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Résumeé

Cette these porte sur les défis techniques et odofiques dans la conception des architectures
mobiles d’émission « tout numérique » reconfigueatfonctionnant dans les bandes cellulaires pour
les standards GSM, W-CDMA, HSUPA et LTE. Avec l'&@uwmn constante des besoins en
communication, les terminaux mobiles doivent étrareesure de couvrir différents standards a partir
d’'une méme architecture, en fonction des bandefédpiences libres, du débit et des contraintes
spectrales. Dans un but de réduction des coltspmgommation et d’'une plus grande intégration, de
nouvelles architectures dites multistandards sd démeloppées permettant a un seul émetteur
d’adresser chaque standard au lieu de parallgissieurs architectures radio chacune dédiée a un
standard particulier. Depuis plusieurs années margé des technologies nanométriques telles que le
CMOS 90nm ou 65nm, ouvrant la voie a une plus gramaimérisation des blocs fonctionnels des
architectures jusqu’alors analogiques. Dans cétige¢ nous identifions les évolutions possibleseent

« monde analogique » et « monde numérique » pamete déplacer la limite de la bande de base
jusqu’a l'amplificateur de puissance. Plusieurshdectures ont été étudiées avec des degrés de
numérisation progressifs jusqu’a atteindre l'amtiiire « tout numérique » englobant une partie de
I'amplification de puissance. Un travail approforsiir I'étude des différents standards cellulaires
mené conjointement avec I'implémentation et la $ation de ces architectures, a permis d’identifier
les différents verrous technologiques et fonctidsirdans le développement d’architectures « tout
numérique ». Les contraintes de pollution spectdse raies de sur-échantillonnage sont apparues
comme dimensionnantes. Pour chaque bande de chauiard, ces contraintes ont été évaluées, afin
de définir une méthode d’optimisation des fréquende sur-échantillonnage. Cependant un filtrage
externe reste nécessaire. Une deuxieme étape raouerg a identifier et concevoir une technique de
filtrage passe bande reconfigurable pour les bandiglaires de 1710 a 1980MHz avec au moins
60MHz de largeur de bande afin d’adresser le stdnd@E, et 23dB d’atténuation & 390MHz du
centre de la bande pour adresser le pire castogél (bandes 1, 3 et 10 en W-CDMA). Nous avons
alors concu et implémenté un filtre reconfiguralde inductances actives, afin de garantir
reconfigurabilité et tres faibles pertes d'insertioCette these a donc permis a partir d'une
problématique actuelle et au travers d'une démactinentification des limites des architectures
« tout numérique », de proposer un prototype de fddapté. Ce filtre a été concu en CMOS 65nm,
réalisé et mesuré, les performances sont confaamresxigences requises.

Mots clés : CMOS65nm, Inductance Active, Emett®agonfigurable, Filtre



Abstract

Reconfigurable Filtering Solution in CMOS65nm foFully digital » Transmitters

This thesis addresses the technical and technalogicallenges in the design of “all digital”
reconfigurable mobile architectures operating t¢atlstandard bands (GSM, WCDMA, HSUPA and
LTE). With the ever-changing communication needsbibe devices must be able to address different
standards from a common architecture dependingrem frequency bands, data rate and spectral
constraints. In order to reduce costs, consumtihto obtain a greater integration, new architestu
were developed and called multi-standard allowingirggle transmitter to transmit each standard
instead of parallelizing several radio architecsueach dedicated to a particular standard. Foraeve
years nanoscale technologies such as 90nm or 63M@Shave emerged, clearing the way to replace
analog functional blocks by greater digital funoab blocks. In this study, we identify possible
changes between "analog world" and "digital wotlid'move the digital boundary from the baseband
to power amplifier. Several architectures have bstedied with progressive digitization degrees to
meet "all digital" architecture, comprising parttbé power amplifier. Extensive work on the studly o
different cellular standards conducted jointly withe implementation and simulation of these
architectures, let us identified the different teological and functional locks in the developmeht o
"all digital" architectures. Oversampling spuriaugnstraints have emerged as dimensioning. For each
band of each standard, these constraints were atgdluo define an optimization method of over-
sampling frequency. However an external filteraguired. A second step led us to identify and ahesig
a reconfigurable bandpass filtering technique fdlutar bands from 1710 to 1980MHz with at least
60MHz of bandwidth in order to address the LTE, 2BdB attenuation at 390MHz from the center of
the filter to address the most constringent filtgrcases (bands 1, 3 and 10 in W-CDMA). We then
designed and implemented a reconfigurable filtaedaon active inductors to ensure reconfigurability
and very low insertion loss. This thesis permitriran actual architecture system issue and through a
process to identify limitations of “all digital” ehitectures, to propose an adapted filtering sofuti
This filter was designed in 65nm CMOS, implementitkasured performance is consistent with
requirements.

Keywords : CMOS65nm, Active Inductors, Transmitieeconfigurable, Filter
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Introduction

Cette thése s'inscrit dans le contexte d’études!’@uolution des architectures d’émission pour les
applications mobiles. Ces derniéres années, de neoxliravaux ont été menés a la fois au niveau
académique et industriel, permettant d'envisageutiliBation d’'architectures d’émission
multistandards. Dans un second temps, afin d’éldtenise en parallele de plusieurs architectures,
chacune dédiée a un standard, la communauté $icjeatis’est orienté vers le développement
d’architectures radio reconfigurables. Ceci intibdlors le cadre de notre étude. En effet, afin de
rendre une architecture reconfigurable il est re&aies, soit de rendre chaque bloc reconfigurabig, s
de revoir la structure méme de l'architecture. Degtte thése, nous avons décidé de nous intér@sser
la seconde option. De plus, les nouvelles techie$o@MOS sub-microniques ouvrent de nombreuses
possibilités dans le domaine de la numérisation a@ehitectures, tout en garantissant un bon
compromis entre consommation et reconfigurabiltgéus montrons dans cette thése qu'il est possible
de tendre vers des architectures d’émission ditiesitcnumérique » a travers un nouveau type de

topologies basées sur une approche échantillonnérgydal a émettre.

Le rapport de thése est structuré en cing chapirepartant des contraintes des standards cedlsilai
actuels puis au travers du dimensionnement desitestiires d’émission «tout numérique »,
I'identification de leurs limitations spectrale® th proposition d’'une méthode d’optimisation dusu

échantillonnage en concluant par la propositiome’solution compléte de filtrage reconfigurable.

Le premier chapitre permet de situer le contextiorde I'étude, au travers de la définition detBirét

et des défis de la multiradio par des mesures dpmation spectrale entre 400 MHz et 6GHz. Ce
chapitre détaille ensuite les particularités degaeastandard cellulaire a I'émission et les cas de
coexistence les plus critiques. Cette étape nousgira ensuite d’avoir un dimensionnement optimal

des architectures, notamment au niveau des cotgisapectrales.

Le second chapitre présente un état de l'art dehitactures d’émission pour les applications
multiradio. Ceci permet de poser les bases destectires d’émission analogiques, d’identifier les
critéres d’évaluation d’'une architecture et d'etraire quelques architectures a la fois flexibles e
capable d’émettre les différentes formes d’ondesstiendards cellulaires actuels, tout en assurant u

rendement optimal.

Le troisiéme chapitre montre [|'évolution progressides architectures analogiques vers des
architectures « tout numériques ». Pour cela, moastrons comment sont numérisés chaque bloc

d'une architecture analogique, tout en identifieast nouvelles contraintes que cela implique. Enfin



nous présentons une architecture «tout numérigirelant une partie de I'amplification de
puissance. Cette nouvelle topologie d’architecasted la base du dimensionnement des contraintes de
conception (fréquence de sur-échantillonnage, nender bits de quantification) pour chacune des
bandes cellulaire. Compte tenu des contrainte®egistence dans le spectre et de la présenceede rai
de sur-échantillonnage, nous proposons une soldgagestion des fréquences de sur-échantillonnage
en fonction de la bande émise. Cependant un fdtederne reste nécessaire pour atténuer ces raies
dues a la nature numérique des architectures. dhaoune des bandes cellulaires, sont alors estimés

les besoin en filtrage.

Le quatriéme chapitre détaille la conception d’utmef passe bande reconfigurable de 1710MHz a
1980MHz basé sur I'utilisation de cellules LC. Ceg@nt, afin de minimiser les pertes d’insertion
dans le filtre et d’augmenter les possibilités eleonfigurabilité, nous avons remplacé les induasanc
passives par des inductances actives hautemerdgiréeéen technologies CMOS 65nm. Nous
détaillons alors la méthode de conception de ahiscilances ainsi que les criteres de reconfigutébili
Chaque partie de cette étude est illustrée pasidasiations, jusqu’a la simulation globale du éltr

utilisant ces inductances.

Enfin, le cinquiéeme chapitre montre les étapes teyeut » et de mesure d’'un filtre passe bande
centré & 1.95GHz et basé sur I'utilisation d’indunctes actives. Nous avons alors mesuré un filtre
ayant 0.1dB de pertes d’insertion, une bande ptessEn135MHz et au moins 24dB d’atténuation a
400MHz du centre de bande.

En conclusion et perspectives, nous illustrons dpacité a utiliser ce type de filtre dans les
architectures multiradio « tout numérique » en ééplace par exemple d’autres techniques dedétra
présentant des pertes d’'insertion supérieuresdB28reportant ainsi la nécessité d’'un gain sepéri

au niveau de I'étage d’amplification.

Cette thése a fait 'objet de 5 publications daes donférences internationales, 2 publications en

conférence nationale, de la présentation d'un simntse et de 2 chapitres d’ouvrages.



Chapitre I.  Speécifications des émetteurs
cellulaires dans le contexte de la radio
reconfigurable

Dans ce chapitre, nous abordons le contexte raise quel nous avons mené notre étude. En amont
d'une étude systeme détaillée sur les architectdiémission cellulaires «tout numérique », il
convient de comprendre dans un premier temps leepbnde la multi radio, et de présenter les
contraintes spectrales liées. Dans un second tergpsge des contraintes spectrales se fera par
l'analyse des différentes caractéristiques et §ipations de chaque standard cellulaire ou de
connectivité. Enfin, nous identifierons les cascdexistence potentiels, que ce soit dans les modes
cellulaires Frequency Division Duplex (FDD) maissiuavec les autres standards de connectivité tels

gue le WiFi, ou bien encore le GPS.

[.1. Concept de la radio cognitive

La radio cognitive peut étre vue comme une assoniahtelligente entre la radio conventionnelle
(nombre fixe de systémes et de services) tel gtéuminal GSM, et la radio logicielle (variation
dynamique des systemes et services). En résunst,uriesysteme radio mobile capable de s’adapter
dynamiguement a son environnement en fonction deddemande (débit, puissance, nombre
d'utilisateurs) et par rapport a 'occupation spalet & un moment donné [Jondral, 2008]. Sonder son
environnement spectral permet ainsi de garantutéidateur un débit optimum pour un taux d’erreur
bit (BER) et un temps de latence minimum. Ainscéscept de radio cognitive induit la coopération
entre terminaux afin d’optimiser au mieux le pagtag spectre.

De nos jours, les débits de données sont de pluplienimportants avec le développement de
nouveaux services tels que la vidéo streamingou la visiophonie. Dans ces cas précis, c'est le
partage du spectre qui est le plus limitant. L'émet ne profite pas des bandes adjacentes qui sont
potentiellement libre et qui pourrait lui permettfétendre sa bande utile. Une étude menée en 2009
en collaboration avec Vaclav Valenta et Martha 8zaans le laboratoire ESYCOM [Valenta, 2009a]
et présenté a [ShC, 2010] met en avant ce phénodesgeus occupation de certaines bandes radio.

Ce point sera développé dans la seconde partie deapitre.

Notre problématique est alors d’étudier la faisebil’'un systeme d’émission reconfigurable de fagon

opportuniste. Cependant, les architectures aesabnt principalement basées sur l'utilisation de



bloc analogique optimisés en performances pour tandard mais a faible potentiel de

reconfigurabilité [Dellsperger, 2006].

Tenant compte de ces limitations, on voit néanmapysaraitre des 1999 [Mittola, 1999] la théorie de
la Software Defined Radio (SDR). Le principe eshdmériser au maximum les éléments de la chaine
d’émission afin d'intervenir de facon logiciellerdala reconfiguration fréquentielle de I'architaetu
Cet ensemble de blocs numériques se regroupe 'sgpellation Digital Front End (DFE). D’apres
cette théorie, le but est de ne conserver analegaans la chaine d’émission, qu'une partie de
'amplification et le filtrage d’'antenne. Cependanbus verrons dans le second chapitre que le
dimensionnement de ces blocs et trés contraigridimhiéé par les verrous technologiques, pour les

fréquences porteuses au-dela du GHz.

Pour le moment, il est difficile a un systéme d&tautement reconfigurable a la fois en fréquesice,

largeur de bande et en puissance de fagon oppsteLan fonction de I'état du spectre.

Ce qui définit le principe de la multiradio, estclapacité de reconfigurer les blocs tout en cosaais
a l'avance les plages de variation des paramedédiis par le nombre de bandes cellulaires ou de
connectivité existantes. Cela se fait en interved@ectement dans la couche physique sur les blocs

analogigues et numériques par commandes discréetes.

[.2. Intérét de la multi-radio

Comme expliqué ci-dessus, la multiradio ne considgrun nombre fini de bandes et de standards
prédéfinis lors de la conception. Ce systeme nerpoutiliser que les bandes de ces différents
standards méme si d’autres espaces sont libres ldasygectre. Leur utilisation doit de plus étre

respectueuse des standards voisins. En ce quiroentss émetteurs actuels, la plage de travail se

situe entre 700MMHz et 6GHz selon les standards.

L'étude menée en 2009 [Valenta, 2009a, 2009b] aniged’établir que méme sur un nombre de
bandes fixes prédéfinies et allouées, il existetdas d’occupation trés différents en fonction de |
région et de I'neure de la journée. Pour identiliéar possibilités d'utilisation de bandes a faitalex
d’occupation, nous les avons identifiées en utilisane antenne logarithmo-périodique avec 30°
d’ouverture sur la bande 400MHz — 6GHz (330 sousles de 20MHz avec 55KHz de résolution).
Les mesures ont été effectuées sur le toit de EESRaris, selon 12 segments de 30° chacun observés
sur 24 heures. Au bout de 12 jours, les spectiamadiers ont été concaténés. Dans cette étude, on
considére qu’une bande est dite occupée si le midegpuissance moyenne est supérieur de 7dB par

rapport a la moyenne du bruit mesuré.



Par exemple sur la figure 1 on peut observer launeed occupation spectrale des bandes GSM900 sur

trois jours différents. On voit que le premier joeiréseau est particulierement sollicité.
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Fig. 1. Mesures d’occupation spectrale des bandes GSM900 famction de I'heure

Nous avons donc identifié que le taux d’occupatimyen des bandes GSM 900 était de 48%, quand a
celui des bandes UMTS (1900-1980, 2010-2025, e0-2170), il est seulement de 17%. Certaines
bandes ne sont donc utilisées que trés peu et fimi@et d’accueillir le trafic d’autres standardls.

est donc de l'intérét de tous les fabricants deniteatux mobile de concevoir des systemes d’émission
reconfigurables, en accord avec les principaux rosgaes de régulation internationaux (UIT),
européens (ECC, CEPT) et nationaux (ANFR).

[.3. Principaux standards de communication visés

Le but de cette partie est de définir un ensemblerieres de comparaison dans la spécification des
différents standards cellulaires visés. Cela perdiappréhender les défis qu'introduisent ces

standards dans la conception d’architecture d’@uedtpour des téléphones portables.

Chaque standard requiert une occupation spectraéepuissance a lI'antenne et des caractéristiqqies d
modulation qui lui sont propres, par exemple tedjes I'Error Vector Magnitude(EVM) ou I’Adjacent

Chanel Leakage Ratio (ACLR). Le dimensionnemennhé’ahaine d’émission nécessite une parfaite
connaissance de ces grandeurs. Celles-ci donnenbiommation sur les capacités de chaque standard
a pouvoir cohabiter avec les autres. Bien enteledustandards sont déployés de facon différente a
travers le monde et les cas d’étude de cohabitatoient en fonction de cela. Les standards qui ont

été choisis sont ceux dont l'intégration dans umméysteme est la plus probable pour les années



futures. Outre les standards actuellement dépldgéds (GSM EDGE) et de 3G (HSUPA), il semble
gue le LTE ait pris le dessus par rapport au WiMAX point de vue des constructeurs et des
opérateurs dans le déploiement de WMAN (Wirelessrdpelitan Area Networks). Dans la partie
suivante nous allons présenter les différentsrestéde qualification des standards, tels que lhoalét

d’acceés, la modulation, les criteres spectrauxeqiudssance.

1.3.1. Critéres génériques de qualification des standards

.3.1.1. Méthodes d’acces

On peut différencier principalement, trois méthodescés : FDMA, TDMA , CDMA et OFDMA.

Le TDMA (Time Division Multiple Access) est un mode multiplexage temporel permettant d’avoir
plusieurs utilisateurs dans une méme bande deenégs. Cette méthode d’accés est particulierement
utilisée dans la norme GSM dans laquelle chaqual Gatepte jusqu’a huit utilisateurs simultanés.

Cette méthode requiert une tres bonne synchrooiisati

Le FDMA (Frequency Division Multiple Access est omode de multiplexage fréquentiel destiné a la
téléphonie mobile. Il s'agit d'un découpage en sbasgdes de fréquence de maniére a attribuer une
partie du spectre a un utilisateur. Chaque utdisase voit attribuer une bande de fréquence, s@éci
de largeur dépendante du standard appliqué. Ledebatte fréquences pour chacun des utilisateurs
peuvent étre également allouées de facon dynamégquimnction du nombre d'utilisateurs et du débit

nécessaire a chacun d’eux.

Le CDMA (Code Division Multiple Access) est une m@te d’'accés par répartition en code, basée
sur une technique d’étalement du spectre. Ainssiplus liaisons peuvent utiliser simultanément la
méme fréquence porteuse. Cette méthode est priegipat utilisée dans les réseaux de téléphonie
mobile au travers du CDMA2000 en 3G et du W-CDMAaicette méthode est également utilisée

dans des applications satellitaires au travers@8,@e Glonass et Galileo.

L'OFDMA (Orthogonal Frequency Division Multiple Aess) peut étre vue comme une méthode
d’acces alliant CDMA et OFDM. Chaque utilisateurvedt attribuer un code d'étalement spectral et
un ensemble de sous porteuses en fonction du di&mit il a besoin. L'OFDMA est plus

particulierement utilisé avec le standard WiMAX.

On peut aussi introduire le SC-FDMA (Single CarrleldDMA), qui est une FDMA, concentrant
I'étalement dans une bande autour d'une portefiseda limiter le PAPR (Peak to Average Power

Ratio). Cette méthode d'acces sera plus préciséddtaillée lors de I'étude du standard LTE.



[.3.1.2. Modulations

La modulation utilisée a un impact direct dansdaception des architectures d’émission. En effet si
on prend le cas du GSM qui utilise une modulatioMSK, alors on aura une dynamique de
I'enveloppe de 0dB si I'on ne prend pas en compfdtte de mise en forme qui introduit presque 3dB
de variation. Par contre si I'on étudie le WIMAX anra une dynamique d’enveloppe allant jusqu'a
29dB max (moins de 20dB 90% du temps) si on atilise modulation 64QAM. D’autres schémas
peuvent étre utilisés en WIMAX tels que QPSK ouQ@&M car le 64-QAM est considéré comme
optionnel pour le moment. De plus le choix du schém modulation aura un impact direct sur le
débit « données » du standard. Dans ces deux cdigue, chacun des éléments de la chaine
d’émission et en particulier 'amplificateur de gsénce, doivent étre congcus en utilisant deux
approches différentes, la premiere avec un amaldiar linéaire, la seconde avec une technique de
réduction du « back off ». Le but est d’éviter tistorsions du signal, dues aux non linéarités des
blocs de la chaine d’émission. Pour un seul stahdaexiste plusieurs schémas de modulation,

comme nous pourrons le voir dans le cas du WiMAX.

1.3.1.3. Critéres spectraux et de puissance

» Bandes allouées pour I'émission

Les bandes allouées pour les standards sont dgfiaiedes organismes nationaux et internationaux.
Compte tenu des bandes allouées dans chacunegitessrdu monde, les caractéristiques d’émission
et de réception (spectre, puissance, débits...) déimies par des organismes tels que I'ETSI, le
3GPP ou IEEE en fonction du standard et de I'apptia visée. Ainsi selon la région de déploiement
les bandes utilisées ne sont également pas les sn&ae exemple dans le cas du WiFi, le standard

utilise les bandes ISM et est donc soumis a désatemns différentes selon la région d’utilisation

e Bruit d'intermodulation:

Le bruit d’intermodulation, exprimé en dBc décdtriveau maximum des produits d’intermodulation
créés par la proximité de deux canaux utilisésdeaix utilisateurs. C’est donc un critére qui impose

une forte contrainte d'immunité pour I'émetteur.

* L'ACPR (Adjacent Channel Power Ratio)

L’ACPR illustré a la figure 2, décrit le niveau gaissance des émissions du standard dans les bandes
adjacentes. Il est exprimé comme le rapport (en ef8)e la puissance dans le canal adjacent par

rapport a la puissance dans le canal principatrif&re est révélateur de la linéarité de I'émaeatteu
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Fig. 2. lllustration de 'ACPR

e Bruit hors bande

Le bruit hors bande caractérise les niveaux despoies acceptés hors bande afin de garantir la
coexistence avec d'autres standards. Ce bruitgisaitausé par des phénomenes de fuite (OL, « cross
talk ») ou de pollution du spectre par des harmeogsgou des produits d’'intermodulation. Un filtrage

est souvent nécessaire pour tenir la lite imposée.

» Puissance minimale et maximale d’émission

C’est la puissance minimum nécessaire a I'émisafionde garantir la bonne réception du signal par |
station de base ou du concentrateur dans le cadr@/ifi. Comme précédemment la puissance

maximum est la puissance limite a I'émission.

 EVM (Error Vector Magnitude)
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Fig. 3. lllustration de 'EVM




L'EVM illustré a la figure 3, est exprimée en degrén GSM et en pourcents (dans le cadre du
WIMAX notamment, exprimée en dB) elle est une meautilisée pour quantifier les performances
d'un émetteur de radio numérique ou récepteur.idgiakenvoyé par un émetteur idéal ou regu par un
récepteur aurait précisément tous les points deotestellation a I'emplacement idéal. Toutefois
diverses imperfections dans la mise en ceuvre, coesrfeites d'oscillateur local (OL), le faible tau

de rejection d’image, le bruit de phase, la lindeebande passante ou le bruit, tendent & écaster le
points de la constellation de leur emplacementlidéBVM caractérise la fagon dont les points ont

déviés par rapport a la position idéale.

1.3.2. GSM, EDGE et e-EDGE

« Méthode d'acces multiple

En GSM, on utilise deux types de méthode d'accésp€ut utiliser le TDMA sur 8 « timeslot » et
donc avoir 8 utilisateurs par canal lorsque I'oit §a multiplexage fréquentiel. On peut également
utiliser du FDMA.

e Modulation:

La modulation utilisée en GSM est la modulation GMS/ec un BT (Bande/temps) de 0.3. Dans le
cas de I'évolution EDGE du GSM, la modulation gék est une 8-PSK. Une évolution de EDGE
utilise une modulation 16-QAM. Actuellement EDGHlisé une 8-PSK une 16-QAM permettra de

passer a 4bits au lieu de trois.

 Type de duplexage

C’est un duplexage FDD dans le cas du GSM, assoaige méthode d’acces TDMA. Cela permet
une multiplication du nombre d'utilisateurs en fioe du nombre de canaux utilisables dans une
méme bande. Par exemple, en DCS1800 la bande eldol@mission (1710 — 1785 MHz) dispose de

375 canaux, soit 3000 utilisateurs potentiels aximam.

« Séparation entre les canaux

La séparation entre chaque canal est de 200KHpeDdhdonc connaitre la répartition du nombre de

canaux dans chacune des bandes, ainsi pour le DC®b8s aurons 375 canaux.

« Largeur de bande du signal

En GSM, les différents canaux sont trés prochestssdes autres puisque la largeur de bande du

signal est égale a 200KHz soit la méme valeur @spdcement entre les canaux.



o Débits:

Le débit théorique est de 270.833 Ks/s par caswthant que dans chaque canal apparaissent 8
utilisateurs maximum. Le débit maximal par util@at est de 171 kbit/s en GSM (GMSK) et de 495
kbit/s en EDGE (8-PSK) avec un débit parole de&kldi®'s par utilisateur dans les deux cas. Le E-

EDGE introduit I'utilisation de plusieurs porteusasvoie descendante afin d'augmenter le débit.

« Efficacité spectrale :

En GSM, l'efficacité spectrale est de 0,85 bit/s/Hibrs qu’en EDGE elle est de 2,47bits/s/Hz soit

presque trois fois supérieure au prix cependamt BAPR plus élevé.

« Bandes allouées pour I'émission

Ici, nous n’observons que les bandes GSM en émissio

Bande GSM850 824 MHz & 849 MHz
Bande GSM900P 890 MHz & 915 MHz
Bande GSM900E 880 MHz & 915 MHz
Bande GSM900T 870.4 MHz a 876 MHz
Bande DCS1800 1710 MHz a 1 785 MHg
Bande PCS1900 1850 MHz a 1910 Mle
Fig. 4. Répartition des différentes bandes GSM

e Bruit hors bande :

Dans un premier temps, nous nous intéressons aissiéns dues a la modulation et au bruit large
bande. Nous prenons I'exemple de celle du GSM®@08 b modulation GMSK pour des puissances
de sortie comprises entre 33 et 39 dBm, qui s@nplessances requises pour une station mobile. Dans
ce cas, la classe de puissance utilisée sera assectt (33dBm). Pour le DCS 1800 (en GMSK) la
classe de puissance utilisée sera une classe Br{§0dussi, par exemple pour le GSM900, on peut

définir le masque pire cas a respecter dans leatidne modulation GMSK:

_,,: }\

-

Limite d'émission (dBc)

L
[/

Offset en fréquence (MHz)

Fig. 5. Masque d’émission en GSM900



Pour le DCS, le masque est plus sévere de 2dBlawddesMHz de la porteuse. Si I'on n'utilise pas
une GMSK alors les niveaux de puissance tombertd®8 pour le GSM900 et & 26dBm pour le
GSM1800.

Pour le GSM900 et le DCS1800, les émissions pasasié doivent en aucun cas dépasser : -36 dBm
dans la bande 9 kHz a 1 GHz; -30 dBm dans la bartéldz a 12,75 GHz.

La puissance mesurée dans une bande de 100 kbiguéole téléphone est en mode veille, ne doit pas
dépasser: -57 dBm dans la bande 9 kHz a 1 008, M# dBm dans la bande 1 - 12.75 GHz.

Cependant, il existe des exceptions que nous dééins en Annexe 1.

e Bruit d'intermodulation :

Il ne doit pas dépasser -70dBc, ou -36dBm (prefeig@re cas), sur un « timeslot ». Cela doit étre

vérifié pour des fréequences comprises entre 6MH& lghite de la bande suivante.

e Puissance maximale et minimale d’émission :

Les puissances maximales d’émission (en dBm) ssrgudivantes en GMSK

Pour GSM 900 : GMSK : 33dBm (+2dB) QAMs : 27dB# & +3dB)
Pour DCS 1800 : GMSK : 30dBm (+2dB) QAMs : 27dB# & +3dB)
Les puissances minimales d’émission sont de 5dB@3M et de 0dBm en DCS.

 EVM:

Lorsque I'on travaille en GMSK, I'EVM est uniquemntdige a I'erreur de phase :
5° RMS et maximum 20° en valeur pic.

Lorsque I'on travaille dans une autre modulationN@@our le EDGE), nous devons avoir :
9% d’EVM en conditions normales.
10% d’EVM RMS en conditions extrémes.

30% d’EVM pic en conditions extrémes.



1.3.3. UTRA FDD : W-CDMA, HSUPA et HSDPA

Les standards présentés dans cette partie somisdébhmme étant des standards 3G permettant
d’atteindre des débits de données supérieurs a de3EDGE tout en permettant le transfert de
données vocales. Ces standards ont été développsdedbut de répondre a une demande croissante

en termes de trafic de données (type mail, naaigatiternet).

« Méthode d'acces multiple

La méthode d’'accés multiple utilisée est le CDMAJE Division Multiple Acces).

e Modulation:

Initialement, la modulation utilisée est la QPSKep€ndant I'évolution du standard vers le HSDPA a

amené a utiliser une modulation 16-QAM pour augmeket débit, avec une bande 3.84MHz.

» Type de duplexage

Le duplexage utilisé est le FDD, permettant de ntépehaque utilisateur en fréquence a un instant
donné. Un utilisateur peut prendre plusieurs frégae en méme temps en fonction de leur nombre,

du débit demandé par chacun et du gabarit & I'éoniss

» Séparation entre les canaux

La séparation entre les canaux est de 5MHz endrérdguences centrales des canaux. La marge de

1.16MHz entre canaux, permet d’avoir un masqueairennent moins sévére qu'en GSM.
+ Deébits:

Le débit symbole par canal est de 3,84Mcps, eélst gharole par utilisateur est de 12,2Kbit/s.’& |
s’intéresse a la voie montante on peut atteindsedébits de I'ordre de 200Kbit/s en QPSK, jusqu’a
42Mbits/s dans I'évolution HSDPA associée a unbrietogie MIMO.

+ Bandes allouées pour I'’émission

Il existe 15 bandes de fréquences (UL et DL) régmrtlans le spectre. Nous détaillons ici les 15

bandes en émission ainsi que I'espacement avéaletes de réception.

Bandes| Bandes UL allouées  Espacement UL{DL

! 1920 - 1980 MHz 190 MHz

2 1850 - 1910 MHz 80 MHz.

1710 - 1785 MHz 95 MHz.




4 1710 - 1755 MHz 400 MHz
5 824 - 849 MHz 45 MHz
6 830 - 840 MHz 45 MHz
! 2500 - 2570 MHz 120 MHz
8
880 - 915 MHz 45 MHz
9 | 1749.9 - 1784.9 MHz 95 MHz
10
1710 - 1770 MHz 400 MHz
11
1427.9 - 1452.9 MHZ 48 MHz
2
698 - 716 MHz 30 MHz
13 777 - 787 MHz 31 MHz
14 788 - 798 MHz 30 MHz
1 704 - 716 MHz 80 MHz

Fig. 6. Bandes allouées en UTRA FDD

Les bandes 12 13 14 et 17 sont tres séveresrapdeate sélectivié des bandes d’émission (Tx) et de
réception (Rx). La bande 10 se trouve trés pro@ssfiquences GPS. Nous détaillerons les critéeres

de conception lors de I'étude sur la cohabitatianesles standards.

e Bruit hors bande :

A partir du détail du standard (voir Annexe 2),d#finit le masque en relatif (dBc) par rapport a la

puissance de la porteuse ou en absolu (dBm/ X MAlmki, on peut définir le masque a respecter :

dBc

-0 =

3 -

45 —

-50

-10 -5 0 5 10
Offset en fréequence (MHz)

Fig. 7.Masque d’émission en UTRA FDD



Les valeurs d’ACLR sont de 33dB a 5MHz de la patecet de 43dB a 10MHz de la porteuse. On doit

également minimiser les émissions parasites auedsd 2.5MHz de la porteuse, en suivant le tableau

de la figure 8.
Offset de la porteuse Bande de mesureé  Minimum reqgsii
9 kHz< f < 150 kHz 1 kHz -36 dBm
150 kHz< f < 30 MHz 10 kHz -36 dBm
30 MHz< f < 1000 MHz 100 kHz -36 dBm
1 GHz< f<12.75 GHz 1 MHz -30 dBm

Fig. 8. Bruit hors bande en UTRA FDD

Ces parasites sont essentiellement dus aux énssdioarmoniques, de produits d’intermodulation, et

aux produits de conversion en fréquence, mais ertlles émissions hors bande. Ces données
correspondent aux valeurs minimales a respectpenciant pour chacune des 14 bandes il existe des
particularités. En général, le niveau limite seesid -60dBm mesuré dans une bande de 3,84MHz. Le

détail pour chacune des bandes est défini en Anbexe

e Bruit en bande de réception :

Il est nécessaire de quantifier le bruit dans ledeade réception afin que I'émetteur ne désensibié

récepteur. Pour chacune des bandes, celui-ci e86d8m, mesuré dans une bande de 100kHz.

e Bruit d'intermodulation :

La valeur autorisée pour les raies d'intermodulatians le cadre d’'un espacement entre les canaux de
5 MHz, est de -31dBc a 5MHz et de -41dBc a 10MHbod de canal.

« Adjacent Channel Power Ratio :

Quelle que soit la classe de puissance a I'émis#&snACPR doivent étre de 33dB a 5MHz de la

porteuse et de 43dB a 10MHz de la porteuse.

* Puissance maximale d’émission :

Il existe 5 classes de puissances maximales. Raradre des applications de téléphonie portable, on
se concentrera sur la classe 3, soit une puisghé@ggssion comprise entre 21 et 25dBm en fonction
de la tolérance du standard, pour une puissanée dis 24dBm. Quelle que soit la bande d’émission

étudiée, la puissance minimale qui doit étre fauen'antenne (en conduit) doit étre de -50 dBm.

 EVM:

Lorsque le schéma de modulation est celui de |QAB4 la valeur maximale d’'EVM est de 14%

(mesurée a une puissance de sortie de 20dBm) sm@iSK ce sera 17.5%.



» Evolution : DC-HSUPA (Dual Carrier Uplink)

Il s’agit de I'évolution du HSPA par mise en plagde plusieurs porteuses. La structure actuelle des
bandes UMTS (par paires de 10 ou 15MHz) encouragte c&volution. L'idée principale est
d’optimiser I'utilisation de la ressource spectrptrur garantir une meilleure efficacité en distabu
linformation autour d’'une ou deux porteuses, soivie débit voulu et le taux d'occupation. Sans
MIMO (Multiple Input Multiple Output) avec une 64AM, le débit est de 43.2Mbits/s, contre
42Mbits/s en HSDPA MIMO. Cette standardisation, apjira dans la release 9 de 3GPP (3G

Partnership Project). Pour le moment les infornmetidisponibles sont les suivantes :

. Le mode « Dual » permet de concaténer deux bamdiegigure 8)
. Les ACLR et émissions parasites seront prochesT@10MHz
. Maximum 10dB de différence entre les deux porteuses
. La puissance maximale est la méme qu’en « Singlais étalée sur deux porteuses.
Mais cette amélioration risque d’avoir un impactr sla conception de [|'émetteur et le

dimensionnement des éléments du RFFE (RF Front:End)

5MHz  5MHz
>

Fig. 9. Architecture a conversion directe pour A-LTE

On peut citer par exemple:

« Des remontées spectrales plus importantes a cadaebdnde plus large.

* Le risque d’'une différence de niveau des deux pees®, I'image d’'une porteuse peut venir
perturber la deuxiéme porteuse et augmenter 'EVM

* Les difficultés a gérer le SNR (Signal Noise Ratmmur deux porteuses de puissance

différente.



1.3.4. LTE FDD et TDD
Le LTE (Long Term Evolution) se présente commeténdard cellulaire de quatrieme génération
permettant d’attendre les débits de données snffispour des applications telles que la visio-
conférence ou la navigation internet rapide. Pdtairadre ce débit nous allons voir qu’un schéma de
modulation particulier a été adopté, ainsi qu'um élargissement des canaux jusqu'a 20MHz dans

certaines bandes.

 Meéthode d'accés multiple :

Il y a deux méthodes d’acces, selon que I'on camsida voie montante ou la voie descendante. En
voie descendante la méthode d'acces utilisée €fOMA. L'OFDMA est utilisé sur la voie
descendante car il présente de nombreux avantegegue la résistance aux multi-trajets et unesfort
efficacité spectrale. L'OFDMA permet également dlexibilité de I'allocation des ressources en
temps et en fréquence. L'utilisation potentielle MIMO est un atout du LTE. Par contre en voie
montante le SC-FDMA est utilisé. Ainsi en émettant une seule porteuse on tend a diminuer le
PAPR.

 Modulation :

Le standard utilise 3 schémas de modulation : [8IQFa 16-QAM et la 64-QAM. Il faut préciser que

la modulation 64 QAM est pour le moment optionnelbevoie montante.

« Type de duplexage :

Les deux types de duplexage (TDD et FDD) sonisatiles en LTE. Il y a 14 bandes de fréquences
(bandes 1a 14) qui utilisent le FDD et 8 bandes¥3®) qui utilisent le duplexage TDD. Ainsi le
standard permet de s’adapter aux anciens stanéarstant dans les zones ou la couverture LTE
n'existe pas. La transition est donc possible &¥édTS FDD (W-CDMA), 'UMTS TDD (LCR ou
HCR) et le GSM/EDGE.

e Largeur de bande du signal :

Les différentes bandes allouées contiennent, entifon du débit choisi, six largeurs de canaux

différentes. Sur la figure 10, on peut voir lafida de canaux supportées par chacune des bandes.

Largeur de canal | 1.4 MHz | 3MHz 5MHz 10MHz 15MHz 20MHz
2,345 | 234538 1,2,3,4,7 1,4,10,33,35
Bandes 83536 | 3536 | 1113339 g10.33-a0| 1:410:33-40) 5537 39,40

Fig. 10.Répartition des blocs de ressource



« Débits :

Les débits sont trés variables en fonction de ledbautilisée (1.4 — 20MHz). Pour le cas (20MHz)

offrant le plus de débit le choix des modulationganction du rapporE/N, impact le débit :

En voie montante la modulation QPSK est la plumsageuse pour des valeursE#, inferieures 7

dB. Au-dela c’est la modulation 16QAM qui permeattindre un débit de 50 Mbit/s pour EgiNy
supérieur a 23 dB. En voie descendante la modul@P@SK est la plus avantageuse pour des valeurs
de EJ/Ny variant de 0 a 11 dB. Pour des valeursghl, de 11 a 20 dB, c’est la modulation 16QAM
gui donne le meilleur débit. Pour EYN, supérieur a 20 dB, la modulation 64QAM est préiflera
(100 Mbit/s).

» Bandes allouées pour I'’émission :

Il existe 22 bandes pour I'émission, dont une bguaréie est issue de la norme UTRA TDD et UTRA
FDD. En effet le LTE est une évolution de ces detaxdards.

