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Abstract

L objectif de la thése est la conception d’un front-end analogique RF large bande pour
récepteurs cellulaires multistandard multi-mode. La principale limitation des récepteurs
actuels par rapport a cet objectif est la nécessité d’un filtre SAW externe afin de protéger le

LNA et le mélangeur des bloqueurs hors bande.

Nous proposons dans cette thése une technique de contre-réaction positive, basee sur la
transposition de fréquences, qui permet un filtrage RF sélectif dés 1’entrée du récepteur. Cette
architecture diminue les contraintes de linéarité dés I’entrée du LNA. Ce filtrage est en plus

reconfigurable en fréquence et en largeur de bande.

Un circuit expérimental a été réalisé en technologie CMOS 65nm. La contre-réaction
permet une amélioration de 17dB de I’IIP3 hors bande de I’amplificateur faible bruit. La
fréquence centrale est accordable de 1,3GHz & 2,85GHz; la consommation est de 30 mW pour
un facteur de bruit maximal de 6,5dB.

The aim of this thesis is the design of a wide-band RF analogue front-end for a cellular
multi-standard and multiband receiver. The main limitation of receivers today is the need of

external SAW filters to protect the LNA and mixer from out-of-band interferers.

In this thesis we propose a new technique of positive feed-back which transposes the
filters transfer function in RF. Thus, a selective RF filter is created in the LNA input to
improve non-linearity performances of the receiver. This RF filter is also configurable in

bandwidth and center frequency.

An experimental prototype has been made in 65nm CMOS technology. The positive
feed-back improves the LNA out-of-band I1P3 by 17dB. The center frequency is configurable
from 1.3GHz to 2.85GHz. Power consumption is of 30mW, while maximal NF is of 6.5dB.
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Chapitre 1 :

INTRODUCTION

Dans un marché en forte croissance, les opérateurs de téléphonie cellulaire fournissent
des nouvelles applications qui requiérent une communication de plus haut débit entre les
terminaux mobile et la station base. Ces applications sont possibles grace a 1’évolution des
standards de télécommunications et a I’apparition de nouvelles technologies dans le secteur de

la microélectronique.

Le sujet de these est lié aux standards de télécommunication cellulaire et a la conception
d’une chaine de réception. Il est présenté dans ce chapitre comme suit : tout d’abord, nous
présentons le contexte général. Ensuite, nous montrons les principaux obstacles a ce travail de
recherche. Puis, nous fixons les objectifs & atteindre a la fin du projet. Finalement, une bréve

organisation du manuscrit est montrée.
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1.1 Contexte

Le marché des téléphones cellulaires a connu une forte progression ces dernieres
annees. Fin 2009, 1,6 milliards de téléphones portables ont été vendus dans le monde.
L’apparition des Smartphones, la gamme de cellulaires la plus avancée, commence a

conquerir la planéte grace a ses applications innovantes.

Ainsi, les standards capables de supporter des nouvelles applications (internet haut
débit, télevision, etc.) deviennent plus commerciaux, tel que la 3G et 4G. Leur finalité est

d’assurer un service de connectivité de données avec un débit plus éleve.

=
Multi - Band
=

Figure 1.1 : Vision Multistandard

Multi - Standard

Massivement répandus, les réseaux GSM (+EDGE) restent le support principal des
communications vocales sans fil. Actuellement, le réseau WCDMA (+HSDPA) permet le
transfert de voix et données avec un debit supéerieur. Récemment apparu, le terminal mobile
LTE sera bientdt capable d’assurer tous les services mentionnés (voix, données et multimédia)

sur la méme puce a plus haut débit.

Suite a cette évolution, la reconfiguration des standards dans un terminal mobile se doit d’étre

plus complexe car tous doivent pouvoir coexister.

Par ailleurs, les progres de la microélectronique rendent possible la fabrication de
télephones intelligents. La réduction en taille des transistors permet d’incorporer plus de

fonctions dans les circuits intégrés d’un terminal mobile.
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Figure 1.2 : Smartphone

Dans ce contexte, on introduit le concept d’une chaine de réception multistandard. Afin
de réduire la surface et le colt, sans abaisser les fonctionnalités du téléphone, les
constructeurs de circuits développent une seule chaine de réception reconfigurable, capable de

gérer tous les standards et ses bandes de fréquences.

1.2 Problématique

Si on regarde un téléphone portable actuel, le systéme de réception est réalisé a partir de
plusieurs front-end analogiques (Filtre SAW + LNA + mélangeur + filtre passe bas (FPB)) qui
réceptionnent chacun un unique standard dans une bande de fréquence. Méme si certaines
fonctions sont partagées par plusieurs chaines de réception (en particulier le mélangeur et le
filtre) I’addition d’un standard (ou une bande) signifie 1’ajout d’éléments dans la puce et dans

I’application, ce qui est pénalisant en surface et en flexibilite.

Récemment, le concept de ‘Software Defined Radio’ (SDR) a été développé et présenté
dans la littérature. Un tel circuit est capable de réceptionner n’importe quel standard dans
n’importe quelle bande de fréquence. Néanmoins, les niveaux de performance en linéarité
atteints dans ces études, ne permettent pas d’étre insensibles aux signaux perturbateurs. En
particulier en WCDMA, le récepteur doit étre capable de fonctionner pendant que 1’émetteur
est actif (mode full duplex). Ceci fait qu’un filtrage est nécessaire (duplexer SAW et/ou filtre
SAW) entre 1’émetteur et le récepteur. Le filtrage SAW, étant par nature bande étroite, il
résulte que I’association d’une chaine de réception + filtre SAW est aussi bande étroite, méme

dans le cas d’un récepteur SDR.
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De plus, ce filtre colt cher (50% du prix du front-end), il occupe une trés grande surface

(80% du FE) et il dégrade la sensitibilité du récepteur en 2 ou 3 dB (pertes du signal).

1.3 Objectif

Le travail de cette these sera donc de concevoir une chaine de réception configurable en
largeur de bande et en fréquence centrale, capable de réceptionner tous les signaux RF dans la
gamme de fréquences cellulaires (~700MHz — 3GHz). Comme expliqué précédemment, ce
systeme ne devra pas comporter de composant de filtrage extérieur. Ainsi différentes
techniques de filtrage RF sont étudiées afin de réduire les contraintes de non-linéarité, en

particulier sur le LNA.

1.4 Organisation

Ce manuscrit contient 5 chapitres en plus de I’introduction.

Le deuxieme chapitre est consacré a I’étude des standards de télécommunications
cellulaires ainsi que les principales architectures de récepteur. Nous verrons aussi le concept
de Software Defined Radio et les différentes techniques, présentées dans 1’état de 1’art, qui

cherchent a enlever le filtre externe SAW.

Le troisieme chapitre est consacré a I’analyse systéme. Afin de réaliser un filtrage RF a
I’entrée du LNA, une nouvelle architecture de récepteur a contre-réaction BB-RF est
proposée. Quatre systémes découlent de ce principe. Leur modélisation, simulation et

verification sont présentées dans ce chapitre.

Le quatriéme chapitre est dédié a la réalisation au niveau transistor du nouveau systeme
choisi. Le cahier des charges est établi et les architectures pour chaque bloc sont expliquées.
Nous montrons aussi la conception au niveau ‘layout’. Enfin, nous présentons les résultats de

mesure du premier prototype réalisé pour le standard WCDMA.

Le cinquieme chapitre présente les limitations trouvées a ce nouveau systeme. Nous
analysons chaque inconvénient afin de trouver une possible solution ou voie de recherche afin

de rendre I’architecture plus robuste.
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Au sixiéme chapitre, nous discutons des résultats du premier prototype du récepteur
multistandard. Nous mentionnons ses principaux avantages et limitations pour finalement

présenter les conclusions et les perspectives du travail.
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Chapitre 2 :

SYSTEMES DE RECEPTION DANS LA
TELEPHONIE MOBILE

Ce chapitre se focalise sur I’étude des systémes de réception pour les standards
cellulaires. Nous commengons par présenter les standards de télécommunications qui
réglementent les spécifications techniques dans les réseaux de téléphones mobiles. Puis, nous
allons définir le concept d’une chaine de réception et ses différents types d’architecture. Nous
détaillons aussi la structure d’un récepteur multistandard et son évolution jusqu'au Software
Defined Radio (SDR), en faisant une parenthése sur la définition du filtre SAW (Surface
Acoustic Wave). Ensuite, nous décrivons les spécifications techniques qu’un systéeme de
réception d’un téléphone mobile doit respecter au moment de sa conception. Finalement, nous
montrons les circuits de réception, proposés dans la littérature, visant a supprimer le filtre

d’antenne.
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2.1 Standards de la téléphonie mobile

2.1.1 Evolution des standards

En 1970, Bell Labs a inventé un systeme de « call hand-off » automatique, qui a permis
I’'usage du téléphone de maniére mobile, c’est-a-dire le déplacement sur plusieurs ‘cell areas’

pendant une conversation sans aucune interruption.

En 1981, le fabricant Ericsson a créé le systeme NMT 450 (Nordic Mobile Telephony
450MHz). Ce systeme utilisait des canaux de radio analogique (fréquences autour de
450MHz) modulés en fréquence (FM). C’¢était le premier systtme au monde de téléphonie
mobile tel que nous le connaissons aujourd’hui. En 1986, Ericsson a amélioré ce systéme avec
le NMT 900. Cette nouvelle version fonctionnait comme la précédente, mais avec une

fréquence supérieure, autour des 900MHz.

En plus du systétme NMT, d’autres systémes de téléphonie mobile ont été développés
dans les années 80, tels que 1’AMPS (Advanced Mobile Phone System) aux Etats Unis et le
TACS (Total Access Comunication System) en Europe. Ces premiers réseaux cellulaires de

types analogiques ont été appelés de premiére génération (1G).

Dans les années 90, la standardisation des systémes mobiles a été mise en place pour
définir la compatibilité entre les réseaux des différents pays et I’interconnexion avec les
réseaux de téléphonie fixe. Sont apparus dans le monde deux grands standards de systémes
mobiles : le standard 1S41 d'origine américaine (norme ANSI-41) et le standard le plus
répandu GSM, défini en Europe par I'ETSI. Ces standards ont ét¢é nommés de seconde

génération (2G).

A la fin des années 1990, 1’évolution de ces standards est envisagée. Un meilleur débit
dans la transmission des données était vise, et des bandes de fréquences supplémentaires
devaient étre attribuées pour la prochaine génération de téléphones cellulaires (3G et 4G). Les

spécifications technigues sont donc établies par deux organismes :

1) Le 3GPP (3rd Generation Partnership Project), qui est une coopération entre
organismes de standardisation régionaux en Télécommunications comme I’ETSI
(Europe), ARIB/ TTC (Japon), CCSA (Chine), ATIS (Amérique du Nord) et TTA
(Corée du Sud). Le 3GPP est chargé d’assurer la maintenance et le développement des

spécifications techniques pour les normes mobiles GSM et UMTS.
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2) Le 3GPP2 (3rd Generation Partnership Project 2), qui est un accord de collaboration
établi en décembre 1998, entre ARIB/ TTC (Japon), CCSA (Chine), TIA (Amérique du
Nord) et TTA (Corée du Sud). Dans la pratique, le 3GPP2 est le groupe d’étalonnage
pour le CDMA 2000, qui est I’ensemble de normes 3G basées sur une technologie de
2G CDMA.

Le schéma de la figure 2.1 montre de manic¢re simplifiée 1’évolution par débit des
principaux standards de téléphonie mobile depuis la 2eme génération (voir Annexe | pour plus
de détail).

2G 2.5G 3G 3.5G 4G

W-CDMA §
(UMTS) :

1.92Mbit/s

LTE
86.4Mbit/d

3GPP | GSM /

9,6Kbit/d

Chine

TD-SCDMA
1.28Mbit/s

GPRS
40Kbit/s

WIMAX

Amérique du Nord 20Mbit/s

i IS-95 CDMA2000 CDMA2000 //’
3GPP2 | cdmaOne |—>| 1xRTT ——> IXEV '

14 AKDbit/s 153KDbit/s 2.5Mbit/s !

Figure 2.1 : Evolution des standards de téléphonie mobile

Nous allons nous consacrer principalement a I’étude des deux standards qui sont les plus
utilisés et commercialisés de nos jours : la GSM et le WCDMA (UMTS, CDMA2000, TD-
SCDMA). Nous montrons par la suite, de maniere simplifiée, les bandes qui ont été attribuées
a ces standards.

2.1.2 Bandes de fréquence occupées par la GSM et le WCDMA

Les bandes de fréquences sont allouees a chaque standard et sont différentes dans
chaque pays ou continent. Les standards largement repandus, tels que le GSM et le WCDMA,
présentent plusieurs bandes, dont la fréquence de fonctionnement est attribuée a chaque

région. Nous présentons a la suite un résume des bandes de fréquences utilisées a 1’émission
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(ou uplink : liaison terminal - station base) et a la réception (ou downlink : liaison station base

- terminal) des téléphones mobiles pour ces standards (Tableau 2.1 et Tableau 2.2).

