est évident, compte tenu du fait que le LNA doit étre a bande étroite.

Quant a la capacit¢ CMOS, son dimensionnement se fait d’'une maniére automatique par
le logiciel de simulation. Etant donné la forme carrée de la capacité réalisée en technologie
CMOS, il suffit donc d’introduire la valeur de la capacité pour obtenir sa longueur. Les
capacités CMQOS, utilisées dans cette conception ne peuvent pas dépasser une taille de
42.2um*42.2 um, ce qui donne une valeur de 1.67 pF. Pour dimensionner une capacité d’une
valeur supérieure a 1.67 pF, il suffit de connecter, en parallele, des capacités de tailles

autorisées.

111.3.4. Circuit de polarisation

Le circuit de polarisation, le plus utilisé, est généralement basé sur 1’utilisation d’une
inductance dont I’impédance présente une grande valeur a la fréquence de travail et ce, afin
d’empécher les signaux RF de traverser cette inductance. En technologie CMOS, minimiser le
nombre d’inductance, qui occupe la plus grande surface par rapport aux autres composants
intégrés, permet de réduire significativement la taille du circuit. Comme solution, nous avons
choisi d’utiliser le circuit a miroir de courant (Figure 111.10) [18]. Ce montage, en plus de sa

taille réduite, présente aussi une consommation trés faible du courant, de I’ordre du nA [19].
Vdd

R 3" E

Iref I=0A
v
oo § +|D1
Mp Ij—f My
Wb/Lb*_ Vg l_*WllLl

Figure 111.10. Structure de base du circuit a miroir de courant [19].
Etant donné que la tension V est identique pour les deux transistors Mp et My, les

courants de drain de Mp et M1 peuvent s’écrire d’apres (1.3) :

1 W,
IDb = Iref :Eﬂncox(l__bj (Vgs _VT)2 (|||.19)
b /p
1 W
L)y

A partir de ces deux équations, on en déduit :
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Iy :\\/’\Vﬁ » (11.21)
Dans le but de réduire le courant de consommation total, la largeur du transistor My doit
étre 20 fois inférieure a celle du transistor M1 (W,=20Wy) [19].
Pour calculer la résistance R (Figure 111.10), on utilise la relation suivante :
Vad _Vgs
I

R = (111.22)

ref

La résistance Ry (Figure 111.2) doit étre choisie plus grande que la résistance de source
Rs afin d’¢éviter toute dégradation de la sensibilité et du gain du LNA.

La tension de polarisation du transistor M1 (Figure 111.2) peut étre calculée, a partir de
1I’équation (I11.10), comme suit:

Vg1 =V1 +(LEsat —ngw”sj (111.23)
0

111.3.5. LNA multistandard

Le concept des récepteurs RF multistandards indique qu’un seul récepteur RF doit
pouvoir émettre plusieurs standards de communication sans fil [13-17]. Deux principales
architectures ont été proposees [20] pour la conception des récepteurs multistandards. La
premiére est basée sur I’implémentation paralléle de plusieurs circuits fonctionnant a des
standards différents (Figure 111.11(a)), tandis que la deuxiéme porte sur I’utilisation d’un seul
chemin de réception (Figures 111.11(b) et I11.11(c)) [20-23].

@ ©
Figure 111.11. Architectures de récepteurs multistandards (a) implémentation parallele,

(b) et (¢) un seul chemin de réception [20].
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Dans ce travail, nous avons opté pour la deuxiéme architecture. Ce choix est motive par
le fait que I’utilisation d’un seul chemin de réception nous permettra de réduire la taille de la
puce du LNA, par conséquent, réduire le colt de fabrication. Pour cela, nous avons ajouté au
réseau d’entrée et de sortie du LNA, des capacités variables (C, . et C,,») afin de decaler
la fréquence de résonnance aux standards choisis.

Concernant la capacité variable, nous avons utilisé la capacité MOS-Varactor [24]. La
valeur de cette derniere varie en changeant la valeur de la tension de contréle V., , appliquée
a la capacité MOS-Varactor.

Les standards sans fil choisis pour cette conception sont :

e GSM_PCS1900 (1,85-1,99 GHz) ;

e UMTS_3G (1,92-2,17 GHz) ;

e Bluetooth & WLAN 802.11b_Wi-Fi (2,4-2,48 GHz).

La variation de la capacité, contr6lée par la tension Vi, (Vg Vvarie entre 0 et 1.8V),
n’était pas suffisante pour décaler la fréquence du premier standard aux autres. La solution
gue nous avons proposee consistait a placer une capacité en série avec la capacité MOS-
Varactor pour combler 1’écart entre les différentes capacités équivalentes. Les figures 111.12 et
I11.13 représentent, respectivement, les courbes des capacités équivalentes d’entrée et de

sortie en fonction de la tension de controle.

0.24

e Veru =0V

Sddr - Vertl =025V i

-4 Vertt =18V

0.18 '_"_H-—'_V_H_W—FHW

0.16 .

Capacité équivalente (pF)

0.14 1

0.12 A i A " i 1 el 1 ol 1 e A e A

-

Fréquence (GHz)

Figure 111.12. Capacité équivalente d’entrée en fonction de la tension de contrleV .
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1.6 ] | 1 ]

- - Vertt =0V
¥ Verit =025 'V
& Vertt =18 V

S
=)
T
1

Capacité équivalente (pF)
=
o]

=
E N
T
1

Fréquence (GHz)

Figures 111.13. Capacité équivalente de sortie en fonction de la tension de controle V.

111.3.5.1. Technique de post-linéarisation

La linéarité est une performance trés importante pour le bon fonctionnement du LNA.
Cette linéarité, en dessous de 3 GHz, devient critique en raison de la croissance rapide des
standards (GSM, UMTS et Bluetooth & WLAN 802.11a, b) dans cette gamme [25]. La non
linéarité dans un transistor FET est due principalement a la non linéarité de son courant drain-
source qui peut étre décrit en utilisant le développement par la série de Taylor comme
suit [27]:
g = OmiVgs + ImaVes + OmaVes + - (111.24)
Pour la topologie cascode proposée (figure 111.2), le courant non linéaire, généré par le
transistor My , sera complétement transféré vers le transistor cascode M. Si le nceud de drain
du transistor M: dispose d'un autre chemin de courant qui absorbe sélectivement la
composante IMD3 du courant, seulement la composante fondamentale du courant peut étre
deélivrée au transistor M. La plupart des techniques de linéarisation cherchent a annuler la
transconductance gms de troisieme ordre afin d’augmenter la linéarité du circuit. Jusqu'a
présent, la technique la plus utilisée, en technologie intégrée, est celle de la linéarisation par
superposition dérivative [18-19]. Cependant, cette technique a un impact direct sur
I'adaptation d'entrée du circuit. Pour remédier a ce probléme, nous avons utilisé la technique
Folded PMQOS IMD Sinker [27], qui est basée sur 1’utilisation d’un transistor PMOS Ms, placé
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en cascade avec le transistor My (Figure 111.14). Son r6le est d’éliminer la distorsion d’IMD3,

qui est due au courant généré par le transistor M.

Vdd
I M2
- | isd2
Visg2 isd32
+ —
X
. +
* ids1 Visg3
M1 -
A w
Ve N i
I Vasi I G,P

Figure 111.14. Amplificateur cascode avec un transistor PMOS IMD Sinker en cascade [27].

En négligeant les résistances externes des transistors FETS, illustrés dans la figure

11114, et sous la condition v, = Vg3, les courants iy et iy peuvent étre exprimes, pour

sg31
une approximation du troisieme ordre de non linéarité, comme suit [27]:
i 2 3
las1 = 9m1_(M1) Vgst 7 Imz_(m1) Vgs1 T Im3_(m1) Vst (111.25)
i 2 3
Isa3 = Om1_(m3) Vsg2 + Im2_(m3) Vsg2 T Im3_(m3) Vsg2 (111.26)

Comme la tension vy, varie en fonction de v, une approximation du premier ordre de

gsl:
Vgy2 €St donnée par la relation suivante [27]:

Le courant iy, peut s’exprimer en fonction de iy €t i,;; comme suit :
Isa2 =l +lsa3 (111.28)

En remplacant les relations (111.25), (111.26) et (111.27) dans (111.28), on obtient [27]:

lsg2 = (g m_(M1) T @ 9m_(m 3))Vgsl + (9 m2_(M1) T alzng_(M 3))st1 + (9 m3_(m1) T afgmg_(M 3))st1 (111.29)

Choisir une largeur et une polarisation appropriées de Ms permet d'annuler le coefficient

du troisieme terme (gm3_(M1) +afgm3_(M 3)) dans (111.29). Comme le montre la figure 111.15,
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dans un intervalle de vy, qui varie de 0.62 V a 0.68 V, gn; (1) €st completement

compensée par Ims_(m3) C€ qui permet, donc, "annulation de gpng (um2)-

.! A v 1 Y ] v v v 1§ Y
l -
2
< of
2
.V':
- gm3 (Ml)
—— gm3 (M2)
—— gm3 (M3)
-2 . A A A | W't A A . | " i . . | V- . A A
0.4 0.5 0.6 0,7 0.8

VgsitV)

Figure I11.15. Suppression du g,,3 v, avec la technique Folded PMOS IMD Sinker [21].

La figure I11.16 représente le schéma complet du LNA multistandard proposé et le
tableau I11.2 les valeurs des parametres des différents composants constitutifs, actifs et
passifs, que nous avons obtenues.

Vda

RFout

RFin

Post l{ncadzadon
(PMOS IMD sinker)

Figure 111.16. Schéma complet du LNA multistandard [21].
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(WI/L) . Résis
Trans (um/nm) Capacités (pF) Inductances (nH) kQ)
M: | 160/180 Cin =3.3 L =1 Ry =30
(W=42 pm ; L=84 pm) (W=15 pm ; N=2.5 ; R=34 um)
M, | 72/180 Cout =5 Ly =885
(W=42.2 ym; L=126 ym) | (W=6pum;N=2.5;R=34um) | R, =11
Ms | 120/180 Cox =0.23 Lg =59
(W=5.85 um ; L=5.85 um) | (W=6 um; N=3.5; R=106 um)
Cyan =0.13-0.24
M 8/500
i Cyaz =0.16-0.97

Tableau I11.2. Résultat de la conception : valeurs des parameétres des différents

composants constitutifs du LNA concu [21].

Un buffer, constitué de deux transistors Ms et Ms (Figure 111.17), a une impédance
d’entrée tres élevée et une impédance de sortie faible. 1l est utilisé a la sortie du LNA afin
d’adapter I’impédance de sortie du cascode, qui est trés élevée, a I’'impédance de charge égale
a 50 Q qui est relativement faible. De plus, il a la capacité¢ d’améliorer 1’isolation sortie vers

entrée.
Vda

_‘ My
Zout | Cout pEout

du cascode

Buffer
Figure 111.17. Schéma d’un buffer.

111.3.5.2. Résultats de simulation du LNA multistandard

Le LNA multistandard proposé est concgu en utilisant la technologie CMOS TSMC 0.18
um sous une tension d’alimentation de 1.8 V. Les simulations ont été effectuées moyennant
I'outil Cadence Spectre RF. Les résultats de simulation obtenus comme le gain en puissance
(S21), le facteur de bruit (NF), les coefficients de réflexion d’entrée (S11) et de sortie (Sz2)
ainsi que le produit d’intermodulation d’ordre trois (IIP3) sont respectivement donnes par les
figures 111.18, 111.19, 111.20 et 111.21.
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-8 Vctrl=0V
—— Vctrl=0.25V

S —e— Vetrl=1.8V
s lo A A A A 1 A A A i 1 L il A i 1 A i i A 1 L i A A
1G 1,5G 2G 2,5G 3G 3,5G
Fréquence (GHz)

Figure 111.18. Gain en puissance du LNA multistandard [21].

17, 5F T T e ey F F
i r —@— Vctrl=0V
—-@— Vctrl=0.25V
o - - Vctri=1.8V

2,5 [ | PR IS Y O 1 N » £55% SHDY) TN (D G [V O (ENS N Ye teem
1G 1,5G 2G 2,5G 3G 3,5G
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Figure 111.19. Facteur de bruit du LNA multistandard [21].
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0 -7,5
-10f—
_ -10
=20+
— I «
3 &
5 bt A e B
30— D | L 0000000 R
Loocee -12,5
-8= Vctrl=1.8V
-40 H =@=Vctrl=0.25V 4
| =B= Vctrl=0V
) ENPRRPERD S0 St RPN Y PR - U S O T
1G 1,5G 2G 2,5G 3G 3,5G

Fréquence (GHz)

Figure 111.20. Coefficients de réflexions d’entrée (S11) et de sortie (S22) du LNA
multistandard [21].
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Figure 111.21. Le produit d’intermodulation d’ordre trois (IIP3) du LNA multistandard
a2.4 GHz [21].
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D’apreés la figure 111.18, nous pouvons remarquer que le gain en puissance simulé (S21)
est supérieur a 20 dB a la fréquence 1.9 GHz, et atteint son maximum 22 dB a la fréquence

2.4 GHz pour une tension de controle V,,, qui varie entre 0 V jusqu’a 1.8 V, ainsi, un réglage

continu de la réponse du LNA est assuré grace aux capacités variables, ajoutées au réseau
d’entrée et de sortie du LNA. Le facteur de bruit NF, illustré dans la figure 111.19, est inférieur
a 2.7 dB pour les trois standards. D’aprés la figure 111.20, nous constatons que 1’adaptation
existe en entrée et en sortie du LNA pour S11<-12 dB et S22<-13 dB. Enfin, I’utilisation de la
technique post linéarisation a permis d’améliorer I’IIP3 dont la valeur obtenue est environ
1.45 dB, comme illustré par la figure 111.21. En ce qui concerne la puissance dissipee, le LNA
congu consomme une faible puissance qui vaut 10.9 mW, calculée en multipliant la tension
d’alimentation Vgg¢ =1.8 V par le courant DC total obtenu par une simple simulation DC a
I’aide du logiciel cadence.

Le tableau I11.3, présente une comparaison des performances simulées du LNA, proposé
dans ce travail, avec celles des travaux précédents, déja publiés. En sus des paramétres déja
utilisés, le tableau I11.3 présente aussi d’autres paramétres qu’on appelle facteurs de mérite
FOM; et FOM; et qui sont donnés comme suit [20] [27]:

Gain
FOM|{=—-+— (111.26)
(NF )Py,
Gain. IIP3.f
FOM,=——"——20 (111.27)
(NF ~1) Py,
ou fo et Py, sont respectivement la fréquence de travail et la puissance consommée :
. Tension
Freq Gain NF 11P3 S Pdc FOM | FOM
Ref Standards | c117) | (@B) | (@B) | (dBm) | ¢ (i}‘)m mw) | 1 2
UMTS 2.04 206 | 1.73 | -0.15 28.5 0.8 1.5
[28]* Bleutooth 2.44 16.2 | 1.77 -0.6 1 25.3 15 11
WLAN 802.11b | 2.44 22.3 | 1.64 -3.3 30.5 0.9 1.1
GSM(DCS1800) | 1.8 | 234 | 58 | -4.8 0.5 0.2
[29]** UMTS 21 | 285 | 52 | -75 12 o4 0.5 1
WLAN 2.4 23.4 5.6 0 ' 0.2 0.2
GPS 1575 | 104 | 3.21 1.62 0.23
[30]* WLAN 24 | 111|321 116 | 18 | 33 |0l T 54
[21]* | GSM(PCS1900) | 1.9 20 | 2.45 -3 113 | 11
Ce UMTS 2.1 21 245 | -0.273 1.8 10.9 1.2 2.5
travail | WLAN 802.11b 2.4 22 2.7 1.45 1.1 3.5

*résultats simulés; ** résultats mesurés
Tableau I11.3. Comparaison des performances du LNA congu [21] avec celles des travaux
précedents.
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De ce tableau, nous pouvons tirer les enseignements suivants :

e seuls les gains de [29] sont supeérieurs a ceux auxquels nous avons abouti ;

seuls les facteurs de bruit de [28] sont meilleurs a ceux que nous avons obtenus ;

a part les 11P3 de [30], les bons 11P3 sont obtenus dans ce travail ;

la puissance consommeée par notre LNA est la plus faible ;

le facteur de mérite FOM: du LNA, proposé, présente de bons résultats
comparativement avec ceux des travaux reportés dans le tableau I11.3. Ceci est dl
principalement a la faible puissance consommée par notre circuit ;

e le facteur FOM montre clairement 1’amélioration des performances obtenues dans ce

travail par rapport aux autres travaux notamment en termes de linéarité.

111.4. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté toutes les étapes de conception de I’amplificateur
faible bruit & bande étroite (1.9 GHz) en technologie CMOS 0.18 pm.

Les résultats des performances simulées indiquent la faible consommation de puissance
du LNA qui est autour de 10.9 mW pour une tension d’alimentation de 1.8 V. Le gain obtenu
est suffisamment élevé (22 dB) et le facteur de bruit de 2.7 dB est relativement faible pour les
différents standards. Les résultats montrent aussi que les capacités MOS-Varactors ont permis
d’avoir une bonne reconfigurabilité du LNA. Concernant la linéarité du circuit, la technique
post-linéarisation assure une amélioration jusqu’a 6.45 dB d’IIP3 pour la fréquence 2.4 GHz.

Ces résultats montrent la pertinence de la technique PCNO.

Compte tenu de tous ces résultats, le LNA, que nous avons congu, est candidat potentiel
pour les applications multistandards sans fil a faible consommation de puissance avec un bruit
relativement faible par rapport aux LNA multistandards des autres travaux.

Le chapitre suivant sera consacré a la conception des amplificateurs ULB (3.1-10.6
GHz) en technologie CMOS 0.18 um.
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CONCEPTION D’AMPLIFICATEUR FAIBLE BRUIT CMOS
ULTRA LARGE BANDE

1V.1. Introduction

Les systemes sans fil ultra large bande (Ultra Wide Band : UWB) sont capables de
transmettre des données, sur une large gamme de fréquences pour de courtes distances
typiquement inférieures a 10 m [31], avec une tres faible puissance et de tres hauts débits.

Selon les regles édictées par la FCC (Federal Communications Commission), les
systemes ULB (Ultra Large Bande) sont définis comme des systémes qui occupent plus de
20% de la frequence centrale ou plus de 500 MHz de bande passante.