1 1920 MHz - 1980 MHz
2 1850 MHz - 1910 MHz
3 1710 MHz - 1785 MHz
4 1710 MHz - 1755 MHz
5 824 MHz - 849 MHz
6 830 MHz - 840 MHz
7 2500 MHz - 2570 MHz
8 880 MHz - 915 MHz
9 1749.9 MHz - 1784.9 MHz
10 1710 MHz - 1770 MHz
11 1427.9 MHz - 1452.9 MHz
12 698 MHz - 715.9 MHz
13 777 MHz - 787 MHz
14 788 MHz - 798 MHz
17 704 MHz - 715.9 MHz
33 1900 MHz - 1920 MHz
34 2010 MHz - 2025 MHz
35 1850 MHz - 1910 MHz
36 1930 MHz - 1990 MHz
37 1910 MHz - 1930 MHz
38 2570 MHz - 2620 MHz
39 1880 MHz - 1920 MHz
40 2300 MHz - 2400 MHz

Fig. 11.Bandes allouées en LTE

e Bruit hors bande :

A partir de la norme nous pouvons extraire lesques d’émission normalisé para rapport a la
puissance de la porteuse pour chaque type de tanedlcul pour chague bande est également

normalisé en fonction de la résolution.
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Fig. 12.Masques d’émission LTE en fonction de la largeur de cel normalisé par rapport au niveau de la porteuse

« Parasites dus au I/Q « crosstalk » :

Ces parasites sont dus aux interférences provogaées « crosstalk » ou par un « DC offset ».eCett
interférence apparait comme une sinusoide non réedulec la fréquence porteuse mais avec un léger
offset. Cette interférence DC est ensuite mélamgeur de la porteuse et vient perturber le signal,
autour de sa porteuse avec un léger offset. On queadi la nommer fuite de l'oscillateur local. Le

niveau a ne pas dépasser est de -25dBc lorsqueskapce d’émission est supérieur a 0dBm.

+ Adjacent Channel Power Ratio :

Les ACPR sont divisés en trois zones : UTRA-ACLBTRA-ACLR2 et E-UTRA-ACLR.

Largeur de canal 1.4MHz 3MHz 5MHz 10MHz 15MHz 20 kH
UTRA ACLR1 33dB 33dB 33dB 33dB 33dB 33dB
UTRA ACLR2 - - 36dB 36dB 36dB 36dB
E-UTRA ACLR 30dB 30dB 30dB 30dB 30dB 30dB

Fig. 13.Répartition des ACLR en fonction de la bande passaat



e Puissance minimale et maximale d’émission :

La puissance d’émission minimale n'a pas encoreléfiéie par la normalisation. Cependant d’apres
la norme du standard, elle sera inférieure a -4QdBanpuissance maximale a I'émission est de

23dBm avec une marge de +/- 2dB.

« EVM:
L’EVM doit étre mesurée pour une puissance a I'émis qui est supérieure a -40dBm. En fonction

du schéma de modulation utilisé, la valeur varie :

QPSK~> 17.5% 16-QAMD 12.5% 64-QAM-> Pas encore défini



I.4. Coexistences a prendre en compte dans la conception

Dans les paragraphes précédents, nous avons gledéteacun des standards cellulaires a I'émission

Cependant il existe des standards de connectivitétidjsent les mémes bandes :

Cellulaire Connectivité

UWB

WiF

Bluetooth
GPS

UMTS FDD

Fig. 14.Répartition des standards de communications celluiees et de connectivité

Un utilisateur, utilise a la fois des standardscdenectivité et un standard cellulaire. Les PANs
permettent des communications efficaces a counteé@opar exemple le Bluetooth. Le systéme de
positionnement global (GPS) offre aussi des petsscde localisation trés importantes et doi étr
intégré aux architectures mobiles actuelles. It fdésormais considérer les standards de diffusion
multimédias tels que le DVB-H ou le T-DMB. Enfin Wiet WIMAX présentent de fortes interactions

avec les bandes cellulaires.
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Fig. 15. Répartition des standards de communications mobige



Afin de bien évaluer la perturbation apportée mar $tandards ou la désensibilisation que ceux-ci

subissent, il faut définir des critéres d’évaluatprécis.
Pour chacun de ces standards, il faudra définir :

* La bande allouée.

* La sensibilité a la réception.

» La puissance a I'émission

* Le type de perturbation introduite.

On distinguera principalement, trois types de pbetion dans un mobile :
D’une maniere générale, les perturbations sont :

- I'émetteur de connectivité qui dégrade la réceptiomécepteur cellulaire.
- I'émetteur cellulaire qui dégrade la réception decepteur de connectivité avec deux
contributions :
- le signal utile de I'émetteur cellulaire qui doiteépris en charge par le récepteur de
connectivité grace a un filtrage (ceci intervieattsut dans la conception du « front-
end »).
- le signal hors bande (large bande) de I'émettellulaige qui peut étre placé dans la
bande de réception du récepteur de connectivitgst@é point de perturbation le plus

important & prévoir dans la conception de I'émettéaepteur.

1.4.1.1. GPS

Méme si le GPS a été créé par 'armée américdimet utilisé dans le monde entier. Dans cetteeétud
nous ne détaillerons pas les standards Galiléoffe)irou Glonass (Russie), car ils ne sont pas ou pe
utilisés pour le moment. La méthode d’acces utlisét le CDMA. Un étalement du spectre par
codage est mis en place au travers d’une modul&®8K. La largeur de bande du signal est
10,23MHz en codage P(Y) et de 1,023MHz en code Cé&.débits symboles sont également soumis
au codage utilisé. En P(Y) on aura un débit « syenbale 10,23Ms/s et de 1,023Ms/s en codage C/A.
Dans tous les cas, le débit maximum par utilisaéstiseulement de 50bit/s. Cependant un tel dgbit e
suffisant pour un positionnement dans I'espacep@ut tout de méme préciser que Glonass arrive a
des débits de prés de 500bit/s. Concernant lesebaaltbuées, Il existe deux bandes de 10,23MHz,
centrées sur deux porteuses. La premiére porteusewse a 1575,42MHz et la seconde se trouve a
1227,6MHz. Il est a noter que la bande 1575 ses&rpuoche de la bande 11 RX du WCDMA (1475.9



- 1500.9 MHz). De plus il peut aussi y avoir deteiférences avec la bande de réception DVB-H
(1600 1700) aux Etats-Unis.
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Fig. 16.Répartition des standards de localisation

Maintenant que nous avons vu la fagon dont le GiSdgissait avec deux autres standards, il faut
regarder a quel niveau de perturbation, le sigr&b @st capable de résister. D’apres la spécifitatio
du standard, le niveau minimum d’un signal GPS giti étre de -132dBm. Il faut donc veiller a ce

gue la réception de signaux W-CDMA ou de signaBEH ne désensibilise pas le récepteur au

risque de ne pas pouvoir recevoir le signal GPS.

.4.1.2. Bluetooth

Le Bluetooth est déployé partout dans le mondestQi@ standard dit global. La méthode d’'acces
multiple du standard est le FHSS. C’est une métlgoietilise plusieurs canaux répartis sur unedarg
bande de fréquence. Ce sont des sauts qui suinergd@guence pseudo aléatoire connue de I'émetteur
et du récepteur. La modulation utilisée est unekGFfi est une FSK associée a un filtre gaussien (
ou O binaire). Le mode de duplexage est le TDD. séparation entre les canaux est de 1MHz. La
largeur du signal est également de 1MHz. Le d8fitbole maximal par canal est de 1Ms/s. Le débit
parole maximum est de 64Kbit/s. Concernant le débiximum par utilisateur, il est variable selon la
communication. En communication asymeétrique le td@but atteindre 723kbit/s , par contre en
communication dite « symeétrique », celui-ci tombe433kbit/s et 57kbit/s en communication

« Forward ». Concernant les bandes allouées, cdminfi, le Bluetooth est basé sur l'utilisationsde

bandes ISM. Cette bande peut donc varier d’'un palsutre. D’un point de vue global, la bande



utilisée est : 2400-2483,5 MHz. Mais en Franceedeande est réduite a 2446,5 - 2483,5MHz ; soit
une bande de 37MHz allouée. La trés faible portéeadstandard permet une utilisation quasi infinie
des canaux, car il y a peu de chance de saturdtioéseau. De par la bande allouée qui se trouve da
la bande ISM 2.4GHz, ce standard se trouve en mprésdu WiFi et du WiMAX. Nous pouvons
imaginer qu’un utilisateur téléphone via WiMAX etiligant une oreillette. Dans ce cas nous nous
trouvons confrontés & une perturbation entre déandards dans le méme mobile. On peut imaginer
avoir aussi la réception Bluetooth , brouillée pae borne WiFi ou une station de base WiIMAX se
trouvant a proximité de I'utilisateur. C’est alanse perturbation externe qui est induite. On pesgsia
imaginer une perturbation induite par 'harmoni@ud’une porteuse dans la bande d’émission GSM
(824-827MHz) ; jusque dans la bande (2470-2480MHdzBluetooth.

Bandes allouées pour Bluetooth (Standard 802.15.1-2005)
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Fig. 17.Bandes allouées pour le Bluetooth

Si nous avons une sensibilité au niveau du récepieretooth de -77dBm, alors le niveau maximum
autorisé pour le GSM Tx est de -78dBm. Ainsi, dansémetteur ou la rejection de I'antenne a la
bande Bluetooth est de 10dB, il faudra que le nivisl’lharmonique 3 du GSM soit au maximum de -
68dBm.

1.4.1.3. TV et radio mobile DVB-H et T-DMB

Depuis I'explosion d’internet ces 10 dernieres asn&t le développement de lallocation de
fréquences pour 'UMTS, la demande d’applicatioes«dstreaming » est de plus en plus forte. Ce
genre d’application nécessite cependant des déiptsrtants que 'UMTS ne peut pas fournir dans les
applications mobiles. Cela signifie qu’ a I'exceptid’'une utilisation point a point, il existe une

demande pour des applications mobiles. Ainsi, ketésnes de radiodiffusion terrestres se sont

récemment positionnés en tant que moyen de difiud@streaming de contenu multimédia vers les



mobiles, voir méme vers des récepteurs de poclugi@mient dédiés a cette application. |l existestroi

solutions qui pourraient répondre a ces exigences :

* Le DVB-H principalement déployé en Corée mais agssarrive en Allemagne.
* Le T-DMB issu du DAB, déployé en Corée et qui si&ployé en France.

* L'ISDB-T principalement déployé au Japon et quseea pas déployé en Europe.

Le DVB-H

Le DVB-H est un standard de transmission vidéoa¥alpar le projet DVB et édités par 'ETSI. Le
DVB-H est une adaptation du DVB-T, le systéme pgauglévision terrestre numérique (TNT). Il est
adapté aux exigences des récepteurs de pocheueldes mobiles ou des PDA. La technique de
multiplexage par intervalle de temps permet de iréda consommation électrique pour les petits
terminaux, la partie réception radio n'ayant a fiemner que pendant l'intervalle de temps dévolu au
programme sélectionné. Chaque intervalle de tengos pontenir jusqu'a 2 Mbits de données. Le
systéme DVB-H a été validé par 'ETSI (Rapport Téghe TR 102401). Bien que spécifié pour des
récepteurs fixes ou lents (piétons), le DVB-H famrmberait correctement dans des véhicules jusqu'a
70 km/h. La méthode d'acceés utilisée est 'TOFDM @PSK , 16QAM et 64QAM. La largeur de
bande du signal est de 8MHz avec un espacememr lestcanaux de 8MHz également. Comme le
débit symbole maximum est de 6.75Ms/s alors le tdgfg@iximum par utilisateur dépend de la
modulation utilisée : de 10.56Mbits/s (QPSK) a 8Mbits/s (64QAM). Il existe principalement 4

bandes.

e 47 -68 MHz (VHF Bande 1)

e 174 - 230 MHz (VHF Bande 3)
* 470 -698 MHz (UHF Bande 4)
* 698 — 862 MHz (UHF Bande 5)

En France, par exemple, les bandes utilisées sgtatdt les bandes 3 et 4. La sensibilité a la
réception dépend elle aussi de la modulation ééliSi I'on utilise une 16QAM la sensibilité sema-d
76.2dBm pour garantir un C/N de 22dB alors qu'aee@QPSK la sensibilité est de  -83dBm car on
ne doit garantir que 15dB de C/N.

Le T-DMB

Ce standard est congu pour transmettre des selécesdio ou de télévision. Il permet également de
diffuser des applications interactives, c’est lalsenorme de radio numérique a le permettre. Le T-

DMB en Europe est issu du DAB au travers du pr&ateka. On retrouve donc beaucoup de



similitudes avec ce standard. La méthode d'acdedoes I'OFDM et la modulation est une D-QPSK.
La largeur de bande du signal est de 1.54MHz poaragparation entre les canaux de 1.71MHz. Le
débit symbole maximum par utilisateur est dimenséopour des applications audio type radio mais
aussi pour de la vidéo avec un débit de 1.22Meisua débit maximum de 2.43Mbit/s. Un avantage
du T-DMB est que I'on peut choisir la couverturesgible de 12 & 96Km en fonction de 4 modes. Cela
influence directement la fréquence utilisée et déex bandes allouées. Le mode 1 permet une
couverture de I'ordre de 96Km, pour cela il faueda bande de fréquence utilisée se situe en dessou
de 375MHz. Il existe principalement 2 bandes utilés bande 1 (48-67MHz) et la bande 3 (175-
239MHz). En Europe, la bande utilisée, compte w@e&d’'occupation du spectre sera la bande 3. La

sensibilité du récepteur est de -98dBm pour garantC/N de 15dB.

Contraintes spectrales et coexistence

Dans les deux cas (T-DMB et DVB-H) les deux mémasdes de fréquence sont utilisées. La plus
contraignante est la bande 175-239MHz. Si I'on mgaeulement le DVB-H, alors la contrainte la
plus forte est pour la bande 462-698MHz car ort pgoir une désensibilisation du récepteur de la

part d’'un émetteur GSM 900 ou 850 par exemple.
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Fig. 18.Bandes TV DVB-H et T-DMB

Comme le montre le plan de fréquence présenté@ardede transmission GSM est tres proche de la
bande UHF du récepteur TV. En raison de cette piio&j le signal TV recu peut étre
considérablement dégradé si les interférences dynalsi GSM ne sont pas rejetées.
Une des solutions peut étre un blocage de cesitgargsace a un filtre passe bas a forte réjectian,

dela des 698MHz de la bande de réception.



1.4.1.4. WiFi

En tant que récepteur de connectivité, le WiFi t @re également exposé aux perturbations induites
par les standards cellulaires dans ses bandescdetigh, de par sa proximité avec les bandes
d’émission 3G (W-CDMA / HSDPA) et 4G (LTE).
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Fig. 19.Coexistence entre bandes cellulaires et bandes WiFi

Nous voyons sur le spectre de la figure 19, |xistence entre les bandes d’émission « cellulaires
et les bande de réception WiFi (a/b/g/n). On peitla proximité entre les bandes 7 et 1 de la 3G
avec la premiére bande WiFi (b/g) allant de 24@d83.5 MHz. Afin de bien comparer les bandes, les
niveaux de puissance a I'’émission ont été pris pesircas de puissance maximale (33dBm pour
GSM850 et 900 / 30dBm pour DCS et PCS / 25dBm MI€DMA). Dans la cas de la réception
nous fixons le niveau de sensibilité a -82dBm atile pire cas (pour BPSK) sachant que le meilleur
cas est a -64dBm (64QAM 5/6). D’aprés la norme Wiili a un niveau de bruit externe a ne pas
dépasser dans la bande de réception qui est dam® leas 32dB en dessous de la sensibilité, soit -
114dBm. En imaginant que nous ayons une antenne H¥alB d'isolation alors nous pourrions

relacher cette contrainte a -104dBm.

1.4.1.5. WIMAX

Concernant le WIMAX, nous nous trouvons dans wsdm perturbation possible de I'émetteur sur le
récepteur de connectivité (ici WIMAX). Le spectte la figure 20, illustre bien le souci de coexiste

On différencie les bandes de réception US et Eemup tout en conservant, quelle que soit la bande,
une référence en sensibilité de -74dbm. Cette lsiéitésiest celle que I'on a avec une modulation

64QAM pour une vitesse de 3km/h (piéton).
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Fig. 20.Répartition des bandes cellulaire et WiMAX

On voit bien sur le graphe que de nombreuses baNaddaX US (bandes 3, 5, 2 et 1) sont proches de
la bande cellulaires PCS 1900, également utilisbe dSA. Si I'on se penche sur les bandes
européennes, on constate qu’elles sont beaucowp gignées des bandes cellulaires. En effet la
premiére bande WiMAX européenne (bande 10) se &it8410MHz soit a de 790 MHz de la derniéere
bande d’émission LTE. Concernant la sensibilitéedtruit maximum dans la bande a la réception du
WIMAX, ceux-ci dépendent de plusieurs parameétrelsgtie la largeur de bande du signal, le nombre
d’antenne, le schéma de modulation et la vitessglidation (piéton, voiture ou fixe). Globalemdat
sensibilité du récepteur WiMAX est de -85dBm ce [jmite le signal interférant a -105dBm dans la

bande de réception dans le cadre d’'une 64QAM.

[.5. Conclusion

En conclusion de ce chapitre nous pouvons voirlguwmnception d'un émetteur multistandards et tres
complexe tant les critéres de coexistence entrstiexdards sont élevés. Cette premiere étude nous a
permis de dresser I'ensemble des gabarits d’émissie@specter pour les différents standards cielisla
Lorsque nous aurons identifié une architecture éion « tout numérique » candidate, alors celle-ci
devra respecter chacun des cas de coexistencelighitis spectrales a I'émission. Compte tenu des
fortes contraintes de rejection des pollutions Bpxs nous entrevoyons déja la nécessité de sotuti

de filtrage tout au long de I'a chaine d’émission.






Chapitre Il.  Architectures d’émission
pour les applications multi-radio

[1.1. Critéeres d’évaluation d’'une architecture d’émission

Notre travail s’'inscrit dans le domaine des ardhitees reconfigurables pour I'émission de standards
cellulaires. Afin de pouvoir comparer différentesusions pour la conception d’'une architecture
multi-radio, nous allons nous intéresser & deurdga catégories de criteres de jugements : cébie i
au standard et a la qualité du signal généré (pesioce électriques incluses), et celle liee a
'implantation (limites technologiques). La prise compte des avantages et des inconvénientssur ce
des différents critéres et figures de mérite decha de ces catégories nous permettra d’appréhender
une difficile sélection des architectures candisigsélection partielle éventuellement).. En fonctio
standard, des capacités d'implémentation liées tedanologie et des performances visées, chaque

type d'architecture présente un intérét.

1.1.1. Criteres liés au standard

. Dynamique de contr6le en puissance

Le contrdle de la puissance d’émission permet derdés émetteurs mobiles dans une cellule afin
d’éviter des phénomeénes de masquage et de satukdtla réception. Les différents standards a
émettre ont chacun leurs spécifications (gammeuilesgnce et pas) pour le contrdle de puissance.
Dans un systeme multistandards, en fonction dudatana émettre, I'architecture doit étre capable de
contréler la dynamique du signal. Cette dynamigewt atteindre en valeur pic les 90dB lorsque I'on

émet des signaux de type W-CDMA.

. Gestion du PAPR (Peak to Average Power Ratio)

Ce parametre caractérise la fagon dont I'architecgére I'émission en puissance des signaux a forte
dynamique d’enveloppe et les probléemes de linéatitée rendement qui lui sont associés. Il traduit
capacité de l'architecture a générer, et le plus/eat amplifier en puissance jusqu’a I'antenne, la
forme temporelle du signal, tout en limitant lefetsf de non linéarités introduits (par exemple tbgs
I'amplification). Pour un standard tel que le LTdh, peut avoir des valeurs de PAPR moyen de l'ordre
de 9 dB. En effet celui-ci est lié a la statistigluesignal.



. Bruit et émissions parasites

Le bruit est un critére trés contraignant dansdaception d’'une architecture. Il est essentiellamen
issu de la synthese de fréquence mais a la métlledajuantification du signal (bruit de
guantification), au bruit thermique et au bruit desnposants actifs. Plus haut en fréquence onrparle
d’émissions parasites, qui elles sont plus dueses ghénoménes tels que les raies de sur-

échantillonnage ou la fuite OL.

. Largeur de bande

Elle caractérise la capacité de l'architecture &téen des signaux «large bande ». Les standards
récents, gu'ils soient de connectivité¢ (WiMAX) oellalaires (LTE), ont des largeurs de bande
pouvant atteindre les 20 MHz. Chaque élément dehitecture doit donc étre en mesure de travailler
avec une telle largeur de bande. C’est un des garesnles plus contraignants car il demande une
conception plus complexe des blocs fonctionneldirtegation de I'adaptation en fréquence) et est

souvent la cause d’'une augmentation de la consaome la partie « numérique / bande de base ».

. Fréqguence d'étude du systéme

Ce parametre défini la fréquence centrale pourdigWarchitecture a été concue. Une montée en
fréquence complique fortement la conception d’uclitecture et impose une prise en compte précise
des défauts liés a la technologie d’implantaticamcbhnception d’'un DAC peut étre fortement impactée
par la fréequence de travail (ex .Sigma Delta). pedormances optimales de I'architecture sont alors

attendues aux différentes fréquences de fonctioangrdans le cadre de la multi-radio.

. Gestion du Multi-standards

L'émetteur multi-radio doit pouvoir s'adapter dyrigoement a I'environnement radio, et donc gérer
un changement de standard d’émission. Cette gestiplique une reconfiguration/compatibilité

« software » amont que nous ne développerons pda paite car nous nous concentrerons, dans cette
thése, sur les difficultés de la reconfigurabitithhpatibilité « hardware ». Pour étre multi-staddar

ce dernier doit couvrir des fréquences allant deMRiz (GSM850) a 2.62 GHz (LTE). Il faut limiter

au maximum la parallélisassions des architecturesjui reviendrait en fait & commander plusieurs
emetteurs-recepteurs. L'intérét d'un paramétrage ldecs fonctionnels est alors évident (selon ce
critére). Les architectures basées sur une approth numeérique » se positionnent alors en favori

d’'apreés ce point de vue, comme nous le développgranla suite.

. Reconfigurabilité en bande

La reconfigurabilité en bande caractérise I'agitigd I'architecture a adresser le signal en frégeenc

dans les différentes sous bandes d'un standardri@ee est particulierement lié aux éléments de



synthese de fréquence, de mélange mais ausdirdgdi La sélectivité, la sensibilité et les perde
ces différents éléments sont alors des considémtmniprésentes car fortement liées a la fréquence

des différentes gammes voulues.

[1.L1.2.  Critéres liés a I'implémentation

. Linéarité

Ce parametre est essentiellement lié aux élémamntdiméaires d’une chaine d’émission, que sont
principalement les mélangeurs et les amplificatdlest donc nécessaire de quantifier la distortia
signal induite par les différents éléments de Hdecture. On peut définir deux type de distorsion
une distorsion en phase ou conversion (AM / PM)amifaine une rotation de la constellation et une
distorsion en amplitude (AM /AM) qui entraine urantpression de la constellation. Une distorsion du
signal a I'émission entraine une augmentation @&/M (Error Vector Magnitude), donc une
mauvaise démodulation a la réception et donc wueisiccru d’erreurs symboles et binaire (risque de
perte de données). Il existe par exemple des tgobsiextérieures de linéarisation numériques DPD
(Digital Predistorsion), mais on peut égalementceonir I'architecture de fagon a limiter les effet

non linéaires plut6t que de les corriger.

. Imperfections

Le terme imperfection désigne ici les effets de-ildalité de traitement du signal a émettre (gain,
déphasage, retard...), du a de multiples causes diegiques : sensibilité dans la réalisation des
éléments, désappariement, erreur de phase, ceaffibé qualité.... Par exemple, un déséquilibre entre
les voies des composantes | et Q du signal baadmsk ou bien une désynchronisation des voies de
phase et d’enveloppe dans le cas d’'une architeptlaére (EER) entraine une modification du signal
a émettre que I'on peut difficilement corriger care a l'information elle-méme (signal image par
exemple ou présence du signal OL dans la bands).utih encore I'effet est vite perceptible sur le
signal et entraine des remontées spectrales atuitade des points de la constellation. Une proegdu

de calibration spécifique est souvent nécessaue pmimiser ces effets.

. Complexité de la conversion D/A

Elle caractérise la facilité d’'implémentation eintégration des étages de conversion numérique-
analogique. Certaines architectures sont amenétssar plusieurs DAC dans un but de traitement du
signal (création de notches en décalant deux DACs)I certaines n’en utilisent qu’'un seul. Il faut
également prendre en compte la vitesse d’horlogessdire a chacun des DACs. Il est difficile
d’avoir des vitesses d’horloge de l'ordre de plusiecentaines de MHz (du GHz) avec un bruit de

phase ne détériorant pas I'EVM. Il faut aussi garame homogénéité dans le plan des fréquences



utilisées (on préféra des multiples de la portqaeseexemple). Le but étant de disposer de plusieurs

horloges différentes dans le circuit & partir d'geele fréquence de référence.

. Puissance maximum obtenue en sortie

Ce parametre peut étre lié également aux critwestahdard, puisque chaque standard défini une
puissance maximale a ne pas dépasser a I'émi&sionTE, la puissance maximum a respecter est de
25dBm a titre d’exemple. Ce critére est égalemiéna ll'implémentation de I'étage d’amplification
dans ou hors de l'architecture. Quelle puissararehitecture est elle capable de générer a sa Sorti
Quel sera alors I'étage d’amplification qui devreéassocié ? Ce critere est souvent lié a la
technologie utilisée et donc a la facon d'intédemnplificateur dans I'architecture. Dans le cades
architectures «tout numérique » on aura une iatégr maximale du systeme si méme I'étage
d’amplification est congu en technologie CMOS. Ipesformances de cette technologie ne sont pas
orientées vers la génération de sighaux de puisgamartant nous verrons des exemples de réalisation

et d'intégration d’amplificateurs en CMOS fournissdes puissances de I'ordre de 26dBm.

J Consommation

La consommation peut étre rédhibitoire lors de daception d’'un circuit. Certains éléments de
I'architecture, pour fonctionner, doivent avoir ueasion de polarisation et drainent un couranteui
directement impacter la consommation du circuitn®#hypothése ou I'étage d’amplification est
compris dans la conception de l'architecture, iUtfégalement pendre en compte le rendement de
I'amplificateur, fonction de la classe d'amplifigat, car la part de puissance consommeée par cet
élément est non-négligeable dans le bilan global.a souvent un compromis multi-criteres lié a la

puissance de sortie, la linéarité et la consommatioPA.

. Dimension du circuit

Les dimensions du circuit dépendent de deux fastdie premier est la taille de gravure utilisée
(130nm, 90nm, 65nm) en technologie CMOS. Le se@side nombre d’éléments actifs ou passifs
que contient l'architecture. Si I'on prend I'exemp’un étage de filtrage, il se peut que l'intéigmat

des inductances pose probléme. De méme une atah@eyui utiliserait trop d’éléments malgré une
faible taille de gravure, verrait son avantage ited@n raison de la place occupée et du faible

coefficient de qualité.

. Nombre d’éléments externes a rapporter

Ce critere permet de voir si lintégration n’estspabtenue au détriment de I'ajout d’éléments

extérieurs tels que des amplificateurs, ou desddadiltre. Par exemple si un systeme a un étage d



filtrage peu reconfigurable, alors il faudra plusi filtres a des fréquences différentes. Suivant

I'architecture utilisée, on peut étre amené asdilidifférentes topologies d'étage d’amplification.

. Mise en forme du bruit et contraintes sur le figga

La limitation des émissions de bruit parasite Hi@sde afin de respecter les caractéristiques inegosé
par le standard, conduit & utiliser un ou plusiétiegies de filtrage. La contrainte imposée suuleg
étages de filtrage dépend essentiellement du nidedaruit mais également de la facon dont il est mi
en forme par l'architecture (bruit proche et brigintain). Les DACs entrainent des remontées
spectrales du fait du bruit de quantification. @utpdonner I'exemple du modulateur Sigma Delta qui
suivant la facon dont il est concu, rejette plusvmins loin ce bruit de quantification loin de landle
utile (noise shaping) [Stew, 1998]. Les caractiépists du filtrage, essentiellement la sélectivi&n
trouvent alors fortement modifiées. Les considéreti des différentes technologies de filtrage
possibles sont alors liées a cette mise en formawitipar I'architecture d’émetteur (rejectionries,
compromis sensibilité/sélectivité). Le besoin deordigurabilité, lié au contexte de la multi-radio,

vient alors complexifier le probléme et définir werrou technologique.

. Méthode de calibration

Il est important de connaitre la méthode de cdiibmade I'architecture. En fonction de la fréquence
de la puissance, voire méme de la températurehitaecture a besoin d’étre calibrée. D’'un point de
vue industriel il vaut mieux éviter d’'avoir a faitmme calibration en usine a la fois colteuse et
systématique, ne permettant pas d'adapter la aéldlor a chaque circuit. Cependant une auto-
calibration du systeme entraine I'ajout d’élémesuipplémentaires dans l'architecture tels que des
comparateurs ou des boucles de contre réactiorrtappaine complexité supplémentaire. Il y a un

compromis a faire entre performances, colt et ratém.

[1.2. Blocs dimensionnant une architecture d’émission

Quelque soit l'architecture d’émission employée, retrouve tout au long de la chaine, six blocs
principaux que sont la conversion humérique-anglogjila transposition des symboles, la synthése de
fréquence, le filtrage RF, 'amplification et enfilantenne. Le juste dimensionnement de chacun de
ces blocs, déterminera les performances de I'actite. Par exemple il ne faut pas sur-dimensionner
les blocs actifs, au risque de s’exposer a unessnmation. Un sous dimensionnement entrainerait
le non respect des contraintes spectrales (DAGhéga) ou de puissance émise (amplification). Il
nous faut aussi identifier les blocs qui présentemprofil faiblement ou non reconfigurable, et qui
pourrait devenir des verrous dans la conceptiorchitectures multistandards. Le but de cette parti

est de définir les contraintes de dimensionnemantchacun de ces sous blocs, afin de pouvoir



ultérieurement définir un bloc sur lequel les caimies sont tres fortes et de définir des leviers

d’optimisation.

[1.2.1.  Conversion Numérique-Analogique
Dans tous les systemes de communication, le sigstatraité de fagon numeérique par des DSP.
Cependant, la transmission se fait elle, toujowrsfabon analogique. La conversion numérique-
analogique est donc un bloc incontournable dameheeption d’'une chaine d’émission. Ici, nous le
présentons comme le premier bloc, car dans la it&joies architectures actuelles que nous
détaillerons plus loin, il se place derriere lesckl de filtrage numérique et de sur-échantillonnage

(voir figure 21).

Baseband
: Signal

Fig. 21.Architecture a conversion directe

Le DAC marque la frontiére entre le monde numériguk: monde analogique. Nous verrons dans le
chapitre 3 que de plus en plus de solutions ter@eapousser cette limite le plus proche possiéle d
'étage d’amplification, dans le but d’augmententigration et la flexibilité. Dans une approche
multistandards, le DAC se caractérise par sa régolgnombre de bits), sa capacité a convertir des

signaux larges bandes (fréquence), et sa fleélslir les deux précédentes caractéristiques.

L'évolution des standards améne la conversion gieasix avec des bandes passantes de plus en plus
importantes jusqu’a 40MHz en LTE, avec des résmhstisupérieures a la dizaine de bits afin de
garantir un bon rapport signal a bruit (de quacdiion). Par exemple en WCDMA il faudra garantir
au moins 90dB de SNR. De nombreux travaux menétpdaboratoires et les industriels ont permis
d'étendre considérablement les performances dessD&S derniéres anneées. Il est possible d'avoir
des DAC avec 24Bits de résolution [Fujimori, 2000&s DAC allant jusqu'a 32GS/s [Nagatani,
2009]. Toutes ces performances ne sont cependardcpgaises en méme temps. La réalité actuelle se
situe plus sur des circuits entre 10 et 14 bitsctionnant autour de 3GS/s [Linl, 2009][Virtanen,
2007]. Pour notre application, les performances&€s peuvent étre quantifiées par une figure de

mérite telle que
FDM = Nbyis . Fechantiion/ CONsommation

La majorité des structures de DAC rencontrées lsasées sur I'utilisation de convertisselfs En
effet ceux-ci permettent de mettre en forme letlwteiquantification en le repoussant hors de ladan

revenant a localement augmenter le SNR et donorteore de bits équivalents.



Un signal qui est échantillonné sur n bits & deois sa fréquence présentera un SNR (en dB)
d’environs 6 fois le hombre de bits. Ainsi un sigkd@ MHz de bande sur-échantillonné a 40 MHz sur
10bits présentera un SNR d’environ 60dB. Comme henpeut pas augmenter le nombre de bits
facilement, il faut alors augmenter le rapport O&Rer Sampling Rate) entre fréquence de sur-
échantillonnage et frequence de Nyquist {R&fin d’étaler le bruit dans le spectre. A chatpie que

'on double la fréquence de sur-échantillonnage aogmente de 3dB le SNR. De méme cette
fréquence de sur-échantillonnage est limitée eeni@pirectement de la technologie utilisée. Les
nouvelles technologies sub-nanométriques en CMQ8gitent de repousser a chaque fois cette
limite (de I'ordre de la dizaine de GHz). Ainsiubder la fréquence de sur-échantillonnage revieadra
rajouter un demi-bit équivalent au DAC. On voit iqe'st toutefois difficile d’atteindre des SNR de
I'ordre de la centaine de dB pour les signaux ldvagede (LTE). Aussi la mise en forme du bruit de

guantification permet de résoudre ce probleme.

Il existe de nombreuses réalisations basées declamique LA qui ne seront pas détaillées ici mais
sur lesquelles on peut trouver une vaste étude pam&.Frappé de 'IEMN [ Frappé, 2009]. Un point
qui nous intéresse ici tout particulierement egpdasibilité de reconfigurer ce type de convertisse
dans une application multistandards. Des standaréiEble bande passante (GSM) permettent de
choisir des OSR trés élevés et donc d’obtenir un B&R. Cependant, pour les signaux larges bandes
(LTE), pour le méme SNR il faudra soit plus de bé#tsit une fréquence de sur-échantillonnage plus
élevée si I'on veut garantir le méme SNR. Il exidés solutions de reconfigurabilité [Frappé, 2009]
par la variation adaptative des différents coedfits de la NTF (Noise Transfert Function) du
modulateurzA. Cela permet d’adresser des signaux de largebadde 30MHz avec une résolution
équivalente de 12bits ou des signhaux de largelradde de I'ordre de 2MHz avec une résolution de
14bits.

Les DACs intégrés a des architectures d’émissioftistandards sont d'importants leviers dans
'amélioration de la linéarité et de la flexibilitdl faut toutefois faire attention au bruit de
guantification généré, et au filtrage qu'il faudeHfiectuer. Du fait de la réduction de la taille des
technologies intégrées et de la réduction de laigandisponible pour alimenter les DACs, la

puissance délivrée est en diminution.

[1.2.2.  Modulateur IQ et transposition
Dans une chaine d’émission, le modulateur IQ pemeetransposer I'information représentée sous
formes de symboles en bande de base, autour d'@gaeince porteuse. Le symboles 1Q renferment
des informations a la fois d’amplitude et de phasefréquence porteuse est quand a elle fournie par
le bloc de synthése de fréquence qui sera détalbexs le paragraphe suivant. Actuellement le

mélange se fait généralement a l'aide de circuwitdsatels que les cellules de Gilbert. Du fait du



caractére actif de la fonction de mélange, il cenvde dimensionner les cellules de Gilbert derfago
limiter la consommation, le bruit et les déséquilbentre voies | et Q. En effet, une des plusdgan
difficultés est de garantir un parfait alignemeas dymboles | et Q. Le moindre retard sur l'une des
voies peut entrainer une erreur de phase, de mérdéséquilibre de taille des cellules peut entraine
un déséquilibre d’amplitude. Comme identifié surfigure 22, ces deux sources de déséquilibre
entrainent I'apparition I'apparition de fréquence dinformation transposée «image » (au sens

émetteur et pas récepteur) donc non-filtrableprzsentes dans la bande d’émission.
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Fig. 22.Modulateur 1Q

L'étage de mélange est également sensible au pledmode « DC-offset ». Si lors de la polarisation
des cellules de mélange une tension DC vient a &lirs celle-ci fera apparaitre la fréquence de
synthese elle-méme, proche de la bande utile. -Ceelet considérée comme une émission parasite. Il
peut également arriver que lors de la conversies, ltarmoniques de la fréquence porteuse soient
créées et se re-mélangent autour de la porteusenéline en passant par les lignes d’alimentatian. Pa
exemple, si ’harmonique 3 et I'harmonique 2 sest@ient, elles peuvent faire apparaitre la frégaen
porteuse proche de la bande utile. Enfin un probleoncerne tout particuliérement les signaux large
bande, car il est difficile de garantir le mémengae conversion sur plusieurs dizaines de MHz. Auss
on peut avoir une distorsion d’amplitude entrei¢gal bande de base et le signal transposé ce qui

génere une augmentation de 'EVM.

Toutes ces distorsions sont réductibles graceiguaur lors de la conception de I'étage de mélaige

a la pureté de la fréquence porteuse.

Des indicateurs permettent d’estimer la robustdssee bloc face aux imperfections. lls sont définis
dans les équations suivantes a partir du schénmfigire précédente et correspondent a des rapport

de puissance dans la bande utile:

IRR =10.Iogl{(l_ a.cos] f +(2.a.sinfo] )ZJ

(1+a.codp] ¥



2

- 2.Vbc
LOR =10.log Ak[l+a.co£9)]

Ainsi, un déséquilibre en gain sur la voie Q de 28faun déphasage de 5° entrainent un IRR de
-17.6dB. Les performances actuelles des mélangmnts autour des -50dB. Nous verrons dans la
partie dédiée aux architecture numériqgues qu'ilstexides solutions permettant de réaliser la

conversion numeérique-analogique et la transpositaors un méme sous bloc.

[1.2.3.  Synthése de fréquence
Dans tout étage de transposition il est nécesdaix®ir une fréquence porteuse stable et précise av
un minimum de bruit. Il alors est impératif de cewair un étage de synthése de fréquence stable et
flexible pour garantir la reconfigurabilité et Ipsrformances spectrales. C’est un des blocs les plu
sensibles lors de la prise en compte des contsasypectrales du fait qu’il se trouve en amont de
I'amplification et que le bruit de phase multiptlieectement I'information émise. La structure deda

est une boucle a verrouillage de phase (PLL) , cerfiostré sur la figure ci aprés.

Qbref ebvco
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Fig. 23.lllustration d’'une PLL

Pour réaliser la transposition de fréquence, I¢h&fiseur de fréquence doit fournir tous les sigrde:
porteuse f€) nécessaires dans une gamme de fréquences dadinle standard avec un espacement
des canaux appropriés. La synthese de fréqueneg@secipalement contrainte par la pureté spectrale
du signal (blocage des signaux interférants, kdeitphase, fréquences parasites), par la rapidité
d’établissement d'une porteuse a l'autre et enéin |p plage d’'accord en fréguence porteuse et en
largeur de bande. La qualité d'un signal générdipaynthétiseur de fréquence détermine souvent la
performance globale d'un systéme de communication §l car il peut dégrader considérablement le
BER et augmenter linterférence entre les canayacadts. La pureté spectrale est généralement
évaluée par des mesures de bruit de phase etekurge remontés spectrales « spurs ». Une pureté du
signal trés élevée et un faible bruit de phas¢ séoessaires dans les systemes basés sur I'OFDM,

avec le risque de perdre la caractéristique d’gahalité des fréquences.
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Fig. 24.Impact de la synthese sur le spectre

Le bruit de phase est d au bruit en 1/f, au bha@itmique et au bruit de grenaille. C’'est un bipaisse
fréquence qui se mélange autour de la porteuseé@dae un léger décalage de la phase dans la boucle
peut faire apparaitre une augmentation du plandbdoruit par la création d’'une fréquence parasite
(fm) basse fréquence qui se mélange et se trouve @beha porteuse. Des tons parasites peuvent
aussi se former si I'on ne choisit pas de fagonngge le rapport entre fréequence de référence et

fréquence de comparaison, la largeur de banderdté& de la boucle (voir figure 24).