Bande GSM Bande de Uplink Downlink Région
fréquence
GSM 400 450 450,4 —457,6 | 460,4 - 467,6 Pays Nordiques
480 478,8-486,0 | 488,8-496,0 d’Europe
GSM 850 850 824 - 849 869 - 894 USA, Amérique
du Sud, Asie
P-GSM 900 900 890 - 915 935 - 960 Europe
E-GSM 900 880 — 890 925 -935
R-GSM 900 876 - 880 921 - 925
DCS 1800 1800 1710 - 1785 1805 - 1880 Europe
PCS 1900 1900 1850 - 1910 1930 - 1990 USA, Canada

© 2011 Tous droits réservés.

Tableau 2.1 : Bandes de fréquence allouées pour le standard GSM

Dans le standard GSM, la séparation moyenne entre la bande du lien descendant et la
bande du lien montant est de 20MHz, hormis pour la bande GSM 400 et les extensions de
GSM 900 (E-GSM, R-GSM). La bande DCS 1800 occupe 75MHz de largeur de bande (la
bande la plus large) et la bande GSM 400 occupe seulement 7,2MHz (la bande la plus petite).

Dans le standard WCDMA, la séparation minimale entre /’uplink et le downlink est de
10MHz pour la bande VIII, et le maximum est de 355MHz pour la bande IV. La largeur de
bande la plus petite est de 10MHz occupée par les bandes VI, XIII et XIV. La bande Il
occupe la plus grande bande qui est de 75MHz. Le plus petit écart entre deux différentes
bandes dans la réception est de 31MHz (bandes V et VIII) en Océanie. En Europe, cet écart
minimum est de 230MHz (bandes | et 111) et pour les Etats Unis de 1220MHz (bandes 1l et IV).
Il existe aussi des bandes qui sont collées les unes aux autres en réception (bandes XII et
XI1I). Les Etats Unis occupent le plus de bandes (sept au total), tandis qu’une seule bande a
été désignée pour tout un continent : I’ Afrique. L’Europe, 1’Asie et I’Océanie occupent quatre
bandes chacun. Les pays restants (Japon, Canada et pays de I’Amérique Latine) occupent

entre 2 et 3 bandes en moyenne.
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WCDMA (Nom | Bande Uplink Downlink Région
commercial) de fréq. (MHz) (MH2)
I 2100 1920 - 1980 2110 - 2170 Europe, Asie, Afrique,
(IMT) Oceanie, Brésil
I1 (PCS) 1900 1850 - 1910 1930 - 1990 Les Amériques
Il (DCS) 1800 1710- 1785 1805 - 1880 Europe, Asie, Océanie
IV (AWS) 1700 1710 - 1755 2110 - 2155 USA, Canada
V (CLR) 850 824 - 849 869 - 894 Les Amériques,
Océanie
VI 800 830 - 840 875 - 885 Japon
VII (IMT-E) 2600 2500 - 2570 2620 - 2790 Europe (future)
VI 900 880 - 915 925 - 960 Europe, Asie,
(GSM) Océanie,
Rép. Dominicaine,
Venezuela
IX 1700 | 1749,9-1784,9 | 1844,9 - 1879,9 Japon
X 1700 1710- 1770 2110 - 2170
Xl 1500 14279 - 1447,9 | 1475,9 - 1495,9 Japon
X1l (SMH) 700 698 - 716 728 - 746 USA
X1 (SMH) 700 777 - 787 746 - 756 USA
X1V (SMH) 700 788 - 798 758 - 768 USA

Tableau 2.2 : Bandes de fréquence allouées pour le standard WCDMA

Un systeme de transmission multistandard multi-mode d’un téléphone mobile devrait
donc étre concu de maniére a fonctionner pour toutes les bandes mentionnées, et étre capable

de se reconfigurer pour les standards a venir.

A la suite, nous étudions principalement les systémes de réception et ses différents types

d’architecture afin de déterminer un systéme répondant & une telle exigence.
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2.2 Chaine de réception

Une chaine de réception radiofréquences est congue pour capter les signaux
¢lectromagnétiques qui se propagent dans 1’air. Ils sont émis par un émetteur radio. Leur
objectif est d’extraire les données qui ont ¢été enveloppés dans un signal porteur RF (signal
utile), auquel se sont superposés lors de la transmission du bruit et d’autres signaux du spectre

électromagnétique appelés signaux bloqueurs (signal adjacent ou interféreur).

Les récepteurs sont caractérisés par leur sensitibilité et leur sélectivité. La sensitibilité
est la puissance minimale qu’un récepteur peut détecter en 1’absence de tout autre signal
excepté le bruit thermique. Et la sélectivité est la capacité a discriminer le signal utile d’autres
signaux perturbateurs. Typiquement, la sensitibilité est déterminée par le niveau de bruit
propre du récepteur, tandis que la sélectivité est déterminée par la linéarité et par le filtrage
existant apres transposition du signal dans les fréquences intermediaires ou dans la bande de

base.

Il existe différents architectures de chaines de réception. Elles sont classées par leur
capacité a transposer la fréquence RF en basses fréquences. Nous montrons, par la suite, ces

architectures en précisant les avantages et inconvenients découlant de leur principe.

2.2.1 Architectures des récepteurs

A. Récepteur super hétérodyne

Le récepteur superhétérodyne a été la structure de récepteur la plus utilisée, tant en radio
qu'en télévision ou en hyperfréquences (radar, GSM, GPS, etc.) jusqu’au début des années
2000. Il translate la fréquence RF d’abord en une fréquence intermédiaire (généralement plus
faible que la fréquence RF); cette derniere est typiquement de 1’ordre de la dizaine de MHz.
Le signal est ensuite amené en bande de base (autour de la fréquence nulle) ou il pourra étre

traité.

La figure 2.2 montre la structure du récepteur superhétérodyne. Un filtre d'antenne
(filtre SAW) élimine les signaux indésirables. 1l est souvent placé avant I'amplificateur RF, de
facon a éviter que d’éventuels signaux bloqueurs de forte amplitude puissent le saturer.
L'amplificateur RF assure une premiére amplification. Il est congu de facon a obtenir le

meilleur rapport signal/bruit possible (LNA : Low Noise Amplifier).
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Filtre . Réjection Filtre du
@’antenne AMPURF g5 00e canal
| o N~ ~ N
~Z - X

Figure 2.2 : Diagramme de blocs d’un récepteur superhétérodyne

Un deuxieme filtre RF est utilisé pour atténuer plus fortement les signaux perturbateurs
et la fréquence image du signal RF (F_o+FI) pouvant se superposer a la fréquence
intermédiaire apres le mélangeur. Le mélangeur réalise le changement de fréguence sans

changer I'allure du spectre (Frr + FLo) et |Frr - FLol-

Le filtre du canal (filtre FI) supprime les composantes indésirables générées par le
mélangeur, ne laissant que la composante |Fre - FLo|. Cette nouvelle fréquence est appelée

fréquence intermédiaire, FI. Le filtre FI détermine la sélectivité du récepteur.

Un deuxieme mélangeur et un filtre BB sont utilisés pour transposer la fréquence en
bande de base, et ainsi pouvoir réaliser le filtrage complet du canal. L'amplificateur de bande
de base est responsable de I'essentiel du gain du récepteur. Il est souvent constitué d’un VGA
(Voltage Gain Control) de plusieurs étages avec un contréle automatique du gain (AGC :
Automatic Gain Control); il améne le signal au niveau nécessaire pour réaliser la

démodulation.

Ce type de récepteur permet d’avoir une forte sélectivité ainsi qu'une forte sensitibilité.
Toutefois cette structure, nécessitant des éléments externes tels que les filtres RF, n’admet pas

une solution complétement intégrée.

B. Architecture Low IF/ Very Low IF

Dans I’architecture Low IF/ Very Low IF, la fréquence intermédiaire n’est plus
supérieure a quelques dizaines de MHz comme pour ’architecture superhétérodyne, mais

suivant le type de modulation et I’écart entre les canaux, elle peut étre de quelques KHz
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jusqu’a quelques MHz. Le circuit, étant en quadrature, discrimine le canal de son canal image

(élimination de la fréquence image).

L’architecture Low IF/ Very Low IF est montrée dans la figure 2.3.

R A BRI R -
> B0 B-Q
A RO A RS - |

Figure 2.3 : Diagramme de blocs d’un récepteur Low IF/ Very Low IF

L’avantage de cette architecture est que les filtres a la fréquence intermédiaire peuvent-
étre intégrés sans pénaliser la consommation du récepteur. La difficulté avec ce type de
récepteur réside dans le fait que la suppression de la fréquence image ne peut étre parfaite que
si les voies 1/Q sont parfaitement équilibrées en phase et en amplitude.

C. Conversion directe — Zero IF

La structure de conversion directe ressemble a celle du récepteur Low IF, mais ici, hous
choisissons une seule transposition de fréquences (FLo=Frr). La fréquence intermediaire est
donc nulle, et nous retrouvons a la sortie du mélangeur le signal modulant lui-méme. La

structure est montrée dans la figure 2.4.

La sensitibilité du récepteur est déterminée par les amplificateurs RF et BB ; la
sélectivité dépend uniquement du filtre BB. En raison de la valeur nulle de la fréquence
intermédiaire, la sélection du canal peut étre réalisée par un simple filtre passe bas.

De plus, cette architecture n’utilise qu’un seul oscillateur local.
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Filtre
d’antenne
X

Figure 2.4 : Diagramme de blocs d’un récepteur a conversion directe

Par ailleurs, il existe deux inconvénients majeurs qui limitent les performances de cette
architecture : la sensibilité au bruit 1/f et ’existence d’un signal continu (DC) engendré par le
couplage entre le signal LO a I’entrée RF du mélangeur. Par ailleurs, des algorithmes de

correction d’offset numériques permettent d’éliminer 1’offset résiduel.

C’est cette architecture qui est le plus souvent choisie dans le cadre des récepteurs

cellulaires.

2.2.2 Systémes de réception et standards cellulaires

Les récepteurs ciblant les applications cellulaire sont congus pour fonctionner pour la
plupart des standards et bandes de fréquences mentionnés. Le schéma de la figure 2.5 montre

un exemple d’un tel systeme (réf [10]).

Ce systeme cible les standards GSM, EDGE et WCDMA. Il comprend I’antenne et la
chaine de transmission, qui contient tous les circuits électroniques analogiques et numériques.
Dans le circuit de réception, de nombreux duplexeurs et filtres d’antenne (SAW) « off-chip »
sont mis en place pour la sélection de la bande RF et I’isolation de la bande d’émission
(standard WCDMA). Notons I’existence de plusieurs LNA de bande étroite, de filtres et
d’amplificateurs reconfigurables dans la bande de base. Dans la chaine d’émission, nous
remarquons de nombreux composants externes tels que les duplexeurs, les filtres SAW et les
amplificateurs de puissance (PA).

26

© 2011 Tous droits réservés. http://dOC.UHiV-|i||e1 fr



Thése de Christian Izquierdo, Lille 1, 2011

WEDGE TRANSCEIVER

WCDMA BB
Rx g

GSMWEDGE
TRx digital
data interface

5Pl interface

Antenna Switch

BASEBAND

SPET

gy il

Figure 2.5 : Diagramme de blocs d’un systéme de transmission cellulaire

Il faut remarquer un élément trés important dans la chaine de réception : le filtre SAW.
Il est toujours présent quelque soit le type d’architecture ou d’application. Les filtres SAW

seront décrits plus en détail dans la section suivante.

A. Le filtre SAW (Surface Acoustic Wave)

Des filtres SAW sont placés entre 1’antenne et le circuit de réception pour filtrer les
bloqueurs hors bande afin d’alléger les contraintes de linéarité dans la réception. Son principe
de fonctionnement est basé sur un résonateur a onde acoustique. Une couche piézo-électrique
est positionnée entre deux électrodes métalliques. Un champ électromagnétique est appliqué
au niveau des électrodes qui excite le mode acoustique de surface. Les ondes acoustiques se
propagent dans le substrat piézo-électrique 4 a 5 fois plus lentement que les ondes
électromagnétiques (figure 2.6). Ces ondes retardées sont donc recombinées pour générer un

filtre a réponse impulsionelle finie.

Le filtre SAW est utilise dans la gamme de fréquences des standards cellulaires. Il
fournit environ 25dB d’atténuation a quelques dizaines de MHz du signal porteur (standard

GSM). Le facteur de qualité du filtre SAW est supérieur a 1000.
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Figure 2.6 : Résonateur SAW

D0 au fonctionnement en full duplex (FDD) du standard WCDMA, un duplexer + filtre
SAW (représentes séparément dans la figure 2.7) sont aussi employé a la sortie de 1’émetteur
pour protéger le récepteur du signal émis. Sans 1’atténuation fournie par ces composants

(environ 45-55dB), le signal a la sortie du PA (+25dBm) pourrait désensibiliser la chaine de

réception.
TXj:W PA
=
- 4
Fuites -1
TX-RX J| =
- ]
==
RX SAW

Figure 2.7 : Importance du filtre SAW dans un systeme FDD (WCDMA)

Cependant, les matériaux utilisés pour la fabrication du filtre tels que le SiO; (quartz) ou
LiTaO; (lithium tantalate) ne permettent pas 1’intégration dans une technologie sur Silicium.

