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Résumé

Conversion N/A Radiofréquence 1 bit multivoies a firage programmable intégré en
technologies CMOS 65nm et IPD

Mots-clés : Radio logicielle, Radiofréquence, Mélageur numérique, Combineur de
puissance, Conversion numeérique analogique 1bit, C®IS 65nm, IPD

Une nouvelle approche de la conversion numériquaogique des signaux RF est
proposée au sein d’'une chaine d’émission basée guincipe de la modulation delta-sigma
(AX) qui fournit un signal sur 1 bit a haute cadenaesda cadre de la recherche sur la radio
logicielle. Le standard choisi pour démontrer ceospt est 'TUMTS.

La conversion numeérique analogique du signal raéipfence a été realisée en mode
tension pour des raisons d'efficacité par lintediaée d'un amplificateur de puissance
commuté. Afin de générer suffisamment de puissanee les technologies submicroniques
fonctionnant a faibles tensions d’alimentation, aombineur de puissance différentiel cing
voies avec des lignes de transmission a élémecdtidés a été réalisé dans des technologies
CMOS 65nm et IPD (Integrated Passive Devices), eutleux développées par ST
Microelectronics. Cette architecture offre en plaspossibilité de réaliser un filtre semi
numérique reconfigurable qui permet de créer desszde transmission dans les bandes
voisines du standard considéré.

Les mesures réalisées sur un systeme comprengéndéeateur numeriquex ainsi que le
combineur de puissance a lignes de transmissioe &ttrage numérique reconfigurable
permettent de valider les différents principes tlgy@es dans cette thése. Le combineur de
puissance permet d’obtenir une puissance de 18dBmuym signal sinusoidal dans la bande
fondamentale grace a un gain en puissance retatif @nq voies de 14dB a 1.2GHz.

These préparée dans I'équipe conception de Cirlniggrées / Microélectronique Silicium
du Département ISEN de [Institut d’Electronique,e dMicroélectronique et de
Nanotechnologies (IEMN), 41 Bd Vauban, 59046 L@ledex

Abstract

65nm CMOS and IPD single-bit multi-path RF DAC with embedded programmable
FIR filter

Keywords: Software Defined Radio, Radiofrequency, @ital Mixer, Power
Combiner, 1bit Digital to Analogue conversion, 65nnCMOS, IPD

In this work a novel approach to D/A conversiorRéf signals is developed in the context
of a transmission chain based on delta-sigh¥) (modulation, providing a very high speed
1bit digital signal, suitable for software-defingddio (SDR). The standard chosen to
demonstrate this concept is UMTS.

Digital to analogue conversion is realized hera imoltage-mode for efficiency reasons
thanks to a switching Power Amplifier. In ordergmvide enough power with low voltage
deep-submicron technologies, a five channels difféal power combiner using lumped
element transmission lines has been realised im85NOS and Integrated Passive Devices
(IPD) processes, both developed by ST MicroeleatsorA reconfigurable semi-digital filter
can be realized in the latter architecture in ofecreate notches in the nearby frequency
bands.
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Measurements are made on a full system, comprasidmital AX signal generator, a 5-
path power combiner and a reconfigurable digitedring. The 5-path power combiner allows
a maximal output power for a single tone in fundataeband of 18dBm thanks to a 14dB
relative power gain at 1.2GHz.

This work has been performed within the Integrat€dcuits Design Group /
Microélectronique Silicium of the ISEN Department the Institut d’Electronique, de
Microélectronique et de Nanotechnologies (IEMN), Bd Vauban, 59046 Lille Cedex,
France
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Introduction

La diversification des moyens de communication fesbéngendre un véritable besoin au
niveau des terminaux. Ces avancées technologigéest@galement un besoin fort au niveau
du consommateur qui en exige toujours davantageffiéty avec un téléphone mobile actuel,
il est maintenant possible de consulter son caurgélectronique, de synchroniser son
ordinateur portable... et de téléphoner. Chaque tiparaécessite I'utilisation d’'une chaine
de communication spécifique, répondant chacune aaler des charges précis. Ceci est
d’autant plus vrai que l'utilisateur nomade veutlisgr son terminal sur n'importe quel
continent et que les différents standards actuelsont généralement pas compatibles.

Le theme de ce travail est focalisé sur les comoatioins mobiles et plus
particulierement sur la partie émission des termineobiles. L’intégration de fonctions
toujours plus nombreuses et performantes pour dh eoune consommation toujours plus
faibles fait partie des défis relatifs a cette ihikise. Notre équipe se place dans ce contexte
dans lequel nous essayons de démontrer le prietilzefaisabilité d’une radio multistandard
reconfigurable. La génération numérique du signphdir d’'une modulatiomX ayant fait
I'objet d’'une autre thése au sein de notre équipas nous intéressons ici a la partie en aval
de la chaine d’émission, regroupant la transpositm radiofréquence, la conversion
numerique analogique du signal, ainsi que son dicgdion de puissance.

Ce mémoire sera présenté de la maniere suivante :

Le chapitre | présente de maniéere générale leipandes systéemes radios et le concept de
radio logicielle. Nous verrons alors que la ten@aactuelle est de numériser le plus possible
la chaine de transmission. A cet effet, une archite innovante reposant sur le principe de la
modulationAZ, sera proposée. La description de celle-ci pedaeatégager les enjeux relatifs
a sa conception et de soulever la problématiqueeatiee these concernant la conversion
numerique analogique, 'amplification et le filteg

Le chapitre 1l aborde de maniére plus approfondigération de conversion numeérique
analogique, de transposition radiofréquences etmplification. Dans la chaine de
transmission que nous utilisons, un certain soihé&tee apporté a la conception de I'étage de
conversion numerique analogique. Les phénoméengsqe @ cette opération et qui dégradent
le signal sont décrits et les solutions pour leslzattre sont proposées dans ce chapitre. Nous

abordons alors la transposition en radiofréquemtasrésentons une architecture originale
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fonctionnant & haute cadence par l'utilisation é@lwgique dynamique. Enfin, la topologie de
'amplificateur de puissance utilisé pour réalisarconversion numeérique analogique est
choisie et une étude de sa consommation est effectu

Le chapitre Il discute de la facon de généreralpuissance grace a des technologies a
faibles tensions d’alimentation. Les différenteshtéques de combinaison de puissance
seront présentées et un état de l'art des ampéfica utilisant ces techniques compléte la
section. Enfin, I'architecture de combineur de paixe choisie est décrite.

Le chapitre IV met I'accent sur le besoin importalg filtrage dans les chaines de
communication mobiles et particulierement lorsqe’'umodulationAX est utilisée. Nous
voyons dans ce chapitre la maniére d'utiliser lemiomeur de puissance développé
préecédemment afin de réaliser un filtre numéridizesynthése de fonctions de transfert afin
de répondre au standard UMTS est détaillée.

Enfin, le chapitre V présente l'association du comebr de puissance et du filtre
numérique, I'implémentation matérielle des circuitdisant les technologies CMOS 65nm et
IPD (Integrated Passive Devices) de STMicroeledtsrinsi que les résultats de mesures.
Enfin, des mesures effectuées sur un systeme coarée générateur numérigu& et le
combineur de puissance a filtrage numérique regardble permet de valider de maniere
concreéte les principes introduits par cette these.

Finalement, un résumé et les perspectives de waitvéennent clore ce mémoire.
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Chapitre | : Les systemes radio et le conceptder adio

logicielle

1. Introduction

Un systéme radio (ou radiofréquence, RF) est utésys capable de transposer des
informations en ondes électromagnétiques. Ce tgpgydtéme est présent bien entendu dans
la téléphonie mobile mais également dans les s#évs ou encore les systemes de
positionnement par satellite.

Aujourd’hui, cette fonction est assurée par despudectroniques spécialisées, capables
chacune d’effectuer un seul type de transposititest-a-dire permettant de communiquer
chacune sur un seul standard de communication. Bacsas de la téléphonie mobile, la
multiplication des standards induit une complexzificn de I'architecture matérielle puisque
chaque standard disponible sur le terminal molaléraduit par I'intégration d’une puce RF
spécifique. De plus, chaque puce intégrée augmantalle, donc le colt du produit final
ainsi que sa consommation, ce qui réduit son ant@o

La téléphonie mobile compte a elle seule de nondeenormes de deuxiéme génération
2G telles que le GSM et DCS1800 en Europe, ainsilt/-95 aux Etats-Unis, deux normes
2,5G (Gprs, Edge), et trois normes 3G (troisiemeéggtion) : 'UMTS européen, le
Cdma2000 américain, et le TD-Scdma chinois. De, gess utilisateurs souhaitent que leur
téléphone portable puisse également communiquerc des différents équipements
électroniques environnants. Les terminaux mobitad slonc de plus en plus nombreux a
intégrer la technologie Bluetooth (IEEE 802.15.¥rmettant des communications courte
portée, ainsi que la technologie Wi-Fi (IEEE 802.Adrmettant d'accéder aux réseaux locaux
sans fils (WLAN). Fabriquer un téléphone compatMleFi et Bluetooth nécessite donc au
moins quatre puces RF différentes. Et d'autresdstials de communication se profilent déja a
I’horizon, comme la quatrieme génération de tél@mnanobile (4G), le mobile-Fi (IEEE
802.20) assurant une communication lorsque le raimmobile est en mouvement (jusqu’a
250 km/h), ainsi que différentes technologies WL#MNes que le WiMax (IEEE 802.16) ou
le WLAN 60 GHz (IEEE 802.15.3c) assurant des dédgtplusieurs Gb/s.

L'idée d’'un terminal « a tout faire » prend alons sens. C’est ce que propose la radio
logicielle (ou SDR, Software Defined Radio en aiglau radio reconfigurable. Le principe
est d'utiliser des circuits capables de s’adaptdiffarents standards tout en gardant la méme

infrastructure matérielle. Point positif, I'utilisaur n’aurait pas a changer son matériel si le
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standard de communication évolue ou change radiegle: il « suffirait » de télécharger le
logiciel qui correspond. De nombreux universitaieésndustriels s’attachent donc a avancer
dans ce domaine. A [lavenir, les radios logiciellsgront capables de s’adapter
automatiquement a leur environnement, et pourroapptendre » a fonctionner de facon
optimale, c'est-a-dire de choisir le standard didigle le mieux adapté a la communication
souhaitée. A ce moment-1a, la SDR méritera vraingerion I'appelle « radio intelligente »
(Cognitive Radio).

La premiere partie de ce chapitre est consacraaladcription d’'un standard de troisieme
génération qui est 'UMTS. Ce bref apercu permeixgliciter, via un exemple concret,
guelques notions propres a ces normes de commianicala seconde partie présente, de
maniere générale, les différentes architecturetiségs dans les systemes radios. La
numerisation de ces systemes permet de concewwirréeonfigurabilité et ouvre ainsi la
porte au développement de la radio logicielle. hdip suivante décrit la chaine d’émission
reconfigurable mise au point au sein de notre @u§es constituants seront brievement
explicités afin de justifier nos choix architectuxaEnfin, la problématique de cette these, a la

lumiere des parties développées auparavant, viehoha ce chapitre.
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2. Un exemple de standard 3G : le standard UMTS

Afin de caractériser une chaine de transmissiotgrivient de définir un certain nombre
de concepts et de clarifier le fonctionnement destesnes radios. Cette section s’attellera
d’abord a expliciter, a travers 'exemple de 'UMTi# réseau de troisieme génération puis
les differents modes d’'acces. Toutes ces donnéeseteén définies par 'ETSI et sont
disponibles dan$§l]. Dans notre étude, nous avons choisi de trgvadur ce standard de
communication de troisieme génération qui utilsdénde de fréequence la plus élevée (voir

Figure 1). C’est donc lui qui impose les contrasrias plus séveres en termes de réalisation.

2.1. Introduction - Généralités

L'UMTS est la norme de téléecommunications de tesige génération (3G) utilisée en
Europe et est basée sur la technologie W-CDMA, iltBdaa la section « Mode d'acces
et allocation de fréquences ». L’équivalent amémieat le CDMA-2000 utilisé dans la bande
de fréquence PCS et I'équivalent chinois est le STHMA (UMTS TDD). La Figure 1

présente les fréequences allouées pour chacun deacetards.

TDD
v v DECT rd \
DCS1800TX DCS1800RX 2 OMTS TX \ \ UMTS RX
N \E | |
UMTS TX \ UMTS RX

Chine . -

PCS U-PCS PCS

USA

1700 1750 1800 1850 1900 1950 2000 2050 2100 2150 2200

Bande de fréequence (MHz)

Figure 1 : Plan de fréquences pour les principauxtandards autour de 2GHz selon les
régions
Tous ces standards fonctionnent dans la méme gatarfréquence et les mémes enjeux
de conception RF se retrouvent quelque soit leiment sur lequel on se trouve.

Le réseau UMTS est composé d’'un réseau d’acces BITRMTS Terrestrial Radio

Access Network) et d’un réseau cceur que nous nelagerons pas dans ce document (voir
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[2] pour de plus amples informations). Le réseaacces UTRAN est doté de plusieurs
fonctionnalités. Sa fonction principale est de ¢férer les données générées par l'usager. Il
est une passerelle entre I'équipement usagerréséau cceur. Le réseau d’'acces UTRAN est
composé de plusieurs éléments : une ou plusieat®rst de base (appelées NodeB), des
contrbleurs radio RNC (Radio Network Controller)dets interfaces de communication entre
les différents éléments du réseau UMTS.

L’interface radio de 'UTRAN est structurée en cbes dont les protocoles se basent sur
les 3 premiéres couches du modele OSI (respectiveiammeouche physique, la couche liaison
de données et la couche réseau, voir Figure 2).

Contrdle

RRC Couche 3 / RRC
1
PDCP
pOCP | Couche 2 / PDCP
| = Couche 2 / BMC
|
Couche 2 / RLC
- Canaux logigues
o =St e
MALC Couche 2 / MAC
o =i

______________ Cangux de transport

PHY Couche 1

Figure 2 : Les trois couches de linterface radio URAN [2]

Couche 1 :Cette couche PHY représente la couche physiquiinderface radio qui
réalise les fonctions de codage, décodage, modnlati d’entrelacement selon le W-CDMA
ainsi que linterface avec le canal de propagafitvansposition en fréquence porteuse,
amplification, filtrage...).

Couche 2 :Cette couche est divisée en plusieurs sous couches
- La sous-couche MAC (Medium Access Control) a pdle de multiplexer les données sur
les canaux de transport radio.

- La sous-couche RLC (Radio Link Control) permeasgurer la fiabilité du transport des

données entre deux équipements du réseau.
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- La sous-couche BMC (Broadcast/Multicast Contesf) en charge d’assurer les fonctions de
diffusion de messages sur I'interface radio.

- La sous-couche PDCP (Packet Data Convergencevddiptpermet de compresser les
données via des algorithmes de compression.

Couche 3: Cette couche RRC (Radio Resource Control) gerecdanexion de
signalisation établie entre le réseau d’accés UTRANEquipement usager, utilisée lors de
I'établissement ou de la libération de la commutiica

Dans la suite de ce document, nous ne nous ingoess qu’aux données de la couche
physique, c'est-a-dire celles issues de la couchA€ Mt donc au traitement de données au

sein de la couche PHY.

2.2. Modes d’acces et allocation de fréquence

Pour des raisons de sécurité de la transmissieffjadicité spectrale et de robustesse face
aux interférences, 'TUMTS utilise une techniquetalément de spectre. Comme son nom
indique, c’est une technique qui consiste a tnagisre un signal sur une bande passante
beaucoup plus large que son contenu spectralistieesteux types de méthodes d’étalement de
spectre qui sont le Frequency Hopping (FH) et lee®iSequence (DS). C’est ce dernier que
nous allons détailler étant donné que 'UMTS uwtiliselui-ci. L’étalement de spectre a
séquence directe (DSSS pour Direct Sequence S@padirum) consiste a multiplier le
signal par une séquence binaire pseudo aléatadafisjue. Grace a un choix judicieux de ce
« code » (qui présente alors des propriétés d’'gahalité), il est possible de faire coexister
les données de différents utilisateurs a l'intaridun méme canal et au méme moment. On
parle alors de CDMA (Code Division Multiple Access) technique d’acces multiple a
répartition par code.

Dans le cas ou la bande passante utilisée esivestent large, on parle de W-CDMA
(Wideband CDMA). C’est le cas de 'UMTS, un canahesure » 5SMHz. Par comparaison, le
standard GSM utilise un mode d’acces fréquenti®MR, Frequency Division Multiple
Access) et temporel (TDMA, Time Division Multiplec8ess). Chaque utilisateur utilise un
canal précis pendant un laps de temps déterminé.

Il existe de plus deux techniques de multiplexagmesde standard UMTS. Une premiere
de type fréquentiel (FDD, Frequency Division Duplebans laquelle la voie montante (ou
uplink), c'est-a-dire de l'utilisateur vers la stat de base, et la voie descendante (ou
downlink), de la station de base a I'utilisateumeétent en méme temps mais pas sur la méme
bande de fréquence (technique également utilisédep&SM) ; et une seconde de type
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temporel (TDD, Time Division Duplex) ou I'émissiat la réception s’effectuent sur la méme
bande de fréqguence mais a des instants différents.

La Figure 3 compare les techniques de modes d'atcde multiplexage pour le GSM,
'UMTS TDD et 'UMTS FDD.

Fréquence AN NN NN\

R Puissance/code

200kHz

UMTS TDD

UMTS FDD

S5MHz

N
N

Témps

Figure 3 : Mode d’acces et multiplexage pour le GSM'UMTS TDD et TUMTS FDD

Dans cette étude, nous ne nous intéresserons’'gid $ FDD. Ce standard est composé
de deux bandes de fréquence de 60MHz, leurs frégaasentrales respectives étant séparées
de 190MHz. La voie ascendante, c'est-a-dire ddisateur vers la station de base utilise la
bande 1920-1980 MHz alors que la voie descendailigeua bande 2110-2170 MHz. Ces
bandes de fréquences de 60MHz sont divisées earix de 5SMHz. Le mode d’'acces est le
WCDMA décrit précédemment et la modulation utiliesd de type HPSK (Hybrid Phase
Shift Keying).

10
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3. Principe et état de I'art des architectures d’é  mission radio

Un émetteur radio est un appareil électronique iesh émettre certaines ondes
radioélectrigues modulées, permettant ainsi desmnattre des données via un canal de
propagation a des récepteurs radio.

La Figure 4 présente typiquement les opératiorieataer pour émettre un signal radio.

Traitement en Transposition Traitement I
bande de base en RF — "| analogique RF

(numérique) modulation

\ 4

Figure 4 : schéma bloc d'une chaine d'émission

Les données a transmettre (audio, vidéo, etc.) tsaitées en bande de base, c'est-a-dire
sans subir aucune modulation. On applique a cesédsnun certain nombre d’opérations,
comme des codages, des compressions ou encoremessions numérique analogigue ou
analogique numérique. La majeure partie de cesatipas est réalisée a basse fréquence et de
maniére numérique par l'intermédiaire de circuitsdids appelés DSP (Digital Signal
Processor). La transposition aux fréquences radimige en RF est une opération inhérente a
tout systeme radio. Elle permet de fixer un supderpropagation aux données a véhiculer.
Cela consiste a générer un signal a fréquence d&egralement de I'ordre de la dizaine de
MHz voire jusqu’a plusieurs dizaines de GHz pow ¢®@mmunications courtes portées, la
fréequence choisie dépend du standard de commuomcatilisé et du placement du canal au
sein de la bande. Ce signal porte le nom de p@téer abus de langage, on la neteqli
représente sa fréquence). Celle-ci va étre modeléemplitude, en phase, en fréquence...)
par le signal en bande de base (appelée modukat) k& type de modulation utilisée. Enfin,
le traitement analogique RF permet d’'une part, @®géger la puissance nécessaire au signal a
émettre pour que I'onde arrive a son destinatdicBagitre part, de filtrer (mettre en forme) le
signal pour ne pas perturber les autres commuaicasans fils environnantes (respecter un
masque spectral de puissance émise). Ces paransgnésdictés par le standard de
communication utilisé.

On détaillera dans les sections suivantes lesrdifté types d’architectures analogiques et
numériques. On suppose que la modulation utilistede type 1Q. Ce type de modulation
permet d'utiliser n'importe quelle type de modubatianalogique (AM, FM, PM...) ou
numerique (ASK, FSK, PSK, QAM...). Le signal modulaest décomposé en deux

11
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composantes | et Q, chaque composante venant mdduforteuse et sa composante en
guadrature.

Un apercu des différentes architectures proposégzes peut étre trouvé dans [3] ou A.
Splett présente de maniere synthétique les diffésempproches utilisées dans les chaines de

communications mobiles.

3.1. Architectures analogiques

Dans les architectures analogiques, les blocs ngo&s trouvent leur place en bande de
base puis les données passent directement dan®nwertisseur numérique analogique
(CNA). Toute la partie de transposition de fréqeemt de modulation 1Q s’effectue de
maniere analogique. On distingue deux types d’techire analogique.

La premiere architecture, simple et faible coltt Bsrchitecture homodyne ou a
conversion directe (Figure 5). Le signal analogicgere bande de base est transposé

directement en fréquence RF ou s’effectue la moiduldQ.

+ filtre passe-_T
+

bande

| CNA + filtre
passe-bas

DSP

| CNA + filtre
passe-bas

Frontiére
numerique/analogique

Figure 5 : Architecture homodyne ou Zéro-IF

Ce type d’émetteur souffre malheureusement de neubinconvénients. Tout d’abord,
I'oscillateur local est perturbé par le signal éras ils ont la méme fréquence (phénomeéne de
« LO pulling » qui s’aggrave si le PA est altermatnent actif ou inactif comme c’est le cas
pour le mode TDD, ou le systeme radio fonctionneraativement en émission et réception).
D’autre part, I'appariement des voies | et Q esisplifficile & hautes fréequences. En effet,
méme un faible décalage de phase sur l'oscillaleaal peut engendrer une séveére
dégradation de I'Error Vector Magintude (EVM, va@nnexe pour plus de détails). Trois
exemples d’architecture homodyne pour un transone®€ sont présentés dans [4], [5] et [6].

La seconde structure est dite hétérodyne car fespasition en RF s’effectue en deux
temps. Tout d’abord le signal en bande de bastasposé en fréquence intermédiaire (IF)
ou s'effectue la modulation 1Q. Le signal résultadt ensuite transposé en RF. Les

12
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inconvénients de la solution homodyne sont doncpsungs. Cependant, I'architecture
hétérodyne nécessite un filtrage supplémentaird-ezt consomme davantage. La Figure 6
présente une telle architecture. Deux exempleghil@cture hétérodyne sont présentés dans
[7] et [8].

CNA + filtre
™
passe-bas it . filtre passe _T
iltre passe- ]
DSP - bande IE PQS bande RF
CNA + filtre
passe-bas
Fc
Frontiére

numérique/analogique

Figure 6 : Architecture hétérodyne

La plupart des systémes de téléphonie sur le martiigent ce type d’émetteur bien que
la tendance actuelle soit de rendre ces chainesigbi®dn de plus en plus numériques. C’est

ce que nous détaillons dans la section suivante.

3.2. Des architectures « de plus en plus » numériqu es

Une premiére « numeérisation » des chaines de tiasism est de traiter la partie bande de
base et IF de maniere numérique (Figure 7). Cetieoghe permet une certaine flexibilité du
systeme ainsi qu’un codt de fabrication moindre.mi@dulation 1Q et le filtrage IF associé
s’effectuent dorénavant de maniere numérique (performant que de maniere analogique
car moins sensible aux désappariements possitilegugent étre réalisés a l'aide de circuits

programmables. On trouve un exemple d’'une tellksataon dans [9] .

—> H
Modulateur : - :
filtre Y filtre I
L)
bSP Q P CNA P passe. [ passe-
Inumériaue :
Frontiére Fc
$numérique/analogique
Fie

Figure 7 : Architecture hétérodyne IF numérique
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Les avancées des technologiqgues CMOS submicronmgpresettent a présent d’atteindre
des fréquences de travail élevées. C’est pourddéelde numériser la partie RF des chaines
de transmission émerge comme il est présenté d@ps[l1] et [12]. Une telle architecture
est présentée de maniere simplifiee a la Figuteagartie RF analogique ne comprend plus
gue le PA et le filtrage d’antenne. Actuellementalbocoup de publications parlent de la
possibilité de réaliser une telle chaine d’émisgitais aucune implémentation de circuits

intégrés n'a été publiée.

Modulateur - :
filtre passe-]
DSP IQ g bande RF
numeérique
Frontiere
T numérique/analogique
Fc

Figure 8 : Architecture numérique

Cette architecture peut étre vue comme l'aboutissemie la radio logicielle, dans le sens
ou le PA est un élément purement analogique eboeg en aucun cas étre remplacé par un
équivalent numérique. Cependant, sa conceptionéisuigrandement simplifié si le signal a
amplifier est vu comme un signal numérique ou le jBde alors le réle de convertisseur
numeérique analogique. Enfin, le filtre d’antenneumpa étre enlevé si le signal est
suffisamment filtré en amont de I'amplificateurplessance.

Cette chaine d’émission peut donc maintenant @ndigurée de maniere logicielle, le
choix du codage, de la modulation, de la fréquetheda porteuse, etc., s'effectuant de

maniere numerique.

3.3. Apercu des architectures avancées pour laradi o logicielle

La radio logicielle se définit, a la vue de la pagprécédente, comme une architecture
radio dont les composants seraient reconfigurabtepermettraient d’adresser un grand
nombre de standards. Au niveau de la partie «feont » analogique, cela nécessite la
conception et l'utilisation de composants largedegamais également sélectifs afin d’adresser
séparément chaque standard, ce qui a l'inconvédiébte trés contraignant a réaliser. En
effet, il n'existe pas a I'heure actuelle la pogagédde reconfigurer les parties analogiques de

maniére simple et efficace. Les efforts se ponpemtconséquent sur la génération numérique
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du signal radiofréquence. Celle-ci doit étre ind@amte du standard de communication
choisi afin d’approcher le plus possible de I'atebiure présentée a la Figure 8.

Tout d’'abord, P. Midya et P. Wagh proposent dar® Et [14] une facon originale
d’effectuer la transposition en RF du signal moduig utilisent une modulation a largeur
d’'impulsion pour générer les signaux | et Q. Cettéthode porte le nom de QINS pour
Quadrature Integral Noise Shaping (mise en formebulit intégrale en quadrature). La
transposition en RF s’effectue par une opératigiiglee entre ces signaux | et Q et deux
oscillateurs locaux.

Ensuite, Staszewski, dans [15] et [16], proposdilter un DCO (Digital Controlled
Oscillator ou Oscillateur contrélé numériquemelmsaqu’une boucle a verrouillage de phase
numérique (ADPLL pour All-Digital Phase Lock Loopjin de générer la (les) porteuse(s).
Cette méthode permet d’obtenir des performances hieilleures qu’avec une solution
analogique en termes de bruit de phase et de ii@éar

C'est finalement J.Keyzer et P.Asbeck qui, dans] [0 [12], mettent en avant
'application de techniques numeériques dans desaitmes initialement considérés comme
analogiques pour déboucher sur une architectuchai@e d’émission digitale qui constitue la
base du travail de notre équipe (voir Figure 9).s¢stéme sera développé dans la partie
suivante de ce chapitre.

Cette solution, qui se détache dans la littérati@ie 'usage de modulateurs: afin de
générer le signal radiofréequence. Cette méthodaitplr plus appropriée en termes de
reconfigurabilité, et donc convenant le mieux addio logicielle, car tout le traitement des
signaux, depuis la génération en bande de basea’gutx mise en RF, est numérique. Les
performances dynamiques des modulatdadrsont également trés prometteuses pour ce type
d’application. Le signal généré est quantifié sur ou plusieurs bits et attagque un
convertisseur numeérique analogique de puissanceé ldomersion la plus simple est un

inverseur comme il est présenté dans [11], [18],[[1L9] et [20].
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DSP

er

Mélangeur
numérique

\ 4

Fbande_de_base =
Fo/N

Modulateur PA filtre passe-_T
AY commuté bande
A :
Frontiere
numérique/analogique
Fo=4xF.