Ces contraintes spectrales sont considérées comtigpies mais il existe des contraintes dynamiques
comme le temps d’établissement d’'un canal a ureaatr d’'un standard a un autre. Pour cela, il faut
garantir une résolution minimum qui correspond as pntre deux canaux (pire cas GSM). A titre
d’exemple, dans le cas du GSM il faut adresser deamdes plage d'accord (880-960 MHz et 1710-
1880MHz) avec une résolution de 200KHz une band@QfikHz, et un temps d’établissement de
577us ou 15@s pour le GPRS et cela en garantissant au moinsdB2Hz de bruit de phase a
600kHz de la porteuse.

Pour cela il existe principalement quatre techreqiee synthese :

. PLL a boucle entiere

La PLL a boucle entiere est composée d’'un détecteyshase, d’'un filtre de boucle, d’un VCO et
d’'un diviseur entier. La fréquence de sof§igest déterminée par une fréquence de comparaison et
facteur de divisioN entier. Cette Elle présente pour avantage d'@tmple a implémenter. Cependant
elle présente de nombreux inconvénients tels gténmps d’'établissement important du fait que la
bande passante de la boucle ne dépasse pas 1G¥rdguence de comparaison, un bruit de phase

élevé [Valenta, 2008] ainsi qu'une résolution lideitpar la division entiere.



. PLL a boucle fractionnaire

La PLL & boucle fractionnaire introduite par [Bre@®28813, 1974] est composée d'une estimation
de la phase par un DAC [Keliu, 2005], d'une misef@me du bruit par modulateur Sigma-Delta et
d'un diviseur fractionnel. La boucle fractionnairerésente Il'avantage d'avoir un temps
d’établissement plus court que la boucle entiénebmuit de phase plus faible, une résolution plus
importante ainsi qu'une flexibilité en fréquenceofiRr, 2005]. Par contre cela entraine une
implémentation assez complexe et consommante. Wit de quantification du Sigma-Delta devra en

outre étre filtré ainsi que les fréquences pagaditactionnaires par un filtre externe.

. PLL en mode Hybride

Il existe aussi des solutions hybrides [Valental®P011] qui tirent avantage des deux boucles
précédentes. Le principe est d’utiliser dans lasphrapide d’établissement la boucle fractionnain p
ensuite commuter sur une boucle entiere. Ainsiimise la vitesse d’établissement et la résolytion

puis on passe sur la boucle entiere pour optindseopnsommation et les fréquences parasites
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Fig. 25.PLL Hybride proposée par [Valenta, 2011]
. PLL toute numérique

Enfin la PLL toute numérique ou « ADPLL » se cosgal’un convertisseur TDC (Time to Digital

Convertor) qui contréle un DCO (VCO numérique).ntérét est un fort degré d’intégration dans les
architectures CMOS numérique actuelles [Syllaid3)73[Staszewski, 2005], une reconfigurabilité
tres forte et une faible consommation aux basséguénces. Cependant il existe un bruit de
quantification di au TDC ainsi qu'un fort comprongatre la résolution du TDC et les parasites

proche de la porteuse. Nous développerons paittadans le chapitre 3 la PLL numérique.



[1.2.4.  Filtrage RF
Dans toutes architectures d’émission, le filtrage €&t un bloc essentiel si I'on veut garantir les
contraintes spectrales imposées par chaque starilardété vu dans les parties précédentes que
chaque sous bloc généere des émissions parasitesf@ooe de bruit de phase ou de remontées
spectrales proches. Pour respecter les contralfdPR et d’ACLR nous utilisons des filtres passe
bande, centré sur la fréquence porteuse et donpdemmetres dépendent du standard. Les deux
principaux parameétres sont la largeur de bandeltle §ui doit tenir celle du standard (tend vers
40MHz en LTE). Si I'on considére que I'on veut leémes pertes d'insertion sur toute la bande il faut
alors garantir une bande a 3dB d’au moins le dodbléa bande passante maximale du standard soit
80MHz en LTE. De plus selon la fonction de trartsfier filtre, il peut apparaitre des ondulationsslan
la bande. Aussi on privilégiera des fonctions duetutterworth ou Cauer. Le deuxiéme parametre
important est la réjection et la symétrie du filtBans la suite de I'étude nous définirons la si&lieé
nécessaire pour les différentes bandes celluldiesspertes d’insertion dans la bande doiventlége
plus faibles possibles dans le but de relacher dmm gnécessaire au niveau de l'amplificateur
(dimensionnement en puissance). Ces pertes dimsatépendront du type de filtre utilisé. Un filtre
SAW aura des pertes d'insertion entre 1 et 3dBsatprun filtre LC aura des pertes d'insertion
dépendant principalement du facteur de qualitéimidsctances utilisées. Cependant avec un filtrage

LC il faut faire attention a la sensibilité des qgmsants lorsque 'ordre est trop élevé.

Il'y a un compromis entre ordre (sélectivité) atsikilité du filtre aux défauts de procédé. Poue un
plus grande sélectivité, une bonne reconfigurahikt une bonne intégration, les filtres actifslani
filtres numériques peuvent étre utilisés, mais dig souvent exposés aux limitations du taux
d'échantillonnage. De plus ces filtres, consomrdenria puissance supplémentaire et ajoutent du bruit
ce qui en émission n’'est pas limitant mais pewtdeenir en réception. Enfin le temps de retard de
groupe (TPG) du filtre doit étre constant afin daragtir un déphasage linéaire et limiter les
distorsions du signal dues au filtre. Ce sera aggnant pour les signaux de type large bande. & pl
si I'on se place dans un contexte multistandarasudti bandes, il faut que le filtre soit reconfigble

en fréquence en largeur de bande et en sélediivitéen conservant ses caractéristiques optimales d
pertes d’insertion. A I'heure actuelle les fabrisanle terminaux mobiles parallélisent un grand
nombre de filtre SAW, chacun attribué au filtragein@ bande spécifique. C’est donc un coQt
importants, tant sur le plan financier que surlénple la taille du terminal. Il y a alors un enjegs
important et une limitation technologique liée &e®pération de filtrage dans les architectureliimu

standards.



[1.2.5.  Amplification
L’amplificateur de puissance doit amener le sigmalogique mélangé autour d’'une porteuse, jusqu’a
un niveau de puissance défini par le standard’¢déré de 30dBm). L'amplificateur est congu pour
étre le plus linéaire possible afin de ne pas ejodé distorsion sur le signal. Cela aurait potetef
d’augmenter considérablement 'EVM et les ACPRsdenc de ne plus suivre les spécifications
spectrales du standard. De méme il faut garantiendement le plus haut possible afin de limiter la
puissance dissipé. Actuellement le bloc d’amplifma de puissance peut représenter dans certain
terminaux mobiles jusqu’a 45% de la consommatioelaG un impact direct 'autonomie de la
batterie. Pour augmenter le rendement il faut deanailler a forte puissance (fort gain) mais cela
entraine I'apparition de phénomenes de compresd@mapnversion et d'effets mémoire.
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Fig. 26. Effet non linéaires dans un amplificateur de puissace

La premiere classe d’amplificateur est celle deplidicateurs linéaires classe A. Ci dessous ort peu
voir la caractéristique en puissance d'un ampliéoa en classe linéaire. On caractérise les non
linéarité d’amplitude (AM/AM) par le point de congssion a 1dB (impact sur EVM). A partir d’'une
certaine puissance d’entrfg;qs I'amplificateur fourni un gain inférieur de 1dBussi lorsque I'on
aura des signaux a forte variation d’amplitude les®aux élevés ne seront pas amplifiés avec le
méme gain que les signaux de faible amplitude. @staaine une phénoméne de compression de

l'information d’amplitude et une déformation declanstellation (augmentation de 'EVM).
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Fig. 27.lllustration du point de compression 1dB et de I'lB



L'apparition de standards large bande tel que I&,LAmene a une forte augmentation de la bande
passante et de la dynamique d’amplitude d’envel¢PpeR de 6-9dB). Pour éviter ce phénoméne, il
faut alors prendre un point de recul (back-off)denc travailler en moyenne bien en dessous de la
saturation, ce qui entraine un chute importanteeddement. Le pourcentage de temps passé autour de
la moyenne par rapport a I'amplitude pic dépendadgistribution statistique du signal. Cela enteain
donc une forte chute du rendement PAE de I'ampliéar (environs 10% pour du LTE en classe A).
De méme il existe de point d’interception IP3 qoiirespond au croisement des composantes linéaires
de la fondamentale et de la raie d'intermoduladmndre 3. Plus ce point est élevé est plus bamser
les ACPR. Le point clé dans la conception d’angaieurs réside dans I'optimisation du compromis
linéarité / rendement. De fagon a améliorer ladiité des classes linéaires il existe des technique
d’amélioration analogique comme le montage Dohelityexiste aussi des méthodes numériques
adaptatives telles que la prédistorsion qui sevaldppée dans la prochaine partie. Il existe désut
classes linéaires (B, AB et C) qui peuvent perraeetfiaugmenter le rendement en diminuant la
puissance dissipée. La puissance dissipée est titauvrement des tensions et courants de drain. La

figure 28 représente les différentes classes difingilon avec leurs droites de charge respectives.

Tz Caractéristique I'V du transistor

Courant de Drain

/ Classes = ==
| Commuitées o o

i
'

'

'

= i '

~ ~ Yy 5 i
|

'

'

'

I

Tension de drainy;’
max

Fig. 28.Les différentes classes d’amplification

On comprend que pour maximiser le rendement iboé ducun recouvrement entre tension et courant
de drain. C’est ce que propose théoriquement lgdifisateur en classe commutée (classes D, E et F)
avec des rendement de drain théorique de 100%I[st¥@5][raab, 2003][Diet, 2008]. Nous avons
par exemple concu un amplificateur classe E avét & rendement [Robert, 2009] avec un transistor
E-pHemt. Cependant ce type d’amplificateur n’est gancu pour reproduire des amplitudes variables
car il leur faut un signal a amplitude constantdeshature a faire commuter (signal carré). Ailgsit
nécessaire lorsque I'on veut utiliser ce type d'ficpteur, de co-concevoir I'architecture adaptée
fournissant le signal adapté. Par exemple danadeeadu test de I'amplificateur classe E nous avons

travaillés sur une architecture polaire & modulagigma delta [Suarez, 2008] [Robert, 2009]. Nous



allons montrer ci-apres I'importance du choix dedhitecture afin de maximiser les performances en

linéarité et en rendement.

[1.3. Etude des architectures d’émission

Chacun des blocs présentés ci-dessus est utilis® uhe architecture d’émission. Nous avons choisi
de découper I'étude des architectures selon deuwillés. Tout d’abord, les architectures
conventionnelles plus orientées vers les ampléioat linéaires. Nous allons voir que celles-ci
souffrent de problémes de linéarité lors de I'émissde standards large bande. Cependant elles
présentent d'intéressantes possibilités de recarsfiglité. Ensuite nous présentons les architestare
techniques d’amélioration de la linéarité permettinsi d’optimiser le compromis gain-rendement.
Nous verrons toutefois que ces architectures fiaubie reconfigurable car le plus souvent associées a

des amplificateurs en classes commutées.

[1.3.1.  Architectures d’émetteurs classiques
La premiére famille d’architectures est la familkes architectures cartésiennes, ou encore

architectures a modulateur en quadrature. Omdisti principalement deux grandes familles :

e Architectures homodynes ou a conversion directeh{gactures ZIF).

e Architectures hétérodynes ou architecture a docdowersion.
Ces deux types d’architectures sont compatibles des signaux a enveloppe constante (GSM) ou
non constante (W-CDMA, LTE). Ces deux architectupsivent étre une solution pour des

applications multi-standards.

11.3.1.1. Homodyne
Les émetteurs a conversion directe sont utilisés die nombreuses applications sans fil du fait de

leur haut niveau d'intégration. En effet, ils necessitent que trés peu d’éléments puisqu’il ne

comprend gu’un seul étage de conversion.
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Fig. 29.Architecture de type homodyne ou a conversion dirge



Cependant, cette architecture a aussi des défamlssque le « LO pulling » sur la synthése de
fréquence via I'amplificateur, ou la fuite de parde au niveau de I'antenne qui nécessite alors une
conception contraignante du filtre d’antenne. L&Gx pulling », est d0 au signal de sortie de
'amplificateur de puissance. Un signal de bruitpéifi¢ est alors ré-injecté au niveau du VCO via
I'alimentation par exemple. Lorsque le niveau dédgt augmente, le VCO risque de se fixer sur la
mauvaise fréquence et donc générera un décalatge fdgquence de I'OL. Une solution peut étre
d'utiliser deux VCO et un mélangeur afin d’obtelaifréquence OL. Cette technique est appelée « OL
offset ». Ainsi la composante fréquentielle du bea trouve suffisamment loin de chacune des sous

fréquences obtenues dans les deux VCO (voir figQje

| —
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Fig. 30.Solution a double VCO pour diminuer le couplage d'@ [Brenna, 2004]

Concernant la fuite de la porteuse elle est praleipent imputable, a la conception du mélangeur. Il
existe des solutions [Brenna, 2004] permettanédeire I'impact du couplage en formant la porteuse

a partir de deux VCO distincts.

Pour illustrer les architectures homodynes on peatyser les deux exemples suivants. Dans [Masse,
2006] développée par Analog Devices en 2006 posragplications WiMAX (10MHz de bande),

I'architecture, n’intégre pas I'amplificateur deiggance :
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Fig. 31.Architecture RFIC [Masse, 2006]

Cette architecture utilise deux DAC 14bits (70dBR3, un filtrage des répliques de I'horloge des

DACs, un mélange en quadrature et un amplificaegain variable (50dB de contréle).



Le second exemple [Yang, 2007] est une architedmm@odyne qui comprend un étage de pré-
amplification (classe AB). Cette architecture en @3 90nm, destinée au standard WCDMA a été
développée par une équipe de l'université de Qaollu Nord avec IBM et Qualcomm. En
comparaison avec l'architecture [Masse, 2006], pagie de I'amplification est effectuée dans le
circuit intégré d’émission, permettant d’obtenireupuissance de 9.6dBm tout en en garantissant -
43.2dBc d’ACLR a 5MHz. Cette solution réduit aitess performances nécessaires de I'amplificateur
de puissance externe. Cependant le rendement ahitécture globale avant I'amplificateur de
puissance externe est de 10% a 1.9Ghz a cause ofteothasur I'amplificateur pour garantir la
linéarité.

11.3.1.2. Hétérodyne

Une seconde approche possible pour les architaciucenversion haute est I'architecture hétérodyne.
Les signaux bande de base | et Q sont dans un gréemps modulés en quadrature, autour d’'une
fréquence intermédiaire. Le signal résultant sebisuite une conversion haute, vers la fréquence

porteuse RF désirée (voir figure 32).

Heterodyne

Q_

Fig. 32. Architecture de type hétérodyne

Comme le montre le schéma, cette architecturel@stcpmplexe qu’une architecture hétérodyne. Elle
contient une étape de mélange supplémentaire, ildeed’augmenter la capacité d’intégration du
systéme. Cependant, compte tenu du fait que dansrdbreux cas la fréquence intermédiaire est de
I'ordre de la dizaine, voire de la centaine de MHKzpremiére étape de mélange peut étre opérée
numériqguement a I'aide d’'un DSP. Cependant il fantr compte de la largeur de bande du signal a
émettre. Pour un signal de bande 20MHz, il faudra fréquence intermédiaire supérieure & 40MHz
et un DAC de largeur de bande 40MHz. Un inconvéniges architectures hétérodynes, est
I'apparition d’'une image du signal agd~ Fg) lors de la seconde étape de mélange. Cela ridgue
perturber les canaux adjacents, et donc nécessdecanception (lorsque cela est possible) tres
contraignante du dernier étage de filtrage. Unetsul peut étre d’utiliser une fréquence intermidia

plus élevée.



Il est possible alors de se tourner vers des acthites dont le premier étage de mélange est
numérique. Du fait du traitement et du mélange migqué des signaux bande de base dans un premier
temps, on diminue les risque problémes d’erreystdese et d’erreur de gain en sortie des mélangeurs
car on parallélise plusieurs cellules de Gilbegpéhdant ce type d’'architecture nécessite ensege d
DACs large bande qui sont plus susceptibles a ears de distorsion d’harmoniques par exemple.
Les étapes de filtrage et de mélange successiveéseatnune circuiterie complexe et a une difficulté
de réaliser le multistandard (difficultés de redgufabilité) [Larson, 2003]. C’est pourquoi une
grande majorité des architectures cartésiennesiéesblutilisent le principe des architectures a

conversion directe (ZIF).

[1.3.2.  Architectures a techniques de linéarisation

Les architectures classiques présentées ci-desmuis, utilisées pour des signaux a faible largeur d
bande et a faible PAPR. Dans ce cas, le compromiie eendement et linéarité est faible. Cependant
dans un systeme multistandards, l'architecture geimettre une grande reconfigurabilité tout en
émettant des signaux a bande plus large (LTE) RARR élevé (6dB). Ce type d'architecture ne
convient alors plus; car pour garantir la lingarippar exemple, il faudra faire fonctionner
I'amplificateur en moyenne autour d’'un certainrpiaie recul (back-off), affectant ainsi fortemeat |
rendement global de I'architecture. Il existe ddes techniques permettant d’augmenter la linéarité
une puissance donnée et de ce fait le rendemeetté méme puissance. De méme, nous pouvons
associer certaines architectures, non plus a utifarageur linéaire mais a un amplificateur en skas
commutée qui donnera potentiellement de meillegedormances de rendement PAE. Il existe
différentes techniques de linéarisation en foncdonPAPR du signal mais aussi en fonction de la
complexité et de la consommation supplémentairemige que le concepteur est prét a accorder
[Villegas, 2007]. Ci-dessous nous détaillons ement deux grandes familles de techniques de
linéarisation et de réduction du PAPR. Ce sontdehniques de correction et prédistorsion ainsi que

les techniques de décomposition vectorielle duagign

11.3.2.1. Techniques de correction et pré-distorsion

Afin d’appliquer ces correction il faut d'abord awitre le comportement non linéaire de
I'amplificateur ainsi que les effets mémoire sunteola gamme de puissance. Il peut étre modélisé

sous forme de séries de Volterra par exemple.



. Correction par contre réaction et anticipation

Cette technique peut étre appliquée sur I'ampli{iaéthode polaire) ou directement sur les symboles

| et Q du signal (méthode cartésienne).

Vin  + E Vout
Now A
Vi 1HAK

Fig. 33. Technique de linéarisation par contre réaction
Cependant, cette technique réduit le gain et ioitodne réduction de la bande passante de

I'amplification. On ne peut donc pas envisager talle technique pour les signaux large bande qui

concerne cette étude. Un autre probleme est égaterakeli de la stabilité lié & la boucle fermée.

La méthode par anticipation présente I'avantagpadevoir garantir une bonne stabilité tout en traita

des signaux large bande.

A, : Modélisation de A
K, K, : Gains linéaires de correction

Fig. 34.Technigue de linéarisation par anticipation ou feedorward

Cependant, elle demande un parfait alignement datneie principale et la voie de correction.
Comme l'action se fait en avance a chaque Vin spordent des facteurs de correctiaret K,. Si

I'on a un signal a forte dynamique alors il faueda modélisation des effets non linéaire et lg@lde
correction soient suffisamment précises. Cela igugiune grande complexité de traitement et de

gestion des facteurs de correction.



. Correction par pré-distorsion
Dans le cadre des applications multistandards, avoiss besoin d’'une solution qui soit rapide, lespl
économique en énergie et la plus flexible possihles problemes de stabilité.
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Fig. 35.Technique de la prédistorsion
La pré-distorsion propose ces atouts du fait ger'dhctionne dans le domaine numérique en amont
de l'amplification. Le modéle non linéaire de I'alifipateur est mis en mémoire dans une table LUT

(via un DSP) et pour chaque mode de fonctionneneenpoint de puissance, on vient pré-distordre le

signal pour que la correction associée au phénom@émdéinéaire donne un comportement linéaire.
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Fig. 36.Architecture utilisant la pré distorsion adaptative

Cependant tout ce traitement a tendance a augniangeur de bande du signal jusqu’a trois fois
[Baudoin, 2007]. En distordant le signal, c’est caensi I'on venait appliquer des non linéarités

inverses et donc augmenter la largeur de band@udalsDe ce fait méme les blocs en bande de base

devront accepter des signaux large bande.



11.3.2.2. Technigue de décomposition vectorielles du signal

11.3.2.2.1. LINC-Callum

La deuxiéme technique est la technique LINC. Laqgipe de I'architecture LINC est de diviser un

signal a enveloppe non constante, en deux signawphhise complémentaires mais avec une
enveloppe constante :

S(t)= V(1) cosfet + o(t))
S1(t)=A cos@t + o(t) + a(t))
S2(t)=A cost + (1) - a(t))

avec A=VpaCos @(t)) et a(t) = cos-1 (V(t) Mmay

Fig. 37.Principe du LINC

'y a donc deux signaux a enveloppe constante wWeegqt plus facile a amplifier avec des
amplificateurs non linéaires a fort rendement, ¢eis les amplificateurs classe E et D. Sur chaesn d
signaux nous avons la méme amplitude et la méroenmattion sur la phase. La combinaison des deux
signaux, fournis un signal contenant I'informatiaitiale en amplitude et en phase. Le souci deecett
architecture est qu’elle utilise un combineur gu’inportantes pertes, qui font chuter la rendement
global de l'architecture. De plus I'architectureNG est tres sensible aux variations de phase et
d’amplitude entre les deux voies complémentairesdéla de 0.5dB de variation d’amplitude et 2° de
variation de phase entre les deux voies, les padoces chutent. C'est pourquoi une boucle de
correction est nécessaire pour contrbler ces déngtOn retrouve ces structures plus facilemens da

les stations de base des terminaux car le crittreodsommation y est moins critique que pour les
mobiles.
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Fig. 38.Architecture Callum

L'architecture Callum propose une topologie incluan retour du signal de sortie vers I'entrée. Ce
signal de retour est mesuré et converti en bandmse. Le but est qu’'une fois converti en bande de
base, il est comparé au signal initial pour foromesignal d’erreur. Le réle de ce signal d’errestrde
contrdler deux VCO (viavy(t) et V,(t)), qui vont fournir & I'amplificateur un signal c@eé en
amplitude et en phas&,(t) et S(t)). La principale difficulté [Strandberg, 2002] aftas complexe et
couteuse a l'architecture est de calculer rapidéna@ehonne valeur de tension de contréle des VCO
avec des algorithmes tres puissants et rapides @int de vue fréquentiel, il faut faire attentia
facon dont les deux signaux complémentaires s@arée cas,(t) et S(t) vont avoir une bande plus
large queS(t) Une étude montre [Strandberg, 2002] que la bdndggnal a enveloppe constante dans
la boucle est apparemment dépendante de la mamtutii signal initial et que le signal de contrdle d
VCO est plus large que le signal & enveloppe cotesBxt). Le probleme est que lorsque la fréquence

augmente trop, la capacité de correction de lalbaliminue.

11.3.2.2.ii. EER

La technigue abordée est la technique EER ( Engditimination and Restauration) qui comme son
nom l'indique est une technique qui consiste a iakmla dynamique de l'enveloppe pour la
reconstruire aprés amplification du signal. Cettehhique se nomme aussi « techniqgue Kahn ». La
figure 39 illustre un schéma de cette architectliidée principale est d’obtenir une enveloppe et u
signal de phase, d’amplitudes constantes a pautirsignal RF a forte dynamique d’enveloppe [Diet,

2004] dans le cas d'un signal analogique.
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Fig. 39.Architecture EER

- Le signal RF est divisé en deux signaux différebéspremier est déterminé grace a un détecteur

d’enveloppe, le second signal (phase) est extragega un limiteur.

- Le signal d’enveloppe est alors modulé en un $icgaé a I'aide d’'un modulateur Sigma-Delta ou
d’'un modulateur PWM (Pulse Width Modulation).

- L’enveloppe constante est amplifiée par un angalifur, haut rendement puis le signal amplifié est

filtré pour obtenir une image amplifiée de I'enygbe initiale.

- Grace au limiteur le signal de phase a une enpel@onstante et peut donc étre amplifié par un
amplificateur & fort rendement de type classe EulE@ aprés I'amplification, on utilise un dernier
amplificateur pour moduler le signal de phase airgai redonner son enveloppe. Pour cela, on

effectue une modulation de drain avec le signatwppe amplifié.

Dans les applications EER, I'un des défis principstl la capacité de modulation de la tension et du
courant DC de polarisation. Une configuration decuit [Grebennikov, 2002] [Robert, 2009]
d’'amplification a amplificateur classe E utilisamt réseau de sortie composé d’'une capacité parallél
d'une inductance paralléle et d'un circuit résonnaria fréquence porteuse du signal, montre des
possibilités d’amplification de signaux dont lageur de bande est de I'ordre du MHz. Cela permet a
I'amplificateur de fonctionner a un rendement peae 100%. Le classe D et le classe E ont les
mémes performances mais le classe E peut faciletrsrdiller & des fréquences de fonctionnement
dans la bande K alors que le classe D est limitésafréquences de I'ordre de la centaine de MHz voi
au mieux a 1GHz. Ce qui est primordial pour I'arfigditeur, c’est d’avoir la tension de drain la
mieux adaptée a la dynamique de I'enveloppe, simggra difficile de moduler correctement les forts

niveaux d’enveloppe avec un phénoméne d'écréfgar travailler avec un amplificateur classe E il



faut faire un compromis [Diet, 2003] entre le cétdgren amplitude du drain et le contréle de la phas
Si la tension de drain de I'amplificateur est tfable (lors de la modulation de drain de niveaux
d’enveloppe bas) alors la réponse de la phase ol awe réponse tres sensible avec une forte
dynamique et I'amplitude sera trés non linéairen®ia cas inverse, 'amplitude sera non linéairesma
la phase variera trop lentement. La techniqgue EHR gu’elle a été présentée ci-dessus peut étre
considérée comme un modele idéal. En réalité ibegipdes distorsions du signal pour deux raisons
principales. La premiéere est causée par le modulateenveloppe (PWM ou Sigma-Delta) et le
détecteur d’enveloppe qui n'est pas idéal. En faisque I'enveloppe est échantillonnée, si les pas
sont trop faibles, il apparait le phénomene d'é@géi clipping » qui va avoir pour cause de déforme
I'allure de I'enveloppe et d’augmenter I'EVM (Errovector Magnitude). La seconde distorsion est
due au délai entre la voie de phase et la voievdleppe. S’il y a une désynchronisation entre les
deux voies alors 'EVM augmente et la constellatipére une rotation liée a I'écart de fréquence des
sous-porteuses (cas du signal OFDM). Si le « mappim'est pas assez espacé, alors on va augmenter
la BER (Bit Error Rate). La difficulté principaleneEER est de minimiser I'EVM. Pour éviter ces

distorsions il existe plusieurs techniques.

. EER avec « envelope feedback » ou « phase feedback

Le principe de cette architecture est d’obtenirnueilleur EVM et de meilleurs ACPR (Adjacent
Channel Power Ratio) qu’avec I'architecture EE&Sslque de Kahn en utilisant une boucle de retour,
qui calcule I'erreur d’amplitude comme montré d@iNesimoglu, 2006]. Dans ce cas, il faut faire
attention aux détecteurs d’enveloppe, en effeddisent travailler au méme niveau de puissance pour
ne pas mesurer un niveau d’enveloppe erroné. PBtie enéthode, on obtient de meilleures
performances en ACPR de l'ordre de 7dB mais cebemie aussi de I'application et de la modulation

présentée a l'architecture. En WLAN cette méthaglenontre pas de résultats convaincants.
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Fig. 40.Architecture EER a boucle de contre réaction en amgiiide

En « phase feedback » le principe est aussi d’a®imeilleures performances en ACPR. Dans le

d’'une modulation a plusieurs porteuses, de type l@HB phase contient énormément d’'informations,



donc il est trés important de se prémunir contre deeurs de phase. Une méthode proposée
[Nesimoglu, 2008] est d'utiliser une boucle de colet de phase. Une image de la phase en sortie de
l'architecture est recopiée en utilisant un limiteet est comparée a la phase en entrée de
I'architecture, avec un mélangeur utilisé commecamparateur de phase. L'erreur résultante donne
une tension qui sert a contréler un déphaseureQeit ci, dans le cas du WLAN cela apporte une
ameélioration du rendement de prés de 6% [Nesima2D@8]. A tout niveau cette technique est
meilleure que celle de Kahn mais au prix de la derig d’'intégration.
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Fig. 41.Architecture EER a boucle de contre réaction en phase

. EER avec correction de délai

Dans une architecture EER, on revient au fait gygrdbléme principal a résoudre est le délai qut pe
exister entre la voie de phase et la voie d’angalifon de I'enveloppe. Ce probléme temporel est
directement une conséquence de la désynchronigattom le signal d’enveloppe et le signal de phase.
Le signal d’enveloppe est retardé de son cotésparpassage dans le modulateur (PWM ou Sigma-
Delta). Cette erreur temporelle génere une rotatmta constellation émise, proportionnelle auidéla
et va donc augmenter 'EVM [Baudoin, 2003]. Unéuton est proposée [Zhi, 2006] en utilisant un
détecteur de phase, et des registres. Comme darerchmtecture classique de type Kahn le signal RF
est divisé en deux signaux. Cette fois ci la séjmeraentre phase et enveloppe est faite de facon
numérique. Apres la modulation de drain la diff@éeest que I'enveloppe d’entrée et I'enveloppe de
sortie sont quantifiées de fagon digitale et comeam@vec un comparateur de phase. Ensuite I'erreur
de phase est envoyée a un compteur qui va corepti¥lai et comparer dans une table des délais

pour corriger le retard.



11.3.2.2.ii. Architecture Polaire

Cette architecture est basée sur I'amplificationndsignal & enveloppe constante autour d’'une
porteuse RF. Dans ce but, on utilise les coordanm@ea travers un DSP pour calculer le signal

d’enveloppe et deux signaux de phase( et q ):
\/I 2 +Q2 \/I 2 +Q2
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Fig. 42. Architecture polaire associée a un amplificateur esse E

Les deux signaux de phase sont alors mélangésralitme porteuse avec un déphasage de 90°. Ainsi
en additionnant ces deux voies, on pourra obtesdr shuts de phase de 180° (Modulation BPSK),
équivalent d’'un point de vue forme d’onde au pass#gn niveau (+a) a un niveau inverse (-a). Le
signal d’enveloppe est quand a lui modulé en umadig enveloppe constante, au travers d'un
modulateur de type sigma-delta ou PWM. Ce signahwkloppe est alors mélangé avec chacun des
deux signaux de phase contenant I'information. Eases deux signaux sont additionnés pour former
un signal & enveloppe constante a information des@hOn peut détailler le calcul ci-dessous en

partant de I'hypothése que le signal issu du co®ay& ou sigma —delta est compris entre (+/-)a.

Q - |7+a2+ Q +a2: | 2 . Q? L
JlZLQZ(*a)WmQZ(ia)] [W(_ )} [W(‘ )} \/(|2+Q2 |2+Q2](_a)

=(+a)

On obtient bien en sortie de I'architecture un algh enveloppe constante. Le signal peut alors étre
amplifié un amplificateur a fort rendement. Enfim filtre de reconstruction passe bande permettra de
recouvrer I'information initiale en éliminant lewt de quantification (présenté dans la partie anie)

du modulateur d’enveloppe (PWM ou sigma-delta).

Depuis que les transistors peuvent atteindre @éegiénces de commutation élevées, et depuis que des
modulateur tels que le sigma delta sont capabletradmiller a des fréquences allant au-dela de
qguelgues GHz, deux types d’architecture ont étéeld@pées, la premiére utilisant un modulateur

PWM et la seconde utilisant un modulateur sigm#adebi I'on utilise I'architecture polaire a



modulateur Sigma-Delta, alors la mise en forme it lole quantification qui lui est propre, devient
un avantage tout particulier. En effet le délai adible entre la phase et I'enveloppe avant quds
soient multipliés et supérieur au délai de modatatiGrace a cela, nous pouvons alors utiliser un
modulateur d’ordre plus élevé pour améliorer laliude la modulation et donc diminuer 'EVM. La
bande du signal de phase est déterminante dankolg de la fréquence d’échantillonnage du
convertisseur numeérique-analogique. Un compromitsédie fait entre la bande du signal de phase et
le taux de sur-échantillonnage. Le risque est ddfavoir un bruit plus conséquent dans la
quantification. La modulation PWM doit utiliser desmparateurs trés rapides si I'on travaille aux
fréquences RF. Actuellement il existe de tels matgdwir capable de travailler & des fréquences jasqu’
16GHz. L’atout du sigma delta vis-a-vis du PWM déstdans sa capacité a mettre en forme le bruit de
guantification et a conserver toute l'informatiorand la bande utile. Suite aux explications
précédentes, il apparait que l'architecture polaimmodulateur Sigma-Delta bénéficie de nombreux
avantages. Un de ces principaux avantages esinegniant, la possibilité d’'utiliser des amplificateu

en classes commutées sans avoir besoin de bouelesrcection couteuses en ressources et en
traitements. En théorie un rendement de drain @8616st possible compte tenu des caractéristiques
de commutations permettant un non recouvremeng éaitrsion et courant de drain. Cette hypothése
est valable dans le cas ou le signal a amplifieurssignal 1-Ton et donc de faible largeur de land
avec un rapport cyclique constant. Dans [Rob&@92] nous avons montré un amplificateur classe E
avec 86% de rendement drain sur 1 ton. Cependanassaociant cet amplificateur avec une
architecture polaire pour des signaux WiMAX, ledement global de I'architecture chute a 42% du
fait que le circuit de commutation de I'amplificatefiltre le bruit de mise en forme hors bande du
sigma delta qui a été en partie amplifié par I'dfigalteur. On peut alors travailler sur la mise en
forme du signal et optimiser la fonction de misef@me du bruit du modulateur sigma delta afin de
diminuer la part de puissance potentiellementfitrDans cet optique nous avons également observé

'importance du codage d’enveloppe sur les perfoicea de 'amplificateur [Robert, 2009b].

I1.4. Conclusion

Au travers de cette étude il apparait clairemeniurggl architecture conventionnelle telle que
l'architecture a conversion directe présente de lmeox avantage en termes d'intégration et de
reconfigurabilité et de robustesse. De plus chéguetion est bien délimitée permettant une tramsiti
progressive des blocs, du domaine analogique eedomaine numérique. Etant donné que nous
recherchons avant tout lintégration et la recamfidpilité, les architectures a amélioration de la
linéarité associées a des amplificateurs commutés parmettent pas de répondre a notre
problématique. Aussi nous allons partir d’'une degttiure a conversion directe pour progressivement

arriver & une architecture toute numérique.






Chapitre Ill. Dimensionnement d’émetteurs
« tout numerique » pour des applications
cellulaires

[1.1. Des architectures analogiques aux architectures otit
numérique »

Les performances des processeurs actuels et leséasmdans le domaine de la recherche sur les
« DAC » hautes fréquences aménent a intégrer de guplus de fonctions analogiques dans le
domaine de I'électronique numérique. Dans cettéiggamous allons montrer que la frontiere entre
domaine analogique et numérique dans une chaitraiemission se voit progressivement repoussée
jusgu’a la fonction « amplification de puissancen> passant par le mélange, la synthése et la pré-

amplification des signaux a I'émission.

[11.1.1. Evolution des blocs de mélange et de synthése
La transition du monde analogique vers le mondeérigue s’est dans un premier temps, basée sur la
transformation d’architectures existantes, prineipeent celles d’architectures a conversion directe,

dont on représente le schéma (figure 43).

Signal —|“ tN }—%4 DAC
{ |bande de
i base Q

-

Fig. 43.Architecture a conversion directe

.1.1.1. Du mélange analogique au mélange numérique
Le premier bloc qu’il apparait intéressant de nusegrest la fonction « mélange ». Des exemples

récents démontrent les capacités et les possititapportent ces mélangeurs. Dans la partie
suivante, nous détaillerons les avantages et irgoemts de cette technique par rapport a la méthode

de mélange analogique.

Ces architectures [Eloranta, 2008] peuvent se uggnosous le nom architecture DDRM pour « Direct
Digital to RF Modulator » (voir figure 44). Ces d@rs sont issues des recherches de deux indastriel

(Nokia - STMicroelectronic) et sont basées suranthitecture a conversion directe. Ici, I'architeet



numérique s'arréte aux limites de I'amplificatewr glissance et comporte une synthese de fréquence

analogique externe.

J_ RFDAC
N N _% 1w J’
0 @ jLo Ib %
1 tN _%—l— RFl;Ac

Fig. 44.Architecture DDRM [Eloranta, 2008]

L’avantage de la numérisation par rapport a l'astture analogique est la limitation des
imperfections qui pourraient étre dues aux vanetide « process ». En effet, dans I'architecture
précédente, le bloc de filtrage en bande de basevoé ses caractéristiques changer. Il en est de
méme pour le bloc de modulation, ce qui entrainglisation d'une boucle de calibration (d’ou une
plus grande place occupée). La numérisation peziuée source d’optimisation de la surface occupée

tout en garantissant une bonne stabilité des @stijues du circuit.

Le premier étage est un étage de sur échantillenilig'y a donc pas de signal bande de basetartrai
directement, ce qui permet de ne pas utiliser lthe file reconstruction entre la conversion N/Aeet |

mélange.

Dans ces architectures, I'étape de mélange et mleecsion N/A est effectuée par un méme et unique
bloc qui est appelé le RFDAC. Des cellules de Gillde poids différents sont placées en paralléle

(voir figure 45).

Mot de commande 10 bits Mot de commande 10 bits

&

Cas du codage thermométrique (Faible PAPR) Cas du codage binaire (Fort PAPR)

Fig. 45.Principe de fonctionnement du RFDAC

En fonction de la nature du signal, il convientoin choisir la topologie du RFDAC et la distrilmurti

des valeurs de source de courant. Dans le cassiymal a faible PAPR, on utilisera un codage
thermométrique dans lequel chaque bit active uneceode courant unitaire. Pour les signaux a tres
fort PAPR, supérieur & 10dB il convient d'utilisgr codage binaire dans lequel chaque bit correspond

a une source de courant deux fois plus importamele bit précédent. D’aprés le schéma de la figure



ci-dessous, le principe est que la donnée sur éttbanée est cadencée a la fréequence OL par des
commutateurssivitche¥. En fonction du bit codé, on obtient un courast sbrtie plus ou moins
important (on parle alors de poids différents deules de Gilbert). On reconstruit I'information
finale par I'association de tous les courants is$es cellules de conversion. Plus on parallélise le
cellules, meilleure est la résolution. Du fait de garallélisassion des cellules de conversion, le
déséquilibre entre les voies | et Q est limité effet, si un déséquilibre « I-Q » apparait, il lé=a de

la moyenne des déséquilibres des cellules. Lorgsignal présente un fort PAPR, mais avec une
probabilité faible de forts niveaux de puissandesst préférable d'utiliser une solution basé dewx
types de sources en fonction des LEB&st Significant Bjtet MSB Most Significant Bijt (voir figure

46).