Cela devient de nos jours, un inconvénient majeur dans 1’utilisation de ce composant.

Par ailleurs, 1’absence d’agilit¢ en fréquences de ces filtres représente un probléme
majeur dans les architectures pour des applications multistandard tel que le Software Defined
Radio.

2.2.3 Software Defined Radio (SDR)

Le terme Software Defined Radio a été introduit dans une publication de Joseph Mitola
(réf [14]) en 1992. Mitola a defini le SDR comme un dispositif purement digital ou tous les

procedes de communication sont effectués dans un DSP (Digital Signal Processing) ; les seuls
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composants analogues permis étant le RF ADC en réception et le RF DAC en émission
(figure 2.8).

< 0
/. \i Radio purement

| / 5 Digital

Figure 2.8 : SDR défini par Joseph Mitola

Le concept s’est développé en premier lieu dans le secteur de la défense aux Etats Unis
et en Europe. Une premiére utilisation de SDR a été réalisée au sein du projet militaire
américain appelé Speakeasy dont 1’objectif était le remplacement de 10 radios militaires

comprenant une gamme de fréquences entre 2MHz - 2GHz par un seul SDR programmable.

La notion de SDR s’applique aussi dans la technologie de téléphones mobiles. 1l est plus
avantageux en taille et en codt de remplacer tous les circuits de réception (par exemple le
circuit de la figure 2.5) par un seul circuit programmable par logiciel. Toutefois, le concept de
Mitola ne rend pas encore possible cette solution, a cause de I’impossibilité a nos jours de
réaliser un ADC avec telles caractéristiques (contraintes de bruit et linéarité liées a la

sensitibilité et la sélectivité nécessaires pour chaque standard).

N HDAHHAINIH HH

va,iablcl' [K 1 aoc  DSP | Modem

v
N HASH AT [

Décimation, Echantillonnage (FIIR)

large bande

Figure 2.9 : Récepteur Software Defined Radio

Des solutions alternatives sont dévoilées dans I’état de 1’art pour relayer les taches
réalisées par I’ADC. Ils présentent généralement : un LNA large bande, un mélangeur dont la
fréquence LO est configurable (application multistandard), et des filtres en bande de base
variables ou a réponse impulsionnelle finie FIIR (configuration multi-bande) tel qu’on peut le

voir dans la figure 2.9, réf [17].
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Ces circuits assurent la reconfiguration pour différents standards et couvrent une bande
tres vaste dans la réception grace au LNA large bande. Mais le bruit et le gain sont dégradés si
nous comparons les performances du SDR avec un récepteur fonctionnant pour un seul

standard cellulaire (Tableau 2.3).

Référence SDR RX bande étroite
Parameétres (réf [16]) (réf [12])
Technologie CMOS 90nm CMOS 0,13um
BW!/ Fréquence (GHz) 08-6 0,9
Gain (dB) 42* 57
NF (dB) 5* 2
11P3 (dBm) -3,5* -6
11P2 (dBm) >45% >48
P (mA) 64 414
Surface (mm?) 3,8 25"

* Test a la fréquence de 900MHz (standard GSM)
** Spécifications pris pour tout le transmetteur (RX+TX+Dig)

Tableau 2.3 : Tableau comparatif des performances entre un SDR et un RX

conventionnel

Par ailleurs, la linéarité reste insuffisante. Cela signifie que I’avantage du
fonctionnement large bande du LNA est & relativiser, car chaque bande ou standard aura
quand méme besoin d’un filtre SAW spécifique afin de pouvoir tenir les spécifications de
linéarité (figure 2.10).

N
SAW GSM

SAW WCDMA LNAlarge bande

SAW LTE

|~ % ]
—x_

Figure 2.10 : Configuration réel d’un SDR en utilisant un LNA large bande
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Ainsi, ces filtres d’antenne réduisent fortement la flexibilité du récepteur.

En conclusion, une architecture de récepteur multistandard ne peut pas devenir possible
que si nous éliminons le filtre externe. La linéarité insuffisante de la chaine de réception est

donc le principal verrou a lever.

2.3 Spécifications techniques imposées par les standards dans la

fabrication des circuits de réception

2.3.1 Considération sur les puissances des signaux bloqueurs

Comme vu précédemment, il existe plusieurs bandes de frequences disponibles dans le

spectre, variant dans chaque région. De plus, le nombre de bandes augmente di a 1’évolution

des standards qui arrivent avec la 4G (LTE, WiMAX).

Les spécifications de bruit et de linéarité d’un circuit de réception sont liées a la
puissance des signaux existants dans la bande du standard (in-band) et hors de la bande utile
(out-of-band). Chaque standard ou bande de fréquences présente différents niveaux de
puissances des signaux adjacentes et interféreurs qui sont tolérables a une fréquence éloignée

du canal de réception.

La figure 2.11 montre les niveaux de puissance des signaux blogueurs pour la bande
GSM 900 du standard GSM et pour la bande | du standard WCDMA. Les signaux hors bande
sont typiquement atténués par le duplexeur et/ou le filtre SAW. Les signaux in-band passent

le LNA et sont filtrés en bande de base.

Dans la bande GSM 900, par exemple, le filtre BB d’un récepteur devrait atténuer les
signaux adjacents, se trouvant éloignés de 600KHz a 1,6MHz du signal porteur, a une

puissance d’au moins -43dBm (spécification in-band).

Dans la bande I (WCDMA), le ‘duplexer + filtre SAW’ devrait atténuer les signaux
interféreurs se trouvant hors la bande du canal (f<2095MHz et f>2185MHz) a une puissance

d’au moins -44dBm (spécification out-of-band).
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Figure 2.11 : Niveau de puissance des signaux bloqueurs dans les récepteurs selon les
standards a) GSM (GSM 900), b) WCDMA (Bande I)
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2.3.2 Specifications de linéarité et de bruit

Le paramétre qui caractérise la performance d’un récepteur par rapport au bruit est son
facteur de bruit (ou noise figure (NF)). Il est défini comme le rapport entre les rapports
signal/bruit en entrée et en sortie. Un récepteur est plus performant en bruit qu’un autre si son

facteur de bruit est plus petit.

Le bruit dans un récepteur est donné par différents phénomenes tel que :
- Le bruit thermique a I’antenne.
- Les signaux interféreurs qui peuvent saturer I’entrée du récepteur (point de compression) en
diminuant son gain, et par conséquence, en reduisant son rapport signal/bruit en sortie.

- Le bruit des composants électroniques qui constituent le récepteur.

Signaux adjacents

GSM:
-49dBm + gain
Canal & 800KHz de fo
-49dBm + gain

Signal utile @f=1.6MHz de fo

-99dBm+gain
o
2f1-f2 f

Produit d’intermodulation

d’ordre3
UMTS: Signaux interfereurs
-19dBm + gain -19dBm + gain

Bande VIII Bande III Bande VII

Signal utile
-104dBm+gain .=~

2f1-f2 Produit d’intermodulation f1 f2 f
d’ordre3

Figure 2.12 : Produit d’intermodulation d’ordre 3 des signaux bloqueurs dans les

standards GSM et UMTS

La linéarité d’un récepteur est basée sur le comportement non linéaire des composants
électroniques qui le constituent. Dans un récepteur, la linearité est caractérisee pour beaucoup
par son premier bloc, qui est souvent le LNA. Un récepteur aura de meilleures performances

qu’un autre récepteur, si la grandeur qui caractérise la linéarité, I’IIP3, est plus grande.

33

© 2011 Tous droits réservés. http://doc.univ-lille1 fr



Thése de Christian Izquierdo, Lille 1, 2011

Le produit d’intermodulation d’ordre 3 dans un récepteur est donné par la superposition
de deux signaux bloqueurs (in-band et/ou out-of-band) qui créent un signal de la méme

fréquence que le signal utile.

La figure 2.12 illustre ce phénomene par deux exemples dans les standards GSM (in-
band) et UMTS (out-of-band)

Un récepteur fabriqué pour gérer les standards GSM et UMTS doit donc respecter les
normes de bruit et de linéarité imposees par la 3GPP et la 3GPP2. Les fabricants de circuits
doivent tester leurs produits et ne pas dépasser les grandeurs de NF et d’IIP3 qui sont

mentionnés comme suit :

Standard | Spécification de bruit Spécification de linéarité

Test case 1 : 2 signaux éloignés du signal porteur de :
GSM NF max=4dB F1=0.8MHz et F,=1.6MHz (méme puissance : P=-45dBm)
— [IP3=-15dBm.

Test case 1 : 2 signaux éloignés du signal porteur de :
UMTS NF max=4dB F1=3.5MHz et F,=6MHz (méme puissance : P=-44dBm)
— 11P3=-12dBm.

Test case 2 : 2 signaux éloignés du signal porteur de :
F1=10MHz et F,=20MHz (méme puissance : P=-46dBm)
— 11P3=-12dBm.

Table 2.4 : Spécifications de NF et d’IIP3 pour les standards GSM et UMTS

Si nous retirons les composants SAW du systeme, ces contraintes deviennent quasiment
impossibles a tenir. Nous verrons par la suite les diverses architectures trouvées dans 1’état de

I’art qui cherchent a pallier ce probléme.

2.4 Solutions pour systémes de réception sans filtre SAW

La difficulté majeure rencontrée lorsque nous cherchons a supprimer le filtre SAW est
la puissance de signaux bloqueurs pauvrement atténués hors bande. Ces signaux parviennent a
I’antenne avec des puissances de 0dBm. Ce fort signal peut occasionner des intermodulations

ou, pire encore, saturer le récepteur.
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Des pistes innovantes pour ¢liminer le filtre d’antenne ont été proposées récemment.
Ces solutions sont de 2 ordres : la compensation de 1’intermodulation d’ordre 3 (IM3) a la
sortie du récepteur et un filtrage tres sélectif a la sortie du LNA. Nous détaillons par la suite

ces architectures.

2.4.1 Compensation des produits d’intermodulation d’ordre 3, réf [24]

Le systeme (figure 2.13) proposé par réf [24] a pour objectif de compenser les produits
d’intermodulation d’ordre 3 introduits par le mélangeur. L’intermodulation d’ordre 3 du LNA
est reproduite a 1’aide d’un générateur de terme cubique. Ce générateur fait partie d’un circuit
placé, en mode feed-forward, entre la sortie du LNA et celle du filtre de bande base de la
chaine directe. Le feed-forward est également composé d’un mélangeur (alimenté par la
méme fréquence LO (RX) que le mélangeur du chemin direct) et d’un filtre passe bas. Sa

finalité est de supprimer les intermodulations générées par le chemin principal.

N\ e /M)AlN PATH (MP) ® -
U, Q@ & (&) our
Antenna > g‘ “
Transconductor Complex
Adaptive
. Equalization
Signaux Signal Fiter

bloqueurs porteuse

\ Lo ALTERNATE PATH (AP)
I ’ \ ®

=\
U/ L/ ' " - =/
‘ \ L 4
' \ Mmr :
H H
\ ! )
\ ‘ ~—
V- 4 v - - | .
I A n 3

Figure 2.13 : Principe de ’architecture d’égalisation d’TM3

Cette structure cible la bande | du standard UMTS et améliore I’TIP3 de 12,4dB lorsque
le feed-forward est actif. Ce chemin supplémentaire augmente la sélectivité du récepteur. Il
utilise, en plus du complexe générateur de terme cubique, un LMS normalisé afin d’équilibrer

les erreurs de gain et de phase des voies | et Q du mélangeur.

2.4.2 Filtrage par boucle de transposition de fréquences, réf [26]

Les deux types de systemes montrés dans la figure 2.14 visent la suppression du signal
TX couplé a I’antenne du récepteur. La premiére structure (figure 2.14.a) correspond a une
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chaine en mode feed-forward ou tous les signaux RF sont transposes en bande de base a partir
du mélangeur alimenté par la fréquence LO du TX. Le filtre passe bas récupere le signal
bloqueur. Un deuxiéme mélangeur reconvertit en RF uniquement le signal bloqueur pour le

supprimer a la sortie du LNA.

- EE

Rx Tx RxTx
l% e ToMixers l% o To Mixers
Blocker Replica m—a = Blocker Error
Blocker Replica *—
\ 1/ts
LPF
TX-LO 1 TXLO {

Figure 2.14 : Principe de I’architecture avec filtrage par boucle de transposition en
mode : a) feed-forward, b) feedback

La deuxieme architecture (figure 2.14.b) utilise une contre-réaction négative. Les
signaux bloqueurs sont reconstruits a partir de I’accumulation des erreurs des signaux
échantillonnés a la sortie du LNA. Ils sont, par la suite, récupérés dans la bande de base par un
filtre passe haut. Puis, ils sont reconvertis dans la RF et supprimés a la sortie du LNA.