Horloge

Figure 9 : Architecture présentée par J.Keyzer et FAsbeck dans [10] et [12]

© 2008 Tous droits réservés.
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4. Architecture retenue pour la SDR

A partir de I'état de I'art présenté précédemmegipparait clairement que l'utilisation de
modulateurAX présente de fortes potentialités dans le coneepadio logicielle, notamment
montré par J.Keyzer et P.Asbeck dans [10] et [E2].effet, il est possible de générer des
signaux radiofréquences présentant de (tres) bopedsrmances dynamiques en bande
passante tout en répondant aux spécifications fiieratits standards de communication de
maniére relativement simple. Pour ces raisonsenéquipe a décider de concevoir une telle
chaine d’émission. Les principaux constituantselle«i seront présentés dans cette partie.

Le choix d'une telle architecture permet en outee rdconsidérer les techniques de
conception des amplificateurs de puissance, ceudesiant répondre a des exigences
différentes a celles inhérentes aux systemes denconations analogiques car ils doivent
egalement réaliser la conversion du signal a pdttidomaine numérique vers le domaine

analogique. Cet aspect sera présenté a la finttepagtie.

4.1. Chaine d’émission proposée

L’architecture numérique de I'émetteur qui a ét&amau point est présentée a la Figure

10. Cette partie décrira sommairement chacun dearesituants.

I
+ // » //: // >
n n | conversion | N [Modulateurs| 1 Mélangeur filtre passe-
DSP de cadence AY numeérigue 1 bande
Q
—> - > P>
n n 1 4 X F¢
A 3 3
Fs L x Fs 2 X F¢ 2 xF.
Fs est le débit chip
(3.84MS/s), Fc est la frequence
il centrale du standard considéré

Figure 10 : Chaine d’émission proposée

Nous distinguons trois éléments dans cette chaimiskion : la partie traitement en
bande de base et conversion de cadence, quilakgét du travail de B. Edmé [21], |a partie
modulateur constituée d&&, effectuée par A. Frappé [22] [23] et enfin, latgamélangeur
numerique et amplification de puissance.

Les deux premiéres parties seront décrites sommaireavant de s’intéresser de plus

pres a I'état de I'art du mélangeur et du PA.
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4.2. Traitement en bande de base et conversion de ¢ adence

DPDCH R S
—> > Filtres g
Codage | |emprovilagd ~ [Filtre RRC| ~ [numériques CORDIC
canal demi-bande
DPCCH
—> > > > —

« Numéro »
du canal

Figure 11 : Traitement en bande de base effectuée dala chaine d’émission

La partie de traitement en bande de base a pouwtidonde mettre en forme les
informations contenues dans les signaux d’entré@@HP (Dedicated Physical Data Channel)
et DPCCH (Dedicated Physical Control Channel) dfattaquer le modulateukX. Pour la
simulation, ces signaux sont des séquences binpsesdo aléatoire, mais ils peuvent
contenir n'importe quels types de données. Cetipespermet également la mise en canal des
données. Contrairement aux architectures RF classigu la mise en canal s’effectue grace a
un VCO, cette opération est réalisée ici en bardeade.

Le codage canal est I'opération qui permet d’éti@espectre grace a une séquence directe
(DSSS) utilisée pour le codage CDMA. Les signauentfée sont multipliés par des codes
orthogonaux uniques cadencés a 3.84 MS/s, que elgttdit chip pour TUMTS.

L’embrouillage (scrambling en anglais) permet densswver la confidentialité des
données et de séparer les différents utilisateutewr assignant chacun un code différent. Les
séquences PN sont utilisées afin de générer laaéqud’embrouillage complexe HPSK.

Le filtrage RRC (Root Raised Cosine ou Cosinusleuéd est utilisé afin de mettre en
forme le signal qui a été étalé par DSSS. De plimserférence entre symboles, qui est un
phénomene inhérent aux systemes de communicatidio ed qui dégrade fortement les
performances de tels systemes, est drastiquendunteédar I'utilisation de ce filtre, qui est
un filtre de Nyquist. Les signaux sont alors étalésune bande d’environ 5SMHz, qui est la
largeur d’'un canal UMTS, et échantillonnés a deisx lie débit chip, soit 7.68MHz (3.84MHz
X 2).

Enfin, la chaine d’émission doit pouvoir placer signal de 5MHz sur un des douze
canaux possibles (la bande passante d’émissioa etcgption UMTS/FDD est de 60MHz).
Ceci est effectué grace aux filtres demi-bande’atydrithme de CORDIC (COordinate

Rotation Dlgital Computing). Les filtres demi bansi&réchantillonnent le signal par 16 afin
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d’obtenir une fréequence d’échantillonnage de 122188 (7.68MHz x 16), ceci dans le but
de rejeter I'image en dehors de la bande utilestgiale de -30MHz & 30MHz (Théoreme de
Shannon). L’algorithme de CORDIC place le canabande de base sur un des 12 canaux
possibles. Le fonctionnement de cet algorithmedéstit précisément dans [24]. || permet de
réaliser des opérations mathématiques complexestia gfadditions, de décalages temporels
et de rotations vectorielles tout en gardant umpbcité d’'implantation appréciable.

La Figure 12 résume l'ensemble des opérations teffes en bande de base en
représentant les données par leur contenu specargicemiére figure représente les données
échantillonnées a Fc et la seconde les mémes dogtaées par CDMA (la multiplication de

ces spectres par le sinus cardinal di au codage NE&Z pas représentée sur ces deux
figures).

, Codage de canal —
Fréquence étalement de spectre

Fo = 3.84MHz - Embrouillage

Fréquence Filtrage RRC
= 3.84MHz

-_> Fréquence

F. = 7.68MHz Filtrage demi-bande

T — _! Fréquence

7. 68MHZ 15.36MHz 122.88MHz

........... I I CORDIC
1

30MHz 122.88MHz Fréquence

FE

Figure 12 : Spectre des signaux a chaque étape daitement en bande de base

Cette chaine de traitement du signal a été impléeesous MATLAB et permet la
génération des signaux utilisés dans notre étude.

Dans l'architecture considérée, I'entrée du mo@uleAY doit étre échantillonnée a deux
fois la frequence centrale du standard UMTS, sd@G8®/s (2 x 1.95GHz). Nous en
expliquerons la raison dans la section suivantelaGortie du traitement en bande de base
présente des signaux échantillonnés a 122.88MHautldonc effectuer une conversion de
cadence pour passer d'un échantillonnage a un.abteeplus, remarquons que cette
conversion n’est généralement pas entiere maisidremaire. Ce rapport vaut ici 1.95GHz /
3.84MHz = 507.8125 = 13 X'3 2",
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La conversion de cadence est donc une opératiotiaqueetrouve dans tous les systemes
radio, plus particulierement dans la radio logleiebu différents standards doivent étre
adresses [25].

Ici, les signaux sont générés par logiciel, ausgina-nous réalisé la conversion de
cadence non entiere grace a MATLAB. Nous sommeségasi’'un échantillonnage de
122.88MS/s (32 x 3.84MHz) a 121.875MS/s (1.95GHIS6). Ensuite, une conversion de
cadence en puissance de deux a été effectuée &4, FreRrmettant également de filtrer les

images apparues par I'opération de conversion dencz.

4.3. Modulateur AZ numérique

Un modulateurAX est un systeme de traitement du signal qui pedaequantifier un
signal suréchantillonné sur n bits en un signalsbits, N étant inférieur a n. Cette opération
s’effectue sans dégrader le signal en bande wiiiedn rejetant le bruit de quantification en
dehors de cette méme bande, ce qui est tres aplpleadans le cas de communications
mobiles ou les spécifications en bande sont duassigLa littérature détaille précisément la
théorie de la modulationX, comme dans [26]. L'intérét de tels modulateunssdas chaines
de communication peut étre vérifiee dans [27] &].[Dans I'architecture que nous avons
choisie, le signal de sortie du modulateur est caatél bit en vue de simplifier la conception
des étages suivants, bien qu’une solution mulsigxit envisageable [29].

Le mélangeur numérique permet la transposition ignas en bande de base vers les
radiofréquences ainsi que I'entrelacement des #@eies en quadrature.

Deux architectures permettent d’effectuer ces djpérm Soit on effectue la modulation
IQ et la mise en RF puis on utilise un modulataldr passe-bande cadencé a 4 fois la
fréequence centrale, soit a 7.8GS/s pour 'UMTS 9&8/s pour le DCS1800), ou bien on
utilise deux modulateurs (un par voisY passe-bas cadencés a 2 fois la fréquence centrale
(3.9GS/s pour TUMTS, 3.495GS/s pour le DCS180@)ispon effectue I'entrelacement des
voies | et Q. La premiére architecture utilise unique modulateuAX travaillant a haute
cadence et un mélangeur sur des signaux a n litsetonde solution, bien que présentant
'inconvénient d'utiliser deux modulateurs, posséldex avantages majeurs : les modulateurs
fonctionnent a fréquence moindre et la transpasiéin radiofréquence s’effectue sur 1 seul
bit. C’est donc cette derniéere solution qui a éténmue et qui est présentée a la Figure 13.

Les modulateurdX ont été choisis de maniere a respecter les spatoifins en bande du
standard considéré. C’est pourquoi, deux modulatpasse-bas di™$ ordre avec un facteur
de suréchantillonnage de 40 ont été congus. Ceprssedent la particularité d'utiliser une
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représentation redondante des nombres (Borrow Zans) qu'une quantification du signal

non exacte pour des questions de rapidité [22][[R0}

Fs = 2Fc
l cos(2mFct)
I , .| AZ passe-bas
" ! X A
DSP oO— 1 A
Q, .| AZ passe-bas 1 1
nl 1
T sin(2mrFct)
Fs=2FC

Figure 13 : Architecture proposée pour la modulatio AX et la transposition en RF

Le signalAX que nous obtenons en sortie des modulateurs esigoal 1 bit cadencé a
2F;, soit 3.9GS/s pour 'UMTS (3.495GS/s pour le D@ght I'information est contenue en
bande de base. Sa représentation temporelle rappebignal pseudo-aléatoire. Son contenu
spectral présente de trés bonnes caractéristiguesmigues en bande passante. Le bruit de
guantification, généré par le passage d’'un sigadll dits (ici 13) vers 1 bit, est mis en forme
en dehors de la bande utile.

Il faut également noter que les performances dygaes des modulateurs dépendent de la
puissance du signal d’entrée. A faible niveau daémtle Signal to Noise Ratio (SNR voir
Figure 14) ou rapport signal a bruit est plus faifpl’'a fort niveau. Ceci s’explique par le fait
gue la puissance de bruit reste constante quelmjuéasnplitude du signal utile. Il existe de
plus une puissance d’entrée maximale au dessusqdelle le modulateur n’est plus stable.
Pour le systeme que nous avons implémenté, cadegmee d’entrée maximale est de -3¢IB
(0dBks correspond a la puissance d’un signal sinusoigd¢iae échelle). Par exemple, si la
pleine échelle est de 1V, 'amplitude créte a cr@éximale du signal sinusoidal pouvant étre
codé par ce modulateur est égale a 0.7V. Cettsgnis relative de -3@Bcorrespond a une
puissance, pour la sinusoide dans une charfe & 0.9dBm (=(0.7/2)3/(2x50)) dans le cas

ou la dynamique de codage est de 1V.
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SNR maximal

-60

I
-40

puissance d'entrée (dBFS)

-3dBFS

Figure 14 : SNR d’'un modulateurAX en fonction de la puissance d'entrée

Enfin, la Figure 15 reprend I'architecture choisiereprésente les spectres des signaux

aux différents endroits de cette chaine. On com&atise en forme du bruit de quantification

en dehors de la bande passante par la modulation

5MHz

Signal dentrée du modulateur delta-sigma
80— S i -

Amplitude (G8)

Sottie du modulateur delta-sigma passe-bas

Sortie du mélangeur numérique

Amplitude {JB)
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200

‘Mise en form
bruit de
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e du

Amplitude {dB)
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a0,

20

[

=20,

-40)
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Fréguence (MHz)
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cos(2mFct)

G
——Q—

Fs = ZFC
I , | AZ passe-
n g bas
DSP
Q, | AZ passe-
n " bas
Fs = 2Fc¢

sin(2mFct)

1 g ) 4

ris 18 188
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215
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Figure 15 : Spectres (non normés) des signaux enrts® du traitement en bande de base,

apres la modulationAX et aprés la transposition en RF
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4.4. Conversion numérique analogique, amplification de puissance et
filtrage

Le signal RF généré a ce niveau de la chaine ddmnisdoit maintenant subir une
opération de conversion du domaine numérique eetsiaine analogique, puis étre amplifié
afin de pouvoir étre émis vers la station de basenfin filtré afin de rentrer dans le masque
d’émission du standard utilisé.

La nature du signalX (sur un bit ici ou multibits dans un cas génépal)met, a premiere
vue, l'utilisation d’'un convertisseur numeérique kggque de puissance. Cette conversion
peut s’effectuer soit en commutant des sourcesodeant, soit des sources de tension (voir
Figure 16). Le choix de la topologie sera décritgdie chapitre suivant.

Vd

Vg
—
— )
> I J_ — Ry
/-‘|/-7 "’
Données Données
numériques numériques

Figure 16 : Convertisseur numérique analogique 1 b& commutation en courant

(gauche) et en tension (droite)

La modulationAX rejette le bruit de quantification en dehors dedade utile et, afin de
respecter les spécifications des standards de caration, un filtrage assez contraignant est
nécessaire. |l faut alors utiliser des filtres palsande d’ordre tres élevé. Ceux-ci, réalisés
généralement par I'intermédiaire de composantsifsasent alors d’'une grande complexité.
De plus, les pertes d’insertion dans ce genre dectate ne les rendent pas du tout
compétitives. Dans le cadre de la conception d'rato logicielle, chaque standard doit
pouvoir étre adressé et il est alors obligatoirmplémenter un réseau de filtres pour chacun
de ceux-ci. Aussi, I'idée d'un filtrage configurabét par conséquent numérique émerge. A
noter que c’est le filtrage de ce bruit hors bagdiepose aujourd’hui le plus de difficultés et
qui conteste ainsi la pertinence de l'utilisatiom cks modulateurs au sein des chaines de

communications mobiles.
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Un filtrage numérique de type FIR (Finite ImpulseesRonse ou filtre a réponse
impulsionnelle finie) nécessite un échantillonnaggulier du signal a traiter, puis des
structures de pondération et d’addition. L’équatarx différences d’un filtre FIR d’ordre N
s’écrit :

y[n] = box[n] + blx[n - 1] +..+Dh, x[n - N] Eq. [1]

Dans cette expression, x[n] est I'échantillon d’éat y[n] est celui de sortie, lesdont les
coefficients du filtre. Le signal x est échantilhgna une fréequencecfantiionnagdr0tée §.

Ce filtrage est justifié par plusieurs raisons. fTdabord, le signalAX a traiter contient
beaucoup de bruit en dehors de la bande. La pbgsiiutiliser un filtrage numérique alleége
en conséquence les contraintes sur le filtrageogitple d’antenne. De plus, la proximité de
bandes interdites oblige le concepteur RF a limisr émissions hors bandes de maniere
importante. Par exemple, la bande passante du DiDSH8tale de 1810 & 1880MHz et celle
de 'UMTS TX de 1920 a 1980MHz soit un écart erlze deux extrémes des bandes de
40MHz. L'utilisation d’'un multiplexage fréquenti@FDD) dans le cas de 'UMTS interdit les
eémissions parasites en bande RX (située ici a 190N#Ha bande TX). Le gabarit des filtres
FIR a l'avantage de présenter, sous certaines tonslisur les coefficients et les retards, des
zéros de transmission. En plagant ceux-ci de fagdicieuse, il est alors possible de réduire
significativement les émissions parasites danbdesles proches.

Au niveau de limplémentation matérielle, il estoral nécessaire de concevoir un
convertisseur numérique-analogique de puissanceeffigitue une sommation de signaux
(condition pour effectuer un filtrage numériquehuP cette raison, nous nous intéresserons

aux différentes techniques de combinaison de puissa
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5. Conclusion et définition de la problématique de la these

L’essor des communications tend a rendre les tewminmobiles toujours plus
performants. Le développement de différents stalsdpousse les industriels a imaginer une
radio configurable, adaptable aux besoins de ikati€ur et, dans I'avenir, intelligente. Par le
biais de I'étude du standard européen UMTS, unéenehdémission numerique originale est
proposée. Le cceur de l'architecture repose suilidation de modulateur\X dont la
structure interne fait appel a des concepts inrntsvan

Le travail de cette thése se situe a ce niveae-ta dhaine d’émission, apres la génération
du signalAX. Il faut alors trouver des moyens originaux eiceffes d’effectuer la modulation
IQ a haute cadence (4 Xcekrae SOit 7.8GS/s pour I'UMTS par exemple) ainsi que
I'amplification de puissance.

La chaine d’émission proposée présente I'avantag®winir, a la sortie du modulateur
AY, deux signaux 1 bit, un par voie, dont la cades&@end uniquement du standard utilisé.
Elle est égale a 2 x.&irale C'est-a-dire 3.9GS/s pour 'TUMTS (3.495GS/s deudCS).

Le défi relatif a la conception d’'une radio logiteeest la reconfigurabilité et donc la
numeérisation des éléments de la partie RF et mascplierement des éléments analogiques
de celle-ci. Tout d’abord, la transposition en R&it doouvoir s’effectuer de maniere
numerique. L'utilisation d’oscillateurs controlés dension ne permet pas de couvrir
'ensemble des standards de communication actAalssi, nous avons congu un mélangeur
IQ numérique qui permet d’effectuer I'opération ddése en RF de fagon totalement
indépendante du standard choisi a été réaliséeedamfigurabilité de cet élément fait partie
des points clés de la synthese d’'une radio lodgciel

Ensuite, et c’est un des points les plus contraitman termes de reconfigurabilité des
systemes radios, les spécifications draconienngstd@dards obligent le concepteur a avoir
recours a des filtres performants au niveau dediare. Ceux-ci, généralement placés en aval
de [Il'amplificateur de puissance, sont constituéglétients passifs classiques non
reconfigurables. Le signal RF devra alors passeupa étape de filtrage numérigue avant son
passage dans le monde analogique, afin de relfsheontraintes au niveau de la conception
du filtre d’antenne.

Enfin, I'architecture de l'amplificateur de puissenne devra pas, dans une certaine
mesure, étre dépendante du standard utilisé. Larenalu signalAX permet d'utiliser des
amplificateurs fortement non linéaires comme desriseurs CMOS et ainsi éviter d’accorder

cet amplificateur pour une bande de fréquence danri@e point sera abordé par
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l'intermédiaire d’'un combineur de puissance quinpeirde réaliser un filtrage numérique FIR.
Les technologies CMOS évoluent rapidement pardaagion des dimensions et des tensions
d’alimentation qui suivent I'évolution prévue pdifRS (International Technology Roadmap
for Semiconductors) [32] et il devient difficile dgnérer de la puissance avec des tensions
d’alimentation faibles. Il convient alors d’utilisele nouvelles techniques de conception
d’amplificateur de puissance par l'intermédiairdamoment du principe de combinaison de

puissance.
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Chapitre Il : Mélangeur numérique et amplificateur

commuté

1. Introduction

La chaine d’émission présentée dans le chapiteegedt est rappelée a la Figure 17. La
génération numérique du signal en bande de basBufikisation de modulateurdX a été
traitée dans [22Ft il convient maintenant de s’intéresser a laipaenh aval. Le signal
numerique a traiter est un signal en bande de bdaat donc le transposer en radiofréquence
puis 'amplifier afin de I'émettre vers la statide base. La premiere partie de ce chapitre est
consacrée a la breve description du modulatlrainsi qu’aux caractéristiques du signal

géneéré par celui-ci. Des informations complémeesareuvent étre trouvées dans [22]

L‘b P et P>
n n | conversion | " |Modulateurs| Mélangeur filtre passe-
DSP de cadence AY numeérique 1 *  bande
Q Z
+ » //: //:
n n 1 4 x F
A S y \
Fs L x Fe 2 x F. 2XxFc
BANDE
Horloges DE
BASE

Figure 17 : Architecture de la chaine d’émission ppposée

L’opération de conversion numérique analogique peewhe donner un support analogique
aux données numériques et nous nous intéressosslalgrartie suivante aux diverses non
idéalités qui peuvent dégrader le contenu spedcinakignal. Nous étudierons notamment
linfluence de la dissymétrie des fronts et duejitt’horloge sur le seuil de bruit en bande
passante. Nous démontrons également qu’il est seices d'utiliser une structure
différentielle pour combattre l'interférence ergganboles.

La partie suivante présente le mélangeur numérgues nous avons réalisé en tenant
compte des résultats de I'étude des non idédditésle la conversion numérique analogique.

Ensuite, la topologie de I'amplificateur de puissamommuté sera détaillée. Dans notre

cas, ou cet amplificateur peut jouer le role devediisseur numérique analogique, une
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nouvelle approche de cet élément est envisagéeaui-€Gedoit non seulement fournir

suffisamment de puissance au signal RF mais il égétiement servir d’interface entre les
domaines numérique et analogique. Aprés avoir ptéskes deux types de commutations
possibles, en tension ou en courant, nous détamkelfarchitecture retenue de I'amplificateur

et étudierons de maniére qualitative I'évolutiorsdeconsommation.
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2. Conversion numeérique analogique 1bit : Non idéal  ités —
Interférences entre symboles — jitter

L’'opération de conversion numérique analogique peroe faire correspondre, a un
« mot » numeérique, une valeur analogique d’une dgan électrique. Dans le cas d’'une
conversion 1 bit, il faut donc définir les valearsalogiques qui codent les mots « 0 » et « 1 ».
La maniere la plus simple de réaliser cette op#matst de faire correspondre a ces
«nombres » un niveau fixe de tension ou de coumaettant ainsi en forme le signal
numerique en un signal rectangulaire a la maniénme lmloqueur d’ordre zéro.

La linéarité du convertisseur est directement &da précision des niveaux analogiques
choisis. Les CNA (Convertisseur Numérique Analogiqd bit sont donc intrinséquement
linéaires car les deux niveaux analogiques son¢migre vue indépendants I'un de l'autre.

Cependant, la maniere dont le mot numérique esvertinen valeur analogique ne
s’effectue généralement pas de fagon idéale. Lasignde la forme d’onde est en effet un
parameétre critique de cette conversion et peutadiegrirés fortement les caractéristiques du
signal. Dans le cas de signaux échantillonnésutat@ spectrale de I'horloge, qui joue alors
le réle d'un oscillateur local, est également umapeetre important de l'opération de

conversion numérigue analogique. Ces aspects sésgmtés dans cette section.

2.1. Nécessité d’'une structure différentielle

A la sortie du modulateuAX, toute I'information est contenue dans la suiteabe
(idéalement des impulsions de Dirac de signes @&®)0sA la sortie du convertisseur
numerique analogique, le support analogique duasiganmérique dégrade l'information
initiale. Afin d’attribuer le maximum d’énergie agsymboles, on remplace les impulsions de
Dirac par des impulsions carrées a niveau maxirnakiple et a durée égale a la période
d’échantillonnage. Du point de vue mathématiqueeagpération est équivalente a un filtrage
du signal original par un filtre numérique a réemrnimpulsionnelle finie (FIR) de type
“palier”. Ceci n'est pas sans conséquences suegnté du signal codé, car le spectre du
signal se trouve multiplié par un sinus cardindhsd un affaiblissement inégal de I'énergie
spectrale a lieu. Cependant, si le signal utilecestenu dans une bande étroite (par rapport a
la frequence d’échantillonnage), on peut considguer dans la bande utile le sinus cardinal
garde une valeur constante. De cette maniére fiotation d’ordre zéro du signalX
conduit, au pire, a l'affaiblissement de I'énergi@ signal utile sans dégradation de
I'information véhiculée. Dans notre cas, la bandssante de 'UMTS étant de 60MHz autour
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d'une porteuse a 1.95GHz et la fréequence d’échamtibge étant de 7.8GHz, on peut
considérer que le codage par des impulsions caméelifie I'énergie du signal de maniere
uniforme. Cependant, en pratique, un codage paegppose un autre probléme lié a une non-
idéalité des fronts des impulsions carrées élénrest@odant les symboles (Figure 18 en
haut). Sur cette figure les symboles ¥, X5 et %, ayant la méme valeur logique, ne sont pas
représentés par la méme énergie. Ainsi, on pettestire a ce que le spectre du signal soit
modifié. Une autre sorte de distorsion est intrtelbrsque les fronts sont dissymétriques,
soit il y a une différence temporelle entre fromtsntants et fronts descendants (un exemple
est donné a la Figure 18 en bas, ou les frontsantmsont avanceés et les fronts descendant
retardés), soit les temps de montée et de dessentelifférents Dans tout les cas, I'allure des
fronts modifie inégalement I'énergie des symbolesitifs et négatifs.

Vn 1 Xs 1 X 1
| | |
| | /
| |
T T > 1
T /:
1 1 |
| | |
| | |
| | |
Va I Xs I Xs |
| | |
| |
1 1 1 :t
11 1 1/
| | |
t t |
| | |

Figure 18 : Interférence entre symboles — en hautfronts symétriques — en bas : fronts

dissymetriques

D’aprés ces considérations on serait tenté deecrpie plus les fronts sont lents, plus le
signal original est dégradé. Cependant nous mastgque seule la distorsion du deuxieme
type introduit des erreurs au niveau du spectre @igure 19 et Figure 20). Les spectres des

figures suivantes ne sont pas normalisés en ardplitu
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Figure 19 : Spectre du signal avec les fronts lensymétriques (le rapport entre temps de

transition et période est de 0.25) et avec des frisnidéaux

La différence principale entre les deux cas paet &€primée de la fagon suivante : sur le
premier signal, un front (montant ou descendarppep une réduction d’énergie équivalente
sur chacun des deux bits. Sur le deuxiéme, comnie peut constater, le front montant est en
avance par rapport au moment de transition idéafesi I'énergie du symbole négatif est
davantage réduite par rapport a celle du symbos#tipdde méme, les fronts descendants
rognent davantage I'énergie sur les symboles rfégqtie positifs. En termes de contenu
spectral, I'effet des fronts asymétriques se titapai une élévation du bruit dans la bande du
AY [33]. En effet, contrairement a I'opinion répandage n’est pas le fait d’'introduire des
fronts qui crée linterférence entre symboles, maisdéséquilibre entre les énergies des
symboles négatifs et positifs engendrés [34]. leesp du signal avec les fronts décalés de la
Figure 20 a été obtenu en introduisant un décakmeorel de 5ps entre les fronts montants
et descendants (cela correspond a une erreur thenvi% pour un signal d’horloge a
7.8GHz). Les fronts sont modélisés par une sineseittre —pi/2et pi/2, ce qui permet
d’assurer une continuité de la premiéere dérivéeaxtisémités de I'intervalle. On observe une

remontée du bruit en bande de +30dB.
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Figure 20 : Spectre du signal avec des fronts dééal et du signal avec des fronts

instantanés

Ce résultat signifie qu’il n’est pas nécessaireniteimiser la durée des fronts par rapport a
la durée des symboles (cela nous obligerait aitlava des fréquences largement au dessus
de la capacité de la technologie). Par contre,stl gimordial que les fronts soient
symétriques. Cette symétrie peut étre obtenue #isant des architectures différentielles.
Pour justifier ce propos, des simulations Speatteete effectuées sur deux configurations de
convertisseur : unipolaire et différentielle (Figu21). Le convertisseur utilisé est simplement
une cascade d’inverseurs CMOS de taille croisspatenettant de piloter une charge 50
Ohms. Les spectres de la Figure 22 confirment noypmthese, a savoir que I'utilisation
d'une structure différentielle permet de symétrites fronts et ainsi de s’affranchir du

probléme d’interférences entre symboles.
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Vsortie

Figure 21 : Schémas des convertisseurs numériquealagigue unipolaire (gauche) et

différentiel (droite)

Amplitude (dB)
R
‘E’,

':‘I‘
'|
I|}| IJ

19 195 2
Fréquence (Hz)

Signal en sortie du
convertisseur
unipolaire

Signal en sortie du
convertisseur
differentiel

Signal idéal

Figure 22 : Spectres des signaux relatifs aux comiisseurs unipolaire et différentiel

Hormis I'absence d’interférence entre symboles;dafiguration différentielle offre bien

des avantages. Premiérement, elle fait gagner aciauiade deux en excursion de niveau en
sortie (soit un facteur de 4 en puissance). Ellenpe de coder le signal de sortie sur trois
niveaux et non sur deux (un niveau supplémentaiparait lorsque les deux sections généerent
la méme tension en sortie), ce qui est équivalem eéodage sur 1.5 bits. Cette propriété peut

étre utilisée pour réaliser un codage avec retaéra.