Mot de commande 10 bits

[ 4bitsLSB )—I—Q Bbits MSB |

8

&

Fig. 46.RFDAC adapté aux signaux a fort PAPR

Partant de ces observations, le controle de puisspeut se faire par modification de la polarisatio
en courant de chacune des cellules, afin de bdesseurant unitaire extrait de chacune d’elle. éuc
filtre n'est utilisé, ce qui implique que le chale la fréquence du convertisseur est détermin&nte.
effet, le seul filtrage opéré est celui du blogudardre zéro (mise en forme équivalente a un sinus
cardinal). Issues de ces opérations sur le sitgmkaies de sur-échantillonnage représententdam
problemes majeurs de ce type d'architecture, labae base étant répétée autour de la porteuse (OL)
espacée de la valeur de la fréquence de conveBiam.répondre a cette problématique il existe des

exemples que nous ne détaillons pas ici [Jerng{]200



1.1.1.2. Intégration de la synthése et mélange numérique

La deuxiéme architecture étudiée [Poszgay, 2008Liee architecture basée sur [Eloranta, 2008].
Cette architecture a été développée par une édeid Microelectronics pour des signaux a 2.4 GHz.
Par rapport a l'architecture DDRM, de multiples #orétions sont apportées, dont un meilleur
filtrage des émissions parasites, une synthése ngueéet un contrdle du gain tout au long de la

chaine d’émission (qui ne joue pas uniguementaspolarisation des sources de courant du RFDAC)..

| et u TN+ FIR L Modulateurs
e LtcompensationLO [ SA DiFC C)’
BB gain + [IR + CIC
DEIRIS | RF
o numérique DAC

ADPLL ]

Fig. 47.Architecture DDRM a création de « notches »

Dans un premier temps, les signaux en bande desbassur échantillonnés de 20 MHz & 160 MHz.
Tout au long de la chaine d’émission, on obserusipurs étages de filtrage, principalement sur la
partie interpolation du signal en bande de baseprbbléeme majeur lié a l'interpolation d’un signal
bande de base vers une fréquence proche de I'Qlapgarition rapide de répliques aux multiples de
la fréquence de sur-échantillonnage. Ces répliguatsle premier phénomeéne qu'il est obligatoire de
filtrer sous peine de les retrouver tout au londadehaine. Pour ce faire, l'interpolation est efiete

par un ensemble de « FIR » et « [IR ».

Le contréle du gain s’effectue tout au long deHaine d’émission. Le premier contréle de puissance
apparait juste apres le sur échantillonnage. Qara an controle de la dynamique « low speed »nalla

jusqu’a 12dB par multiplication des signaux 1Q parmot de 10bits. Ensuite, un deuxiéme étage de
contrdle apparait avec cette fois ci une plage lempgntaire de 18dB (par pas de 6dB). Cela est

possible par suppression successive du « LSB ».

Souvent, le rapport signal a bruit est un facteahmologiquement limité puisque directement lié a |
résolution et au nombre de bits effectifs. Afindiminuer la résolution, et donc d’augmenter le SNR
proche de la bande, quatre modulateurs sigma seftautilisés. Deux modulateurs sont utilisés sur
chacune des voies | et Q afin de permettre unsiéroe étape de filtrage, qui consiste a protéger de
émissions parasites les bandes de réception dsastardards (qui pourrait étre actif au méme istan
Cette étape est réalisée par l'implémentation ddéiai/retard entre les deux signaux sur-

échantillonnés a I'entrée des DAC RF. Il en résuties de la recombinaison des signaux mélangés



autour de la porteuse, I'apparition de trous dassblandes désirées, par exemple les bandes RX W-
CDMA. L'exemple illustré a la figure 48 est tiré flRoszgay, 2008].

P20 4x131072 points, Fhin = 535144 6313, Pout = 16 dBm, Window: B-H

Power Density [dBm/Hz|

1.5
Frequency [Hz]

Fig. 48.Spectre en sortie de I'architecture DDRM a créatiorde « notches »

A la sortie de ces deux DAC RF, plusieurs signaufiltéer peuvent apparaitre. Le premier est
directement lié a la conception des RFDAC. En gtfee fuite OL peut apparaitre si les transistars d
RFDAC ne sont pas parfaitement identiques. Si mtopges des RFDAC ne sont pas parfaitement
synchronisées, on peut voir apparaitre une renguntgruit proche de la bande. Il faut égalementteni
compte des remontées dues au bruit de quantificdés Sigma Delta. En sortie de I'architecture, un

dispositif de filtrage supplémentaire est alorsaséaire.

Concernant le contréle de la dynamique, un pas d8 peut étre effectué en coupant le RFDAC
correspondant aux signaux I’ et Q': les signawt IQ ayant subit un retard a I'entrée du second
RFDAC. L'inconvénient est que lI'on perd de ce fB#tvantage des creux ou « notches » qui
relachaient les contraintes de filtrage dans lesiéside réception. Les RFDAC permettent également
le mélange et le contrdle de la dynamique finalmédange s’effectue alors a partir d’'une synthése d
fréquence « toute numérique », interne au ciretiibon plus grace a une synthese externe analogique
Cette synthése est appelé ADPLL pour (All DigitaLp

Les technologies sub-nanométriques permettent matterment une plus grande intégration des

systémes, mais aussi d’avoir une résolution tentipodes fronts de signaux numeériques supérieure a
celle des tensions de contréle de la PLL dans feailte analogique [Perott, 2007]. Les solutions

d’ADPLL permettent de tirer profit de meilleuressofutions temporelles tout en garantissant une
meilleure fidélité des signaux de contrble de latlsgse [Syllaios, 2007][Statewski, 2005]. Cecidist

au fait de ne plus utiliser de tension de réglaggagique mais des signaux numériques rapides (et
une technique ddithering).
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Fig. 49. Evolution d'une PLL analogique vers un PLL numérique

En comparant une PLL analogique et une ADPLL (fgd®), on note le remplacement du filtre de
boucle analogique par un filtre de boucle humérigieaussi du détecteur de phase et la pompe de
charge (PFD/CP) par un convertisseur TDC (Time tgithl Converter). L'erreur de phase est
guantifiée selon le nombre de fronts de retardséamigmes. Le TDC convertit ce retard en un signal de
contrdle pour piloter numériquement un oscillatd€O) en lieu et place d'un VCO. Le principe de

fonctionnement du TDC est expliqué sur la figure 50

£ Délais unitaires
div N
1

DQ_ ) T =1 en]

Mot de contréle
du DCO

Fig. 50.Principe de fonctionnement du Time to Digital Conveter

La difféerence de phase est mesurée via un compteanme le délai entre le front du signal de
référence f et du signal venant du diviseug,FLa résolution du TDC dépend donc de la valeur du
délai unitaire du compteur. Le signal numériquesertie du TDC est proportionnel au délai mesuré.
Le DCO est contrdlé par une commande numériquest @re oscillateur LC donc le contréle se fait en
commutant, a partir du signal numeérique, un ensermblcapacités en paralléle de I'oscillateur comme

illustré sur la figure 51.

}_

e letnen I
=

Fig. 51.Exemple d'un DCO 4bits

Les ADPLL offrent une trés bonne intégration (&slide capacités du DCO petites), et une trés bonne

flexibilité en fréquence. Par rapport aux PLL ag&doe, elles ne présentent pas les inconvénients



relatifs aux problemes de pompe de charge (CP)eefudte de courant. Toutefois, ces PLL
consomment plus, a cause du bloc TDC. De pluspytebdréquences (supérieure a quelques GHz) le
TDC peut introduire du bruit de phase et une erdeuquantification liée a sa résolution temporelle
limité aux délais unitaires. Ceci implique un céigr moins précis du DCOdithering et donc
I'apparition d’'une pollution spectrale. Dans le @d/’applications cellulaires, ce phénoméne est a

quantifier mais n’est pas important du fait de érégces d'utilisation inférieures a 2.4 GHz.

Nous avons vu, a partir des exemples précédengsl'utilisation d’'un mélange numérique présente
des avantages face a l'utilisation de solutionsmddange analogique classiques, qu’il nous faut ici

détailler.

Fig. 52.Evolution d'une architecture & mélange analogique ws une architecture a mélange numérique

BN

Dans un premier temps, si I'on se penche sur upkitacture a conversion directe utilisant un
mélange analogique, on peut observer I'utilisatdam filtrage analogique bande de base apreés le sur
échantillonnage qui va amener une occupation phpeitante sur le silicium, un colt supplémentaire
et donc une moins bonne intégration. De plus, sthetion peut induire des défauts d’alignement en
phase et en amplitude des signaux | et Q, si d&uts de « process » apparaissent entre les deux
voies. Le mélange analogique est une solution im@aire par nature qui peut détériorer le speatre d
sortie. En fonction de la structure du mélangeaiprobbleme de fuite de la composante LO apparait,
par le mélange de signaux DC. En tirant profit eehinologies sub nanométriques, les solutions de
mélange numérique permettent de lever ces différeetrous technologiques. En lieu et place de
filtres bande de base analogique, on utilise darshitecture des filtres numériques IIR et FIR
[Poszgay, 2008] associés aux différents étages udeéchantillonnage, bénéficiant donc d'une
meilleure intégration. Du fait de la parallelisatides nombreuses cellules lors du mélange, on
« dilue » les non linéarités et les problemes de 1O sur chacune des sous cellules. Les défauts d
processsont distribués sur chacune des sous cellulesétinge unitaire. De plus, les signaux arrivant
a I'étage de mélange étant numériques, on limitéstpie de désalignement des signaux | et Q. Un
autre avantage du mélange numérique est qu'il perneegestion du contréle de dynamique du signal
a émettre, comme expliqué dans la partie précéde@ependant, cette technique ne répond pas
encore a certains autres problemes liés au meélslgeque les problemes de consommation,

d’émission d’harmoniques et de bruit de phase. Laleo mélange analogique péati du bruit de



fonctionnement, le mélange numérique est exposiraiti de quantification, lié au nombre de bits

utilisés, ainsi que de la création de répliguetadmnde de base autour de la porteuse, en fardtio
la fréquence d’échantillonnage. Dans tous les waes,solution de filtrage sera a appliquer du feg d

impuretés de mélange. Cet aspect sera abordéadteddans la partie 111.2.

[11.1.2. Intégration de la transposition et de la pré-amplifcation

Dans une architecture d’émission, I'amplificater puissance consomme une grande partie de la
puissance a lui seul, et est la source majeureaedinéarités. Méme en utilisant une architecture
meélange numérique, il faudra utiliser un amplifezat de puissance. Les architectures & mélange
numérique peuvent délivrer en sortie des RFDAC pigssances autour de 0 dBm (entre -8dBm et
6dBm) [Eloranta, 2008][Pozsgay, 2008][Jerng, 20D&lgie, 2008]. Afin de relacher les contraintes
de gain sur I'amplificateur de puissance on peugimer une solution d’amplification utilisant des
signaux dans le domaine numérique pour les amplifigour des 10 dBm en entrée d'un étage
d’amplification final. C’est la qu’intervient le rcipe de DPA pour Digital Power Amplifier. Bien

souvent ce type d’amplificateur est aussi appeléOShamplifier.

1.1.2.1. Principe de « Digital Power Amplifier »

Le principe du DPA est d'effectuer les mémes opd@mat qu'un RFDAC (conversion numeérique
analogique et transposition) mais en fournissastpuissance plus élevée. Il existe dans la litiéeat
plusieurs exemples d'architectures utilisant des\DRagle, 2004] [Ahmed, 2008][Parikh, 2008].
Cependant, cet amplificateur est supposé réalimgement le mélange en transposition directe, ce qu
implique de ne pas lui injecter de signaux 1Q médwutour d’'une porteuse. Il faut donc réfléchir en

termes d’enveloppe et de phases codées de facaériquen

Numérique / Tout numérique Bin/Therm
—
I
Proc | — ADPLL | DCO Ilb @
o

Fig. 53.Evolution vers une architecture « tout numérique »
Les exemples utilisant des DPA sont liés a destaatbres du type EER. Pour illustrer ceci la feyur
53 montre la comparaison d’'une architecture asatilbn de RFDAC et une architecture a utilisation
de DPA.



Dans un premier temps, les signaux d’amplitudeegplthse sont dissociés (utilisation d'un CORDIC
par exemple). Toujours dans la partie numériqusjgeal de phase permet de moduler une ADPLL
autour de la fréquence porteuse choisie. La pateumérique, sous forme de signaux carrés, porte

désormais l'information de phase. Le signal d’eappk quant a lui est codé selon un format binaire.

Enveloppe

Phase B e Y PA

modulée

b X 1/2  ——

i

b (X 1/8

Fig. 54.Principe du Digital Power Amplifier (DPA)

Sur la figure 54, nous détaillons le fonctionnendunDPA. Nous prenons I'exemple d’'un signal dont
I'enveloppe est représentée en codage binaireGshitd Le DPA se décompose alors selon 127 PPA
de méme taille unitaire, calculés en fonction deisgances désirées en sortie du DPA. Chaque PPA
est alors polarisé pour fonctionner en classe Bhede courant (ou E), et est associé & un circuit de
commutation adapté que nous appelons ici charges Nizsposons également de 3 PPA de taille plus
faible activés par les 3 LSB du mot binaire de Vepppe. Ce dispositif est nécessaire du fait de

I'effet « loadpull » sur les PPA en fonction du i@ de PPA que I'on commute.

Ce phénomene est identifié dans [Pornpromilikit,22@Bresti, 2009]. Lorsque I'amplitude est faible,
peu de PPA sont activés. Le courant total foulai éharge est donc proportionnel au nombre de PPA
activés. Au vu du nombre importants de PPA (codhgemométrique) et lorsque le nombre de PPA
activés est proche du maximum, chaque PPA se trdésa@dapté par les autres et ne fournit donc plus
son courant maximum. Le courant total récolté nphss proportionnel au nombre de PPA activé. On
utilise alors les 3 LSBs pour activer des sourcescdurant plus faibles, en méme temps que
'ensemble des PPA activés, pour compenser la ptiopale courant manquant. Mais cette technique
a ses limites si le PAPR est trop grand et queitelne de PPA a paralléliser est trop importarfaut
donc prévoir un circuit d’adaptation des PPA qui seconfigurable par pas d’amplitude. De plus, si



I'on veut pouvoir utiliser le DPA sur plusieurs digences de standard cellulaire, le circuit d'adapta
classe D doit étre centré sur cette fréequenceret deconfigurable au niveau de ses éléments rgactif
De méme que pour les RFDAC, le controle de gairt geufaire par la polarisation des cellules
unitaires, avec en plus la possibilité de jouer lmmplitude du signal de phase. Dans le cas d'un
signal GSM, on aura un mot de contrdle d’amplitfide. Tous les PPA sont activés et un atténuateur

permet le contrdle en puissance.

Ainsi les DPA peuvent atteindre des puissancesodéré de 25dBm [Nagle, 2004] [Ahmed, 2008]
[Pornpromlikit, 2009] [Carey, 2007], permettant sie passer dans certaines conditions du dernier
étage d’amplification. On peut donc, pour les fasbhiveaux d’émission, économiser sur I'activation
ou non du dernier étage d’amplification. Lorsqu@uléssance demandée sera de 33 dBm en sortie, il

faudra ajouter un dernier étage d’amplificationvemtionnel.

La majorité des architectures utilisant des DPA% basées sur des architectures EER et ont donc les
mémes problemes d'alignement entre phase et empslagt aussi d’augmentation de la largeur de
bande du signal (probleme sur la bande disponibleveeau des PPA) [Waheed, 2008] [Elliott, 2004].
Dans le but d’améliorer le contrle d’amplitudeleetbruit de quantification, il existe des solutions
permettant de diviser I'information d’enveloppe @me information entiere commandant les cellules
unitaire (L) et une information d’amplitude fractionnaireyR partir d'un modulateur Sigma Delta

commandant des cellules fractionnaires.
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Fig. 55.Architecture « tout numérique » a amélioration du bruit [Waheed, 2008]



En fonction de la résolution du signal moduléfedguence, on crée deux mots de contréle de
fréquence pour le DCO : I'un est dit mot entier’autre est fractionnel - va ensuite permettre de
contrdler la fréequence d’accord du DCQ. Rugmente la précision du DCO et limite ainsi lgitr
aprés un « dithering » grace a un Sigma Delta. @mante ainsi la pureté fréquentielle lors de la
modulation en fréquence. On améliore donc sensiénérta linéarité globale du systén@omme
montré dans [Waheed, 2008], la désynchronisatioplitrde phase dans ces architectures EER
numérique est trés limitante, mais également |grad#sonisation des signaux entier et fractionnaires
d’amplitude et de phase entre eux. L'EVM ne senplalg trop étre impactée par le décalage entre les
mots d’amplitude (a peine 0.07% d’EVM en plus pbuos), cependant les remontées spectrale proches
et lointaines augmentent rapidement (+15dB poulolesaines et +6dB pour les proches). Ce sont les
effets sur la voie de phase €kF- ) qui sont les plus notables, avec une augmentalgol’'EVM de
3.4% a 5ns de décalage. Les remontées spectrgessidt les 30dB ce qui rend compliqué la
conception du filtre. C’est pourquoi il est impdfrat'avoir une calibration réguliere des voies de
contrble de phase. Il faut donc se tourner verauire type d’'architecture différente de I'architeeta

conversion directe et I'architecture EER.

1.1.2.2. Vers un nouveau type d’architectures : Co intégratn
transposition et pré-amplification numérique

L'architecture [Parikh, 2008] que nous allons dépekr ici n'est pas une transformation de blocs
analogigues en blocs numériques a partir d’'uneiteathre classique a conversion directe. Cette
architecture donne une nouvelle orientation de datign des fonctions numériques de facon a
optimiser la reconfigurabilité et la complexité adcul. Cela se fait en décomposant le signal derfa
mathématique, a partir d’'opérations simples agéalians le domaine numérique. Tout d’abord, les
signaux | Q sont sur-échantillonnés et filtrés,dnbut de placer les répliques spectrales asgez |
de la porteuse. Ces répliques sont essentielleduest au phénomeéne de blocage d’ordre zéro, lors du
sur-échantillonnage. La bande du signal a tragerépétée autour des fréquentc&s+x.Fec, OUFecn

est la fréequence de sur-échantillonnage. Le blodawere zéro, vient créer des « notches » dans ces
bandes, fonction d’'une réponse en Sinc2. Nous merpar la suite qu’en fonction de la fréquence
d’échantillonnage du signal et de la largeur dedbade celui-ci, on peut estimer la valeur des

répliques spectrales.
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Fig. 56.Architecture DQRM

La fonction de sur-échantillonnage est effectu@deupagensemble de FIR et IIR. Une fois le signat sur
échantillonné et filtré, les composantes réelldmaginaires sont injectées dans I'architecture MQR
(Digital to RF Quadrature Modulatdr A partir de ces composantes, nous créons digumaisx
correspondants aux associations des amplitudesigesux | et Q. Les signaux obtenus sont alors
« abs(l+Q) » et « abs(I-Q) ». Parallélement, natsrchinons deux signaux correspondant aux valeurs
des signes respectifs des signaux « (1+Q) » et ¢. Grace aux deux signaux de signe, on obtient

un contrdle de la phase avec un mot de 2 bits.

A partir de cette décomposition du signal, on wpie I'on ne peut pas complétement qualifier cette
architecture de « EER ». En effet, si les signauxbs(l+Q) » et « abs(l-Q) » contiennent une
information d’amplitude, les signaux « sign(l+Qpeb « sign(l-Q) » contiennent une information de
phase, mais aussi d’amplitude (dans le quadraaty. Rieux comprendre la décomposition du signal,

il faut se pencher sur I'allure des signaux obtezrusomparaison avec le signal initial.

Les signaux d’amplitude codés au travers d’un cotleermométrique sous forme d’'un mot de N bits
en fonction de la résolution désirée, « abs(l+@t»« abs(l-Q) » codés, sont ensuite envoyés,

alternativement a deux fois la fréquence de I'Otswé cellules d’'un DPA.

A partir des signaux « sign(I+Q) » et « sign(I-Q)n obtient I'information de phase du symbole 1Q
traité. Un mot de 2 bits permet de choisir la preas@pliquer a 'OL. Dans cette architecture ildiu
donc générer en amont, quatre horloges déphasaearnehde 90°. Une succession de symboles 1Q

donnera une horloge globale modulée en phase etidorde la phase de chacun des symboles.

Dans le DPA, cette horloge est mélangée altermatwe avec « abs(I-Q) » puis « abs(l1+Q) », lors de

son état haut, puis avec « —abs(l-Q) » et « —a3(P+lorsque son état est bas. Ainsi, par exemple,



pour une résolution de 7 bits, on aura 128 paieedransistors de méme poids individuel. 128

transistors pour la partie positiv&e) de I'horloge et 128 pour la partie négative tetloge.
2
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Fig. 57.Etage DPA de l'architecture DQRM

Dans la partie droite de la figure 57, nous illosg le chronogramme de |'architecture pour un
symbole 1Q avec I=4 et Q=3. On note le décalage9@t entre les voies | et Q. Essayons de
comprendre l'intérét d’'une telle mise en forme @ynal, en regardant I'équation du signal généré par

une architecture polaire :

* PourlQ(4,3)
Polaire xp(t) =[v 42 +3?] % cos[cq)t + Arctg(—)]
Xp(t) = 5cosfw,t + Arctg(—)]

*  PourlQ(-4,-3)
Polaire yp(t) = 5cosfut — (77+ Arctg(—))]
yp(t) = —xp(t)

Il est clair que le signal initial est le méme mddms le cas de I'architecture polaire, il n'estassaire
gue d’inverser la phase de I'OL, la composantenglaude reste la méme. Il faut donc utiliser la
comparaison des signes pour la phase et juste rprdtimformation contenue dans « abs(l) » et
« abs(Q) » pour I'amplitude. Partons du principe gour un symbole donné, on prend 4 échantillons

par période d’horloge avec un déphasage initiak de
X(t) = | .cos(”TTs+ 0) + Q.sin(nTTs+ 0)

x(t) = | .cos(% +6) + Q.sin(% +6)



n=0 x(t) =1.cos(8) - Q.sin(E)

n=1 x@t)=1 .cos(g +6) —Q.sin(g +6)
=2  X(t) =l.cosq+6)-Q.sin(n+6)

n=3  x(t)= |.cos(37”+9) —Q.sin(:%n+9)

7l
Avec 8=—: 1 1
n=0 x:|x——Qx—
4 2 T2
1 1
n=1 X=-lx—-0Qx—
J2 2
1 1
n=2 X =—| x_+Qx_
J2 2

n=3 X=|Xi+Qxi

2 T2
Onadonc: (I-Q) (-I-Q) (-1+Q) (I+Q)
Ce quirevienta: abs(1-Q) -abs(1+Q) -abs(I-Q)  bs@Q)

En alternant les signaux « abs(I-Q) » et les sigraabs(I+Q) », il est possible d’estimer I'ampiieu
C’est le calcul de phase qui, a travers le méladgeermine l'ordre de I'alternance en fonction du
signe de (1+Q) et (I-Q). Lorsque I'horloge est piosi, on utilise les signaux « abs(l+Q) » et les
signaux « abs(l-Q) » (Paire positive du DPA) alpue, quand I'horloge est a I'état bas, on utilese |
signaux « —abs(l+Q) » et « —abs(I-Q) ». L’avantasfeque, pour un symbole, il n'y a que deux valeurs

d’amplitude a coder au lieu de quatre, réduisargi & complexité du circuit.

Une fois le signal mélangé autour de I'OL a traver©DPA, on doit filtrer celui-ci, si 'on veut
récupérer I'allure initiale du signal. Il ne fadgoublier que 'amplitude du signal a été estimémssi

il faut « adapter » le réseau d’adaptation du DDIBAacon a ce qu'il restaure l'allure réelle dunsilg
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Fig. 58.Exemple d'une séquence de mélange dans I'architeceiDQRM

Sur la figure 58, nous montrons que l'informatiom phase se trouve également dans le calcul de
« abs(1+Q) » et « abs(I-Q) » et non pas seulemanst tb signe de « 1+Q » et « [-Q ». Pour cela, nous
avons simulé l'architecture en prenant deux synitaes que « [+Q > 0 » et « I-Q > 0 », représentant
une phase de départ de 0°. Cette indication dangaddrant de phase approximatif. Pour reconstruire
I'information de phase précise, nous avons beseinahnaitre les amplitudes de codage des signaux
« abs(1+Q) = et5) » ainsi que des signaux « abs(I-Q)Ll=e{3) ». Nous voyons sur la figure que les
deux signaux on une phase légérement décalée. On vo& plusieurs avantages mais aussi

inconvénients a mettre en forme le signal de lgesor

Le premier avantage a été expliqué au dessus pait lde n’avoir que deux niveaux d’'amplitude a
coder : « abs(I+Q) » et « abs(I-Q) » au lieu datgudans une architecture conventionnelle 1Q, ou
I'on devrait coder I, Q, —I et —Q . Nous réduis@mssi le nombre de codeurs nécessaires. De plus,
lorsque nous avons simulé I'architecture, nous awalrservé la répartition des niveaux d’amplitude

pour des signaux 1Q et des signaux « abs(l+Q)oadts(1-Q) » :

0.07

0.06

0.05— Enveloppe abs(1+Q)

0.04—

On gagne un demi bit effectif

| || ! | i
"||! i
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Enveloppe |

0.02—

0.01 ’-m
0.00 l i i
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Fig. 59.Répartition des niveaux d’amplitude entre signal let signal « abs(l+Q) »



Cette répartition nous indique que de part la matlr signal en valeur absolue, le bit de signetn’es
pas nécessaire. Cependant il y a plus d’'amplitdd&sentes. Tout ceci permet de gagner un demi bit

effectif.

Sur la figure 60, au regard du PAPR il n’y a pagdnde différence, pour les cas de probabilité de

supérieures a 10

\\\

1E-1 - 1E-1

1E-2 | —1E-2

abs(1+Q) PAPR CCDF
abs(-Q) PAPR CCDF
4020 ¥dvd ©

1E-3 — —1E-2
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-18 -16 -14 -12 -10 -8 -6 -4 2 0 2 4 8 8

PAPR (dB)

Fig. 60.Répartition des probabilité de niveau des signaux @ vs Abs(1+Q) et Abs(I-Q)

Un second avantage potentiel est, qu'au lieu deiltar sur [, Q, —I, —Q, on utilise les signaux
« abs(I-Q) », « -abs(I1+Q) », « -abs(I-Q) », « abQl». Aussi, on aurait un signal NRZ méme si | ou
Q étaient égaux a O (si I'on raisonne en termesraectoires). Cela aurait un impact sur I'allure
fréquentielle du signal et donc sur le filtragep@edant, 'avantage n’existe pas lorsque | = Q n®n
peut donc pas conclure sur ce point de I'avantageedarchitecture IQ par rapport a I'architecture
DQRM.

Un troisiéme avantage, est I'utilisation d’'une sehbrloge initiale (& AL), permettant de controler
les multiplexeurs de choix d’amplitude, et de génées quatre horloges déphasées a la fréqu@hce
Ceci est un élément important, si I'on envisage @metteur reconfigurable en fréquence afin

d’adresser plusieurs standards.

Ensuite, par rapport a une architecture polairssadge ou I'on vient séparer amplitude et phases no
n'utilisons pas de CORDIC. Ces derniers sont t@ssibles au nombre de bits des signaux qu’ils
traitent et impactent significativement 'EVM (eurs de quantification). Lors de la simulation de
I'architecture, nous n'avons pas observé d’élaggient de la bande, contrairement aux architectures
EER. Enfin, un avantage par rapport & une architegholaire est que I'architecture DQRM semble

moins sensible au désalignement temporel lors dedambinaison enveloppe phase. En effet, dans



I'architecture DQRM, une partie de l'information ghase est comprise dans « abs(I+Q) » et « abs(lI-

Q) », de méme gu’une partie de I'information d’aitygle influe sur le choix de la phase de I'horloge.
Détaillons maintenant les inconveénients :

Le premier inconvénient est celui que I'on rencerdgalement dans les architectures cartésiennes,
c'est-a-dire la désynchronisation des signaux QeEn effet, si lors du sur échantillonnage et du
filtrage, les symboles | et Q sont désynchronisdéms I'erreur risque de se propager sur toute la
chaine, aussi bien sur le contr6le de la phasesgquie calcul de I'estimation de I'amplitude. Orupe
cependant imaginer des mécanismes de synchromigig® symboles | et Q a partir de I'horloge, si

I'on connait parfaitement le rapport entre la fréaceOL et la fréquence des symboles.

La seconde faiblesse de cette architecture edtfquti garantir un déphasage parfait entre lesrgquat
horloges. En effet, il suffit qu'une seule des gedtorloges soit déphasée de 1 ou 2° pour faire
apparaitre de fortes remontées spectrales. Cegilgjae par la création d’une fréquence image. On a

pu simuler la réjection de I'image en fonction dipbdasage induit sur les horloges.
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Fig. 61.Spectre simulé de I'architecture DQRM avec une erngr de déphasage de 2° entre les 4 horloges

A la figure 61 nous avons simulé l'architecture @ume modulation 64QAM, pour une série de
symboles impliqguant un changement de quadrant et die phase de 92° entre deux phases

consécutives au lieu de 90°. Nous voyons donc afipades raies parasites de I'ordre -59dBc.

Enfin, comme toute architecture numérique, ellesestible aux remontées spectrales engendrées par
la fréquence de sur-échantillonnage des symboles f@r le nombre de bits de quantification choisis

Dans la partie suivante nous travaillerons surette architecture pour définir les contraintes lsur



dimensionnement de l'architecture en termes d’domiss spectrales hors bande et de bruit de

guantification.

[11.2. Contraintes liées a I'utilisation d'architectures «tout
numérique »

[11.2.1. Identification des contraintes
Comme nous l'avons vu dans les parties précédelgesarchitectures numériques présentent des
particularités spectrales qui ne sont pas en aceed les limites d’émission autorisées pour chaque
standard. Il faut alors identifier plus claireméag sources d’émission parasites et voir si elées/@nt
étre minimisées ou supprimées par des techniqtex®m@s a I'architecture (amélioration des propsiété
du signal) ou par des dispositifs externes a litecture (filtrage RF,.). Pour cela nous nous
sommes basé sur I'architecture présentée danstia peécédente, I'architecture DQRM, qui hous est
apparue comme la seule architecture «tout numeEsiquCette architecture a été simulée pour
plusieurs cas de signaux cellulaires (LTE, WCDMAMYSous Agilent-ADS.
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Fig. 62.Schéma de simulation de I'architecture DQRM sous Aitent ADS



1.2.1.1.

Impact de la fréquence de sur-échantillonnage

Le troisiéme inconvénient est principalement diadadcon d'effectuer le sur échantillonnage des
signaux en bande de base. En effet, le choix deéldnode d’interpolation est primordial. Dans un
premier temps l'architecture DQRM a été étudiéaitiiisant une interpolation par bloqueur d’ordre

zéro dont la réponse fréquentielle est en SincadsAul apparait des répliques de sur-échantillgena

aux fréquences multipléS, + X.Fech.
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Fig. 63.Simulation du spectre d’'un signal GSM codé sur 15its en sortie de 'architecture pour un coefficientde sur-
échantillonnage de 20.

Plusieurs parametres liés a I'architecture ou Bataire du signal influent sur le niveau des régu

On citera principalement la largeur de bande doatjda fréquence d’échantillonnage et le nombre de
bits de codage effectifs des composantes | et @. dillustrer ce phénomene voici le spectre obtenu

pour un signal LTE 20 MHz de bande codé par 1®ffectifs a la fréequence porteuse de 2GHz :
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Fig. 64.Simulation du spectre d'un LTE20MHz codé sur 15bits B sortie de I'architecture pour un coefficient de ar-
échantillonnage de 10



On observe bien sur cette figure les répliqueg®t« notches » creusés dans celles-ci du fait de la
convolution avec le Sinc2. En théorie, plus la ¢argde bande est faible et plus ces « notches »

atténuent les répliques. C'est ce que nous avaifgve

La figure 65 résume les observations a ce propas da pire cas (xMHz de canal, 64QAM, a la

fréquence porteuse 2GHz) a savoir, proche du LIEElargeur de canal influe directement sur le

niveau des répliques

Largeur de cangdlRéplique 1(dBc) Réplique 2 (dBc

20MHz 33,71 39,79
10MHz 40,39 46,41
5MHz 47,66 53,42

Fig. 65.Niveau des répliques en fonction de la largeur dealmde du signal
De méme, lorsque la largeur de bande est tréeefdivifluence des raies diminue mais est toujours
présente et a ce moment-la c’est le choix du ragfosur-échantillonnadeF qui devient primordial
(UF : Upsampling Factor, tel qudJF =F, /F,., entre fréquence OL et fréquence de sur-
échantillonnage Plus le rapportUF est faible, plus les répliques seront éloignéetadende utile.
Ci-dessous, a la figure 66, on observe ce phénordane le cadre d'un signal GSM 200kHz a
900MHz [Robert, 2010].

Niveau des répliques (dBc/Hz)

_8 L L L L L L
5 10 15 20 25 30 35 40
Facteur de sur-échantillonnage UF

Fig. 66.Impact du facteur de sur-échantillonnage sur le nigau des répliques

Dans le cas du GSM900, la limite de niveau desqées est fixée a 69 dBc. Sil'on regarde chaque
bande T, nous devons faire attention au niveau des régdiquour ne pas désensibiliser les propres
bandes Ret aussi les bandes, H'autres standards tel que le GPS. Le cas de steexe le plus
contraignant, est la bande GPS qui limite le nivéd@mission des autres standards a -168 dBm/Hz.
Apres avoir effectué des simulations de toutesbiasdes d’émission cellulaires aved-=10, il
apparait que le pire cas obtenu est la bande 4@DBMA. Pour respecter la bande GPS, il faut filtrer

de 76 dB la réplique se trouvant a 129 MHz.



1.2.1.2. Impact du nombre de bits de quantification

Le nombre de bit de codage influe sur le niveabrdé proche du canal, et lointain. En effet, pleis
nombre de bit est important et plus le bruit prodada bande sera faible. Cela a un impact dinact s
le niveau de la premiére réplique. Les répliquégesi en effet la pente imposée par le bruit pradde
la bande. Nous avons alors simulé l'architectumregardé le niveau de bruit proche de la bandeit(Bru

@ BW) ainsi que le bruit plus éloigné a 5x BW endiion de la largeur de bande du signal.

D’'une maniere générale, lorsque I'on augmenteotabre de bits de codage, le bruit introduit et
lié & la quantification, diminue. On peut nettemboibserver sur les spectres ci-dessous (figure 67)
Nous avons simulée I'architecture avec un signdt (B4QAM) de largeur de bande 20MHz autour
d'une porteuse a 2GHz et une fréqueGg=200MHz. Nous observons donc deux répliques a
1.8GHz et 2.2GHz [Robert, 2010] :

20
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Fig. 67.Spectre en sortie de | ‘architecture pour une frégance de sur-échantillonnage de 200MHz

On voit que les remontées spectrales proches tharde d’émission sont principalement dues au
nombre de bits de quantification qu’il faut majosarchant que cela peut entrainer une plus grande
complexité de conception et une plus grande consdimm La courbe bleue représente une
guantification sur 15 bits tandis que la rouge, guoantification sur 7 bits. Pour 5 bits, le niveda
bruit proche de la bande est de -82dBc/Hz et delsaefi6dBc/Hz pour 8bits



20MHz BW 10MHz BW 5MHz BW

Nb bits | Bruit @ BW (dBc/Hz) | Bruit @ 5xBW (dBc/Hz) | Bruit @ BW | Bruit @ 5xBW | Bruit @ BW | Bruit @ 5xBW
5 -82,12 -85,72 -82,32 -86,27 -81,84 -86,85
6 -88,26 -91,23 -87,64 -91,71 -87,57 -92,50
7 -92,87 -97,83 -93,10 -97,97 -92,40 -98,50
8 -96,98 -103,57 -96,13 -104,02 -95,01 -104,33
9 -99,11 -110,07 -97,58 -110,08 -96,42 -110,16
10 -99,38 -113,87 -98,37 -115,03 -96,87 -116,30
11 -99,54 -116,27 -98,44 -119,58 -97,12 -121,36
12 -99,75 -117,11 -98,52 -122,32 -97,04 -125,32
13 -99,92 -117,15 -98,52 -123,29 -97,07 -127,69
14 -99,94 -117,43 -98,52 -123,67 -97,08 -128,41
15 -99,95 -117,46 -98,52 -123,68 -97,07 -128,66

Fig. 68.Evolution du niveau de bruit en fonction du nombre @ bits et de la largeur de bande

[11.2.2. ldentification des besoins en filtrage TX et des &ations
possibles.

Compte tenu du fait que I'architecture visée doitdtionner pour les standrds GSM, EDGE, E-EDGE
et HSUPA, nous avons décidé de quantifier, poucwhale ces standards, le filtrage nécessaire pour
atteindre les performances demandées. Nous en guafisé pour comparer les performances
obtenues avec une architecture cartésienne nuraérSpectralement, les deux inconvénients des
émetteurs « tout numeérique » sont le bruit de dfieation et le niveau des répliques. Si, a pattirla
porteuse, le point d'observation se trouve a mde§.s, alors c’est le bruit de quantification qui
prédomine. D’'aprés nos simulations avec I'architec{Robert, 2010], 7 bits suffisent pour garantir
au moins -90 dBc. Au-dela degyE ce sont les répliques qui predominent. Nous deéwaluer, pour
chacune des bandes d’émission cellulaire, le nivdaufiltrage nécessaire lorsque le signal est
guantifié sur 7 bits pour une puissance de somield dBm CW, caractéristique du niveau de

puissance de ce type d’émetteur avant amplificampuissance.