Le but de ces systemes est de réaliser une forte atténuation pour la bande de fréquence
des signaux TX (bande | du standard WCDMA). Cette atténuation est produite par le filtre en
bande de base (de 20dB/déc.) qui transpose sa fonction de Transfer, en créant un ‘notch’ de
quelques MHz dans la RF.

Entre les deux types d’architectures, la plus robuste est la seconde. En effet, ses
performances sont moins dégradées que la premiere quand les effets de mistmatching et de
déphasage des voies I/Q du mixer de retour sont pris en compte. De plus, elle améliore de

14,7dB I’'1IP3 quand le feed-back est mis en marche.

2.4.3 Atténuation des signaux bloqueurs RF a partir d’une boucle de

transposition de fréquences en mode feed-forward, réf [27]

Cette technique consiste a ajouter un circuit en mode feed-forward entre ’entrée et la
sortie du LNA. Son principe est expliqué par la suite : Un premier mélangeur transpose les

signaux RF vers la bande de base. Un filtre passe haut (HPF) atténue uniquement le signal
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utile. Un deuxiéme mélangeur transpose dans la RF les signaux interféreurs. A différence de
la figure 2.14.a, les deux mélangeurs sont alimentés par la méme fréquence LO du RX. Tous
les signaux bloqueurs RF s’annulent entre eux a la sortie du LNA, et ainsi un filtre de bande

étroite est crée. L’architecture est montrée dans la figure 2.15.

Blocker LNA Frequency
m*i ﬁ““m gy
fu: /J + r! [® :m or Low IF
l/’ R

RF Natch
RX Translational Loop | I
=
HPE ) fio

l& ﬁ‘

HPF Response

Figure 2.15 : Principe de la technique : Récepteur avec une boucle de transposition de

fréquences en feed-forward

Cette structure permet de filtrer en 21dB les bloqueurs éloignés de 80MHz du signal
porteur lorsque la boucle de feed-forward est active. L’application ciblée est la bande
PCS1900 du standard GSM.

2.4.4 Suppression des signaux bloqueurs RF a partir d’une boucle de

contre réaction avec transposition de fréquences, réf [29]

Le principe de cette technique consiste a supprimer les signaux interféreurs a partir
d’une contre réaction. Les signaux RF passent au travers d’un premier mélangeur, qui est
alimenté par la fréquence LO du RX. Ces signaux sont donc transposés vers la bande de base.
Un filtre passe haut supprime le signal utile en laissant passer uniquement les signaux
bloqueurs. Un deuxiéme mélangeur, alimenté aussi par fréquence LO du RX, reconvertit les
signaux bloqueurs en RF. La suppression des signaux interféreurs s’effectue donc a la sortie

du LNA. Le schéma de cette structure est montré dans la figure 2.16.
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A

DC [B]

Figure 2.16 : Principe de la technique : Récepteur avec une boucle de contre-réaction et

transposition de fréquences

Le filtrage RF obtenu par cette technique est de 10,5dB a une fréquence de 5MHz du

signal porteur. L’application envisagée est le standard GSM (f=1,9GHz).

Nous montrons par la suite, un tableau comparatif des performances mesurées pour

chaque architecture étudiée (Tableau 2.5).

Référence |  Réf [24]* Réf [26]° Réf [27] Réf [29]
Parametres
Technologie CMOS 0,13um | CMOS 0,18um CMOS 65nm CMOS 65nm
Fre (GH2) 2,11-217 2,11-2.17 1,93-1,99 1,9
Gain (dB) 30,5 22,7 20,9 22,5
NF (dB) 5,5 4,1 6,8 7
I (mA)/ V (volt) 347/1,2 35/ 1,8 29/1,2 60/ 2,5
11P3 (dBm)° 53 75 N/A N/A
Atténuation (dB) N/A 27@(Fre-130M) | 21@(Fre+80M) | 10,5@(Fre+5M)
Surface (mm?) 23x23 1,5x1,2 0,28" 1,5x0,8
BW (MHz)@3dB 1,92 N/A 45 N/A

! Spécifications testées & la sortie de la bande base analogique
2 Spécifications testées a la sortie du LNA
® Spécification hors bande (tons : 1,98 et 2,05GHz)
* Surface active du récepteur (diviseurs LO, buffer tests et pads ne sont pas inclus)

Table 2.5 : Tableau comparatif de techniques développées pour supprimer le filtre SAW

© 2011 Tous droits réservés.
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Comment nous pouvons observer, ces systémes améliorent la spécification d’I1IP3 et/ou
réalisent une forte atténuation (filtrage RF) de quelques MHz du signal porteur. Cependant, un
LNA de trés haute performance en linéarité est requis car ces systemes ne compensent pas la

non-linéarité de ce premier bloc.

Toutes ces solutions dégradent le facteur de bruit de la chaine de réception, mais elles
permettent de remplacer ’ensemble ‘SAW + récepteur traditionnel’, ce qui amene a un bilan
équivalent. Le filtre SAW, a lui seul, dégrade le signal utile de 2-3dB (qui doivent étre ajoutés

au NF du récepteur).

Finalement, ces systémes s’adressent a une seule application, car le LNA utilis¢ dans

toutes les topologies est de bande étroite (Configuration CS/CG + LC tank).

En conclusion, pour envisager une application multistandard utilisant le moins de
composants possibles, le choix d’une architecture a conversion directe avec un LNA large

bande est indispensable.

De toutes les publications présentées, aucune traite le probléme de non-linéarité a
I’entrée du LNA. A la suite de ce travail de thése, une analyse d’un systéme capable de

réduire les contraintes de non-linéarité des I’entrée du récepteur sera présentée.
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Chapitre 3 :

SYSTEMES A CONTRE-REACTION DE BANDE
DE BASE A RADIO FREQUENCES

Dans ce chapitre, nous présentons 1’étude des systémes proposés afin de supprimer le
filtre SAW. La solution envisagée consiste a ajouter une boucle de contre-réaction a 1’entrée
du LNA, a partir de la bande de base du récepteur. Ce principe sera présenté en détail par la

suite.

Nous montrons donc les différentes architectures qui découlent de cette solution. Pour
chacune, nous déterminons la fonction de transfert de maniére analytique, et nous la vérifions
en simulation. Finalement, nous effectuons une comparaison entre les architectures étudiées

afin de choisir la meilleure solution pour une application multistandard large bande.
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3.1 Contre-réaction BB-RF

3.1.1 Concept

En conception analogique, les systémes en contre-réaction sont utilisés pour améliorer
la linéarité, maitriser les impédances d’entrée et de sortie, et fixer la réponse en gain. Dans la
présente étude, ce concept est utilisé dans un récepteur radio qui utilise, a partir de la sortie de

bande de base, un systéme a contre-réaction a I’entrée RF.

L’architecture générale est montrée a la figure 3.1. La chaine directe contient le LNA, le
Mélangeur (qui transpose les fréquences RF en bande de base), I’ Amplificateur et le Filtre
BB. Tous ces blocks sont ceux qui existent dans un récepteur traditionnel. Le circuit de
contre réaction, mise en place a la sortie de I’ Amplificateur BB, est composé d’un Filtre, d’un
Me¢langeur (qui transpose les fréquences de bande base en RF), et d’un Amplificateur

transconductance (OTA).

i

LNA iMélangeur Ampli Filtre Convert.
! (Gmx)  (Gawmp) :

Ampli Mélangeur Filtre retour
V/I iretour (Gmix) (GrFIL)

_________________________________________________

Figure 3.1 : Systeme a contre-réaction BB-RF

Le principe de cette architecture est de fournir un filtrage sélectif autour du canal RF dés
I’entrée du récepteur. En atténuant les puissances des canaux adjacents, ce filtrage permettra
de réduire les contraintes de linéarité pour les étages suivants. Si ces performances sont

suffisantes il permettra la suppression du filtre d’antenne.

Ce filtrage est réalisé a partir de la variation de I’impédance d’entrée du LNA controlée
par la boucle de contre-réaction. Le systéme est congu de telle maniére que 1’impédance

d’entrée du récepteur est adaptée a I’impédance de 1’antenne (Zin=ZanT) Uniquement dans la

41

© 2011 Tous droits réservés. http://doc.univ-lille1 fr



Thése de Christian Izquierdo, Lille 1, 2011

bande de fréquences des signaux désires et est désadaptée (Zn#ZanT) pour toutes les autres

fréquences (signaux bloqueurs).

Le choix de I’'impédance d’entrée, dans le cas des signaux bloqueurs, est un point clef
de ce type d’architecture. Pour provoquer cette désadaptation nous pouvons choisir une
impédance supérieure ou inferieur a Zant, Ce qui va provoquer une chute du gain en
puissance, par effet de la désadaptation. Par contre, choisir une impédance supérieure peut
générer une surtension a I’entrée du LNA. Avec une impédance inférieure au contraire nous

obtiendrons une tension plus faible, but recherché pour la fonction de filtrage RF.

3.1.2 Analyse Mathématique

L’analyse théorique de ce systéme se base sur le modele de la figure 3.2. Ce modele est
linéarisé, dans le sens ou les deux transpositions de fréquences (qui s’annulent sur la boucle) sont
ignorées. Seul le gain du mélangeur est conservé. Une contre-réaction négative est supposée dans un
premier temps. L’antenne est modélisée par une source de tension (Vant) €t une impédance en série
(Zant). Le gain en tension de la chaine directe (G) et le gain de transconductance de la boucle de

retour (gg) sont donnés par les équations :

V
G :ﬂ:GLNAXGMIX X G pyp 31

IN

i
gR(f):\/F_B:GFIL(f_FLO)XGMIXXgOTA 3.2

BB

Figure 3.2 : Schéma bloc simplifié du systéme a contre-réaction BB-RF

L’impédance de la boucle de contre-réaction s’ajoute en paralléle a I’impédance du

LNA. Elle est donnée par :
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Za(f)=3" = S— X 33
irs GLuaXGuix XGawp X G (f —Fo)xGora  Gru (f —Fio)

1

2
Gua XGuix~ X Gavp X Jora

Ou K =

Finalement, I’impédance d’entrée du récepteur est donnée par :

ZIN(f):M 34
ZFB(f)+ZLNA

Cette équation générique nous décrit toute une famille d’architectures.

Dans la section 3.2 nous détaillerons les architectures a contre-réaction négatives (Zgg
positive) qui vont amener a Zjy < Z na. Les architectures a contre-réaction positives seront-
elles étudiées dans la section 3.3. Pour chacune de ces solutions, le choix du filtre va donner

des propriétés différentes au systeme a contre-réaction BB-RF.

3.2 Architectures de la contre-réaction négative BB-RF

Les architectures résultant du principe de contre-réaction négative BB-RF sont
analysées. Pour chaque structure étudiée, nous allons faire une analyse mathématique afin de
déterminer I’expression analytique de I’'impédance d’entrée du récepteur (voir Annexe 2 pour
les résultats de simulation Matlab). Ensuite, nous allons simuler les schémas a ’aide de 1’outil
de simulation Spectre. Enfin, nous allons analyser les avantages et inconvénients de chaque

montage.

3.2.1 Configuration avec filtre passe bas

Dans cette configuration, un filtre passe bas est mis en place dans la chaine de retour. La
structure est montrée dans la figure 3.3. Nous allons faire deux suppositions pour simplifier
I’analyse mathématique : 1) les mélangeurs sont idéaux et sont alimentés par la méme
fréquence LO (FLo) & la méme phase (Fo est un signal sinusoidal et ne contient pas
d’harmoniques). 2) Le filtre passe bas est choisi du premier ordre pour simplifier les calculs

sans enlever de la généralité des conclusions, et sa fonction de transfert est donnée par :

FPB(j2rf ) = — . 3.5

1+ j—
ch
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LNA | Mélangeur Ampli
({GmIx) (GamMP)

~

Ampli | Mélangeur
V/I iretour (GmIx)

Figure 3.3 : Systeme a contre-réaction BB-RF — Configuration avec FPB

La boucle ouverte peut-étre analysée comme un filtre passe bande réalisé en utilisant la
technique de transposition de fréquences (fonction de transfert d’un filtre BB entre deux
mélangeurs de méme fréquence LO) et un filtre passe bas, réf [31]. Elle est représentée sur la
figure 3.4.

Sin(2nFLot) Sin(2nFLot)
Voie Q Vy
BB \

FPB
RFIN—>  Cos(2nFLot) E Cos(2nFLot) > RFouT
FPB

Vx
Voiel BB \

Y

L

FLo

Figure 3.4 : Technique de transposition de fréquences appliquée a un FPB

Cette fonction de transfert est démontrée comme suit : Les mélangeurs de la voie | sont
alimentes par un signal de la forme Cos(27F ot), alors que les méelangeurs de la voie Q sont
alimentes par le signal en quadrature de phase Sin(2zF ot). Les tensions Vx et Vy a la sortie

du FPB des deux voies respectivement sont représentés par :

Vx(t) = 't[hFPB (t—7)V, (r)Cos(27F ,7)d T 3.6
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Vy(t) = thpB (t—7)V, (7)Sin(24F 47)d7 3.7

Ou hepg est la fonction impulsionnelle du FPB et Vy le signal en entrée RF.