En vertu de la décision de février 2002, le FCC a accordé I'utilisation, sans licence, du
spectre ULB qui s’étale de 3.1 a 10.6 GHz, a des niveaux de puissance extrémement faibles
autour de -41,3 dBm / MHz. Cette quantité est facilement calculée a partir de la limite de la
densité spectrale de puissance, imposee a 75 nW / MHz (-41,3 dBm / MHz), entre 3.1 GHz et
10.6 GHz, selon les masques (les gabarits) spectrales, pour des applications Indoor et Outdoor
(Figure 1V.1). Contrairement au systéme radio traditionnelle, dont la largeur du spectre est
étroite et la puissance de transmission est élevée, un systeme ULB peut transmettre, sur une

large bande du spectre, des niveaux de puissance trés faibles [1] [32].

30
E
g —40
§ 50
H —60 -
% _70{ | |—ndoor UWB System
i — Outdoor UWB System
— —80 . . . . T
0 2 4 6 8 10 12

Fréquence (GHz)

Figure 1V.1. Gabarit de puissance a I’intérieur et celui de I’extérieur
d’un systeme ULB [33].

Les recherches sur les techniques de transmission ULB ont connu une évolution

croissante dans le monde des télécommunications. Celle-ci est motivée par le besoin d’avoir
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des systemes a la fois fonctionnant a des débits plus élevés, tel qu’exigé par les réseaux de
communication sans fil personnels (Wireless Personal Area Network :WPAN) et avec une
meilleure qualité de service.

Il existe plusieurs applications pour la technologie ULB. Certaines applications ont été
utilisées depuis de nombreuses années, comme les radars ULB, alors que d'autres sont
utilisées pour de nouvelles applications potentielles, a savoir les réseaux de capteurs ULB,
I’identification radiofréquence (Radio Frequency IDentification : RFID) ULB et les systemes

de positionnement ULB.

IV.2. Avantages du systeme ULB

Les systemes ULB ont plusieurs avantages, qui peuvent étre résumés, dans les cing
points suivants [1] [32]:

¢ une large bande passante de 7.5 GHz, cela permet de prendre en charge un débit de
données de transmission éleveé variant entre 500 Mb / s et 1Gbps ;

e une faible densité d'énergie, sur un spectre large bande, grace a I’utilisation de
géneérateur d'impulsions courte durée. Cela augmente non seulement les propriétés de
pénétration des systéemes ULB, mais réduit également les interférences sur d'autres
systemes RF ;

e une faible densité spectrale de puissance (PSD), définie comme étant le rapport de la
puissance transmise en watt a la largeur de bande du signal en Hertz. En raison de
I'énorme bande passante des systemes ULB (3.1 a 10.6 GHz) attribuées par FCC, la
PSD d’un tel systeme est encore moindre par rapport a celle des autres systemes ou
dispositifs de communication sans fil. Par exemple, pour un systéeme IEEE 802.11a
WLAN, la PSD de la puissance transmise, dans une bande passante de 20 MHz, est de
0.05 W / MHz, alors que pour un systéme ULB, elle est seulement de 6.670 x 10®
W/MHz ;

¢ une faible puissance de transmission de I'ordre de 0.5 mW, ce qui est convenable pour
les systemes de radiocommunication portables ;

e une capacité exceptionnelle pour les applications qui nécessitent des hautes précisions
de distance, de déplacement et de position telles que les capteurs, les radars (Ground
Penetrating Radar : GPR) ainsi que la connectivité haute débit sans fil.
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IVV.3. Etat de I’art des configurations des amplificateurs de LNA ULB

La conception d’amplificateurs faible bruit se fait généralement sur la base d’un
compromis entre les principales performances du LNA, a savoir, I’adaptation en impédance,
le gain, le facteur de bruit et la consommation de puissance. Pour cela, il existe plusieurs
topologies de conception, chacune ayant ses avantages et ses inconvénients. Par conséquent,
une topologie doit étre choisie en fonction des exigences spécifiques du LNA. Parfois, une
combinaison de topologies peut également étre bénéfique afin de répondre aux exigences
applicables pour une application donnée.

La principale préoccupation, dans la conception des LNA ULB, est davoir une
adaptation en impédance dans la bande de fréquence désirée. Dans ce cadre, différentes
topologies ont été proposées pour la conception de LNA ULB, a savoir, I’amplificateur

distribué, I’'amplificateur grille commune et I’amplificateur a base d’un filtre ULB.

IV.3.1. LNA ULB distribué

Le LNA distribué est basé sur une configuration chaine (Figure 1V.2). Cette derniere
permet d’élargir la bande passante en découplant les capacitées d’entrée des différents
transistors utilisés moyennant deux lignes de transmission artificielles de grille et de drain
d’une part, et d’augmenter le gain par la sommation des courants des différents étages, d’autre
part [5] [35] [36]. Cette configuration s’apparente a un coupleur directif employant deux
lignes artificielles, couplées pratiqguement d’une maniére unidirectionnelle par des transistors
a effet de champ. Ce couplage unidirectionnel s’opere de la ligne de grille vers la ligne de

drain, qui sont constituées respectivement des circuits dits k-constants (L, Cg) et (Lg,Cg).

Cellule n
Ld"2 Ld
0000
M
Lg? " e
=000 oo

Figure 1V.2. L’amplificateur distribué a base de transistors [5].

Du moment que la capacité Cyet la transconductance du transistor MOSFET

augmentent proportionnément avec I’augmentation de W, I’augmentation de W entraine une
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diminution de la fréquence de coupure des deux lignes de grille et de drain f_,, dont

I’expression de f, est [5]:

2

fo=—
© 2m[LCy (IV.1)

La largeur W du transistor MOSFET doit donc étre fixée a des valeurs qui permettent
d’avoir un bon compromis entre le gain et la bande passante.

En technologie CMOS, la grande surface, occupée par I’amplificateur distribué, ainsi
gue sa consommation élevée de puissance, constituent deux principaux inconveénients de ce

type d’amplificateurs.

IV.3.2. LNA ULB a grille commune

La topologie grille commune est I’'une des architectures frequemment la plus utilisée
dans la conception des LNAs ULB [37]-[39]. Dans la figure 1.3 [37], I’inductance Lg; est
utilisée pour résonner avec la capacité équivalente a I’entrée du LNA. Le choix d’un

dimensionnement et d’une polarisation appropriés du transistor principal M, est dicté par la
condition Re{le}zllgm =50Q), et ceci permet d’assurer I’adaptation en impédance a

I’entrée sur une large gamme de fréquence.

vDD g
RL1

VD‘I
VG1
o[- m, |
I -
Re ||: M,
L
Vin % =1
CcG cs Buffer

Figure 1V.3. LNA ULB en topologie grille commune [37].

De plus, chague étage de la configuration multi-étages en cascade, proposeée dans
I’article [37], résonne a une fréquence située a I’intérieur de la bande passante ULB. Cette
configuration permet une compensation du gain et, par conséquent, I’obtention d’un gain

pratiquement constant sur toute la bande désirée.
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Sous la contrainte d’adaptation en impédance, le gain en puissance en topologie grille

commune est relativement faible, et le facteur de bruit est élevé.

IVV.3.3. LNA ULB a base d’un filtre passe bande

La figure 1V.4 (b) illustre un LNA ULB a base d’un filtre Chebyshev [40] [41], cette
configuration est composée d’un LNA a bande étroite associé a un filtre passe bande (Figure
IV.4(a)). Contrairement au LNA & dégénérescence inductive a bande étroite, qui utilise une
seule inductance pour résonner, a la fréquence de travail, avec la capacité équivalente a
I’entrée du LNA, le filtre passe-bande utilise plusieurs sections LC afin d’assurer un

fonctionnement a large bande.

matching
network

O_ K V out
Vv in

Bandpass
filter

(a)

—  Vda

= Vbias

Figure IV.4. (a) Configuration de LNA ULB a base d’un filtre passe bande (b) LNA
ULB a base d’un filtre Tchebychev [40].

Il faut noter que I'utilisation d’un nombre important d’inductances, notamment celles
utilisees a I’entrée du LNA augmente considerablement le facteur de bruit et les pertes d’un
coté, et occupe une surface de silicium plus importante d’un autre c6té. C’est pour cela qu’il

faut prendre en considération cet aspect lors de la conception.

66



CHAPITRE IV : CONCEPTION D’AMPLIFICATEUR FAIBLE BRUIT CMOS ULTRA LARGE BANDE

I1VV.3.4. Comparaison de performances des LNA ULB

Depuis les années 2000 et jusqu’a récemment encore, plusieurs travaux de conception
de LNA ULB ont été publiés basés sur de nouvelles topologies et configurations afin
d’obtenir des circuits de hautes performances. Le tableau V.1 résume les résultats obtenus de
quelgues LNAs ULB implémentés en technologie CMOS 0.18 um.

. BW|.a4e Si1 NFmin | Gmax Conso.
Ref. | Année Topo (GI—||Z) (dB) dB) | (dB) Vg (V) (mw)
[40] | 2004 | Chebyshev | 2.4-95 | <-94 4.2 10.4 1.8 9
[37] | 2007 GC 0.4-10 | <-10 4.4 12.4 1.8 12
[38] | 2007 GC 1.2-11.9 | <-11 4.5 9.7 1.8 20
[42] | 2011 Distribué 0-18.4 <-8 3.5 11.8 1.8 38.2
[41] | 2011 | Chebyshev | 3.1-10.6 | <-9 2.7 12 0.9 7

Tableau IV.1. Performances des LNAs ULB en technologie CMOS 0.18 pm jusqu’a 2011.

IVV.4. Conception du LNA ULB proposé

IV.4.1. Proposition d’'un LNA ULB

Un amplificateur faible bruit ultra-large bande est généralement le premier étage d'un
récepteur ULB. Comme approuvé par la FCC, le récepteur ULB dispose d'une gamme de
fréquences s’étalant de 3.1 a 10.6 GHz. Rappelons que le facteur de bruit du récepteur est
dominé par le bruit du premier étage. Cela fait ressortir que le LNA ULB doit reduire la
quantité de bruit ajouté autant que possible. De plus, I'efficacité du dispositif ULB dépend
également du gain, fourni par le LNA, qui doit étre élevé et quasiment constant sur toute la
bande désirée, aussi I’adaptation en impédance a I’entrée doit étre garantie pour toute la
gamme de fréquence.

Dans le but de concevoir un LNA ULB, nous avons opté pour une configuration a deux
étages placés en cascade dont les charges résonnent respectivement a la fréquence 3.1 GHz et
a la fréquence 10.6 GHz (Figure IV.5). Le premier étage est un montage cascode basé sur la
topologie source commune (SC) a dégénérescence inductive, tandis que le deuxiéme est une
topologie source commune. Entre les deux étages, une inductance L; est utilisée pour
découpler la capacité de sortie du premier étage de la capacité a I’entrée du deuxieme étage et
ce, afin d’atteindre un gain quasiment plat. Enfin, le test du LNA pourrait étre effectue
moyennant un buffer (source suiveuse), a base d’un drain commun, permettant I’adaptation en
sortie du LNA a I’impédance 50 Q.
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Figure 1V.5. Schéma du LNA ULB proposé [43].
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IV.4.2. Conception du LNA ULB
IV.4.2.1. Circuit a I’entrée du LNA ULB

Le circuit d’entrée du LNA proposé est basé sur la topologie source commune (SC) a
dégénérescence inductive (Figure 1V.6). Cette topologie, souvent utilisée dans la conception
des LNAs a bande étroite, est aussi adoptee pour des applications ULB. Son circuit d’entree
est composé d’éléments LC (filtre du type passe bande) connecté a des impédances de source
et de charge égales a 50 Q et fonctionnant sur une large bande de fréquence. Cependant, I’un
des inconvénients de cette configuration est [’utilisation d’un nombre important

d’inductances, ce qui engendre les inconvénients cités precédemment.

Iol
L
g l_—: M s fem %gs) (-E%{J)
3 vz [ 1
Fin = g K Vin " Ce ‘I
= @ - = @®) =

Figure 1V.6. (a) Topologie SC a dégénérescence inductive,
(b) son circuit équivalent a I’entrée [43].

Le circuit a I’entrée de la topologie SC a dégénérescence inductive, illustré dans la

figure 1V.6(b), est équivalent a un circuit RLC, son facteur de qualité est donné par [43] :
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Q= (1IV.2)
[RS +gmLsJ C,o

avec :
e w=2rf;:
* Ry, 0y ,Cys €t @ sont, respectivement, la résistance de source, la transconductance

du transistor My, la capacité grille-source de ce dernier et la pulsation.

Le facteur de qualité peut aussi s’exprimer, en fonction de la bande passante désirée
A (Af = fa — fmin ) €t de la fréquence centrale f, (Annexe A) :
fo
Q=— V.3
2= (IV.3)
avec : fo. et fin les fréquences maximale et minimale délimitant la bande passante.

Pour réaliser I’adaptation en impédance a I’entrée du LNA sur une large bande de

fréquence (foin < f < fmay ) NOUS devons satisfaire les conditions suivantes :

e La partie imaginaire de Z;, doit étre négligeable devant sa partie réelle sur toute la

bande passante BW ([(Lg +L,)o- 1 ]« O Ls} :
w

gs @

e La partie réelle de Zj, doit étre pratiqguement égale a la résistance de source

(Rsz gm LS);
w

e Le facteur de qualité Q; doit étre fixé a une valeur inferieur ou égale a f,/Af
Q<Q,).

Pour les applications ULB, fi, et f.sont respectivement fixées a 3.1 GHz et 10.6

GHz. On en déduit fy = (frax + fmin )/ 2=6.85 GHz. En remplagant fi,, frax €t fo par

leur valeur dans (IV.3), nous trouvons Q, ~0.92. Ce qui nous permet de déterminer la

valeur de la capaciteé C . En effet, en remplacant Q; par Q.=0.92, la fréquence f par f, etla

Om Ls

résistance R, = par 50 Q (condition d’adaptation) dans la relation (I1V.2), nous

)

obtenons Cg=0.25 pF. Cette valeur de Cy permet de déduire celle de I’inductance totale
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Liot = (Lg + Ls), et ce, en appliquant la condition de résonnance (Ltot Cys a)g):l. La valeur

ainsi obtenue est Ly =2.14nH .
Afin de vérifier I’adaptation large bande du circuit équivalent de la figure 1V.6(b) pour

les valeurs de Ly et Cg calculées pour Q; <0.92 (Tableau 1V.2), nous avons tracé les

graphes du coefficient de réflexion S;; pour différentes valeurs du facteur de qualité Q;

(Figure 1V.7), en utilisant le logiciel ADS.

Facteur de qualité Q; | 0.92 | 0.45 | 0.30 | 0.15
L., (nH) 2.14 | 1.04 | 0.69 | 0.35
Cgs (PF) 0.25 | 0.52 | 0.77 | 155

Tableau IV.2. Valeurs de I’inductance L, et de la capacité C du circuit

d’entrée pour différentes valeurs de Q.

0 }.I’ :I . lli !IE 1I0 112 1I4 16
Fréquence (GHz)
Figure IV.7. Sq; du circuit d’entrée de LNA en fonction de la fréquence pour
différentes valeurs de Q1 [43].

D’apres la figure V.7, nous remarquons que la plage de fréquence, dans laquelle nous
avons I’adaptation (S;;<-10 dB), varie en fonction de Q,, plus le facteur de qualité diminue et
plus la plage de fréquence augmente.

En vue de concevoir le circuit a I’entrée du LNA a dégénérescence inductive,
I’influence du facteur de qualité Q; sur les autres performances de I’amplificateur, telles que

le bruit et la puissance de consommation, doit étre prise en compte.
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Pour ce faire, un programme sous MATLAB (Annexe B) a eté développé. L utilisation
de I’équation (111.13) de la techniqgue PCNO et les paramétres technologiques du transistor
CMOS 0.18 um (Tableau I11.1), nous a permis de tracer les contours du facteur de bruit

moyen (NFmoy), sur la gamme de fréquence ULB, en fonction de Q; et ce, pour différentes

valeurs de la puissance de consommation ( P.yns ). Les résultats obtenus sont illustrés dans la

figure 1V.8, qui confirment, une fois de plus, I’antagonisme des performances.

7 T T '| T T L T ¥ T T T ¥ T
6 .
S5t ! -
R Bon compromis
o — !
= 4 ™~
=
~ _
3L —— P =4 mW
—— P, =6 mW
—0—  Poons =8 mW
—8— P =10 mW
2r —e— P =12 mW
—e— P =14 mW
1

0 | 0:1 | 0:2 | 013 I 0:4 I 0:5 I 0:6 | 0:7 | 0:8 I 019 | 1
Q1
Figure IV.8. Contour du NFyy en fonction de Qipour différents Peons [43].

En se basant sur I’état de I’art des performances des LNAs ULB (Tableau 1V.1), la
consommation de puissance doit étre limitée entre 4 mW et 12 mW, tandis que le facteur de
bruit doit étre compris entre 3.7 dB et 4.5 dB, a cet effet, le facteur de qualité Q; devrait étre
choisi entre 0.35 et 0.55.

IV.4.2.2. Conception des différents etages
Lorsque la charge du transistor (M) est purement résistive, le gain de cet étage est
proportionnel a g, Ry1( 9y, est la transconductance globale du montage cascode). Cependant,

lorsque la fréquence augmente le gain se degrade a cause de la diminution de I’impédance de

la capacité parasite (Cqy de My). Pour remédier a cet inconvénient, nous avons recouru a

I’une des techniques les plus utilisées, qui est la technique shunt-peaked (Annexe A) et qui

consiste & augmenter I’impédance de sortie. Son principe est d’ajouter une inductance Ly, en
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série avec la résistance Ry;, ce qui permet d’obtenir une impédance qui augmente avec la

fréquence. Cela a pour effet d’allonger la bande passante a -3dB.
En ce qui concerne le deuxiéme étage, le transistor M3 est monté en source commune.

Augmenter le gain de cet étage revient a augmenter sa transconductance g, 3, et pour cela, la
largeur W5 de M3 doit étre choisie la plus élevée possible. Néanmoins, une grande valeur de
W, fait accroitre, a la fois, la consommation de la puissance et réduire la bande passante. Par
conséquent, nous sommes amenés a rechercher un compromis entre ces parametres.

La valeur de I’inductance d’inter-étages L; est obtenue par simulation paramétriques en
variant la valeur de L; jusqu’a I’obtention d’un gain quasiment plat.

Concernant le circuit de polarisation, une resistance R,, de grande valeur a été choisie

afin d’empécher les signaux RF de se propager par l'alimentation et de minimiser, voire
annuler le bruit qu’elle génére.