Altenuation nécessare des répliques (dB)

Sande | Standard | rael (dE bard bande (MHz) |Limitation la plus proche Flo/Fi=10 Flo/Fi=5 Flo
1 WICDNMA 288 -1258 40 B9 A7 1950
1 LTE 258 -110 10 Bande 33TODD 13,1 59
2 WCDMA 3,19 1258 20 Bande Rx 319 28 1900
2 LTE 3,19 -110 20 Bands Rx 16,1 5]

3 WEDMA 429 -12548 1] Bande Rx 33 FE] 1750
3 LTE 429 =110 20 Bande Rx 173 72
3 G5M 1800 429 =121 20 Bande Rx 53 182
4 WICDMA 258 132 129 Rx GPS 3 292 1750
4 LTE 259 -132 129 Rx GPS 383 292
5 WCDMA, 25 -1258 20 Bande Rx L1 322 840
5 LTE 293 -110 20 Bande Rx 213 164
1] WCDMA, 1,19 87 20

-1258 £
T WICDMA 276 -1158 20 2550

1258 50 Bande RX 3 182
T LTE 276 -110 10 Bande 33T0D 10,2 3
[] GSME0D EF::] -129 20 Bands Rx 40 24 a00
-] WCDMA, i 129 20 Bande Rx 40 EN)
] LTE 3 B9 110 10 Bands Rx 21 15
] WICDMA, o3 1258 60 Bande Rx 328 27 1760
g LTE 05 =110 [=1] Blande Rx 17 63
10 WCDMA 344 -132 129 Rx GPS B3 22 1750
10 LTE 3,44 -132 129 Rx GPS 383 292
1 WICDNMA 1.73 -1258 23 Bande Rx 347 %12 1440
11 LTE 173 =110 23 Bands Rx 189 232
12 WICORA 254 -1258 12 Bande Rx 33 324 700
12 LTE 254 -110 12 Bands Rx 3,1 15,44
13 WCDMA 1.7 -1258 ] Bande RX14 3ra 27 780
13 LTE 1,27 -110 8 Bande Rx14 221 178
4 WCDMA 126 1258 20 Bande Ax 2 328 7%
14 LTE 1.2% -110 20 Bande Ax 214 178
17 LTE 153 =110 12 Bande RX12 229 152 G520
18 LTE 182 -100 30 Bande Rx 11.4 6.4
19 WICDOMA 1,79 a7 15 Bande Rx18 B3 34 840
19 1258 30 BandeRx k 22
19 LTE 1,79 -100 15 Bands Rx18 13 6.4
19 -110 30 Bande Rx 213 G4
33 LTE TOD 105 -110 20 Bande Rx3 3 14,4 59 1910
34 LTE TOD 075 -110 BS Bande Rx1 33 10.7 42 28
35 LTE TOD 192 -110 170 Banda Ru4l 10,2 3 2600
] LTE TOD 21 =110 10 Bande Rx3 9 16,1 B 1890
A0 LTE TOD 4,25 -110 130 Bande Rx1 11,1 356 2350

Fig. 69.Tableau de répartition des besoin en filtrage des pliques en fonction de la bande cellulaire

A partir des masques d’émission de chacun desatdsdnous avons pu établir un relevé du filtrage
nécessaire pour garantir 'émission de chaque baedehaque standard cellulaire, représenté ci-
dessus (figure 69) dans le tableau de mesure. Rapgemiére colonne nous faisons apparaitre le

numéro de la bande, dans la seconde le stand#rétvitans la troisiéme # du filtre passe bande.
f

Afin de garantir que, quelque soit I'endroit outsmive les répliques, le masque soit tenu, noussavo

fixé dans la quatrieme colonne le niveau de pussanpire cas » que peuvent atteindre les répliques
apres le filtrage. Les niveaux limites des raiest smuvent identifiés par une bande de réception
(propre ou d’'une autre bande) détaillé dans uniémsix colonne, en précisant la distance de cette
bande « limitante » par rapport au bord de bandmidsion. Ainsi, nous aurons une indication de la

raideur du filtre a atteindre en fonction du niveaua réplique.

Nous avons simulé I'architecture & 2 GHz avec wnedb de 10 MHz en faisant varier la rapport de
sur-échantillonnage a 10 et 5, tel que dans leiprecas la premiére réplique se trouve a 200 MHz, e
a 400 MHz dans le second cas.



Nous voyons une grande disparité sur les niveaufiltdege nécessaires pour chacune des bandes
d’émission. Deux pires cas se détachent : la bdrele WCDMA et la bande 8 en GSM et WCDMA.
Par exemple, pour la bande 8, afin de garantiriuean d’émission maximum de -129 dBm/Hz dans
sa propre bande de réception, il faut un filtrage4@dB a 20MHz de la bande émise lorsque la
fréquence de sur-échantillonnage est de 200 MI34&B lorsque la fréquence de sur-échantillonnage
est de 400 MHz. De méme pour la bande 4, il fadiliage de 39.3 dB & 129MHz de la bande émise

pour garantir I'intégrité de la bande de récep@iS.

Les performances de filtrage attendues sont tr@gés. Ce probléme ne concerne pas seulement
I'architecture simulée. Dans la majorité des aggdtiires étudiées, le probleme de la suppression des
émissions spectrales parasites est prédominanis Teders d'action ont pu étre observés pour y

remédier, comme illustré ci-dessous a la figure 70.

| Pre-filtrage | | Mise en forme du signal Filtrage externe
reconfigurable
Methode de A (NTF) + Filtrage
sur-échantillonnage Numérique
Bande de ;
— Filtrage FIR .
base | Melange o
ADPLL ——» RFDAC =» passe — 7%
Bande de : DPA bande
base Q> Methode de 5 a (NTF) + Filtrage -
sur-échantillonnage Numérique
Filtrage FIR

Fig. 70.Identification des différents leviers de filtrage

Le premier consiste en un choix d’interpolation gignal, limitant les répliques, par I'adjonction
d’interpolateurs linéaires (FIR et IIR cascadés)liau d'interpolateurs non linéaires tels que les
bloqueurs d'ordre zéro (BOZ). Le second levier ¢sirsen l'application au sein de I'architecture
d’une technique de mise en forme du signal afitirdiéer les remontées spectrales et le bruit proche
de la bande (augmentation de la résolution). Lelproe est qu’il existe souvent des limitations
techniques (nombre de bits implémentables des DBA@#. technique proposée peut étre le traitement
du signal par une modulateur Sigma Delta afin diaeigter artificiellement la résolution. Cela revient

a augmenter le nombre de bits effectifs sans augmennombre de bits réels.

Le troisieme levier, certainement celui qui reg@Ug plus de contraintes, est le filtrage en saltie
I'émetteur, aprés I'étage de mélange voir d’amgdifion. Une contrainte majeure de ce filtrage est
gu’il doit permettre des atténuations allant jusqulusieurs dizaines de dB, en fonction des
performances de l'architecture choisie. De plussdarcadre d’une utilisation multistandards, I'éag
de filtrage doit proposer une large gamme d’accert fréquence et une largeur de bande passante

jusqu'a plusieurs MHz. La prochaine étape va dooncerner I'étude plus approfondie sur les



techniques de filtrages applicables a des architestnumériques, garantissant le meilleur compromis

performance-coQt et accord en fréquence.

l.2.2.1. Levier de pré-filtrage : interpolation et filtrage numeérique
La quasi-totalité des architectures numériquessetit un étage d’interpolation du signal en barele d

base, afin de pouvoir effectuer les opérations reftés a la modulation. Le fait d'utiliser des
interpolateurs non linéaires tels les « BOZ », #godes répliques du signal aux multiples de la
fréquence de sur-échantillonnage. Il a été déréofex : architecture DQRM) qu’en fonction du
rapport entre la frequence de I'OL et la fréequedeesur-échantillonnage, le niveau de ces répliques
vient plus ou moins perturber les masques d’émisdies différents standards (c’est surtout le cas

pour les standards large bande). L’explicatioréadétaillée dans la partie précédente.

Une des techniques limitant cet effet parasitedasgiliser des interpolateurs linéaires du type FIR
(Finite Impulse Response) ou des interpolateurs(litiRnite Impulse Response). Nous allons, dans
cette partie, détailler quelques solutions réceatfiesd’analyser I'influence sur les émissions gées,

les performances obtenues et les compromis quesngtaine dans la conception de I'émetteur.

Dans [Eloranta, 2007], l'utilisation des FIR et IlIRans une chaine d'émission numérique
multistandards est introduite. Compte tenue deseldvéquences d’échantillonnage (de 'ordre de la
centaine de MHz) pour les signaux en bande de (8&8¢MHz pour WCDMA), on introduit une forte
complexité sur les filtres numériques ainsi qu’yphgs forte consommation et une plus grande place
occupée. Afin de réduire ces désagréments, il esenable de cascader les interpolateurs. Par
exemple il vaut mieux faire trois interpolation22 (2,x2) qu’une seule interpolation par x8. Cette
solution est basée sur la mise en cascade deysidigres FIR et IIR de base, qui ont des strregu

simples.

La fonction des FIR est de créer des creux danspkctre, aux multiples de la fréquence
d’échantillonnage. Chaque bloc FIR dispose danstsacture d’'un chemin de délai réglable en
fonction de la réplique a atténuer. Ainsi en caanadeux FIR et en appliquant un délai différents a
chacun, on pourra atténuer les trois premiéresouégs. Les filtres IIR permettent d’atténuer leibru
de quantification ainsi que les potentielles frémes images. Ci-dessous (figure 71) on peut voir la

réponse globale de la chaine.
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Fig. 71.Solution de filtrage numérique par cascade de FIRtdIR [Eloranta, 2007]

Dans le cas d’'une utilisation avec des standards lbande, il faut faire attention a ce que la népo
des IIR (passe bas) ne soit pas trop filtrante dmitmnde. En effet, les filtres présentés ici ums
bande passante -3 dB de 9.6 MHz. Aussi, on ris¢gsonl des distorsions dans le canal utile, ceci
pour des signaux type LTE 10 MHz et au-dela. It f@anc optimiser les calculs des coefficients pour
ajuster le filtrage au masque et au signal émisplDe, cette méthode entraine une consommation

supplémentaire dans la chaine numérique de |'aldr@SmWw.

Dans [Parikh, 2007], I'impact sur les répliquesletmode d’interpolation utilisé sont étudiés:
bloqueurs d'ordre zéro et interpolateurs linéaingis en cascade. Il apparait qu’il est préférable
d'utiliser les interpolateurs linéaires qui perreattd’avoir de meilleures atténuations des répbque
(de l'ordre de 10 dB a quelques MHz de la bandeas®) avec des signaux de largeur de bande de
'ordre du MHz.

La solution proposée est la aussi de mettre eradasdes FIR et des IIR pour les mémes raisons
exposées dans [Eloranta, 2007]. Une structureadasc(3 étages) occupera 83% moins de place
gu'un seul étage. La solution repose sur un alymet génétique dont le but est d’optimiser
I'atténuation, la consommation, 'encombrementeefdcteur de sur-échantillonnage. Cet algorithme
dépend de plusieurs parametres. Tout d’abord Iebnome bits en sortie de I'étage d’interpolation-
filtrage. Ensuite, I'atténuation nécessaire powspeeter au plus prés le masque d'émission du
standard. Enfin le facteur d’'interpolation utili€ges deux derniers parametres vont d’ailleurs atéén
nombre et la nature des coefficients utilisés dassructure des FIR. Ainsi on peut, en fonctiorcds
parametres, ajuster le compromis entre encombreptecomplexité, et aussi consommation. Il est
alors possible de connaitre le meilleur compronnifree encombrement et respect du masque de

chaque standard.

Enfin une troisieme solution [Galezzi, 2007] appopfar rapport aux précédentes, sa structure méme

puisqu’elle présente un FIR a 26 coefficients dseul bloc et non une cascade de filtres. On peut a



priori imaginer une limitation de cette solutionfait de I'encombrement. De méme que la solution de
Nokia, celle-ci est présentée en CMOS 0,13um (1.2¥)filtre numérique est attaqué par un signal
sur 9 bits et délivre un signal sur 8 bits. Laordigurabilité est assurée par le chargement de
différents jeux de coefficients des multiplicateues gardant la contrainte d’avoir 26 coefficients.
Pour les FIR, il y a principalement deux topologiéisables que sont les structures TDF (Transpose
Direct Form) et DF (Direct Form). Cette solutiort &asée sur la topologie TDF qui permet de
minimiser les défauts temporels du fait de 'agemeet des additionneurs avec les multiplicateurs.
Cette structure permet également de mieux contiéldoruit de quantification introduit par les

coefficients des multiplicateurs et donc de rédlgte complexité.

by

Fig. 72.Structure Radix 8 a 26 coefficients [Galezzi, 2007]

Dans le but de minimiser au maximum la consommagida place occupée, la structure utilisée pour
les multiplicateurs est une structure « Radix &ibpyésente le meilleur compromis entre complexité
des calculs et nombre de branches parallélesaatrsur le dernier étage d’addition du multipliceite
Sa consommation est de ImW en UMTS. Il est a rpterdans le cadre d’une utilisation sur un seul
standard, il n'y a pas besoin de modifier les coefits de multiplication. Ainsi on s’affranchit sle
décodeurs et multiplexeurs dans la structure R8dde qui entraine une diminution de 20% de la
consommation. Concernant I'’encombrement, la pudet@ccupe une place de 0.91mm?, soit quatre
fois plus petit que I'exemple Nokia. Il est toutisfanportant de préciser que l'interpolation icimée

n’est seulement que de 4, les répliques sont deagtoches de la bande.

1.2.2.2. Levier de mise en forme et transformation du signal

Dans I'étude des architectures numériques, noussauo qu'’il était possible de traiter numériquement

le signal dans I'architecture, afin de diminuebleit proche de la bande utile. Cela a été mordré p
l'utilisation de modulateurs Sigma Delta qui seenblI’heure actuelle une solution prouvée comme
efficace pour peu que I'on ne regarde le spectt@ proximité de la bande utile. Il faut cependaat s
poser la question des remontées spectrales lobsta@n de la puissance contenue dans ces remontées

(baisse du rendement global de I'architecture)ptise en charge de ce probléme est souvent reportée



au dernier étage de filtrage. Essayons de voiesindéthodes de limitation de ces remontées, ou bien

d’autres méthodes, existent.

La prémiére solution [Taleie, 2006] est un RFDACm@dulateur Sigma Delta a filtres de
reconstruction FIR intégrés. Dans un émetteur nigmérclassique, un DAC est suivi d’'un étage de
transimpédance, d'un filtre de reconstruction aitndmélangeur. Le probleme est que I'ajout de

chacun de ces éléments augmente fortement lesméarités, les déséquilibres 1Q donc 'EVM et le
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Fig. 73.Solution de RFDAC avec filtre FIR intégré [Taleie, D06]

Le signal est injecté dans une modulateur Sigm#aDebit du second ordre, avEg= 0.25F, Le
signal issu du modulateur est ensuite ré-échamtiéoa Fsd afin d’éviter que le bruit de phase du
signal issu du DDFS, convolué avec le bruit de gfieation du Sigma Delta, ne géne lors de la
montée en fréquence autour de la porteuse, compiged dans [Jerng, 2007]. QL et le signal
bande de base issu du Sigma Delta viennent enswitedler un FIR semi-numérique a base de 6
lignes de retard numériques pour placer les notchasvaleur des zéros du filtre FIR peut étre
programmée en modifiant le rapport N de divisiotreeriréquenceOL et Fg. Ainsi, on obtient le
spectre suivant, dans lequel les remontées soitédimmdans les canaux adjacents. Il est possible de
placer les notches a des fréquences précises (dandeeption adjacente par exemple). Cette salutio

est proche de celle proposée dans [Poszgay, 2008].
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Fig. 74.lllustration de la fonction de filtrage RFDAC SigmaDelta avec FIR Intégré [Taleie, 2006] [Jerng, 2007]

L’'atout majeur de cette technique est la relaxaties contraintes sur le filtre passe bande eresduti
RFDAC. Cependant il reste tout de méme des rems#gectrales en dehors des limites définies sur
le spectre par lesotches Cette solution a été élaborée en 2006 (d’ou ¢éeBpnances meédiocres) en
CMOS 0.25um et consomme 122mw sous 2.5V a unedri@guporteuse de 1 GHz et une fréquence
SD de 125MHz. C’est principalement la méthode gtirgéressante.

Une autre solution [Parikh, 2009b], publiée en 2088pplique a l'architecture DQRM que nous

avons choisie d’étudier pour quantifier les beseinsiltrage.
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Fig. 75.Architecture DQRM avec méthode de dithering par modlateur SD.

Le principe est de placer un modulateur Sigma Dehi# a haute fréquence (a la méme fréquence que
la porteuse). Les bits de poids fort des signaaks(l+Q) » et « abs(I-Q) » sont traités par le aode
thermomeétrique et les bits de poids faible pariggna Delta, et directement réinjectés au moment du
mélange. Ainsi, on obtient les mémes performangesaitdisant un DPA 7 bits (128 paires de

transistors) qu'un DPA 13 bits sans ce systemedithering ».
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Fig. 76.lllustration des performances de I'architectures [Ririkh, 2009b]

Cela permet d’augmenter sensiblement le nombretdeffbctifs, et donc de réduire le bruit a filtrer
entre la bande utile et la premiére réplique. @elache donc les contraintes de filtrage exterrssea
bande proche de la bande. Cependant, comme nousrliobserver sur ce spectre, il subsiste tout
de méme des répliques ainsi que des remontéesapeu’il faudra filtrer par un dispositif apries
DPA. Les répliques sont présentes a un niveaustiBefHz & 61MHz de la porteuse. A titre indicatif,

la réalisation est en CMOS 65nm sous 1.2V

La critique des méthodes précédentes est liceahigpne des remontées spectrales, une fois éloigné
du canal d’émission. La méthode [Nzeza, 2008] isbuee collaboration entre le laboratoire IEMN et
STMicroelectronics propose un modulateur Sigmaaeit 5™ ordre optimisé (fonction de transfert
complexe) afin de respecter toutes les émissioms hande qui pourraient géner les bandes de
réception du standard (UMTS et GSM1800). L'inté'@&n modulateur Sigma Delta complexe est que
I'on peut avoir des NTF (Noise Transfert Functign) ne sont pas forcément symétriques. Pour cela
il faut que les poles et les zéros ne soient pagugaés. Le concept clé de cette solution est
d’'optimiser le placement des zéros non conjuguél d¢TF en respectant les émissions limites de
plusieurs standards (UMTS/GSM1800) tout en ayarg SAF (Signal Transfert Function) bien
« plate » dans la bande. L'objectif est que cettiaition soit facilement implémentable dans un
systéme multistandards. Il faut alors veiller ague le nombre de coefficients a changer afin de
respecter les masques d’émission d'un standard autme soit le plus petit possible. Dans cette
I'application UMTS (5MHz) / GSM1800 (200KHz), il & trois coefficients qui changent.
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Fig. 77.Spectre en sortie du modulateur Sigma Delta ComplexNzeza, 2008]

Ci-dessus (figure 77) I'exemple de ce qui a étierb pour le cas UMTS avec un canal de 5MHz.

Nous observons bien les creux, obtenus a pariathwl des coefficients a appliquer aux formules de

zéros en fonction de la fréquence de sur-échamtiige utilisée. Bien que la fréquence du modulateur
soit assez élevée (7.8GHz pour UMTS et 6.99GHz @%iK1800), I'’équipe a pu le concevoir. La

technologie utilisée est le CMOS 65nm.

11.2.2.3. Leviers de filtrage externe

Dans cette partie nous détaillons les techniqueéiltdege externe existantes pour en étudier les

performances et voir si nous pouvons les utilair des architectures multi-standard. Pour chacune

des techniques, nous veillerons a identifier :

La fréquence maximale

Les possibilités de reconfigurabilité
Les pertes d’insertion

La rejection

La tenue en puissance
L'intégration

Le co(t

Aussi nous avons identifié plusieurs technologiesfilfrage appropriées a la conception de filtres

passe bande RF. On trouvera les filtres LC, l&é®$ilcéramiques, les filtre LTCCdw Temperature
Co-fired Ceramiy, les filtres SAW Eurface Acoustic Wayet les filtres BAW Bulk Acoustic Waye
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[1.2.2.3.1. Les filtres LC
Les filtres LC sont congus pour travailler a desgfrences comprises entre une centaine de KHz et

3GHz. lls peuvent étre synthétisés suivant diffiserfonction de filtrage. (Cauer, Butterworth,
Tchebychev...) qui présentent toutes des particéken termes de réjection ou d’ondulation dans la
bande par exemple. Ces filtres peuvent étre intégnétechnologie SoGystem on Ch)pleur tenue

en puissance dépend principalement des caraajéestphysiques des composants utilisés. Cependant
l'utilisation de capacités et d'inductances passimetraine plusieurs inconvénients. Le premiertdéen
eux est I'encombrement. Celui-ci dépendra prineipeant de la technologie utilisée pour concevoir
les inductances spirales et les capacités (queliiien> en CMOSGE5) et des valeurs de composants.
De plus cet encombrement augmentera en fonctiamdbre de composants (lié a I'ordre du filtre)
et donc en fonction de la réjection demandée. lomrge inconvénient sont les pertes d’'insertion
élevées da au faible facteur de qualité des indaetapirales (de I'ordre de 10 en CMOS65) méme si
les nouvelles technologies CMOS-SOI repousserg tigiite a un facteur de qualité de 'ordre de 20.
D’un point de vue de la reconfigurabilité, ce tygefiltre offre une grande flexibilité. En effetdbt
possible de concevoir des filtres reconfigurablesi@lisant des varactors ou des bancs de capacités
« switchées ». Une équipe de l'université de Gwldilakaska, 2007] propose un filtre centré sur
2GHz, accordable en fréquence et en coefficientjuddité. Ce filtre est réalisé en CMOS 0.18um
(2.8mm?2). Le principal probleme est de réussirtemib un fort coefficient de qualité tout en ayane
bande passante suffisamment large pour adressestaledards tels que I'UMTS ou le LTE a des

fréquences de l'ordre du GHz.

Tank1| |Tank2| |[Tankd 50

50 "Csi Cs2 Cs2 Csi
Cs1:0.7-1.4pF Cs2: 0.4-0.6pF

Fig. 78.Filtre LC reconfigurable pour les applications multi-standards [Nakaska, 2007]

Le circuit de la figure 78, illustre la solutionicp été adoptée pour répondre a la problématique. O
peut voir la parallélisassions de trois résonatéf@'s Chaque étage résonateur a été optimisé pour
avoir un tres fort coefficient de qualité quelleecgoit la fréquence de résonnance choisie (ter&on
commande). Si I'on regarde précisément une cellGleon voit que des varactors ont été utilisés pour
modifier la fréquence de résonnance (Cp et Cspet modifier discretement la valeur du facteur de
qgualité (Cqf). Si on réduit Cs alors on a unedovariation vers une fréquence de résonnance

supérieure, par contre avec Cp on a une variglimnprécise. On peut assimiler cela a différeats p
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de réglage en fréquence. La plage de variatioftéguence est 1.8-2.5GHz. Mais l'intérét de cette
solution réside surtout dans sa capacité a maxindséacteur de qualité de chaque résonateur de
facon a avoir des pertes d'insertion les plus &silppossibles. Cela est trés intéressant par exemple
pour tout les dispositifs type RFDAC ou DPA comf#au que la puissance de sortie n'est pas trés
élevé. Il faudra tout de fois s’interroger sur fsblémes de linéarités engendrés par I'utilisatien
transistors MOS dans chaque cellule oscillante.sNahorderons ce probleme dans la conception de

notre solution.

[11.2.2.3.ii. Les filtres céramique
Les filtres céramiques peuvent monter plus hadtéguence, jusqu'a 6GHz environs. Ceux-ci ont des

pertes d’insertion comprises entre 1.5 et 2.5dBiajoe des performances en réjection supérieures a
35dB pour un faible colt et une trés bonne tenupuigsance (autour de 5W). Cependant ces filtres
présentent dans notre cas de nombreux inconvéheepremier est qu’ils ne sont pas reconfigurables.
lls sont difficilement intégrables du fait de laaille [Anatech, 2009]. Ensuite leurs performances
dépendent énormément du matériau utilisé. En fomde la valeur de la constante diélectrique, ce

type de filtre peut devenir instable en fonctionaleempérature.

[11.2.2.3.iii. Les filtres LTCC
Cette technologie permet d’avoir des filtres quinteat trés haut en fréquence (jusqu’'a 10GHz). La

technologie LTCC est une technologie multicouchdispgrmet dans le cas des filtres, d’intégrer des
composants passifs dans les trois dimensionsgilins donc moins encombrants que des filtre LC.
D’un point de vue intégration, ils sont compatilde®c de nombreuse techniques d’assemblage (« flip
chip », « wire bonding »). Cepedant les filtres IO ouffrent pour le moment de la précision des
éléments passifs réalisés, ce qui rend le filti&icdément reproductibles. De plus ils ne sont
reconfigurables quand dans I'hypothése d'une iatémr dans la structure LTCC, de varactors ou de
bancs de capacités « switchées ». Il existe de rearsb réalisations de filtres LTCC, notamment pour
des applications multi-radio WiFi/WiMAX [Kim, 200Bfeyen, 2008]. Ces exemples présentent des

pertes d’insertion autour de 3dB pour des rejestam|’ordre de 30dB.

11.2.2.3.iv. Les filtres SAW
Les filtres SAW sont basés sur le principe de fantation des ondes électromagnétiques en ondes

acoustiques, guidée a faible vitesse par la surfdesn matériau piézoélectrigue avant la
transformation inverse. Les filtres SAW présenterd fréquence d'utilisation maximale de I'ordre de
3GHz et présentent de fortes réjections (>50dBnté&rét essentiel des SAW est lié a leur petite
dimension et a leur reproductibilité aisée en sébiependant les filtre SAW ont une tenue en
puissance limitée (1W) et présentent de forteepatinsertion comprises entre 2.5 et 6dB. llsomd s
pas reconfigurables et ne sont pas compatibles lagetechnologies silicium CMOS et BICMOS.
[Anatech, 2009] [Villegas, 2007].
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[.2.2.3.v. Les filtres BAW
Les filtres BAW sont basés sur le principe de pgap@n d'une onde électromagnétique dans un

matériau piézoélectrique placé entre deux couch&slique. L'onde acoustique se propage alors
dans ce volume. Les propriétés des résonateurs Bé&W choisies de fagon a stocker un maximum
d’énergie acoustique a l'intérieur de la structafia de donner un coefficient de qualité électrique
important. La conception du filtre passe bande &t gar I'association de résonateurs dont les
fréquences de résonnance sont décalées. Chageedpaiésonateur série et parallele constitue une
cellule augmentant I'ordre de la fonction de trenstlu filtre. Le nombre de cellule va directement

influencer la réjection du filtre.

RﬂbOI] ateur série

III III Re;onarelu paralléle III

Cellule \‘

fl
III-

a)

Fig. 79.Topologies d'un filtre en échelle (a) ou en treilligb)

Les filtres BAW peuvent monter a des fréquenced'atdre de 12GHz. lls présentent des pertes
d’insertions entre 1.5 et 2.5dB [RazafimandimbyQZJEI Hassan, 2007] et des rejections hors bande
d’au moins 40dB, tout en supportant des puissaaliast jusqu’a 3W. L'avantage par rapport aux
filtres SAW, est quils sont compatibles avec lahteologie CMOS et peuvent étre intégrés par
méthode de report («above IC »). L'inconvénienhgipal des filtres BAW (tout comme les filtres
SAW) est lié aux performances de reconfigurabditéfréquence. Il est possible de les reconfiguner e
utilisant des varactors, les fréquences de résaensérie ou parallele des cellules. Cependantpee ty
de reconfigurabilité est limité a quelques pourseatd la largeur de bande relative. Il existe potrta
des exemples de filtres passe bande reconfiguraBlespeut citer [Razafimandimby, 2007] qui
présente un filtre pour des applications a 2.14@wx une reconfigurabilité de 7MHz soit 0,3% de la
fréquence centrale. Ces derniers mois de nouve8atisations [Baraka, 2011] présentent des

performances bien meilleures.

[11.2.3.  Solution proposée et dimensionnement de I'architegte

Aprés les exemples montrés dans la partie préogdeintes besoins en filtrage que nous avons
identifiés pour certaines bandes a 40 dB d’attéonid 20 MHz de la porteuse, nous voyons bien qu'il

est impossible de trouver une solution idéale emrargessant le masque quelgue soit la place des
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répliques. Si lI'on regarde de plus prés les masdi@sission, nous pouvons faire en sorte de placer

de facon réfléchie les répliques selon la bandmid'sion.

'40 T T T T T
------ Limites des émissions hors bande
~— Bande GPS
60 __ Bande WIiFi Rx T
- Bande 1 LTE Rx
80k - _
7
2 1 e i (SR e S i B
-100F 1 1| & oA i b oA
BEE i : e e 1 ! !
i Li oot i |23 il A |
N _120k - i
E 120 3
& | &
) -140 ‘ ”“ﬁ_,m_u.f‘_,ﬁh\; 8
| <A L~
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vl 2 \[I / : /
’ ‘ | |
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Fig. 80.Spectre simulé de la bande 1 LTE 5MHz en sortie de Fehitecture DQRM VS bandes de coexistence

Ci-dessus (figure 80) nous avons pris I'exempldadbande d’émission 1 pour le standard LTE. Si
I'on se raméne a une fréquence de sur échantilgnda 200 MHz, on voit que la réplique de gauche
tombe dans la bande RX de la bande 33. La réptiqudroite tombe dans sa propre bande RX. Dans
la solution que nous proposons [Robert, 2010][RplB011b], la régle est de placer la premiére
réplique au-dela de la bande la plus « limitantei¥a bande GPS, tout en ayant la fréquence de su
échantillonnage la plus faible possible, et ce phiaque bande TX. Aussi, sur la figure 80, damsite

de la bande 1, la répliqgue gauche se retrouve gugtiche de la bande GPS et avant une autre bande
RX gu'’il ne faut pas polluer. Nous avons donc &rater le niveau de la réplique droite pour garantir
le masque d’émission. Les besoins en filtrage egteont considérablement réduit: 4.5 dB a 390
MHz de la porteuse. Nous avons alors appliqué oeipe a chacune des sous bandes de chaque

standard d’émission cellulaire et voici a la fig8dg les résultats que nous avons obtenus.
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Bande | Standard | | FSD Target (dBmiHz)] Bistance bord bande (MHz) | Atténuation (dE) Flo
1 WCDMA, 298 -1258 20 203 1950
1 LTE 2,58 =110 = 45
: WCDMA, 3,10 1258 1140 125 1900
pi LTE 3,19 =110 Pas nécessaire
= WCDMA 429 1258 360 28 1750
= LTE 429 110 360 7
2 GSM 1800 4,29 -116 360 13
4 WICDMA, 259 1258 360 28 1750
4 LTE 258 -110 360 7
£ SWEDRA, 259 1258 1270 152 B840
E LTE 293 -110 Pas nécessaire
£ WC DA, 1,19 a7

1258
7 WICDMA, 276 1158 Pas nécessaire 2550

-1258 “as necessaire
7 LTE 276 =110 Pas nécessaire
E GEM900 389 -129 ~as nacessaire 200
£ WCDRA, 3,89 -1258 905 172
E LTE 3,89 -110 a5 1.4
[ WCDIRA, 099 -1258 BE5 138 1760
£ LTE 099 =110 Pas nacessaire
10 WCDA, 3,44 1258 360 28 1750
10 LTE 3,44 =110 360 7
| WCDMA 1,73 1258 670 1656 1440
11 LTE 1.73 -110 670 08
12 WC DA, 254 1258 1410 20 700
12 LTE 254 =110 1410 4.3
13 WCTIA, 127 -1258 198 780
13 LTE 1237 -110 4
14 WCDMA, 1.26 -1258 1187 197 798
14 LTE 1,26 -110 1187 39
17 LTE 1,69 -110 1230 32 820
13 LTE 1.82 -100
13 WICDIMA, 1,79 1258 1270 152 540
13 LTE 173 -100 Pas nécessaire

Fig. 81.lllustration du filtrage nécessaire (avant derniérecolonne) pour chaque bande aprés gestion des réplies

Nous observons une forte réduction des contraideediltrage, notamment sur la bande 4, 23dB
d’'atténuation a 360MHz au lieu de 40 dB a 20MHzlalgorteuse. Désormais les bandes les plus
contraignante en terme de filtrage sont les badd@CDMA), 3 (WCDMA), 10 (WCDMA) avec
une vingtaine de dB d’atténuation entre 360 et 39@Me la porteuse. Ces performances sont tout a
fait possible a atteindre dans le cadre d'un fikraexterne reconfigurable. Du fait de I'aspect
multistandards et pour n’avoir qu'un seul type deef reconfigurable en fréquence centrale nous
détaillons ci-dessous les contraintes de concemiiom nous allons appliquer a notre solution de

filtrage :

- Conception de deux filtres identiques, utilisaldekn la plage de fréquence utilisée. Un filtre
pour les bandes 698-915MHz (bandes 5,8,12,13,14)18t un filtre pour les bandes 1710 —
1980MHz (bandes 1,2,3,4,9,10).

- 23dB atténuation & 390MHz de la porteuse

- 60MHz de largeur de bande 3dB

- 0.5 dB de perte d'insertion maximum

- 270 MHz de plage de reconfigurabilité
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Chapitre IV. Conception et réalisation d’'un
filtre RF passe bande reconfigurable a
Inductances actives en technologie CMOS
65nm

IV.1. Définition de la topologie du filtre

Nous avons identifié les besoins en filtrage dekhitectures toutes numeériques, ainsi qu'une saiutio
de filtrage reconfigurable. Nous expliquons, deete partie, la démarche que nous avons adoptée
pour concevoir ce filtre. Nous rappelons que nobsrechons a concevoir un filtre passe bande
(60MHz de bande) autour de 2 GHz avec au moins 2Banuation a 390MHz de la porteuse et le

minimum de pertes d’insertions (inférieures a 0.)6dB

IV.1.1. Conception du filtre passe bande RF non reconfigutale &
1.95GHz

Nous avons identifié la bande 1 en WCDMA comme ligs gontraignante et la plus restrictive en
matiere de filtrage. Aussi, dans un premier terhpsus est apparu nécessaire de développer um filtr
centré a la fréquence de 1.95GHz. Une fois lesct&istiques électriques de ce filtre identifiéés e
dimensionnées, nous pourrons aborder la phasedd’étel reconfigurabilité pour les autres bandes des
standards WCDMA et LTE.

Dans le chapitre précédent nous avons identifiGiglus technologies de filtrage, mais toutes ne
présentaient pas de bonnes performances a larféigégration, en pertes dans la bande, en réjgectio
en co(t et surtout en reconfigurabilité. Nous nsaimmes alors tournés vers une solution de filtrage
LC, qui présente l'avantage d’'un faible colt d'iéwplentation et d’'une bonne réjection, si I'on
optimise la structure du filtre. Cependant, il fdrdavailler sur deux points importants que sont
'encombrement et la reconfigurabilité en fréquencefiltre, sans modifier les caractéristiques de

largeur de bande, de rejection et de pertes diinser

Dans cette partie nous analysons le choix d'uneloge de filtre garantissant un compromis entre
encombrement, largeur de bande et rejection. Equceoncerne I'encombrement, on cherchera a
limiter le nombre d’inductances et de capacitésiajne leurs valeurs. Cela aura cependant un impact

direct sur I'ordre du filtre et donc sur sa séhatai
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Afin de choisir la topologie garantissant le meiteompromis, nous avons simulé sous Agilent ADS
avec des composants idéaux. Ainsi on ne se foaglisesur le nombre et la valeur des composants,

puis on introduit les imperfection®Y.

La premiére phase de I'étude consiste a partiodetion de synthese de filtrage « classique »ixgde f
les parameétres électriques du filtre et apres sgatlde choisir le filtre réalisant la fonction av&c
topologie la plus simple a réaliser et la moinsteoSe en surface. Ainsi, nous privilégions la
topologie qui aura les valeurs de capacité les fhibles ainsi que le plus faible nombre
d’'inductances. En effet, comme nous voulons syis€tla fonction dinductance a laide
d’inductances actives ; en réduisant leur nombreédnit la consommation et I'impact des effets non

linéaires sur le filtre.

Nous donnons I'exemple de trois topologies qui ét@t synthétisées et simulées afin de répondre au
gabarit de filtrage que nous avions fixé (60 MHzZbdede et 23dB de réjectiorFa390MHz). Pour

synthétiser les fonctions de filtrage, nous avoécde de restreindre les plages de valeurs possible
pour les composants a 50pF pour les capacitéstetppar les inductances. Cette plage de valeur
permet déja de limiter les dimensions du circués ldeux premiéres fonctions de filtrage que nous

avons synthétisées était des filtres « Elliptiasde « Tchebychev ».

0 0

i Q=1000 |
-10-| -10—
-20— -20—
o | a | ..
2 30 / 2 30
- y. b P
-40—| -40—
i 4 1
-50 / 50— /
_60 T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T _60 ‘ T ‘ T | T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T
08 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 08 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
Fig. 82.Filtre « Elliptic » d’ordre 4 Fig. 83. Filtre « Elliptic » d’ordre 7

Les inductances utilisées lors de la synthése rétales inductances idéales dont les deux seuls
parametres réglables étaient la valeur méme deukitance ainsi que la valeur du facteur de qualité.
Les deux filtres elliptics ont d’abord été simubbgec des inductances idéal€y iffini) puis nous
avons progressivement diminuée la valeufddes inductances. Ceci est fait dans le but dfifien

la valeur duQ minimum lors de la conception des inductances @dirgarantir des pertes d'insertion
maximales de 0.5dB en milieu de bande (ici 1.95GRa) exemple sur le filtre « Elliptic » d’ordre 4
nous voyons l'influence du facteur de qualité uSP1 en bande. UQ de 1000 garantit des pertes
d’insertion de 0.2dB alors qu'u@ de 10 fait chuter les pertes d’insertion a plud5@B. UnQ de 850

permet d'atteindre les 0.5dB de pertes d’insertgtnun Q de 100 améne a des performances
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comparable aux SAW en termes de pertes d'inseftidB). Le filtre d’ordre 7 est moins sensible aux
variations de facteur de qualité ; @nde 700 au lieu de 850 est nécessaire pour gatestly.5dB de
pertes mais en utilisant une structure plus congpleloublement de la surface des capacités). Bien
que d'un point de vue filtrage les deux filtrespestent le masque identifié dans le chapitre 1ll, &
savoir 23dB d'atténuation a 390MHz de la porteusauemoins 60MHz de bande, ils présentent une
ondulation dans la bande pour l'ordre 4 et plusieésonnance en fréquences basses (1 et 1.4GHz)
pour le filtre d’ordre 7. De plus la valeur des @&fés est souvent proche de la limite des 50pduce

a un impact direct sur la surface occupée. Noussators cherché une solution moins sensible au

facteur de qualité (réduction du nombre d'inducts)@t avec des valeurs de composant plus faibles.

Q=10
-15— //

-20-

S21 (dB)

25
-30—
-35

A L B s Bt S S B
08 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28
Fréquence (GHz)

Fig. 84.Filtre « Biquadratique » d'ordre 6

Le filtre Biquadratique d’ordre 6, sur la figure,8Hustre bien I'amélioration des pertes d’insentipar
rapport aux structures « Eliptic » aux mémes val@er facteur de qualité. Avec un facteur de qualité
de 500 on obtient les 0.5dB de perte ainsi qué&0ddHz de largeur de bande (72MHz). De plus le
filtre ne présente pas de résonnance positive fremdeS;;) aux fréquences basses. Cependant on
identifie clairement un manque de réjection a 39@Mid la porteuse. D’apres le gabarit il manque
3dB d’atténuation a 1.56GHz et 5dB a 2.34GHz. lpolkogie (voir figure 85) n’est composée que de

trois inductances de faible valeur (230pH a 1.3etH) capacités.
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Fig. 85.Topologie du filtre RF passe bande
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Nous avons identifié que le couplk L; joue un réle majeur dans la détermination de lgueéce
centrale du filtre et la raideur. Comme nous allensoir sur la figure 86, la capacit§ Germet

principalement d’avoir une influence sur la fréqeeed’accord du filtre.

0
C1=8pF /f *vy‘v‘m}ﬁf \W)\ \C1 SpF

$21(dB)

08 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28
Fréquence (GHz)

Fig. 86.Impact de C, sur le comportement du filtre

En diminuant la capacit€,;, on augmente la fréquence de résonnance durfiltlie on vient en méme
temps augmenter la largeur de bande, et ainsi demita raideur du filtre. De méme, nous avons
identifié que lorsque I'on diminuk; on augmente la fréquence de résonnance mais dnudinta
largeur de bande et donc on augmente la raideyarfir de ce constat, nous avons optimisé les

valeurs dd_; etC, de fagon a augmenter la raideur sans modifieélguience d’accord du filtre.