Puis, ces signaux (Vx et Vy) sont reconvertis en radiofréquences. En utilisant les

équations 3.6 et 3.7, nous trouvons la fonction du signal RF en sortie, donné par :

Vour (1) =Vx(t)Cos(2aF ot) +Vy(t)Sin(27F t)

t

= j V,y, (£)Nepg (t — 7)COS(27F o (t — 7))d T 3.8

=V () ® [hFPB (t)COS(ZﬂFLOt)]
Ou ‘®’ est I’opérateur de convolution intégral. Ainsi,

e (t) = hepg (t)Cos (27 1) 3.9

Ou Iepg est la réponse impulsionnelle du filtre passe bande résultant.

L’¢équation 3.9 est donc transformée dans le domaine fréquentiel :

Leeg (J24F) =%(FPB(j27zf — j2aF o) + FPB(j2A4 + j27zFLO)) 3.10

En remplacant I’équation du FPB de premier ordre dans 1’équation 3.10, nous

trouvons,

. (1+jf)
. C
= Lo (j2rf) = e 3.11
1+j7 1 . LO
. ) ()

Nous pouvons observer que la nouvelle fonction de transfert est celle d’un filtre passe

FPB(j2Af) =

bande autour de la fréquence LO.

Ainsi, en remplagant I’équation 3.11 dans I’équation 3.3, I’'impédance de contre-réaction

I<1

est trouvée et donnée par Z fy=—-%t
P 2D =1 i)

Finalement, en remplagant Zgg; dans I’équation 3.4, I’impédance d’entrée est :

Z Z
Z f)= LNAL = LNAL 3.12
m (1) l+ZLNA1XLFPB(127Zf) 1+ji
K, Z \u fc
K 2 2
fc fc
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Pour le calcul de Z, na1 et Ky, nous allons faire deux hypothéses :

1) Fo>>fc, car Fio est de I'ordre de quelques GHz (RF) et fc est de I’ordre de
quelques MHz (BB).

i) Initialement Z na1# Zant. En effet, le principe de cette technique se base sur
I’adaptation d’impédances quand la boucle de contre-réaction est active. Nous
supposons que la boucle agit uniqguement a la fréquence LO. Ainsi, I’impédance créé
par la contre-réaction devrait égaliser la valeur de I’'impédance initiale (Z na1) a 12

valeur de I’'impédance de 1’antenne : Z;n(FLo)=ZanT-

Nous analysons 1’équation 3.12 a la fréquence LO. D’aprés la premiére hypothése (i),

Donc, nous pouvons constater que :

. Z 2K, xZ
Si f=FLot Zyy(Fo) = —— = S S
1+Z|—NA1 XE 2Ky + 2\
K, 2

Cette équation nous rappelle la formule de I’'impédance équivalente de deux impédances
en paralléle. Pour simplifier I’analyse nous pouvons faire la supposition que :

1) Z 1 (Flo) = Z u» ST Zinar << 2K,

Ou 2)Z,,(Fo)=2K,, si Zina1>> 2K,

D’apres la deuxieme hypothese (ou ii) Z na1# Zant), le premier cas ne peut pas étre
considéré car la contre-réaction ne produit aucun effet a la fréquence LO. Par conséquence,
c’est le deuxiéme cas qui nous semble intéressant ou la contre-réaction agit dans 1’adaptation
d’impédances. Alors, si Zini(FLo)=2K1=Zant=500
> K12250, et Z na1 >> 5002

Avec les valeurs trouvées, nous pouvons observer que :

2
. 1 fc
Sif=0: |Lepg (f =0)| = . z(F J => Z 1~ Zinm
1+ Fio -
fc

Sifo0: |LFPB(f _>°O)|:O => Ly~ L
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Ces résultats impliquent que la boucle de contre-réaction agit sur I’impédance d’entrée

uniquement autour de la fréquence LO. A fréquences plus ¢éloignées, I’impédance d’entrée

revient a sa valeur initiale.

L’analyse est vérifiée en simulation. La figure 3.5 montre le gabarit de la courbe de

I’impédance et la tension en entrée. Les valeurs utilisées dans la simulation sont : F o=1GHz,

fC:].OMHZ, Zinar=1KQ), Ki=2302 (GLNAZZOdB, G|\/||x:-4dB, G/_\MPZZOdB, QOTA:l.lmS)

80O

700

600

500

Zin )
s
o
=]

3004

2004

100+ /

Z||'-,|=5|:|Q

0.0 :
800 900 1.0
Freq (E9)

1.1

Vin (dB)

800

800

1.0
freq (CGHz)

Figure 3.5 : Configuration avec FPB - Simulation de Zn; et Vn:

Ce que nous pouvons distinguer dans la figure :

e Grace a la boucle de contre-réaction, le circuit devient adapté (Z;n;=50€2) autour de la

fréquence LO. Le circuit reste désadapté (Zn:>50€2) a une fréquence plus éloignée

(hors bande)

e La tension en entrée est plus grande quand l'impédance d'entrée n’est pas adaptée a

I’impédance de 1’antenne.

En conclusion, ces résultats sont cohérents avec notre analyse mathématique.

L’impédance d’entrée est plus grande hors bande que dans la bande utile. Par conséquence,

les signaux bloqueurs produisent une surtension dans le récepteur, or nous cherchons le

contraire.

Par la suite, une autre configuration de 1’architecture a contre-réaction BB-RF est

étudiée.
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3.2.2 Configuration avec filtre passe haut

Cette deuxiéme architecture est montrée dans la figure 3.6.

L

LNA |Mélangeur Ampli
(GMIx) (Gawmp)

Voie :LL/Q

Ampli

Mélangeur
V/1T retour (GMIx)

Figure 3.6 : Systéme a contre-réaction BB-RF — Configuration avec FPH

Dans cette analyse, nous avons réalisé les mémes étapes et les mémes suppositions que
dans la section précédente. Nous pouvons trouver la fonction de transfert d’un filtre passe

haut en utilisant la technique de transposition de fréquences. Elle est donnée par :

f Fo)
It jfc:x[1+j1‘(;J+[fL(;)j
FPH (jzﬂf)=_cf:HFpH(j2ﬂf): o 3.13
1+)- 1+j— | +| =2
fe [ chJ fc

Et I’'impédance d’entrée est représentée par :

7 YA

7 (f): LNA2 i _ LNA2 3.14

e 1+ZLNA2XHFPH(127Zf) f 14 i f Fio 2
K, J—f XL+ )J— |+ —

Z
LNA2

Les valeurs de K; et Z na2, sont trouvées en utilisant les mémes hypotheses
qu’auparavant (oU i) F o>>fc et ii) Z na2# Zant au début). Donc, nous analysons I’'impédance

d’entrée quand f=F o :
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I:LO

. fc 1
Si f:FLoj |HFPH(f =FLO)|= za

2
1+ [ZFLO ]
fc

EtZ,.,(F.)= VATYY, _2K2XZLNA2
Nn2\FLo) = = '
1+Mx1 2K, +Z e

K, 2

Nous pouvons considérer que :

1) Z,(Fio) = Z ypo» S Zinae << 2Ky,

Ou  2)Z,(Fo)=2K,,si Zinae>> 2K,

Comme dans 1’analyse précédente (configuration avec FPB), c’est le deuxiéme cas qui
nous intéresse. Alors, si Zinz (FLo)=2Ky= Zant=5042

-2 Ky2250, et Z nap >> 500
Avec les valeurs trouvées, nous pouvons constater que :

I:LO

fc

( jz
Sif=0: |Hgp (f =0)|=———~1=>Z,, ~ K,
I:LO

1+
fc

Sifoo: |Hep, (f 5 o)|=1=>2Z,~K,
Nous démontrons également, que la boucle de contre-réaction agit uniquement autour
de la fréquence LO.

Cette analyse est vérifiée avec une simulation sur Spectre. Les résultats de simulation
sont montrés dans la figure 3.7. Les valeurs utilisées dans la simulation sont : F o0=1GHz,
fC:].OMHZ, Zina=1KO, Ky=3802 (GLNAZZOdB, GM|x:-4dB, GAMPZZOdB, gOTA:660US)
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pouvons observer les résultats suivants :

Figure 3.7 : Configuration avec FPH - Simulation de Zy; et Vn

La simulation ci-dessus montre les allures de I’impédance et la tension d’entrée. Nous

e Le gabarit de I'impédance d'entrée est de la forme d'un filtre passe bande centré sur la

fréquence LO (FLo=1GHz). La boucle de contre-réaction adapte 1’entrée du circuit

(ZiInz=50Q2) autour de la F o et la désadapte (Zin2<50Q) a une fréquence plus ¢loignée.

e La tension en entrée suit la forme de I'impédance d'entrée. Cependant, cette atténuation

a fréquence plus éloignée de la F o n’est pas trés importante (<3dB), vue que

I’impédance a seulement diminue de moitié par rapport a sa valeur initiale (~3002).

En conclusion, ce type d’architecture produit le gabarit recherché, mais sans obtenir

assez de filtrage. De plus, lorsque la boucle est fermée, elle affecte les signaux bloqueurs dans

une tres large bande de fréquences, qui est difficile a optimiser.

Nous pouvons vérifier aussi que le parametre K, trouvé dans la simulation est différent

par rapport a I’analyse mathématique. Il s’aveére que cette différence provient de la fréquence

image (Fim=Frr+FLo) du premier des mélangeurs dont le mécanisme est détaillé sur la figure

3.8.
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Figure 3.8 : Effet du mélangeur de retour dans la configuration avec FPH

Le spectre de la sortie du premier mélangeur contient, en plus du signal utile (Fgg=Fgre-
FLo) la fréquence image (Fim=FretFLo0), qui n’est pas atténué par le filtre (qui est passe haut
dans ce cas). Cette fréquence va se replier sur Frr en sortie du deuxiéme mélangeur et, par

conséquent, réduire 1’effet de la boucle.

Finalement, les résultats obtenus avec ces deux architectures étudiées ne donnent pas la

solution recherchée. Nous allons essayer par la suite une troisieme architecture.

3.2.3 Configuration avec filtre passe bande

Cette architecture est montrée dans la figure 3.9. A la différence des autres systemes,
elle comprend un filtre passe bande dans la boucle de contre-réaction. L’utilisation d'un filtre
passe bande va nous permettre de ne pas rencontrer le probleme de fréquence image
(probléme lié a la configuration avec filtre passe haut).
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LNA | Mélangeur Ampli
(Grvox) (Gavp)

Voie I/Q

goTa PBd

Ampli
V/1

Figure 3.9 : Systéme a contre-réaction BB-RF — Configuration avec FPBd

Comme précédemment, nous trouvons la fonction de transfert d’un filtre passe bande
avec la technique de transposition de fréquences. Elle est donnée par :

o
[
FPBA (j2rf )= — 00 %1

C2
2 2 27 3.15
fc, fc, fc, fc, fc,
f 2 F 2 f 2 F - 2
I+ j— | +| =2 [x||1+j—| +| =%
fc, fc, fc, fc,

L’impédance d’entrée est représentée par :

= Brpgy (127F) =

Ou fcy>fey

Z
7 £) = LNAS
ws() 1+ Z | nas % Bepgg (1278)

Ks

2 2 2 2 3.16
it (FJ _(f] LR |, (FJ _(f] (1+fClJ
7 fc, fc, fc, fc, fc, fc, fc,
+ K3 f 2 F 2 f 2 F 2
I+ j— | +| =22 [x||1+]—| +| <
fc, fc, fc, fc,

En analysant I’équation a la fréquence LO et en faisant I’hypothése que : i) F o>>fc; et

il) FLo>>fc,, nous pouvons trouver de maniere simplifiée les valeurs de K3 et Z nas.
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Fio  Te,

) fi fi f
Si f=FLo= |BFPBd (f = FLO)|: C2 zi =2

Fio ) Fo) *Fw

1+ 22| x. [1+|2-
fc, fc,
7 I:LOXZLNAB
C

Etlea(FLo) = LA = 2 )

Zinpa xl fc,  Fio " Z s
K, 4F, fc, 4K,

1+

A la différence des analyses précédentes, la valeur de Z\n3 a la fréquence LO dépend de

quatre inconnues (Fpo, fc2, Zinas, Ks).

F Z - .. F
En supposant que f—LO >> —HA et en ytilisant I’hypothése ii) Fo>>fc, (ouf—LO >>1)
C, 3 €2
nous trouvons une unique solution : Zn3(FLo)=Z1nas

9 ZLNA3 z1 etK — ZLNA3
4K, 3 4

Si nous considérons cette solution, nous pouvons trouver que :

(1+];C2j .
C
Sif=0: |BFF,Bd (f = 0)| B N 4 LNA3

: _ ~
Fuo
fc,

IN3 — ; 2 ; ~ ZLNA3
1+4x| 22 | |14 2
Fio fc,

Sifow: |BFPBd (f —>00)|=O => Lz =Zim

D’aprés ces résultats (ou Zjnz=Zinas @ toutes les fréquences analysées), nous en
déduisons que la contre-réaction ne réagit ni a la fréquence LO ni aux fréquences plus
éloignées (f=0, f—>o). En effet, les fréquences étudiées ne sont pas soumises a I’effet de la
contre-réaction. Afin de mieux comprendre cette architecture et d’obtenir une analyse plus

cohérent, il faudra tracer la courbe de 1’expression 3.16.