Pour une consommation de 8 mW, le facteur de qualité vaut 0.47 a la fréquence centrale
f,=6.85 GHz. Les valeurs des différents éléments du LNA ULB concu en technologie CMOS
0.18 um sont déterminées en suivant la méme méthodologie de conception citée dans le

chapitre 3. Les valeurs des composants ainsi que celles des tensions de polarisation sont

données dans le Tableau IV.3 :

W
Trans Ind nH Ca F
(um) (nH) p (pF)
Ls 053(W=15um i N=15; | [ 36 =30 um:
R=36 um) L=30 pm)
L, 1.01 (W=6 um ; N=2.5 ; —SUH
R=32 pm) _ .
N I P 4,68 (W=6 um: N=35: | Cou S'GL(Y‘g’(;SOm*;m ’
1 R=86 um) —oUH
M, | 256 | L% 15 (WI;ES%TIr’nI;I_Z.S ! Ci | 11(w=23pum;
| s ¥ 1.28 (W=6 um ; N=2.5 - L=23um)
3 R=42 um)
Tensions , .
My 44 de polar V) Résis (Q)
Vgt 0.57 Rd1 | 60 (W=0.42 um ;
L=3.6 um)
Vg2 0.65 Rb | 5000 (W=3.5
pm ; L=61.5 pm)

Tableau IV.3. Valeurs des composants et des tensions de polarisation
du LNA ULB concu [43].
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IVV.5. Résultats de simulation du LNA ULB

Les differentes simulations du LNA ULB congu ont été effectuées a I’aide du
simulateur Spectre RF supporté sur le logiciel Cadence. Un procédé CMOS 0.18 um, de la
fonderie de silicium TSMC, contenant les différents modéles des composants CMOS, a été
utilisé.

Pour montrer I’amélioration de la réponse en fréquence de I’amplificateur, en termes de

bande passante, en utilisant I’inductance L; d’inter-étages, nous avons tracé les courbes du

gain de transfert en puissance|821|2 (en dB), avec et sans L; (Figure IV.9).

2 n T T T T T T T T | T T

15 : -

So1 (dB)

—6— LNAULBavecLi
—&— LNATULB sans Li :

|
Loy
=
)
L

1 1 L 1 L 1

-15 A : :
0 2 4 6 8 10 12 14

Fréquence (GHz)

b=

Figure 1V.9. Comparaison des gains du LNA ULB avec et

sans I’inductance d’inter étages L; [43].

La courbe du gain du LNA ULB sans L; indique qu’il y a décroissance du gain a partir

de la fréquence 5 GHz. Cette chute est due principalement & la capacité équivalente aux
capacités paralléles des deux étages, montés en cascade. Tandis que, la décroissance du gain

avec L; débute a une fréequence supérieure a 10 GHz, ce qui procure un élargissement

conséquent de la bande passante.
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Le dessin physique (Layout) du circuit LNA, illustré par la figure 1V.10, est obtenu
apres toute une série d’opérations qui consiste a rendre le LNA le moins encombrant possible
et le moins bruyant possible en agissant sur les capacités et les résistances équivalentes des

lignes d’interconnexion.

Vgl vdd

Ld1l

0.843 mm

Figure 1V.10. Layout du LNA ULB proposé [43].
Les résultats des simulations pré-layout et post-layout des différentes performances du

LNA ULB, en fonction de la fréquence, sont donnés par les figures 1V.11, IV.12, 1V.13,
V.14 et IV.15.
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S;1 (dB)

7
6+ y
Sk i
4t .
3+ i
[ g L —— NF (Pré-layout)
2t : ] —e— NF (Post-layout) 7
1 L 1 1 L 1 1 i 1 L 1 1 L 1
0 2 4 6 8 10 12 14
Fréquence (GHz)
Figure 1V.11. Facteur de bruit du LNA ULB [43].
2“ T T T T T T T T T T T
15+
10+
5 -
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Figure 1V.12. Gain du LNA ULB [43].

75



CHAPITRE IV : CONCEPTION D’AMPLIFICATEUR FAIBLE BRUIT CMOS ULTRA LARGE BANDE
ﬁl ; T T T T T T T T T T T
| —&— Sy (Pré-layout)
5F .= ®©-  Sp (Post-layout)
. —e— S (Pré-layout) .
S:; (Post-layout) /%
— -10+F 4
4]
o
po—
wn -15
S
20t
25t
-30
0 7.4 - 6 8 10 12 14

Fréquence (GHz)

Figure 1V.13. Coefficients de réflexion d’entrée (S11) et de sortie (Sz,) du LNA ULB
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Figure 1V.14. Coefficient de transmission S;odu LNA ULB [43].
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Figure 1V.15. Le produit d’intermodulation d’ordre trois du LNA ULB a 6.85 GHz [43].

A partir de ces courbes, Nous remarquons, d’une maniere générale, une certaine
dégradation des performances du LNA, cela est due essentiellement aux éléments parasites
des lignes d’interconnexion non pris en considération lors de la simulation pré-layout.

De fagon plus détaillée, les constats suivants peuvent étre tirés a partir des résultats de la
simulation post-layout:

. |321|2 maximal est égal & 16.2 dB avec un taux d’ondulation de + 1.2 dB dans toute la

bande de fréquence. On estime que c’est un gain suffisamment élevé pour les
applications ULB ;

e NF est inférieur a 5.4 dB sur la bande utile avec une valeur minimale NFmin=2.47 dB.
On peut dire que le niveau de bruit du LNA concu est acceptable comparativement

avec ceux présentes dans I’état de I’art.
e excellente adaptation (|311|2 (dB) <-10 dB) sur une grande partie de la bande passante

[3.8 GHz - 9.9GHz]. Cependant, la légére dégradation de Sy sur les extrémités de la

bande ULB peut s’expliquer par le choix d’un facteur de qualité a I’entrée
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relativement élevé, imposé par le bon compromis recherché entre les différentes

performances du LNA (Figure 1V.8).

o |812| inférieur a -45 dB, cela indique une trés bonne isolation sortie-entrée qui

confirme I’aptitude du cascode a améliorer I’isolation ;
. |822|2 inférieur a -15 dB sur toute la bande ULB indiquant la sortie du circuit est bien

adaptée. Cela confirme la capacité du buffer a adapter le circuit LNA,
e la puissance consommée par le LNA est Pcons=16.5 mW avec une tension
d’alimentation de 1.8 V.
En conclusion, nous pouvons dire que le LNA ULB-présente un bon compromis entre
les difféerentes performances (Tableau IV.4) comparativement a celles des autres LNAs ULB,

présentés dans I’état de I’art (Tableau 1V.1).

Performances Pré-layout Post-layout
BW|.35s (GHz) 2.9-11 3.1-11.8
NFpin (dB) 2.06 2.47
Gmax (dB) 17.4 16.22
S11(dB) <-7 <-8.2
Sy (dB) <-15 <-15
S1, (dB) <-45 <-43
I1P3 (dBm) - -9
Pcons (mMW) 16.5 16.5

Tableau 1V.4. Performances simulées de LNA ULB congu.

D’apres le gabarit de puissance a l'intérieur (indoor) et celui de I'extérieur (outdoor)
(Figure 1V.1), une rigueur est exigée concernant la réjection aux deux extrémités de la bande
passante ULB (3.1-10.6 GHz). Aussi, un degré d’atténuation tres élevé est recommandé sur la
limite gauche de la bande utile (3.1 GHz).

Ces exigences visent a pallier toutes sortes de perturbations ou d'interférences provenant
des récepteurs des systemes de radiorepérage GPS (Global Positioning System) situés dans la
bande [0.96-1.61 GHz], ou des systemes de communication sans fil PCS (Personal
Communications Service) autour de 1.9 GHz, ou le Bluetooth opérant a 2.4 GHz. Cependant,
la plupart des LNAs ULB, congus auparavant, y compris celui de ce présent travail, présentent
une sélectivité dégradée. Pour remédier a ce probleme, un filtre ULB, caractérisé par une
réponse trés abrupte aux extrémités de la bande passante, doit étre placé a I’entrée du LNA
(Figure 1V.16). Deux types de filtre passe bande ULB peuvent étre envisagés. Le premier est
un filtre a base d’éléments localisés, réalisé a base de la technologie CMOS, tandis que le
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deuxieme est un filtre & base d’éléments distribués, donc un filtre qui n’est pas congu selon la
technologie CMOS (appelé filtre PCB).

A==

\ 4

Antenne |7 25—
Filtre Passe-bande ULB
sélectif LNA ULB

Figure 1V.16. Filtre sélectif passe bande ULB mis en cascade avec un LNA ULB [43].

IV.6. Conclusion

La conception et la simulation d’un amplificateur faible bruit ultra large bande (ULB)
en technologie CMOS 0.18 um, ont été présentées dans ce chapitre.

La méthodologie de conception proposée dans ce chapitre a permis, en utilisant la
topologie cascode a dégéneérescence inductive dédiée généralement aux applications RF a
bande étroite, d’obtenir de bonnes performances en termes de facteur de bruit, de gain ainsi
gu’une bonne adaptation en entrée pour les applications ULB comparativement aux autres
topologies citées dans I’état de I’art (Tableau 1V.1).

Dans le chapitre suivant, nous allons présenter une nouvelle méthode de conception
d’un filtre passe-bande PCB (Printed Circuit Board), que nous avons développé. Les résultats
découlant de I’utilisation de ce filtre et d’un filtre conventionnel en technologie CMOQOS
montreront, d’une maniére claire, la suprématie du premier sur le second a tout point de vue.
De plus, I’ajout de filtre en PCB permettra I’amélioration de la rejection en dehors de la bande
passante du LNA ULB proposé par rapport a celle apportée par I’utilisation de filtre en
technologie CMOS.
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CHAPITRE V. CONCEPTION DE FILTRES PASSE-BANDE MICROONDES ULTRA LARGE BANDE

CONCEPTION DE FILTRES PASSE-BANDE
MICROONDES ULTRA LARGE BANDE

V.1. Introduction

Au moment ou un systéme a bande étroite nécessite généralement un mélangeur et un
oscillateur pour la réception et un amplificateur de puissance pour I'émission, un front-end
ULB ne comprend que : un amplificateur & faible bruit (LNA), un filtre micro-onde, une
antenne et un systeme de modulation beaucoup plus simple [1] [33]. Par conséquent, le codt
d'un systéme ULB est beaucoup plus faible que celui d'un systeme de communication a bande
étroite. Les figures V.1(a), et (b) illustrent, respectivement, I’architecture de I’émetteur et du

récepteur d'un systeme de communication ULB [1] [33].

Entrée données

l Antenne
- I UuLB
Modulation de — Filtre

données

t

Générateur
d’impulsions ULB

(@)
Antenne _
ULB Amplificateur faible
Filtre — bruit (LNA)
Corrélation récepteur
Sortie donnéesl
(b)

Figure V.1. Schéma typique ULB a faible consommation

de puissance d’un (a) émetteur, (b) récepteur [1] [33].

La distribution spectrale des systemes de communication ULB, a faible consommation
en puissance, telle qu'elle a éte definie dans la norme IEEE 802.15.4a, est illustree par la
figure V.2 [33].
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Densité spectrale de
puissance (dBm/MHz)

-41.3

1619 24 3.1 10.6
Fréquence (GHz)

WLAN

o

Figure V.2. Distribution spectrale de systeme ULB et d'autres systémes

a bande étroite de puissance plus élevée [33].

La figure V.2 montre que le filtre passe-bande microonde ULB (FPB ULB) est un

composant clé dans le systeme ULB. Ce dernier rejette les signaux parasites et améliore les

performances du systeme ULB. Pour transmettre ou recevoir un signal de haute qualite, le

FPB ULB doit avoir non seulement une bande passante ultra large, mais aussi d’autres

performances telles que :

la platitude de la réponse du filtre sur toute la bande utile qui s’étale de 3.1 GHz a
10.6 GHz ;

la raideur de la courbe de réponse, qui doit étre trés élevée en vue de rejeter les
fréquences des signaux radio adjacentes telles que les fréquences de systemes de
positionnement globaux GPS autour de la fréquence 1.6 GHz, les fréquences de
services de communications personnelles PCS (services de communications
personnelles) autour de 1.9 GHz et celles de Bluetooth pour la fréquence 2.4 GHz ;

le temps de retard de groupe doit avoir une trés faible valeur (de I'ordre de quelques
nanosecondes) et de petites variations sur toute la bande passante afin de minimiser
les distorsions ;

la réduction des interférences provenant des systemes radio existants situés au sein
méme de la bande passante ULB par I’introduction des bandes de réejection (Notch
Filter);

la compacité du filtre ;

la facilité d’implémentation.

Ces exigences sont une traduction des spécifications de la FCC, lesquelles augmentent

les défis a relever par les concepteurs des systemes sans fil ULB, en particuliers les filtres
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ULB. Pour répondre a ces exigences, les concepteurs de filtres ULB se sont orientés vers de
nouvelles structures, composées essentiellement de lignes de transmission (ligne micro-ruban
notamment) qui sont considérées comme des éléments a constantes réparties. Ces nouvelles
structures de filtres, nommés filtres compacts en raison de leur encombrement réduit, ne
peuvent pas étre congues en recourant a la synthese des filtres conventionnelles. Pour de tels

filtres, d’autres méthodes de conception doivent donc étre développées.

V.2. Conception de filtres compacts passe-bande ULB

Jusqu’a présent, plusieurs travaux relatifs au développement de méthodes de conception
de filtres ULB répondant plus ou moins aux exigences précédentes ont éeté realises [44-48]. La
majorité des concepteurs utilisent la méme méthode de conception par les résonateurs
multimodes (Multi-Mode Resonator : MMR), qui a pour principe I’analyse de la structure en
mode de fonctionnement pair et impair. Ceci sous-entend que les filtres, adoptés ou proposés,
doivent étre des structures symétriques. Dans le sous paragraphe suivant, nous allons

introduire la description de la méthode MMR.

V.2.1. La méthode MMR

La techniqgue du MMR consiste a utiliser de simples structures qui permettent de
générer un certain nombre de modes de résonance situés le long du spectre ULB. Le concept
de cette méthode a été initialement proposé par L. Zhu [49], puis développée dans les articles
[45-50]. Dans le but d’améliorer les performances du filtre, R. Li et H. Wei Deng ont travaillé
sur I’amélioration de la réponse du filtre en augmentant le nombre de modes de résonance a
I'intérieur de la bande utile [45] [47]. En outre, B. Yao et Q.X. Chu ont proposé de nouvelles
structures de tailles relativement réduites permettant de fournir plus de degrés de liberté, ce
qui permet d’ajuster aisément I’emplacement des modes de résonance et les zéros de
transmission, et par voie de conséquence, améliorer la raideur de rejection, connue dans la

littérature par le mot sélectivité, ainsi que la réjection hors-bande du filtre [46][48][50].

V.2.2. Conception d’un FPB ULB a base des résonateurs a saut d’impédance

La structure du résonateur a saut d’impédance (Stepped Impedance Resonator : SIR),
illustrée dans la figure V.3(a) [49], est la topologie originale, utilisée comme filtre ULB. Cette

structure comprend une ligne centrale de faible impédance caractéristique, caractérisée par

I’admittance Y; la longueur26;, et deux lignes identiques d’admittance itérative faible Y, et
de longueur 6, , connectées aux deux extrémités de la ligne centrale. 1l a été noté que cette
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topologie présente quelques inconvénients notamment au niveau de la sélectivité du filtre
(Figure V.3(b)).

Y, 1 26,
500 500
(a)
20 40
10 £=10.8 h=1.27mm 30
|S21l0 —— ] 20 [S14] (
or ___ Simulé o 1
20 b, T Mesuré 0 _3 A 0
30 N~ .10
-40 -20
-50 | -30
0 3 5 7 9 T e
Fréquence (GHz)
(b)

Figure V.3. (a) Schéma du filtre compact passe-bande ULB, (b) résultats simulés et

mesurés des pertes d’insertion et de retour du filtre [49].

V.2.3. Conception d’un FPB ULB a base d’un résonateur et d’un stub a saut

d’impédances

La figure V.4(a) représente une nouvelle structure d’un filtre compact proposé par
Qing-Xin Chu[48]. Cette structure permet d'améliorer les performances électriques du filtre
comparativement a celles du filtre, présentées dans la figure V.3(b). Le circuit de base est
composé de deux lignes de transmission placées en cascade constituant une ligne a saut
d’impédance de longueurs électriques 26; et 6, et d’admittances caractéristiques Yz et Yy, cette
ligne a saut d’impédance est alimentée par 50 Q et chargée également par 50 Q. Le milieu de
cette ligne est connecté a un stub a saut d’impédance (SIR) ouvert a I’autre extrémité dont les

parametres caractéristiques, admittances et longueurs électriques, sont 2Y; et 6, 2Y, et 6,.
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Figure V.4. (a) Structure de base du filtre compact passe-bande ULB, (b) circuit

équivalent en mode impair, (c), circuit équivalent en mode pair [48].

V.2.3.1. Analyse du filtre

Dans le but de simplifier la caractérisation de la structure symetrique (Figure V.4), une
analyse en mode pair et impair a été adoptée. Celle-ci s’applique a tout dispositif a 2n acces
possédant un plan de symétrie, comme par exemple notre structure qui posséde 2 acces et un
plan de symétrie vertical médian. En appliquant ces deux modes, on peut scinder la structure
en deux sous structures symétriques, comportant chacune n acceés, donc relativement plus
facile a analyser. L’analyse s’appliquera donc séparément aux deux sous structures. Ainsi,
sous I’excitation en mode impair (Figure V.4(b)), le plan de symétrie ( T-T’) est un court-
circuit et peut donc étre considéré comme un mur électrique. En mode pair (Figure V.4(c)),
par contre, le plan de symétrie est un circuit-ouvert et peut s’apparenter a un mur magnétique.

Par I’application de la technigue MMR, les admittances caractéristiques Y; des lignes
micro-ruban ainsi que leurs longueurs électriques 6, (i varie de 1a 4) peuvent étre

déterminées dans le but d’obtenir le maximum de modes de résonances a I’intérieur de la
bande passante du filtre ULB.
Sous I’excitation en mode impair, I'admittance d'entrée de la sous structure (Figure

V.4(b)) peut étre exprimée comme [48]:
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Y.+ jY,tg6,
Yin_impair = Y4 Lm—?‘l] V.1)
Y, + Y190,

ou Yy =—¥,(tg6s) ™.