$21(dB)
5
|

JO L L B I I
08 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28
Fréquence (GHz)

Fig. 87.Amélioration de la sélectivité du filtre par optimisation deL, et C;

Pour cela, on diminue la valeur de l'inductancerett augmente la valeur @& pour compenser la
déviation vers les fréquences hautes tout en augmema raideur. Ainsi nous avons pu faire
correspondre le gabarit et la réponse du filtreut@imis la bande 3dB a été quelque peu réduitde 7

62MHz, comme illustré sur la figure 87.
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IV.1.2. Simplification de la structure
Maintenant que nous avons une topologie répondansdesoins en filtrage a une fréquence donnée,
nous analysons la fagon de simplifier la structmedentifiant le réle de chacun des composants dan
la topologie. Nous avons déja observé le roleLdet C, jouant principalement sur la fréquence

d’accord du filtre et dont le rapport des valeunpacte directement la raideur.

Il nous reste alors a identifier le role des auéléments au travers de simulations paramétrigles.
nous a permis d’identifier les éléments non dim@msants pour l'architecture et les éléments

indispensables a la reconfigurabilité du filtre.

Dans un premier temps nous avons regardé I'inmpata dapacité sérig; , variant de 10 a 50pF.

i C3=50pF C3=10pF

$21(dB)

Fréquence (GHz)

Fig. 88.Impact des variations deC; sur le comportement du filtre

Il apparait clairement que la capacité sé&iea un impact assez réduit sur la fréquence d’acdard
filtre. On pourra donc utiliser cette capacité canétément de réglage fin pour la fréquence d’accord
la ouC; servira de pas plus important. Toutefois on vpparaitre une résonnance aux fréquences
basses (autour de 800MHz). Il nous faut alors gouwn moyen de contrebalancer cette résonnance
voir de linverser afin d’en obtenir un « notchlgee I'on puisse « régler » sur la réplique de sur-

échantillonnd=,-390MHz gauche, amenant ainsi un filtrage additgnn

Pour cela, nous avons simulé I'impact@leetL, , mais, malgré une variation importante des valeur
des composants nous n’avons observé qu'un impaceuni Aussi nous avons donc choisi de

supprimer ces deux composants.

Nous avons alors obtenu une nouvelle topologieufig89) avec la fonction de transfert

correspondant.
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En prenant les variables suivantes :

c C3
o le , im a,=2C,L,Z, @a,=C,C,L.L,Z,
= C1
MDD ,31 = (Cl + C2 + C3).ZO2 + L2
1 L1
B, =(C,.(L, +L)) +L,.(C, +2C,)) .Z,

I

=(C,(C,L, +C,L)+C.C,L,)).Z,2+C,L,L
La fonction de transfert du filtre est : '83 ( 1( 2 s 2) 2T 1) 0 2z

a0t a2 B, =(C,C,L.L,+2C,C,L,.L,).Z,

5 4 3 2
B+ Bup  * B+ B PP+ BiP¥ 2o 5o coCoLL, 7,2

Fig. 89.Toplogie et fonction de transfert du filtre

Etant donné que nous avons enlevé certains élémeats ne pouvons plus parler de filtre
biquadratique d’ordre 6. La réponse du filtre aidéntifiée en terme de paramétre S et de temps de
propagation de groupd PG a la réponse d'un filtre de Bessel d’ordre 5 i(Mamnexe 3).A partir de
cette fonction de transfert nous avons pu identifeux couples LC important; C,, déja évoqué au
début de cette partie & Cs. Ci-dessous (figure 90) nous montrons la répahséltre suite a des
simulations paramétriques sl et C;. Nous savons déja qu& a un impact sur la résonnance en

basse fréquence.

L2=200pH

$21(dB)

T T T T T T T T T T T T T L B
01 03 05 07 09 11 13 15 17 19 21 23 25 27 28

Fréquence (GHz)

Fig. 90.Impact de L, sur le comportement du filtre

Nous observons sur cette figure que I'on peut émitamplitude de la résonnance en choisissant le
bon coupleL, C; (ici 150pH et 38pF). Ainsi on obtient un filtrerde2 sur 1.95GHz avec 72MHz de

largeur de bande et un « notch » de -60dB aut®@OMHz. Nous savons donc maintenant que nous
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avons trois levierslg, C; etL,) pour reconfigurer le filtre en fréquence, toutgamdant une largeur de

bande, une réjection, et des pertes d'insertiostentes.

IV.1.3. Définition d’'une loi de reconfigurabilité du filtre
A partir des observations faites dans la partiecgménte, nous avons pu dresser une loi de
reconfigurabilité des éléments en partant de I'tlypse que le facteur de qualité des inductances est
de 1000. Ici nous donnons I'exemple d’une loi deordigurabilité pour un filtre allant de 1.8GHz a
2.2GHz. Cette loi est donc basée sur le fait lquet L, modifient la fréquence d’accord et qUGg

compense la modification de la raideur lors deckad en fréquencé, et C; étant fixées.

260 79,0
A ——L1(pH)

240 \ L2 oo
X —8—C1 (pF)

220
\§\ L8.6

200
\ 54

180
\\ -\'\ 1\‘\‘ 8.2

160

140 \\ \ " leo
\Q

1650 1750 1850 1950 2050 2150 2250
Fréquence d'accord du filtre (MHz)

Fig. 91.Loi de reconfigurabilité du filtre passe bande

Cette loi de reconfigurabilité est quasiment linéaiCela nous a permis alors de la tester par
extrapolation autour de 900MHz et de 6GHz. La #titeujours valable autour de ces fréquences mais
autour de 6GHz la largeur de bande diminue jusg@iHz. Ci-dessous (figure 92) nous pouvons

valider la reconfigurabilité du filtre.

i ‘.‘l"
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00 02 04 06 08 10 12 14 16 1.8 20 22 24 26 28
Fréquence (GHz)

Fig. 92.Réponse §,,) du filtre reconfigurable en fréquence centrale
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Nous obtenons bien un filtre reconfigurable de H8G& 2.2GHz qui, tout le long de la plage de
fréquences, conserve ses caractéristiques degéiltrd2MHz de largeur de bande, au moins 23dB

d'atténuation a 390MHz de la porteuse et 0.22dBettes d’insertion.

Cependant si I'on veut pouvoir intégrer le filtrand les émetteurs actuels, la topologie est so@vent
mode différentiel. Aussi il a fallu adapter la téggie de filtre « single-single » en filtre « difétiel-
différentiel ». De plus dans le but de réduire ddld des capacités, nous en avons profité pour
augmenter la taille des deux inductances. En effdles-ci seront synthétisées par des inductances
actives dont nous verrons qu'il est difficile d’ehtr des valeurs en dessous des 500pH. Or pour le

moment les valeurs des inductances sont de 15et2(pour un filtre a 1950MHz).

A la figure 93, nous présentons la nouvelle top@ogous permettant dobtenir les mémes

caractéristiques de filtrage que la version « gigjigle ».

RF_out_p

RF_in_p { |
Cc2 J' C3
Active Active
C1== Inductor Inductor —-— C4
1.1nH 0.8nH
c2 C3
| | RF _out n

RF_in_n T

Fig. 93.Topologie différentielle du filtre passe bande

Pour un filtre & 1.95GHz par exemple nous obtetemsaleurs suivantes :
L,=1.1nH /L,=0.8nH/C;=10.2pF /C,=9.8pF /Cs=1.6pF etC,=3pF

Ainsi, pour des inductances proches du nH, nousisavéussi a réduire la valeur des capacités,
notamment la valeur d€s. Il a fallu toutefois ajouter une quatrieme capiacifin d’augmenter la
raideur du filtre. Ce filtre étant destiné a étmgpiémenté sur silicium (technologie CMOS 65nm),
nous avons effectué une analyse de sensibilité/alesirs des éléments. En effet, les dispersions de
valeur de composant et notamment des valeurs decitép peuvent atteindre 10% a 20%. Sur la

figure 94, nous illustrons I'impact de telles ddidas sur les performances du filtre.

Capacité FO (MHz) EW (MHz) |dBiS21) @ FO
0% & +10%
C 19596 & 1991 | 110 460 12403
2 2000 4 1991 | 90 & 110 144073
3 1950 & 1952 | 90 & 106 0540,
4 1955 & 1945 | B0a112 15407

Fig. 94.Sensibilité du filtre aux déviations des élémentsapacitifs
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Nous observons que les déviationsGieet C, ont un faible impact sur la déviation de la fréoees
centrale, cependant une déviation de 10% de ces chpacités entrainera une augmentation de la
largeur de bande et donc une diminution de la ®eigc du filtre. Quant aC; et C,, elles se
compensent entre elles d'un point de vue largewatele. Ces deux capacités amenent un risque de

déviation de la fréequence centrale de prés de 40ptidz une déviation de 10%.

Nous avons donc montré la possibilité de concawoifiltre reconfigurable répondant aux besoins des
architectures toutes numériques a la conditionigjgoder d'inductances reconfigurables, de facteur d
qgualité supérieur a 500. C'est donc cette topolagie nous implémenterons en utilisant deux

inductances actives flottantes (non connectéesra$se) qu’il nous faut alors concevoir.

IV.2. Conception d’une inductance active en technologieNlOS
avancée

IV.2.1. Principe de fonctionnement d’'une inductance active

Dans la partie précédente nous avons vu lI'impactnémligeable de la valeur du facteur de qualité de
l'inductance sur les pertes d’insertion. Dans notie nous cherchons a obtenir des pertes d’ingertio

inférieures a 0.5dB, ce qui nous améne a impladés inductances avec un facteur de qualité
minimum de 500. Or les inductances spirales a@sieflux fréquences qui nous intéressent (de I'ordre
du GHz) ne peuvent fournir un facteur de qualitgésieur & 10 en CMOS et de 20 en CMOS SOlI.

Une des solutions qui se propose a nous est $atitin d’'inductances actives en lieu et place des
inductances en spirale. Outre le fort facteur daifucelles-ci présentent de nombreux avantages qu
nous détaillerons mais aussi quelques inconvéngeriisfaudra maitriser, tels que la linéarité deuit

et la consommation [Li, 2010].

IvV.2.1.1. Avantages et possibilités

Dans cette partie nous détaillons les différentsréts d’utiliser des inductances actives a lagties
inductances classiques en spirale. Comme noussdbovoir, I'intérét majeur réside dans I'utilisai
de transistors MOS permettant une meilleure intégraet proposant des caractéristigues de

reconfigurabilité dynamique.

Faible encombrement Comme nous le verrons dans la partie 1V.2.2, ileuctances actives

n'utilisent dans notre application que des transssMOS et quelques résistances pour en améliorer

les performances. La valeur de linductance est, pligs, inversement proportionnelle a la
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transconductance des transistors. Si I'on prensitrizcture simple d’'une inductance active comme
montrée dans la partie V.2.1.1 alors la place ogeypar une inductance active par rapport a une

inductance spirale équivalente est plus petite.

Intégration: Contrairement aux inductances en spirale quewevent étre concues gu’en technologie
CMOS mixte nécessitant des option technologiquéesteiue des métaux épais, les inductances
actives peuvent étre congues avec des technol@)t8S de base et peuvent ainsi profiter d'une
meilleure intégration avec les blocs numériquesctitectures, telles que nous avons pu les détaille

dans le chapitre 3.

Reconfigurabilité de la valeur de l'inductannc€omme nous l'avons déja mentionné, la valeur de

l'inductance est inversement proportionnelle adkeur de la transconductance. Il est donc posdible

reconfigurer la valeur de I'inductance, ce qui hjess le cas pour une inductance pasive.

IvV.2.1.2. Schéma de principe

Le principe de l'inductance active est basée smnit®e « téte beche » de deux transconductances. Cet
ensemble est appelé aussi gyrateur. Afin d’avoieffet inductif, on connecte une capacité sur I'un
des deux ports. On appelle alors cela un gyrateot-Gm-C Afin de démontrer le principe inductif

nous définissons sur la figure 95, le schéma deipeé ainsi que I'équation du gyrateur sans perte :

G .V
~ ml'2 Y = I;n - 1
Iin %) V2 S(ic )
Vin o—> + 1 Gml'GmZ
e
L c
L=
GG

Fig. 95.Schéma de principe d’'un gyrateur sans pertes

Nous voyons donc ici que dans un cas idéal, sams, @ peut obtenir un comportement inductif en
dimensionnant un triptyque de deux transconductaatene capacité. On peut alors imaginer obtenir
une inductance a partir de deux transistors MOf'wie capacité. Cependant, il n'existe pas de
modéele de transistor se comportant comme de praescbnductances et présentant aux nosuds 1 et 2
des impédances infinies. Dans un cas réel, les acead 2 présentent des impédances finies du fait
des conductance$ss; et Gpsp) dépendant directement des caractéristiques $éimures des deux

transistors du gyrateur-C. Nous avons alors leaténs suivantes :
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{S(Cl +Gpg )V, =GV, =0 }
=iy ¥V, (sC, +Gpg,) +V,.G, =0 _\Gmlvz
Iy JT_ Va @
o ~ Vin [ > + =
On peut alors écrire de la méme fagon que d: 2 L= |
le cas de I'inductance sans pertes : GV, '
Gy (0} ?f Gol Ci
Vi
1 e -1 + =
Y =sC, +G,, + |
2 Ds2 C1 Gos T L
s ( )+ ( )

GG GG

Fig. 96.Schéma de principe et équations d'un gyrateur avegertes

A partir de ces dernieres équations, nous pouvtams définir un modéle équivalent de l'inductance

avec tous ses éléments parasites, qu'ils soiesifpasl réactifs.

C L
L=—2 Vin o———
G.Go 2
Rpara = L s
G
DS2 Ry § C, ==
Rsérie - GDSl £
GG
Cpara = C2 e

Fig. 97.Schéma équivalent d’'une inductance active non flante

On voit apparaitre deux termes résistg,c et Ryaa. L'Uune des grandeurs caractéristiques que nous
allons développer dans la prochaine partie esadee@ir de qualité équivalent de l'inductance active
Q. Dans le modele avec perte, on voit 4g.e €St une résistance en série avec la self. Deitaeolas
n'auront pas un facteur de qualité idéal (infinMais inversement proportionnel a la valeur de la
résistance série. Nous cherchons le facteur dét@ualplus élevé possible de facon a minimiser les
pertes d’'insertion du filtre. Nous chercheronsslors de la conception et du « layout », a mirgmis

cette résistance série.

Si 'on examine en détail les équations donnantlaur des éléments du modéle, nous voyons que les
valeurs del et Ry SONt directement liées au choix d'un cou@lg.Gn.. De plus, ce modele RLC
présente une fréquence de résonnance particutigrgui est la fréquence maximum a laquelle

I'inductance active fonctionne.
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Il y aura donc un compromis a faire entre valeundiictance et fréquence de fonctionnement. En

effet, on obtiendra une fréquence de fonctionnerhauate pour des valeurs d’inductance faibles.

IvV.2.1.3. Grandeurs caractéristiques

Dans cette partie nous détaillons les différentesdpurs caractéristigues d’une inductance active.
Apres explication de ces parametres de dimensioangroeux-ci vont nous permettre de définir un

cahier des charges précis, de conception d’'uneiadoe active.

Plage de fréquenc®ous avons vu dans la partie 2.1.1 qu'une induetative basée sur un modele

avec pertes ne présente pas une caractéristiquetivel sur toute la bande mais uniqguement sur une
partie en raison plag d’'une fréquence de couputeitie par le circuit RLC équivalent. C’est d’ailtsu

aussi le cas avec une inductance spirale.

Aussi une inductance active avec pertes préseateraone résistive, une zone inductive et enfin une

zone capacitive.

Si I'on repart de I'exemple de d’inductance acti&epertes alors on peut écrire I'équation de

l'impédance caractéristique:

S'L'Rpara + Rsérie'Rpara
Z =
SZ(L'Rpara'C para) + S( Rsérie'Rpara'C para + L) + (Rpara + Rsérie)

Nous en déduisons alors deux fréquences de t@amsitpartir des pbles et des zéros.

Rpara + Rsérie
= T~ et wzéro -
R....LC L

para* para

Dans notre application nous cherchons a minimiganaximum la résistance série, et de plus d'apres

les équations de 2.1.1, il apparait dRyg. est nettement supérieuRg i, aussi il conviendra d’écrire :

Rpara + Rsérie ~ 1
R.,..L.C LC

para* para *~ para

A partir de ces valeurs nous pouvons alors défmidiagramme de Bode qui délimite les zones

résistives, inductives et capacitives.
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Fig. 98.Diagramme de Bode d’'une inductance active simple

A partir de ce graphique et des équations précédenbus observons que la plage fréquentielle basse
ne dépend pas de la résistance parasite parafiéis, de la résistance série parasite. Dans l'intéré
d’'une inductance fonctionnant a hautes fréquerstes,ine large plage et a tres f@xtil faudra alors
veiller & concevoir une inductance avecRg. la plus petite possible et en minimisant le couple
(L.Cpara). Dans notre cas, nous privilégions de travaillercaune faible valeur d’inductance de 'ordre
du nH ou de la centaine de pH compte tenu de lauvgbossible deC,,. (Cgs) en technologie
CMOS65 pour garantir un fonctionnement jusqu’aifaithe de GHz. En ce qui concerne la fréquence
basse, nous souhaitons placer la limite autour Ha.NNous devons alors pour une inductance de 1nH

viser une résistance série de I'ordre du mOhm.

Facteur de qualitéUne fois le comportement inductif du circuit valid@ér la bonne plage de

fréquence, le parameétre le plus important estdeeta de qualité de I'inductance. Dans le cas deeno
filtre, plus le facteur de qualité sera importanples faibles seront les pertes d’insertion dansande

passante. D’un point de vue mathématique, le fackegualité s’écrit comme :

_ Im[Z]

% Rez]

Or nous avons vu dans la partie précédente qupditance d’'une inductance active a pertes s'écrit :

j'a"L'Rpara + Rsérie'Rpara
(j'w)z(L'Rpara'Cpara) + ja)'(Rsérie'Rpara'Cpara + L) + (Rpara + Rsérie)

On peut alors définir le facteur de qualité en fmrcdes éléments du circuit équivalent :

WLR .~ WR . Ry Coaa + W' .L°.R ,..C

para para*™~ para

Rpara'Rsérie + Rsérie2 + (a)sz)
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R _.R.,. 2

Roaa _LRSG”Q -«?R . C ..L

0 :( w.L j P L P P
o GPR.1 2
Rserle Rpara + Rsérie + ( )

R e Rogre?
para*’ “série

Q _ E oL j Rpara - f - a)z'Rpara'Cpara'L

Rsérie 2
Rpara + Rsérie' 1+|: a)L j|

érie

D’aprés les équations ci-dessus nous observomstiadépendance du facteur de qualité par rapport a
la fréquence de travail de I'inductance. Ainsi endtion de la fréquence, I'inductance présentera un
coefficient de qualité différent. Si I'on prend potaleur de tesRyaa=1KQ, Rsgrie=1Q et Cpara=100fF
pour une inductance visée de 1nH, nous pouvongrtiaccomportement du facteur de qualité en
fonction de la fréquence. Nous obtenons alors atefa de qualité maximum de 16 a une fréquence
de 4.64GHz. Afin de montrer l'influence de la rémige série sur les performances du facteur de

qualité nous avons effectué la méme simulation anecrésistance séii.—0.1Q (courbe bleue).

Q pour Rsérie = 0.1 Ohm

40}
35+
30+
25+
20-

15+

Facteur de qualité de l'inductance

10 Q pour Rsérie = 1 Ohm

0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
Fréguence (Hz) x 10°

Fig. 99.Influence de la résistance série sur le facteur dgualité

On observe (figure 99), la nette amélioration dctdar de qualité lorsque la résistance série est
réduite. On observe en plus que le facteur de téualaximum (ici 50) est descendu autour des 2GHz.
Lors de la conception de l'inductance, il faudrdl@ea optimiser les valeurs des éléments équitale

afin de placer le facteur de qualité maximum aeaivde la fréquence centrale du filtre.
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D’aprés les équations de la partie 2.1.1, il eqiisieurs facons de réduire la valeuiRige

La premiere méthode consiste a réduire la valeurGgdy. Pour cela, on peut utiliser des
transconducteurs en paires différentielles afiréthiire I'impédance équivalente en sortie. On peut
également utiliser une structure cascode. Noumnsrplus tard que c’est la solution que nous avons
adoptée. La seconde approche consiste a augmesitegileurs deG,,; et G, Pour cela, on peut soit
jouer sur la largeur des transistors mais aussliesoourant de polarisation. Le point négatif ddece
solution est que lorsque I'on va reconfigurer letéar de qualité, on va alors modifier la valeur de

l'inductance qui dépend aussi de ces deux parameétre

Reconfigurabilité de l'inductanceAvec le diagramme de Bode et les équations ci desswis

comprenons ici la difficulté de concevoir une indunce active dont la valeur et le facteur de gdalit

sont stables sur une large plage de fréquencei,Auss fois la topologie d’inductance choisie, nous
verrons que nous devrons modifier la loi de coetdis éléments du filtre pour sa reconfigurabilité.
Comme la valeur de I'inductance et du facteur daiguseront modifiées en fonction de la fréquence
centrale du filtre il faudra jouer sur la polarisatde celle-ci afin de garantir un bon compronmige

la valeur de I'inductance nécessaire pour le fitrée facteur de qualité minimum a garantir.

Linéarité: Dans le cas de notre application a I'émission, ieédrité de I'inductance active est
certainement la caractéristique la plus importaBte effet, du fait que nous travaillons a I'émissio
avec des puissances allant jusqu’a 0dBm en sarteRA, il nous faut garantir une bonne linéarité et
un bon filtrage quelle que soit I'excursion en paisce aux bornes du filtre. Les non linéarités
entrainent, en fonction de la puissance aux badhe® inductance, une déviation rapide de la valeur

de l'inductance et du facteur de qualité a uneue@ge donnée.

Bruit : En comparaison avec les inductances spiralespdiestances actives sont génératrices de bruit
additionnel. Ceci est di aux transistors MOSFE®X ktur comportement en bruit : principalement le
bruit thermique généré dans le canal d’'un trans@dditionné au bruit thermique généré au niveau d
la résistance de grille série du transistor. Dangrenapplication, nous souhaitons utiliser les
inductances dans un filtre a I'émission ; aussstclen parametre que nous identifierons plus tard

comme non limitant.

Consommation Enfin il nous faut choisir la solution la moine donsommante tout en garantissant

les exigences des performances définies ci-deSlsws verrons, que dans une inductance active, c’'est
principalement le circuit de linéarisation qui améme consommation supplémentaire. Compte tenu
des pertes évitées par l'utilisation d'une inductaractive, il existe un compromis entre la

consommation induite par I'inductance et le gaimperies d’insertions du filtre.



122

IV.2.2. Choix de la topologie d’'inductance active

Au cours de notre étude, nous avons investiguérdiftes topologies d’inductances actives, qui
chacune répondent a une problématique précise amfrgurabilité, de facteur de qualité ou de
linéarité. Dans cette partie nous allons détadktains exemples d’'inductances actives en CMOS au
travers d’'un cahier des charges, afin de justidierchoix d’'une topologie particuliere d’inductance

active cascodée, a résistance de contre réaction.

IvV.2.2.1. Cabhier des charges de I'inductance et choix d’'unehkition
D’apres les simulations effectuées sur le filtre, liCapparait qu'un facteur de qualité d’'une valeur

minimum de 500 est nécessaire afin de garantir sndeé0.5dB de pertes d'insertion dans la bande
passante. De plus, nous avons vu qu’une inductaciee présente un facteur de qualité maximum
sur une plage de fréquence définie et assez étAditede garantir un facteur de qualité minimum de
500 sur une plage de fréquence allant de 1.7GH8&GHz par exemple, il faudra que I'inductance
active soit reconfigurable e@ en fonction de la fréquence d’accord du filtre. [Des, bien que le
filtre soit calculé pour des valeurs précises dictdnces (1.1nH et 800pH), I'asservissement en
facteur de qualité peut amener une déviation dealeur de I'inductance et il faudra donc corriger
Iégerement la valeur de I'inductance. Nous chershttmmc dans un premier temps une topologie a fort

Q, reconfigurable e® et enL.

Au cours d’'une étude sur les différentes solutidirsductances actives nous avons pu différencier
deux familles : les inductances actives a struatare cascodée et les inductances actives a steuctur
cascodée. Les inductances actives a structure ascodée sont les moins complexes a réaliser
puisqu’elles sont généralement basées sur I'uiibisale deux transistors mais elles ne présenssnt p
de facteurs de qualité suffisant (tel q@e1000). De plus, ces inductances sont souventefaidht
reconfigurables en facteur de qualité et en vabimductance. On peut citer par exemples les
inductances de Wu [Wu, 2001a] [Wu, 2001b] [Wu, 20035 inductances de Lin-Payne [Lin, 2000]
[Ngow, 2003] ou de Hara qui est une des plus égliau vu de la littérature et du fait de sa siritplic
d’'implémentation [Sackinger, 2000] [Song, 2003] (vya2005].

1
R Rs= —
R , g,
> = RCe

L (o8
Q=wRC,

Vin
in

Fig. 100.Inductance active dite de Hara
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En effet, cette inductance active n'utilise gu'wansistor MOSFET et une résistance. D’aprés les
équations, la résistance permet de régler la valediinductance sans madifier le facteur de gaalit
L’inconvénient de cette inductance est que le factle qualité dépend d’'un segy fixé par la taille

du transistor qui est imposé par la valeur de lictdnce. Une fois la valeur de l'inductance défilee

facteur de qualité ne peut étre augmenté sans imodi€ar les deux dépendent directemenRde

Il existe de nombreuses autres réalisations d'itzchoe actives que nous ne détaillons pas ici tes el
ne présentent pas la possibilité d’obtenir desefastde qualité suffisants et n’ont pas de levikers
reconfigurabilité indépendants. Par exemple dang, [R@04], un facteur de qualité de 400 est obtenu
mais pour une inductance de 600nH en CMOS 0.5unauthe réalisation [Karsilayan, 2000] avec un
facteur de qualité maximum de 106 en technologitTS0.18um, introduit une possibilité de
reconfigurabilité du facteur de qualité et de léeuade l'inductance mais a I'aide de varactGgset

C. ci-dessous (figure 101).

Vin O

Fig. 101.Inductance active reconfigurable dite de KarsilayarSchaumann

Dans le but d'augmenter le facteur de qualité, nallens voir qu'il existe des topologies

d’'inductances actives basées sur l'utilisation afjés cascodes. Comme expliqué dans I'exemple
d’'inductance cascodée de Thanachayanont-Payne g¢hayanont, 1996] [Thanachayanont, 2002a]
[Thanachayanont, 2002b], le principe de I'étagecads est dans un premier temps d’augmenter la

valeur du facteur de qualité sans modifier la vatBul'inductance comme illustré dans la figure 102
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Fig. 102.Inductance cascodée de Thanachayanont-Payne

Nous voyons a partir des équations que seule istaése seérie, et dor@, ne dépendent pas de la
valeur de gm du transistor de I'étage cascodd;zichinsi, en modifiant la tension de gri\g,s de ce
transistor on pourra régler la valeur du facteurgdalité. Cependant, on ne peut pas régler
I'inductance via la source de courdnsans modifier la valeur du facteur de qualité,greyetgm, en
dépendent. Pour contrer cela, il est apparu undieol[Weng, 2007] qui utilise I'inductance active
cascodée de Weng-Kuo. Celle-ci fait appel a unisiénme source de courant, dont sgu dépend.

Le second intérét se trouve dans I'augmentationlidetes fréquentielles du comportement inductif

du dispositif. En effet, sans I'étage cascodentdi basse fréquentielle s’écrivait :

o, = s
C

gs2

Or désormais avec I'étage cascode on peut écrimaite basse fréquentielle telle que :

wz = Gdsl GGds3
Cgsz ng

Enfin nous présentons la solution qui nous estrappa plus aboutie et la plus facile a reconfigure
C’est I'inductance active cascodée a résistanamdtre réaction de Hsiao [Hsiao, 2002] [Wie, 2005]
[Mukhopadhyay, 2005]. En effet cette solution basdela précédente topologie de Thanachayanont-
Payne, ajoute I'utilisation d’'une résistance deteréaction entre la grille d’'un des deux élémelots
gyrateur et le drain de I'étage cascode. Le schémaircuit est présenté dans la partie suivante.
L'intérét est que cette résistance permet de diemifaivaleur déx tout en augmentant la valeur lde

et donc d’augmenter simultanément le facteur ddit§u®©n peut donc imaginer un mécanisme de
reconfiguration de I'inductance telle que, dangtemier temps, on choisit la taille des transistiEs
fagcon a avoir la bonne valeur d’'inductance puisiiise la tensioV,;,s de I'étage cascode pour régler
le facteur de qualité au travers gies. En augmentargms, nous allons diminudr et R, quasiment

du méme facteur. Nous aurons donc dimibweR; dans les mémes proportions et donc sans modifier
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fortementQ. Ensuite en augmentaRton peut augmentdr et diminuerRs et donc augmentdp. On
peut donc modifiek. sans modifieQ a partir deV,,i,s ou alors modifieQ a partir deR;. Dans la partie

suivante nous détaillons les équations qui régissste topologie d’'inductance.

IvV.2.2.2. Etude théorique du comportement de lI'inductance adte
cascodée a résistance de contre-réaction

Ci-dessous a la figure 103, une représentatiomsatigue de lI'inductance :

Fig. 103.Schéma équivalent de I'inductance cascodée a résiste de contre-réaction

Dans [Hsiao, 2002] l'auteur propose un schéma @it de 'inductance active a partir d’éléments

dépendants de la fréquence. Dans cette étude adireps des équations suivantes :

Cy=Cia

eq

- Ri Gy? + 2G
T GuR, +1

- (Cgszz'gms - Cgsz 'Cgs3'gm2'(Gd33'Rf + 1))0-)2 + Gdsl'Gd53'gm2

R
‘ gml'ng'Cgszz'a)2+ gm:l.'gmzz'gmis

— CgsZZ'Cgs?,'(GdSS'Rf +1)).C(,2 + gm2'gm3'Cgsz
gml'ng'Cgszz'a)2 + gml'gmzz'gms

eq

Compte tenu de la valeur d'@y (de I'ordre de quelques i en 65nm), lorsque 'on travaillera avec

des fréquences de I'ordre du GHz alors on pourgtige¥ le terme :
WP Cy%.9m-Omg PAr rapport ag,.9,,2.9yg carici a?Cy,? << g,,?

On pourra alors écrire :

- (Cgszz'gms _CQSZ'CgQ'ng'(Gdﬁ'Rf +1))'a)2+Gdsl'Gd53'gm2
Ori-Om2”Gms

Req
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C
L =

eq

Z'Cgs3'(Gd53'Rf +1))a)2+ gm2'gm3'Cg52
OOz O

gs2

Or Z, peut s’exprimer de la fagon suivante :

Reg + a).Leq.j
Zin = .
= LygCogu@? + .(GoqrLg + Co-Rog) 0+ G R, +1

En isolant la partie réelle et la partie imaginaiteus pouvons alors écrire I'équation du factear d

gualité en fonction de la fréquence et des élémamis/alents du circuit :

C._. 2
a).Leq.(e‘:_Req+a)2.C L —1}

eq*—eq
Q= =

a?.lLecf
| GegReaq. +1(|+1
&q( q q( Req? B

Sachant que nous souhaitons avoir un facteur deé&Qe> 1000 aux fréquences de I'ordre du GHz il
faut alors, d’aprés I'équation ci-dessus, que :

Leg~ 10-9

Req~ 10-3

Ceq~ 10-12

Geq~ 10-3
Si I'on prend les termes ci-dessus, I'équatiodee simplifie & :

_ wle

Q= R,

Nous savons désormais que :

C
L =

€q

2'Cgs3'(Gd33'Rf +1))C()2+ gm2'gm3'Cgsz
gml'ngZ'ng

gs2

On peut alors veérifier le type d’'inductance quenlfzeut avoir & une fréquence de 2 GHz si I'on prend

une résistance de contre réaction de 100 Ohms.

Les ordres de grandeur pour du CMOSG65 sont tels’'qoeprendra de<ys de I'ordre de quelques
fF/um2, desg,, proportionnels dys par un rapport 10 et d&s de I'ordre de 182 et 16-3.

Nous obtenons alors une inductance de 2.76nH. O $ll'on double la valeur de la résistance de

contre réaction alors nous obtenons une inductadec@.92nH. On voit bien par cet exemple la



127

dépendance de I'inductance par rappoR.d.e méme calcul, mais a 1GHz, nous donne des ngleu

respectives de 1.4nH et 1.9nH.

Il faut maintenant calculer les parametres du dikel facon a obtenir un facteur de qualité supére

1000 quelle que soit la fréquence.

Tout d’abord, partons de I'expression du facteuqa&itéQ :

Q= wl,
Req

Si I'on veut un facteu®>1000 alors il faudra que :

wl

<—3
Req 100C

Partons ensuite de I'équation initiale Ry :

R, = (Cgszz'ng _CQSZ'Cgs3'gm2'(Gd33'Rf +1))'a)2+Gdsl'Gd33'gm2
K gml'gm22'9m3

Dans un premier temps il faut veiller a ce &dg> 0, ce qui revient a poser la premiere condition

C(jZC 'Cg53'gm2'(Gds3'Rf +l) < ng'CgSZ a)Z + Gdﬂ'Gdsfi'ng

gs2
Ensuite a partir de I'inéquation &g, on pose la seconde condition:

a"(Cgs?»'(Gdsa'Rf + 1)'0‘2'C9322 + gm2'gm3 'Cgsz)
100C

(CQSZ'ng - Cgsz 'Cg33'gm2'(Gd53'Rf + 1))6()2 + Gdsl'GdSB'ng <

Il faut maintenant étudier la dépendance @en fonction de la fréquence. Ceci va ajouter une
troisieme condition au systeme de résolutio@de

Partons de I'équation dg:
Nous cherchons a dimensionner les éléments deddogie de facon a ce que pour@rdonné a une

frégquence donnée, si cette frequence augmentelalQrsroit ou reste stable.

Cela revient donc a calculer la dérivée de I'exgimsdeQ en fonction de la fréquence et donc ici en
fonction dew a un facteur 2 prés. D’apres ce qui a été montré dans la prerpatée, nous disposons

des expressions dg, etR.,. Nous pouvons ainsi réécrire I'expressiorleomme tel :

w(cgs3(Gds3Rf + 1)'602'09322 + gm2'gm3'CQSZ)
(Cgszz'ng - Cgsz 'Cgs3'gm2'(Gd33'Rf + 1))0)2 + Gdsl'Gds3.gm2

Q:
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On voit bien ici que la valeur du coefficient deatité dépend grandement de la fréquence de travail.

Nous décidons ensuite de faire la dérivé€adm fonction de la fréquence

5, 26(Co® s ~Coo CISB Yo (GuRs +1)5, , 207Ci2Coy- (G R +1)

S 2 S

En prenant :

51 = a)z'(cgszz'gm3 - C ngng(GdSSRf + 1))+ Gdsl'Gds3'gm2

gs2
52 = a)zcgs3 'Cgszz'(Gds3'Rf +l) + gm2'gm3'Cg52

Il faut optimiser les caractéristiques des transistle facon a ce que cette dérivée soit nullerési t

proche de 0 sur une plage de fréquence la plus [aogsible.

Sil'on prend les parametres des éléments idergiqugparagraphe 2 (d€g de I'ordre de 10e-14, des
gmde l'ordre de 10e-2 et d€%s de I'ordre de 10e-3) on obtient alors la dérivébena 1.77GHz. On

aura alors atteint le maximum @ea cette fréquence.

Cependant si I'on veut maintenir le facteur de i@atable sur une plage de fréquence. Si I'on veut
maintenir le facteur de qualité & son optimum encfion de la fréquence il faut faire varier

dynamiquement une des variables du circuit.

Il existe deux variables d’ajustement qui sonteiaston de grille de I'étage cascode (qui fera varie
Oma) €t la résistance de contre réactRnOn voit bien de par les équations que la vamate la
polarisation de I'étage cascode permettra un régtagide de I'inductance et du facteur de qualité

alors quer; servira de réglage plus fin.

IV.2.3. Conception et simulation de deux inductances actige
Dans cette partie nous étudions la conception éex thductances actives dédiées au filtre passe
bande, a partir des équations précédentes. Noushoms donc a concevoir deux inductances non
flottantes dans un premier temps afin de valider fdactionnement du circuit puis nous

implémenterons deux inductances flottantes afilegléintégrer dans le filtre différentiel.
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IvV.2.3.1. Conception et performances obtenues
Tout d’abord pour concevoir chacune des inductarite®us a fallu partir des équations détaillées

dans la partie précédente et déterminer a quedquémce nous souhaitions concevoir notre
inductance. En effet nous avons vu que la valedackeur de qualité varie trés rapidement par reppo
a la fréquence. Aussi une inductance active aueavaleurL et unQ autour d’une fréquence précise.

Toujours dans l'optique de valider le fonctionneinda la théorie et du filtre nous avons dans un

premier temps concu les deux inductances a 1.95GHz.

Pour cela nous sommes partis des équations dertia peécédente en calculant les paramétres en
fonction des tailles des transistors que nous awappelés \Vi;, W, et W;) et des valeurs des
polarisations, notamment pour la polarisation délegde I'étage cascode avec la tension de

reconfiguration d@ms.

3000 T T T T T 1800

2500 1600

2000 1400

mi1

1500 1200

1000 1000

Facteur de qualité Q
(Hd) a2uelonNpuUL] 2P IN3JeA

500 800

1 12 14 16 18 2 22 24 26 28 3
Fréquence (GHz)

Fig. 104.Simulation de I'inductance active 1.1nH en fonctiorde la fréquence

Nous avons alors ensuite pu simuler le fonctionmgnde I'inductance active en implémentant le
circuit sous HP-ADS. La tension d‘alimentation drcait (Vyg) est de 2.1V et les sources de courant
de 20QA. De facon a garantir un facteur de qualité optieneette fréquence, nous avons di régler la
bonne valeur de tension de polarisation de I'étageode \(hias), iCi & 0.54V. Nous verrons plus tard
gue les sources de courant servent également misgtile facteur de qualité. Pour le moment les
sources de courant sont matérialisées par des esoude courant idéales. Lors de la phase
d’optimisation de la conception et du « layout s sources de courant seront implémentées a l'aide
de transistors. Ainsi, sur la figure 105, nous olises les résultats obtenus en petit signal. Leetac

de qualité obtenu a 1.95GHz est supérieur a 270@lenr pic et est supérieur a 1000 sur une plage d
fréquence allant de 1.876GHz a 2.024GHz. La vatlutinductance est quant a elle de 1.08nH a
1.95GHz. Nous observons également la trés granéetiséé du facteur de qualité ainsi que la

déviation de la valeur de I'inductance en fonctiena fréquence (760pH a 1GHz et 1.7nH a 3GHz).
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Fig. 105.Loi de reconfigurabilité du facteur de qualité en faiction de la fréquence d’accord du filtre

Maintenant, que nous avons validé le bon fonctiorerd de I'inductance, nous souhaitons présenter
une loi de reconfigurabilité qui permettrait d’opiser le facteur de qualité en fonction de la fe¥gqpe

de travail de l'inductance. En effet, lorsque lkrdi aura pour fréquence centrale 1.95GHz, les
inductances qui le composent présenteront undote@ir de qualité. Lorsque la fréequence centnale d
filtre sera de 1.7GHz alors les inductances présent unQ maximum de 220, impactant directement
les pertes d'insertion du filtre. Afin de garanim facteur de qualité maximum sur toute la plage de
reconfigurabilité du filtre, il faut alors accorderfacteur de qualité en conséquence. Pour celaste
deux leviers de correction. Un levier dit « grossi@u travers de la tension de polarisation dade
cascode\ias) €t un second dit « précis » au travers de lanfegquration de la valeur de la résistance
de contre réactiorRf). Cela peut se faire aisément en placant un seEmsPMOS en paralléle de la
résistancdRf eten commandant la tension de grille. Lors du « layodu circuit, c’est la solution que
nous choisirons. De plus cette technique de paégig» permettra de compenser la |égéere déviation
de Q due aux déviations de process. Ainsi, comme oh lperoir sur la figure 105, nous avons défini
une loi d'optimisation du facteur de qualité dediadinéaire. De 1.7Ghz a 1.95GHz la tensiapsV
varie de 0.66 a 0.54V par pas de 0.25mV.