La courbe est simulée avec Spectre. Vue que la contre-réaction n’agit pas a la fréquence
LO (d’aprés notre analyse), nous choisissons la valeur initiale de Z; ya3=50Q (Ce que nous

intéresse est que le récepteur soit adapte a la fréquence LO).

Les résultats obtenus sont montres dans la figure 3.10. Les autres valeurs utilisées dans
la simulation respectent les hypotheses et considérations établies : F o=1GHz, fc;=1MHz,
szZZOMHZ, K3:1 1.5Q (GLNAZZOdB, GM|x:-4dB GAMPZZOdB, gOTAZZ,ZmS)

53

© 2011 Tous droits réservés. http://doc.univ-lille1 fr



Thése de Christian Izquierdo, Lille 1, 2011

5% 1
50 o
45 i
401
- g-2
£35 =
= S-3
304
-4
257
20 =%
15 . -6
850 275 1.0 1.03 250 o975 1.0 1.03
Frag (E9) freq (GHz)

Figure 3.10 : Configuration avec FPBd - Simulation de Z\3 et Vins

D’apres la figure, nous pouvons constater que :

e Initialement, le systeme est adapté (Z;n3=50Q). Ensuite, la boucle de contre-réaction
change I’'impédance d’entrée (Zin3<50Q) a quelques MHz de la F o (effet de la
premiére fréquence de coupure, fc;), pour finalement la faire remonter a sa valeur
initiale (effet de la deuxieme fréquence de coupure, fc,).

e La courbe est similaire pour la tension en entrée, qui varie effectivement de la méme
maniere que Znz. Nous pouvons remarquer une atténuation assez importante qui est
d’environ 6dB.

La simulation montre que cette architecture atténue uniquement les bloqueurs les plus
proches du canal. La bande de filtrage dépend de la fréquence de coupure fc,, qui provogue
une remonté de I’'impédance d’entrée a sa valeur initiale et qui ne peut pas étre trop élevée
pour filtrer efficacement la fréquence image. Cette structure est adaptée pour réaliser le
filtrage de bloqueurs dont la fréquence est connue et pas trop éloignée de la porteuse ; par
exemple, les signaux TX dans un systeme FDD (WCDMA). Cependant, nous cherchons une

solution qui atténue tous les bloqueurs RF (y compris les plus éloignées).

Nous avons essayé trois configurations d’architectures de contre-réaction négative BB-
RF construites respectivement autour de filtres passe-bas, passe-haut et passe-bande. Les
structures proposées ont chacune une limitation spécifique ne permettant pas de réaliser
correctement une adaptation et un filtrage RF large bande. La solution avec un filtre passe bas
génere des surtensions, 1’architecture avec le filtre passe haut est limitée par les repliements et

la structure avec un filtre passe bande est limitée en bande passante.
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Fort de ce constat et de cette étude nous proposons un nouveau type de contre-réaction

dans la partie suivante.

3.3 Contre-réaction positive BB-RF

L’analyse de la contre-réaction positive se fait de la méme maniere que pour la contre-
réaction négative. Il se base sur le modele de la figure 3.2. La différence est le sens du courant

irg, qui est opposé. En conséquence, 1’équation 3.2 change de signe et est donnée par :

—i
9r(f) == =-Gp (f)x Gy X Yo 3.17

VBB

Cette variation se refléte dans I’'impédance générée par la boucle de contre-réaction. Elle
est représentée (trouvée de maniére similaire que 1’équation 3.3) par :
\Y 1 K

Zeg(f)=—"-= > =- 3.18

“les Grua xGuix ™ XGawp X Gpy (f —Fio) X Gora Gr ()

1

2
Gua XGuix” X Gavp X Jora

Ou K =

Par conséquence, I’impédance d’entrée du récepteur subit aussi le méme changement.

La suite de cette analyse est détaillée dans la section suivante.

3.1.1 Architecture de la contre-réaction positive

Une seule structure a été étudiée dans le cadre de la contre-réaction positive. Cette
architecture comprend un filtre passe bas dans la boucle de contre-réaction. L’utilisation d’un
filtre passe-haut ou passe-bande auront les mémes inconvénients que dans une contre réaction

négative. Ces deux types de filtres ne seront donc pas analysés dans cette section.

Dans ce contexte, nous faisons I’hypotheése que 1'impédance d'entrée du LNA est plus
petite que l'impédance de l'antenne (Z na<Zant). Ceci implique qu’en absence de contre-

réaction, tous les signaux son atténués.

La figure 3.11 montre la chaine analysée. Ce systéeme est similaire a celui de la section
3.2.1 (figure 3.3), excepté pour le sens du courant. Ainsi, nous effectuons la méme analyse
(obtention de I’équation 3.11) et nous le remplagons dans I’équation 3.18. L’impédance

présenté par la boucle de contre-réaction a I’entrée est donc égale a :
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K
Zepo(f)=———2— 3.19
Lres (j2£)
LNA | Mélangeur Ampli
| (GMx)  (Gamp) !
LIS o e
! (% |
iFBT / : Voie EIIQ
@ FPB\ |
Ampli E Mélangeur i
V/I iretour (GMmix) |
Figure 3.11 : Systéme a contre-réaction positive BB-RF
Ainsi, ’impédance d’entrée de ce systéme est donnée par :
Z z
Z . (f)= LNA4 _ LNA4 3.20
e 1_ZLNA4XLFPB(J27Zf) [1+jfj
K, _ Z \m fc

L’équation 3.20 différe de I’équation 3.12 par le signe négatif dans le dénominateur.

Nous savons que la contre-réaction va réagir uniquement autour de la fréquence LO.
Nous faisons 1’hypothése que F o>>fc et nous remplagons f=F o dans I’équation 3.11. Nous

pouvons ainsi déterminer la relation entre Zng, Zinas €t Ka.

1
|LFPB(f :FLO)|: > ~§
=
1 2 LO
fc}
Z
Et'Z|N4(FLo):$
1— LNA4X1
K, 2
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Zinma 1

—X

Comme nous avons fait I’hypothése que Z na<Zant. Il faudra que 0< <1

4

pour que I’impédance d’entrée puisse s’incrémenter jusqu’a la valeur de Zant=50Q2 a la
fréquence LO. Nous pouvons donc considérer que le rapport entre Z, nas €t K4 est donné par :
2Ky >Zinpa >0

Nous illustrons le comportement en simulation pour deux valeurs différents de Z; na4
(ZLnas-1=3Q et Zinas2=10Q). Les résultats sont montrés dans la figure 3.12. Les valeurs
utilisées dans la simulation sont : F o=1GHz, fc=10MHz, K;.1=1.8Q, (G na=20dB, Gy x=-
4dB, Gamp=20dB, gora=13.6mS) et K;,=7.2Q (G.na=10dB, Gmix=-4dB, Gawmp=10dB,

gOTA:3.5mS).
55 25
0
i:_ """ Z, nas-1738Q
w @ ZLNA4*l:3Q -25 — ZLNA4.2:1()Q
— Zinaa2=10Q

1.0
frea (GHz)

Figure 3.12 : Contre-réaction positive BB-RF - Simulation de Zn4 et Vng

D'aprés ces résultats, nous pouvons observer que :
e L'impédance d'entrée est amenée a la valeur de 50Q (adapté autour de la F| o) grace a la
contre-réaction positive. Elle diminue ensuite jusqu'a sa valeur initiale.

e La courbe de la tension en entrée montre le filtrage autour de F o généré par la contre-
réaction.

En conclusion, nous obtenons a la fois, une adaptation dans la bande et une fonction de
filtrage du signal hors bande. L’atténuation dépend de la valeur initiale de 1I’impédance

d’entrée (Z na). L’expression mathématique de cette atténuation est trouvée d’apres 1’analyse
suivant.

La figure 3.13 montre I’'impédance du systeme avant et apres 1’effet de la contre-
réaction positive. Initialement, ’impédance d’entrée du systéme est I’impédance du LNA.

L’expression de la tension en entrée sans I’effet de la contre réaction (Vn1) est donnée par :
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z
Vi = 58y 3.21
" ZANT + ZLNA4 T

a) ZANT b)

ZANT

Vi Vi

VaNT ZiNa4  VaNT

Figure 3.13 : Impédance du systéme a) Avant ’effet de la contre-réaction et, b) Apreés

P’effet de la contre-réaction

Ensuite, la contre-réaction positive réagit a 1’entrée du récepteur en incrémentant

I’impédance du LNA. La nouvelle tension en entrée est donc représentée par :

V()= —2malD) 3.22
ZANT +ZIN4(f)

VINZ(f)

IN1

Le rapport entre ces deux équations est le gain en tension obtenu dii a 1’effet de

la contre-réaction positive. Le gain dépend de la fréquence et est maximal a la fréquence LO
(Zina(FLo)=ZanT).

Ainsi, I’expression mathématique de 1’atténuation pour les signaux bloqueurs RF, est

donnée par :

AT (dB) = -20 IOQ(MJ =-20 |0g( Zna(Fo) < Zat +Zinma j 393
IN1 Z vt +Zina(Flo) Z s

L’utilisation d’une contre-réaction positive requiert cependant une analyse de la

stabilité. Cette étude est détaillée dans la section suivante.

3.1.2 Analyse de stabilité dans la contre-réaction positive

Pour I’étude de la stabilité, commencons par trouver 1I’expression analytique du gain de

boucle de la chaine. D’apres la figure 3.13 et I’équation 3.1, le rapport entre le gain en tension
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de boucle fermée (Ggg) et le gain en tension sans effet de la contre-réaction (G) est donné
G (1) _ Vo ()

par
G VINl

En remplacant les équations 3.20, 3.21 et 3.22 dans cette expression, nous trouvons

que:
G G
G (f)= ) = 3.24
e _ ZANTZLNA4 XLFPB(JZﬂf) 1_S(f)
ZANT + ZLNA4 K4

Ou S(f) est le gain de boucle, représenté par :
S(f): ZANTZLNA4 x LFPB(JZﬂf) 325

ZANT + ZLNA4 K4

La condition de stabilité est donnée par: S(F)=1 et £S(F,)#=2m,neN. La
condition de gain (Grs(f)>G) indique que : 0 <[1-S(F)| <1=0<S(F)<1. Le systéme

est conditionnellement stable en fonction de la valeur de K, (si tous les autres termes de

I’équation 3.25 restent constants).

Le critéere de Nyquist indique que : le nombre de pdles instables (Z) du gain de boucle
fermé (Geg(f)) est égale au nombre de poles instables (P) du gain de boucle (S(f)) plus le
nombre d’encerclement (N) sur le point (-1, jO) de la courbe (S(f)), c'est-a-dire : Z=P+N.

Lorsque cette condition n’est pas satisfaite le systéme est instable.

Nous avons tracé sur Matlab, le diagramme de Nyquist de la fonction S(f) pour voir son
comportement a diverses valeurs de K4. La figure 3.14 montre la courbe pour trois de ces
différentes valeurs, ainsi que le gabarit de I’'impédance d’entrée. Dans notre cas Z=P. En
conséquence, si la courbe S(f) enferme au moins une fois le point (-1, j0), le systéme est
instable.
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Input Impedance

Figure 3.14 : Analyse de stabilité : a) Diagramme de Nyquist, b) Impédance d’entrée

La courbe bleue (K4.1=3.2Q) montre que le systéme est diment adapté et satisfait la

condition de Nyquist (cercle S;=-0.88). Le cercle de couleur vert indique que le systeme est

stable (cercle S;=-0.92) mais son impédance d’entrée (courbe K4,=3.09Q) dépasse la valeur

de 50Q et donc n’est pas adapté. La courbe en rouge (K4.3=2.7Q2) montre un cas précis

d’instabilité du récepteur (cercle S3=-1.05).

Etant K, I’inverse des gains des blocs qui comprennent le systeme de réception, nous

pouvons apercevoir que lorsque la valeur de K, devient plus petite (ou le gain de contre-

réaction s’incrémente), le systeme devient moins stable.