N |1 sortie
o> » PA
——»| Modulateur AZ || 1 4xF¢
> Hz
Multiplexeur
N Ql =
——>| Modulateur AZ | 5 1 sortie
2XFC r 4 > o » PA
Hz 2xF¢ XF¢
Hz Hz

Filtre
d’antenne
+ Balun

charge

Figure 23 : Transmetteur a architecture différentidle

© 2008 Tous droits réservés.

35

http://www.univ-lille1.fr/bustl



These d'Axel Flament, Lille 1, 2008
Chapitre 1l : Mélangeur numérique et amplificatexammuté

Cependant, la configuration différentielle a unxpriotamment un doublement du nombre
d’étages de puissance et la nécessité d’'une cooneddférentielle/unipolaire (ou single-
ended) dans la mesure ou I'antenne nécessite nal si&férencé par rapport a la masse. La

Figure 23 présente alors 'architecture utilisée.

2.2. Etude du jitter

L’incertitude de [linstant d’échantillonnage de dithoge, appelée jitter (ou gigue
temporelle ou encore bruit de phase de I'horlogedroduit une erreur sur le signal
analogique. Nous avons donc étudié l'influence dterj grace a une modélisation
mathématique du phénomene avec Matlab, sur la di#gwa du signaAX en observant les
modifications spectrales de celui-ci. Nous avornspesgé que le jitter total était la somme de
deux jitters distincts : un jitter déterministe s@upar les sources de bruits déterministes
extérieures et un jitter aléatoire gaussien. Eatefbut jitter peut étre décomposé en somme
de bruits de phase indépendants de deux typeSEBE&I][38] :

e un jitter dit « déterministe » décomposé en trges :

0 un jitter périodique qui est causé par les soumesbruit extérieures
comme par exemple une alimentation commutée, et klofluence est
assimilable & une modulation de fréquence

0 un jitter dépendant du rapport cyclique causé arfdonts asymétriques
et/ou des erreurs sur les seuils de décision

0 un jitter dépendant des données également appé&défémence entre
symboles

* un jitter aléatoire

Dans le paragraphe précédent, nous avons dénrjiditance d’utiliser un étage de sortie
différentiel dans le but de minimiser I'influencesdfronts asymétriqgues et par conséquent
l'interférence entre symboles. De plus, aucune@uaommutée n’est utilisée dans la chaine
de transmission, il N’y a donc a priori aucune dbation de jitter périodique. C’est pourquoi
nous supposons que le jitter perturbant le sigea sniguement composé du jitter aléatoire
de 'horloge. Au niveau spectral, le jitter aléatoapporte une remontée du plancher de bruit
dans la bande passante [35] [36].

Des « échantillons de jitter » ont donc été obtemysrtir de leur distribution [37] [38].
La Figure 24 représente un exemple ou 20000 édloastde jitter suivant une loi gaussienne
de moyenne nulle et de variance égale a 1.6pstérgémérés. Ceux-ci servent a calculer les

instants de commutation bruités du sighal
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250
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Figure 24 : Histogramme des échantillons de jittegénérés

Afin d’avoir une précision temporelle importante miveau des instants de commutation,
il est nécessaire d’échantillonner le signal avee fréquence trés élevée (par exemple, un
échantillonnage a 100GHz ne permet qu’une résalugmporelle supérieure a 10ps), ce qui
a pour conséquence d’augmenter considérablememergss de calculs. Aussi, nous avons
utilisé un artefact de calcul : le décalage tempduefront n’est pas représenté par un instant
d’échantillonnage précis mais par la valeur de phmde du signal échantillonné a une
cadence plus faible. En effet, nous avons vu querdduction d’'une pente lors des
commutations du signal ne modifie pas son speCe¢te astuce est représentée a la Figure
25, ou deux signaux issus du modulatadl, cadencés a 7.8GHz, sont échantillonnés a
78GHz (résolution temporelle d’environ 12.5ps). fr&cision des instants de commutation
idéaux (bleu) et bruités par les échantillons dd-igure 24 (rouge) est reportée sur la
précision de I'amplitude du signal (les nombresssilatlab sont codés par défaut sur 16 bits

en virgule flottante).
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Figure 25 : Représentation temporelle des signau¥X avec des instants de commutation

idéaux et bruités

La Figure 26 présente les spectres des sigidinavec des instants de commutation
idéaux et bruités. Pour quantifier la dégradatippaatée par le jitter, nous sommes partis des
spécifications de 'ACLR (Adjacent Channel Leakd&pio) de la norme UMTS qui spécifie
un ACLR de 33dB @ 5 MHz et de 43dB @ 10 MHz. Noaasisommes fixés une marge de
sécurité en imposant 50 dB d’ACLR. Dans ces comatti nous observons qu’un jitter de
1.9psms est suffisant pour assurer les spécificationssibei Cette valeur correspond au bruit

de phase maximal que I'horloge a.4levra étre capable de produire.

N\

Remontée du plancher de
bruit d0 au jitter aléatoire

[

l.'\ ?” ‘M J‘WW W Y

Figure 26 : Influence du jitter aléatoire sur le catenu spectral du signalAX
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3. Mélangeur numeérique

3.1. Principe

La transposition RF d’un signal IQ nécessite d@&fier I'opération suivante :
| co{27F t) +Qsin(27F 1) Eq. [2]

avec k qui est la fréquence centrale du standard coréidiéiaut donc générer un cosinus et
un sinus a § effectuer deux produits puis une somme.

Ainsi, gu’il s’agisse du domaine analogique ou nuque, pour transposer la fréequence,
on emploie un multiplieur associé a un oscillateagal, générant la sinusoide porteuse.
Cependant, dans le domaine numérique, ceci amereffeatuer des multiplications
numeriques d’autant plus complexes et rapides gukargeur de mot et la fréquence de
transposition sont importantes.

Afin d’effectuer la transposition en RF numérique deux signaux numeériques, la fagon
la plus aisée de réaliser cette opération congig@nérer un sinus et un cosinus numérique a
F.. D’aprés le théoreme de Shannon, un échantilgmra4k du sinus et du cosinus est
suffisant pour retranscrire correctement ces sigrjaf] [40]. On obtient ainsi une suite [1;
0;-1; 0] pour le cosinus et [0; 1; 0;-1] pour laws ; chaque bit ayant une durée de 1{)(4F
Les séquences | et Q (multibits dans un cas gérsat alors pondérées par ces motifs, puis
additionnées. Ainsi, a chaque période d’horloge,des deux arguments est nul, l'autre
prenant la valeur du signal | ou Q multiplié parotl-1. Cette opération peut facilement étre

réalisée avec des portes logiqgues OU exclusif (vgure 27) ou des portes de transmission.

Multiplication par « 1 » Multiplication par « -1 »
100 100

1 1
jD 1001 jD 0110
0000 1111

Figure 27 : Exemple de multiplication par 1 et -1 tlune trame 1001

On se rend immédiatement compte que seul un édbargur deux des signaux | et Q est
utilisé dans l'opération. Le signal de sortie esmticdune séquence de la formg h+1, -lh+2, -
Qn+g] comme il est présenté a la Figure 28. Par cores#éqles signaux | et Q peuvent étre
cadencés deux fois plus lentement que le signaoditee sans perte de précision dans la

transposition.
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Figure 28 : Opération de transposition en fréquence

Cependant, si les deux modulateWs travaillent de fagon synchrone, ils générent
simultanément les donnéesdt Q, au lieu de | et Q1. L'opération de multiplexage ne
réalise donc pas un réel entrelacement des dommouésgue la séquence obtenue est algrs [I
Qn -lh+2, -Qn+2. Cela introduit des images non atténuées au nivka spectre du signal
comme il est décrit sur la Figure 29 car la modolane s’effectue pas en quadrature. La
solution utilisée pour éviter ce phénomene estie’poler les échantillons de la voie Q avant
le modulateuAX pour introduire un décalage d'un quart de péraml& entre les deux voies
afin de permettre un réel entrelacement des dorjdégsc'est-a-dire de générer I'échantillon

Qn+1 a la place de I'échantillonQL’image est ainsi totalement supprimée.

Ilmage | | /Clanal
g0 Nt
g 100 [ ----- -
€ 120 'I"T'l"f['T"' TN ol — e "*':“'"]ll',i,'
3 o, | e
: i li#'fl (S ,.u‘*Wl‘r‘W ‘
N L A [f ol P
< _160 il | | W |.‘._ \.|||| H;M
80 Lo f—|————————"_iﬂ| ,,,,,,,,, ]
200 1.ei;5 1.i9 195 '2 2.i05

Fréquence (GHz)

Figure 29 : Spectre du signal avec et sans inter@tion de la voie Q
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3.2. Architecture du mélangeur numérique

Le synoptique de la Figure 30 présente I'architectie base du multiplexeur. Celui-ci est
composé de bascules D et de portes de transmiss@rpremier étage de portes de
transmission permet de choisir | ou son compléne¢rn® ou son complément ; le second
sélectionne la voie | ou la voie Q. Les étagesabeible servent a synchroniser les données et
a isoler les différents étages de portes de traassom.

Il est nécessaire d'utiliser trois horloges (FigB83 pour réaliser I'opération globale : une
a 4k, une autre a 2Fet enfin une derniére a.FDans le cas de 'UMTS, ces horloges ont
donc pour fréequence 7.8GHz, 3.9GHz et 1.95GHz. rnfi est nécessaire de geénérer

egalement le complément des horloges etk 2F.

CLK3 (4Fﬂ |
CLK1 (Fo) | -

Bascule D active
CLK1 > sur front montant
I |
—I— Porte d
CLK2| 1A orte de
> CLK?2 transmission
CMOS
r CLK1 oA —I—
| CLK2|
cLkaf 1B —
Q ’ CLK2
CLK2 e
—D
- CLK1 l —
Q CLK2 | 2B
CLK2 >1D ?
i CLK2

Figure 30 : Architecture du multiplexeur et diagramme simplifié des horloges utilisées

dans le mélangeur
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Il faut remarquer que les non idéalités présentées de la section précédente
interviennent ici au niveau de la bascule 3. Laception de cet étage devra donc répondre a
des exigences séveres en termes de symétrie dds. fle plus, afin de pouvoir utiliser le
multiplexeur, il est nécessaire d’'utiliser des ldss pouvant fonctionner a des fréquences
elevées (de l'ordre de 8GHz). En utilisant les rod#s classiques de conception de blocs
logiques, il parait difficile d’atteindre de tellesadences. En effet, les cellules logiques
basiques des procédés ST 90nm et 65nm ne le pennpts [42] [43]. Pour cette raison,

nous avons implémenté une bascule reposant swodespts logiques rapides.

3.3. True Single Phase Clock Flip-Flop (TSPCFF)

La bascule utilisée dans le multiplexeur doit pauvonctionner avec une fréquence
d’horloge élevée et produire un signal de sortiecades fronts symétriques. Pour cela, nous
avons utilisé une flip-flop utilisant la logique mymique True Single Phase Clock (TSPC)
dont le design, ainsi que son layout (5.4 x 4.5)ustht exposeés a la Figure 31 (le rapport de
forme entre PMOS et NMOS est fixé a 3). Les dimamsides transistors sont normeés par
rapport a la longueur de grille minimale (1 = 0.6

Ce type de bascule apparait dans la littératurem@métant I'une des plus rapides [44].

Vdd
clk
B EC B

D2
X — outl
D
clk D1 clk 1 o
S S EA R
Y z 3
clk |8
S EL A

Gnd

Figure 31 : Schéma et layout de la bascule utilis€SPCFF)

Son comportement est le suivant :
» lorsque I'horloge (clk) est & un niveau bas, orcpaége le nceud D2 agyvia le
PMOS, les sorties outl et out sont en haute impéjadest-a-dire qu'elles
conservent leur valeur (phase de maintien ou «¥pl&ur le nceud D1, on a le

complément de D.
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» Lorsque I'horloge passe a I'état haut. On évaluealaur présente sur le nceud D1
(phase d’évaluation). Si D1 est a I'état bas, dli#sne change pas sa valeur (car il
était préchargé a un état haut). Si D1 est a I'était, alors D2 se décharge a
travers les transistors NMOS. Les noeuds outl etwouént I'évolution de D2.

Les différentes configurations (clk=0 et clk=1) soeprésentées a la Figure 32.

B L e g L O
| O “No | | ]
c whebe (Lol

Figure 32 : Fonctionnement de la bascule lorsquekck 0 (a gauche) et lorsque clk =1 (a
droite)

Le challenge relatif & la conception de la basestedonc de minimiser I'écart entre temps
de montée et temps de descente ; idéalement cexmxiceégaux et « symeétriques ». Au niveau
de notre architecture, cela revient a dire quesiheps de descente de outl doit étre égal au
temps de descente de D2 additionné au temps deéendetoutl. En fait, il faut ralentir la
décharge de outl et/ou augmenter la rapidité dehaege. On effectue cette opération en
diminuant la taille des transistors NMOS dans letsjoutl se décharge. La valeur optimale
est trouvée par simulation.

Nous avons réalisé un étage de buffers de sontregiant de piloter une charge dets0
sous 1V (tension d'alimentation des transistors GV@nm). De la méme maniére que
précédemment, il faut assurer la symétrie des drdatsignal en sortie des buffers. Ceux-ci
sont constitués d’inverseurs CMOS de taille croigsa

Le diagramme de I'ceil de la Figure 33 présentepksormances obtenues a la sortie
d’'une bascule dynamique TSPCFF non chargée. Nasenains que les temps de montée et
de descente sont tres proches I'un de l'autre &nvaespectivement 17.2ps et 17.4ps.
L’introduction d’'une charge capacitive augmentedémment les temps de montée et de

descente mais ceux-ci restent égaux.
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11g © eyeDiagram

8G0m
5G0m
2G0m
—196m ' L .
5.60 1B0p 200p

Figure 33 : Diagramme de I'ceil des signaux en soetid’une bascule TSPCFF @ 80°C
pour un process typique

3.4. Synchronisation du signal de sortie

L’architecture du multiplexeur de la Figure 30 mmé® cependant un inconvénient. A la
sortie de I'étage 2 de bascules, les données paovete la voie | et celles provenant de la
voie Q ne parcourent pas le méme « chemin » judgubascule 3 comme on peut le constater
sur la Figure 35 et le chronogramme de la Figure 35

olie
- 1
oF. | A 1}
>
—
oF
’ 4F. | 3
>
Voie Q
2F. | 2B ]
> —
2F

Figure 34 : Chemin critique
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CLK2

Entrée bascule 2A

ll|=

Entrée bascule 2B Q, Q

4

X
X
X
X

o

Sortie bascule 2A

(~p

l_
XK XX

Sortie bascule 2B

CLK3 T

Entrée bascule 3 i)( D(
|

X

X
X
X

O]
-1=4F

Figure 35 : Chronogramme des signaux au niveau dihemin critique

La donnée issue de la bascule 2A transite immédgie par la porte de transmission
alors que la donnée issue de la bascule 2B « attante demi période a 2Kles deux
données n’'ont pas le méme temps d’établissemeat)e @issymétrie du temps de parcours
des deux voies peut introduire une dissymétrie filests sur le signal, induisant par
conséquent une remontée du niveau de bruit ddrenide passante. Il faut donc s’assurer que
les données qui arrivent au niveau de la derniaselle aient le méme temps de parcours et
s’établissent avec la méme précision, ceci dansouci de rendre le retard indépendant des
données. Avec des cadences €élevées comme dansapptigation, ceci n’est pas toujours
evident. Il est fortement déconseillé de calibrerslystéme, notamment par des retards
d’inverseurs, sous peine de perdre complétemesbuplesse au niveau de la fréquence de
travail. La Figure 36 représente I'évolution tengiler ainsi que le diagramme de I'ceil du

signal avant la bascule 3.
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1.16 o: JSavant_Bascule3_wi

73@m
33@m

1m0 -
@ .BOEAaED BB.6B66B87p 173.33333p 260 . G0g@dp

Figure 36 : Evolution temporelle et diagramme de teil du signal avant la derniére

bascule dans la version initiale du mélangeur numégue

Dans cet exemple, les horloges sont toutes idéalest-a-dire que les instants
d’échantillonnage sont supposés idéaux et synchraree qui n’arrive jamais en pratique.
D’autres simulations ont montré que la bascule &lmntillonnait pas correctement les
données lorsque les horloges n’étaient pas parfaite synchrones. Sur cette figure, on
s’apercoit que la forme d’'onde du signal n’est idastique pour une méme valeur logique et
dépend des échantillons précédents.

Afin de synchroniser les données au niveau du ahemiique, un étage supplémentaire
de bascule, cadencé par le complément de I'hordogg, est inséré a la sortie du premier
étage de porte de transmission de la voie Q (vigurE 37). Cette derniére introduit un
décalage entre la voie | et la voie Q ; ainsi laestes données transitent par le dernier étage
de portes de transmission (qui travaille en oppmsite phase), le temps que mettent les
données | et Q entre le début du chemin critiqueetrée de la bascule 3 est rigoureusement
identique. Le chronogramme de la Figure 38 monwe &s données des deux voies
s’établissent alors de la méme maniére. On assupud la stabilité des données au niveau
du second étage de portes de transmission, lesvibgesx ayant désormais une demi période a
2F; pour s’établir correctement. Il faut remarquer tggehorloges contrélant le dernier étage
de portes de transmission ont été inversées pporiad celles de I'architecture originale, ceci
afin de garantir la suite Jl Qn+1, -lh+2, -Qn+3l. La Figure 39 représente I'évolution temporelle
ainsi que le diagramme de I'ceil du signal avantéscule 3. Les formes d’onde sont
identiques et ne dépendent plus des échantillatrtdents. La symétrie des fronts est ainsi

assurée.
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Figure 37 : Insertion d’'une bascule supplémentairelans la voie Q afin de rendre le

temps de parcours des données indépendant du chenmarcouru

CLK2

Entrée bascule 2A

Entrée bascule 2B

Sortie bascule 2A

Sortie bascule 2B

Sortie bascule 2C

CLK3

Entrée bascule 3

|1

Q2

A
A
X
A

Figure 38 : Chronogramme des signaux au niveau dihemin critique
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Figure 39 : Evolution temporelle et diagramme de beil du signal avant la derniére

bascule dans la version corrigée du mélangeur numéue

3.5. Performances simulées du multiplexeur

La Figure 40 présente le layout complet du multiple. Celui-ci mesure 21.5 x 24.5umz.

Figure 40 : Layout du multiplexeur

Le diagramme de I'ceil de la Figure 41 présentepkformances obtenues a la sortie
différentielle des buffers (c'est-a-dire au nivelada charge 1Q0 différentiel et sans filtrage)
a 80°C pour un process typique (TT) et lent (S8 temps de montée et de descente dans ce
dernier cas sont d’environ 22ps. On remarque cegegnkh dépendance des données qui

apparait dans le cas SS.
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Toutes les simulations ont été effectuées sousncadavec les Design Kits ST CMOS

90nm.
g _  eyeliagram
syelDiagram
19 | A 1.9
@G
1 F 5
—2.0 T e B . p K m elta: . r -1
@39 120p 20@p B: (B6.1476p —900.28%m)  slope: —78.70340

Figure 41 : Diagramme de I'ceil des signaux en sogtides buffers sur une charge 1@®

différentielle @ 80°C pour, a gauche, un process Tét a droite un process SS
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4. L’amplificateur de puissance commute

4.1. Introduction

L’amplificateur de puissance qui est un élémentisipehsable dans une chaine de
transmission doit également permettre, dans l'sgchire que nous développons, la
conversion du signal numérique en un signal angi@gi Dans le chapitre précédent, nous
avons vu que cette opération peut étre réaliséeeant commuter des sources de courant ou
de tension. Nous verrons ici précisément pourgoosrvons opté pour la commutation en
tension. Nous décrirons ensuite la conception dwedisseur numérique analogique de
puissance fonctionnant en mode tension. Une étedéa cconsommation de celui-ci sera

effectuée.

4.2. Convertisseur numeérique analogique (CNA) de pu  issance a

commutation : Mode tension et mode courant

D’une maniére générale, on distingue principalentens modes de fonctionnement des

convertisseurs numérique analogique :
* Le mode tension dans lequel une tension de référest divisée en différents
niveaux par I'intermédiaire d’'un réseau resistif
* Le mode courant dans lequel la valeur analogiquel#enue en additionnant des
courant issus de sources unitaires ou pondérées
* Le mode a distribution de charge dans lequel lawrahnalogique est obtenue en
redistribuant les charges via un réseau de capae€itéutilisant les techniques de
capacités commutées
Ce dernier mode présente peu d’intérét dans led'cere conversion numérique analogique
1bit.

Pour choisir la topologie du CNA 1 bit, nous noommes intéressés a I'évolution de la
consommation dans le cas du mode tension et du mogent. En effet, un des enjeux
relatifs a la conception d’amplificateurs de pumssaest la réduction de la consommation de
ces étages, ce qui permet d’augmenter I'autonomseterminaux mobiles. Nous avons donc
étudié I'influence des deux types d’amplificateurcdnmutation en mode tension et en mode
courant sur la consommation en présence d’un Bitectif en fréquence.

Dans le cas d’'un amplificateur a commutation, [gnal a traiter est généralement un

signal de type carré dans lequel on veut réecupgrempartie de I'information spectrale, ce qui
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nécessite I'emploi d'un filtre (dans notre cas, si@upposons que l'information utile est
située a la fréquence fondamentale du signal cdragprésence d'un filtre sélectif au niveau
de la charge modifie I'évaluation de la consommmatilt dernier étage. Dans le cas ou le
signal n’est pas filtré, c'est-a-dire lorsque large est purement résistive, la consommation
est maximale. Le courant débité sur l'alimentateotea méme forme d’onde que le signal
d’entrée. Dans le cas de commutation en tensiofiltie est constitué par exemple, d’'un
assemblage LC série, qui présente une impédanaaghément nulle a la fréquence d’accord
et idéalement infinie en dehors de sa bande passamnbsi la puissance fournie par
'alimentation ne contient que I'information util&u contraire, dans le cas de commutation
en courant, le filtre sélectif est constitué d'wssemblage LC parallele qui, lui, présente une
impédance théoriquement infinie a la fréquenceabet et idéalement nulle en dehors de sa
bande passante. La puissance fournie par I'alimtientaontient par conséquent la puissance
utile mais également la puissance hors bande.ierdans les deux cas, la puissance fournie
a la charge résistive soit identique, la puissdogmie par I'alimentation et par conséquent le
rendement de cet étage, défini comme étant le rapptre puissance récupérée sur la charge
résistive et puissance consommee, est meilleurs lgaoas de commutation en tension. La
Figure 42 explicite ce phénomene. Sur cette figtroes configurations sont présentées. En
premier lieu, le cas ou il n’y a pas de filtre duelau de la charge est représenté, ensuite, le
second cas ou la commutation s’effectue en modsiaenenfin le troisieme cas ou la
commutation s’effectue en mode courant. Les filtsest supposés idéaux et les formes

d’ondes associees aux trois topologies sont repiéss
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Figure 42 : Influence d'un filtre sur la consommaton d’'un étage en commutation

Puissance récupérée ay _ Puissance délivrée par
, Puissance utile ) ) rendement
niveau de la charge I'alimentation

Sans filtre Vdd#/4R Vdd2/2R 1/2
Commutation VAdHR, 1

en tension 2Vdd2i?R_

: 2Vdd2r?R.
Commutation
Vdd?/2R 4/r?
en courant

Tableau 1 : Comparaison chiffrée des trois architdares d’amplificateur de puissance
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Le rapport du rendement entre amplificateur a cotatimn en tension et a commutation
en courant est de =/ (~0.405) : dans le cas idéal, on a par conséquemtréduction de la
consommation de 60%. A la vue de ce constat, ndussissons par conséquent un

amplificateur fonctionnant en mode tension.

4.3. Conception de I'amplificateur de puissance com muté en mode
tension

L’architecture la plus simple d’amplificateur deiggance commuté en mode tension est
linverseur CMOS. Pour pouvoir piloter une charge 812 (impédance typique d'une
antenne) sous 1V, il est nécessaire d'utiliser clr@ne d’inverseurs de taille croissante. En
effet, en sortie du mélangeur numérique, I'inversest composé d’un transistor NMOS de
taille 6/1 et d’'un transistor PMOS de taille 1811 représentant la taille minimale de la
technologie utilisée et vaut 0.09um pour la techge CMOS 90nm et 0.06um pour la
technologie CMOS 65nm. Cet inverseur ne permetdeapiloter une charge 9Q sous 1V
car les transistors sont trop étroits (ils ne pdtené pas de délivrer les 20mA nécessaire a
I'établissement d’'une différence de potentiel d’aik bornes d’'une résistance &). Aussi
une simulation paramétrique nous a permis de difoener les transistors de cet inverseur
(Figure 43). Le rapport de forme entre NMOS et PME386de 2.28 afin d’assurer une tension
de seuil au milieu de la dynamique ainsi que destér symétriques. Les transistors n’étant
pas idéaux, ils présentent en zone triode unetaésis notéey, qui, dans le cas du PMOS,
constitue avec la résistance de charge un divigsistif. Cette résistance, proportionnelle au
rapport L/W, doit donc étre minimisée. Enfin nousutvons une largeur de 1408um
(~23500/1) pour le PMOS et de 616pum (~10300/1) deuNMOS qui semble un bon

compromis, la simulation donne une résistance muyeie 0.5€.
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Figure 43 : Simulation de la caractéristique statige d’'un inverseur CMOS pour

différentes valeurs de largeur de grille et schémélectrique associé

Il n'est pas possible de connecter directement aagje a la sortie du mélangeur
numérique. En effet, la capacité de grille de neeiseur est beaucoup trop importante pour
permettre aux signaux de s'établir correctemente dnaine d’inverseurs CMOS de taille
croissante (Figure 44) a donc été introduite disatit des transistors interdigités.

Vdd Vdd

Vdd Vdd Vdd Vdd Vdd Vdd

17/1 =qa7/1 12711 —aA[340/1 ~d[933/1—d [7793/ 4 [6800/L [ 23467/1

n 20/1 =—[53/1 140/1—la00/1—|1 063/ | 2800/ l0267/2S 500

[ S

Figure 44 : Chaine de buffers utilisée

Le fonctionnement dynamique de cet étage peut\&rdié a la Figure 45. Un signal
WCDMA cadencé a 7.8GS/s attaque la série de buffaus cette figure est représenté le
signal obtenu aux bornes de la résistance de ch@mgeeut remarquer le décalage de la
tension de sortie lorsque I'on se trouve a I'étatithdd au diviseur résistif constitué par la
résistance de conduction et la résistance de chlaegeourant provenant de I'alimentation est
également tracé. A I'état haut, une composanteraomtd’environ 20mA liée a la résistance
de charge (1Vv/9Q) se superpose au courant consommeé. La consomnmediogvaluée a

~25.5mA, la majeure partie du courant étant conséeniors des transitions.
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Pour une application radiofréquence, il faut insémee capacité de découplage entre la

sortie de 'amplificateur et la charge résistivenoettre un mode commun gJ2.

:,ﬂ m q ( W ( Tension aux

<«— bornes de la
0.6} charge 50Q

04r

Courant

0.2 traversant la
JW kJ\ jq charge 50Q
ok
8 2

2.0 24 2. 36 20

Temps (ns) 3

Figure 45 : Simulation temporelle des buffers

4.4. Consommation dans une chaine de buffers

La consommation totale d’'une chaine de buffers peatcalculée comme étant la somme
des consommations de chaque étage d’inverseudduai cas sont a traiter : les inverseurs
dont la charge est constituée d’'un autre inverstug dernier inverseur de la chaine, dont la
charge est constituée par I'antenne et éventuetiedien filtre passif. Idéalement, I'efficacité
d’'un inverseur, définie comme le rapport entre égsgance utile a fournir a la charge et la
puissance consommeée, est de 100%. Malheureusedeenpmbreux mécanismes viennent
dégrader ces performances :

» Pertes par chemin direct (direct path current). teesps de montée et de descente du
signal ne sont pas nuls et par conséquent, ilexistlaps de temps durant lequel les
deux transistors conduisent ; ainsi, un cheminctieatre la tension d’alimentation et
la masse est crée. La puissance consommée moysrégaee a :

PCD tdedd I peakf Eq. [3]
avec fq le temps moyen de montée et de descente du calgardurt-circuit, Jeax 1a
valeur pic du courant lors d’'une transition et ffliquence de commutation. On
suppose ici que le courant de court-circuit estodme triangulaire (Figure 46) pour
simplifier 'expression de la puissance consomnerecp mécanisme.