3000

Optim 1950
Optim 1900
Optim 1850
Optim 1800
Optim 1750
Optim 1700

2500+

2000

1500

Facteur de qualité Q

1000 -

500

1 1.2 1.4 1.6 1.8 2 22 2.4 2.6
Fréquence (GHz)

Fig. 106.Optimisation du facteur de qualité en fonction ded fréquence d’accord du filtre
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Nous avons alors obtenu a partir de cette loi,depmortement en facteur de qualité illustré sur la
figure 106. Nous observons que cette méthode pedmegarantir un facteur de qualité global,

supérieur a 1000 sur une bande allant de 1.62GH22aGHz par juxtaposition des zones@e1000.

IvV.2.3.2. Premiere intégration dans le filtre passe bande

L’étape suivante consiste alors a utiliser les ataces actives dans la conception d’'un filtre Ising
dans un premier temps. Nous remplagons les indeesaidéales a facteur de qualité de 1000 par les
inductances actives cascodées a résistance des géantion (1.1nH et 0.8nH), comme illustré ci-
dessous (figure 107). Le facteur de qualité desidtmhces actives a 1.8GHz étant légérement
supérieur a 1000 (1132), nous devons observerdggat moins de pertes d’insertion dans le filtre

gue lors des simulations (Q fixé a 1000).

ayl
il
Terrm [¢ TermZ
Num=1 C c3 Num=2
Z=50 Ohm C2 C=19 pF {o} 2=50 Ohm
> C=108 pF {o} .
c1 b
Cﬁa F{t
it L C=21.4 pF (i} (o) SEEEARHIG: L
vien_Active Inductor Fabien_Act tor

| ¢

Fig. 107.Schéma du filtre « single » a inductances active$.8GHz)

Le comportement obtenu correspondant aux premigiraglations utilisant des éléments
idéaux. Comme nous l'attendions 'impact sur leggsed’insertion est moindre, passant de 0.22dB a
0.19dB. L’atténuation a 390MHz de la porteuse nwndes résultats proches des contraintes
demandées (21dB au lieu de 23) a 2.19GHz voire migiee au-deld (34.7dB au lieu de 23) a
1.410MHz. De méme nous observons la présence dwmotch » d’atténuation proche de la raie

parasite basse.
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Fig. 108.Réponse (%)) du filtre single 1.8GHz a base d'inductances aatées

Nous avons alors repris la structure du filtreddightiel en placant deux inductances actives fitdta
basées sur la concaténation de deux inductaneemadse. Nous détaillerons le schéma global d’'une
inductance différentielle dans la partie suivabte.optimisant la valeur des deux capaciigglans le

filtre différentiel, nous tentons de placer ce ho#cla méme fréquence que la raie parasite basse se

trouvant &F,-390MHz

[&]mmz .
S [rum=2
: Z=100'0hm

13,0}

S gy
P Y
[7X+]

Fig. 109.Schéma du filtre « Différentiel » a inductances aotes (1.95GHz)

Au travers de simulations en parametre S (petitad)jg nous avons simulé chacun des filtres passe
bande entre 1.7GHz et 1.95GHz. Tout d’abord, ilsn@dallu ré-optimiser la valeur des deux capacités
C; dans chaque cas d’application de la loi de regandibilité de facon a rapprocher au maximum le
«notch » de la raie parasite basse. Ensuite, Uk reo fallu prendre en compte le changement de
polarisation de I'étage cascode et de la résistaeceontre réaction dans la reconfigurabilité des
filtres. La question de I'optimisation du factewr gqualité et du « notch » étant prioritaires nowma

da adapter la loi de reconfigurabilité au travexd'dptimisation des composar@s, C, etC,
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Aussi, nous avons obtenu une nouvelle loi de reégordbilité du filtre passe bande tenant compte des

contraintes de polarisation des deux inductances.

Fréquence (MHZ)C1 (pF)| C2 (pF)[C3 (pF)C4 (pF) Rf () |Vbias (V
1700 114 11.8 1.6 3.3 2371 0.64
1750 10.7 114 1.6 3.2 233 @
1800 10.5 10.8 1.6 3.2 221 0.6
1850 10.3 10.2 1.9 31 223 0.58
1900 10.2 10 1.9 3 216 0.56

Fig. 110.Loi de reconfigurabilité du filtre différentiel a in ductances actives cascodées différentielles

Si I'on compare la variation des éléments du €ikn fonction de la fréquence d'accord du filtne, o

ne peut plus réellement parler de lois « linéaiesn effet, on voit par exemple que la capacitée§t3

réglée suivant deux paliers (1.6 et 1.9pF). La pFesmsolution envisagée pour régler la valeur des

capacités était I'utilisation de varactors. Cependa mise en place d’'un tel systéme serait difia

contrdler car l'utilisation de varicaps sur des desou la tension varie de fagon significative va

entrainer des problémes de linéarité et a doneg@tée.

La seconde solution que nous retenons est latitin de capacités unitaires que I'on vient commute

en fonction d’un mot de contrdle propre a chaquedesfiltre.

$21(dB)

mém5m2mdm1
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Fig. 111.Réponse du filtre différentiel a inductances active (S$,) dans le cadre d'une reconfiguration en fréquence
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A la figure 111, nous observons le nouveau compwte du filtre différentiel utilisant les deux
inductances actives flottantes. On peut déja rpierquelque soit la fréquence centrale du files, |
parametres d’atténuation, de largeur de bande gtedes d’insertion sont conservés. On note une
légére amélioration de l'atténuation de la raiet@a(22dB) et une augmentation de la bande a
140MHz et le placement des notchd5,890MHz de la fréquence centrale. Nous avons duooratré
dans cette partie la possibilité d'utiliser desuictnces actives reconfigurables associées a des ba
de capacité commutée, pour synthétiser un filtreomgurable qui conserve les mémes
caracteéristiques tout au long des différents caslidation dans le spectre. Il nous faut cependanis
pencher sur le comportement de ce filtre dans smtipal cas d’application, c'est-a-dire avec des

puissances d’entrée de I'ordre du dBm (puissancs®di des architectures toutes numériques).

IvV.2.3.3. Identification d’'un probléme de linéarité
Aprés avoir validé le fonctionnement du filtre ermtip signal, nous nous penchons sur son

comportement face a des signaux de plus grandegmgis. En effet lorsque le filtre sera intégré avec
une architecture d’émission de type « tout nunuérig il devra supporter des puissances de l'ordre
de 0dBm voir quelques dBm avant de filtrer lesiggps et de laisser le signal filtré au derniegéta

d’amplification. Nous décidons de limiter I'étude k& linéarité & 0dBm qui nous apparait comme une

valeur charniére de dimensionnement entre architeclassique et architecture « tout numérique ».

Ci-dessous a la figure 112, nous avons reprietigde du filtre différentiel & 1.95GHz afin d'illwer

le comportement du filtre entre -40dBm et -10dBm.
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Fig. 112.Influence de la puissance d’entrée sur le S21 dutfe entre -40 et -10dBm
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Il apparait clairement que le filtre ne supporte das puissances supérieures a -30dBm. En effet au-
dela de cette puissance aux bornes du filtre, @ergb une nette déviation de la fréquence centrale
ainsi qu’une forte augmentation des pertes d'irmerEntre -40 et -10dBm la déviation en fréquence

est de 116MHz et 'augmentation des pertes de 10dB.

Etant donné que le seul dispositif actif dans lgefiest I'inductance active, il apparait comme
principale hypothése. Une déviation de la valews ideluctances ainsi que du facteur de qualité en
fonction de la puissance. L'étape suivante conslstec a identifier les sources potentielles de non
linéarité. Pour cela nous avons alors simulé leaat@ristiques eh et enQ d’une inductance active

en fonction de la puissance a une fréquence donnée.

Ci-dessous a la figure 113, nous pouvons obséevesmportement de I'inductance et du facteur de

qualité.
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Fig. 113.Evolution de la valeur de I'inductance (1.1nH) et ddacteur de qualité en fonction de la puissance

Entre -40dB et 0dBm la variation de la valeur dediictance est de prés de 140%. On note toutefois
que la zone de décrochage se situe autour de -208Bie qui concerne le facteur de qualité, il pass
sous les 1000 a partir de -28dBm. Au-dela de -28dBrfiltre augmentera donc ses pertes d’'insertion
et progressivement a partir de -20dBm la fréqueecgrale du filtre va dévier vers les fréquences pl
basses a cause de la rapide augmentation de lar \@#s deux inductances. Ainsi, nous avons la
certitude que le comportement du filtre est dineast lié au comportement fortement non linéaire des
deux inductances actives. D’aprés les équationgimductance cascodée a résistance de contre
réaction, la seule facon de modifier a la foisdetéur de qualité et la valeur de I'inductancedest
modifier la valeur degmy, gm2 €t gms. En effet, une diminution des, implique directement une

augmentation de la valeur d& et donc une diminution du facteur de qualité, iaigg'une
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augmentation de la valeur de. Il nous faut alors trouver d'ou vient cette v#da des

transconductances et comment la traiter par ummiigee de linéarisation.

IV.2.4. Amélioration de la linéarité

IV.2.4.1. Identification de la source de non linéarité
Pour comprendre les causes de la modification delkur desy,, il faut tout d’abord nous pencher

sur le comportement d’'un transistor polarisé par smurce de courant dont la valeur est limitéesiC’'e
le cas dans notre circuit d’inductance active ocolerant qui circule dank est limité par la sourde

et le courant qui circule dafs et T; est limité par la source de courént
D’apres [Ler, 2009],le comportement d’un transistmité en courant peut s'écrire :

Lorsque la tensioN;, sur la grille est nulle alors

V, =V
Ic = Ids = O'SXIB(VQS _Vth)2
gm = ﬁ(\/gs _\/th)

T Voo

Vi,,—w—|
@ -

Fig. 114.Schéma de I'inductance active avec les sources ltanit le courant

Cependant lorsqu¥;, augmente (comme lorsqu®, augmente) d’'une amplitudd, il apparait au

niveau du drain d&, un courant non linéaire du second ordréel que :

Vg :Vgs +Vin
ke
nl 2

lds = O'SXﬁ(Vgs _Vth)2 + InI

gmzz'ﬂ\llds_lnl
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Comme le couranlys circulant dans le transistor est limité par larseude courant alor¥ys est
contrainte de diminuer de méme auge Or d'aprés les équations de I'inductance aclimesquegn,

diminue alors la valeur deet deRs augmente@ diminue).

Par extrapolation dans notre cas, lorsque la puiesa I'entrée du filtre augmente aldtsaugmente.
Sachant que le transistds verra son courant limité péyalors Vs, et gm, vont rapidement chuter. Or
d’apres les equatiorR,q et Leq ont une dépendance epA Ceci expliquant la rapide augmentation
des pertes d'insertion et l'allure de la variatiénL en fonction de la fréquence et donc du déeadag

fréquence du filtre.

IvV.2.4.2. Circuit de linéarisation par source de courant en wance de
réaction

La solution qui parait la plus adaptée serait diagoir des sources de courant variant en fonaien
la puissance d’entrée et donc\g Ainsi a partir d'un certain seuil de puissanae aegmentant les
sources de courant on empéche toute limitatiomet dpparition d’'un courant non linéaire. La valeur

de gn, serait alors préservée empéchant toute augmentigio et deR..

A partir d’'une solution identifiée [Ler, 2009], mowavons adapté notre circuit afin d’améliorer la
linéarité globale de linductance active par asssement des sources de courant. Comme nous
pouvons l'observer sur la figure 115, on retrougecircuit d’'inductance initial dans la zone en

pointillés, composée des transistdrsT, et Ta.

! VDD_lin i
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| |
: |
ﬂ| T i VDD bias1 () :
A _n” |
N l
I T3 E“T |
e I vres ’Lﬁ A "-.-*'biaSI
- - I_rF (SN
T1o j‘ H‘: T RF_Pl l VB :
! ‘E T L I
S N — 1
Ts E“ o ”: Ty Ta2 :” | Toa
1 10k0 ':__ :__' 1 1

Fig. 115.Schéma de l'inductance « single » avec circuit dméarisation

Nous avons ici rajouté le transistor PMOSjui permettra de contrdler la valeur de la résist®; au

travers d’'une tension de gril\é.s commandée par un courant de contrdle exterRe La source de



138

courantl, est ici remplacée par un miroir de courant comrégoar un courant de contrdle externe
Iniasz: NOus avons décidé de rajouter cet élément de@enexterne afin d’optimiser la valeur du
facteur de qualité vis-a-vis d'éventuels défaut«derocess ». Le couras; est réglé dans notre
circuit @ 200uA. Cependant, si I'on s’apercoit geefacteur de qualité est en dessous de nos
exigences, on peut alors augmenter ou diminueroceant sans toucher a la tension de grille de
I'étage cascode ou a la tension de commande dssistance de contre réaction. Ainsi on recentre le

facteur de qualité sans impacter la loi de recoméibilité

Smith/chart edge

220uA

\ | 180uA

\

Fig. 116.Recalage du facteur de qualité en fonction du courd Ibiasl

La source de couramt est remplacée par une succession de miroirs daro{d; a T;3). Nous
rappelons gu’initialement si cette source de cduesth limitée alors la tension de grille de
risque de chuter lorsque la puissafzeau portRF_P augmentera entrainant une chutegdy

Les non linéarités vont créer une déformation d@dure de la tension faisant apparaitre une
composante DC. A I'image des non linéarité une endg cette tension DC augmente avec les
non linéarités. Une image de celle-ci est aloigjeétée aux grilles ddg et Ty augmentant
directement la valeur de la source de courant étpritel,. Si la limite de courant est suffisante

alors la composante DC est nulle annulant les in@adités.

VDD_lin

T @—\EJ Ts Ts H_E Te

D Ibias2 VDD T t‘
" R
R

Ty

VDD_lin

VDD_lin

Fig. 117.Schéma de I'inductance différentielle avec circuitle linéarisation
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Nous montrons sur la figure 117, le schéma deuiatance différentielle linéarisée. Elle est basée
sur le circuit de linductance « single » symétrisg&rdce a cette technique nous avons pu
nettement améliorer la linéarité. Nous avons asiraulé les deux inductances linéarisées a une
fréquence de 1.95GHz, pour pouvoir comparer aveg&formances du circuit non linéarisé.

Nous avons noté une nette amélioration des perfuresaen facteur de qualité et en déviation des

valeurs d’'inductances, comme illustré dans le tabki-dessous.

Non linéarisée Linéarisée Linéarisée
Valeur de L 1.1nH 0.8nH 1.1nH
Déviation de Q 2700to 5 3000 to 1580 3200 to 1610
Déviation de L +138% +3% +2.8%

Fig. 118.Impact de la linéarisation sur les performances demductances différentielles

Nous observons qu'apres linéarisation le compatdrdes inductances laisse apparaitre jusqu’a
0dBm des facteurs de qualité toujours supérielr80®, mais une légére déviation de la valeur

des inductances de I'ordre de 3%. Cette légéreatiénipeut avoir un impact direct sur le filtre.

Afin de directement observer la linéarité des indnces dans le contexte du filtre, nous avons
simulé les deux filtres « single » et « différehtieen remplacant les deux inductances actives

initiales par deux inductances actives linéarisées.

[Single’
4 power=-6.600

dB(Fabien_Filter_Topology [FFCS_Ind_V3_1950BS7550_N_err.$(2,1))=-0.960
Diff
power=-3.600
[dB(Linearity_Fabien_Filer_Topology_Diff_1950_err..$(2,1))=-0.976|

Pertes d'insertions du filtre a 1.95GHz (dB)
r

L L L L L L L L L L L L L A L B B O I
-40 -39 -38 -37 -36 -35 -34 -33 -32 -31 -30 -29 -28 -27 -26 -25 -24 -23 -22 -21 -20 -19 -18 -17 -16 -15-14-13-12-11-10 9 -8 -7 -6 -5 -4 -3 -2 -1

Puissance d'entrée Pin (dBm)

Fig. 119.Pertes d’insertion de deux filtres aprés linéarisabn des inductances actives

Pour observer la linéarité du filtre nous simulées deux filtres a 1.95GHz et nous mesurons a
quelle puissance d’entrée les pertes d'insertitgigatent 1dB. Ce point ne correspond pas a une
augmentation de 1dB des pertes mais a une limigede que nous nous sommes fixé pour juger

a partir de quelle puissance I'utilisation de cargeade filtre est réaliste. A partir de la figurE9l
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nous observons une nette amélioration de la litéédui filtre. Par exemple sur le filtre différemtie
nous observions 1dB de pertes a -32dBm alors gestte limite est atteinte pour -3.6dBm. De
plus nous observons bien la différence de 3dB éatiimite de linéarité du filtre single (-6.6dBm)

et celle du filtre différentiel.

Cependant si I'on se penche sur la forme de labeodes pertes d’insertion, on peut observer un
minimum local des pertes. En différentiel, ce mimimlocal apparait pour une puissance d’entrée
de -7dBm environ. Cette allure des pertes peutgmiond’'un décalage en fréquence du filtre alors
gue la bande de celui-ci n'est pas plate. Aingddnt de mesure étant toujours a 1.95GHz, le

comportement des pertes suit la forme du filtresdarbande et affiche un minimum local.

Un dernier point mais non des moindre qu'il rest®lerver est la consommation globale
engendrée par ce systeme de linéarisation. Dan® r@s nous avons une déviation de
inductance admise de 3%. Mais il se peut que damtines applications il faille diminuer ce
pourcentage ou bien s’autoriser a l'augmenter an In'a pas une grande sensibilité aux
inductances. Nous avons observé la corrélatiore gniissance consommée par une inductance

linéarisée par rapport a la déviation de I'inductague I'on s’autorise & 0dBm.

70

Consommation (mA)

100 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30
Déviation de L (%)

Fig. 120.Consommation de I'inductance différentielle en foniton de la marge de déviation de L

On voit que la marge que I'on autorise aura unaichgrés important sur la consommation du
circuit. En effet, si I'on s’autorise une marge#¥ de variation de I'inductance la consommation
est quasiment la méme que pour 15% de variatiancdtare, les derniers pourcents font tres vite

augmenter la consommation a 28mA pour 3% de déwiati 44mA pour 1%.

En conclusion nous avons montré la possibilit€aecevoir des inductances actives avec de trés
bonnes performances en linéarité, a partir de ¢an@logie CMOS65. Les performances en
facteur de qualité et en linéarité de ces induesrsont encourageantes pour les performances
mesurées du filtre apres layout.
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Chapitre V. Implémentation et
caracterisation du filtre a inductances
actives en technologie CMOS 65nm

V.1. Implémentation du filtre a inductances actives

Comme nous I'avons présenté dans les précédemiirelsale but de notre étude est de concevoir un
filtre qui s'integre le mieux possible avec l'argtture qui le précede. Aussi le layout de la smhut

de filtrage a été réalisé avec la plateforme teldyigue CMOS65.

V.1.1. Plateforme technologique CMOS 65nm

V.1.1.1. Présentation de I'offre ST CMOS 65nm
Cette plateforme technologique a été développés Banadre de I'alliance Crolles2 en partenariat

avec d’'autres industriels tels que NXP et Frees8amiconductors. La technologie CMOS 65nm
comprend plusieurs modes et procédés de fabricatidonction de I'utilisation future des transistor
et du systeme dans lequel ils seront intégrés.rémipr procédé est congu pour les applications dite
« front end », de faible consommation. C'est lecpd® LP pour « Low-Power » \(pp=1.2V,
Tox=1.8nm, L,,;=65nm). Le second procédé « front end » estGditpour « General Purpose », il
couvre les cas d'application courantéf=1V, Tox=1.2nm, L,=45nm). On voit que pour ces
procédédront end(composants) il existe une différence de la ten%fg, ou de I'épaisseur d’oxyde.
En effet selon I'application visée, pour chaquecpd# il existe plusieurs épaisseur d’'oxyde deegrill
et plusieurs tensions de seuil des transistorsdfiptimiser le compromis consommation-vitesse ou
de pouvoir travailler a des tensioMpp bien supérieures a 1.2V par exemple dans le cas de
développement RF. Dans le cas de notre applicatos sommes plutdt orientés vers une conception
RF/Analogique, aussi nous avons choisi de travadleec une option de transistor dédié a la

conception analogique.

En ce qui concerne la partiack end(interconnexionk il existe plusieurs niveaux de métallisation
allant de 6 a 10 selon l'option. D'un point de \faérication, cela implique entre 30 et 37 masques
selon l'option [Tavel, 2005]. Etant donné que noaacevons un filtre nous avons également besoin
de composants passifs et en particulier de cagdditde, 2005]. Dans notre cas, pour reconfigure le
filtre nous avons opté pour une solution futuresdeasur la commutation de banc de capacités. Il est
toutefois possible avec la plateforme ST65nm djrdé des varactors de type MOS ou P+/Nwell. Ici
nous sommes plus intéressés par des capacitépaldiM Metal Oxyde Metalou MIM (Metal

Insulator Meta) en option. La capacité MOM permet d’obtenir 2fRAula capacité MIM en option
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permet elle d'atteindre 5fF/umz2. Bien entendu nalgiliserons pas d’inductances passives bien
gu’elles soient dans le « design kit ». Cellesréispntent des facteurs de qualité compris entenl0
bulk et 20 en SOI [Martineau, 2008]. Enfin toute ureamge de résistances caractérisées est
disponible. De maniere générale la technologie BDS 65nm du fait d’'un grand nombre de niveaux
de métallisation et d’'un dernier niveau de métai€mt de cuivreM,-Alucap, est favorable au
développement de composants passifs (augmentatiofaateur de qualité et de la fréquence de
résonnance) et permet de réduire les pertes téndses série) dans les lignes d’acces. La diminution
des épaisseurs de métal et la finesse de gravureeftent d’avoir des capacités MOM plus précises.
Cependant cela réduit la distance entre les nivdaurétallisation et le substrat. Il faut alorstitiser

que les niveaux de métallisation les plus élevés puiter le couplage avec le substrat.

V.1.1.2. Caractéristiques des transistors employés
Au niveau front end, outre les procédés LP et G&iste un troisieme procédé qui est I'optidRA,

pour « High Performance Analog ». Un avantage piliabde cette option est d’accepter des tensions
plus élevées, par exemple 1.8V au lieu de 1.2V uecgrrespond mieux a notre cas d'utilisation.
L'avantage de cette option est de proposeYuhas de I'ordre de 0.5V, une impédance de sortig pl
élevée en saturation ainsi qu’un grapniGqs. Dans notre application nous avons besoin par pbeem
de sources de courant robustes et précises, esigaiiors possible avec ce genre de transistorétéd

de cela on note une augmentatioriLgy, de 65nm a 140nm.

V.1.1.3. Flot de conception
Nous présentons ici le flot de conception que rensns utilisé. Le flot de conception représente la

méthode logicielle de conception de nos circuitssdia technologie CMOS65. Ce type de flot de
conception peut tout a fait se décliner pour leseauplateformes technologiques (CM0OS130, 90 et
45nm). Dans le cadre de notre étude, le flot 65smirgégré dans un environnement Cadence qui
associe aussi un environnement de conception dAgiommeé Goldengate. A la figure 121, on peut

observer les différentes phases du flot de cormepti

Schéma du circuit Environnement Goldengate (Agilent) <4——

(Cadence Virtuoso) de conception
T RFDE (Cadence) <«—
l Extraction des éléments parasites ly Post-layout
(Cadence QRCT) simulation (PLS)
Layout du circuit '
Y Layout VS schéma (LVS)
[ 4

(Cadence Virtuoso) Environnement

de vérification Vérification des régles de design

| 1

| Fichier GDSII |

Fig. 121.Flot de conception pour la technologie ST CMOS65nm
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La premiere phase du flot consiste en la créatiosathéma électrique dans I'environnement cadence
en utilisant les composants passifs et actifs dibdairie CMOS65. Dans notre cas, hous avons écré
sous Cadence le schéma préalablement simulé soilentA§DS et présenté dans le chapitre
précédent. Les transistors que nous avons utiisgent alors des HPA. Une fois le schéma créé sous
cadence nous pouvons alors faire les mémes simngagetit et grand signal sur la plateforme
« Goldengate » au travers des moteurs de simul&Raramet LSSP Une fois le schéma validé,
lorsque la réponse du filtre est conforme a n@ntds nous pouvons alors passer a la phase de.layou
Une fois le layout terminé on utilise alors I'oUBRC pour «Design Rules Checkqui va vérifier que

le layout respecte bien les contraintes imposéedepatechnologues, par exemple la distance entre
deux lignes ou deux vias. Une fois le DRC validé,doit alors contr6ler que le layout correspond
exactement au schéma, principalement en termesulage des éléments actifs et passifs entre eux.
Cette étape est nommée LVS. Enfin, on peut extlageéléments parasites du circuit qui seront
ajoutés sur un schéma électrique équivalent. Ranpbe deux lignes se croisant sur deux niveaux de
métallisation différents peuvent créer une capquar@site qui sera prise en compte dans la siroulati
du layout. Nous verrons plus loin que cette phase pgimordiale si I'on veut optimiser le
fonctionnement du circuit. Le schéma équivalenteonbf contenant les éléments du circuit ainsi que
les éléments parasites d0 au routage, peut &re simulé pour obtenir un résultat de simulation
apres layout ou « PLS ». En fonction des résuttatia PLS, il est possible de retoucher le layautr p

un meilleur accord avec les performances attendues

V.1.2. Layout des inductances actives

La premiere étape de conception concerne I'impléatiem d’'un layout des deux inductances actives
différentielles cascodées a résistance de contextio@ avec leur circuit de linéarisation
principalement composé de miroirs de courants. eCeftase de layout a nécessité quelques
optimisations du placement des composant, du cld#g niveaux de métallisation et des
interconnexions de facon a réduire au maximum |kseénts parasites et s'approcher au plus pres des

performances mesurées a partir du schéma élecsaseADS ou Virtuoso.

V.1.2.1. Implémentation des inductances actives

La premiére phase a consisté a transposer le scBéofrique simulé sous Agilent ADS dans
I'environnement CADENCE au travers de I'outil densiation Virtuoso. Les simulations électriques,
petit et grand signal nous donnant les mémes aésujuie sur ADS nous avons pu utiliser ce schéma

électrique (voir figure 122) pour définir les élémedu layout.
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Fig. 122.Schéma Virtuoso de I'inductance différentielle 1.1H

Sur la figure on distingue dans la zone encadii@duttance cascodée a résistance de contre rgactio
Les autres transistors représentent le circuitrgalisation. On distingue également les deux aR&es
et la masse commune de linductance différentiefnsi, on aura un accés RF-GND-RF a
inductance. Chaque transistor est défini selonlaamueur de grille (=0.14um pour tous les

transistors), sa largeur de gritléet son nombre de doigts de grille.

Fig. 123.Exemple du layout d'un transistor MOS a huit doigtsde grille
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On peut voir sur la figure 123, un transistor NM@g&nt huit doigts de grille. On peut également voir
les doigts de source et de drain représentés igaame (métal 3). Compte tenu des régles de
réalisation, il y a des densités de courant a sedppasser pour chaque niveau de métallisatiors Dan
certain cas, le courant devant circuler dans legtslale drain étant trop important nous avons
plusieurs solutions pour implémenter le transidtarpremiére est d’augmenter le nombre de doigts de
grille. Ainsi on augmente le nombre de doigts derse et de drain mais on réduit la largeur deegrill
La seconde méthode est de superposer sur les deigisin et de source plusieurs niveaux de métaux
avec des vias afin de distribuer la densité deardisur plusieurs niveaux. Enfin la troisieme mdgo
est de paralléliser plusieurs transistors de tpllis petite. Nous avons opté pour une combinaigsn

deux derniéres solutions comme illustré sur largglP4.

Fig. 124.Transistor PMOS cascadé issue d’'une source de coutae contrble de l'inductance

Dans ce cas précis, nous avons sur chaque doigraile et de source superposé 3 niveaux de
meétallisation, c’est le niveau 3 qui est le plusdagsus qui apparait ici en jaune. Ensuite tous les
doigts de drain ou de source sont regroupés ledante ligne comprenant 6 niveaux de métallisation

et suffisamment large pour accepter toute la dengtcourant.

Lors de la phase de layout, le placement des camm®st primordiale afin d’optimiser la place
occupée sur le silicium, de limiter les couplagesree RF et DC mais également de faciliter les

connexions entre les plots d’acces et les tramsistiés vers I'extérieur. Dans notre cas, il kufa
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définir tous les acces extérieurs (tensions derigal#on, courants de contrdle, accés RF, masse). L
choix pris dans cette étude a été de rendre latsteudu circuit au maximum contrdlable depuis des
sources de courant extérieures dans de but de eadnerl'impact de chaque point de polarisation du

circuit. Ci-apres nous détaillons tous les poirgscks et leur rle dans le contréle de la strectur

Cette organisation des acces externe nous a aorsgpde mettre en place une topologie d’inductance
optimale d’un point de vue occupation et proxindé&s acces externe. En effet il est de notre intierét
limiter la longueur et la complexité des lignesad@s aux transistors et plus particulierement les

lignes d’'alimentation en tension et les lignes RF.

Nom Polarisation & 1.95GHz Role
VDD 2.1V Alimentation de I'inductance active diféntielle 1.1nH
VDD_FFCS 2.1v Alimentation du circuit de linéarigati
BDAI_Irfeedck 200uA Courant de contrdle de la valdeda résistance de contre réaction
BDAI_IVbias 60UA Courant de contrélant la source eleston de I'étage cascode
BDAI_lbias1 210uA Courant de polarisation du gyrateur
BDAI_lbias2 210uA Courant de polarisation du gyrateur
RF_P -40 a 0dBm Premier accés RF de I'inductanceréiffielle
RF_N -40a 0dBm Second acces RF de l'inductance diftiéte
GND - Masse centrale

Fig. 125.0rganisation des acces vers les plots de test

C’est aussi pour cela que toute les sources dedtertes éléments de I'inductance sont des sources
de courant suivies de miroirs de courdpis{ etlnias) auxguels on a associé une résistance dans le cas
de source de tensioWiss et Vrreedc). |l €St primordial par exemple sur les accés RFihimiser la
résistance série équivalente de la ligne d’accéet les pertes de la ligne, au risque de fortémen

impacter le facteur de qualité mesuré lors de lsumesous pointes de l'inductance.
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Fig. 126.Layout de l'inductance différentielle de 1.1nH avecircuit de linéarisation

La figure 126, illustre le layout de l'inductancéférentielle. Nous avons numéroté les accés et
découpé en deux zones les transistors afin de ndemprendre la disposition des composants. La
zone entre pointillés rouge défini l'inductanceiaetsans son circuit de linéarisation. Enfin lecgit

de linéarisation est représenté par la zone blentée pointillés blancs. Le reste des composants
forment les différentes sources de courant (miy@mssi que les capacités du circuit (en jauney Le
accés numeérotés 1 et 2 représentent les couraptdatésation du gyrateurds; et bias> Les acces 3 et

4 représentent respectiveméafys et Vop rrcs NOus nous sommes efforcé de dessiner les acces en
tension en métal épais (métal 6) et en superposénataux 5,4 et 3 de fagon a diminuer la résistance
parasite. Nous avons effectué la méme technigusperposant les couches 5, 4 et 3 avec les acces
RF (indices 5 et 6) qui encadrent le point de madirdice 7. Enfin 'accés 8 est dédié au corardé

la tension de cascode Mig,,s €t le point 9 dédié au contrble de la valeur deéfastance de contre
réaction vialrrreenck- A Cette étape de la conception le circuit mesbti22um par 130um soit

0.016mm2 sans plot de connexion.



148

V.1.2.2. Simulation post-layout et optimisations
Une fois les vérifications DRC et LVS effectuéesimifaisons une extraction progressive des éléments

parasites afin de déterminer l'influence de chacpmposante sur le comportement de I'inductance
active. Pour chaque cas nous optons pour une gionula grand signal »SSPsous Goldengate.
Comme lors des simulations sous ADS nous avonsnabs$eS,; de I'inductance active en fonction
d’'une puissance d’entrée variant de -40 & OdBmmtEtanné que nous travaillons en différentiel nous
avons da ajouter dans le simulateur un Balun 50Q8s. Les simulations on été effectuées avec les
polarisations montrées dans le tableau précédentespondant a la polarisation de l'inductance
optimale & 1.95GHz.

R + C parasites |

*\MO(.01292, -1206)

[M1(6.233x107% .1421%)
‘4-

Fig. 127.Impact des éléments parasites du layout sur le cormgement de I'inductance active

Dans un premier temps nous avons simulé le layang extraction des éléments parasites. Nous avons
alors obtenu la courbe bleue illustrée sur I'abadgi&mith (figure 127). L'inductance simulée est de
varie entre 1.12 et 1.17nH entre -40 et 0dBm s8%3de déviation. Nous voyons bien que la courbe
se trouve trés proche du bord de I'abaque, synoryurefacteur de qualité élevé qui varie entre 9000
et 500 sur la plage de puissance. Dans un secamstaous avons ajouté les capacités parasites.
Nous voyons que celles-ci ont un trés fort impacddviation de la valeur de I'inductance qui varie
entre 1.39 et 1.45nH soit 4.3% de déviation etftet eéfaste sur le facteur de qualité qui varitreen
130 et 50 en absolu. De plus nous voyons que fmagtei nous sortons de I'abaque de Smith. Lorsque
I'on ajoute en plus les résistances parasites a@orslégrade tres nettement le fonctionnement de
linductance et surtout du facteur de qualité. dimtance varie alors entre 1.49 et 1.55nH (4% de
déviation) et le facteur de qualité varie entree4@0 sur la plage de puissance -40 a 0dBm. Nous
remarquons toutefois que ces parasites n'affeetemien le fonctionnement du circuit de linéarisati

puisque la déviation de la valeur de I'inductanaeglles trois cas reste comprise entre 3.3 et 4.3%.
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Nous avons pu identifier que les capacités pamsiteit principalement dues a deux facteurs. La
premiére source de parasite est liée aux capaliiede « fringe » crées entre les doigts de dehie
source des différents transistors du circuit contlustré sur la figure 128.

Fig. 128.lllustration des capacités « fringe » dans un traristor CMOS

Afin de réduire cet effet, la solution que nousrasadopté a été d'espacer au maximum les doigts de
drain et de source ainsi que les doigts de sourde drain entre eux en diminuant le nombre detdoig
de grille et en augmentant leur largeur. Commeotabire de doigts de drain et de source ont ététrédui

également alors il a fallu superposer une quatrieoeche de métal afin d’augmenter les limites
acceptées en densité de courant.

Fig. 129.Couplage entre méme niveaux de métallisation

La deuxiéme source de capacité parasite que naus gou identifier est la proximité de métaux de

méme nature. Ce phénomene est particuliéremeritex avec les lignes RF et la masse. Sur la figure
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129, nous montrons I'exemple d'une ligne de dmdiim des transistors du cceur de l'inductance
active et la ligne de masse principale. La lignendasse a gauche est en métal 6 et la ligne de @shin
en métaux 3,4,5 et 6. C’est donc au niveau du néégale va s'opérer le couplage. Pour éviter cela on

modifiera par exemple le niveau de métallisatiotadegne de masse au voisinage des lignes RF.

Nous avons ensuite identifié la source princip&s isistances parasites comme étant liée a la faco
de concevoir les lignes d'interconnexion et d’acBés La premiére action a été de d’augmenter la
largeur des acces RF de facon a avoir un rappogeua/Longueur plus important et d'y ajouter une

couche de métal 6. Ainsi, on tend a réduire lastaisce série équivalente d’accés. Ainsi aprés
simulation, nous avons retrouvé les performanceterenes de facteur de qualité, du modéle simulé

avec les capacités parasites seules.

Fig. 130.Correction du layout pour diminuer les éléments paasites

La seconde piste d'investigation a été de dimitegrésistances parasites des acces de polarisation
tension. En effet si la résistance est trop éleutdes acces en tension, on risque une légére deut
tension et donc une légére déviation dans la patdéoin de I'inductance. De maniére générale nous
avons essayé de réduire au maximum les résistaacasites en ayant des lignes plus larges et en
superposant lorsque cela est possible plusieurshesude métallisation. On peut voir a la figure 130
gue nous avons augmenté la largeur de bon nombpistis en rajoutant le maximum de métal 6

(orange) voir méme d’Alucap (en vert clair) sif’cegarde le ligne dépp rrcs

Grace a ces corrections, nous avons pu s’appraehtr simulation schématique. Ce méme travail a

été réalisé pour 'inductance de 800pH dont le Udyast quasiment identique a celui de I'inductance
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1.1nH. Seule les dimensions des transistors delliale d'inductance élémentaire on été modifiées ce
qui n'a que trés peu d’impact sur le layout. Danduit de valider le fonctionnement de I'inductance
active en mesure nous avons ajouté une couronmpéotieautour de l'inductance pour favoriser les

tests sous pointe de la structure.

Ground

Ground

Fig. 131.Inductance active différentielle 1.1nH avec la cownne de plots de test

Sur figure 131, nous observons l'inductance a@iviourée d’'une couronne de plots qui permettra de
la mesurer ainsi que les capacités de découplkegealdnentations en tension. C'est 'inductance de
1.1nH qui a été choisie ici. En mesure, on ne iegafque cette inductance étant donné que la second

est basée sur un layout quasi-similaire.