3.1.3 Etude de bruit

Dans cette analyse, ce qui nous intéresse, est la quantité de bruit qui est rajouté a

I’entrée, a cause de la contre-réaction positive (c'est-a-dire, quand le systeme travaille a la

fréquence LO)

Rappelons la définition de North sur le Facteur de Bruit dans la figure 3.15 :
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Quadripoéle
Ni=KT ——>| bruyante de —> No
gain G

— F= No
KTG

Quadripdéle
Ni=KT——>| sans bruitde [——> No’=KTG
gain G

Figure 3.15 : Définition du facteur de bruit selon North

Nous considérons donc, les blocs A et B(FLo)=B avec les sources équivalents de bruit

X3 et X, respectivement dans la figure 3.16 :

X1
Xs + 7\ Xa Xo
_’? O A
T
X=B B

(—\

X2

Figure 3.16 : Etude du bruit dans la contre-réaction positive

Le gain en tension est le seul gain supposé dans le systeme :
Xa=X, + X+ X,
Xo =Ax X,
Xg =Bx(Xy+X,)

= X, =[ijxs +(ijl +[£sz
1- AB 1- AB 1- AB

Prenant la valeur quadratique moyenne dans une bande unitaire pour le bruit, nous

obtenons la puissance de bruit simplifiée de sortie :

2 2 2
X = A ) x2e[ A | x24+[ 2B ) x.2 3.26
1- AB 1-AB 1- AB
A 2
Pour un quadripdle sans bruit : X ,'* = (mj Xs? 3.27

D’apres la definition de North et les équations 3.26 et 3.27, le Facteur de Bruit du

systéme est donné par :
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X2 X,?
1 2 2
2+B 2
S S

Frg =1+ = Fp =F, +B*(F, -1) 3.28

Ou F, est le facteur de bruit de la chaine directe et Fg est le facteur de bruit de la chaine de

retour.

Ce calcul est ensuite vérifié par simulation. L’objectif est d’évaluer la quantité de bruit
ajoutée par la boucle de contre-réaction dans le systeme. Nous allons comparer les résultats

théoriques (équation 3.28) avec les résultats de simulation.

Des valeurs réalistes sont prises en compte pour chaque parametre. Par exemple
Fa=3.4dB, le facteur de bruit d’une chaine de réception WCDMA. B est le gain en tension de
la boucle de retour calculée par le produit de la transconductance gg, et I’impédance en entrée

alafréquence LO : B(F) = 9r(Flo)xZ (Flo) = 9r(Flo) X Z anr

La simulation est réalisée sous Spectre. Le circuit est celui montré dans la figure 3.11.
Sachant que les composants utilisés dans la simulation sont idéaux, nous avons ajouté une
source de bruit. La source utilisee est une résistance bruyante mise en paralléle avec
I’'impédance d’entrée du LNA (Z_na=3Q). Cette résistance est assez grande (par exemple,
R=500Q2) pour ne pas changer I'impédance du LNA. Avec cette résistance, nous obtenons le

facteur de bruit de la chaine directe, qui est de Fa=3.4dB.

Pour déterminer le facteur de bruit Fg, nous faisons varier le bruit dans la chaine de
retour. Le bruit rajouté est principalement le bruit thermique de la résistance du FPB (1*
ordre), modélisé par : N=4KTRgpg. Donc nous simulons plusieurs valeurs de la résistance sans
faire varier la fréquence de coupure fc (la valeur de la capacité n’a aucune influence sur le
bruit). Le facteur de bruit de la chaine de contre-réaction est la seule inconnue. Cette valeur
dépend de la valeur de Rgps. L’expression mathématique de Fg, utilisée par Spectre, est
donnée par : F :1+%

S

Ou Rs est la résistance de la source, qui dans ce cas, est représenté par Zant=50Q2.

Le tableau 3.1 montre les résultats théoriques et en simulation du facteur de bruit total.
Les parameétres choisis pour la simulation sont : F o=1GHz, fc=10MHz, Z, na=3Q, G=36dB
(GLNA=20dB, GM|x:-4dB, G/_\MPZZOdB) et gR=8.5mS (G|\/||x=-4dB, QOTA=13.5mS). Les

parametres pour le facteur de bruit sont donnés dans le tableau.
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Paramétre | Fa (dB) B Fg (dB) Frs (dB) Fes (dB)
fc=10MHz simulation | formule
Rrpg sans bruit 3.44 0.42 0 3.44 3.44
Repe=50Q et Crpe=320pF 3.44 0.42 3.01 3.74 3.73
Repe=100Q2 et Crpp=160pF 3.44 0.42 4.77 4.03 4.04
Repe=200Q et Crpg=80pF 3.44 0.42 6.99 455 4.61
Repe=500Q et Crpg=32pF 3.44 0.42 10.41 5.82 5.96
Repe=1KQ et Crpg=16pF 3.44 0.42 13.22 7.35 75

Tableau 3.1 : Résultats théoriques et de simulation du facteur de bruit du systéeme a

Ce que nous observons :

contre-reaction positive

e La contre-réaction positive n’a pas d’effet sur le bruit quand la chaine de retour est non

bruitée (méme si la contre-réaction a un effet sur I’impédance d’entrée)

e Les résultats théoriques sont proches des résultats de simulation. Le modéle du facteur

de bruit trouvé par I’équation 3.28 est fiable.

e Le bruit dominant est le bruit de la chaine directe Fa pour les cas ou Fg est de faible

valeur.

En conclusion, I’architecture du récepteur a contre-réaction positive est la solution

recherchée au probleme de filtrage RF. Elle produit une atténuation assez importante a

I’entrée du récepteur et peut étre réalisée sous certaines conditions de stabilité.

Nous rappelons ici les caractéristiques de cette architecture :

Gain de boucle = G

ou, K=

1— ZrZin %

ZANT + ZLNA

© 2011 Tous droits réservés.

1

2K

Ex Lt +Ziyn

Atténuation des signaux hors bande = —20 Iog[2

LNA

1

2

Gua X Guix” *Gavpe X Gora
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| 2t Zina % 1 |<1
Lt +Z i\ 2K

Condition de gain et stabilité si 0<

Bruit faible si B(F ) =0r(Fo)*xZ g <<1

La solution associant une contre réaction positive BB vers RF avec un filtre passe bas
satisfait les critéres définis par ce travail :

e La solution est multi-bande : La fréquence centrale du filtre RF a I’entrée du LNA est
reconfigurable en choisissant la valeur de F o. La plage de fréquence est uniquement
limitée par la bande du LNA et la synthése de fréquences.

e La solution est multistandard : La bande passante du signal est reconfigurable en

choisissant la fréquence de coupure du filtre passe bas (fc).

Cette solution sera donc implémentée dans la suite ne notre travail. Les détails de

conception, fabrication et validation du systéme son étudiés au chapitre suivant.
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Chapitre 4 :

REALISATION D’UN RECEPTEUR A CONTRE-
REACTION POSITIVE ET TRANSPOSITION DE
FREQUENCES BB-RF

Nous présentons dans ce chapitre la réalisation du récepteur a contre-réaction positive
BB-RF. Le systeme a été mis en équations et validé en simulation (Spectre) au chapitre
précédent. Cette architecture permet la réception des signaux RF en atténuant de maniére
sélective les signaux bloqueurs des I’entrée du LNA. Le canal RF et sa bande passante sont
configurables dans une large gamme de fréquences. Dans cette étude, nous envisageons le
standard cellulaire WCDMA (~700MHz — 3GHz) qui utilise des canaux de 3.92MHz de

bande.

Le chapitre est divisé en trois parties: dans la premiére partie, nous détaillons les
criteres de conception de ’architecture. Dans la deuxiéme partie, nous nous consacrons a
I’étude, design et ‘layout’ de chaque bloc de la chaine de réception. Finalement, dans la
troisieme partie, nous montrons les résultats de mesure des principaux parametres du

récepteur.
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4.1 Critéres de design

D’apres 1’analyse de 1’architecture, nous avons trouvé une série d’équations exprimant
le compromis des principales caractéristiques du systeme a contre-réaction positive BB-RF.
Nous avons aussi remarqué que 1’un des principaux inconvénients de cette topologie est la

quantité de bruit ramenée par la boucle de contre-réaction a 1’entrée du récepteur.

Le schéma de principe du récepteur a été adapté durant la phase de conception, donnant
un schéma bloc avec des spécifications associées. Nous les détaillerons dans la section

suivante.

4.1.1 Schéma bloc

La figure 4.1 montre le schéma bloc du récepteur a contre-réaction positive et

transposition de fréquences BB-RF.

N/ '} C
gRFPB
—> <
LNTA (gnTA) (gg} | OUT _I
OPAMP ‘ Buffer =

_I.N_ % j ¥ FPB: fc(var)

=

Controle de = ® OuT_Q
. Buffi
bits (120) o OPAMP %

Mélangeur passif ~ Fro(var) I:

RFPB  Rvar «—

&

“W-—m Rvar -> Contréle du gain
—k—

Contrble de phase extérieure

Figure 4.1: Diagramme de blocs du récepteur a contre-réaction positive BB-RF

Le circuit différe de 1’architecture initiale (proposée dans le chapitre précédente, figure
3.11). La chaine directe comprend un LNTA (Low Noise Transconductance Amplifier), un
mélangeur et un filtre passe bas. Ces deux derniers sont implémentés en voie 1/Q. La chaine a

contre-réaction est composée d’une résistance variable, d’un mélangeur (les deux
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implémentés en 1/Q) et d’une capacité de couplage Cc. Un buffer de test S0Q est mis en place

a la sortie pour mesurer les principaux parametres du circuit.

Les différentes contraintes du récepteur nous ont amené aux choix suivants :

e Obtention d’une bonne linéarit¢ RF : La topologie « LNA+gm+melangeur »
(conversion de puissance en courant) permet une meilleure linéarité que la topologie
classique « LNA+mélangeur » (conversion de puissance en tension). Elle minimise,
pour un méme gain, I’excursion de tension Vps des transistors du mélangeur passif
qui est placé apres le LNA (ou LNTA).

e Utilisation minimale de composants : Le filtre passe bas (FPB) est mis en place dans
la chaine directe afin d’éviter sa duplication dans la boucle de retour. Il participe ainsi
a la fois au filtrage du canal et a la contre-réaction.

e Minimisation du bruit : Les blocs compris dans la chaine directe doivent fournir un
gain assez ¢levé (>40dB) de telle sorte que I’influence de bruit de la boucle de
contre-réaction soit négligeable (d’aprés 1’équation 3.28). Un LNTA ne peut pas
fournir, tout seul, un tel gain. Un étage d’amplification en bande de base (qui fait
partie du FPB) est donc mis en place dans la chaine directe afin d’obtenir un gain
élevé. Ainsi, le facteur de bruit dépendra majoritairement de la contribution de bruit
du premier bloc du récepteur : le LNTA.

e Faible consommation : A partir d’une chaine de réception conventionnelle, nous
avons ajouté une contre-réaction qui ne doit pas impacter significativement la
consommation du récepteur. Pour cela, nous avons remplacé ’OTA (Amplificateur
Transconductance) de la boucle de contre-réaction par une simple résistance, ce qui
est possible car le gain de la chaine directe est assez grand. Une résistance est aussi

plus linéaire et plus facile a reconfigurer.

Les melangeurs de la chaine directe et de la chaine & contre-réaction sont alimentés par

la méme fréquence LO.

Pour éviter I'utilisation de deux transconductances (gm) apres le LNA dans la chaine
directe (un pour | et un pour Q), les mélangeurs (I et Q) sont pilotés par des signaux de
rapport cyclique 25% (phases non recouvrantes) qui sont genérés par le bloc de quadrature.

Les melangeurs sont réalisés en mode différentiel, voir figure 4.2.
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¢k | Quadrature

ILNTA- ILNTA+

1
Iﬁq :‘_TI—'—| i S
lJ Meélangeur voie I 1] Mélangeur voie Q L

Figure 4.2: Génération des signaux en quadrature 25%

L’ajustement de la résistance variable de contre-réaction et le réglage de la phase entre
les deux signaux d’horloge sont nécessaires pour assurer la stabilité et fonctionnement du
récepteur a chaque fréquence LO. Les résistances de contre-réaction permettent de configurer
le gain de la boucle. Elles sont commandées par des registres digitaux qui sont programmes
par un circuit de contrdle (12C) intégré dans le circuit. Le contr6le de phase est implémenté a

I’extérieur du prototype. Il permet de faire varier la phase du courant de contre-réaction (igg).

4.1.2 Cahier des charges

Les criteres de dimensionnement, spécifiques a cette architecture, sont liés a
I’atténuation RF, a la stabilité et au bruit.

Dans un premier temps, nous allons déterminer 1’atténuation RF requise, sachant que
c’est le paramétre clef de cette architecture :
- Nous choisissons une structure de LNTA différentielle avec une impédance d’antenne
de : Zant=100Q2, que nous pouvons obtenir avec un duplexer standard.
- Nous cherchons a valider la solution proposée sans compliquer les taches de conception.

Une atténuation raisonnable pour les signaux bloqueurs est visée : ~10dB. En utilisant

l ZANT +ZLNA

I’équation AT = ZOlog( ], nous trouvons I’impédance initiale du LNA

LNA

(ZLna) Nécessaire pour avoir I’atténuation recherchée. La valeur est de Z; na=20Q.