A la résonance, les modes de résonances du mode impair pourront étre extraits en
appliquant la relationY;, .- =0. De cette maniere, nous pouvons déduire, a partir de
I’expression (V.1), la relation [48]:

k, 1965 196, =1 (V.2)
ou k, =Y, /Y, est le rapport d’admittance.

Afin de simplifier le calcul, le rapport des longueurs électriques du résonateur

a, = 93/(03 +94) est remplacé dans (V.2) ce qui nous permet d’obtenir I’équation suivante

[48]:

K, 190, - tg‘{@{l_ “ H -0 (V.3)

2
Les frequences de résonance en mode impair, obtenues par la résolution de I’équation
(V.3), dépendent de k, et de ;. La figure V.5 représente la variation du rapport des deux
premiéres fréquences de résonance en mode impair fli et fzi , pour différentes valeurs de Kk,

en fonction de ;.

43 — T T

i | | | | ' m
b 0z 03 o4 a5 05 07 08 09

Figure V.5.Rapport des deux premiéefes fréquences de résonance en mode

impair en fonction de o et pour différentes valeurs de k, [48].
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A partir de la figure V.5, I’écart entre les deux fréquences de résonance f,' et f,
augmente avec Kk, et inversement. Ceci signifie que, pour des bandes de fréquence ULB, il
faut prendre des valeurs de k, trés grandes, alors que, pour des bandes de fréquence
relativement petites, des valeurs de k, plut6t faibles. On peut noter que les valeurs maximales

(pour k4>1) et minimales (pour k,<1) du rapport 1‘2i / fli sont obtenues pour a; =0.5.

Maintenant, en appliquant I’excitation en mode pair, l'admittance d'entrée équivalente

(Figure V.4(c)) peut s’écrire comme suit [48]:

Y2+ jY,t
Yin pair — Y4 M (V4)
- Y, + jYintao,

avec :

YP +jY.tgé
Vi = Ya| = .J Sg : (V.5)
Y+ JY 190,

v = Yz( j(Y;tg 6, +Y,tgo, )j V.6)
Y, —Y;tg6,tg 0,

La condition de résonnance, en mode pair, est réalisée lorsqueY;, ., =0 . Dans ce

cas, les modes de résonances peuvent étre obtenus a partir de I'équation suivante [48]:

K106, = tg(02 +03)+k4tg04 (V.7)
I K tg6,ta(6, + 65)-1

ol ky =Yy /Yy et k, =Y, /Y;.
Pour simplifier I’analyse, on suppose Y; =Y,(k, =1), et par conséquent, I’équation
(V.7) devient alors [48]:
kitg(er,07 )+ to[L—a, )0r |= 0 (V.8)
avec a, =0, /(6,+ 0, + 0, +6,)=6,/6; .

Les taux des deuxieme et troisieme fréquences de résonance f2ID et f.° par rapportala

premiére fréquence de résonance flIO en mode pair, en fonction de «, et de Kq, sont illustrés

dans la figure V.6.
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Figure V.6. Taux des deuxieme et troisieme fréquences de résonance par rapport a la
premiére fréquence de résonance en mode pair pour différentes valeurs de @, et de k; avec
Y; =Y, [48].

La figure V.6 montre clairement qu’il existe plusieurs combinaisons de rapport
d’admittances k; #1 et de longueurs électriques @, permettent d’obtenir un intervalle plus

large de f,/f,” et )"/ f,” comparativement avec le cas dont k, =1(structure avec un stub

simple). Ce qui signifie que la structure proposée, chargée d’un stub ouvert a saut

d’impédance (k; #1), peut fournir un large degré de liberté afin d’ajuster les emplacements
des modes de résonance a I’intérieur de la bande utile comparativement a celle chargée d’un

stub simple (k; =1).

V.2.3.2. Conception du filtre

La conception du filtre a pour objectif de déterminer les admittances caractéristiques des
différents troncons de ligne Y; ainsi que leurs longueurs électriques 6, de sorte que le cahier
des charges soit respecté. Pour cela, on doit d’abord utiliser les figures V.5 et V.6 pour
déterminer a; et a5, ensuite les équations (V.3) et (V.8), et ce, apres avoir fixé les fréquences
de résonance en mode impair et pair, et les rapports d’admittances k, et k; .

Dans cette méthode de conception, les deux premiéres fréquences de résonance en mode

impair fli et f2i sont respectivement fixées a 4 GHz et 9 GHz ; et par consequent, le rapport

f2i /) =2.25. Tandis que les trois premieres fréquences de résonance, en mode pair, sont
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fixées a f,” =3.1GHz, f2p =6.85GHz et f3ID =10.6 GHz dont les rapports des fréquences

sont f,/fP =221 et f/fP =3.42 [48]. D’aprés les figures V.5 et V.6, les rapports

d’admittances ki et k4 ainsi que les longueurs électriques aq et a, peuvent étre sélectionnés
comme k;= 2, k;=0.5,2;=0.5 et a,= 0.2 [48].

Les différentes dimensions de la structure (Figure 1V.4(a)), telles que les largeurs Wi; et
les longueurs L, peuvent étre calculées en utilisant , d’un coté, les relations et les valeurs des
rapports d’admittances et de longueurs électriques (k;= 2 ks= 0.5,01= 0.5 et a,= 0.2)
choisis auparavant pour determiner les parameétres caractéristiques Y; et ; de la structure
proposée, et de I’autre, les caractéristiques du substrat choisi, notamment la permittivité
relative &, et I’épaisseur h du substrat d’un autre coté [48]. La figure V.7 illustre la structure

finale du FPB ULB, comportant la structure proposée et deux coupleurs quarts d’onde
interdigités, connectés aux extrémités. En dessous des deux coupleurs, une ouverture est

gravée dans le plan de masse. Un fort couplage permet I’amélioration de la transmission a

I’intérieure de la bande désirée (|821| ~1), ainsi que d’assurer la rejection en dehors de la

bande passante.
Les dimensions du FPB ULB obtenues, pour un substrat d’une permittivité relative

e=2.55 et une épaisseur h=0.8 mm, sont: W;=6.5, W,=2.6, W3=1.3, W,=0.3, L;=5.85,

L,=7.75 et Ls= L,=7.7 (tout en mm).

W,

, S
N

< b
Ly L;

Figure V.7. Structure compléte du FPB ULB [48].
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V.2.3.3. Résultats de simulation et de mesure

D’aprés la figure V.8, les résultats simulés du module du coefficient de transmission
|S21| du filtre, sous un faible couplage, illustrent un léger décalage des modes de résonance par

rapport aux fréquences de résonance fixees précédemment.

O —
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|521| dB

Figure V.8. Résultats simulés de pertes d’insertion sous un faible couplage [48].
Pour un degré de couplage plus €elevé, et aprés avoir réajusté les paramétres physiques
du FPB ULB pour améliorer ses performances électriques, les nouvelles dimensions du filtre
final sont données comme suit : W;=3.8, W,=0.6, W;=1.3, W,=0.3, W5=0.74, Ws=3.6,
L;=3.55, L,=10.15, L3=L,=7.7, Ls=7.8, Ls=8.9, L;=0 et S;=S,=0.21 (tout en millimetre).
La figure V.9, illustre les résultats mesurés et simulés des parametres S ainsi que le

retard de groupe du filtre.
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Figure V.9. Résultats simulés et mesurés du FPB ULB
proposé dans la référence [48].
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Les résultats simulés et mesurés de |S1| et de |Sy| illustrés dans la figure V.9, présentent
un bon agrément entre les deux avec un léger décalage de la réponse du filtre aux fréquences
élevées. Les pertes de retour sont supérieures a 10 dB sur une grande partie de la bande utile.

Les deux zéros de transmission génerés par le SIR permettent d’améliorer
considérablement la sélectivité du filtre.

Concernant le retard de groupe, le résultat obtenu indique une faible variation de ce
facteur autour de 0.45 ns. De plus, le filtre fabriqué se distingue par un encombrement réduit
avec une taille d’environ 0.73X0x0.35Xo (Ao est longueur d'onde dans I'espace libre a la
fréquence 6.85 GHz).

En conclusion, la mise en ceuvre de cette méthode de conception ou méthode MMR
s’effectue en fixant préalablement les valeurs d’un certain nombre de fréquences de résonance
en modes pair et impair appartenant a la bande passante du filtre. Hormis les valeurs des deux
fréquences délimitant la bande passante du filtre, la détermination des valeurs des autres
fréquences de résonance se fait par un choix arbitraire. De plus, le dimensionnement se fait

sur la base de deux graphes dont I’un est tracé en prenant Y, =Y,, condition non vérifiée par

la topologie du filtre. Cet état de fait nous permet d’indiquer :

1) qu’en dehors de ces fréquences de résonance, qui sont au nombre tres réduit dépendant
du nombre de parametres électriques et physiques, la réponse fréquentielle du filtre
n’est pas définie ou imposée. Cela ne nous permet donc pas de préjuger, d’une
maniére précise, le comportement du filtre surtout si la bande passante est large, et, par
voie de conséquence, de contréler efficacement celui-ci ;

2) qu’on peut aboutir a différentes dimensions du filtre en procédant a d’autres choix des
fréquences de résonance. Seulement, cette méthode ne nous renseigne pas sur la fagcon
de passer en revue tous les filtres du moins encombrant au plus encombrant, ce qui ne
nous permet donc pas de répondre exactement au critere d’encombrement;

3) que les valeurs des dimensions du filtre ne sont pas tout a fait précises et, de ce fait,
nécessitent un réajustement qui pourrait étre fastidieux.

Ces trois inconvénients nous ont amenés & proposer une nouvelle méthode originale qui
a fait I’objet d’une publication dans la revue IEEE Microwave Wireless Components Letters
[52].

Cette méthode, faisant appel & une procédure d’optimisation, est basée sur la
minimisation, sur toute la bande passante du filtre, d’une fonction objectif qui traduit le

. 2 o
transfert total de la puissance (|821| =1). Cette minimisation s’effectue non pas sur quelques
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fréquences, comme c’est le cas de la méthode MMR, mais sur un nombre de fréquences
nettement plus grand. Ainsi, nous pouvons imposer au filtre une réponse fréquentielle de
transfert pratiguement constante de valeur unité, de ce fait le premier inconvénient sera
annihile.

Pour le deuxiéme inconvénient, la méthode proposée permet de concevoir un large
éventail de circuits, qui se distinguent entre eux non seulement par leurs dimensions mais
aussi, a un degré moindre, par leurs performances.

Pour le troisieme inconvénient, la méthode proposée est, par essence, plus précise
puisqu’elle se base sur un calcul analytique alors que la méthode MMR s’appuie plutét sur

une détermination principalement graphique.

V.3. Nouvelle méthode proposée de la conception des FPBs ULB

La nouvelle méthode de conception que nous proposons se rapporte a la structure du
filtre FPB ULB, donnée par la figure V.7.

Pour sa conception, Qing-Xin Chu [48] avait utilisé la méthode MMR, dont le principe,
comme nous I’avons vu dans le paragraphe précédent, est de fixer un certain nombre de
fréquences engendrant la résonance en mode pair et impair. A ces fréquences, le couplage,
entre la ligne d’alimentation et I’entrée du filtre d’une part, et entre la sortie du filtre et la
charge d’autre part, est maximal. Ce qui signifie que le transfert de puissance est maximal a
ces fréquences. Par contre, en dehors de la bande passante, le couplage doit étre aussi tendu
que possible.

En revanche, la méthode que nous proposons a pour principe d’adapter, sur toute la
bande de fréquence, les impédances (admittances) d’entrée et de sortie de la structure de la
figure V.7 mais sans les coupleurs interdigités a I’impédance (admittance) 50 Q (1/50 Q).

De ce principe d’adaptation, nous avons judicieusement établi une fonction objectif
gu’il faudra minimiser en opérant grace a une procédure d’optimisation. Cette minimisation
s’effectuera sur toute la bande passante, excepté les fréquences minimale et maximale
délimitant la bande passante, qui seront prises comme des zéros de transmission pour que la
raideur de la réponse fréquentielle, en dehors de la bande passante, soit la plus abrupte
possible.

Finalement, la méthode de conception proposée comporte deux etapes :

e la premiere étape consiste a concevoir un filtre FPB sans le coupleur interdigité,

adapté aux impédances (admittances) de source et de charge a I’intérieur de la bande
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passante et désadapté totalement (réflexion totale) aux fréquences délimitant la bande
passante ;

¢ la deuxiéme étape a pour objet le dimensionnement des deux coupleurs quart d’onde
interdigités de sorte que la réjection des bandes de fréquence inférieure et supérieure

soit totale.
V.3.1. Conception du FPB ULB par la méthode proposée
V.3.1.1. Développement de la méthode proposée

La structure du FPB, sans les coupleurs interdigités, est donnée par la figure V.10a. Elle
est constituée d’une ligne de transmission uniforme de longueur électrique 265 et
d’admittance caractéristique Ys, alimentée et chargée par une impédance de 50 Q. Au milieu
de cette ligne, est connecté un stub a saut d’impédance ouvert a lautre extrémité
d’admittances caractéristiques 2Y1, 2Y; et de longueurs électriques 61, ..

Nous démarrons du fait que cette structure permet la transmission totale de la puissance
disponible du port 1 vers le port 2 (|821|2(f)=l), et ce quel que soit la fréquence f

appartenant a la bande de fréquence. Cette derniére s’étend de la fréquence minimale f;, a
la fréquence maximale f,,,, . Ce qui veut dire que I"impédance d’entrée Z, de cette structure

doit étre adaptée a I’impédance du générateur 50, dans toute la bande de fréquence

(z.(f)=50Q). Ceci peut se traduire par la fonction objectif suivante [52]:

fmax
Fonj = 2, |(R(Z¢))-50/+|3(Ze | < (V.9)

fmin
Ou:
e R(Z,) et 3(Z,) sont respectivement la partie réelle et la partie imaginaire de Z, ;

e ¢ est latolérance.

Nous pouvons noter que I’expression (V.9) est relativement complexe, en raison du fait
qu’elle dépende a la fois des parties réelle et imaginaire de Z,, et donc de toute la structure.
Comme la structure est sans pertes, I’adaptation d’impédance est donc observée en tout plan
transversal & la structure. En exploitant cette propriété et en choisissant le plan médian, nous
pouvons trouver une autre fonction objectif plus simple que celle donnée par I’expression

(V.9), comme nous allons le voir ci-apres.
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Pour cela, nous avons décomposé la structure en deux circuits (b) et (c) (Figure V.10)
ou seulement les parties imaginaires des admittances Y, et Y; vont composer la fonction

objectif, s’affranchissant ainsi des parties réelles de ces admittances et rendant, par voie de
conséquence, I’expression (V.9) plus simple.

2Y1 01

2Y, B 0>

50 Q<+ —*>50Q
Y3 205

(@)

50Q

Y.~ I 50 ©
Y3 03

(b) (c)
Figure V.10.(a) Structure du filtre FPB sans le coupleur interdigité

(b) et (c) circuits de la structure décomposée [52].
Les admittances Y| et Y sont telles que :
Y. =(G,_ +jB,) (V.10)

Ye =Gg + i(Bg + Bgup ) (V.11)

Ol] GG :GL et BG :BL'
Ainsi, la condition d’adaptation Yg =Yf(* : conjugué) implique :

2B, +Bgyp =0 (V.12)

L analyse des circuits des figures V.10(b) et V.10(c) donne, respectivement, le résultat
suivant [52]:

ktgé, +tg6,

V.13
21—k tg6,tg0, (V.13)

Bstub =
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2
B, =V, 9% Ve (V.14)

3
1+ ygtgzeg
ol y, =1/(50Y5) et k=Y, /Y,.
Compte tenu de ces résultats, la nouvelle fonction objectif s’exprime ainsi :

fN max
Fobj = Z 2B +Bgyp|< € (V.15)

fN min

et d’une maniére plus explicite [52]:

N max Y3 tg‘93(1_y§)+Y2 k '[991 +t992 |<g
1+y2tg?0; “1-k tg@ltgé’g‘

FObj = (V16)

N min
ou:

* fyumax = Fnmax ! fo €6 fnmin = fnmin / fo sont respectivement les fréquences
supérieure et inférieure normalisées par rapport a la fréquence centrale fyde la bande
passante ;

o 0 =0yfy avec Oy =(27/24)L; (=1, 2, 3) et fy=1f/f, la fréquence
normalisée. Lisont les longueurs des lignes de la structure et 4, la longueur d’onde a
la fréquence centrale f,.

Le nombre de fréquences, a prendre en compte dans la sommation de la fonction

objectif, est N = (fy max - Tnmin )/ Af , OU Af est le pas de la fréquence normalisée f .

Pour satisfaire le critére de selectivité, qui impose une réponse abrupte aux deux
fréquences inférieure et supérieure délimitant la bande passante, nous devons donc concevoir

le stub a saut d’impédance SIR (admittances et longueurs électriques 2Y; et 6, 2Y, et 6,) de
sorte que [S,;|=0 aux fréquences ;g = fin et fzp = fra. fzy et f7, sont les zéros de
transmission, vérifiant la condition By, (1) = Bguy(fz2)=c0, ce qui se traduit par
I’expression suivante :

ktggl(fZi)tgeg(fZi)zl (i :1’2) (V.17)

Nous en déduisons :

O, (i) = (:—;J tg '{k e (1fZi I ))} (i=12) (V.18a-b)

A la fréquence centrale o, Bgy, (fo)=0, ce qui implique:
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En remplagant 6,,, donnée par (V.18a-b), dans (V.19), nous obtenons un systeme de 2
équations non linéaires en fonction de 6,; et k. Pour résoudre ce systéme, nous devons

utiliser une méthode numeérique itérative qui nécessite généralement au préalable la
connaissance de la valeur ou de I’intervalle des valeurs du vecteur initial assurant une
convergence rapide vers une solution physique. Ce vecteur initial est, dans notre cas, composé

de Gy et k.

a) Détermination de I’intervalle des valeurs du vecteur initial

Les courbes de la figure V.11 sont tracées a partir de la relation (V.17) et représentent

f,, 1 5, enfonction de a =6, /(6, + 6, ), pour différentes valeurs de k.

4.5 T T T T T T T

k=1.9
k=1.6

ENREN:

0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9
a=06,/( 8,+ 6,)

Figure V.11. Zéros de transmission en fonction du rapport

de longueurs « pour différentes valeurs de k [52].