V.1.3. Layout du filtre passe bande a inductances actives

V.1.3.1. Implémentation du filtre passe bande a 1.95GHz
Maintenant, que nous avons validé le fonctionnerdestinductances actives en vue layout avec les

parasites de conception, nous pouvons alors paasdayout du filtre entier. Compte tenu des

contraintes de temps et afin de valider le fonct@nent du filtre, nous avons pris la décision de
concevoir le filtre passe bande centré a 1.95GH®SA nous pouvons rapidement intégrer au layout
du filtre les layouts des deux inductances actidad le fonctionnement a été validé a 1.95GHz avec
succes. A partir des valeurs de capacités ideesiftans la loi de variation du filtre nous pouvons
alors facilement concevaoir le filtre. Comme laltailes capacités MOM est limitée par le design mais

aussi de facon a optimiser le placement, nous guaiére paralléliser plusieurs petites capacités.
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Fig. 132.Layout initial du filtre passe bande 1.95GHz a indutance actives

Nous reconnaissons sur la figure 132 les deux tadoes actives de 1.1nH a gauche et 800pH a
droite, entourées par les différentes capacitéiitteipasse bande. On notera également que l&sacc
du filtre sont également différentiels. Les conoesi entre les inductances et les capacités ontetlors
déja été optimisées grace a I'ajout de larges istenposées de métaux 3, 4, 5, 6 et d’Alucap. On

minimise ainsi les risques de résistance paragitéveeau de ces interconnexions.

V.1.3.2. Post simulation globale et optimisation
Nous avons alors pu apres vérification DRC, LVSesractions des éléments parasites, faire une

simulation « post layout » de la structure. La pegensimulation est effectuée en prenant le modéle
avec parasites pour les inductances et en preaambéiéle du design kit (sans parasites) pour les
interconnexions et les capacités. Ceci a été simpkirtir du moteur SParam sous Goldengate efin d

déterminer la réponse du filtre en S21 entre 500Mt+-&5GHz.

.500 . 2.0
1.697F9 753 freq_rf (E9)

Fig. 133.Réponse du filtre avec le modele complet des indactces actives
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La réponse du filtre est alors parfaitement en @t@vec nos exigences puisque nous obtenons
0.16dB de pertes d’insertion, 160MHz de largeutbdnde, 21.6dB d’'atténuation a +390MHz de la
porteuse et 37dB d’atténuation a -390MHz de laquse.

Le fonctionnement du filtre avec les layout desuittdnces active est validé, cependant cette
simulation ne prend pas en compte les éventuebgasjtes ajoutés par les interconnexions entre
capacités et inductances et entre les capacités gleme. C’'est ce que nous avons fait dans une

seconde étape. Cette fois ci, les résultats s@ntdoeip moins bons que précédemment.

w
]

s210

-55:

e} 500 Lo 15 2.0 215 3.0 &l

Fig. 134.Réponse du filtre avec extraction de tous les pariss

Désormais les pertes d'insertion du filtre sons tééevées, de I'ordre de 17dB, ce qui rend leefiltr

inutilisable dans quelque architecture d’émissiaie ge soit. Cependant nous n’observons pas de
déviation en fréquence et I'atténuation relatita bande passante reste de I'ordre de 22dB a 390MHz
de la porteuse. Ceci nous indique donc que seekeséasistances parasites sont a I'origine desgerte
d’insertion. Nous avons alors isolé chacune descesude parasite dans le filtre comme illustré a la
figure 135. Nous avons simulé le filtre en remplag@utes les interconnexions par une résistance

série.



-40
i 16 17 18 1.90 20 % i 230

Fig. 135.1dentification des contributions aux pertes d'insetion des résistances parasites dans le filtre

Tout d’abord nous avons ajouté les interconnexiesplus critiques (celles au borne des inductgnces
représentées en vert, puis les interconnexionadedmiere capacité parallele et enfin celle de la

derniere capacité parallele. On peut voir que t&rd vers les -17dB de pertes d’insertion.

Nous avons donc retravaillé la structure du layhufiltre en minimisant au maximum la résistivité
des acces entre capadget inductancé8DAI (1.1nH) et entre les capacit€s et C, et I'inductance
SDAI (0.8nH). Pour cela une fois encore nous avong/éssa maximum d’augmenter la largeur des

lignes tout en superposant plusieurs niveaux dallisétion.

RF Qut 1

RF Qut 2

Fig. 136.Layout du filtre différentiel (0.13mm?2) avec amélioation des interconnexions
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Enfin nous avons rajouté la couronne de plot etukdnte filtre aprés mise en place dedumnmies> et

extraction des éléments parasites. Ci-dessoug€fitfd7), nous montrons le layout final ainsi que la

réponse du filtre e6,,(dB).

-54.0
.500 750

2.0
2.730869] -30.045 freq_rf (E9)

Fig. 137.Layout final du filtre avec plots (0.7mm2) et répons en transmissiors,,(dB)
Les performances du filtre simulé [Robert, 2011dtstrés bonnes puisque I'on obtient 0.4dB de
pertes d'insertion 145MHz de largeur de bande é8dB d’atténuation a +390MHz de la porteuse.
D’un point de vue linéarité, le point de comprerslaB est atteint pol,,= -4dBm.

V.2. Caractérisation des inductances actives sous poiste

V.2.1. Meéthode de mesure
Afin de mesurer les performances de l'inductandfmrdintielle 1.1nH nous avons utilisé une station
de test sous pointe associé a un balun 1000hms BINA deux ports. Les différents courants et

tensions de contréle sont injectés via huit poilt€s

Fig. 138.Dispositif de mesure de 'inductance active diffénatielle
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Performances mesurées de lI'inductance active

156

Nous avons alors mesuré les performances de I'tadoe active en mesurant sur le VNA la réponse

en S11 en fonction du niveau de puissance injextdaductance, tout comme lors des simulations

circuit et post layout.

Fig. 139.Comportement mesuré de I'inductance active 1.1nH efonction de la puissance d’entrée

Lorsque nous travaillons en petit signal, les pemBnces mesurées sont tres proches des

performances attendues. On mesure par exemplelBr#Qune inductance de 1.11nH avec un facteur

de qualité de 3400. Cependant lorsque I'on augmenpelissance d’entrée on voit que la limite de

Q<1000 est atteint autour des -9dBm au lieu de rdd® qui montre une linéarité un peu moins

bonne. Il faudra par ailleurs voir cet impact sucbmportement du filtre. En effet on mesure a +8dB

une inductance de 1.17nH au lieu de 1.1nH et lisgue d’avoir une déviation de la bande passante

du filtre. De plus le facteur de qualité chute ic8 qui amenera des pertes d’'insertion importantes

V.2.3.

Comportement en reconfigurabilité

Dans cette partie, nous avons cherché a obsemgraktt de chacun des courants de contrble sur le

comportement de l'inductance en valeur mais aust&eur de qualité [Robert, 2011c].
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Fig. 140.lllustration de I'impact des différents courants decontréle sur le comportement de l'inductance
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Si I'on regarde la figure 140, il apparait nettetngne la valeur de l'inductance dépend fortement du
courant de contrdle de la tension de I'étage caschdrsque I'on augmente la tension de I'étage
cascode alors la valeur de l'inductance augmentdin&erse la valeur de l'inductance diminue
lorsque I'on augmente le courant de polarisatiorgdateur. Concernant le facteur de qualité nous
pouvons observer ci-dessus qu’il est comme pré@rterhent impacté par la valeur de la résistance de
contre réaction contrélée par le courgntCelui-ci est également impacté par la variatieredtension

de I'étage cascode comme illustré a la figure tédiessous

f=200uA / Ibias

Ib{uA) L{nH) @1.95GHz Q@1.95GHz | Q_opt | freq O_opt (GHz)

B4 1.267 16 19 1.71
B2 1.230 23 31 1.72
B0 1.198 35 45 1.73
58 1.173 56 B7 187
56 1.150 101 105 1.80
54 1.140 208 464 192
52 1.126 919 15000 183
50 1114 524 17500 187
48 1.104 307 4R06 1.09
45 1.097 280 6200 2

44 1.092 418 8500 1.09
432 1.088 416 7800 187
40 1.084 415 4350 183

Fig. 141.Impact du controle de la tension de I'étage cascodir les performances de I'inductance
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V.3. Caractérisation du filtre passe bande

Des lors que nous avions mesuré les performancémdectance, en accord avec nos attentes sauf
pour la linéarité en recul par rapport aux simolai nous pouvions s’intéresser a la validation du
filtre.

V.3.1. Mesure en socket de test

V.3.1.1. Carte de test
Le filtre aprés fabrication a été intégré dans oitidr QFN 4x4mm. Aussi cela nous a amené a

concevoir une carte de test adaptée au « sockettes correspondant et disposant de toutes les

connectiques de contréle en courant et en tengiehque les accés RF en entrée et en sortie.

Fig. 142.Photographie du filtre 1.95GHz avec les fils d'irgrconnexion

Tout comme pour l'inductance, nous avons décidg@ldeer sur la carte de test toute la connectique
permettant d’accéder aux tensions et courant dederdes deux inductances. Cela dans le but de
recaler le filtre en cas de déviations de procédé.

P KN

BEnwx

&t B/

Fig. 143.Carte de test avec « socket » pour la mesure dutfé en package QFN 4x4mm



159

Les lignes d’accés RF sont au nombre de cingalbyatre lignes d'accés au filtre différentiel gaint
des lignes 500hms puis il y a une cinquieme ligniengus a servi de ligne de « de-embeding » lors
des mesures. Les connecteurs SMA aux extrémitéiggdes permettent de se connecter directement a

un PNA 4ports ou bien a un PNA 2 port via deux bslu

V.3.1.2. Mesure des performances du filtre
Dans un premier temps, nous avons mesuré [RoliHr1c? les performances du filtre en petit signal

et nous les avons compareées avec celles obtemsatel® simulations post layout.

o

eeeee Simulation
Measurements

$21(dB)
¥ B 2 B B
1111 ‘ | I I | | 1111 ‘ | ‘ | | | I I
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5.0E8 1.0ES 1.5E9 2.0E9 25E9 3.0E9
Frequency (Hz)

Fig. 144.Comparaison de la réponse du filtre 1.95GHz entre asure et simulation post-layout

Sur cette figure, nous observons que le filtredésalé autour de 1.71GHz au lieu de 1.95GHz. Nous
observons également que les caractéristiques the fbont trés proches de celles obtenues en
simulation. La bande passante mesurée est pluke fpibsque de 135MHz, par contre les pertes
d’insertion sont-elles de moins de 0.1dB au lieWdwB en simulation. C’est un point trés positf d
notre circuit puisque c'est la caractéristique gpale que nous cherchions a obtenir. Quant a la
réjection elle est de de 24dB au lieu de 21.6dBiewlation. Nous avons donc un filtre plus raide et
avec moins de pertes d'insertion mais qui semhbie éécalé en fréquences. Nous avons ensuite
mesuré les performances en grand signal mais laremous somme en dessous des performances

Y

visées en simulation. Nous avons mesuré un ldBgdiantation des pertes d'insertion a une



160

puissance de -12dBm. Dans la partie suivante nitarssaessayer de comprendre quelles peuvent étre
les sources de perturbation qui entrainent a ka doe déviation de la fréquence centrale du fétre

une diminution de la limite de linéarité du filtre.

V.3.2.  Extraction des phénoménes parasites
Compte tenu de la déviation en fréquence alorss dsmpremier temps nous avons pensé a une
déviation des valeurs des capacités. Apres de rearsbs simulations a partir du modele extrait en
post layout nous n'avons pas réussi a retrouveépanse du filtre mesuré. Nous avons alors émis
I'hypothese que ces perturbations pourraient éedletuent venir des parasites des éléments de
connectique (socket, boitier, fil d'interconnexientre le filtre et les plots du boitier), mais éaént
de la température de fonctionnement du filtre. et de filtre est ici un dispositif actif et esbfiné

dans le socket, ce qui peut provoquer une lédévation localisée de la température du circuit.

V.3.2.1. Parasites du socket, du boitier et des fils d’'interonnexion
Les deux principales sources de parasitage ordjetdées aux acces du filtre dans le modele post-

layout pour simuler leur impact. La premiere souteeparasitage peut étre liée au grand nombre de
micro connecteur du socket que nous appelonspoige pins ». La seconde source de parasitage qui
est plus connue est liée aux fils d’interconnexdans le boitier modélisés par une inductance et une

résistance série ici.

PoGo Pin

Fils de "bounding™

du socket

Fig. 145.lllustration des parasites dus au « socket » et auits d'interconnexion

Nous avons alors re-simulé le filtre avec ces [@asupplémentaires et nous avons obtenu la répons
illustré sur la figure 146. Nous observons gu’avutgnt ces parasites, le filtre simulé se situesdan
méme bande de fréquences que le filtre mesuré avais prés de 4 dB de perte d'insertion. Etant

donné qu’il ne peut y avoir de résistances pamsii@plémentaires en série avec les acces dy ffiltre
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semble donc que le facteur de qualité des induetamst impacté par une modification du gm de

certains transistors.

[T T 1T
6.0E8 8.0E8 1.0E9 1.2E9 14E9 16E9 1.8E9 2.0E9 2.2E9 2.4E9 26E9 2.8E9 3.0E9

Fig. 146.Réponse du filtre $4(dB) (Jaune) apres ajout des parasites externes

V.3.2.2. Influence de la température ambiante
Le levier suivant qu’il nous faut analyser est cele la température ambiante de mesure et de

simulation qui peut modifier le comportement desi$istors du circuit
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Fig. 147.Simulation du filtre avec modéle de « socket » etéation de la température a 45°C
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Nous observons sur la figure [Robert, 2011c] 142muaugmentant la température de simulation a
45°C et en ajoutant les parasites de boitier etcdecket », nous obtenons la réponse du filtre
mesurée. Nous pouvons alors en conclure que leaempent du filtre est directement lié et sensible
a la température ambiante de fonctionnement dwitircAussi nous pouvons en déduire que la
linéarité du filtre peut étre également impactée latempérature de mesure au travers de la
modification des caractéristiques des transistorsirtuit de linéarisation.

Nous avons alors envisagé de mesurer une noueiléeffiltre mais cette fois ci en soudant le teoit

directement sur la carte de test, sans passenmraket qui confine la chaleur.

RF TESLLINE

.
H
&5 Filter in N
Y e
z 5
J «

Fig. 148. Filtre soudé directement sur la carte de test

Cependant nous n’avons pas encore eu le temp®ctiedr ces mesures mais nous envisageons une
nette amélioration des performances en linéaritiaidul’une meilleure dissipation par la carte estt
Lors de simulations de notre circuit & 45°C nousnawu retrouver les performances en linéarité.

V.4. Comparaison a |'état de I'art et conclusion

Dans cette étude nous nous sommes proposé de oange\iltre fixe en technologie CMOS 65nm,
basé sur l'utilisation d’inductances actives. Nawns alors concu et mesuré un filtre centré a
1.95GHz avec 135MHz de largeur de bande sans atgmill dans la bande, pour un objectif d’'au
moins 60 MHz. L'atténuation visée était d’au mo&JB a 390MHz de la porteuse et nous avons
obtenu 24dB au minimum. Quant aux pertes d'inserfixées a 0.5dB maximum nous avons mesuré

des performances bien au-dela puisqu’elles softlhB.

Ci-dessous nous comparons nos résultats avec eBandisultats de filtres a inductances active datl’é

de I'art. Nous observons que nous obtenons de fgsdtats en mesure et que nous obtenons d’'apres
les simulations des résultats bien au-dela derawoence, essentiellement au regard de la ligégrit
3.6dBm deP;gp).
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Ref [Darfeuille, 2005]| [Georgescu, 20006] [Gao, 2008 [Xiao, 2007] [Robert, 2011¢

Procédé 0,25um BiCMO$ 0,18um CMOS 0,18um CMPS 0,18um EMO65nm CMOS

taille 1,57mm? 0.81mm?2 0,53mm? 0.09mm?2 0,7mm?

Fo 2GHz 2,03GHz 2,44GHz 5,4GHz 1,95GHz

Plage d'accord - 60.9MHz 1.9GHz 150MHz 250MHz
3dB BW 50MHz 130MHz 60MHz - 135MHz

Gain en bande 20dB 0dB 6dB 4.7dB -0,1dB
P14s -35dBm - -15dBm -14dBm -12dBm

Alimentation 2,7V 1,8V 1,8V 1.8V 2,1V

Fig. 149.Etat de I'art des filtres passe bande a inductanseactives CMOS

Nous voyons que nous obtenons le meilleur résellatermes de linéarité malgré I'impact de la
température sur la dégradation de la linéarit€o8iarrive a s’affranchir de ce phénoméne thermaiqu
alors nous sommes en mesure d’apporter une solagsez performante et novatrice. De plus nous
avons une bande suffisamment large pour accepter l&s standards cellulaire et de faible pertes
d’insertion la ou les autres exemples eux ont do.déous n'avons pas cherché ici a avoir un filtre
actif, mais un filtre a inductance active. Bien qumis n’ayons mesuré qu’un filtre fixe & 1.95GHz

nous avons tout de méme implémenté et simulé we féconfigurable sur une plage de 250MHz.

C’est d’ailleurs une des perspectives de la thésedg concevoir le filtre reconfigurable maintenant
gue nous avons validé le fonctionnement du filtle@GHz et la possibilité de régler les inductance
a partir de courant de contrdle définis dans laléovariation du filtre. Faire un filtre reconfiginle ici
consisterai en ['utilisation de bancs de capaatischées. Cela ne pose pas de problémes de tinéari
ni de dégradation du facteur de qualité des indeets

Il reste & traiter le probleme de sensibilité escpdé et en température, qui introduit une baisssod
performances en linéarité entre mesure et simulalitais cela doit faire I'objet d’'une étude complét

et approfondie sur la sensibilité global du cirantfonction de la technologie.
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Conclusion et perspectives

Ce travail de thése est débuté par une analysétdede I'art, une étude des défis et contraidiass
I'évolution vers des architectures «tout numérigue puis les travaux se sont orientés vers le
dimensionnement d’'un filtre reconfigurable comprdr@nception et mesures.

Dans le développement actuel des radiocommunicatitas émetteurs doivent prendre en compte des
critéres de flexibilité et d’intégration. Les nollee technologies CMOS sub-microniques, permettent
de remplacer progressivement les architecturegiqales par des architectures numeériques, ou du
moins dans un premier temps de remplacer les bhpedogiques de mélange, de synthese ou
d’amplification par des fonctions numériques.

Dans un premier temps, nous nous sommes attacléaiber les contraintes de chaque standard pour
ensuite mieux dimensionner les architectures étsdiét détailler les verrous techniques ou
technologiques actuels.. Ensuite, nous avons Bgtad architectures analogiques d’émission dans le
but de trouver les architectures candidates aalastormation numérique. Ce sont les architectures a
conversion directe qui sont apparus comme les fdagement numérisable. L'avantage de ces
architectures est que l'on peut les découper ewsbkuccessifs de fonctions et envisager une
numérisation bloc par bloc (sur-échantillonnagelamge, synthese, pré amplification).

Dans une seconde partie nous avons montré lesaléfisa numérisation de ce type d’architectures
imposent, tel que le choix du nombre de bits dentjieation ou de la fréquence de sur-
échantillonnage.

Nous avons identifié que chacune de ces archiesikatout numeériques » présente dans leur spectre
de sortie (a I'entrée de I'étage d’amplificatio@sdraies parasites proportionnellement éloignéda de
bande utile en fonction de la fréquence de sursddlmnage. Nous avons alors proposé une méthode
de gestion des fréquences de sur échantillonnagecpacune des bandes d’émission, en fonction de
leur propre masque d’émission a respecter. Magia il est apparu qu'un filtrage externe de lrerd

de 20dB a 400MHz de la porteuse était toujours S¥GEe.

Comme nous nous placons dans le contexte de laradidt, il fallait que ce filtre soit reconfigurabl

de 1710 a 1980MHz de fagon a couvrir les bandehlilaeés. Dans un but supplémentaire
d’intégration, c’est vers la technologie CMOS65nme qqous nous somme tournés, car utilisée pour la
conception des architectures « tout numériques ».

Nous avons alors proposé une solution de filtrageéé sur l'utilisation d’inductances actives en
CMOS65nm. Cette solution a été congue, implémemtanesurée. Elle présente toutes les
caractéristiques que nous attendions pour ce 8ltnerincipalement de trés faibles pertes d’inearti

(<0.1dB). Cependant la linéarisation du filtre aeme une consommation supplémentaire la ou
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d’habitude les filtres ne consomment pas de puissaBependant lorsque I'on congoit une chaine
d’émission « tout numérique » il faudra désormaisefle bilan des consommations pour mieux les
étaler dans la chaine. Certes le filtre consomnas rde part ses trés faibles pertes d’insertion, il

relache la contrainte de gain au niveau du degtage d’amplification.

Ce travail de thése effectué a la fois au sein thboratoire académique et dans une centre derdesig
industriel m’'a permis d'apporter un contribution debout en bout» dans le cadre du
dimensionnement des problématiques de filtrage &®@® par les architectures « tout numeériques ».
Cette thése n'a pas pour but de fournir une saolutiblisable tout de suite mais d’entrevoir les
possibilités d'implémenter des architectures « tauhériques » a la condition de faire conjointement

le dimensionnement de I'architecture et de la smude filtrage correspondante.
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Annexe 1 :

Cas particuliers dans la définition du bruit hoasitbe en GSM

Pour leGSM900et leDCS1800les émissions parasites ne doivent en aucun (Esser :
- 250 nW (-36 dBm) dans la bande 9 kHz a 1 GHz;
- 1 pW (-30 dBm) dans la bande 1 GHz a 12,75 GHz.
La puissance mesurée dans une bande de 100 keguéole téléphone est en mode “idle”, ne doit ggedser:
- 2nW (-57 dBm) dans la bande 9 kHz & 1 000 MHz;
- 20 nW (-47 dBm) dans la bande 1 - 12.75 GHz,

Cependant il existe des exceptions:

1.25 nW (-59 dBm) dans la bande 880 MHz & 915 MHz

1.25 nW (-59 dBm) dans la bande 870 MHz a 915 Nbiar le GSM900T;

5 nW (-53 dBm) dans la bande 1,71 GHz a 1,785 GHz;

-76 dBm dans les bandes 1900 — 1920 MHz, 192880 MHz, 2010 — 2025 MHz, et 2110 - 2170 MHz;
- -76 dBm dans les bandes 2500-2570 MHz, 2570-2620 et 2620-2690 MHz.

Cependant si on la fait la moyenne aprés 50 burdésla puissance a des multiples de 200KHz au dizlkn
porteuse dans une bande de 100KHz, alors on duiit av maximum :

- -62 dBm dans la bande 917 - 925 MHz. GSM900Qileseent;

- -60 dBm dans la bande 921 - 925 MHz. GSM90QResrent;

- -67 dBm dans la bande 925 - 935 MHz.

- -79 dBm dans la bande 935 —960 MHz.

- -71 dBm dans la bande 1805 - 1880 MHz.

- -66 dBm dans les bandes 1900 - 1920 MHz, 19880 MHz, 2010 - 2025 MHz, et 2110 - 2170 MHz.

Une puissance de -36dBm est par contre permiseléamsndes:

- 925 -960 MHz
- 1805 - 1880 MHz
- 1900 - 1920 MHz
- 1920 - 1980 MHz
- 2010 — 2025 MHz
- 2110 - 2170 MHz
Cette fois ci, nous étudions le casRPIDS1900et duGSM850surtout utilisé au Etats-Unis.

Les émissions parasites ne doivent pas dépasser :
- -36 dBm dans la bande 9 kHz & 1 GHz.

- -30 dBm dans toutes les autres bandes, de 1 Ald77& GHz.

La puissance mesurée dans une bande de 100 keguéole téléphone est en mode “idle”, ne doit ggedser:



- -57 dBm dans la bande 9 kHz a 1000 MHz.
- -53 dBmdans la bande 1 850 MHz a 1 910 MHz.
- -47 dBm dans toutes les autres bandes de 1 Al277& GHz.

Si I'on mesure la puissance dans une bande deH80 k

- -73 dBm dans la bande 728 MHz & 736 MHz
- -79 dBm dans la bande 736 MHz & 746 MHz
- -79dBm dans la bande 747 MHz & 757 MHz
- -73 dBm dans la bande 757 MHz & 763 MHz
- -79 dBm dans la bande 869 MHz & 894 MHz;
- -71dBmdans la bande 1 930 MHz & 1 990 MHz.

De méme que pour le 900 et le 1800, il existe degmions ou un niveau de -36dBm est possible tkss
bandes :

- 728a746 MHz
- 747 4763 MHz
- 869 a894 MHz

- 1930 41990 MHz.



Annexe 2 :

Définition des limites de bruit hors bande en UTRBD

Il est important de connaitre les paramétres dugoesl’émission limite vu a I'antenne. Pour cela il
faut prendre en compte les parasites qui peuvgrdrajire dans le spectre, plus ou moins proches de
la porteuse. On s’intéresse tout particulieremartACLR (Adjacent Channel Leakage Ratio).

Le masque d'émission s'applique pour toutes frégegrcomprises entri25 et 12.5 MHzde la
porteuse considérée. On définit un niveau de angssa ne pas dépasser en fonction de la fréquence,
mais également en fonction de la bande (1 a 14)p&ut définir le masque en relatif (dBc) ou en
absolu (dBm/ X MHz).

Minimum requis
Af en MHz Bande de mesure
Niveau relatif a la bande Niveau min
25-35 _35-15(-2T _ 2.5) dBc | -71.1dBm 30 kHz
MHz
Af 1 MHz
35-75 -35-1]——-35|;dBc | -55.8dBm
MHz
Af 1 MHz
75-85 -39-10]——-75|;dBc | -55.8dBm
MHz
8.5 - 12.5 MHz -49 dBc -55.8 dBm 1 MHz

Les valeurs d’ACLR sont de 33dB a 5MHz de la pateet de 43dB a 10MHz de la porteuse.

On doit également minimiser les émissions pamsitedela des 12.5MHz de la porteuse, en suivant
le tableau ci-contre. Par exemple entre a 12.502 BtH 2.649MHz on doit avoir un niveau de

parasite de -36dBm par bande de 1KHz.

Bande de fréquence Bande de mesure Minimum requis
9 kHz < f < 150 kHz 1 kHz -36 dBm
150 kHz < f < 30 MHz 10 kHz -36 dBm
30 MHz < f <1000 MHz 100 kHz -36 dBm
1 GHz<f<12.75 GHz 1 MHz -30 dBm

Ces parasites sont essentiellement di aux émisdibasmoniques, de produits d'intermodulation, et
aux produits de conversion en fréquence, mais ertlles émissions hors bande. Ces données
correspondent aux valeurs minimum a respecter,ncgpe pour chacune des 14 bandes il existe des
particularités (voir tableau ci apres).



Bande

Bande de Fréquence

Bande de Mesure

Minimum re  quis

860 MHz < f < 895 MHz 3.84 MHz -60 dBm

921 MHz < f < 925 MHz 100 kHz -60 dBm

100 kHz -67 dBm

925 MHz <f <935 MHz 3 84MHz -60 dBm

935 MHz < f <960 MHz 100 kHz -79 dBm

| 1475.9 MHz < f £ 1500.9 MHz 3.84 MHz -60 dBm
1805 MHz < f <1880 MHz 100 kHz -71 dBm

1844.9 MHz < f<1879.9 MHz 3.84 MHz -60 dBm

1884.5 MHz <f<1919.6 MHz 300 kHz -41 dBm

2110 MHz < f< 2170 MHz 3.84 MHz -60 dBm

2620 MHz < f < 2690 MHz 3.84 MHz -60 dBm

728 MHz < f < 746 MHz 3.84 MHz -60 dBm

746 MHz < f < 758 MHz 3.84 MHz -60 dBm

I 758 MHz < f < 768 MHz 3.84 MHz -60 dBm
869 MHz < f <894 MHz 3.84 MHz -60 dBm

1930 MHz < f <1990 MHz 3.84 MHz -60 dBm

2110 MHz < f< 2170 MHz 3.84 MHz -60 dBm

921 MHz < f < 925 MHz 100 kHz -60 dBm

100 kHz -67 dBm

925 MHz <f <935 MHz 3.84 MHz -60 dBm

11 935 MHz < f <960 MHz 100 kHz -79 dBm
1805 MHz < f <1880 MHz 3.84 MHz -60 dBm

2110 MHz < <2170 MHz 3.84 MHz -60 dBm

2620 MHz < f < 2690 MHz 3.84 MHz -60 dBm

728 MHz < f <746 MHz 3.84 MHz -60 dBm

746 MHz < f < 756 MHz 3.84 MHz -60 dBm

Y, 758 MHz < f <768 MHz 3.84 MHz -60 dBm
869 MHz < f < 894 MHz 3.84 MHz -60 dBm

1930 MHz < <1990 MHz 3.84 MHz -60 dBm

2110 MHz < f <2170 MHz 3.84 MHz -60 dBm

728 MHz < f <746 MHz 3.84 MHz -60 dBm

746 MHz < f < 756 MHz 3.84 MHz -60 dBm

v 758 MHz < f <768 MHz 3.84 MHz -60 dBm
869 MHz < f < 894 MHz 3.84 MHz -60 dBm

1930 MHz < <1990 MHz 3.84 MHz -60 dBm

2110 MHz < f <2170 MHz 3.84 MHz -60 dBm

860 MHz < f < 875 MHz 1 MHz -37 dBm

875 MHz < f <895 MHz 3.84 MHz -60 dBm

Vi 1475.9 MHz < f < 1500.9 MHz 3.84 MHz -60 dBm
1844.9 MHz < f < 1879.9 MHz 3.84 MHz -60 dBm

1884.5 MHz < <1919.6 MHz 300 kHz -41 dBm

2110 MHz < f< 2170 MHz 3.84 MHz -60 dBm

921 MHz < f < 925 MHz 100 kHz -60 dBm

100 kHz -67 dBm

925 MHz <f <935 MHz 3.84 MHz -60 dBm

935 MHz < f <960 MHz 100 kHz -79 dBm

Vil 1805 MHz < f <1880 MHz 100 kHz -71 dBm
2110 MHz < <2170 MHz 3.84 MHz -60 dBm

2620 MHz < f < 2690 MHz 3.84 MHz -60 dBm

2590 MHz < f £ 2620 MHz 3.84 MHz -50 dBm

100 kHz -67 dBm

VIII 925 MHz < f <935 MHz 3.84 MHz -60 dBm
100 kHz -79 dBm

935 MHz < f <960 MHz 3.84 MHz -60 dBm

100 kHz -71 dBm

1805 MHz < f < 1830 MHz 3.84 MHz -60 dBm

100 kHz -71 dBm *

1830 MHz < f < 1880 MHz 3.84 MHz -60 dBm

2110 MHz < <2170 MHz 3.84 MHz -60 dBm

2620 MHz < f < 2640 MHz 3.84 MHz -60 dBm




2640 MHz < f < 2690 MHz 3.84 MHz -60 dBm

860 MHz < f < 895 MHz 3.84 MHz -60 dBm

1475.9 MHz < f £ 1500.9 MHz 3.84 MHz -60 dBm

IX 1844.9 MHz < f < 1879.9 MHz 3.84 MHz -60 dBm
1884.5 MHz <f<1919.6 MHz 300 kHz -41 dBm

2110 MHz < f <2170 MHz 3.84 MHz -60 dBm

728 MHz < f <746 MHz 3.84 MHz -60 dBm

746 MHz < f < 756 MHz 3.84 MHz -60 dBm

X 758 MHz < f < 768 MHz 3.84 MHz -60 dBm
869 MHz < f < 894 MHz 3.84 MHz -60 dBm

1930 MHz < f< 1990 MHz 3.84 MHz -60 dBm

2110 MHz < f <2170 MHz 3.84 MHz -60 dBm

860 MHz < f < 895 MHz 3.84 MHz -60 dBm

1475.9 MHz < f < 1500.9 MHz 3.84 MHz -60 dBm

Xl 1844.9 MHz < f <1879.9 MHz 3.84 MHz -60 dBm
1884.5 MHz <f<1919.6 MHz 300 kHz -41 dBm

2110 MHz < f <2170 MHz 3.84 MHz -60 dBm

728 MHz < f <746 MHz 3.84 MHz -60 dBm

746 MHz < f < 756 MHz 3.84 MHz -60 dBm

Xl 758 MHz < f < 768 MHz 3.84 MHz -60 dBm
869 MHz < f <894 MHz 3.84 MHz -60 dBm

1930 MHz < f <1990 MHz 3.84 MHz -60 dBm

2110 MHz < f <2170 MHz 3.84 MHz -60 dBm

728 MHz < f <746 MHz 3.84 MHz -60 dBm

746 MHz < f < 756MHz 3.84 MHz -60 dBm

758 MHz < f < 768 MHz 3.84 MHz -60 dBm

Xl 763 MHz < f < 775 MHz 6.25 kHz Non défini
793 MHz < f £ 805 MHz 6.25 kHz Non défini

869 MHz < f <894 MHz 3.84 MHz -60 dBm

1930 MHz < f <1990 MHz 3.84 MHz -60 dBm

2110 MHz < f <2170 MHz 3.84 MHz -60 dBm

728 MHz < f <746 MHz 3.84 MHz -60 dBm

746 MHz < f < 756 MHz 3.84 MHz -60 dBm

758 MHz < f < 768 MHz 3.84 MHz -60 dBm

XIV 769 MHz < f < 775 MHz 6.25 kHz Non défini
799 MHz < f < 805 MHz 6.25 kHz Non défini

869 MHz < f < 894 MHz 3.84 MHz -60 dBm

1930 MHz < f< 1990 MHz 3.84 MHz -60 dBm

2110 MHz < f <2170 MHz 3.84 MHz -60 dBm




Annexe 3 :

Identification d’'un modéle comportementale de lactoon de
transfert du filtre apres simplification de sa stue biquadratique

Voici la topologie du filtre « single » avec la fiion de transfert correspondant. Ce filtre est sn
filtre biquadratique d’ordre 6 que nous avons sifiépapres identification des composants ayant une
influence mineur sur les performances en filtragenereconfigurabilité du filtre.

xl a,=2C,L,.Z, a,=C,C,L.L,2Z,
b_-_c C3 MO _ 2
. ye2 PSR- EICRIRTEA
= C1
;'NID; B, =(C,.(L, +L,) +L,.(C, + 2C,)).Z,
Bs =(C,(C,L, +CsL,) +C,CoL,) .22+ C, L L,

I

La fonction de transfert du filtre est : '34 = (Cl'CZ'Ll-Lz + 2.C2.C3.L1.L2).ZO

a,p'+a,.p? Bs =C,.C,CoL 1,242
Bs.p° + B,.p" + By.p’ + B,.p2+ B.p+ Z,

Fig. 150.Toplogie et fonction de transfert du filtre

Etant donné que nous avons enlevé certains élémeats ne pouvons plus parler de filtre
biquadratique d’ordre 6. La réponse du filtre aidéntifiee en termes de paramétre S et de temps de

propagation de group&RG) a la réponse d'un filtre de Bessel d’ordre 5, oanillustré ci-dessous.
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Fig. 151.Approximation de la fonction de transfert du filtre biquadratique simplifiée






Résumeé

Cette thése porte sur les défis techniques et témfigqaes dans la conception des architectures e®lilémission « tout
numeérique » reconfigurables fonctionnant dans &wibs cellulaires pour les standards GSM, W-CDMAUPS et LTE.
Avec I'évolution constante des besoins en commtioicales terminaux mobiles doivent étre en meslareouvrir différents
standards a partir d'une méme architecture, ertiftimdes bandes de fréquences libres, du débésetantraintes spectrales.
Dans un but de réduction des codts, de consommatiahiune plus grande intégration, de nouvelleditectures dites
multistandards se sont développées permettantsaulrémetteur d’adresser chaque standard au lipardééliser plusieurs
architectures radio chacune dédiée a un standaritypier. Depuis plusieurs années ont émergé @ehnblogies
nanométriques telles que le CMOS 90nm ou 65nm, atilaa/oie a une plus grande numérisation des btougionnels des
architectures jusqu'alors analogiques. Dans cétigeé nous identifions les évolutions possibleseertmonde analogique »
et « monde numérique » permettant de déplacemitelide la bande de base jusqu’a I'amplificateupdissance. Plusieurs
architectures ont été étudiées avec des degrésmiérisation progressifs jusqu’a atteindre I'ardttitee « tout numérique »
englobant une partie de I'amplification de puisgaridn travail approfondi sur I'étude des différestandards cellulaires
mené conjointement avec I'implémentation et la $aton de ces architectures, a permis d’identiésr différents verrous
technologiques et fonctionnels dans le développerd@rchitectures « tout numérique ». Les contesintle pollution
spectrale des raies de sur-échantillonnage somiragp comme dimensionnantes. Pour chaque bandegdeestandard, ces
contraintes ont été évaluées, afin de définir uathode d’optimisation des fréquences de sur-édimammtage. Cependant un
filtrage externe reste nécessaire. Une deuxienpe étaus a amené a identifier et concevoir une tqubrde filtrage passe
bande reconfigurable pour les bandes cellulairedd® a 1980MHz avec au moins 60MHz de largeur aledé afin
d’adresser le standard LTE, et 23dB d'atténuatidd®@MHz du centre de la bande pour adresser legaisede filtrage
(bandes 1, 3 et 10 en W-CDMA). Nous avons alors e@ti¢gmplémenté un filtre reconfigurable a inducemactives, afin
de garantir reconfigurabilité et trés faibles pedénsertion. Cette thése a donc permis a panting’problématique actuelle
et au travers d’'une démarche d’identification destés des architectures « tout numérique », dpgser un prototype de
filtre adapté. Ce filtre a été concu en CMOS 65nmlisé et mesuré, les performances sont conformeserigences
requises.

Mots clés : CMOS65nm, Inductance Active, EmetteugdRéigurable, Filtre

Abstract

This thesis addresses the technical and technalogitallenges in the design of “all digital” recmpnfrable mobile
architectures operating cellular standard band$\{G8CDMA, HSUPA and LTE). With the ever-changingnemunication
needs, mobile devices must be able to addressaiiffstandards from a common architecture deperatinigee frequency
bands, data rate and spectral constraints. In dadeeduce costs, consumption and to obtain a greéategration, new
architectures were developed and called multi-steth@llowing a single transmitter to transmit eatéindard instead of
parallelizing several radio architectures eachaldd to a particular standard. For several yemmestale technologies such
as 90nm or 65nm CMOS have emerged, clearing thetwagplace analog functional blocks by greatertdigunctional
blocks. In this study, we identify possible changesveen "analog world" and "digital world" to motre digital boundary
from the baseband to power amplifier. Several #echires have been studied with progressive digitin degrees to meet
"all digital" architecture, comprising part of tpbewer amplifier. Extensive work on the study offeliént cellular standards
conducted jointly with the implementation and siatidn of these architectures, let us identified different technological
and functional locks in the development of "allitij architectures. Oversampling spurious constseahave emerged as
dimensioning. For each band of each standard, thas&traints were evaluated to define an optinémathethod of over-
sampling frequency. However an external filter éguired. A second step led us to identify and desigeconfigurable
bandpass filtering technique for cellular bandsnfrb710 to 1980MHz with at least 60MHz of bandwidttorder to address
the LTE, and 23dB attenuation at 390MHz from theteeaf the filter to address the most constrindittetring cases (bands
1, 3 and 10 in W-CDMA). We then designed and impletee a reconfigurable filter based on active indigto ensure
reconfigurability and very low insertion loss. Thisesis permit from an actual architecture systesue and through a
process to identify limitations of “all digital” ehitectures, to propose an adapted filtering sotutThis filter was designed
in 65nm CMOS, implemented. Measured performancensistent with requirements.

Keywords : CMOS65nm, Active Inductors, TransmitiReconfigurable, Filter