* Pertes par commutation. L’existence d’'une capagcitinseque du transistor au niveau
du nceud de sortie (additionné a la capacité deggehanplique la consommation d’un
courant lorsque I'état de sortie varie. Les chargiedécharges successives de cette

capacité induisent une consommation moyenne égale a
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—_ 2
I:)dyn - Cout\/dd f Eq [4]
avec Gy la valeur de capacité au noeud de sortie et étpusnce de commutation.

Vin
A

Figure 46 : Courant de court-circuit dans un invergur CMOS

Dans la chaine que nous avons implémentée, ilyiteétages d’inverseurs. Pour les sept
premiers, la consommation peut s’écrire comme étasbmme des pertes par chemin direct

et par commutation :

P - I:)CD + I:)yn - tdeddI pe

conso d

f +Cout\/dzf :Vddf(tmdl +C V )

ak peak out ~ dd

Eq. [5]

La capacité & de I'étage n est formée de la capacité de sodidadage n et de la
capacité d’entrée de I'étage n+1. La capacité dieste I'étage n est composée des capacités
drain-grille et drain-substrat des transistor NM&3PMOS et la capacité d’entrée de I'étage
n+1l est composée des capacités grille-drain, guilece et grille-substrat des transistor

NMOS et PMOS. On peut alors écrire la capacitéotitesde I'étage n comme suit :

=(C +C +C +C

dg_NMOS_n db_NMOS_n dg_PMOS_n db_PMOS_n )

+(C +C +C +C +C +C

gd_NMOS_n+1 gs_NMOS_n+1 gb_NMOS_n+1 gd_PMOS_n+1 gs_PMOS_n+1 gb_PMOS_n+l)

Ces capacités sont proportionnelles au produit @Wés& transistors. L'estimation de ces

out_étage n

capacités étant assez complexe a effectuer, omxpp la capacité totale du nceud de sortie
comme étant la capacité d’entrée de I'étage suivante dernier est constitué de transistors
plus larges. Ainsi, on obtient, pour des longualegrille égales, une valeur sous-estimée de
la capacité au noeud de sortie :
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Cout_etage_n = Cg_NMOS_n+1 + Cg_PMOS_n+1 = (an_etage_n+1 n_etage n+l + p_etage n+l p_etage_n+1) oxyde
= Cogolb W, e vt W, e )
Eq. [7]
avec Gyde la capacité surfacique d'oxyde de grille qui vaaviron 9fF/um? (mesurée en

caractérisant une capacité MOS). Pour les septiprergtages, on obtient comme largeur

cumulée :
W_ . =48950x 006 = 2937um Eq. [8]
et comme capacité équivalente :
Cow =W, XL XC . =2937x 006x9e—-15=1600fF Eq. [9]

Examinons maintenant les pertes par I'existence d@ourant de court-circuit lors des
commutations. Il faut calculer le temps de montégeedescente ainsi que la valeur pic de ce
courant. La valeur pic du courant de court-cirseitretrouve sur la caractéristique statique de
linverseur et est directement proportionnelle apport W/L. Le Tableau 2 présente les

courants pics obtenus pour les différents étagés cleaine de buffers.

Inverseur (PMOS/NMOS) | Courant pic (mA)
17/1-7/1 0.051
47/1-20/1 0.15
127/1-53/1 0.41
340/1-140/1 1.1
933/1-400/1 3.08
2493/1-1063/1 8.23
6800/1-2800/1 22.06

Tableau 2 : Courant pic des inverseurs de la chairde buffers

Les temps de montée et de descente de ce courariésoa ceux du signal d’entrée des
buffers (voir Figure 46). L'analyse temporelle degerseurs montre que ce temps total est
d’environ 20ps (on suppose que ceux-ci sont égathague étage afin de faciliter le calcul).
Pour les sept premiers inverseurs, on peut dora@&via consommation, pour un signal carré
a 3.9GHz. Celle-ci vaut :

conso_7étages eak _n + 16()@_13 = ng Eq' [10]

P = 39e9x (20psx Y I,
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Nous avons estimé la consommation de cette ménmeechaus Spectre et nous trouvons
un courant moyen débité de l'alimentation de 9.8safis 1V. Les approximations que nous
avons effectuées permettent une estimation rapid&ge sous-évaluée de la consommation
de la chaine d’inverseurs.

Pour le calcul de la consommation du dernier ireuarsla simulation reste le meilleur
moyen de I'évaluer. En effet, le calcul de la cdg@a,,: qui est constituée en premiére
approximation d’'une capacité de jonction drain-suabs par nature fortement non linéaire
[45], ne permet pas d'évaluer les pertes par comtout de facon fiable. L’estimation
moyenne de cette capacité donne un résultat damir6pF (calculée par extrapolation de la
courbe du temps de propagation du signal en faomal® la capacité de charge), ce qui
donnerait une consommation de 12.5mA a 7.8GHz ajaisn trouve par simulation une
consommation totale de 8mA pour un signal carré&HMz pour cet inverseur.

Une partie supplémentaire du courant consommé gmbwle la nature de la charge,
résistive dans cet exemple, et doit étre ajouté&yvaluation de la consommation. Dans le cas
d’'un signal carré entre 0 ety il y a Vyg2R. Ampéere en moyenne qui est consommé de
lalimentation vers R s’il n'y a pas de filtre. On trouve que le derni&lage consomme
18mA, dont 10mA vers la charge. La consommatioml¢otle la chaine d’inverseur est
simulée a 38mW (dont 28mW sont perdus).

Il faut remarquer que, dans le cas d'un sighd] les commutations n’ont pas lieu a
chaque période. Aussi la consommation globalenéstieure a celle trouvée dans le cas d'un
signal carré a la méme fréquence. En supposantegueommutations sont deux fois plus
rares lorsque le signal a traiter est issu d'un ufaidurAX, on se retrouve avec 14mW de
pertes (15.5mW en simulation) et 20mW utile soi gonsommation de 24mW (25.5mW en
simulation).

Le Tableau 3 résume les consommations estimé@nudtss.

Etages Signal carré a 3.9 GHz | Signal4X a 7.8GHz (consag
(conso estimée/simulée) estimée/simulée)
7 premiers inverseurs 9mA/9.8mA 9mA/10.5mA
Dernier inverseur sans charge >6mA/4mA -/[4.6mA
Total sans charge >15mA/13.8mA 14mA/15.5mA
Dernier inverseur avec charge %D >16mA/18mA -/15mA
Total avec charge >22mA/28mA 24mA/25.5mA

Tableau 3 : Estimation et simulation des consommains pour la chaine de buffers avec

et sans charge résistive de 50
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5. Conclusion

L’architecture que nous avons choisi de dévelopmenr répondre aux exigences d’'une
radio logicielle repose sur l'utilisation d’'une mgddtion AX afin de générer un signal
numerique 1 bit, signal qui doit étre transposéagtiofréequence et amplifié afin d’étre émis
vers la station de base.

Pour cela, une étude des non idéalités venant diggta signal a été effectuée et |l
apparait que [l'utilisation d'une structure diffétiele est nécessaire. Le besoin de
reconfigurabilité nous a conduit & concevoir unangeur numérique dont le principe repose
sur l'utilisation de bascules en logique dynamigetedont les formes d’onde ne dépendent
pas du chemin que les données parcourent.

L'opération de conversion numérique analogique s&giee a ce niveau de la chaine
d’émission est réalisée par l'utilisation d’ampddieur de puissance fonctionnant en mode
tension. En effet, cette topologie est meilleureéegmes de rendement que celle fonctionnant
en mode courant. Nous avons alors congu un telicapdur et disserté sur la consommation
de celui-ci car sa diminution reste un enjeu magkaurs tout les systéemes de communications
mobiles. Cet amplificateur présente la particudatditavoir une bande passante élevée, celle-ci
étant uniquement lieée a la fréequence des commutatioette propriété sied parfaitement aux
contraintes de la radio logicielle.
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Chapitre Il : Combineur de puissance a lignes de

transmission

1. Introduction : La recombinaison de puissance —C  omment
générer de la puissance a partir de faibles tension s
d’alimentation ?

La réduction de la longueur des grilles des tramsisdans les nouvelles technologies
CMOS pose un probléme au niveau des besoins dsgogis qui, eux, ne diminuent pas. En
effet, cette réduction de la longueur des grilledradne une réduction des tensions
d’alimentation des transistors (1V pour la techg@dST CMOS 90nm ou 65nm) car I'oxyde
de grille est de plus en plus fin et sa tensioncliguage diminue a chaque nouvelle
génération technologique. Il faut de plus remargues la tension de seuil des transistors,
appelée Y, ne diminue pas du méme facteur de proportiornalitexcursion possible en
tension en est alors d’autant plus affectée.

Pour atteindre des niveaux de puissance de I'atinee vingtaine ou trentaine de dBm
(spécifications des standards de communication 2G& dans une antenne de &)
'excursion en tension est donc la limitation prpate. Il faut alors mettre en ceuvre des
courants élevés, proches de la centaine de mAg yburs. Ceci est désavantageux en termes
de place sur le Silicium, car il faut des transisttres larges pour délivrer ces ordres de
grandeur de courant, mais également en termesodieité et de pertes a cause, par exemple,
de la mauvaise qualité des passifs intégrés sigrusil.

Ces raisons expliquent en partie l'incapacité égnér complétement les amplificateurs
de puissance radiofréquence (RFPA pour RadioFregueower Amplifier) en technologie
CMOS.

Actuellement, les RFPA sur le marché utilisent ttaasistors originaux (des HEMT en
AlGaAs ou InGaP dont la résistivité du substratsegtérieure a celle du Silicium ou encore
des LDMOS SOl dont les tensions de claquage ataiganviron 20V) dont la fabrication
n'est généralement pas compatible avec les prodéNi3S standard (voir [46] qui propose
un procédé de fabrication de LDMOS SOI compatiblecdes procédés BiCMOS mais ceci
reste encore marginal). Toujours est-il qu’'une stuentierement intégrée en technologie

Silicium CMOS est toujours manquante.
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Pour obtenir des niveaux de puissance « acceptaldgzartir de dispositifs fonctionnant
a faible tension d’alimentation, le concepteur d&PR CMOS a par conséquent recours a de
nouvelles techniques comme la combinaison de puissaJne multiplication de dispositifs
unitaires permet, par I'intermédiaire d’un assemélpidicieux, de générer un signal de sortie
répondant aux spécifications a partir d’'une techgiel a faible alimentation.

Une premiére partie présentera les tendances deauxi de tension d'alimentation pour
les terminaux mobiles et les technologies SilicllMOS. Ensuite, nous aborderons les deux
grandes techniques de combinaison de puissancemnihinaison série qui est peu utilisée et
parallele qui laisse envisager de meilleurs résyltaotamment par I'intermédiaire de lignes
de transmission. La partie suivante dressera urdétéiart des systemes de combinaison de
puissance utilisant ces techniques au sein defiextthies radiofréquences. Enfin, la derniére

partie est consacrée a I'architecture que noussargienue.
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2. La réduction des tensions d’alimentation

La réduction de la consommation des terminaux rastsie traduit par une durée de vie de
la batterie plus longue et/ou une réduction desedsions de la batterie. Ce sont des
caractéristiques critiques pour le consommateurdabc propices au développement
technologique.

Le développement de circuits faible puissanceibteddension d’alimentation est liée aux
tendances globales de la miniaturisation des dis{socSMOS. En effet, pour obtenir le méme
ordre de grandeur de champ électrigue nécessairforaionnement des transistors, la
réduction physique des composants impliqgue unenditicin des tensions d’alimentation. De
plus, pour les parties numériques, la consommaksopuissance suit une loi quadratique avec
la tension d’alimentation. Il y a donc a premieresout intérét a réduire cette valeur de
tension. La Figure 47 présente la tension dalimgon correspondant aux nceuds
technologiqgues CMOS considérés. On remarque qle-adbaisse d’environ 15% a chaque

nouvelle génération.

Tension d'alimentation [V}
(o]
n
4
4
i

g i i
500 400 300 200 100 0
Moeud technolagique (nmj

Figure 47 : Réduction de la tension d'alimentatioren fonction de la longueur de grille

Cependant, la diminution de cette tension ne gaifepas aussi vite que prévue dans les
terminaux mobiles, simplement par la présence dgdificateurs de puissance dans la chaine
de communication. En effet, les niveaux de puissamguis dépendent des standards de
communication visés pour le terminal. Par exemyheterminal GSM doit pouvoir fournir un
signal de 30dBm (ou 33dBm suivant la bande de &#8qge) et ce, quelque soit la tension
d’alimentation fournie par sa batterie. La FiguBeptésente la différence grandissante entre
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les tensions d’alimentation de la partie numériguee la partie puissance dans les terminaux
mobiles.

5 T T T T T
=esgeenn Tension d'alimentation pour les circuits numernques
A5 -1 === Tension d'alimentation pour les PA M

Tension d'alimentation [V}

o] | | | | | |
1994 1996 1998 2000 2002 2004 2008
Annee

Figure 48 : Evolution dans la derniere décennie dasnsions d’alimentation pour les

modules numériques et de puissance au sein d’un teinal mobile

C’est en partant de ce constat qu’il faut imagides moyens de générer de la puissance
RF avec des tensions d’alimentation de plus enfpibtes.
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3. Augmentation de la dynamique de sortie : « combi  naison de
puissance en série »

La combinaison de puissance en série permet deasialiir dans une moindre mesure de
la tension de claquage des transistors et par gueséd’augmenter la tension d’alimentation
permettant une plus grande excursion en tensimigial de sortie (génération de puissance),
généralement par l'intermédiaire d’'un montage cdsco

Sous la forme MOS, le cascode est un amplificatenstitué d’une source commune et
d’'une grille commune comme le montre la Figure U®.signal RF attaque la grille de la
source commune ; la grille de la grille communeugs masse petit signal. L'avantage d’'une
telle structure (par rapport a une source commuassicue) est qu’elle supporte de plus
grandes excursions de tension permettant ainsigdianter la tension d’alimentation. Il
apparait cependant que le transistor Qbit alors plus de contraintes en tension que le
transistor @ et ne permet a priori pas un gain substantiel wisspnce pour le montage
cascode décrit précédemment. Pour pallier ce prahléVongkomet, dans [47] et [48],
propose par exemple d’utiliser un transistor a exglé grille plus épais pour,QI propose
également de ne pas découpler completement la ghdl ce transistor, ce qui permet de
réduire encore la contrainte sur la tension gdhain. Néanmoins, £ n'étant pas idéal,
dissipe de la puissance. Une autre facon de proe&ti@résentée dans [49], ou le transistor

Q. est autopolarisé et suit les variations du sidtfal qui permet d’augmenter la dynamique

de sortie.
Vdd
Vsortie
A
Vpolar M,
Ventrée_ Ml
: ] 7 77

Figure 49 : Montage cascode avec 2 transistors NMOS
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Une maniére similaire d’augmenter la tension d’alimation de tels amplificateurs est de
cascader en série un certain nombre de transisfareddine propose un amplificateur de
puissance haute tension a base de transistor & ddfechamp (FET pour Field Effect
Transistor) [50] comme il est présenté a la Figb@epour des application satellites. La
puissance de sortie peut alors étre distribuée @l@are déphasée a une matrice d’antenne
(phased array) ou alors recombinée. Pour assuselation entre les différents transistors, la
source de chacun d’entre eux est découplée gréne aapacité. Le drain du transistqr &3t
relié a la source deQ par I'intermédiaire d’'une inductance.

Vud

Réseau
d’adaptation

Réseau
d’adaptation |

Vgl+Vdd(N-l)/N

Réseau — — 4 Combineur Sortiel
Entrée Diviseur N b= = = Réseau d’adaptation ) N voies
’ voies { d’adaptation _l X
Vgl+Vdd(N-2)/N I
Réseau
Vaa/N d’adaptation

Réseau 0
d’adaptation [y, | '

gl

Figure 50 : Cascade de N transistors FET en sérié(]

Un principe similaire est présenté dans [51] gr@eguel Shifrin obtient environ 37dBm

avec une tension d’alimentation de 19.5V a 4GHz aveprocédé GaAs MESFET.
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4. Combinaison de puissance en paralléle

La premiére approche de « combinaison » de puiesantsiste a mettre des transistors en
série afin d’augmenter I'excursion en tension areail du nceud de sortie. On peut imaginer
un autre moyen de réaliser cette combinaison disauti différentes sources de puissance
travaillant en parallele. Il faut alors concevom gombineur de puissance permettant la
somme des différentes contributions de puissahexidte de nombreuses facons de réaliser
celui-ci, les transformateurs et les lignes de gmaiesion étant les deux candidats les plus

sérieux pour effectuer cette opération.

4.1. Combineur de puissance a l'aide de transformat  eurs

Un transformateur électrique est un convertisseuimpgrmet de transformer un systeme
de tension et de courant appliqué sur un enroulemepelé primaire, en un systeme de
tension et de courant de valeurs différentes maiméme fréquence et de méme forme issu
d'un enroulement appelé secondaire. La structutm dfansformateur est présentée a la
Figure 51. Dans le cas d'un transformateur idéahgspertes), la puissance est conservée
entre le primaire et le secondaire (au courant mEgpnt pres qui est négligé si la self

primaire est élevée) soit :
Vi1 =Va.l, Eq [11]

Les tensions primaire et secondaire sont proparéides au nombre de spires et a la
dérivée du flux magnétigue. Comme celle-ci est & dans tout le noyau, le rapport des

tensions s’écrit :
V2.N1 = V1i.Ny Eq [12]

Une charge Z est généralement connectée au seman@aist celle-ci qui va imposer le
courant dans l'enroulement secondaire (loi d’Ohigs courants dans le primaire et le

secondaire suivent le théoreme d’Ampere :

Ni.l1 = No.l Eq [13]
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Enroulement Enroulement
primaire de N; secondaire de N,
spires Flux spires
l1 |
B 2
*
Vi
—_

V,

Figure 51 : Structure d'un transformateur

Le transformateur, par son role intrinséeque desfaamateur d'impédance {disce =
Zsorid N2 avec N le rapport d’enroulement entre secordalr primaire), a toujours eu une
place de choix dans I'amplification de puissanteest possible d’adapter 'impédance de
charge a l'impédance optimale du PA de bien me#flefacon qu’avec des circuits LC
résonants. Aoki montre dans [52] que l'efficaciténdtel réseau d’adaptation d’impédance
pour un facteur de qualité donné est meilleure awedransformateur plutét qu'avec un
réseau LC. Le transformateur est également capbmmbiner de la puissance. La Figure
52 présente, sur un exemple de deux PA linéaimnestitmnant en opposition de phase, son

fonctionnement (n représente le rapport de transdton).

Ventrée

1:n IrI

RL

- Ventrée

Figure 52 : Combineur de puissance a transformateua 2 PAs

Chaque PA voit la méme impédance, a savoir :

1
A %—2
n Eq. [14]
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Comme les PA travaillent en opposition de phaseraéme amplitude,
I RL
l,=1,=n— Eq. [15]

et

Eq. [16]
Les 2 PA délivrent la méme puissance et dans ldeasggnaux sinusoidaux,

2 2
—_ lvlouz e n2 Vlou2

Pl = F’2 =
2 RLPA RL Eq [17]

La puissance totale délivrée a la chargee®, d’apres les équations précédentes :

 =2Ye —pVep—pyp
2R R Eq. [18]

On peut trouver de plus amples détails et des ebesnale réalisation dans [53] ou Cheung
congoit un combineur de puissance a 4 voies pooatae 21-27 GHz et dans des gammes de
puissance de I'ordre de 20dBm.

L’intégration des transformateurs a toujours étédafi notamment a cause des pertes
d’insertion importantes (2-3dB) inhérentes aux metbgies Silicium massif (faible résistivité
du substrat). De plus, le facteur de qualité dassformateurs décroit lorsque le rapport de
transformation augmente [52]. Par conséquent, Aodpose d'utiliser des transformateurs a
rapport de transformation unitaire dont les secwadasont placés en série comme il est
indiqué sur la Figure 53 afin de réaliser la transi@tion dimpédance permettant la
génération de puissance. Les formes d’'onde résestaau niveau des différents secondaires

sont représentées dans ce cas.
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Figure 53 : Combineur de puissance a 4 transformates

Avec N transformateurs, on peut réaliser un rapgertransformation égal a N [52][53].
De plus, les tensions s’additionnent au niveau se®ndaires permettant de générer de la
puissance.

Au niveau des réalisations, Jang, dans [54], ealis combineur a deux voies (PA
utilisant des cascodes) grace a un transformateudebors de la puce pour la bande des
900MHz et délivre une trentaine de dBm pour un PBAIRérieur a 60%. Aoki, dans [52], a
réalisé un PA completement intégré en technologOS 0.35um dans la bande 2.45GHz
atteignant 32.8dBm pour un PAE d’environ 40%. Uneeréalisation de Aoki [54], réussit a
atteindre 34.5dBm dans la bande 1.9GHz avec un dRARD% dans une technologie CMOS
0.18um. Ces deux réalisations reposent sur la naéohéecture présentée a la Figure 54. Les

transformateurs sont ici réalisés par des ligndasasfsmission.

GND

VoD

Figure 54 : Combineur de puissance a 4 transformatgs utilisé dans [52] et [55]
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Liu [56] a, quant a lui, réalisé un PA completemietégré en technologie CMOS 0.13um
dans la méme bande de fréquence que [52] attei@W pour un PAE de 30%. Son circuit
permet également, grace a un mot de contréle,idéatn ou plusieurs PA afin d’augmenter
le rendement moyen. Enfin, Haldi [57] atteint 0.254&ns la bande 5-5.8GHz avec une
efficacité de 27% dans une technologie CMOS 90hisiagit, a la date de publication (juin
2007), du PA linéaire totalement intégré le plusgant utilisant une alimentation d'1V et des
transistors a oxyde fin dans cette technologie.

La combinaison de puissance ne permet donc pagrdenier le rendement puisqu’il y a
des pertes dues a l'utilisation d’éléments passdss permet de s’affranchir dans une certaine
mesure de la tension de claquage des transistodsngjmue avec les avancées technologiques
des procédés CMOS et qui limite la puissance digpan

4.2. Combineur de puissance a l'aide de lignes det ransmission

Une ligne de transmission est un ensemble de cteuhscvéhiculant un signal électrique.
Elle est caractérisée par son impédance caraajéaset sa longueur exprimée en fraction
d'une longueur d’onde a une fréquence considéréaethéorie de propagation des ondes a
travers une ligne de transmission est un sujet bigmu et déja traité de fagon approfondie
dans [58].

La ligne de transmission posséde, comme le tramsft@ur, la propriété de transformation
d'impédance. La relation fondamentale de transftionad'impédance pour une ligne de
transmission est la suivante : sur une ligne dgueudr I, d'impédance caractéristiqug &t

chargée a son extrémité par une impédanceond obtient a son autre extrémité une

impédance Z qui est égale a :

7=7 Z +Z tanh({)

~ 7z, +Z tanh(t) Eq. [19]

ouy représente I'exposant de propagation et waift, a représente I'atténuation linéique
de la ligne en fonction de la distancepegst I'exposant de phase et est lié a la notion de
vitesse de phase.

On obtient pour une ligne sans peries ), I'expression suivante :

_7 Z +jZ tan(3)
°Z, +jzZ tan(3)

Eqg. [20]

Cette équation fait apparaitre un certain nombnek@ions intéressantes :
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(a) une ligne chargée par son impédance caractérispicggnte en tout point, et quelle

gue soit la fréquence de I'onde, une impédanceeé&gaklle-ci

(b) pour une ligne dite quart d’onde (la longueur ddidae est égale a un quart de la

longueur d'onde d'une fréquence considéreg fimpédance de charge est
transformeée afen 'impédance Z égale &ZZ, .

Bien qu’a basses fréquences ses dimensions lanent#ppropriée a l'intégration, le
développement des communications radiofréquenced & la rendre compétitive. Pour
expliquer le fonctionnement du combineur de puissanl’aide de lignes de transmission, le
combineur de Wilkinson sera brievement étudié. tén @e I'art des PA utilisant de maniére
originale des lignes de transmission viendra paursicette section.

La Figure 55 présente un combineur Wilkinson 2 ver<Lelui-ci combine les deux
entrées qui doivent étre en phase. On supposeagsertie est connectée a une impédance
50Q et que les entrées présentent une impédance o arI5Q. Il faut remarquer que l'on
peut exprimer la longueur d’'une ligne de transmisgiomme un multiple ou sous-multiple
d'une longueur d’'ondea. Cela traduit une dépendance fréquentielle deét&ments. Pour
I'étude qui suit, on suppose que le signal est @élguence § qui correspond a la fréquence
d’accord de la lign@/4 (1 =A/4 = cl/4%).

entréel

N4, 70.7Q

sortie
100Q

entrée2 N4, 70.70Q

Figure 55 : Combineur de Wilkinson 2 vers 1

L’existence d’'un plan de symétrie entre les poreniiée permet de faire I'étude en
utilisant les modes pair (mode commun) et impaiode différentiel). 1l convient alors de
représenter le circuit complet en deux demi ciscaitisi que I'impédance du port de sortie en
deux impédances de valeur double en parallele.
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entréel
50Q
E@—@J\/\/\——:—
N4, 70.7Q —/ V'V \-E
100Q
2 1000
50Q
entrée2
Mode impair ou  Mode pair
différentiel ou commun
100Q
Mode pair 50Q
N4, 70.7Q
50Q
Mode
impair ou
différentiel N4, 70.7Q

50Q

Figure 56 : Circuit complet (en haut) et demi circuts équivalents (en bas) pour les

modes pair et impair

Pour le mode pair en entrée, la tension aux batada résistance d’'isolation est nulle, on
peut donc I'enlever pour les calculs. Au niveau ptut de sortie, il reste une impédance
1002, qui est vu au niveau de l'entrée comme une impeaElab@ (transformateur
d'impédance quart d’'onde). Pour le mode impairgkistance d’isolation est séparée en deux
impédances de valeur moitié dont les bornes samexiées au port d’entrée et a la masse.
L'impédance de sortie est nulle, les contributidles deux ports d’entrée s’annulant sur ce
nceud. Il reste finalement au niveau de I'entréeinnpedance 5Q (voir Figure 56).

On remarque que les trois ports sont adaptés dequieux ports d’entrée sont découplés
et symétriques.

Le combineur de Wilkinson reste une démonstratiorpke de ['utilisation de lignes de
transmission pour la recombinaison de puissancec&oant les réalisations radiofréquences,
c'est le besoin de combineurs de puissance pour PAs utilisant des techniques
d’augmentation de rendement (Doherty [59] ou Ckifé0] par exemple) qui favorisa le
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développement des lignes de transmissions au ssircidcuits. Srirattana [59] réalise par

exemple un PA Doherty a 3 étages représenté glad-b7. Les lignes de transmission en

entrée servent a déphaser le signal afin quedesask se recombinent en phase. Les lignes de

transmission en sortie des amplificateurs de pncesaervent a recombiner les signaux mais

également a modifier 'impédance de charge de fagmbtenir un rendement maximal a

différents niveaux de puissance d’entrée.

ZOentrée

Ventrée

N4
ZOentrée ZOentrée
N4 N4

PAaux

Zop

N4

ZOa

PAaux

N4

RL

NV

Figure 57 : Amplificateur de puissance Doherty a &tages realisé dans [59]

© 2008 Tous droits réservés.
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5. Architectures RF a recombinaison de puissance — Etat de I'art

Dans cette section, nous présenterons quelquessatéais utilisant les lignes de
transmission comme combineur de puissance. Destexntthres originales et prometteuses
montrent de bonnes perspectives pour les chaingardamission de générations futures.

Jeon [61] propose l'architecture de la Figure 58ufonctionnements sont possibles : le
PA1 (pour les forts niveaux de puissance) ou le Batir les faibles niveaux de puissance)
est en fonctionnement alors que l'autre est inatctimpédance optimale présentée a chaque
PA doit étre indépendante du fonctionnement detrtaamplificateur. Cependant, lorsque le
PA2 n’est pas en fonctionnement, I'impédance vud’Ad, appelé ¢ n’est pas égale a R
mais a R en parallele avec I'impédance du PA2 appelg« Cette derniére n’est pas, en
général, suffisamment grande pour étre négligéardekimpédance de charge. L'idée est
d’augmenter Zaxoff par un réseau d’adaptation (qui, de prime abaed, & adapter Ren
limpédance optimale du PA2) puis d’assurer unasi@rmation d'impédance par une ligne

de transmission. D’'une maniere différente, I'isaiatde la voie du PAL peut étre assurée par

une diode PIN.
L%
PA1l
Ventrée Vsortie
Zo RL
PA2
OFF l

Zp p2off
Figure 58 : PA proposé dans [61]

Cet amplificateur présente un PAE supérieur a 2% e dynamique d’entrée
supérieure a 10dB.