Ces courbes montrent que la bande passante relative, définie par :

BPR(%) = 100M (V.20)
fz0+ 121

Elle augmente avec k, c'est-a-dire lorsque le rapport Y; /Y, s’accroit. Selon les valeurs
de k et du rapport f;,/ f;1, le point représentatif, sur I’abaque de Smith, de I’admittance Y
a I’entrée de la premiere ligne (2Y;,6,), terminée par un circuit ouvert, subit soit un recul soit
un rapprochement par rapport au point d’arrivée, et ce, en raison du fait que, pour un rapport
f;,/f,; donné, nous avons deux valeurs de «. Ce point d’arrivée n’est autre que
I’admittance Y., a I’entrée de la deuxiéme ligne (2Y,,6,), qui est d’une valeur infinie aux
fréquences f; et f;,. Le déplacement du point représentant I’admittance a I’entrée de la

premiére ligne vers I’arriere ou vers I’avant permet donc d’ajuster la bande passante a la

valeur désirée.

96



CHAPITRE V. CONCEPTION DE FILTRES PASSE-BANDE MICROONDES ULTRA LARGE BANDE

Le fait que Y., soit nulle a f;;, la somme (01 + Qz)ne sera donc qu’inférieure & 7.
Deux situations peuvent étre envisagées pour déterminer I’intervalle des valeurs du

vecteur initial selon que le rapport f;, / f7; soit supérieur ou inférieur a la valeur 3.
al) Cas ou fzz / fZl >3

Pour un rapport f,,/ f;; donné, il est possible de déterminer la valeur minimale de k
qui s’obtient pour « = 0.5 (Figure V.11). Pour cela, nous devons utiliser la relation (V.17) ou

nous devons supposer 8, = 6, = 6. La relation (V.17) permet, dans ce cas, d’écrire :

90 = £ 1/ K (V.21)

laquelle admet deux racines 6, = tg'l(Jllkmin ) et 6, =7—-6,.

Si 6,10, =f,,/f,, lecalcul montre que :
0, =xl(n+1) (V.22)
avec n=f,,/f,,.

La valeur maximale de k est k.., =8, déduite des valeurs extrémes des impédances

max

caractéristiques de la ligne micro-ruban qui sont 20 Q et 160 Q environ.
3.2) Cas ou fzz / f21< 3

Dans ce cas, c’est la valeur maximale de k, a savoir K4, qu’il faut déterminer. Celle-ci
s’obtient pour a = 0.5 (Figure V.11) et est régie par les relations (V.21) et (V.22). Quant a la
valeur minimale de k, elle est liée, comme pour le cas précédent, aux valeurs extrémes des

impédances caractéristiques de la ligne micro-ruban. Dans ce cas, K, =20/160 = 0.25.

V.3.1.2. Conception du FPB ULB par la méthode proposée

La bande de fréquence s’étend de 3.1 GHz a 10.6 GHz, la fréquence centrale sera donc
f, =6.85GHz et les zéros de transmission f,; =3.1GHz et f,, =10.6 GHz. Le rapport
f,,/f;; =10.61/3.1=3.42 est, par conséquent, supérieur & 3, ce qui implique, d’aprés la
figure V.11, que k doit étre supérieur a 1 (k >1).

Dans notre cas, n=3.42, la relation (V.22) donne alors@, = 7 /(4.42), et en vertu de la
relation (V.21), nous trouvons K, =1.35 et k ne doit pas dépasser la valeur approximative

Kmax =8 -

max
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En imposant une tolérance de 10 et un intervalle de k [1.35, 8] et de 6,,[0, 180°], la
résolution du systeme de 2 équations non linéaires en 6,, et k donne des solutions multiples
que nous remplagons ensuite dans (V.16) qui nous fournit, a son tour, Y, Yz et 6y;. Nous

remarquons que, pour & donné (V.16), le nombre de solutions ou caractéristiques électriques
de la structure sans les coupleurs interdigités est d’autant plus élevé que le pas fréquentiel
normalisé Af est grand (Tableau V.1) et que, dans le cas contraire, le nombre de solutions
diminue jusqu’a une solution unique.

Les résultats, illustrés par le tableau V.1, ont été obtenus en un laps de temps
extrémement court (moins de cing minutes) et ce, grace au fait que nous ayons pu cerner les
valeurs du vecteur initial conduisant, a la fois, a une convergence rapide de la fonction

objectif et a I’obtention de solutions réalisables en pratique.

k  Z,(Q) 001(°)  Z(Q)  0p2(°)  Z3(Q))  8p3(°)
2.0 56.0 38.5 114.2 126.6 35.0 74.2

20 56.0 38.5 114.2 126.6 35.0 83.2
20 56.0 38.5 114.2 126.6 35.0 90.4
20 56.0 38.5 1142  126.6 35.0 97.6
20 56.0 38.5 1142  126.6 40.0 4.0
2.0 56.0 38.5 1142 126.6 40.0 5.8
3.7 28.0 194 104.7 132.3 45.0 95.8
3.7 32.0 194 119.6 1323 30.0 4.0
3.7 32.0 194 119.6  132.3 35.0 5.8
3.7 32.0 194 119.6 1323 35.0 81.0
3.7 32.0 19.2 1209 1323 85.0 4.0
3.7 32.0 19.2 1209 1323 85.0 5.8
3.7 32.0 19.2 120.9 1323 85.0 14.8
3.7 32.0 19.2 120.9 1323 90.0 4.0
3.7 32.0 19.2 1209 1323 90.0 5.8
3.7 32.0 19.2 1209 1323 90.0 7.6
3.7 320 19.2 120.9 1323 95.0 9.4
3.8 320 19.1 121.9 1323 85.0 4.0
38 320 19.1 1219 1323 85.0 5.8

Tableau V.1. Différentes caractéristiques électriques de la structure sans les coupleurs
interdigités, obtenues par la méthode proposée pour un pas de fréquence élevé.
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Le tableau V.1, valable pour f,,/f,; =3.42, présente les différentes solutions en
ayant choisi Af =7.5Ghz et a <0.5. Pour doubler le nombre de solutions, pour la méme
valeur de Af =7.5Ghz, nous devrions prendre « >0.5 et, pour augmenter encore plus ce
nombre, nous aurions a attribuer plusieurs valeurs a Af . Par conséquent, ce tableau ne dresse

pas une liste exhaustive des solutions susceptibles d’étre utilisées.

Une étude comparative entre les solutions (ou structures) multiples, obtenues pour Af
élevé, et le peu de solutions, générées par Af petit, s’impose pour dégager leurs différences

soit en termes de performances soit en termes d’encombrement. En termes de performances
(Atténuations, ondulations, raideur), nous pouvons, a priori, dire que les solutions multiples
sont moins bonnes que les solutions en nombre réduit ; en revanche, les premiéres sont moins
encombrantes que les secondes.

Pour étayer ce que nous venons d’annoncer, nous avons choisi deux solutions. La
premiére est celle qui offre, parmi les solutions multiples, le circuit le moins encombrant,
appelé circuit A, et la seconde est la solution unique qui aboutit a un circuit, appelé circuit B.
Le tableau V.2 donne les paramétres de conception électriques des circuits A et B sans le

coupleur interdigité, que nous avons obtenus.

k| Zi(Q) | 801(°) | Z2(Q) | 002(°) | Z3(2) | B93(°)

Circuit A | 411 | 30.1 36.5 124 | 111.2 | 106 5.8

CircuitB | 2.75 58 50.8 | 1595 | 114 42 90.4

Tableau V.2. Caractéristiques des circuits A et B [52].

Gréace a un programme d’analyse du circuit (Figure V.10(a)) que nous avions développé

sous MATLAB, nous avons obtenu les courbes du coefficient de réflexion |811|(dB)et de
I’atténuation |821|(dB) des circuits A et B, en fonction de la fréquence (Figure V.12). Cette
figure montre qu’a I’intérieur de la bande passante, |821| du circuit A est légérement variable

au début de la bande passante, alors que pour le circuit B, |821| est quasiment constant. Par

contre, le circuit A est moins encombrant que le circuit B (Tableau V.2).

Ces résultats confirment donc ce que nous avons prédit.
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—— |%21] du ciruit A
——- |S11] du ciruit A
—— |821| du ciruit B
—=-|S11| du ciruit B

S21] & [Su| (dB)

10 12 14 1IE 18
Frequence (GHz)

Figure V.12.[S,;| et |Sy,| des circuits A et B sans le coupleur interdigité [52].

V.3.2. Conception du coupleur interdigité

La deuxiéme étape de conception du FPB ULB consiste a concevoir le coupleur quart

d’onde interdigité, et ce afin d'atténuer les bandes de fréquences indésirables inferieure a f,;
et supérieure af,,. Le coupleur interdigité est composé de trois lignes de transmission

paralléles de longueurs égales a A4,/4 (A, est la longueur d’onde a la fréquence centrale

f, =6.85Ghz ). La performance du coupleur est directement liée au type de couplage, faible

ou fort, qui dépend a son tour des dimensions physiques, en particulier, le gap S; (Figure V.7).
Cependant, a cause des limitations imposées par la technique de fabrication utilisée, qui a fixé
une largeur minimale du gap a 0.15 mm, un couplage fort est loin d’étre atteint. Pour pallier &
cette contrainte, des ouvertures ont été gravées dans le plan de masse en dessous du coupleur
interdigite. Elles ont pour effet d’obtenir fort couplage entre les lignes de I’interdigité [52].
Les figures V.13 (a) et (b) illustrent le coupleur a trois lignes interdigitées sans et avec

I’ouverture, gravee dans son plan de masse.
L5 I—6

d |
)l » ‘

A

»
»

< L P W
@ B ()

Figure V.13. Coupleur interdigitée (a) sans I’ouverture gravée dans sa masse

(b) avec I’ouverture.
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Les résultats obtenus, pour les deux coupleurs interdigités sont illustrés dans la figure
V.14. lls ont été obtenus par simulation électromagnétique a l'aide du simulateur Momentum
sur ADS. Les dimensions, en millimétre, de I’interdigités ont été synthétisées en utilisant le
substrat RT Duroid 5870 (¢, =2.33 et h=0.508 mm) et sont : W,=0.5, Ws=0.39, Ls= Ls=8,
We=2, L¢=8, $;=0.18.

Nous pouvons noter, a partir des résultats obtenus (Figure V.14), que le coupleur
interdigité avec I’ouverture gravée dans la masse, et pour un gap S;=0.18, permet d’avoir une
meilleure réponse de |Sy1| pratiquement égale a 0 dB, et ce, pour une bande passante plus

large.

=10 -
)
=20+
@
- .
—-30 4 —— |5, | interdigité sans l'ouverture
™~ -
w —--= |§,,| interdigité sans 1'ouverture
—— |S,, | interdigité avec 'ouverture
40 —=== |5,,| interdigité avec l'ouverture
'50 L i i N i L L " L " i i I N i s ]
0 2 4 6 8 10 12 14 16

Fréquence (GHz)

Figure V.14. |S,y| et [Sy,| de I’interdigité sans et avec I’ouverture dans la masse.

V.3.3. Résultats de simulation et de mesure du FPB ULB

En privilégiant le critere en faveur de la miniaturisation du circuit par rapport aux
performances électriques inhérentes aux FPB ULB, nous avons donc été amenés a choisir le
circuit A pour la réalisation du filtre (Figure V.15). Le filtre a éteé réalisé avec le substrat RT
Duroid 5870. Ses dimensions finales sont les suivantes (en millimetre) :Wy=1.47, W;=3,
L;=3.1, W,=0.2, L,=10, W5=0.34, L3=0.5, W,=0.34, L,=7.88, W5=0.39, Ls=8, W=2, Ls=8,
L;=0 et S;= S,=0.18.
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Figure V.15. Photographies des faces avant et arriere du filtre FPB ULB [52].

Les paramétres|S,,| et|Syy| ainsi que le retard de groupe (Figure V.16) ont été mesurés &

I’aide d’un analyseur de réseau automatique.
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] 1 =
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e . 13 =
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Figure V.16. Résultats simulés et mesurés du FPB ULB proposé [52].

Nous constatons que les |821| simulés et mesurés sont quasiment identiques dans la

bande de réjection inférieure et a I’intérieur de la bande passante, mais décalés dans la bande
de réjection supérieure. La bande passante mesurée a -3 dB s’étend de 3.2 GHz a 11.1 GHz,
ce qui donne une bande passante relative de 115%. Une grande raideur est obtenue en raison
de la présence des zéros de transmission sur les deux limites de la bande passante et une trés
bonne réjection des bandes inférieure et supérieure grace aux deux coupleurs interdigités.
Cependant, ces deux coupleurs sont responsables de I’ondulation qui apparait aux alentours de
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4 GHz, puisque cette derniére n’existe pas, comme I’indique la figure V.12, lorsque la
structure ne comporte pas ces coupleurs. Pour éviter cette ondulation, nous aurions di étendre
davantage la bande passante des coupleurs (Figure V.14) vers les basses fréquences. Aussi,
les pertes par réflexion mesurées sont-elles inférieures a -10 dB, quasiment dans la totalité de
la bande d’opération. En ce qui concerne le niveau d'atténuation mesuré dans la bande rejetée
supérieure, il est en dessous de -20 dB jusqu’a la fréquence 17.6 GHz. Quant au retard de
groupe mesuré, il est quasiment constant et inférieur a 0.4 ns dans la bande passante. Enfin, le

FPB ULB congu a une taille trées compacte d’environ 0.382 4, x 0.307 A,,.

En comparant les résultats (simulés et mesurés), obtenus par les auteurs de [48] qui
avaient appliqué la méthode MMR (Figure V.9), a ceux (simulés et mesurés) auxquels a
abouti la nouvelle méthode proposée (Figure V.16), nous pouvons dire, sans aucune
hésitation, que nos résultats sont meilleurs, et ce malgré le fait que nous ayons choisi le circuit
A offrant des performances relativement moins bonnes. En effet, le filtre concu par MMR
présente, comme I’illustrent les figures V.9 et V.16, un certain niveau de pertes d’insertion
d’une part, et beaucoup d’ondulations d’autre part, ce qui n’est pas le cas du filtre congu par la
méthode proposeée.

La nouvelle méthode de conception, que nous avons proposee, peut offrir plusieurs
possibilités entre autres :

e la conception des filtres a plusieurs bandes de réjection [53] ;

e la conception de filtre passe bande ultra large bande dépassant celle fixée par la FCC

et atteignant une largeur de bande relative de I’ordre de 140%.

V.3.4. Comparaison des FPB ULB congus par la méthode proposée

Le filtre que nous avons congu avec la nouvelle méthode proposée et réalisé (Figure
V.15) est le moins bon du point de vue performances électriques, mais le meilleur du point de
vue encombrement, par rapport aux autres filtres congus également avec la méme méthode
(Tableau V.1).

V.3.4.2. Comparaison des performances physiques et électriques

A I’aide du simulateur électromagnétique Momentum, nous avons obtenu les courbes de

S,y et [Sy| des circuits A et B illustrées dans la figure V.17, dont les extrémités sont

connectés aux interdigités (Figure V.7), et de ceux des références [48] et [50], tous congus

avec le méme substrat de permittivité relative ¢, =2.55 et d’épaisseur h=0.8mm. Les
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dimensions du filtre sont: Wy=2.2, W;=4.55, L;=2.96, W,=0.31, L,=9.8, W5=0.5, L3=0.5,
W,=0.5, L4=7.9, W5=0.64, Ls=7.9, Ws=3, Le=6.4, L;=0.8 et S;= S,=0.21 (tout en millimetre).

Il est claire que le filtre que nous avons concu avec la nouvelle méthode proposée est plus
compact par rapport a ceux des références [48] et [50], ou la réduction de la taille est estimée

a 54.12% et 27% comparativement avec celles des filtres des références [48] et [50]

respectivement. Par contre, leurs réponses successives Q821|) sont pratiquement identiques a

I’intérieur de la bande passante (Figure V.17).

Dans la gamme de fréquences 3.1 a 3.7 GHz, la chute de |821| est causée par une légere

désadaptation qui peut étre réduite au minimum en procédant par deux maniéres. La premiére,
consiste a choisir une longueur de L3 relativement plus longue, comme l'indique la réponse du
filtre (B) (FigureV.17). Quant a la deuxiéme, elle porte sur I’ajustement des dimensions du
coupleur afin d’atteindre une optimisation meilleure.

e T S e,

0 e < 7 pe=i()

00 BOX . 220 -0
-20 - r 7 [/ 3 ¥ 1 /7
. 1t { Wy /%20
-30 - ““"i [ ::: I H | : A r i
s a0/ VB iy By -2 30
Sfy TP, VTG
& : T VA
o . = "50\._;

m— FPB ULB du circuit A 1
===== FPB ULB du circuit B 1 -60

——- FPBULB cn réf. [48] 170

===== FPB ULB en réf. [50] |
1 I [] 1 1 i 1 I [] 1 J '80

6 8 10 12 14 16
Fréquence (GHz)

Figure V.17.|S,y| et |Sy,| simulés du FPB ULB des circuits A et B
et de ceux des références [48] et [50].

Le tableau V.3 de comparaison des différentes performances électriques et physiques de
notre filtre a ceux des travaux récents basés sur la méthode MMR montre clairement que, le
premier présente un bon compromis entre les performances électriques et I’encombrement par

rapport aux autres filtres.
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L AfF| -3dBFBW(%) | ¢ _ _
REfS diélectrique | gF = 3dB Af| c Taille du filtre
elerence &./h (mm) Af |30dB —__34B 100 (GHz) Ao X Ag
0
[45] 10.8/1.27 0.594 114 15.6 | 0.315 x 0.061
[47] 10.5/0.635 0.776 127 - 0.23 x 0.160
[48] 2.55/0.8 0.926 114 16.1 | 0.730 x 0.350
[50] 2.55/0.8 0.921 117 17.1 | 0514x0.312
Notre 2.33/0.5 0.861 115 17.6 | 0.382 x 0.307
travail [52]

Tableau V.3. Comparaison des performances du filtre réalisé avec ceux des filtres récents[52].

ou : SF et f, sont le facteur de sélectivité de la bande passante et la fréquence de la bande
rejetée supérieure a l'atténuation de -20 dB, respectivement. Af |3 i Af|30 4 Sont de bande
passante a -3dB et a -30dB du FPB ULB, respectivement [50].

Nous observons que les dimensions des filtres, illustrés par le tableau V.3, ne peuvent
en aucun cas faire I’objet d’une conception en technologie CMQOS, ce qui n’est pas le cas, par
contre, d’un filtre conventionnel. N’oublions pas que si nous faisons allusion a cette
technologie c’est parce que le filtre en question doit étre inséré dans un amplificateur LNA
ULB, qui lui, doit étre concu et réalisé en technologie CMOS.

Pour mettre en évidence les avantages qu’offre le filtre FPB ULB compact, décrit
précédemment, par rapport a un filtre passe bande conventionnel réalisé en technologie

CMOS, nous allons, dans le paragraphe suivant, procéder a la synthése de ce dernier.

V.4. Conception du Filtre CMOS ULB de type Tchebyshev

D’aprés les masques spectraux Indoor ou Outdoor, définis par le FCC (Figure 1V.1),
I’atténuation maximale est limitée a -20 dB. Pour réaliser une meilleure raideur de réjection
du filtre passe bande ULB, la fréquence inférieure, a ce niveau d’atténuation, sera fixée a 2.8
GHz.

En appliquant la transformation en fréquence du filtre prototype passe-bas au filtre
passe bande, la pulsation normalisée relative a I’atténuation citée ci-dessus est calculee

comme suit [54]:

oy = l(ﬂ—ﬂJ - 119 (V.23)

ou:
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* @ :\/0)1—00 ?

e @ et w, sont respectivement les pulsations aux fréquences de coupure f; =3.1 GHz
et f, =10.6 GHz.

Le signe négatif de @y, pour une transformation passe bas-passe bande, peut étre prise

en valeur absolue, du moment qu’elle représente I’atténuation envisagée [54].

En choisissant I’approximation par Tchebychev, la raideur de réjection, escomptée, peut
étre atteinte avec un ordre n de passe bas prototype inférieur a celui de I’approximation par
Butterworth.

Le degré (I’ordre n) d'un passe-bas prototype de Tchebychev est calculé par la relation

COSh -1 w
. V200 Anx —1

n>
cosh(awy )

suivante :

(V.24)

e Pour une ondulation de 0.5 dB, on obtient n=7

e Pour une ondulation de 3 dB, on obtient n=5

Pour I’approximation de Tchebychev 0.5 dB (n=7), le schéma du prototype passe bas
ainsi que celui du filtre passe bande sont illustres par la figure V.18.

g0 £1 23 25 g7
WAV—T' {111 {111 {111)
— g2 ——r —gs g0
(a)
00 L1 1 Iz (3 Is Cs iy S B,
Lz Cz L4 Cs Is Cs 300
(b)

Figure V.18. (a) Prototype passe-bas, (b) filtre passe-bande dénormalisé [43].

Les valeurs des eléments g; sont calculées a partir les expressions suivantes [55]:
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4sin (21 _1)” sin (21_ 3)”
g; = 2n 2n i=23,...,n
i~ - T Sy (V.25)
g1 2, Sinz((' 1)”)
n
1 $1 mimpair
Enn = . ]
. tgh'l(/a’/4) s1 n pair (V.26)
avec :

2. (= g ;
e go=1, g =‘;sm[%) ﬁ=]n[tgh 1[1‘:4;;7)] et y:Smh[;inJ ;

Les valeurs dénormalisées des inductances et capacités (LC) du filtre basse bande

e nest I’ordre du filtre.

(Tableau V.4) sont calculées en utilisant les expressions suivantes [56]:

e transformation d’une inductance série en un circuit LC série

g L kis C.Hs
1. _Rosg
ks = A o o (V.27)
A
Cfy=——
¥ Rygewo (V.28)
¢ transformation d’une capacité shunt en un circuit LC shunt
L=
] LB,
=]
b4
C =
kip RoAa) 0 (V29)
. AR,
kKip=
P e, (V.30)
ou R, est la résistance de normalisation qui vaut 50 Q.
Eléments g; Jdo 01 02 03 04 0s Je g7
Valeurs
- 1 1.737 1.258 2.638 1.344 2.638 1.258 | 1.737
normalisées
Inductances L=L- C=C, Lo=Lg C,=Cs Ls=Ls C3=C5 L4 Cy
et capacités (nH) (pF) (nH) (pF) (nH) (pF) (nH) (pF)
Valeurs 184 | 041 | 144 | 053 2.8 027 | 135 | 057
dénormalisées

Tableau V.4. Les valeurs des éléments g; et des composants LC du filtre passe bande [43].
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Les courbes des modules des coefficients de transmission |821|2(dB) et de reflexion

|311|2 (dB) du filtre de Tchebychev idéal (pas de pertes par effet Joule) et de celui implémenté

en technologie CMOS 0.18 um, sont respectivement illustrées par les figures V.19 et VV.20. La
discordance des courbes pour les deux filtres est évidente puisque leurs inductances
respectives sont modélisées par des circuits électriques tres différents. En effet, pour le filtre

idéal, c’est une inductance pure, et pour le filtre CMOS c’est le circuit donné par la figure 1.5.

Pour le filtre CMOS 0.18 um, |821|2 (dB) est inférieur & -4 dB, ce qui se traduit par des
pertes. Dans I’intervalle 3 GHz - 9.2 GHz, ces pertes ne peuvent pas étre dues a la réflexion
puisque, d’apres la figure V.20, |311|2 <-10dB. Ces pertes sont, en fin de compte, générées

par les résistances des inductances. Au-dela de 9.2 GHz, les pertes sont beaucoup plus
importantes et proviennent essentiellement de la réflexion, toujours d’apres la figure V.20.
Ceci peut s’expliquer par le fait que le circuit électrique équivalent de I’inductance (Figure
1.5) se transforme, lorsque la fréquence augmente, en un circuit capacitif, ce qui explique la

réflexion totale au-dela de 10 GHz.

| |
[ [a=y
o (]
T 1

Filtre idéal
Filtre CNMNOS

| |
[ =
0 1=

| I B

Fréquence (GHz)

Figure V.19. S| (dB) du filtre idéal et CMOS [43].
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40 F + 2
- ——o—  Filtre idéal . 1
45 —e—  Filtre CMOS| .
_50 : I 1 L 1 L 1 '} L [l I il L -
0 2 < 6 8 10 12 14

Fréquence (GHz)

Figure V.20. |811|2 (dB) du filtre idéal et celui en CMOS [43].

V.5. Simulation du LNA ULB avec filtre a forte sélectivité

Dans le but de comparer la contribution des deux filtres ULB a forte sélectivité congus
auparavant, en utilisant deux technologies difféerentes, sur I’amélioration de la sélectivité de
LNA ULB concu dans le chapitre IV (Figure 1V.5), nous avons simulé les performances du
LNA ULB, connectés en cascade a chacun des deux filtres (Figure 1V.16).

Au premier circuit, a savoir le LNA ULB, le filtre de type Tchebychev (Figure V.18)
complétement intégré sur du silicium, a été associe a I’entrée du dispositif.

D’apres la relation (IV.2), I’entrée du LNA peut étre assimilé a un circuit résonnant
série, chargé par une résistance de valeur 50 Q. Nous pouvons alors confondre I’entrée du

LNA avec la derniere cellule du filtre de Tchebychev, constituée de I’inductance L, et de la
capacité C; et est connectée a une charge 50 Q. Nous devons donc avoir L; = Lg +Lget
C7 = Cgs .

Quant au deuxieme circuit, Le LNA ULB et le filtre ULB ont été implémentés en deux

technologies différentes. Le LNA ULB en technologie CMOS tandis que le filtre (Figure

V.15) est implémenté sur la technologie micro-ruban (technologie PCB).
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La connexion entre le LNA sur puce et le filtre en PCB se fait avec un fil de cablage
(ponts) de diamétre trés réduit (environ 25um). Cette technique est connue sous le nom de
microcablage (wire bonding). La figure V.21 illustre une connexion puce-substrat par wire

bonding ainsi que le modele électrique équivalent d’un bond wire (fil de cablage).

Pad sur puce Filde cdblage

Fuce micro-glectronique

Pad sur substrat
Substrat

Cpad

(PCE) I

Cpad
[CMOS)

i

(a) (e
Figure V.21. (a) Connexion puce-substrat par wire bonding, (b) circuit RLC équivalent [57].

La valeur de I’inductance L peut étre calculée en fonction des dimensions du fil de

cablage (bond wire) en utilisant la formule suivante [57] :
L~ (”_O'j [m(z—'j - 0.75} (V.31)
27 r

o 15(H/m)=47x10""est la perméabilité de I'espace libre ;

ou:

e I'(m) et I(m) sont respectivement le rayon et la longueur du fil de cablage.
Pour un fil de cablage en or, la résistance série R peut s’exprimer comme [57] [58]:
fl
R(Q)~ L (V.32)
2ror7s

ot o(S/m) et f(Hz) sont la conductivité du matériau et la fréquence.

Ce

Co Cr1

—Ca

Figure V.22. Composants de la capacité équivalente de deux lignes adjacentes [59].
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A partir des capacités résultantes des deux lignes adjacentes par rapport au plan de
masse (Figure V.22), la capacité totale peut s’écrire comme suit [59]:

Ciot =Ca+Cy,+Cy, +C¢ (V.33)
avec :

o C, est la capacité de surface entre la couche de métallisation supérieure et la couche

de métallisation inférieure de la ligne centrale;

e Ct est la capacité de bord de chaque coté de la couche supérieure avec la couche

inférieure de la ligne centrale ;
e Ccest la capacité de couplage entre deux lignes adjacentes.

En technologie CMOS, la capacité de plot C g (fF/um) peut étre obtenue a partir de la
relation (V.33).

En vue de réduire la taille du circuit LNA en technologie CMOS, ce qui a pour
conséquence la minimisation du codt de fabrication, I’inductance Ly peut étre utilisée en tant
que bond wire.

Les figures V.23, V.24 et V.25 représentent, respectivement, des courbes du gain (S1),
du bruit, et du coefficient de réflexion en entree (S11) relatives aux deux circuits du LNA avec
filtre intégré et filtre PCB.

20 T i ) L] ¥ L] ¥ L ! | ' ¥
10 -
— 0F .
ad)
=
j—
“ 10 .
20 F : _
—g— LNATULB avec filtre en PC_B
—g— LNATULB avec filtre en CI\-_II[}S
_30 L L il L ] ' L l L
0 2 4 0 8 10 12 14

Frequence (GHz)

Figure V.23. Comparaison des gains du LNA ULB
avec filtre en PCB et celui en CMOS [43].
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16 ' i

14

12

10

—o— LNAULB avec filire en PCB
—ea— LNATULB avec filtre en CMOS

0 . i ; i .
0 2 4 6 8 10 12 14
Fréquence (GHz)

Figure V.24. Comparaison des facteurs de bruit du LNA ULB avec filtre en PCB et
celui en CMOS [43].

—&— LNATLB avec filﬁre en PCEB 7
—g—  LNATULB avec filtre en CMNOS

|
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T

_6'} I L I 1 i 1 1 I 1 'l i L I
0 2 4 6 8 10 12 14

Fréquence (GHz)

Figure V.25. Comparaison des coefficients de réflexion en entrée du LNA ULB avec
filtre en PCB et celui en CMOS [43].

A partir des courbes ci-dessus, nous pouvons constater que la raideur du LNA avec
filtre en PCB (SF=0.9) est nettement meilleure que celle du LNA avec filtre en CMOS
(SF=0.57) ; aussi, la bande passante du LNA avec filtre en PCB couvre toute la bande
d’opération s’étalant de 3.2 GHz jusqu’a 10.64 GHz, alors que celle du LNA avec filtre

112



CHAPITRE V. CONCEPTION DE FILTRES PASSE-BANDE MICROONDES ULTRA LARGE BANDE

CMOS est réduite de 3.48 GHz a 8.76 GHz. De plus, le gain (Sz;) du LNA avec filtre CMOS,
est inférieure d’environ 5 dB par rapport au LNA a base du filtre PCB. Les causes de ces
dégradations ont été précedemment citées dans I’étude des filtres PCB et CMOS. Ces causes,
et plus particulierement les résistances série des inductances en technologie CMOS, sont
derriére la dégradation du facteur du bruit (NF) du LNA avec filtre CMOS.

A ces caractéristiques qui sont d’ordre électrique, nous devons ajouter une autre
caractéristique qui n’est pas sans importance en I’occurrence le colt de fabrication. Celui d’un
prototype en technologie CMOS (sur puce) est trop élevé par rapport a celui en PCB (hors
puce). Le LNA en technologie hybride (LNA CMOQOS associé au filtre PCB) est donc moins
colteux que celui en technologie CMOS (LNA CMOS associé au filtre CMOS) a cause du
nombre élevé des inductances CMOS.

Une comparaison des performances simulées des deux LNA ULB proposés, avec celles
des autres LNA ULB, déja publiés, est résumée dans le tableau V.5 ou le facteur de mérite
FOM [60] est défini par
1S 21 max| X BW
NFpuin| 1) Poc

FOM (GHz/mW)= Q (V.34)

OU |S21 max|, BW (GHZz), [NFmin| et Poc (MW), sont respectivement, la valeur absolue du gain

maximal, la bande passante, la valeur absolue du facteur de bruit minimal et la puissance

dissipée.
SF=
Réf | BW-3dB | Su(S%) | NF | Samx | Vo | Poc | Aflsge| FOM
(Techno) | (GHz) (dB) @B) | @) | (V) | (mw)| af| (CHZ/mW)
[61]*
013w | 394 <7(<8) |1847| 12 | 06 | 30 In 6.58
[621* 310 | <-10(<-10) | 3-55 | 11.03 | 0.45 | 6.86 In 13
(0.13 um) ' ' ' '
631" | 2862 | <oqn) |352~| 15 | 1.8 | 5 | 057 17.21
018 um) | 286 . . . .
(411" 1 31106 | <9(<-15) |27-46| 135 | 09 | 7 0.79 27.82
018 umy | 31710 7-4. . . . .
[64]** "
3.1-10.6 | <-10(<-10) | 2.9-54 | 126 | 1.8 | 152 | 0.70 9.45
(0.18 pm)
[60]**
.13 ym) | 235937 | <8(<8) | 3689 | 103 | 13 | 9.97 In 5.65
e
C(g tlrg‘ﬁ';) 3.48-8.76 | <-10 (<-15) | 626 | 12.73 | 1.8 | 165 | 057 1.86
Ce travail’ <75
(0,18 ) | 321064 | Zh5 2557 | 17 | 18 | 165 | 0.0 29.03

Tableau V.5. Comparaison des performances simulées des LNA ULB proposés avec celles
des autres travaux publiés [43].
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avec : * mesuré : ** simulé, *LNA+filtre CMOS, b NA+iltre PCB, ~ NF minimal, * SF estimé

a Af| /Af| In : Indisponible; SF est le facteur de sélectivité de la bande passante.

3dB 15dB '’

D’apres le tableau V.5, nous pouvons constater que le LNA associé a un filtre selectif
en PCB, en plus de sa meilleure sélectivité, présente des performances trés compétitives avec
celles des autres travaux (FOM=29.03).

V.6. Conclusion

La nouvelle méthode de conception de filtres compacts que nous avons proposée,
repose sur I’optimisation d’une fonction objectif. L’optimisation pose le plus souvent, surtout
quand la fonction objectif n’est pas simple et de surcroit comprenant en son sein plusieurs
variables, le probleme de la non convergence et/ou celui de la convergence vers des solutions
irréalisables. Pour éviter ces problémes, nous avons montré un cheminement judicieux qui
nous a conduit a une formulation simple de la fonction objectif avec, en plus, un nombre
réduit de variables. De plus, la fonction objectif, telle qu’elle est formulée, peut répondre a
n’importe quel cahier des charges a la seule condition que la bande passante relative n’excede
pas 140%. Ajouté a cela, le fait que la méthode proposée peut générer plusieurs conceptions
différentes par leurs performances et leurs dimensions. Cette particularité peut donc satisfaire
différents cahiers des charges d’une part, et procéder a la recherche d’un compromis
performances-dimensions.

En termes de précision et d’efficacité, la nouvelle méthode proposée s’appréte bien a
ces deux critéres, nous en avons pour preuve les bonnes performances du filtre choisi (circuit
A), qui est pourtant le moins performant parmi les filtres obtenus. En effet, les résultats
simulés et mesurés montrent de faibles pertes d’insertion, une bonne adaptation et une bonne
sélectivité, en plus, d’un encombrement réduit.

Par contre, la méthode MMR, prend seulement en compte quelques pdles de
transmission (2 a 3 pdles), définis & certaines fréquences particuliéres contenues a I’intérieur
de la bande passante, ce qui permet une adaptation seulement a ces points qui ne dépassent
pas cing dans les meilleurs des cas.

Les résultats, obtenus du LNA CMOS ULB associé a un filtre sélectif, implémenté en
technologie circuit imprimé (PCB), sont trés compétitifs, notamment en termes de sélectivité
de la réponse en frequence, comparativement aux résultats des travaux effectués

antérieurement et inhérents au domaine de la conception de filtres.
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CHAPITRE VI : CONCEPTION D’UN REGULATEUR DE TENSION D’ALIMENTATION DU LNA

CONCEPTION D’UN REGULATEUR DE TENSION
D’ALIMENTATION DU LNA

VI1.1. Introduction

Le LDO (Low Drop-Out) est un régulateur de tension qui consiste a fournir, aux blocs
analogiques et radio fréquence (Figure VI1.1(a)) [65], une tension d’alimentation quasiment
stable, c’est-a-dire une tension avec un minimum d’ondulation. Dans les applications
portables, I’intégration sur puce des différents circuits analogiques et digitaux tels que le LDO
devient une nécessité, afin d’améliorer les performances du systeme entier. La conception
d’un LDO doit répondre a un certain ensemble de contraintes, a savoir une faible chute de
tension d’alimentation (un bon rendement énergétique), un faible courant de repos, un tres
faible temps de réponse (large slew rate: SR), ainsi que la stabilité. Ces différentes
performances sont antagoniques, du fait que la faible chute de tension d’alimentation
appliquée a un transistor de puissance (Ppass), qui est censé fournir un courant relativement
important, exige un courant de charge a la capacité parasite (Cpar) au niveau de la grille de
Ppass relativement élevé afin d’obtenir une tension de grille suffisante, en conséquence, le

courant de consommation de I’amplificateur d’erreur augmente (Figure V1.1(b)) [66].