D’un autre c6té, Shirvani [62] propose de combiagouissance de plusieurs PA grace a
des lignes de transmission dont I'impédance catatitjie servirait a pondérer la sommation

des signaux. Considérons la Figure 59.
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Zo1, N4
—
Vinl Zoutl
RL
Zoo, N4 Zout<2_ Vot
Vin2 77

Figure 59 : Combinaison de puissance avec des lignge transmission

Les sources d’excitation j\ et Vi, sont supposées idéales, c'est-a-dire que leur
impédance de source est nulle. Le systéme repeesshtlinéaire, aussi peut-on utiliser le
principe de superposition pour calculer la tenslersortie 4. Supposons que;¥ soit nulle.

La ligne de transmission d’'impédance caractéristidyy transforme I'impédance de source
nulle en impédance infinie (& = «). L'isolation entre les deux voies est maximatajttle
courant fourni par la sourceny part dans RL. On obtient alors comme tension d#eso

Vout = i\/inl
Lo Eqg. [21]

Par superposition, on a, pour les deux sourgee¥Vin, :

V :iv +i

Zm Zoz Eq [22]

La tension de sortie y; est donc proportionnelle a la somme des inveressmpédances
caractéristiques des voies activées.

Dans cette publication, une combinaison de puigsartcois étages est implémentée. Les
trois lignes de transmission ont pour impédanceaatéristique 25, 50 et 100 permettant
ainsi de voir, a partir de Ryui vaut 5@, une charge de 1Z%pour le premier PA, de §D
pour le second et enfin 2Q0pour le dernier. Le choix de ces impédances asniatitjues

permet de pondérer la tension de sortie comme mbrebinaire (de 0 a 7).
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Vyg

Ligne N4A@fo,

250
Ligne N4@f, Vsortie
500 i >

Ventrée
RL
fo
Ligne N4@fo,
100Q —

Figure 60 : Architecture proposée par Shirvani [62]

Cet amplificateur a été réalisé en technologie CMD&Zum et fonctionne sous une
tension d’alimentation de 1.5V. L’architecture foiirune excursion en puissance de 7 a
304mW (soit enviromAP=16.3dB). Le PAE est supérieur a 40% sur la pB@804mwW
(AP=5.8dB).

Le Tableau 4 résume les différents types d’amliars de puissance ou de techniques
de combinaison de puissance présentés dans cgitsnse
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Auteur- Technique Fréquence de Technologie | Dimensions de| Performances
Référence d’augmentation | fonctionnement Utilisée la puce (mm?) (puissance
de rendement / (GH2) (tension max.- PAE ou
de combinaison d’alimentation) rendement)
de puissance
Wongkomet Doherty + 1.75 CMOS 0.13pm 8.96 31.5dBm — 36%
[47][48] Cascodes (3.3v)
Sowlati [49] Cascodes 2.4 CMOS 0.18um 0.47 23dBm- 42%
(2.4V)
Ezzedine [50] | Transistors en 4etll5 GaAs FET (24V| ?-4- 27 dBm — 80%
série -20V) 26.2dBm —
60%-
Shifrin [51] Transistors en 4 GaAs MESFET 13.2 37dBm — 22%
série (19.5V)
Aoki [52] Transformateurg 2.44 CMOS 0.35um 2.6 32.7dBm — 48%
(2v)
Cheung [53] | Transformateurs 21-27 - - -
Jang [54] Cascodes + 0.875 CMOS 0.18um 1.2 31.7dBm - 62%
transformateurs (3.5V)
Aoki [55] Transformateurs 1.9 CMOS 0.18um - 34.4dBm — 50%
(1.8v)
Liu [56] Cascodes + 24 CMOS 0.13pm 2 27dBm — 32%
transformateurs (1.2v)
Haldi [57] Cascodes + 5.8 CMOS 90nm 0.81 24.3dBm — 27%
transformateurs av)
Srirattana [59] Doherty + 1.95 GaAs FET 15.96 33dBm — 48.5%
lignes de (aov)
transmission
Hamedi-Hagh | LINC + lignes 8 CMOS 0.18um 3 22dBm — 38%
[60] de transmission av)
Jeon [61] Lignes de 1.88 InGaP/GaAs 1.32 28dBm — 37%
transmission HBT (3.5V)
Shirvani [62] Lignes de 14 CMOS 0.25pum 0.43 24.8dBm — 49%
transmission (1.5V)

© 2008 Tous droits réservés.

Tableau 4 : Résumé des différents PA présentés
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6. Architecture retenue pour la combinaison de puis sance

L'architecture du combineur de puissance fait kidbfle cette section. Le choix de
I'amplificateur de puissance a commutation a éielbppé dans le chapitre précédent. Nous
travaillons sur un amplificateur de puissance aroatation en tension (inverseur CMOS). La
structure différentielle, nécessaire a la symétes fronts, permet de doubler la puissance
émise par rapport au cas unipolaire, car la tend@sortie ainsi que I'impédance de charge
sont multipliées par un facteur 2.

Nous avons montré dans la section précédente nelariees actuelles des RFPA. Leurs
architectures, liees a une réduction des tensicalgméntation, imposent des techniques
originales de génération de puissance.

Ensuite, la combinaison de puissance a l'aide dgee$ de transmission attire notre
attention pour différentes raisons :

* Les lignes de transmission sont des éléments gglect fréquence, permettant ainsi
un premier filtrage du bruit de quantification degnaux radiofréquences dans notre
architecture

* Les lignes de transmission permettent une sommatiafogique des signaux qui est
une des conditions nécessaires pour réaliser umida de filtrage numérique

* Nous avons a notre disposition une technologie asifs a haut facteur de qualité,
permettant de réaliser des lignes de transmissiet geu de pertes

Le schéma de principe du combineur de puissaneeueist donc présenté a la Figure 61.
Un signal sur deux niveaux attaque une série dmplificateurs commutés en mode tension
(inverseur CMOS). A la sortie de chacun d’entre,auxe ligne de transmissidd4 a la
fréequence centrale du standard visé et d'impédeatéristique Zpermet de recombiner la
puissance. La nécessité d'une structure différibmtimyant été démontrée auparavant, la
charge différentielle est de 1Q0(2x5QY), représentant I'impédance d’'une antenne. Dans le
cas ou le signal d’entrée est le méme sur les Bsvet en opposition de phase sur les N voies
différentielles, on peut en déduire, dans le caligthes de transmission sans pertes, le gain en

tension a la fréquence d’accord des lignes qui,\diapres les équations Eq.[21] et Eq.[22] :

sortie

\% Z

entrée 0

Vore = 2XNXR £q. [23]

La puissance générée dépend du choix de I'impédzareetéristique Zcar c’est elle qui
va déterminer I'impédance vue de la sortie de I'ifiopteur commuté. Sur cette architecture,

79

© 2008 Tous droits réservés. http://www.univ-lille1.fr/bustl



These d'Axel Flament, Lille 1, 2008
Chapitre 11l : Combineur de puissance a lignes @d@&smission

deux parametres restent a déterminer : le nombneods N du combineur et I'impédance
caractéristique Zdes lignes de transmission. C’est ce que nousopons de faire dans la

partie suivante.

I
I ! I 3
I

| ! |
PA Ligne de transmission .
lcommuté N4, Zo Ohms N voies en
Signal AZ > parallele
PA [ igne de transmission
& M4, Zo Ohms /
100 Ohms
différentiels
>_lgne de transmission 3
commuté M4, Z, Ohms
Signal AZ
N voies en
PA [ igne de transmission parallele
commuté M4, Zo Ohms
| | 1
1 I 1
| I | /
|
Figure 61 : Synoptique de I'architecture de puissare
6.1. Simplification de I'architecture pour le calcu | des fonctions de
transfert

On cherche ici a dégager les tendances en termgsisikance de sortie et de transfert de
puissance en fonction de I'impédance caractéristiggude la ligne et du nombre N de voies.
L’influence de ces parameétres nous permet alordedechoisir pour la conception du
combineur de puissance.

Les lignes de transmission sont caractériséesmmlomgueur, exprimée en fraction d’'une
longueur d’'onde, et par une impédance caractanistians notre application, une longueur
de M4 a Rk (fréquence centrale du standard UMTS) est choiss ce raisonnement est
applicable a n'importe quel standard. Les élémarégaluer dans le cadre d’'un combineur de
puissance sont les puissances de sortie ainsiegupuissances d’entrée, qui découlent des
grandeurs de tensions et de courants et donc geslances présentées a chacun des acces.
Aussi les fonctions de transfertsodidVsignai €t korid lentree SONt & étudier. Les grandeurs

électriques dites d’entrée sont celles a la soi¢’amplificateur commuté, celles de sorties
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sont au niveau de la charge résistive. Dans unipraemps, nous étudierons I'architecture
de combineur avec une sortie single-ended, en sappogque la version différentielle
n'apporte qu’un gain en puissance.

Le combineur de puissance est parfaitement symétrg on s’intéresse par consequent
ici uniqguement a I'amplification d’'un signal de meodommun. Il est alors possible de

I'étudier en supposant que les lignes sont indépeated et chargées par une impédance N x
50Q (Figure 62).

PA igne de transmission \
commuté M4, Zo Ohms
Vsignal
N voies en
PA Ligne de transmission 50 Q > paralléle
commute M4, Zo Ohms

| |
1

PA Ligne de transmission \
commuté N4, Z, Ohms
Vsigna| N X 50 Q
N voies en
PA Ligne de transmission > parallele
commute N4, Zo Ohms
1 I
| |

, | N x 50 Q
| |
1
|

Figure 62 : Etude du combineur de puissance pour usignal en mode commun

Un modéle petit signal du combineur de puissance@iealors de calculer les fonctions
de transfert. Le PA commuté sera modélisé par onecs de tension et une impédance de
source. Celle-ci est égale a la moyenne des rasestay, des 2 transistors du dernier
inverseur, qui sont inversement proportionnellesagyport W/L du transistor considéré. Ici,
la simulation donne une impédance de source, aPpP&lé.yen de 0.56 pour le dernier
inverseur de la chaine de buffers.

6.2. Calculs des fonctions de transfert

Pour calculer les fonctions de transfert en tensioen courant, on utilise la simplification

proposée a la Figure 62. Le circuit a étudier estgnté a la Figure 63
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Zentrée ligne

.

Ientrée Isortie

Ligne de transmission
M4, Z, Ohms

Vsiqnal V i
A Ventrée N X RL sortie

/77 77

Modele petit
signal du PA

Figure 63 : Schéma petit signal du circuit étudié

by

La relation qui nous permet de relier les grandalientrée a celles de sortie est la

conservation de la puissance (active) au travela ligne de transmission :

V_ x| xcos@p)=V__xI Eq. [24]

entrée entrée sortie sortie

aveco, le déphasage entre tension et courant a I'edigda ligne de transmission. Il est
égal a la phase de I'impédance vue de la ligneatesnission, e iigne définie ci-dessous :

. (f)=2 N xR + jZ tan(f /2f )
entrée ligne 0 ZO + jN X R_ ta,l’](]]c /2f0) Eq [25]

En sortie, ce déphasage est nul car la chargeuestent résistive. Le courant de sortie

s'écrit :

l...=NxV__/NxR Eq. [26]

sortie sortie

car on suppose qu’il y a N contributions au coutsnsortie.

Le courant d’entrée a pour expression, pour N voies

|entrée = N X signal ( on_moyen entréeﬁligne) Eq' [27]
Enfin la tension & I'entrée de la ligne de transiois s’écrit :
Zemrée ligne
=V, 1o Eq. [28]

entrée signal Z
entrée_ligne on_moyen

En arrangeant ces différents termes, on obtientraftetion entre tension de sortie et
tension d’entrée qui, dans le cas d’'un amplificatdl puissance commuté idéal, c'est-a-dire

avec bn_moyen=0, €t a la fréquence d’accord, redonne I'expogsde I'équation Eq.[23] :
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Z_ . .
Vsor[ie - \/N X RL X ( enrrillgne . X COS@) Eq [29]

entrée_ligne on_moyel

<

signal

On peut maintenant écrire le rapport entre la pmiss délivrée a la chargeok: et la

puissance du signal en sortie du PA, appelgeP

VAN
F)sortie - Z entrée_ligne X COS@) |:| mfrmeDO s COS@) Eq. [30]

signal entrée_ligne on_moyen

Le terme cosf) est largument d'une impédance complexe et decapres

simplifications :

cos@p) = co{tanl(sm(—) X cos?) X NRNZ R H

Les maxima de cette fonction se retrouvent lorsque

Eq. [31]

» f=2fk avec k entier

o f=1fy(1+2k), avec k entier

» Zp=NR_etdans ce cas, cod€l quelle que soit f, on dit que la ligne est adap

On s’apercoit donc que, pour effectuer une actiefiilttage sur le transfert de puissance
du signal, il faut choisir une impédance caractigue de la ligne différente de N x R

Pour trouver I'impédance caractéristique optimaleus nous intéressons a différents
critéres : le transfert de puissance doit étre makic'est-a-dire qu’a la fréquence d’accord,
l'on_moyen dOit rester négligeable devantndse iignd €t la puissance regue par la charge doit
également étre maximale (c'est-a-dire qu'a la feége d’'accord, duee ligne dOit étre
suffisamment faible pour permettre de générer adsgauissance). On propose pour cela de
calculer le produit du transfert de puissance pgpuissance recue afin de déterminer, a la
fréequence d'accord, le meilleur compromis. A cétézuence, cog( vaut 1 et I'impédance

Zentrée_ligne€St €gale aZ/NR,. Le transfert de puissance s’écrit :

Z,

%(f = f,) :ZZL Eq. [32]

signal

° +r0n moyen
NR -

D’aprés I'expression de I'équation Eq. [23] qui negente le gain en tension, on serait
tenté de croire qu’il faut un nombre de lignes Nbartant et une impédance caractéristiqye Z
faible, ce qui permet d’obtenir un gain en tensimoportant. Or I'expression Eq.[32] montre
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gue dans ce cas, le transfert de puissance dintaudimpédance &/NR_ tend a se
rapprocher deok moyen
La puissance en sortie du combineur a pour ex@messi
Z;

2

p(f=f)=ee=_ Ry Eq. [33]
sortie 0 RL Z 2 signal
0 + r
( N R on_moyenj

D’apres cette expression, la puissance est maxiloi@gue §, moyen€St €gale aZ/NR, ;

on retrouve la condition d’adaptation d'impédaneelal théorie classique des amplificateurs
de puissance. Dans ce cas, le transfert de pus$gnd32]) vaut 0.5.

Le critére de choix de I'impédance caractéristigudu nombre de voies dépend donc de
'application visée. Dans le cas ou I'on veut généme puissance importante, alors il faut

que :
Z, _
NR on_moyen Eq [34]

Ce critére est ici contestable dans la mesureaudtilise un amplificateur de puissance
commuté en mode tension. En effet, si la chargeedevrop faible, le transistor passe en
saturation et le régime commuté n’est plus appléecdins ce cas. Il faut donc veiller a ce que
limpédance présentée a la sortie de l'inverseurG@Misoit suffisamment grande afin de
permettre le fonctionnement en zone triode desistors.

Si I'on veut un transfert de puissance optimduit que :

2

Z
0 S>>t Eqg. [35
NR g. [39]

on_moyen

Si 'impédance caractéristique de la ligne estlé&aiBimpédance présentée en sortie du
générateur I'est aussi : beaucoup de puissanggestée mais une grande fraction de celle-ci
est perdue par le diviseur résistif. A l'inversemeuimpédance caractéristique importante
permet de présenter une impédance importante arajéaor : peu de puissance est générée
mais le transfert de puissance est important.

Dans notre architecture, nous avons décidé d'etilts voies. Pour générer la puissance
maximale possible, il faut que 'impédance carast@ue de la ligne de transmission soit de
11.80. Dans le cas de communications mobiles ou la consation reste un enjeu majeur,

notre architecture propose de se focaliser suraestert de puissance. Aussi I'impédance
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caractéristique des lignes de transmission sers glkvée que celle trouvée précédemment.
Pour obtenir un transfert de puissance supéri€@%a a la fréquence d’accord, I'impédance
caractéristique est choisie égale &50ans ce cas, hous obtenons les fonctions deférans
suivantes (Figure 64). Le transfert de puissantaless de 94.7%. La valeur maximale de la
puissance disponible en sortie est par contre bérieure a ce qu'on trouve lorsque
impédance caractéristique des lignes est plusldaf« conjugate match »). La Figure 64
présente ces différents résultats.

Vsortie/ Vsignal I::'sortie/ I::'signal

03r B

02r B

01r B

Fréquence (Hz) wao® Fréquence (Hz) g

05 : : ; ; : : ;
045t J

04l y

03sf g
0at g
025t g
02 b Psortie
015t /
01} B

005

0 I I 1 1 I I 1

Fréquence (Hz) q

Figure 64 : Fonctions de transfert \onie/Vsignal (€N haut & gauche), Rrie/Psignai (€N haut a
droite), Psorie €t Psignai (€N bas) pour un combineur a 5 lignes d'impédance
caractéristique 502

L’étude précédemment menée s’intéresse uniquememtamle commun. Lorsque deux
signaux en opposition de phase attaquent la steydtly a destruction de I'onde au niveau du
noeud de sortie et la tension résultante est alolie. Il faut cependant remarquer que du
courant est consomme.

Enfin, on peut s’intéresser a la mise en actionndiiombre variable de voies. En
choisissant n voies parmi N (n<=N), on peut ainedoier la puissance de sortie. Les voies
inactives sont alors représentées par I'impédagicaolen qui, a la fréquence d’accord, est
transformée en une impédanc@/@, moyenMise en paralléle aveq RCette représentation est
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fidele au modele d’'un inverseur CMOS dont I'entest fixe et ne varie pas au cours du
temps. Le transfert de puissance est égalemenffignatkis, dans la mesure ou I'impédance
Z@INR, reste suffisamment grande devagit foyen Celui-ci est peu modifié. Le Tableau 5
présente ce cas de figure lorsque I'on a un cormbihe/oies avec des lignes de transmission
50Q2, une impédance,d moyende 0.58 et une impédance de charge single-ended @k 50

Dans ce tableau sont aussi représentées les méameegrs lorsqued moyenest nulle.

Puissance de sortie normée Gain en puissance par Transfert de

par rapport a V signal rapport au cas ou n=1 puissance
n=1 0.0190.02) 1(2) 0.989(1)
n=2 0.076(0.08) 3.91(4) 0.978(1)
n=3 0.1680.18) 8.61(9) 0.967(1)
n=4 0.2930.32) 14.99(16) 0.957(2)
n=5 0.4480.5) 22.92(25) 0.947(2)

Tableau 5 : Puissance de sortie et transfert de msance a la fréequence d’accord lors de

I'action d’'un nombre variable de voies. Entre paremheses, les valeurs idéales lorsque

I'on_moyen= 0
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7. Conclusion

L’amplification de puissance des signaux radiofefges a toujours été un enjeu majeur
dans la conception des chaines de transmissiotle @#trmation est d’autant plus vraie
aujourd’hui qu’avec les technologies submicroniquiésest nécessaire de générer de la
puissance avec des réserves d’énergies plus fabtps doivent fonctionner plus longtemps.
Des technigues de combinaison de puissance pennatbes de remédier a cet inconvénient.

Aprés avoir présenté les grandes lignes des tewbsige combinaisons de puissance,
nous nous sommes intéresses a celles utilisartghes de transmission et avons bati notre
architecture sur ce concept, a base de cing awcgikurs a commutation en tension. Il
apparait que l'utilisation de lignes de transmissisélectives en fréquence, permettent un
filtrage du signal.

Il faut remarquer qu’ici, on ne tient pas comptes dadaptations d'impédance
communément effectuées dans les amplificateursidsance, qui consistent a présenter a la
sortie de l'amplificateur I'impédance conjuguée sttn impédance de sortie (« conjugate
match ») afin de maximiser le transfert de puissang encore I'impédance optimale qui
permet de maximiser les excursions en courannstde en sortie du circuit actif (« load-line
match »). En effet, dans le cas de [l'utilisationrdamplificateur commuté en tension, une
telle adaptation d’'impédance permet d’obtenir unisgance élevée au détriment du transfert
de puissance et du rendement global de I'étageaeNsdtatégie repose au contraire sur une

recombinaison efficace de la puissance.
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Chapitre IV : Filtrage FIR reconfigurable

1. Introduction

Dans une chaine de transmission, il est nécesdaifdtrer le signal avant de I'émettre,
dans un souci de répondre aux spécifications imgsogEar I'emploi d’'un standard de
communication. Plus particulierement, la modulatid® met en forme le bruit de
guantification pour le pousser en dehors de la damtile, ce qui a pour conséquence
d’augmenter drastiguement les contraintes de d#trau sein des systemes employant cette
technique.

Il est évident que le signal issu du modulateurespecte aucune spécification d’émission
hors bande, a cause du bruit de quantification rgéngar la modulationX. Par conséquent
un filtrage passe-bande s’impose en sortie de d@neh Nous avons essayé d’estimer I'ordre
du filtre nécessaire pour faire rentrer le spedtrasignal radiofréquence dans le masque défini
par le standard. Le modéle du filtre est formé wae cascade de 4 cellules passe-bande
élémentaires de second ordre (soit un filtre & 8rdre), avec les réponses fréquentielles
centrées sur le milieu de la bande (1.95GHz) entaglas coefficients de qualité de 30. La
Figure 65 permet de comparer le gabarit spectrpbg@ par le standard avec le spectre du
signal RF (une sinusoide a 1.95GHz) apreés filtr&mtte figure présente le spectre de la
puissance du signal de sortie, normée de facon guede maximum se trouve a 32 dBm
(maximum de puissance d’émission autoris€), a lEueus avons superposé le gabarit du

masque d’émission que I'on peut trouver dans [d$iaju’en annexe de ce document.

Amplitude (dBm/60kHz)

-300 1 I I I I
0 0.5 1 1.5 2 25 &) 35 4

Fréquence (GHz)

Figure 65 : Spectre du signal de sortie filtré paun filtre d’antenne du 8eme ordre et

spécifications pour I'émission UMTS
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Il apparait donc nécessaire de réaliser une famdiofiltrage en amont du filtre d’antenne
afin de relacher les contraintes au niveau de n@efe

Les étages de filtres d’antenne fréquemment wils@nt constitués d’'un assemblage de
composants passifs classiques, ou sont des fétexztromeécaniques utilisant les propriétés
vibratoires des matériaux piézoélectriques (filttB#8N pour Surface Acoustic Wave ou plus
réecemment BAW pour Bulk Acoustic Wave). Ces filtsmuffrent généralement d'un grand
encombrement spatial et leurs caractéristiquesdigee leur permettent pas, a premiere vue
d’étre utilisés pour adresser différents standards.

Dans la chaine de transmission sur laquelle nawsitfons, la génération numérique du
signal radiofréquence autorise I'utilisation d’utirige numérique permettant ainsi d’alléger
en conséquence les contraintes sur le filtrageogitple d’antenne. De plus, la proximité de
bandes interdites oblige le concepteur RF a limigsr émissions hors bandes de maniére
importante. Le gabarit des filtres numériques adfdage de présenter, sous certaines
conditions sur les coefficients et les retards, z¥es de transmission. En placant ceux-ci de
facon judicieuse, il est alors possible de rédsigaificativement les émissions parasites dans
les bandes proches. La seconde partie de ce ahgpitsente de maniere sommaire les
propriétés des filtres numériques a réponse imputglle finie (FIR pour Finite Impulse
Response en anglais).

Un des premiers articles faisant référence aikatiion d’un filtre FIR « semi digital » est
celui de D.K.Su et B. Wooley dans lequel ils présenhune architecture de convertisseur
numeérique analogique utilisant une modulati®h [63]. Sur la base de ce travail, nous

présenterons I'architecture de filtre FIR que ndégeloppons.
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2. Le filtrage numérique — Principes et Application s au sein d'une

chaine de transmission utilisant une modulation AZ

2.1. Définitions et Propriétés du filtrage numeériqu e FIR

Un filtrage de type FIR nécessite un échantillorneggulier du signal a traiter, puis des
structures de pondération et d’addition. L’équataax différences d’un filtre FIR d’ordre N

S'écrit :
y[n] = box[n] + blx[n — 1] +...+Db, x[n - N] Eq. [36]

Dans cette expression, le signal x est échantilamine fréequencechantionnagenotée §,
X[n] est I'échantillon d’entrée, y[n] est celui dertie, et 'ensemble; Isont les coefficients du
filtre. Voici quelques propriétés de ces filtres :

» Les filtres FIR sont inconditionnellement stables

* La réponse en phase peut-étre parfaitement linéainécessaire. C'est le cas si les

coefficients du filtre sont symétriques

» La réponse fréquentielle des filtres FIR est lamgfarmée de Fourier de la réponse

impulsionnelle qui est la suite des coefficientette derniere s’écrit :

h(t)= 3 ba(t-i/f,)

Eq. [37]
avecd(t-t) 'impulsion de Dirac en t=.
La transformée de Fourier de ce signal est donc :
H (f ) - Zbie—zjnf/fe
=0 Eq. [38]

On peut aussi écrire la fonction de transfert dilire numérique en utilisant la variable z

= " _On a alors la réponse suivante :
N .
H(z)=> bz
i=0 Eq. [39]

» D’apres I'équation Eq.[38], les filtres FIR ont urégponse fréquentielle périodique et
cette période est égale a la fréquence d’échamigige §. Cette propriété peut étre

mise a profit dans le cas du filtrage de signausechantillonnés. En effet, la
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périodicité de la réponse fréquentielle des filtresnériques permet d'utiliser les
images du spectre du signal a traiter.

La synthese du filtre consiste alors a détermigamisi que les coefficients.lbans notre
cas, la frequence d’échantillonnage directemenpadible est I'horloge qui cadence les
données en sortie du multiplexeur. Sa fréequencégade a quatre fois la fréquence centrale
du standard considéré et vaut, pour 'TUMTS, 7.8GHmeste alors a déterminer les retards et
les coefficients b

Il existe deux facons d’implémenter un filtre FIRa structure directe ou transversale qui
est composée d'une ligne a retard et de pondémiioles prises d'information de cette ligne ;
et la structure indirecte qui est la structure ewld la précédente et qui s’obtient en permutant
les retards et les gains. La Figure 66 présentda@stypes de réalisations.

X[n] T X[n-1]= 1 x[n-2] 5 x[n-3] 7 x[n-4]
b,
i y[n]
a)
x[n]
b4 b3 bz bl b0
y[n]
z*t z*t 7 z*t
b)

Figure 66 : Structure transversale (a) et indirectgb) d'un filtre FIR du 5eme ordre

2.2. Le filtrage « semi-numérique »

Dans [63], D.K. Su et B.A. Wooley présentent uiltref « semi-numérique » en sortie
d’'une chaine de conversion numérique analogiguesarit une modulatiodX. Celui-ci a
pour objectif de réduire le bruit de quantificati@jeté hors bande par le modulateur. Il prend
le qualificatif de « semi-numérique » car il segakment d’interface entre le domaine

numerique et le domaine analogique.

92

© 2008 Tous droits réservés. http://www.univ-lille1.fr/bustl



These d'Axel Flament, Lille 1, 2008
Chapitre IV : Filtrage FIR reconfigurable

L’architecture du filtre est présentée a la Figbireet constitue une implémentation d’'une
structure transversale d'un filtre FIR telle quéelst présentée a la Figure 66 (a). L'entrée
numérique passe a travers un registre a décalageugule role de ligne a retard numérique.
La sortie de chaque registre contrble une sourceodeant pondérée. Chaque source de
courant agit alors comme un convertisseur numérigonalogique. Enfin, les courants
s’additionnent, résultant en une sortie analogiefuetalisant ainsi la fonction d’'un filtre FIR.