»IRF (LNA)
REGULATEUR
— —>
BATTERIE DE TENSION
@ > DIGITAL
a
Vin
Amplificateur d'erreur T
Vief roEA
Pl e WS 2
gEA D&{p Ppass
+ Vout
Cpar
:_[ ) ILoad
= E B A 4
b E R ==CL
=Rz

(b)

Figure VI1.1. (a) Répartition simplifiée des circuits integrés [65], (b) Schéma
conventionnel d’un LDO [66].
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V1.2. Etat de I’art sur les LDOs

Plusieurs techniques ont été utilisées dans le but d’améliorer les différentes
performances des LDOs :

Dans la référence [67], I'utilisation d’un étage de sortie push pull dans le circuit du
LDO a permis d’injecter et de tirer le maximum de courant de charge et de déecharge de la
capacité Cpar (Cpar= Cpasst Cc) (Figure V1.2(a)). Pour un faible courant de consommation, la
topologie de I’amplificateur proposée (Figure VI.2(b)) a permis d’augmenter la

transconductance d’amplificateur (G, =1.5k g, ) ou k est le gain du miroir de courant (M7-

M8). Il en résulte une amélioration du produit gain bande passante (GBW=Gn/Cpar) €t un

large SR. e -\
VRrer [ Tarive _ BWenham:minen: : Vix
e push I -1
' Gmil I
+ I
| o
> I
s GmL :
B |- I
——————————— Vour
L
() 'l:lum_l:: GDlmﬁa
a
L \-"I+=\'Iu|'_:'|' ‘;—_:\;REF‘
1:1 \j 2 ;1
Capacitive hﬂi”ﬁ_”j M2 M3 |__"f M4
1 Coupling — T
I l T : A
push f] ( O C) ()
2 IBC) wlap I.tIL1 g
j/'k R E T 1 HA;F_,;.E L
v, / Fi\fﬁ ©  Biasing
ME MT| [ ™ M3
3:1 | = T Current 1 :1 sy T
! ! Subtracter .
17
= (D

Figure VI1.2. Topologie proposée, (a) LDO, (b) amplificateur [67].

D’autres auteurs ont proposé une autre topologie (FigureV1.3) qui permet, d’une part, de
booster le gain (environ 85 dB) de I’amplificateur opérationnel, en augmentant sa

transconductance Gn, et sa resistance de sortie Ry, et d’autre part, de réduire le temps
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d’établissement (Tr=650ns), comparativement a d’autres topologies, et ce en ayant une faible

consommation de courant [68].

L OTA [new] -

M7 Jp

o Poled "[E;

Cc Rz Pole 2 V%T

—-Wy
S/R Enhanceme;
SLaeN 4L MX

e A —
Cout

f /
oy
=
w
Vi
20
ESR
LN
> T
Load current

AAA

M5 J———(M3| ] T——Cmei Mi5 1 |
M13  M14 M4 ] ;
A B CD D C B ™ e
4u 2 B o A
4u

Figure VI1.3. Schéma du LDO proposé [68].

Par ailleurs, les deux techniques proposées dans [69], basées sur I’utilisation des
capacités commutées, ont permis d’améliorer le rendement en puissance et de réduire le
régime transitoire du LDO. La premiere technique est illustrée dans la figure V1.4(a) ou lors
d’une chute de tension V¢, due généralement a une extra demande de courant de charge Iy oad,
la quantité de charge dans la capacité Cg, sera rajoutée a celle de C4 (switch fermé, donc Cgy
et Cq sont en paralléle). Dans ce cas, la tension Ve sera reduite, et par conséquent, le

rendement énergétique sera amélioré 4 =1-(V,,/V,, ). Concernant la deuxiéme technique

(Figure V1.4(b)), la chute de tension Ve provoque la fermeture du switch de la capacité Csy g
qui sera connectée a la grille du transistor de puissance Ppass. Dans ce cas, la tension Vy de la
grille de Ppass diminue, ce qui réduit le temps de charge de la capacité équivalente. Dans le cas
contraire, le switch de la capacité Cy, , Se ferme et par conséquent la tension V, augmente.

Le tableau VI.1 présente les différentes performances des LDOs, discutés
précedemment, selon la technologie (Techno.) et ou :

® Viy (0U Vpat), Vout, lLoad, lo, LR et T, sont, respectivement, la tension d’entrée ou de

batterie, la tension de sortie du LDO, le courant de charge maximal, le courant de
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consommation du LDO, la régulation de la charge (Load regulation) et le temps de

régime transitoire (temps de réponse régulation) ;

. LR:M.
ILoad
VDD
"~ 72
LDO |5 Ve A
1& O | Cow | |
e i
load L Cq | ]; :
= ) 'H_SW Decap :
@ -
\E-?-D Pass transistor “"rri-u
_______ —_—
| | _“;- load J_
- X3 Ol T
| ~ 1L ]o
. L -
I Esw_d |
+ SW v

SW Position ing Cap
(b)

Figure V1.4 .Schémas conceptuels des techniques a capacités commutées : (a) premiere

technique, (b) deuxiéme technique [69].

Ref. Techno. Vpat Vout ILoad_max lg LR T,
(Hm) (V) | (mV) | (mA) (HA) (mVImA) | (us)
[67] 0.35 2.5-4 150 100 7 (no load) 0.08 0.15
[68] 0.11 1.8-3.6 | 200 200 51 - 0.65
[69] 0.09 1 70 100 38 0.003 0.80

Tableau VI.1.Comparaison des différentes performances des LDOs.
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V1.3. Conception de régulateur de tension (LDO)

Dans les systemes embarqués mobiles sans-fil, tels que la téléphonie mobile,
I’alimentation des différents blocs est assurée par une batterie. L’objectif du LDO est de
fournir une tension d’alimentation plus stable que celle de la batterie (notamment lors de la
charge de batterie). Cette tension d’alimentation va, par la suite, alimenter les différents blocs
analogiques et digitaux du systeme. La faible chute de tension de la batterie (Vpar) vers une
tension stable, a la sortie du LDO, est nécessaire pour deux raisons. La premiére est relative
au besoin d’appliquer des tensions d’alimentation inferieures a celle de la batterie, pour des
applications ultra faible consommation de puissance. La deuxieme est de garantir un bon
rendement énergeétique.

Les principales étapes de conception d’un LDO peuvent se résumer dans les points
suivants :

o Définir les spécifications par un cahier de charges ;

e Choisir la topologie du LDO ;

e Etudier le modéle théorique du LDO et dimensionner ses différents composants

(transistors, capacités et résistances) en considérant la technologie d’implémentation
(CMOS 28 nm dans notre cas);

¢ Validation du modele du circuit retenu par simulation en utilisant I’outil cadence.

V1.3.1. Etablissement d’un cahier de charge

En se basant sur I’état de I’art, exposé dans la section précédente, nous pouvons en
déduire les spécifications du LDO a concevoir. Le tableau V1.2 résume les principales

performances ciblées.

Parameétres | Techno. (nm) Vin (V) Vout (V) | lioad (MA) | g (LA) T, (ns)

spécifications 28 1.2 1 5 <20 <10

Tableau VI.2. Les spécifications de LDO.

V1.3.2. Etude du modele théorique du LDO et dimensionnement des différents

composants

La figure VI.1, illustre les principaux composants du LDO, a savoir, I’amplificateur
d'erreur, le transistor PMOS de puissance Ppass, la tension de référence (Vier), le réseau de
contre-réaction (R et Ry) ainsi que les éléments de la charge (R, et C). La capacité de grille

du transistor Ppass représentée par Cpar.
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Dans cette étape, nous allons étudier le comportement du LDO en se basant sur la
variation de la tension de sortie Vo lors des variations du courant de charge I ,a9. Pour cela,
un modele théorique de la fonction de transfert Voui/lLoaq €St calculé, afin d’étudier I’impact
des différents composants du LDO sur la régulation, notamment, sur le temps de réponse et
sur la stabilité du régulateur.

La fonction de transfert Voui/l0ag €St calculée sur la base du modele petit signal du LDO
(Figure VL.5) [66].

Figure V1.5. Schéma petit signal du LDO [66].
L’expression de la fonction de transfert Vou/lioad, dans le domaine de Laplace, est
donnée par:

Vout (S) _
I Load

s2 BSRCL 4 +s(ESR CL)+#
T'oEA Cpar roEAC par

s°( ESR C|.Cp)+5°| Req ESR cL+(CL+cb)+m +5[ Reg + ESRCLCL+CM |,
T'oEA C par ToEA C par

(V.1)

avec :

® ESR, 1,0, Cp i Omp Jea Bt Toea SONE, respectivement, la résistance série de la capacite

C., la résistance de sortie du transistor de puissance Ppass, la capacité de sortie

(C, =Cg4) du transistor Ppss, la transconductance du transistor Ppass, la

transconductance équivalente de I’amplificateur d’erreur et sa résistance équivalente;
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i, 1 .
r, (R+R,)’

0

[ J R =

o M :Req +ﬁgmp Oealoa

[} ﬂ: R2 .
R +R,

La forme genérale de la fonction de transfert des systemes du deuxiéme ordre s’ecrit

comme [70]:
K o2
H(s)=5— 0 (VI.2)
S° 4+ 2&wyS + W)

avec :

e K le gain statique du systeme ;
e , la Pulsation naturelle ou pulsation propre non-amortie du systeme (elle s'exprime
en radians par seconde) ;
e £ est le facteur d'amortissement du systeme.
L’étude des poles de la fonction de transfert de deuxiéme ordre (V1.2) permet d’estimer
le temps de réponse du systéme. Cette étude est basée sur I’analyse des deux parametres , et
&. En negligeant la capacité C,, le dénominateur de (VI.1) devient un polynéme du

deuxieme degré. En comparant le dénominateur de (VI.1) avec celui de (VI1.2), les deux

paramétres w, et & peuvent s’exprimer comme:

o |_Rea 5 Omp Gen Mo (VI1.3)

- .
roEAC par CL(Req ESR+1)

E= FoeAC par Req + ESR CL(Req + 5 Gmp 9ea fop J+Co (VI1.4)

2 1oeaC parCL 20

La réponse indicielle, dans le domaine de Laplace de la fonction de transfert (VI.1),

pour une entrée en échelon, peut s’écrire comme suit :
Vout (5):

A[sz[m+1j+S<ESR mw]

S foea C par ToeAC par

s*(ESR C_Cy)+5%| Req ESR C +(C, +Cb)+% +5| Reg + ESRC, (C, +Cy M +M
Foea C par Foea C par

(VI.5)

avec A I’amplitude du courant de charge |, pour t > 0.
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Avant de tracer cette réponse indicielle, il faut d’abord calculer tous les parameétres de

I’expression (VI.5), a savoir, ceux du transistor de puissance (Qmp,fop,Cpar,Cp), de
I’amplificateur d’erreur (gg,,rc,), de la contre réaction (R, +R,) ainsi que ceux de la

capacité de la charge (ESR,C, ).

V1.3.2.1. Détermination des parametres du transistor de puissance

Le r6le du transistor de puissance dans un LDO consiste, d’une part, a faire chuter la
tension d’entrée Vi, a une tension de sortie Vo, et d’autre part, a fournir un courant bien
déterminé (loaq) & la charge. L’objectif est donc de dimensionner le transistor choisi en
considérant les contraintes citées dans le cahier de charges.

En partant de la spécification sur Vi, et Vou, la chute de tension Vpo (Drop-Out) s’écrit
comme suit :

Voo =V, =V, (V1.6)
En régime de saturation, la tension drain source Vgs de PMOS doit étre inférieure ou

égale a la tension Vpo (V sVDO). L’expression de la capacité grille-drain C 4, dans ce

ds sat
régime de saturation, peut s’exprimer comme suit :
Cya =WLC,, (VL7)

La capacite parasite C ., et la capacité Cy, (Figure V1.5), peuvent s’écrire comme :

Cpar =Cgs + {1+ GmpRout ) Cag (VI1.8)
Cb = CdS (Vlg)
A partir de I’expression (I.3), on en déduit:
W = L"SZ (V1.10)
/upcox (Vds sat)

dont I’expression de courant de drain 14 ainsi que celle de la capacité grille source C, en

régime de saturation, sont déja données par les relations (1.3) et (111.18) respectivement.

Les valeurs de Cys et Cyy peuvent étre calculées avec les équations ci-dessus, mais

pour avoir une bonne précision il vaut mieux les simuler.
En mode de saturation, la tension source grille du transistor PMOS doit étre supérieure a

la tension de seuil (Vg >Vy) et la tension source drain doit étre superieure a Vg g5 . Ceci
permet de déterminer la dynamique de la tension V au niveau de la grille comme suit :
Vg =V <Vy <Vg =Vq (V1.11)
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avec : Vg =Vyyt et Vg =Vpqt

Etant donne que la tension de batterie (V) est fixée a 1.2V, le transistor choisi doit
supporter une tension supérieure a V. Des simulations ont éte faites sur deux categories de
transistors PMOS, en technologie CMOS 28 nm, supportant des tensions V,,,, €gales a 1.5V

et1.8V.
La comparaison des différents parametres obtenus, des deux transistors PMOS, est

donnée dans le tableau VI.3.

Type de Vian(V) W/L V1 Vs Cys/Cyd Dynamique de
TR max (um/nm) | (mV) | (mV) (fF) Vy (mV)

PMOS_1.8 1.8 960/150 | 305 | 505 | 938.7/533.3 | 695.0<V{<895.0 5.0

|ds(mA)

PMOS_1.5 15 670/100 | 301 | 500 | 484.7/178.1 | 699.7<V<899.7 5.0

Tableau VI1.3. Parameétres des transistors PMOS pour un Vpo=200 mV et I4s=5 mA.
A partir des données, illustrées dans le tableau V1.3, nous pouvons constater que le

transistor PMOS_1.5V présente la plus faible taille et la plus faible capacité parasite (Cpar)
par rapport au transistor PMOS_1.8V. Etant donné que le temps de réponse du régulateur
dépend du temps de charge de la capacité parasiteC ., et que ce temps de charge est
proportionnel a la valeur de C par - C’est la raison pour laquelle nous avons choisi le transistor

PMOS_1.5V.

La transconductance du transistor s’écrit comme suit :

W
mp =w/2ﬂpC0xT|ds (V1.12)

En negligeant la capacité Cy, la résistance de sortie de LDO Ry ainsi que la résistance

de charge R, (Figure.V1.5), peuvent s’exprimer comme suit :
Rout = Top//RLI(Ry + R, ) (VI1.13)
RL =Vout/l Load (V1.14)

V1.3.2.2. Détermination des parametres de la contre réaction

La résistance R; est choisie égale a 240 kQ afin d’avoir une faible consommation sur le
diviseur de tension. A I’état établi, la tension Vg, =V, (Figure VI.1), et la tension de sortie

s’exprime par la relation suivante:
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R R
Vout = [1 + R—l)v o = (1 + R—l)\/ref (V1.15)
2 2

De la relation (V1.15), on deduit la résistance R, comme suit :

R, V
Ry=|——— " (V1.16)
Vout _Vref

V1.3.2.3. Simulation de la réponse indicielle

La simulation de la réponse indicielle de la fonction de transfert ainsi que le calcul des
parameétres my et £ ont pour objectif d’estimer les valeurs des parameétres de I’amplificateur
d’erreur (gea, foea) €t celles de la capacité de charge (ESR, C, ) répondant au cahier des

charges. Une simulation paramétrique a permis de calculer ces paramétres dont les valeurs
sont données dans le tableau VI.4. Le tracé de la réponse indicielle, défini par la relation
(VL.5), est illustré dans la figure VI.6.

Parametres |  gea FoEA Omp Coar Fop Cb | ESR | CL R; R>
duLDO | (MANV) | (KQ) | (MAV) | (pF) | (KQ) | (fF) | @) | (fFF) | (KQ) | (KQ)

valeurs 518.7 | 1403 | 47.95 | 1.504 | 198.6 | 0.364 | 0.5 | 10 | 240 | 160
Tableau VI1.4. Valeurs des parametres du LDO

I T E =
! ] [ | ! ' System: F
0.1 fmessnnnnnnnneneenairacaaass RS T LT jemen System: F - - - Time (seconds); 6.87e-009 - -
. ) Time (seconds): 3.35¢-009 Ampltude: -0.00253
R SRR i SO R- SR Amplitude: -0.0503 L. -
T | T T T T LT TTTTY RPN -
>
o
T 1 | B e e ptaly e s gt | P o (g S e s e D g
=
o
= s P s e R S S S R R R R R AR | SRR R 3
£ N . S-S | S . . [
| |

Temps (ns)
Figure V1.6. Réponse indicielle du LDO.

Nous pouvons remarquer, a partir de la figure V1.6, que I’évolution de la tension V;

est passée de -0.98 V jusqu’a 0 V, soit une variation d’environs 1 V, et cela pour une variation

de lj,ag de 5 mA et pour un temps de réponse de 3.35 ns. De plus, le temps de réponse
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calculé, en utilisant la relation T, =6&/ @, (car (£>1)) [70], est quasiment égal & celui

obtenu a 95% du régime permanant (Figures V1.6).

V1.3.2.4. Etude de stabilité du LDO

Dans cette partie, nous allons étudier la stabilit¢ du LDO. Cette derniere doit étre
garantie sur toutes les conditions d’utilisation de la charge (que la charge
soit éteinte ou allumée). La figure V1.7 représente un schéma petit signal du LDO en boucle
ouverte. A partir de ce schéma, on pourra déterminer le gain on boucle ouverte ainsi que les

poles et les zéros du systéme.

™

Ohrverture de
la boucle

Vout
Vol
11

%ESR
:I: CI
Figure VI.7. Schéma petit signal du LDO en boucle ouverte.

Le gain en boucle ouverte est donné par I’expression suivante :

Vi (SCLrop ESR RL+1op RL) Ay

82| ESR 1,C o Co| Rr +- P | L4 ((C oo rope +CLESR)Rr +10gR.CL )+ R
op™~par ~L T+ESR + par oAE Tl T+opLL+T

(VI.17)

avec :
* An=/88mp 9ea ToEA ;
fop RL

L] RT=I’0p+R|_+O—

Rl + R
p L
fop + RL

Les courbes du module et de la phase du gain en boucle ouverte sont illustrées dans la

figure VI1.8. On peut constater que la phase du gain en boucle ouverte @vaut 90° a la

fréquence f =0.653 GHz ou le module du gain s’annule.
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CHAPITRE VI :

(V1.18)

=0dB

M @ = 1800 - ¢|gain

Pour évaluer la stabilité du systéme, nous devons calculer sa marge de phase M,,, qui

peut s’exprimer comme suit :

Nous constatons que la marge de phase M, =90° est supérieure a 45 [70] ce qui signifie

que le LDO est stable.

Bode Diagram

(gp) ures ap 2[OpoIN

10"

(axSop) ures ap =2seyd

10"

Fréquence (Hz)

Figure VI1.8. Module et phase du gain en boucle ouverte du LDO.