L’équation de celui-ci est alors :

H(z)=az'+az*+..+a,z" Eq. [40]

Sortie analogique

Sortie du
modulateur A2

V4
4

1bit

ol

1-bit DAC

-1
Figure 67 : Filtre numérique réalisé dans [62]

Comme chaque échantillon vaut soit 0 ou 1, la mlidation de celui-ci par le coefficient
& (correspondant au poids de la source de couraht)alisée grace a un interrupteur. La
linéarité de cette interface numérique analogigqomstituée de la source de courant et de
l'interrupteur, ne dépend pas des autres sourcedadi@ant. Dans ce cas, le désappariement
entre les différentes sources de courant, quicesimilaire aux erreurs de quantification sur
les coefficients d’un filtre FIR « classique »,mtioduit pas de non linéarité au niveau de la

sortie analogique. Pour cette raison, 'apparieneaite sources de courant n’est pas critique.
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3. Combineur de puissance et filtrage numérique

3.1. Architecture retenue

A partir de l'architecture de I'amplificateur de ipsance commuté présentée dans le
chapitre précédent et rappelée a la Figure 6&ramation des différents signaux s’effectue
en aval de la conversion numérique analogiquelaets le but de réaliser un filtre FIR, seule
la structure transversale offre cette possibilig.effet, dans le cas d’une structure indirecte,
la somme du signal numérique implique la modifmatdu signal 1 bit en un signal multibit,
ce qui complexifie grandement la nature de I'anmgdiieur de puissance commuté et des

lignes a retard numeériques.

PA igne de transmission \
commuté N4, 50 Ohms |

Ventrée

\ N voies en
50Q paralléle

PA
commuté

Ligne de transmission
M4, 50 Ohms

|
) |
Figure 68 : Architecture de combineur de puissanceetenue

Pour implémenter une fonction de filtrage numérjgueonvient d’'insérer une ligne a
retard. La facon la plus simple de réaliser cella-été présentée dans [63] et consiste en un

registre a décalage. Les bascules utilisées ssitascules dynamiques TSPCFF (voir Figure

PA igne de transmission 3\
Ventrée ngne a
retard
numérique \ N voies en
commute N4, 50 Ohms
1 1
1 |
I - /
Vers PA Vers PA Vers PA
Ventrée | | |
[TSPCFH [TSPCFH -_—— [TSPCFH

Horloge |_ > |_ > r >

Figure 69 : Architecture de combineur de puissancet introduction d’'une ligne a retard

numérique utilisant un registre a décalage
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Ce type de structure est caractérisée par le nodegweies mises en ceuvre et conditionne
par la méme occasion le nombre de coefficients rques pouvons implémenter lors de la
réalisation du filtre numérique.

Le choix des coefficients est donc limité par lenboe de voies utilisées et par la
topologie de notre architecture. En effet, pourpas modifier la mise en forme du signal
numérique 1 bit (codage NRZ) et 'amplificateur cooté en mode tension, il est impossible
de pondérer ce signal par d’autres coefficients dgeentiers. Par exemple, pour réaliser le
coefficient «2 », on somme deux voies, et on nat peffectivement pas réaliser de
coefficients fractionnaires. Une contrainte supm@étaire au niveau des coefficients est que
la somme de leurs valeurs absolues doit étre ¢galmférieure) au nombre de voies.

La profondeur de la ligne a retard détermine l'erdiu filtre. On peut virtuellement
augmenter I'ordre du filtre en insérant des « zérdans sa réponse impulsionnelle comme il
est présenté a la Figure 70. Ainsi, méme avec urbr® limité de coefficients, il est possible
d’obtenir des filtres ayant une bande de transiétoite et répondant par conséquent a des
spécifications d’un filtre d’ordre supérieur.

Zone de transition
h[n] H(f) jétroite désirée

Réponse o °
désirée
) °° no 7 Fel2 f

Zone de transition

h[n] H() large
3
Réponse j
simplifiée I V
¢ ® o > >
o & n Fel2 :
Insertion Zone de transition
h[n] de « 0 » H(f) étroite désirée
Réponse P j
simplifiée +
augmentation |e¥ . | | [ _ @ >
delordredu ~ & ¢ °® - n ' / Fel2 f
filtre
Bande passante
non désirée

Figure 70 : Augmentation de 'ordre du filtre numérique par I'insertion de zéros
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De maniere générale, il est alors possible d’'imglét®er une structure de filtrage FIR
reconfigurable par l'intermédiaire d’'un multiplexeda Figure 71 présente l'architecture
globale du filtre avec le combineur de puissance.

[

M4, 50 Ohms
M4, 50 Ohms
M4, 50 Ohms

Ligne de transmission
Ligne de transmission
Ligne de transmission

50Q \V/

sortie

PA PA PA
commuté#l commuté#2 commuté#n

Multiplexeur N vers n

Ventrée /| — /|

TSPCFF[  |TSPCFF TSPCFH

#lo| N # #N
Horloge |_> > |_>

Figure 71 : Architecture globale du filtre numérique reconfigurable avec le combineur

de puissance

3.2. Calculs des fonctions de transfert

Pour des raisons de simplicité de réalisation at pe@montrer le phénomeéne, nous avons
supposé dans le chapitre précédent que nous avngsvoies a disposition. Le filtre

numérique a alors la réponse suivante :
H(w)=b +bz* +bz ) +hz ") + b 770 gq [41]

avecaTe etBTe qui sont les retards appliqués aux échantillaret f sont obligatoirement
entiers).

Un filtre numérique FIR présente des zéros de tna&sson si les coefficients et les retards
sont symétrigues. Nous nous intéressons par coestgaux FIR répondant a ces
spécifications. Sa réponse est alors :

H(a)=b, +bz +bz " +hz " +hz**  Eq.[42]
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La réponse fréquentielle de ces filtres s’écrirgl@en posanb = 2rf et To = 1/f,, pour

cinq coefficients :

H (CL) — b0 + ble‘(”Te)jw + bze‘(a*'/?)ijS + ble‘(a*'zﬁ)ije + boe‘(za*'zﬁ)j"jre

Eq. [43]
La réponse en fréguence du filtre peut encore sii@gs comme :
H(a) =" (2b,cod(a + B)uT,)+ 20, codBuT,) +b)) q. [44]
Le gain du filtre est le module de la réponse équdence et vaut :
H (w) =|2b, cos{(a + B)aT, ) + 2b, cod BT, ) + b, Eq. [45]
La phase de ce filtre est linéaire et est égale a :
®(H(a))=~(a+p)aT, Eq. [46]

Les coefficients psont entiers et doivent vérifier que la sommeealed valeurs absolues

est inférieure ou égale au nombre de voies :

2b,|+2

b,

+|b,|<5 Eq. [47]

La conception du filtre a cinq coefficients et mémnt des zéros de transmission revient
donc a choisir un jeu de coefficients pour I'enskn{bg, by, by, a, B, Te}. Le triplet {bo, by,

b,} représente les coefficients du filtre et sontpnslde cas ou on utilise un amplificateur
commuté en mode tension sur un signal 1 bit, déersrrelatifs. T correspond a la période
d’échantillonnageq etp sont les poids des retards et sont obligatoiremesentiers positifs.

La Figure 72 présente trois exemples de répondeégnence de filtres numériques en
utilisant une fréquence d’échantillonnage de 1GHamsertion de zéros pour augmenter
'ordre du filtre (courbe rouge) et l'utilisationwh nombre variable de coefficients (courbe
verte).
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H(ZzY=1+z+z%+73+2* HzY=1+z%+z*+7°%+2®
451 7
a4k |
35¢F B
3 . .
=
T 25 .
i
2 . .
15L .
'] L -
05+ B
0
0 2 4 i 3 10
Fréquence (Hz) . 108
H(zh=1+z"+z%+z3+z*
a5t 4
ALk J
35 -
3
=
m2ar -
i
2 . -
15k 4
1+ /\ . /\ J
05f \/ \/ _
0
0 2 4 6 8 10
Fréguence (Hz) . 108

Figure 72 : Exemples de réponse en fréquence pouois filtres numériques

3.3. Fonctions de transfert du filtre numérique dan s le cas d’'une

eémission répondant au standard UMTS

La contrainte la plus sévére afin de respecter dsque d’émission de 'UMTS est la
proximité de bandes interdites. En effet, la bapdssante du DCS1800 s’étale de 1810 a
1880MHz et celle de TUMTS TX de 1920 a 1980MHztam écart entre les deux extrémes
des bandes de 40MHz. L'utilisation d’un multiplegafyéquentiel (FDD) dans le cas de
TUMTS interdit les émissions parasites en bandediX¥ée dans la bande de fréquence 2110-
2170MHz soit a 190MHz de la bande TX (1920-1980MHZ)ntroduction de zéros de

transmission dans ces bandes de fréquence estisgquient plus que souhaitable. Pour cette
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raison, nous avons déterminé les fonctions de feensle certains filtres numériques
répondant a ce critere. De plus, nous avons s@uliaegr profit du maximum de gain en
puissance possible, aussi utilisons nous toutegdies du combineur de puissance, ce qui se

traduit par l'utilisation d’un filtre a cing coeffients. Ceci se traduit par :

2b |+2b,|+[b,|=5 Eq. [48]

b,

b,

b,

Ce qui implique nécessairement|#i. Pour les deux autres coefficients, il reste
|bo|=||=1 ou |b|=2 et |B|=0 ou |b|=2 et |k|=2. Il y a donc seize possibilités pour 'ensemble
{bo, by, by}. Il faut maintenant déterminer la position desaséde transmission et des maxima
en fonction des valeurs prises par le triple, {ln, by}. Pour des raisons de simplicité, la
frequence d’échantillonnage choisi est celle deeent disponible en sortie du mélangeur
numérique soit &£4.F=7.8GHz. Le gain maximum du filtre doit alors seier & /4, ce qui
implique une condition supplémentaire sur les d=staret . Le détail des calculs ne sera pas
effectué ici, cependant une analyse paramétriquesuetards permet d’apprécier la réponse
de ces filtres.

Nous avons sélectionné trois jeux de coefficieltgleau 6) pour implémenter les filtres.
Ceux-ci ont été choisis en fonction de leur bandssante, de la position de leurs zéros de

transmission ainsi que du nombre de retards nédoessa

Retardsa et p Périodicité de la Fonction de N ]
_ {bo, by, by} ) ) _ Position des zéros
(multiples de Te) réponse fréquentielle transfert
a=8etp=8 {1,1, 1} R/8 Hi(z) F/20, R/40
a=14ef3 =14 {1,-1, 1} R/14 Hx(2) F/140, 3R/140
a=16ef3 =8 {1,1, 1} R/8 Hs(z) F/20, R/40, R/48

© 2008 Tous droits réservés.

Tableau 6 : Jeux de coefficients des filtres FIR tenus

Les fonctions de transfert de ces filtres s’écriy@our chacun des jeux de coefficients,
avec = 7.8GHz :

H(z')=1+z"+z"+z" + 2™
H,(z")=1-z"+z"-z%+2* Eq. [49]

2

Hs(z—l) =1+ 78 47 47247

Les filtres numériques ainsi congus sont respettardg d’ordre 32, 48 et 56. Les réponses

fréquentielles de ces filtres sont représentéadiglure 73 (gain).
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1=
T
1

13ain des filees nurréigaes
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45 DCS DCS
| 1800 1800
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351

UMTS 1
RX |

20F

Gain des filtres numeériques

| 1 |
1.7 175 18 185 18 195 2 205 21 215 22
Fréquence (Hz)

Figure 73 : Gain en fonction de la fréquence desffiérents FIR retenus — en bas, zoom
sur la bande utile

Ainsi, la fonction de transfert H1 permet de plagerzéro de transmission dans la bande
UMTS RX et un dans la bande DCS TX, la fonction w2 zéro dans chacune les bandes
DCS, et la fonction H3 deux zéros dans la bande BNRK et un dans la bande DCS TX. La
présence de deux zéros proches dans la réponseiitédle de ce filtre permet une forte
atténuation dans les bandes proches de 'UMTS.

Les simulations Matlab permettant d’apprécier I@tide ce filtrage sur un signak sont
présentées a la Figure 74 (exemple avec le filmaérique de fonction de transferg,Ha
résolution spectrale est d’environ 60kHz). Un sighV&CDMA représentant le canal extréme
gauche du standard UMTS a été codé par le modulaiepuis transposé en radiofréquences
de maniere idéale (par simulation). Le masque dsimn UMTS a été superposé a ces
courbes afin d’évaluer le besoin important deddt a ce niveau de la chaine d’émission.

Toutes ces courbes sont normées par rapport aame lwe mesure correspondant au pas de
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N

résolution fréquentielle de la transformée de Feutditilisée (égal ici a environ 60kHz).
L'utilisation du filtrage numérique ne permet pas daffranchir totalement du filtrage
analogique d’antenne mais constitue bien un moyatéder les contraintes de réalisation de

celui-ci.

20 T T T T T T T T T

-20

80

-100

Densité Spectrale de Puissance (dBmibande de mesure)

-120 —

-140 1 1 1 | | | 1 | | ZéIOS de
175 18 185 19 1895 Fréqueﬁce(m] 205 2.1 215 E‘ZtraDmSﬁ.”SSI()n
dans la bande
UMTS RX

Figure 74 : Spectres du signahX représentant un canal WCDMA en sortie du

modulateur AZ, puis filtré par le FIR de fonction de transfert H; et spécifications UMTS

La reconfigurabilité du filtrage est ici évidenti.suffit de changer les délais et les
coefficients afin d’obtenir la fonction de trangfeoulue.

Par exemple, dans le cas du DCS 1800, la fréqueetamgpuelle sont cadencées les données
est de 6.99GHz (4 x 1.7475GHz). En gardant lesstmémes jeux de coefficients que
précédemment et en changeant uniqguement la frégud@chantillonnage, on obtient les

fonctions de transfert de la Figure 75.
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Zain des filres rumearques

14 : Z.
9

Frécdgience (—7)

Figure 75 : Gain en fonction de la fréquence desffierents FIR retenus
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4. Conclusion

La nature du signal a amplifier ainsi que la comalsian de puissance permettent
d’envisager l'implémentation d’'un filtrage numérgen introduisant une ligne a retard
numeérique dans la chaine de transmission. Ceditrast nécessaire afin d’éliminer les
composantes hors bande qui proviennent de la migerme du bruit de quantification dans
les modulateuraX et ce, afin de diminuer les contraintes de ré@tiseet d’'encombrement
du filtrage analogique d’antenne. En effet, lemdéads de communication de troisieme
géneération spécifient des masques d’émission velatnt stricts.

La reconfigurabilité de ce filtrage autorise la nficdtion des fonctions de transfert de
celui-ci et, par le choix judicieux des coefficierdt des techniques d’insertion de zéros dans
la réponse impulsionnelle, permet de créer desszél® transmission dans les bandes
interdites.

L’'implémentation matérielle de ce filtre ne néctssilans notre cas, que l'insertion d’'une
ligne a retard numérique composée de registrescalalfe au sein de l'architecture du
combineur de puissance. La configuration du fikragjeffectue en venant prélever les
échantillons d’'intérét a I'aide de techniques ddtiplexage.
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Chapitre V : Implémentation et résultats

1. Introduction

Dans ce chapitre sont présentés les résultats wbtemr les différents circuits. Tout
d’abord, un premier circuit (FULBERT [22]) réalied technologie CMOS Silicium massif
90nm permet la génération radiofréequence du signaiérique telle qu’elle a été décrite au
chapitre | et comprend le mélangeur numérique eh&ine d’inverseurs CMOS qui ont été
détaillés au chapitre Il. Ce circuit a été fabriga@ssemblé lors du troisieme trimestre 2007.
Ensuite, un circuit (ROCCO) comprenant les lignesetard numériques et les différentes
chaines d’inverseurs nécessaires au combineur desapge (chapitre 1) et au filtre
numerique (chapitre 1IV), a été réalisé en technel@MOS Silicium massif 65nm. Dans le
méme temps, le circuit passif (ROSA) modélisantligses de transmission a été réalisé en
technologie IPD (Integrated Passive Devices). Qeslits sont partis en fabrication en juin
2007 et sont revenus en octobre 2007. Les diffésemtéthodes d’assemblage et de mesures
qui ont été utilisées ainsi que les résultats deumss sont ici détaillés.

Tout d’abord, les résultats du circuit FULBERT s#rprésentés. Ensuite, une partie est
consacrée a l'implémentation des lignes de trarsamsdans la technologie IPD. Nous
verrons que I'on peut réaliser ces derniéres gaaoe modele a éléments localisés conduisant
a un important gain de place. Les simulations cetepl du systeme ont été refaites en
incluant cette modification. Nous étudierons ersué réalisation des différents circuits
ROSA et ROCCO, les mesures venant étayer ces sectmfin, les résultats de mesures de
'assemblage entre les circuits FULBERT, ROCCO @SR seront présentés avant de

conclure ce chapitre.
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2. Résultats de mesures sur le circuit FULBERT

Le circuit FULBERT (voir Figure 76) comprend le coelu systéme de radio logicielle, a
savoir les deux modulateut& passe-bas [22], les deux mélangeurs numériquegaiunoie

différentielle) ainsi que les buffers de sortie.

Buffers de sortie
4mm

W : e % : I : '. I
/ Mélangeurs numériques
Modulateurs AX

Figure 76 : Layout du circuit réalisé dans [22]

Dans un premier temps, nous nous intéressons ansommation de I'étage de sortie,
constitué des mélangeurs numériques ainsi que dierd Le circuit est dans un état
« reset », qui utilise uniqguement les mélangeuraériques et les buffers de sortie. Le signal
sur les voies dentrée | et Q des mélangeurs ag&t & « 0 », résultant en une sortie
radiofréquence {0, 0, 1, 1} soit un signal carr&guence §¥4.

La consommation de I'étage de sortie dans une ehal est présentée a la Figure 77
pour différentes fréquences et pour une tensiolmtatation de 0.95V. Le courant utile dans
la charge est approximativement de 18mA. La consatiom augmente avec une pente
d’environ 8mA/GHz.

Le circuit est totalement fonctionnel jusqu'a umégience d’horloge de 4GHz. Sa
fonctionnalité est visualisée a la Figure 78 owspectre du signal de sortie analogique est
représenté. Une image du spectre du signal nuneérigst €galement calculée en
rééchantillonnant le signal analogique en attrilbuenre valeur numérique « 1 » ou « 0 » a la
valeur analogique de sortie. Les perturbationsogigies sont ainsi supprimées par cette
opération et cela permet de visualiser le fonconent du modulatewt. Le signal d’entrée

qui est modulé est un signal continu.
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Figure 77 : consommation de I'étage de sortie

La remontée du plancher de bruit en bande paspantes’expliquer par la présence

d’'une incertitude sur les instants de décision,efppitter. Celui-ci semble provenir de

fluctuations importantes de la tension d’alimewtatidues aux commutations et qui se

retrouvent sur I’lhorloge principale du circuit.

R

-100

Amplitude (dB¢/Hz)

-150

« numeérique »

1

Spectre de la sortie

Spectre de la sortie
analogique

S50M

EEIDM
Fréquence (Hz)

700K

Figure 78 : Spectres analogique et numérique d’'ungnal continu en sorite du circuit
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La fréquence maximale de fonctionnement étant déz @ fréquence centrale maximale
gue I'on peut adresser est donc de 1GHz. Cependamtemiére bande image, située a % de
'horloge principale, peut étre utilisée permettatatteindre dans ce cas une fréquence
centrale maximale de 3GHz. L'inconvénient de cetiieition est I'atténuation du signal par la
fonction de mise en forme « sample and hold » demées, se traduisant au niveau spectral
par la multiplication du spectre par une fonctiamus cardinal qui, au niveau de la bande
image atténue le spectre et modifie la mise en dodo bruit initialement prévue. De plus, la
bande passante ainsi que tous les parametresessdei fréquence d’horloge sont réduits du
méme facteur de proportionnalité. On peut cependamnesser par exemple, le standard
UMTS grace a une horloge principale a 2.6GHz, ladeadfondamentale se situant a 650MHz
et la bande image a 1.95GHz.

Enfin, le Tableau 7 résume les performances glsbdie circuit FULBERT et peuvent

étre trouveées dans [22] et [64].

Horloge a 2.6GHz
Canal a Canal a
650MHz 1(3212(3;')2
ACPR (canal de 5MHz de large 53.6dB 44.3dB
Puissance maximale du canal -3.9dBm -15.8dBm
EVM 1.24% 3.42%
Jitter en sortie 13.2p8s
SNDR (BW = 30MHz) 53.6dB 40.3dB
Plancher de bruit en bande -129.5dBm/Hz  -129.4dBm{H
Puissance pic de sortie 3.1dBm -8.59dBm
Total 69mW (1V)
Consommation | Etage de sortie 39mw
Modulateurs 2 x 15mwW

Tableau 7 : Résumé des performances du circuit FULBRT pour une horloge de
2.6GHz
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3. Architecture compléte du combineur de puissance et du filtrage
FIR associé

3.1. Introduction

CMOS 65nm

Filtre passe-
bande

|

— '

[\

=

100
Ohms

Signal 1bit | _Signal 1bit

Y
ARARL

\

T Ligne de PA commuté
Ligne a retard transmission 50
numérique Q, N4 @195GHZ

Figure 79 : Architecture du combineur de puissancet du filtre FIR

La Figure 79 présente l'architecture complete @éademble constitué du combineur de
puissance et du filtrage numérique. Les lignesdardenumérique ainsi que les amplificateurs
de puissance commutés sont réalisés dans une tegien8T Microelectronics CMOS massif
65nm, les lignes de transmission sont congues wapsocédé IPD (également développé par
ST Microelectronics), qui est une technologie @gration de composants passifs a haut
facteur de qualité. Sur cette figure, I'introduatid’un filtre passe-bande, réalisé par exemple
par des résonateurs BAW, illustre la possibilitandfiltrage d’antenne. Dans notre cas, il
avait été prévu d'utiliser une telle structure dédge dans le cadre du projet européen
MOBILIS, mais leur fabrication tardive a retardéteaéalisation.

3.2. Modele de ligne de transmission a éléments loc  alisés

En terme d’intégration, les lignes de transmissjoart d’'onde sont des éléments occupant

une place importante. En effet, a 1.95GHz, la l@ugu’onde est égale a :

A:C/(f><\/E):O.154/\/?r Eq. [50]
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aveceg,, la permittivité du matériau de la ligne. Celat fantre 5 et 15cm pour ugy

compris entre 1 et 10. C’est pourquoi nous nousnsesnintéressés a la modélisation
matérielle des lignes de transmission par des ditarlecalisés. Le modéle le plus simple
d'une ligne de transmission est un modéle rerwonstitué de deux capacités et d'une
inductance dont les valeurs dépendent de la longetede I'impédance caractéristique de la
ligne & modéliser (Figure 80). Dans le cas d’'ugedi5@ accordée a 1.95GHz, la valeur de
'inductance est de 4.08nH et celle de la capastéde 1.63pF. Ce modéle n’'est valide que
dans la zone proche de la fréquence d’accord. Gioertnent a la ligne de transmission qui a
une réponse fréquentielle périodique, on obsenefanction de filtrage passe-bande sur la
réponse en tension, permettant de réduire le Beuifuantification généré par les modulateurs
AY. La Figure 82 compare les fonctions de transfetemues sur le circuit simplifié du

combineur de puissance de la Figure 81 dans ledeasgynes de transmission réelles ou

modélisées par des éléments localisés.

L=Z, lw,

— M
71

B N\

C=1/(Z, wo)

Figure 80 : Modele a éléments localisés d'une ligmke transmission

/\ /\ /\ Ligne de transmission
M4, 50 Ohms
0.56Q

/\ /\ /\ Ligne de transmission
M4, 50 Ohms
0.56Q

/\ /\ /\ Ligne de transmission
M4, 50 Ohms

V. 0.56Q RL Vsortie
signal
/\ /\ /\ Ligne de transmission 177
M4, 50 Ohms
m 0.56Q

/\ /\ /\ Ligne de transmission
M4, 50 Ohms
0.56Q

Figure 81 : Schéma du combineur de puissance étudié
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Figure 82 : Fonctions de transfert du combineur dguissance avec des lignes de

transmission et avec un modele de ligne a élémeidsalisés

Sur cette figure sont représentés les rapporte datrsion de sortie et tension d’entrée
ainsi que les rapports entre puissance délivrée charge R et puissance fournie par la
source de tension gs. En dehors de la bande de frequence ol le modeleakde, il existe
deux différences notables entre la ligne de trassiom et le modele a éléments localisés.
Afin de les comprendre, il est nécessaire d’'étutie€seau en qui agit comme un réseau
d’'adaptation d’'impédance. L'expression dewée iignesvaut alors, pour une impédance de
charge égale a NR

z = NR x(1-LCa®) + jLa
et 1-LCw + INRCaw(2 - LCw')

Eq. [51]

Le module de cette impédance est représenté guac-83.

Domaine de
validité Ligne de tlransmission

300

250F

200

1501

100

Modeéle a
eléments
localisés

Module de l''mpédance (Ohms)

S0F

Fréquence (Hz)

Figure 83 : Module de I'impédance Znuee iignespOur une ligne de transmission et un

modéle a éléments localisés pour une impédance deuge de 5x5@
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L'argumentp de Zniee ligne£St €gal a :

¢ = tanl(wxMX(L -N’R'C(2- LCaf))j
Eq. [52]
Les maxima de cette fonction se retrouvent lorsque
f=0
f=f,
f =
Eq. [53]

A ces fréquences, I'impédance est purement résjstiussi le transfert de puissance est
maximal. C’est ce qu'on observe a la Figure 84lawourbe de transfert de puissance (en
bas). Néanmoins, I'impédance présentée en DC att@ikieme fréquence est relativement
importante : elle vaut en effet NRAInsi peu de puissance est genérée. |l faudraroEmnt
veiller a ce que le filtrage d’antenne ou numériglimine correctement cette composante.

De plus, 'impédance &ee _iigned I'inconvénient de tendre vers 0 lorsque I'orvailie a
haute fréquence. En effet, la partie réelle desesilidécroit en ° : beaucoup de puissance
est générée sans étre transmise. Le contenu dpctsggnal a transmettre devra donc avoir
peu de composantes hautes fréequences. Ce phénestéhestré a la Figure 84 qui compare
la puissance de sortie et la puissance consomméenetion de la fréquence lorsque les
lignes de transmission sont réalisées de mani@ssigue ou par un modele a éléments

localisés.

Puissance Puissance
d’entrée de sortie

5@0m

oG Em Ligne de transmission

sortie et I:)signal

—196Gm

50m

Modéle a éléments
localisés

2@@m

—16@m . ! . ‘
2.2 386G 6.8C
Fréquence (Hz)

I:)sortie et I:)signal

Figure 84 : Puissance du signal a I'entrée et a tortie du combineur de puissance a

lignes de transmission et avec le modéle de ligngsisé
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3.3. Implémentation du modele de lignes de transmis  sion a éléments

localisés

Pour réaliser physiqguement le modele de ligneatestnission, nous avons besoin de deux
capacités et d’une inductance. L'intégration decmgBposants sur un substrat silicium massif
pose probleme dans la mesure ou le coefficientuddit§ de ceux-ci est relativement faible a
cause de la basse résistivité du silicium massifsiAnous avons choisi un process
d’intégration de passif développé par ST Microetauts qui offre, sur un substrat de verre,
de bonnes performances. Ainsi, a 2GHz, pour ungcitacice de 5nH, le facteur de qualité est
supérieur a 40 alors que la méme valeur de sa@giae sur silicium présente un facteur de
gualité d’environ 15. Pour des raisons de confidéité, nous ne présenterons pas davantage
les caractéristiques de ce procédé.

Pour obtenir un modéle de ligiéd a 1.95GHz d’'impédance caractéristique2ba
valeur de capacité est de 1.63pF et la valeur lestede 4.08nH. La valeur moyenne de la
capacité de sortie du dernier inverseur du PA est.6pF, les transistors le constituant ayant
été dimensionnés a cet effet. Ainsi la capaciténddéle de ligne a volontairement été omise
(Figure 85), bien que celle-ci, étant une capatgtgonction drain-substrat, soit fortement non

linéaire. Il reste donc a intégrer une inductartagne capacite.

bt
=X

Figure 85 : Capacité présentée par le PA et modétie ligne de transmission

PA

Il est nécessaire de redimensionner la valeur @esposants réels par rapport aux
composants idéaux pour obtenir la méme fréqguenaecdid grace a une simulation post-
layout. L'inductance, I'élément le plus critique &rme de facteur de qualité, vaut alors
presque 1nH de moins que le composant idéal (3.1@mHieu de 4.08nH). En effet, la
présence des capacités parasites de la self temay@enter la capacité globale qui va
résonner avec l'inductance. Il faut alors diminwer valeur afin d’étre accordé sur la
fréquence définie. Nous avons également déciddlisartdeux demi selfs d’enroulement de
sens opposés pour réaliser I'inductance totalei €sceffectué dans le but de minimiser le

champ magnétique généré et ainsi minimiser leslagap inductifs entre selfs voisines. La
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courbe du facteur de qualité de l'inductance pemegttimer la résistance série de celles-ci.
A 1.95GHz, le facteur de qualité vaut 40 soit uésistance série d’environ 0G@3our une
demi self. La présence de cette résistance détgagien en tension (et donc en puissance) de
la réponse du combineur de puissance comme onlgeanstater a la Figure 86. Le gain
maximal pour 5 voies est alors de 4.13.

5.6 ! — Modele idéal

4.0

3.6 o
- Modele réel

2.8

1.4

Vsortielvsignal

@.6

536 7.8G
Fréequence (Hz)

PR S S S S S A T S S S S S
@.a 266G

Figure 86 : Fonctions de transfert du combineur dguissance avec un modele de ligne

de transmission idéal et réel

3.4. Simulation fréquentielle du combineur de puiss ance et du filtre

numerique

L’architecture du combineur de puissance et duefitumérique étant établie, on peut
alors étudier les fonctions de transfert du ciraomplet. La Figure 87 et la Figure 88
présentent le rapport entre la tension de sortla tgnsion d’entrée ainsi que le transfert de
puissance avec et sans filtrage numériqgue danadeg les lignes sont modélisés par des
éléments discrets provenant du Design Kit IPD. IR &tilisé a pour réponse fréquentielle
H1(f) définie dans le chapitre précédent. Enfirrigure 89 présente la puissance d’entrée et
la puissance de sortie dans les deux cas. Cesdnade transfert correspondent simplement
au produit de la fonction de transfert du combindarpuissance par la réponse du filtre
numerique. L’introduction du FIR permet de rédumeconsommation hors bande tout en

gardant en bande utile les performances du combdepuissance.

114

© 2008 Tous droits réservés. http://www.univ-lille1.fr/bustl



These d'Axel Flament, Lille 1, 2008
Chapitre V : Implémentation et résultats

Lignes de
transmission

Modele a
éléments
localisés réels
sans FIR
Modele a
éléments
localisés réels
2 —41.25 - DCS DCS avec FIR
] - 1800 1800 CMTS  JUMTS
v RX X
> _egad o R T N A
1.4G 1LEG .00 7 EE

A 52.1@‘9916 —2.37281) Fréguence (Hz)
B: (2.1B273C —8.75447)

Figure 87 : Fonctions de transfert en tension du eobineur de puissance avec une ligne
de transmission, avec un modele de ligne a élémeidsalisés réels avec et sans FIR. En

bas, zoom sur la bande d'intérét et représentatioen dB

Sans FIR

GEEamL

4GE@m[

Psortie/PsignaI

: Avec FIR
2@@EmL

0.0 T 2.0 “aec 6.0G

Fréquence (Hz)

Figure 88 : Transfert de puissance du combineur aweun modele de ligne a éléments

localisés réel avec un FIR et sans FIR
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Figure 89 : Puissance du signal a I'entrée et a tortie du combineur de puissance avec
FIR et sans FIR

3.5. Simulation globale du combineur de puissance a  vec FIR

Dans cette partie, nous présenterons les difféné@stsitats de simulation obtenus sous
Cadence (simulateur Eldo) pour I'architecture denloimeur de puissance avec un filtrage
numérique. Un signal WCDMA représentant une sirdesgileine échelle, codé par un
modulateurAX et transposé en radiofréquence, est appliquén&rde de la structure. Nous
nous intéresserons alors au signal de sortie ermemtant son spectre et sa puissance. La
consommation de cet étage sera abordée.

La Figure 90 présente la structure différentiebenpléete telle qu’elle a été simulée. Les

éléments passifs sont issus du DK IPD.

PA = —] PA

PA H — A

Vsonie

PA Lignes Signal AY
aretard

Signal AT Lignes PA

aretard 50Q 504

PA - — PA

3.18nH  20pF
PA - —] PA

,I'l.6pF

Figure 90 : Architecture compléte du combineur de pissance et filtrage numérique

i
AAAAL
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La sinusoide pleine échelle est une sinusoide ldmplitude créte a créte est de 100%
de la dynamique maximale de codage, soit 1V dah® mas. Pour que le modulateur reste
stable, la dynamigue maximale d’entrée est de 76%adlynamique de codage [22]. Cela
signifie évidemment que l'information utile maxirralans un signalX n’est qu’une fraction
de ce signal. En terme de puissance, dans uneechesigtive de 50, le signalAX, un signal
« carré » d’amplitude 1V, a une puissance d’envifdBm (0.52/50) alors que l'information
utile ne représente au mieux qu’ldBm (0.352/2xk@)sinusoide pleine échelle représente ce
que nous définissons comme le EdROMB full-scale ou pleine échelle). La sinusoide
d’amplitude maximale que I'on peut coder a alors puissance de -3¢B

En utilisant 5 voies en single-ended, on s’attendbé&nir un gain en puissance de
linformation utile de +13.98dB (I'opération idéatke combinaison de puissance permet de
quintupler la tension recue soit un facteur multgtif de 25 en puissance). Les simulations
de la partie précédente montre que le gain enderest de 4.13 (soit 12.3dB) car celui-ci
chute a cause de la résistance de conduddioffenet de la résistance série de Iinductance
(diviseur résistif avec la charge). La différenté@lde la structure permet de gagner encore
6dB en tension (3dB en puissance car I'impédancehdgge est double). On trouve en
simulation un gain total en tension pour la streetdifférentielle de +16.6dB soit un gain en
puissance de +13.6dB (Figure 91) alors qu’'on sidtié a trouver respectivement +18.3dB
en tension et +15.3dB en puissance. Les spectrés [eigure 91 ont été obtenus par FFT a
partir d'une simulation transitoire de la structaoemplete sur une durée de 800ns. Le nombre
de points alors utilisés par la FFT, lié a un peotd de fenétrage engendre un étalement de la
forme du spectre en bande passante.

Cette chute du gain s’explique par la mauvaisenegtbn de la capacité de sortie du PA
commuté. En effet, celle-ci est une capacité detjon et par conséquent non linéaire.
L’estimation moyenne de celle-ci ne rend évidemnpast compte de sa variation au cours du
temps. Il est probable, qu’a la fréquence d’accbipédance présentée au PA intrinséque
(sans cette capacité) ne soit pas purement résistais présente bel et bien une impédance
réactive qui conteste la validité du modele dedige transmission (en modifiant sa fréquence
d’accord) et qui dégrade donc la fonction de tramsfu combineur de puissance. La présence
du filtre numérique permet néanmoins de réduire eftdt en introduisant des zéros de
transmission dans les bandes proches, assurarit wingain maximal a la fréquence

initialement choisie.
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Figure 91 : Spectres d’une sinusoide pleine échelltedée par un modulateurAX et le

spectre du méme signal en sortie du combineur de @sance avec filtrage numérique

La structure du combineur de puissance, constiégédik amplificateurs commutés et des
lignes de transmission, consomme 200mA sous 1\s(BHrage numérique) pour un signal
WCDMA UMTS codé par un modulatewX représentant une sinusoide a -ggdRJne part
importante de cette puissance est perdue daniemgtations, la puissance récupérée au
niveau de la charge différentielle est d’environm®. Une partie de cette puissance
correspond au signal utile a récupérer (22mW) tlapartie étant constituée des émissions
hors bande qui ont, malgré le transfert de puissagitectif, été amplifies. On peut définir le
rendement du combineur de puissance en omettameltss dues aux commutations et en
calculant le rapport entre la puissance utile dééwa la charge et la puissance totale délivrée
a celle-ci. Dans ces conditions, le combineur degauince a un rendement proche de 65%.

L'utilisation d’un filtre numérique ne change pasguissance utile recue mais diminue
'amplification des émissions hors bande augmentantendement a 84%(en utilisant le
FIR1). Il faut remarquer que, dans ce cas, la d#dracture ne fonctionne pas uniquement en
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mode commun mais également en mode différentiekelesions appliquées a I'entrée des PA
étant déphasées les unes par rapport aux autessstt donc, a chaque instant, des transistors
complémentaires qui conduisent, autorisant le p@ssbun courant supplémentaire d’'une
voie a l'autre et augmentant la consommation gkl combineur (230mW consommé au
lieu de 200mW sans FIR).

L’introduction d'un filtre passe-bande au niveaus ddeux voies de sortie permet
également de réduire la puissance générée en daéddasbande et d'augmenter par la méme
occasion le rendement. Dans ces conditions, sahslé-fendement augmente a 90% pour un
LC série avec un facteur de qualité de 2. La comsation globale est alors de 185mA.

En utilisant un filtre passe-bande en sortie dulwoeur et le filtrage numérique (FIR1),
le rendement atteint 98% pour une consommatiofetd@a225mA.

En incluant les pertes de commutation dans lesestdinverseurs CMOS, le rendement
global du systéeme défini comme étant le rapportreenqguissance utile et puissance

consommée est d’environ 10%.

119

© 2008 Tous droits réservés. http://www.univ-lille1.fr/bustl



These d'Axel Flament, Lille 1, 2008
Chapitre V : Implémentation et résultats

4. Circuits ROSA en technologie ST IPD (Integrated  Passive Device)

4.1. Layouts des IPD

La partie passive constituée du modele de ligngatesmission (une inductance en série
et une capacité en parallele) a été implémentéearsatechnologie qui offre un haut facteur
de qualité développée par ST Microelectronics. taygacité de liaison par voie a également
été introduite. Chaque inductance a été réalisédgaax demi-selfs de méme valeur mais dont
les enroulements sont de sens opposés afin de iwamihe flux magnétique. L'assemblage
entre les différents circuits se fera par bondéiément qui présente une inductance d’environ
1nH/mm. En supposant une certaine longueur de bgndliinductance intégrée sur I'lPD
présentera une valeur diminuée d’autant.

Les signaux doivent avoir le méme temps de parc@ussi toutes les lignes @GPentre

les entrées RF et l'inductance du modéle de lignérahsmission sont de longueurs égales,
mais malheureusement dissymétriques. Une simulgpost-layout (PLS) a permis de
redimensionner la valeur des composants de I'lPBe WMariation globale des valeurs de
composants due au process change évidemment leefrég d’accord du modele de la ligne.
Au niveau du combineur de puissance, nous pougiaasd méme effectuer des mesures, la
fréquence d'accord étant dictée par la fréquenbertige du circuit Silicium. En modifiant
cette fréquence, nous pourrons ainsi étudier letimmnement du systeme, sur une autre
bande de fréquence que 'UMTS, malgré ces variatiblous avons par contre supposé qu'il
n'y a aucun désappariement entre composants I [(toutes les inductances et capacités
étant de géomeétrie et de valeur identiques).
Deux versions de I'lPD ont été réalisées, une wmuent composée des éléments permettant
la modélisation des lignes de transmission et wiiee @vec un filtre passe-bande LC série en
sortie de chacune des voies et qui permet d’élindagantage les composantes hors bande du
signal. Ce filtre présente un coefficient de qéatle 2 & 1.95GHz. La Figure 92 présente le
layout des deux IPD.
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Figure 92 : Layouts et photos des deux IPD. A gauehla version "classique", a droite

avec un LC série sur chacune des voies de sortie

4.2. Cartes de tests

Afin de tester la fonctionnalité des différentscaits, plusieurs cartes de tests ont été
réalisées (Figure 93). Celles-ci permettent deboali'analyseur de réseaux, le PCB en

circuit ouvert servira a accueillir le circuit IRur mesurer les parameétres S ou l'impédance
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d’entrée et ainsi vérifier la concordance avecsiesulations. Ces cartes ont été réalisées sur
un substrat Rogers dont la permittivité est préoesg contrbléegf compris entre 3.34 et
3.39).

Nous avons décidé de mesurer le coefficient destngssion de deux voies prises au

hasard. Celles-ci sont idéalement identiques.

Calibration en Circuit Ouvert Calibration en Court-Circuit

g= =k

Figure 93 : Les quatre PCBs servant a calibrer I'aalyseur de réseau

Les trois cartes de la Figure 93 permettent dé@li’analyseur de réseau et de présenter
le plan de référence le plus proche possible deuitinPD (« deembedding »). Ceci est
effectué afin de prendre en compte toutes les d@gast inductances parasites présentées par
la connectique et le circuit imprimé. Les IPD can@ont prévus pour fonctionner avec une
impédance de source tres faible, idéalement noibes I'analyseur de réseau présente une
impédance de %0. Aussi, les simulations permettant de confrortéptie et expérimentation
ont été effectuées en supposant cette configurdtescourbes obtenues sont par conséquent
une image du comportement du circuit sous des tiondid’utilisation qui ne sont pas celles
prévues initialement. Cependant, si les simulatemnies expérimentations concordent, nous
serons en mesure d’affirmer le bon fonctionnementidcuit dans notre application avec le

circuit Silicium.
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4.3. Résultats de mesures

Les premiers résultats obtenus sur les mesure2@ud& chaque IPD ne correspondent
pas avec ceux espérés. Ceci peut s’expliquer fffératits phénomeénes : en premier lieu, il
convient de contester le modéle de bonding ut{h®é Figure 94). L'inductance de celui-ci
est supposeée étre de 1nH, sa résistance séri@ dwik la longueur ainsi que la géométrie du
fil utilisé sont difficilement contrblables et indent nécessairement une déviation des valeurs

utilisées en simulation.

1nH 10

/J;SO fF

Figure 94 : Modeéle de bonding utilisé en simulation

Un phénomeéne a été ignoré dans les simulationsrougage asymétrique entre les
différentes voies peut expliquer le fait que laomge n'est pas identique sur les deux voies
mesurées. De plus, le « croisement » des lignesdumit également des capacités parasites qui
dégradent cette réponse. Afin de prendre en coogsedifférents éléments qui ne sont pas
modélisés dans un simulateur classique comme Bliles avons simulé une discontinuité de
ligne grace a Momentum RF afin d’en extraire unldab de parametres S que nous
réintégrons dans une simulation petit signal. Lapacités interlignes ont également été
estimées. Enfin, il apparait que la valeur d’'indace du bonding est plutdt de 1.2nH et celle

de la résistance série d@.3 es résultats sont présentés a la Figure 95.
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Figure 95 : S; des deux circuits IPD. En haut, la version « claggie » du circuit, en bas,

avec le filtre passe-bande LC série intégré

Un autre phénomene qui n'a pas été pris en comates dotre étude théorique est
I'interaction entre les différents éléments indiscfirésents dans I'environnement des circuits
(inductances intégrées et inductances de bondimggffet, le couplage magnétique peut étre
une source de dégradation des performances st pas maitrisé. Celui-ci entraine une
modification des valeurs des inductances utilistaefegrade ainsi la réponse en transmission
attendue. A la Figure 96 est présentée |'effetalyétrie des deux voies sur le méme circuit
IPD. La différence provient notamment du routag#édént au sein du circuit et de la
présence d’'une inductance série de plus forte vdt€lnH) dans le chemin du signal, sans

doute a cause du couplage magnétique entre bondings
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Figure 96 : S$; des deux voies du circuit IPD sans filtre LC série

Les différences entre les voies ainsi que la peEsdes capacités parasites entre les lignes
vont détériorer la réponse fréquentielle totale desuits. Au niveau de la simulation, il
devient tres difficile de la quantifier propremenais nous pouvons d’ores et déja affirmer
gue la bande passante des IPD sera centrée auto@ fiéquence plus basse que celle
initialement prévue (1.95GHz). Ainsi les solutiqmsur remédier a ces différences consistent
a assurer un routage symeétrique au deétriment deirface du circuit passif ou a penser a
d’autres moyens d’assemblage des deux circuitswsili et IPD, notamment par ['utilisation

des techniques de flip-chip.
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5. Circuit ROCCO en technologie Silicium bulk STCM  OS065

5.1. Structure du circuit - Layout

La partie implémentée en Silicium comprend l'aretitire de combineur de puissance
sans les passifs, la ligne de retard numériquehréad’horloge et la logique nécessaire a la
configuration des filtres et des signaux d’entréepguvent provenir de I'extérieur ou générés

en interne (présence d'un BIST). La Figure 97 prtesdes différentes parties du circuit

intégré.
Signal d%J
configurati Bloc de Ligne a
- h-. -— - —XH—>
configuratiory T retard
Horloge de 1 | 4 _,E_ >
référence ATbre 1 1 _
X d’horloge 3 1 r—--===7 PA [-»B—> Sorties RF
I ri | _’E’ )
. ) I 1
Entrée donnéeq Arbre de |}
—DJ—> vers mux 1 |jMux buffers | — D>
—_— | |
Entrée données Dd—> Vers MUX ! Arbre de '
— MUX -
1 buffers 1 *& —>
| |
—H—>
r-—I I
T 4 pA Xr—»-Sorties RF
—>
1BIST |—p Vers
$ MUX1 Y —DT—>
Ligne a >
Génération = v/ers rgtard _’&
clk/4 —> MUX1

Figure 97 : Structure du circuit intégré

Les différents signaux d’entrée sont dirigés vers premier étage de multiplexeur
(MUX1) qui, en fonction de I'entrée de configuratjdaisse transiter un des signaux vers
'arbre de buffers. Celui-ci oriente le signal véasligne a retard et un deuxiéme étage de
multiplexage (MUX2) dont la sortie attaque le conshir de puissance. Les entrées des
différentes chaines de buffers peuvent égalemest @urt-circuitées afin d’évaluer la
fonctionnalité et la consommation de chacune déealies. Les multiplexeurs (4 vers 1) sont
réalisés par des portes de transmission compléiresitae signal (statique) qui les contrble
permet de faire transiter un des 4 signaux de sdrée vers sa sortie. Le bloc MUX2
comprend un multiplexeur 4 vers 1 a chaque enteéel@ PA commutés, permettant le choix
d’'une recombinaison simple ou de I'un des 3 filtnesnériques implémentés. La Figure 98
présente un multiplexeur 2 vers 1. La topologiecdkii-ci peut étre étendu a un nombre

d’entrées indéfini. Les signaux S1 et S2 représenés signaux de contrdle, la combinaison
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{1, 1} est interdite. Comme les portes de transmissont réalisées avec des transistors MOS
complémentaires, il est nécessaire de générerfplémentaire des signaux de contrdle,
représenteés sur la Figure 98.

S1

L

=
G

=

52

Entréel

Sortie

Entrée2

Figure 98 : Multiplexeur 2 vers 1

bY

L’horloge interne du circuit est générée a partind horloge sinusoidale extérieure.
Celle-ci est mise en forme par l'intermédiaire dénseurs CMOS puis distribuée de maniere
€gale a travers le circuit grace a un arbre d’lgarl&Chaque branche de cet arbre a exactement
la méme longueur, assurant un délai identique Isacune des voies, et la méme charge, des
dummies ayant été introduits a cet effet.

Ensuite, le bloc de configuration sert a distriblesrsignaux de commande dans le circuit
pour le faire fonctionner selon un état précis.rLietroduction dans le circuit se fait en série
par l'intermédiaire d’'un module USB et cela permagisi de contrbler par ordinateur la
configuration du circuit. Un pad servant a rentieorloge de configuration (basse fréquence)
ainsi qu'un pad de configuration RESET ont égalandéhimplémentés.

Ce bloc configure I'activation des dix amplificatelcommutés en sortie, le choix d’un
signal d’entrée parmi quatre (voir paragraphe sujvat enfin le choix d’un filtre numeérique
parmi quatre (les trois filtres numériques FIR dbapmtre précédent ainsi qu’'une
recombinaison simple sans filtre). En fonction dewloges nécessaires, celles-ci sont
€également activées ou désactivées.

Les signaux d’entrée pouvant étre appliqués au owub de puissance proviennent soit
d’'une entrée extérieure, soit de I'intérieur dicgit. Un systeme de génération d’'une horloge
divisée par 4 par rapport a I'horloge maitre wiisun diviseur asynchrone ainsi qu’'un BIST
(Built-In Self Test) ont été réalisés. Le BIST aatensemble de registres a décalage avec un
réseau de bouclage utilisant des portes logiquesellsif qui permet la génération d’'un
signal pseudo-aléatoire dont le contenu specttassmilable a celui d’un bruit blanc, c'est-

a-dire dont la teneur spectrale est de méme ardpliquelque soit la fréquence. Cependant, la
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mise en forme de ce signal par une fonction de pgrte va modifier le spectre du signal en
le multipliant par un sinus cardinal. La Figure @@sente I'architecture du BIST qui a été
réalisé. Ce signal va permettre d'évaluer la répamass filtres numériques et la présence

effective des notchs dans la fonction de transfietombineur de puissance.

XOR |7
TSPCEF TSPCEF TSPCFF[~ = =|TSPCFF TSPCFF TSPCEF TSPCEF ]
#1 #2 #3 #17 #18 #19 #20 | sortie

. |—> |—> |—> |—> |—> |—> |—>

Figure 99 : BIST a 20 registres a décalage

Comme nous l'avons vu précédemment, la ligne adetamérique est réalisée grace un
registre a décalage. Le retard maximal utilisé Ipar filtres numériques est de 56 coups
d’horloges a 4§ correspond a I'ordre maximal des filtres défmischapitre précédent. Deux
registres a décalage (un par voie) constitués dEHBCFF chacun ont donc été réalisés. La
prise d’'information s’effectue, en fonction desféliénts filtres, au niveau des bascules 8, 14,
16, 24, 28, 32, 42, 48 et 56. Afin que les signpteveés aient la méme forme d’onde au
niveau de l'entrée des amplificateurs commutés et quelgque soit I'endroit d’ou ils
proviennent, des dummies ont été ajoutés danstldebprésenter la méme charge au niveau
de ces bascules. La Figure 100 présente la ligretadd numérique avec I'égalisation des

charges au niveau des points de prélevement derlination.

>—>Vers MUX2 >->Vers MUX2

>

TSPCFF[—]TSPCFF|- = -{TSPCFF = = = {TSPCFF
#1 #2 #8 #56

N D |—> |—> |—>

Figure 100 : Ligne a retard numérique

Vers MUX2

Entrée
data

YYY

1

Dans un dernier temps, afin de minimiser 'amplgudes appels de courants sur
I'alimentation (dus aux commutations), les espditees du circuit ont été remplis par des
capacités de découplage réalisées par des trasdditdOS dont le drain et la source ont été
connectés. La capacité totale de découplage insdtemt une valeur d’environ 1.5nF, ce qui
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est suffisant pour assurer des variations d’amgitsur I'alimentation inférieures a 40mV a
7.8GHz.

La Figure 101 présente une vue schématique, |dayaeit ainsi qu’'une photographie du

CGANANE B A BHENAE

25796 um

PEET TR T TR
BIST + "

tests
FIR reconfigurable

circuit.

D + routage

D + routage

Bl Jissancg

|| reconfiguration

D = découplage

Figure 101 : Schéma, layout et photographie du auit réalisé

5.2. Carte de test - Substrat

La carte réalisée pour accueillir le circuit Silici permet de tester la fonctionnalité des
différentes parties du circuit (Figure 102). Un st accueille celui-ci (assemblé par
bonding) qui sera lui-méme soudé sur une care flibutes les lignes du PCB sont adaptées
50Q. La fonctionnalité de chacune des sorties, duafik numeérique (déphasage des
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différentes voies) et de l'acquisition (entrées &érieures) ou la génération (BIST) des

différents signaux sera testée.

Entrées de
configuration

-~
Sorties RF \

Chip Silicium 65nm

Figure 102 : Substrat et carte fille accueillant leircuit ROCCO

5.3. Résultats de mesure

Analyseur

Alimentation 1V de spectre

0.5V
r | Circuit en
- 1 test+ T
Synthétiseur PCB ,

de fréquence
Oscnloscope

Donn es recupe rées

Configuration
Controle

Figure 103 : Protocole de mesure mis en oeuvre

La Figure 103 montre le protocole de mesure pouireuit Silicium. La Figure 104

présente les signaux récupérés en sortie du cidems le cas de la synthese d’'une horloge
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divisée par quatre a l'aide du compteur asynchrdwae Figure 105 met en évidence le
fonctionnement des lignes a retard dans le cas sigmal généré par le BIST. Ici, c’est une
configuration du filtre numérique qui introduit watard de huit périodes d’horloge qui est
représente.

Les mesures montrent un fonctionnement total deesoles fonctions du circuit jusqu’a
4.5 GHz au lieu des 7.8GHz escomptés. A partir elée dréquence, il semblerait que la
génération des signaux en interne ne fonctionng @eci peut s’expliquer par le fait que les
portes NAND, utilisées dans le bouclage au niveéaBIST (OU exclusif) ainsi que dans
linversion des sorties des bascules dans le camp&synchrone, ne réagissent pas
correctement a partir de 4.5GHz. Les simulationsitnent cependant un fonctionnement
correct jusqu’'a 7.8GHz, mais I'extraction de paessisur le layout d’'une bascule, effectuée
apres la réalisation des circuits, met en éviddacdégradation des temps de réponse de
celles-ci, sans toutefois devenir critique. Le tommmement des bascules est par ailleurs
vérifié dans le circuit ou I'entrelacement des deaesdes voies | et Q s’effectue correctement
[22]. L'extraction de parasites sur les portes dogis montre en revanche qu'a partir

d’environ 5GHz, celles-ci ne remplissent plus lEunction.

12GHz Standard BM

e \'ﬂ | o Irh"\h‘\[“wH
I‘ K-va/\\lvwmln'l ,\\‘\N\ k\‘-'\..,"J' I\wvll \"‘ "" Ilv:jJT

1.33ns soit
f =750MHz

RERY - KDOgT - Sl

f o l/\)' \'\
| | '|\' |I

A M ‘J'U\\ i
( H‘L r V] H"\ i li \"*T
nf Wb W lg

>
833ps soit
f=1.2GHz

[@®|=l=

Figure 104 : Génération interne d’'une horloge diviée par 4 a partir d’'une horloge de
3GHz (haut) et d'une horloge a 4.8GHz (bas)
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_In|\|'||l| r| \-‘-.-..Jl _.'.II J .—.I I'.l ':'l |‘|

M 12.5ns Chil s 380mv.
—>
8 périodes
Figure 105 : Signaux générés par le BIST

Le spectre du signal issu du BIST est représetad-ggure 106. Dans ce cas, la fréquence
de I'horloge est de 500MHz et on remarque la miidggion par le sinus cardinal dd a la mise
en forme du signal numeérique par une fonction pd@ie peut récupérer le spectre du signal
numérique issu du BIST en utilisant la fonction slaus cardinal comme une fonction
correctrice. On supposera par la suite que cetteamn est systématiquement appliquée a
tous les signaux dont on étudie le contenu speémlremarque sur cette figure la présence
d’'une composante spectrale aux multiples de laudge d’échantillonnage. Ceci est di a un
couplage entre I'entrée et la sortie du circuit.g@nt alors quasiment assimiler, dans la bande
utile, le bruit généré par le BIST a un bruit blanc
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ot MWlesure du spectre du signal issu du BIST en sorfie du circuit |
= Sinus cardinal de la fonction de mise en forme utilisee

Foak = 500MHz

Amplitude (dB)
[#5)
La]

_80 1 1
0 500 1000 1500
Eréquence (GHz)
2

% 10 I Spectre du signal numérique
@ _ | g généré parle BIST
= |
= o
= I
= 10k [
=L rw

20 I

-30 - I

|
0 240

Fréguence (MHz)

Figure 106 : Spectres des signaux générés par leH], et application de la correction

par le sinus cardinal

Sur la Figure 107 est représentée la consommatiasirduit en fonction de la fréquence
dans différentes configurations. Le signal utileé généré par le BIST. Dans un premier
temps, une voie chargée par une impédance 50 Obn&lectionnée parmi les dix. Une
augmentation de la consommation d’environ 7mA eststatée. Ensuite, dans le cas ou
aucune sortie n’est active, la valeur de consonunast représentative de la consommation
du ceceur du circuit. Le mode de fonctionnement daoudi est soit en mode recombinaison
pure (il 'y a pas de décalage temporel entre ¢téssy soit en mode FIR. Le passage par les
chaines de retard augmente fortement la consommeéltiocircuit (consommation environ
égale a 8mA/GHz contre 2mA/GHz dans le premier.das)tension d’alimentation est de
0.992v.
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Courant consommé (mA)
= = N N w
2] o o ] al S

o

0,5

15

2 2,5 3
Fréquence (GHz)

3,5

4,5

consommation du coeur en mode
recombinaison sans buffer de
sortie actif

—e—idem avec un buffer actif chargé
50 Ohms

Courant Consommé (mA)

Fréquence (GHz)

consommation du coeur en mode
recombinaison sans buffer de
sortie actif

—e— consommation du coeur en mode
FIR sans buffer de sortie actif

Figure 107 : Consommation du chip silicium dans dférentes configurations pour un
signal issu du BIST (Mim = 0.992V)
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6. Mesures sur 'assemblage des circuits Siliciume  tIPD

6.1. Carte de test — assemblage des circuits silici  um et IPD

La carte de la Figure 108 sert a assembler lesitsrSilicium et IPD afin d’observer la
combinaison de puissance et ainsi I'action duaiij& numérique. Les deux circuits seront

bondés sur un substrat, ce dernier sera soudésuwaute fille.