V1.3.2.5. Conception de I’amplificateur d’erreur

Lors d’un changement brusque de la charge du LDO de I'état allumé "on" a I’état éteint

off" ou I’inverse, le courant fourni par le transistor de puissance doit changer aussi en fonction

de I’état de la charge. Le role de I’amplificateur d’erreur consiste donc a offrir un courant

suffisant a la capacité parasite C,, afin d’ajuster la tension V a une valeur convenable. La
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figure V1.9, illustre la topologie choisie de I’amplificateur d’erreur, composée de deux étages
d’amplification et d’un étage de polarisation. La fonction de la paire différentielle consiste a

comparer les deux tensions V., et Vg, et de fournir une certaine quantité de courant qui sera

amplifiée par le buffer jusqu’a atteindre un niveau de courant suffisant pour charger la

capacite parasite C ;5 -

Circuit de polarisation P t‘emllet"-emg‘e Deuxiéme-étage
Paire différentille Buffer

Figure V1.9. L’amplificateur d’erreur.

Le gain en tension de I’amplificateur d’erreur peut s’exprimer comme suit :
A=A XA, (VI1.19)

avec : Ay =9 p1(Rasp1 // Rasn1) €t Az = Gmns(Rasns / Ry p5)

Etant donné que la faible consommation de puissance est une performance tres
importante pour le LDO, les sources de courant P3, P4, P5 et P6 doivent consommer quelques
dizaines de pA. Concernant leur dimensionnement, il faut augmenter les longueurs des grilles
afin d’avoir un courant quasiment constant dans la région de saturation. La tension au niveau

du drain de N3 (V4 y3) est fixée par la tension minimale de la dynamique de V, du

transistor de puissance (Tableau V1.3). Le courant du drain de N3, en saturation, doit étre égal
a celui du transistor P5. Quant aux transistors identiques N1 et N2, la tension

Vigs N1 =Vgs N1 @VeC Vg na<Vq na+Vr ns (condition de saturation de N3) et son courant de

saturation est donné par: lgs ni=lgs ps/2. Les transistors identiques P1 et P2 seront
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dimensionnés pour fournir, en saturation, un courant lgs p1=lgs ps/2, et cela, pour une tension
ng_Plzvd_PS'Vref-

Le tableau VI.5 résume les dimensions des différents transistors de I’amplificateur

d’erreur.
Transistor N1=N2 N3 P1=P2 P3 P4 P5 P6
(n\r;\’//an) 100/600 | 100/200 | 200/100 | 2060/450 | 8000/450 | 420/450 | 160/600
Courant de 151 4.05 151 0.78 3.02 45 1.07
conso lg (HA)

Tableau VI1.5. Dimensionnement et consommation des transistors d’amplificateur d’erreur.

V1.4. Résultats de simulation du LDO

Les simulations de LDO ont éte réalisées avec I’outil Spectre RF de Cadence avec un
design kit CMOS 28 nm, fourni par la fonderie STMicroelectronics.

La figure VI.10 représente le Layout du LDO dont les résultats de simulation post
Layout de la tension de sortie Vo et du courant de la charge I 049, €n fonction du temps, sont

illustrés dans la figure VI.11.

39.4 um

s

R

ISR £ '
) 59.4 um :

Figure VI1.10. Layout de LDO
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\Ann(\{)

(vuw) ™1y

800 850 900 950
Temps (ns)
Figure VI.11. Vet I 0aq €N fOnction temps.

La tension de sortie du LDO se stabilise a 1 V sur un temps de réponse du LDO, estimé
a 6.54 ns, lorsque le courant de charge passe de 100 pA (I’état éteint) a 5 mA (I’état allumé).
Le résultat obtenu répond parfaitement au cahier des charges fixé auparavant. Néanmoins, ce
temps de réponse augmente jusqu’a environ 30ns pour un courant de charge qui passe de
I’état allumé a I’état éteint mais qui reste toujours tres apprécié, pour un temps
d’établissement, comparativement a [I’état I’art. Quant au rendement énergétique

1= oag Vou! (1 oag + Veons ) Veat » 1€ LDO congu consomme un trés faible courant d’environ

11.87uA, réparti sur I’amplificateur d’erreur, qui consomme 9.37 YA, et le diviseur de tension

R1+R; (2.5 HA), ce qui permet d’avoir un bon rendement de 83%.

V1.5. Conclusion

Le travail, présenté dans ce chapitre, porte sur la conception d’un régulateur de tension
(LDO) en technologie CMOS 28 nm. En premier lieu, un état de I’art a été dressé en exposant
ainsi les topologies les plus pertinentes, aussi, ceci nous a permis de fixer les spécifications
sur lesquelles s’est basée notre conception.

La topologie retenue ainsi que la méthodologie de conception mise en place ont permis
la conception d’un circuit en technologie CMOS 28 nm. Les résultats de simulation post-
layout présentent des performances comparables a I’état de I’art en termes de rapidité et de
consommation de puissance (caracteristiques critiques de ce circuit). Les performances
simulées de ce circuit permettent d’envisager son intégration dans un systéeme complet
LDO_LNA afin de concevoir un systeme ayant des caractéristiques (rapidité et consommation

de puissance) optimales.
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Les travaux, inscrits dans le cadre de cette these, ont été définis pour apporter une
contribution a la conception des circuits RF sans fil, miniaturises et de grandes performances
électriques d’une maniére générale, et plus particulierement celle des amplificateurs a faible
bruit en technologie CMOS 0.18 pum.

Dans cette optique, les travaux que nous avons menés, ont abouti a :

e la conception d’un amplificateur faible bruit & bande étroite (2.4 GHz) en technologie
CMOS 0.18 um. Les performances en termes de consommation (10.9 mW), de gain
(22dB), de facteur de bruit (2.5 dB) et méme de linearité, traduite par le produit
d’intermodulation d’ordre trois (1.45 dBm), obtenues sur la base d’un compromis,
sont intéressantes en comparaison avec les travaux d’autres chercheurs.

En outre, nous avons pu monter, d’apres les résultats obtenus, I’avantage d’utiliser
les capacités MOS-varactors et la technique de post-linéarisation afin d’obtenir une
bonne reconfigurabilité avec une meilleure linéarité.

Ces résultats le prédestinent donc aux LNA multistandards (reconfigurable) sans fil
(1.9-2.4 GHz) ;

e la conception d’un amplificateur faible bruit ultra large bande (ULB) en technologie
CMOS 0.18 um dont la fréquence s’étend de 3.1 GHz jusqu’a 10.6 GHz. Ses
caractéristiques, jugées bonnes en comparaison avec celles déja obtenues pour le
méme type d’amplificateur, sont dues, comme nous I’avons bien montré, a une
méthodologie de conception traitant la topologie cascode a dégénérescence inductive.
Pourtant, cette topologie est, par essence, compatible avec les dispositifs RF a bande
étroite. Pour le dimensionnement du transistor ainsi que le calcul des valeurs des
autres composants, nous avons fait appel a la technique d’optimisation du bruit sous
contrainte de puissance (PCNO).

e développer une nouvelle méthode de conception de filtres passe-bande PCB compact,
en technologie micro-ruban. Cette méthode se distingue de la méthode MMR,
largement utilisée par les chercheurs, par le fait qu’elle impose, d’une part, une
réponse frequentielle (atténuation) constante de valeur unite, pour un trés grand
nombre de fréquences appartenant a la bande passante, et d’autre part une pente tres
abrupte aux extrémités de cette derniere. Ces deux aspects ont permis de mettre en
relief la pertinence de notre méthode par rapport a la méthode MMR, ce qui constitue

en soi une importante contribution dans le domaine de la conception de filtres
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compacts. De plus, nous avons montré que les performances, en termes d’atténuation
et de réjection fréquentielle du filtre congu par notre méthode, sont de loin supérieures
a celles d’un filtre conventionnel en technologie CMOS.

e la conception d’un régulateur de tension (LDO) en technologie CMOS 28 nm. Ce
LDO permet de fournir une tension d’alimentation plus stable que celle d’une batterie
conventionnelle qui peut se trouver dans les dispositifs RF.

Nous avons également montré que la configuration a deux étages en cascade permettait
d’améliorer le gain de I’amplificateur LNA ULB tout en réduisant au maximum les
ondulations dans la bande utile. Et pour améliorer la sélectivité du LNA ULB, nous lui avons
associé le filtre ULB en technologie PCB. Les résultats obtenus ont montré qu’ils étaient
conformes aux normes fixées par la FCC, en particulier, celles relatives a la sélectivité.

En resume, les performances obtenues des amplificateurs LNAs, congus en technologie
CMOS 0.18um, sont, d’une maniére générale, meilleures en comparaison avec celles
présentées dans d’autres travaux. A travers ces conceptions, nous avons fait apparaitre, entre
autre, la pertinence de la technique PCNO dans la conception des amplificateurs, ainsi que le
bon choix de la topologie. La méthode de conception des filtres compacts, que nous avons
présentée et développée, a permis d’obtenir, d’une part, un grand nombre de filtres différents
entre eux soit par leurs performances soit par leurs encombrements, et d’autre part, une
réponse fréquentielle plus ou moins conforme a une réponse idéale selon que I’encombrement
du circuit soit plus faible ou moins faible. En ce qui concerne le régulateur de tension congu,
les résultats obtenus se résument en une rapidité remarquable, une stabilité et une faible
consommation de puissance.

En perspective, il faudra :

e envisager I’application de la méthode proposée pour concevoir des filtres ULB non
pas en technologie micro-ruban mais en technologie CMOS. Dans ce cas, les
fréquences de travail devront étre trés élevées de sorte que les dimensions du filtre
soient compatibles avec I’encombrement imposé par la technologie CMOS ;

o ctudier les limites, en termes de bande passante, auxquelles notre méthode pourra
aboutir;

e voir comment employer notre méthode pour concevoir des filtres multi-bandes ou

filtres multi-réjection.
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ANNEXE A

ANNEXE A

A.1. Calcul du facteur de bruit de la topologie a dégénérescence inductive

La figure A.1 représente le montage du transistor MOS avec ses sources de bruit associé

aux composants R, Lg et Ls . Ce montage représente topologie a dégenérescence inductive

Figure A.1. Modele de bruit de la topologie a dégénérescence inductive [12]

Le but est de calculer le facteur de bruit du montage [12]. L analyse du montage nous

conduit d’abord a éetablir les expressions de la tension et du courant de sortie :

v(_jL R, sl + L c[—j (A1
gm SCgs gm

{Vs +{1+ sCqs (R + R, +sLS)}id +(R, + R, +sLs)ig}

P Im Om (A.2)
out SC
L;Jr . % (R, + Ry + sLS)} + sk,

Sous la condition d’adaptation d’impédance en entrée, I’expression de courant iy et le

facteur de bruit F peuvent s’exprimer comme suit :

RssC
V, j{sgs}id +(Rg + kg )ig

i = Om (A.3)

out = R¢sC

R g1,
Im
£ 2

S {all - sources} (A4)

i2, {R, —only —sources}

*

{Vs . { RS.SCgs }id 4 (Rs +sL, )‘ig }*{Vs N { R .SCgs }id n (Rs +sL, )'ig } (A5)

Im Im

F= .
V, *V,
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1 il i2 j g *iy
F=1+ L5 R2(1yQ2) e 4 { }R f-jQ e (A.6)
ngr?'] VS2 ) V82 QS m : : V32
j Ve Mg
- R, L+ jQ, | =2
\ [ngm:| 5( S) VSZ
ou :
e Q.= c avec w =27t et Cy, :%coxw L (dans la saturation) ;
R gs
o igdg =[cly/iZiZ avec if =4KTy gyAf et iZ =4KTS g Af ;
[ g =a)—C:g2S
? 5940

ou Qs, Cox, W et L sont respectivement le facteur de qualité d’entrée, la capacité d’oxyde de
grille, la largeur et la longueur de grille du transistor MOS.

Compte tenu des relations précédentes, le facteur de bruit peut s’écrire comme suit :

4KT Sw?C? 1
gs
2 2

s Im Rs 5gdo .4kTRs
22
2|C|Rs \/4kT5a) CgS 1

AKT 1940 -
ngm 5gdo %0 4kTRs

F1+ o 290, p2(1,q2)

(A7)

2
S PR — +5[1+?S} 1
124 Qs ngR Qs 5Rs ng
2|C
N || 5.}/_ 1
@ 5 R g0

(A.8)

2
F=1+i.l{ﬂj 1+5i(1+QS )+2|c|. oa” (A.9)
Q, a\aor Sy Sy

= 2C sRc sRc
o, =In et |g=4kT5( : “°]b cf* ]Af+4kT§{ — “°}| |° Af

Non corrélé Corrélé

A.2. Calcul du facteur de qualité Q d’un circuit RLC en fonction de la bande
passante Af

Pour cela, on étudiera le montage de la figure A.2.
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e

otin—|
|

Figure A.2. Circuit RLC série

L’analyse de ce montage conduit aux expressions suivantes :

E—Ri+ j[m-iji (A.10)
Cw

" E

|2

P 1
Rz+(Lw_1f R? 1+(Lw_1)2
Cw R RCw

La bande passante Af = f, — f; est limitée par les fréquences vérifiant la relation :

(A.11)

2
(ﬂ—ij - (A.12)
R RCw
Ce qui implique :
LCw® +RCw-1=0 (A.13)

Les solutions de I’équation (A.13) sont :

_ RC+4/(RC)* +4LC

A.l4a.b
“ 2LC ( )
—~RC+4/(RC)* +4LC
W, = (RC)"+ (A.15a.b)
2LC
On en déduit la bande passante du circuit RLC comme :
R
LC LCu,
En remplacant le facteur de qualité  par son expression Q = R dans (A.16), on
Wy
obtient :
@,
w, — o, :60 (A.17)
On en déduit donc :
fO
=0 A.18
Q= (A1)
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A.3. Analyse de la technique shunt-peaking

La figure A.3 illustre un amplificateur source commune base sur la technique shunt-

peaked.
Vidd
Ld
RL Tout
ot
T out |" ia l
Vin o s TinmgmVin Zow Cint
RL I
(a) (B)

Figure A.3. (a) Amplificateur source commune avec shunt-peaking, (b) circuit petit signal
équivalent [71].

Il est clair que d’aprés la figure A.3(b) la fonction de transfert V,; /i;, s’exprime par
[71] [72]:

7 (s)= R [s(Ly /R, )+1]
T G2 Cop + SR Cygy +1 (A.19)

ou:s=jw
On obtient alors le gain en tension :
s(Ly /R, )+1
" $2L,Cp + SR, Cpoy +1 (A.20)

On introduit dans (A.20) un facteur m défini par le rapport de R, C,,; sur la constant de

a, = gmzout(s): ng

tempsz = L, /R, le gain en tension devient alors :

7s+1

a, :gmzout(s):ngL s222m4srm+l (A.21)
dont le module en régime sinusoidal a pour expression :
2| = 9, R | jo!(wm)+1 |
I (@ (m)Pm+ jol(om)m+1] (A.22)

avec :
e o, =1/R C,,; estla pulsation de coupure initiale (sans I’utilisation de Lg) ;

o 7=1/(m).

Pour la nouvelle pulsation de coupure o, , le gain en tension est défini a -3 dB:
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/(ym)+1 | g
R| jo, (e
e |- (@, llem)Pm+ jo, (@m)m+1] (A.23)
On en déduit :
ja’zl(a’lm)+1 1
— (@, Hoym)Pm+ jo, (om)m+1| 2 (A.24)
A partir de la relation (A.24), on peut exprimer le rapport de @, / @, comme :
2
o, = ( 5 +m+1j [2 +m+1j +m (A25)

On remarque que, d’apres (A.25), I’extension de la bande passante (Bandwidth
Extension Ratio : BWER) est exprimée uniquement en fonction de m. Une fois la valeur de m
est choisie, la valeur de Ly sera calculée par la relation :

RZC
Ly = LTt (A.26)
m
Pour la technique shunt-peaking, I’extension de la bande passante peut atteindre son

maximum lorsque m=1.4 (Figure A.4).

1.0 e — — .

0.9

0.8

Gain normalisée

0.7

m=cc (sans shunt-peaked)
06 | — m=3.1
—_——-m=241
05 | | —e—m=141 R
0_4 L | L | L | L | L | L | L | L | L |

0 02 04 06 08 10 12 14 16 18 20
Fréquence normalisée

Figure A.4. Réponse fréquentielle de shunt-peakeing en pour différentes valeurs de m [72].
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ANNEXE B

clear all;

clc;

pD=(4:4:18).*10.M-3;% puissance consommée
L=0.16.*10.~-6;% longueur effective de canal du transistor
vdd=0.9;

% alpha=1;

C=2; %gama

B=4; % delta

D=0.395; % |C]

vth=0.475;

vsat=8.429e04;%vitesse de saturation
tox=4.08e-09; %épaisseur de I”oxyde
eox=3.5e-11; %permittivité de 1’oxyde

cox=eox./tox; %la capacité de 1’oxyde

u0=4.38e-02; %la mobilité électrique
Esat=2.*vsat./u0;% Champ de saturation
Rs=50; % Résistance de source
Q=(0:0.01:5);% Facteur de qualité d"entrée
N=(B./(5.*C));

for i=1:length(pD)

for j=1:length(Q)
s(i,J)=pD(i);
NF=L1:
%la bande de fréquence ultra large
freqg=[3.1:1:10.6]-*1e9;
NF_aver=[];

for m=1:length(freq)
%la pulsation
wo(m)=2.*pi.*freq(m);
PO=(1.5.*vdd.*vsat.*Esat) ./(wO(m) -*Rs);
n(i,§)=0G)-*2; ]
MCi,3)=(pD(1).*2.*Q(J)-/P0);

F(1,3)=1+((C.*wO(m) - *L./(3.*vsat)) . *((((pD(1) ./PO) . *(1+N))+(2.*D.*
gg;sg?.*sqrt(N))+((PO-/pD(i)).*N.*M(i,j).A2))./(M(i,j).*sqrt(M(i,j

NF1(1,§)=10.*1ogl0(F(i.§));
NF=[NF,NF1(i,j)]1;
end
%Facteur de bruit moyen sur toute la bande passante
NF_moy (i, j)=mean(NF);

end
end

[C,h] = contour (n,NF_moy,s.*10.73);

axis([0.1 1 1 6])

set(h, "ShowText","on", "TextStep~" ,get(h, "LevelStep*))
grid on;
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