Chip Silicium 65nm

Figure 108 : Substrat et carte fille accueillant lesystéme complet de combineur de

puissance comprenant le circuit Silicium et I'lPD

L’assemblage des deux circuits est présenté a damrd-i 109. Les bondings vers
'alimentation et la masse ne sont pas représe@&isassemblage est bondé sur la carte fille
de la Figure 108.
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Fils de bonding
Horloge

Entrées
données

configuration /

horloge config/ IPD#1
reset

Figure 109 : Assemblage des circuits Silicium et [P

6.2. Résultats de mesures

La premiere mesure effectuée sur l'assemblage @mROCCO-IPD#1 a été de
déterminer la bande passante du systeme. Pourl'eeclyse spectrale d’un signal issu du
BIST a la sortie de I'lPD a été réalisée lorsqueedimq voies sont actives et que la fonction de
filtrage numérique est désactivée. La Figure 1E3qmte ces résultats et montre ainsi que la
bande passante est située aux alentours de 1.2@Blzimulations post-layout réalisées sur
les IPD montrent en effet une asymétrie des diffi&® voies par l'influence de capacités
parasites et de la déviation des inductances dditgndégradant la réponse fréquentielle
Aussi nous nous intéresserons a cette bande deefrég dans cette partie dédiée aux résultats

de mesures de I'assemblage complet des circuitgisil et passifs.
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Amplitude (dBm/100kHz)

1 2
Fréquence (GHz)

Figure 110 : Spectre du signal pseudo-aléatoire esortie du combineur de puissance 5

voies sans filtrage numérique

La mise en fonctionnement d’'un nombre variable diess permet de mettre en évidence
I'évolution du gain en puissance en fonction du bhmnmde voies actives. La Figure 111
représente I'évolution du gain en puissance adtigbrelative a une seule voie. Les résultats
attendus et idéaux sont représentés en pointlléss remarquons une bonne concordance
entre les différentes courbes dans la bande pasdantircuit passif. Le gain en puissance
mesuré peut dépasser le gain théorique : celafisiggue I'impédance de charge de

'amplificateur de puissance commuté est plus édue celle attendue.

16 T T T T T T T T

Résultats de mesures

— = = Valeur théorique a la
fréquence d’accord

Amplitude (dB)

Fréquence (GHz)

Figure 111 : Gain en puissance relatif a une sew®ie en fonction du nombre de voies

actives (n)
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La Figure 112 présente quelques fonctions de wanebtenues pour un signal issu du
BIST. Nous avons mesuré le spectre de ce signalirseirseule voie et appliqué ce résultat
comme fonction correctrice a nos mesures. Ainsysnpouvons visualiser proprement la
fonction de transfert du filtre réalisé (de-embedgli La fréquence d’échantillonnage, le
nombre de voies sélectionnées et le choix du filEER1, FIR2 et FIR3 décrits dans le
chapitre précédent et rappelés ci-dessous a IZg].)[ constituent les paramétres que nous
avons fait varier. Enfin, ces filtres ont été comqour éliminer les composantes dans les
bandes proches de la bande d’émission UMTS (1980M8iz). La Figure 113 présente la
fonction de transfert d’'un des filtres que nousrevoealisé a cet effet. Les fonctions de

transfert du filtre sont rappelées ci-dessous :

Hl(z—l) =1+78+ 70+ 7% 7%
HZ(Z—l) =1—7% 47872475

Hs(z‘l) =1+z°+z*+z%+2" Eq. [49]

Sur cette figure, deux fonctions de transfert soltenues a partir de ;i) et H(z) en

n'utilisant que 3 des 5 coefficients possibles. fgtions de transfert sont alors :

H, _3coeff§z’)=1+z°"+z"
) ey o Eq. [54]
H,_3coeff§z’)=1-z"+z
F.=2.4GHz H;_3coeffs F.=2.4GHz H;

T T T
Simu Simu
Mesure 150 Mesure

Amplitude (dB)
Amplitude (dB)
o

L I . . . 20 I I I I . . .
11 12 13 14 15 16 17 18 18 11 12 ‘3 14 15 15 17 18 19
Fréquence (Hz) w10 Fréquence (Hz)

Fe=1.6GHz H, 3coeffs
—— Mesure
Simu 15¢

Fe=1.6GHz H; _

Amplitude (dB)
Amplitude (dB)
3 &

I I L I E I I I I
1 11 12 13 14 15 1 11 12 13 14 15
Fréquence (Hz) 9 Fréquence (Hz)

Figure 112 : Fonctions de transfert de différentsiftres numériques
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Fe=2.6GHz
FIR1-5coeffs

30 T T T T

T
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. 1 78 1 I9 é 271 2
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Figure 113 : Fonction de transfert du FIR H, prévu pour la bande UMTS TX

J
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2 23 24
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La Figure 114 présente la consommation de I'ensenis deux circuits en fonction de la
fréquence. A l'intérieur du circuit silicium, le ceeur »numérique a une consommation
proportionnelle a la fréquence. C’est ce qui aré@ntré a la Figure 107 dans la partie
précédente. Ici, en chargeant les amplificateunguissance commutés par le circuit IPD, leur
consommation varie. En effet, la charge ramenéa\aau de la sortie des inverseurs CMOS
dépend de la fréquence. Ce phénomeéne a été déarfigure 84. L'impédance ramenée au
niveau de la charge est maximale aux environs @&Hz d'apres EQ.[53] et donc la
consommation est minimale a cette frequence. Omngume ici que la fréquence a laquelle ce
phénomeéne a lieu est plus basse car la bande pasgahlPD est centrée sur une plus faible
fréquence que prévue. On remarque également un@estigtion importante du courant
consomme lorsque le circuit fonctionne en mode El&st-a-dire avec I'activation des lignes

a retard numérique.
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2 140
E 120 —e— Consommation en mode recombinaison
‘O
E 100 —=— Consommation FIR1
2]
§ 80 Consommation FIR2
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< —— Consommation FIR3
8 40

20
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Figure 114 : Consommation de I'ensemble ROCCO et [P en fonction de la fréquence

d’horloge
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7. Mesures avec un signal issu des modulateurs A%

La finalité du combineur de puissance et du fifttenérique reconfigurable est d’étre
utilisé conjointement avec un modulateAE générant un signal 1 bit afin de démontrer le

concept sur un canal radio. La Figure 115 présienfgotocole de test relatif a ce systeme

complet.
Alimentation
Analyseur
de spectre
Synthétiseur
de fréquence 0.5V
1 r Circuit en b
E test + DCblock
PCB —
Alimentation y - i”m’ oscillo
&% 0.5V
1 i Ponr}é(,es
1?'} Configuration ceperees v
Circuit Fulbert 1bit ~
7 Contrble

A A
Voie | Voie

E; B . AWG

Figure 115 : Protocole de test de 'ensemble cornsié du générateur de signaux

numeriques [22] et combineur de puissance avec fi#t numérique

Un fichier Matlab contenant le signal en bande dsebest chargé dans I'AWG
(Arbitrary Waveform Generator). Le signal complesst alors suréchantillonné et filtré par
un FPGA avant d’étre appliqué a I'entrée de FULBERTorloge principale du circuit est
fournie par un synthétiseur de fréquence a trawersTé de polarisation. Toutes les
informations relatives au circuit FULBERT sont digfbles dans [22]. De la méme maniere,
I'horloge principale de ROCCO est fournie par lenmeésynthétiseur, a travers un Té de
polarisation. La phase entre les deux horloges ai@st étre ajustée. Le signal 1 bit en sortie
de FULBERT attaque alors le circuit ROCCO, qui é&ahantillonne. Le signal est alors
dirigé vers les amplificateurs commutés en paseanhon par les lignes a retard. Un DC
block fait la liaison entre la sortie unipolaire’entrée 5@ de I'analyseur de spectre.

Nous avons vu précédemment que la bande passasctecdit passif IPD est centrée sur
1.2GHz. Pour pouvoir adresser un canal a l'intérikucette bande passante a partir du circuit

FULBERT, il faut utiliser une horloge 4 fois supgrre, soit 4.8GHz. Malheureusement, ce
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circuit ne présente un fonctionnement valide guya 4GHz. Aussi nous avons décidé
d’utiliser une image du canal ce qui permet dectedd les contraintes sur la fréquence
d’horloge. Cependant, I'image du canal subit uténatation d’environ 10dB a cause du sinus
cardinal dG a la mise en forme du signal numéridyaef-igure 116 illustre ce phénomeéne. La

fréequence d’horloge utilisée est donc de 1.6GHz @fobtenir le fondamental a 400MHz et la
premiére image a 1.2GHz.

9.5dB
Puissance

3f/4 \

»

f, Fréquence

Figure 116 : Bande fondamentale et bande image

Afin de vérifier le fonctionnement correct du réantillonnage a I'entrée de ROCCO,
nous avons mesuré les diagrammes de I'ceil du segnabrtie de FULBERT et de ROCCO.
Ceux-ci sont présentés a la Figure 117. On constate nette dégradation de
I'échantillonnage des signaux entre les deux disclin effet, I'horloge générée a I'intérieur
de ROCCO est une simple mise en forme carrée dignals sinusoidal par une série
d’'inverseurs CMOS. Ce type de génération de sigakoumis a un jitter important, ce qui
peut expliquer la dégradation du signal. Cette riitcele des instants d’échantillonnage
provient notamment des variations des tensionsntéaltation dues a de forts appels de
courants dans les systemes a commutation et qufiemadortement le seuil de basculement
des inverseurs qui commutent alors a des instamslésirés.
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Figure 117 : Diagrammes de I'ceil des signaux enre de FULBERT (gauche) et en
sortie de ROCCO (droite) pour une horloge a 1.6GHz

Afin de pouvoir néanmoins utiliser le circuit ROCC&Yec le générateur numérique
FULBERT, nous avons alors décidé d'utiliser non lgaseconde image mais la sixieme (voir
Figure 118), permettant le fonctionnement a unesiweel d’échantillonnage faible. Le jitter
présent sur I'horloge a l'intérieur de ROCCO estrgl en mesure relative, trés faible et les
variations de la tension d’alimentation sont éga&emdiminuées, ce qui permet un
fonctionnement correct des circuits. Le diagramrae’ckil de la Figure 119 représente la
sortie du circuit ROCCO pour un signal 1 bit isss FULBERT a 400MHz. Le jitter est
d’environ 16ps. La fréquence d’échantillonnage sieoest de 436MHz, la sixieme image se

situe aux alentours de 1.2GHz.

Puissance

Figure 118 : Spectre du signal numérique
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Figure 119 : Diagramme de I'oeil en sortie de ROCCQ@our un signal d'entrée 1 bit

provenant d'un modulateur AX cadencé a 400MHz

La Figure 120 présente le spectre en sortie du hatmu AX dont la sixieme image, a
1.2GHz, utilisée par la suite est atténuée d’emvibdB correspondant a 19dB d’atténuation
par la fonction de sinus cardinal auxquels s’ajouéaviron 2dB de pertes d’insertion dans la
chaine de mesure. A I'analyseur de spectre, la reeipuissance de la bande fondamentale

dans un canal de 2.5MHz est de -6dBm, celle da6¥"fHhande image est de -27dBm.
0 : :

-20

6éme

image
-30

Amplitude (dBmf3hHz)

A0k i

50k i

-60 L .
0 05 1 15

Fréquence (GHz)

Figure 120 : Spectre du signal en sortie du modulatir AX
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Ce signal attaque le combineur de puissance. Largpebtenu en sortie du combineur de

puissance 1 voie est présenté a la Figure 121 ghegtisuperposé le spectre de la Figure 120.

-35

T T T T T -45 T T T
Spectre en sortie du delta-sigma Spectre en sortie du delta-sigma
. Spectre en sortie du combineur de puissance - Spectre en sortie du combineur de puissance 1 voie
|-
»
it 4. -55¢ B
T
=
(=)
2
= 50F 1 -BOF b
i}
ass
o)
g 51 4 -B5r b
a
E
< B0t WJ W 70 gm " HFM
B85 q -75F 1
_7‘0 1 1 1 Il L 1 Il 1 L ‘ *80 1 1 1 1 1
1.1 112 114 116 118 120 122 124 126 128 13 119 1.195 12 1.205 121
Freéquence (GHz) Fréquence (GHz)

Figure 121 : Spectres en sortie de FULBERT et du adbineur de puissance 1 voie

On remarque que l'on obtient en bande passanteeteemiveau de puissance dans les
deux cas. Cependant, une remontée du niveau deshraortie du combineur de puissance est
a noter, vraisemblablement due a un jitter plusartgmt sur I'horloge dans le circuit
ROCCO.

L’activation des différentes voies du combineurpdéssance montre sur la Figure 122 le
gain en puissance obtenu dans la bande passannt®@e qui vaut 14dB. La mesure de
puissance pour une sinusoide en bande fondameartadertie de FULBERT étant égale a

4dBm, on peut ainsi obtenir une puissance de 18dBine au procédé de combinaison de

puissance.
-20 T T T
Spectre en sortie du combineur de puissance 1 voie
sk Spectre en sortie du combineur de puissance S voies |4
a0k |

+14dB

235

-40

45

Amplitude (dBEmM300kHZ)

55| 1

_B5 1 1 1
11 115 12 125 13

Fréquence {GHz)

Figure 122 : Spectres en sortie du combineur de pggance pour 1 et 5 voies actives
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L’activation du filtre numérique permet de mettne ®rme le bruit de quantification.

C’est ce que présente la Figure 123.

-20

T T T -20 T T T T T T T T T
Spectre en sortle du combineur de puissance 5 vales sans FIR Spectre en sortie du combineur de puissance 5 voies sans FIR
25k Spectre en sortie du combineur de puissance 5 voies avec FIR H -251- Spectre en sortie du combineur de puissance 5 voies avac FIR 7
P
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3] y ™ 35+ ! B
L 351 i i 1 = |
o o
5 2 -40r | 1
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Figure 123 : Spectres en sortie du combineur de msgance 5 voies avec et sans

I'activation du filtre numérique H 1(z*%)

Les figures précédentes permettent de mettre esunvdds deux principales fonctions
réalisées par le circuit Silicium ROCCO et le citcpassif IPD. La recombinaison de
puissance permet d’amplifier le signal de maniéwadgatique avec le nombre de voies
actives alors que la fonction de filtrage numériqpqegmet d’éliminer dans une certaine
mesure les composantes du bruit de quantificatioreigge par la modulatiak.

Enfin, le Tableau 8 résume les performances dedetle combineur de puissance avec
filtrage numérique reconfigurable pour une fréqeedtorloge a 436 MHz.

Résultats de mesures pou
une horloge a 436MHz
Tension d’alimentation 1v
Gain en puissance @1.2GHz 14dB
Taille du circuit ROCCO 2.05mm?
Taille du circuit IPD 17.78mm?2
Puissance maximale dans la bande fondamentale 18dBm
pour un signal sinusoidal
Courant consommeé pour une voie active sans 15mA
filtrage numérique
Courant consommé pour cing voies actives sans 29mA
filtrage numérique
Courant consommé pour cing voies actives avec 38mA
filtrage numérique ar/

Tableau 8 : Résumé des performances des circuitsyraune horloge a 436MHz
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Chapitre V : Implémentation et résultats

8. Conclusion

L'implémentation du combineur de puissance et ttrtafje numérique reconfigurable a
été réalisé en technologies CMOS 65nm et IPD edifférents résultats de mesures ont
permis de valider les principes théoriques relaifsette réalisation. Il reste cependant de
nombreux points a approfondir :

* Un re-design de I'IPD permettrait de placer la apdssante de celui-ci aux
alentours de la bande de fréquence voulue. Poar leefoutage a I'entrée de
celui-ci devra étre repensé, sans doute au détrideela surface.

* Une autre technique d’assemblage serait la biervafin de s’affranchir de
l'incertitude et des déviations sur les inductandes fils de bonding. La
solution de flip-chip est une solution potentielle.

» Les variations de la tension d'alimentation duaetedorts appels de courants
devront étre minimisées afin de minimiser le jitderI’horloge interne.

* L’interface d’horloge ou plus généralement la gétién de I'horloge interne
devra étre repensée, soit par un re-design ou’ygdisation de structure de
type DLL.
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Conclusion

Lors de ce travail de thése, nous avons concu ttepeaadiofréquence d’'une chaine
d’émission dont les spécificités doivent conveniia dadio logicielle. La premiere étape fut la
conception d'un mélangeur numeérique a tres hauierc® permettant la transposition en
radiofréquence des signaux 1 bit en bande de hastlisation de bascules a logique
dynamique et I'optimisation du temps de parcoussalux voies sont les points clés de cette
architecture. Ensuite, un convertisseur numeériquedogique 1 bit en mode tension a été
réalisé par l'intermédiaire d’'un amplificateur deigsance commuté. Afin de générer de la
puissance, un combineur a lignes de transmissi@mndevoies (dix voies différentielles) a été
implémenté. La mesure de puissance pour une soigoi bande fondamentale en sortie du
modulateurAX étant égale a 4dBm, on peut ainsi obtenir unespoie de 18dBm grace au
procédé de combinaison de puissance. Le gain essgnge relatif mesuré est en effet de
14dB dans la bande passante du systeme complét, Eimtroduction d’une ligne a retard
numérique permet, grace au combineur de puissaeeréaliser un filtre numérique
reconfigurable de type FIR dans le but d’allégexr ¢entraintes de réalisation des filtres
d’antenne. La realisation en technologie ST CMO&n6%t IPD a permis de valider les
différents principes de combinaison de puissanaediltrage. Ces travaux ont donné lieu a
un papier soumis a TAISA en Octobre 2006, un pagaeimis a 'ESSCIRC en 2008, et le
dépbt d’un brevet.

Ce travail constitue la premiéere réalisation d’uimef semi-numérique FIR radiofréquence
fonctionnant en mode tension. Il introduit en geuseconfigurabilité qui est avantageusement
mise a profit dans le cadre de communications rashihulti-standard. Des convertisseurs
N/A a structure FIR ont été tres réecemment propdsés les travaux de Beilleau [66], mais
la sommation s’effectue en courant a faible puissastans le filtre de boucle au sein d’un
modulateur AX passe-bande. Les travaux de Kavousian [67] préseria conversion
numérique analogique de I'enveloppe d'un signalafaéiquence a forte puissance avec une
interpolation de type FIR par I'activation d’amjiéiteurs de puissance unitaires, mais a une
cadence de 80Mech/s.

Bien que limité a une puissance créte de 18dBm ldamsesente réalisation, le concept de
combinaison de puissance peut satisfaire les besdbés émetteurs radio mobiles. Pour
FTUMTS, par exemple, la puissance maximale a géndems le canal est de 24dBm. En
supposant que la puissance utile générée par wie weie dans une charge de(b@st

d’environ -3dBm (voir Tableau 7), il faut 27dB daig soit I'utilisation en paralléle de 22
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voies d’'impédance caractéristiquecb@ependant, en diminuant I'impédance caractétistiq
des lignes de transmission, il est possible deiré@dinombre de voies nécessaires.
L'utilisation de structures passives, et donc figgésst a priori un frein au développement
de la radio logicielle. La couverture de plusiebandes de fréquences et donc de différents
standards est primordiale. La reconfiguration deeaéx passifs a l'aide d’interrupteurs
MEMS (Micro Electro Mechanical Systems) ou de c#paccommutées est possible, mais
n'a pas atteint a ce jour le niveau de performaaqgeis par les communications mobiles. Une
approche différente s’inscrivant dans la contindiécette these est présentée a la Figure 124.
Deux lignes peuvent étre assemblées pour doubleorsgueur. Les signaux Set S
permettent I'activation de I'une ou l'autre deseside transmission. La voie désactivée est
alors mise en court-circuit (voie A) ou en circaitvert (voie B) afin de ne pas présenter de
charge a la fréquence de travail sur le nceud irddiaire. Ce systeme permettrait donc

I'utilisation dans deux bandes de fréquence difftas.

N4 N4

PA
commuté

(=

. PA
Signal B commuté

(=

Figure 124 : Exemple d’architecture bi-standard

Signal A

Enfin, lintégration compléte et monolithique desngificateurs de puissance
radiofréquence est toujours un défi relatif a laaaption des chaines de communications
mobiles. L’exemple le plus abouti est décrit parkiAqui, dans [65], réalise I'intégration
compléte d’un module GSM/GPRS grace a une techriigueecombinaison de puissance a
'aide de transformateurs utilisant des inductaneedisées a l'aide de lignes métalliques,
dont le principe a été déja été présenté dans E2[55]. On note cependant une
consommation de surface de silicium trés importaimeompatible avec des procédés trés
avancés. Notre architecture pourrait étre réaliggc aine surface silicium beaucoup plus

faible et de performances supérieures en assemtiilzghip. Il serait en effet possible de re-
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organiser les plots de connexion et ainsi éconamise partie importante de la surface de
silicium tout en augmentant la fonctionnalité dgtéyne, par exemple en ajoutant des voies

supplémentaires ou en introduisant la reconfiganatie la bande de fréquence.
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ANNEXE

Masque d’émission et émissions parasites — Error Ve  ctor
Magnitude (EVM) - Cas de 'UMTS

Afin de justifier l'intérét d'un filtrage dans unehaine de transmission, nous nous
intéressons a certaines spécifications des stamdBrdcommunication, en prenant comme
exemple celles de 'TUMTS FDD en voie montante. &sutes informations proviennent de
'ETSI et sont disponibles dans [1].

Les spécifications en termes de masque d’émissinphdonnées au niveau du connecteur
d’antenne chargé par une impédance nominale d& 50

Les émissions hors bande sont des émissions ninéelen dehors de la bande utile et
résultant de la modulation et d’effets non linésidans I'émetteur en excluant les émissions
parasites. Ces émissions hors bande sont caréet®rgar le masque d’émission (défini
comme étant le rapport entre la puissance moyentisf @e la porteuse sur une bande de
mesure donnée et la puissance moyenne du canabdémns travers un filtre a cosinus
surélevé de facteur de roll-off sur une bande de mesure égale a 3.84MHz danss ldeca
FTUMTS) et 'ACLR (Adjacent Channel Leakage poweatid défini comme étant le rapport
entre la puissance moyenne du canal considér&ergran filtre a cosinus surélevé de facteur
de roll-off a sur une bande de mesure égale a 3.84MHz et lagngs moyenne du canal
adjacent a travers le méme filtre a cosinus suéédew la méme bande de mesure). Le masque
d’émission, présenté dans le Tableau 9 et graphigoe a la Figure 125, s’applique aux
fréequences éloignées de +2.5 a 12.5MHz de la frécpi@orteuse. La spécification absolue
est basée sur une puissance moyenne minimale dBr88.84MHz (soit -55.8dBm /1MHz
ou encore -71.1dBm /30kHz).

Af en MHz (1) Spécification minimum (2) Bande de mesure
Spécification relative en dBc Spécification absolue
2.5-35 -35-15(Af en MHz -2.5) -71.1dBm 30kHz
3.5-7.5 -35-1(Af en MHz -3.5) -55.8dBm 1MHz
7.5-8.5 -39-10(Af en MHz -7.5) -55.8dBm 1MHz
8.5-12 -49 -55.8dBm 1MHz

(1) Af est I’écart entre la fréquence centrale du canal et le centre de la bande de mesure
(2) La spécification minimum est prise par rapport a la valeur maximum entre la
spécification relative et absolue

Tableau 9 : Masque d'émission spectrale de 'TUMTS
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Figure 125 : Spectre d'émission UMTS. Les différemis bandes de mesure ont été
ramenées a une unique bande de 1 MHz afin de ne pagoir de discontinuité sur la

figure

Les spécifications en termes d’ACLR sont présenté@es le Tableau 10.
Fréguence adjacente relative au canal considéré ~ Val eur de 'ACLR en dB
* 5MHz 33
+ 10MHz 43

Tableau 10 : Spécifications de I'ACLR pour TUMTS

Les utilisateurs ne sont pas autorisés a émettrémgporte quelle fréequence. En effet,
certaines bandes sont déja utilisées par d’autasdards. C’est pourquoi, en marge du
masque d’émission, est défini un masque d’émisgpanasites. Celles-ci, appelées « spurious
emissions » en anglais, sont des émissions qui cargées par des effets non désirés de
I'émetteur comme des émissions harmoniques etipssades produits d’'intermodulation et
de conversion de fréquence. Le Tableau 11 présemtgpécifications générales de 'UTRAN
et le Tableau 12 présente les spécifications soppiéires relatives a 'UMTS/FDD en
bande I (Uplink : 1920-1980 MHz ; Downlink : 211070 MHz).

Fréquence Bande de mesure  Spécification minimale
9 kHz < f < 150 kHz 1 kHz -36 dBm
150 kHz [J f < 30 MHz 10 kHz -36 dBm
30 MHz < f <1000 MHz 100 kHz -36 dBm
1GHz< f<12.75 GHz 1 MHz -30 dBm

Tableau 11 : Spécifications générales d'émissionanasites de TUTRAN
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Fréquence
860 MHz < f < 895 MHz
921 MHz < f < 925 MHz
925 MHz < f <935 MHz
935 MHz < f £ 960 MHz

1805 MHz < f < 1880 MHz

18449 MHz < f < 1879.9 MHz

1884.5 MHz <f<1919.6 MHz
2110 MHz < f £ 2170 MHz
2620 MHz < f < 2690 MHz

Bande de mesure
3.84 MHz
100 kHz
3.84 MHz
100 kHz
100 kHz
3.84 MHz
300 kHz
3.84 MHz
3.84 MHz

These d'Axel Flament, Lille 1, 2008

Spécification minimale
-60 dBm
-60 dBm
-60 dBm
-79 dBm
-71 dBm
-60 dBm
-41 dBm
-60 dBm
-60 dBm

Tableau 12 : Spécifications supplémentaires d'émisms parasites pour 'UMTS/FDD

Bande |

La Figure 126 présente de facon graphique le mad@meission hors bande entre 860 et

2170 MHz. Les spécifications ont été normées en /@Bmet donnent un apercu des

contraintes en termes de puissance d’émission.eldes abscisses n’'est délibérément pas a

I'échelle afin de présenter une vue qualitative gfcifications a respecter.

Densité spectrale de
puissance (dBm/Hz)

-117

-121

-126

-129

Bande d’émission

Bande de réception

Masque d’émission au
connecteur d’antenne
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Figure 126 : Masque d'émissions parasites pour I'UWS et bande d’émission et de
réception pour le GSM900, le DCS1800 et 'TUMTS/FDDbande |

Enfin, un dernier critere utilisé pour qualifieraichaine de transmission est 'lEVM. Ce

parametre est une mesure de la déviation des pdénta constellation du signal recu par

© 2008 Tous droits réservés.
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rapport aux points idéaux. Cette déviation s’expigpar diverses imperfections de la chaine
de transmission comme par exemple le bruit de plkiasé€oscillateur local. L'EVM est
exprimée en % et est une représentation de lagndgesdu vecteur d’erreur. Pour 'UMTS,
'EVM ne doit pas dépasser 17.5%. La Figure 127é&sgnte la constellation PSK idéale et
réelle d'un signal radio (simulation MATLAB) ou Isignal est distordu et présente par

conséquent des erreurs sur les symboles. Ici, 'BNM environ 5%.

Scatter plot

Cluadrature

-005  -004 003 002 0 0 0o ooz 003 004 005

[P S TR

Figure 127 : Constellation idéale (croix rouge) atéelle (points bleus) pour une
modulation PSK utilisée dans 'TUMTS
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