Dans un second temps, nous Vvérifions que le systeme est stable :

68

© 2011 Tous droits réservés. http://doc.univ-lille1 fr



Thése de Christian Izquierdo, Lille 1, 2011

Z ,
LNA . la valeur trouvée de K est

- A partir de I’équation : Z(F o) =Z g =
6.25Q.
- La condition de stabilitt est donnée par 1’expression  suivante :

O<| Lt Lina % 1|

<1. Les valeurs trouvées de Z, na et K satisfont donc la condition
‘ZANT +ZLNA ZK‘

de stabilité : 0<0.67<1

Finalement, nous proposons le cahier des charges de chaque bloc du récepteur :
- Le gain de la chaine directe et de la transconductance de la boucle de retour a la
fréquence LO sont obtenus d’aprés la figure 4.1 (nous ne prenons pas en compte

I’atténuation du mélangeur qui est de : Gy x=-1dB) :

G(Fio) = 9inra % Reps 4.1
2
9r(Fo)=—— 4.2
RVAR
. ) i Ruar
Donc, K est représenté par : K = 4.3

2x 9 n7a % Repp
- Comme indiqué précédemment, nous choisissons le gain de la chaine directe assez
grand pour minimiser 1’effet de bruit dans la boucle de contre-réaction. Une valeur
logique (pour un récepteur WCDMA) est donc : g, X Reg = 49dB . Soit par exemple :
gunTa=80mS et Rppg=3.5KQ.
- Si nous remplacons les valeurs trouvées dans I’équation (4.3), nous obtenons,

Rvar=3.5KQ. La valeur correspondante de la transconductance de la boucle de retour

est donc g, (F, o) =0.57mS (équation 4.2)
- Le gain en tension de la boucle de contre-réaction, donnée par B(F ;) = g (F o) X Z st

doit étre tres faible de fagon & minimiser le bruit ramené par la boucle de contre-

réaction. Sa valeur est : B(F,,) =0.028 <<1 (condition de bruit)

Pour résumer, nous présentons un tableau ci-dessous montrant le cahier de charges a

respecter afin d’obtenir un bon compromis entre les principaux parametres du récepteur :
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LNTA FPB Contre-réaction
ZLNAZZOQ RFPB:3.5KQ RVAR:3.5KQ
gLnTA=80MS

Tableau 4.1 : Cahier des charges du recepteur

Dans la pratique, nous avons d’autres contraintes sur chaque bloc. Nous nous

consacrons a cette étude dans la section suivante.

4.2 Conception des blocs du récepteur

Nous étudions, dans cette section, les différentes architectures utilisées pour chaque bloc
du récepteur. Deux blocs sont principalement analyses : le LNTA et le FPB. Le choix de
chaque architecture est expliqué de maniére analytique. Les résultats de simulation de ses
principales spécifications sont aussi montrés (Spectre). A la fin de cette section, nous
présentons de maniére synthétique les différentes architectures des autres blocs utilisés ainsi

que le ‘layout’ complet de la chaine de réception.

4.2.1 LNTA (Low Noise Transconductance Amplifier)

Le LNTA (LNA+gm) est le bloc le plus complexe a réaliser dans ce systéme. Celui-ci
va fixer en grande partie les performances de la chaine de réception. Par exemple, le facteur
de bruit et I'IIP3 de tout le systétme dépendent majoritairement de ce bloc. Dans cette
architecture, le LNTA devra présenter de surcroit une faible impédance d’entrée (Z na) €t Une
large bande de fonctionnement (~700MHz — 3GHz).

Une recherche bibliographique de différentes architectures de LNA large bande a été
réalisée (voir Annexe 3). Apres avoir étudié et comparé les architectures du LNA, nous avons
opté pour I’architecture ‘Capacitive Cross-Coupling’. Le choix est fait, dans un premier
temps, pour la simplicité du design (un seul étage différentiel) et le calcul de son impédance
d’entrée (Zn=1/2gm) dans une bande trés large de fréquences. Nous analysons en détail cette

architecture.
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A. Analyse de I’architecture ‘Capacitive Cross-Coupling (CCC)’

L’architecture Grille Commune (GC) permet une adaptation large bande plus facile
(ZinA1/gm) qu’une structure Source Commune (Zn21/2zfCgs) puisque elle peut étre

indépendante de la fréquence. Sans considérer le bruit ajouté par la charge, la topologie GC

Y

S

présente un facteur de bruit de : NF =1+ (ou vy est le coefficient du canal thermique de

bruit, gm est la transconductance du transistor et Rs est I’impédance de la source)

W, L
Zmn=1/gm em :”_

Figure 4.3 : Architecture Grille Commune

Quand le transistor est adapté a la source (Zinv=Rs21/gm), NF=1+y. La valeur de y peut
varier entre 1 et 2 (cela signifie un NF entre 3dB et 4.7dB) lorsque la longueur de transistor L
est plus petite que 0.17um, réf [54]. Ainsi, dans une configuration différentielle et avec une
charge résistive, une valeur de NF<3dB dans une technologie CMOS 65nm est impossible a

obtenir.

La technique ‘Capacitive Cross-Coupling (CCC)’ est utilisée pour améliorer le facteur
de bruit de I’architecture GC en mode différentiel. La figure 4.4 montre son principe. Elle

nécessite d’ajouter les capacités de contre réaction C; et Cy.

Nous pouvons modéliser le bruit de M; et M, par deux sources de bruit : Vni? et Vo2
La tension Vp; est amplifiée par le transistor M; qui donne un courant sur le drain d1 égal a
gm;Vy:. Cette tension Vy,; est aussi amplifiée par le transistor M;, en passant par C,, et donne
un courant sur d2 égal a gm,V,;. Comme gm;=gm, et nous considérons que la charge est la
méme sur les deux drains, la source Vp; crée une tension de bruit identique sur d1 et d2, et
donc une contribution de bruit nulle en mode différentiel. Le méme phénomene est produit

avec Vp,.
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_ d1 d2 —
l""'Ir1: \'rr_:
FH[ e
51 52
O C, |
|r|p B Inin

Figure 4.4 : Principe de ’architecture ‘Capacitive Cross-Coupling’

L’impédance d’entrée est déterminée a partir du schéma simplifié en petit signal de

I’architecture reportée sur la figure 4.5.

liN lIN2
—

= -l
<1 L 2
VINT (T)gm1Vgs1 gm2Vgs2 CT) ViNz

Figure 4.5 : Schéma simplifié petit signal de ’architecture ‘Capacitive Cross-Coupling’

Nous trouvons les équations suivantes :

I+ 15 =1y, +9mVgs, 4.4
I
VOs, =V, —Vii +S—C1:l 4.5

Comme les 2 transistors sont identiques et sont polarisés de maniére similaire
(Cgs1=Cgs,=Cgs et gmi=gm,=gm), et les capacités de couplage sont choisis d’égale valeur
(C1=C,=C), nous avons par symétrie 1;=-1,=I.

De maniere a simplifier le calcul, la valeur de C est choisi trés grande par rapport a Cgs.

L’équation 4.5 peut donc s’écrire de la forme :
Vgs, =V, =Vin 4.6

En substituant 4.6 dans 4.4, nous trouvons I’expression de Ijy; en fonction de ’entrée

différentielle (V|N1-V|N2) .
I|N1 = gm(VINl _VINZ) 4.7
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L’équation de I’impédance d’entrée differentielle est formulée par :

7 :VINl _VINZ 4.8

IN diff I
IN1

D’apres les équations (4.7) et (4.8), nous trouvons les expressions de I’impédance
d’entrée de I’architecture CCC en mode différentielle et single :

1 1

N — 4.9
gm IN single 2gm

z

~
~

IN diff

Ainsi, il est démontré (grace a la valeur de I’impédance d’entrée) que pour la méme
source utilisée et un méme gm donné, la technique CCC réduit le facteur de bruit de

NFccc=1+y/2 par rapport a I’architecture Grille-Commune (NFgc=1+y)

B. Design du LNTA

Une fois I’analyse de I’architecture ‘Capacitive Cross-Coupling’ réalisée, nous passons

a I’étape suivante : le design du LNTA.

Afin d’obtenir une valeur de transconductance assez élevée (g nta>80mS), ce bloc a été
découpé en deux étages : le premier étage qui permet un premier gain en tension (architecture
LNA CCC) et le deuxiéme étage qui est le gain de transconductance. La figure 4.6 montre le

montage de cette structure.

? vdd=1.2v

i Vdd=1.2V
—H Wb5=0.9Y ": M5 M6 :" WbE=0.9V |
= Wp 114
§ RL=1100hm § C3=500fF Lpfﬂ“‘; C4=500fF
OUT _Tet- OUT 1tet+
E Mic MZc 3 Vb5c=0.6V_IE M5c Mﬁcalﬂjﬁc=0.ﬁv
Vbc1=0 6V Vbo2=0.6V
W=220u
L=0.21u OUT 1et+ ouT- — CMFB I JouT+ —— OuT et
_ M1 M2 ] - Vb3c=0.6V [ M3 Mdc o Vbdc=0.6V
vm-o.sv/JE Co2=5pF Vb2=0.3V V| m3e o
| L
i Wn=30.6u
I : Ln=0.14u
IN# ——— 1=5pF IN-
Ce1=sp L Vb3=0.3V = M3 Mé o Vo403V |

C1=500fF C2=500fF
J’ Ldiff=5nH

Figure 4.6 : Architecture LNTA : ler étage ‘cross couplé’ + 2eme étage gm cascodé
L’impédance d’entrée, (Z na=20Q différentiel, d’apres le cahier des charges) impose la
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valeur de la transconductance des transistors nMOS: M; et M,. Ainsi,

gm;=gmy=gm;=50mS.

En tenant compte de 1’expression gm =

—'““CEXW (V, —V4,), nous choisissons la taille

des transistors (W;1=W,=W=220um, L;=L,=L=0.21um) et la tension de polarisation
(Vb1=Vb,=Vb=300mV). Nous utilisons des transistors hpa (technologie STMicroelectronics)

a tres faible tension de seuil : V14=210mV.

Le courant qui passe a travers chaque branche est donné par : 1,5 = gm(V, —V;,), soit

4.5mA dans notre cas.

Les transistors cascodes (Mi,, Myc) isolent les transistors de gain (M; et M,) de la
charge. Afin de faciliter I’implémentation de ces transistors nous avons choisi le méme L que
les transistors du gain et un W suffisant pour obtenir une bonne isolation vis-a-vis de la
charge (W1c=W,:=W,=220um, L;.=L,=L.=0,21um).

L’impédance complexe d’entrée du premier étage du LNTA est représentée par :

1 . j

Z, = + 24 -—— 4.10
27 (Cc// Cgs)

2gm

Les capacités de couplage (Cci=Cc,=Cc=bpF) présentent une valeur trés grande par
rapport a la capacité grille-source des transistors My et M, (une centaine de fF). La valeur de

cette capacitance de couplage sera donc négligeable.

La valeur de I’inductance (L=2.5nH ou Lgi=5nH) est calculée pour compenser la
capacité¢ d’entrée (Cgs) dans la bande de fréquences considérée. Nous verrons dans les

résultats de simulation que sa valeur impacte aussi le bruit du premier étage.

Le gain de transconductance du LNTA (gunta) st la multiplication des gains des deux
étages : Le gain en tension du LNA, donné par gmi«R. et le gain en transconductance de

I’étage cascodé, donnée par gmae.

Nous avons choisi une charge résistive (par rapport a un circuit LC) pour des raisons de
compacité et de facilité afin d’obtenir une bande passante tres large, sachant que cela aura un

impact sur le bruit et sur la polarisation de I’étage.

R.=110Q est choisie de maniere a obtenir le meilleur compromis entre la polarisation

Voo —2xV
R

des transistors (15 = DS ) et le gain du premier étage (gmieRL).

L
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D’apres le cahier des charges obtenu dans la section 4.1.2 (g.nta~80mS), nous pouvons

calculer le gain du deuxiéme étage de maniere a ce que gmge respecte 1’équation :

nget

Ounra = IM R, (sortie pour une seule branche). La valeur de gmae ainsi obtenue est

gmaet =~ 30mS.

La transconductance gmye est la somme des deux transconductances des transistors
M3=M4=M, et Ms=Ms=M,, Soit gMaer=gMmn+gMup. L’expression de chaque transconductance

, , CoxW,
est representée par: gmn:%(\/bn Vi) etgm, =

n p

CoW
M(\/bp—vmp). Nous

prenons la valeur de : gmy,=gmy=15mS.

Les tailles des transistors nMOS (W,=30.6um, L,=0.14um) et pMOS (Wp=114um,
L,=0.14um) ainsi que leurs tensions de polarisation correspondants (Vb,=300mV et
Vby,=900mV) sont choisis afin d’obtenir les valeurs de transconductances appropriés

(transistors hpa : V1n=160mV et V1,=140mV).

Le courant qui passe a travers chaque transistor est donnée par
Ios, = 9gm, (Vb, =V, )Joulyg, =gm, (Vb —Vy, ). Ainsi la valeur du courant a chaque
branche est : Iyn=Imp=2mA.

Nous avons fait le choix d’un deuxiéme étage cascodé afin d’augmenter I’impédance de
sortie de la transconductance. Comme pour le premier étage, nous avons choisi les transistors
NMOs (Msz,, My) et pMOS (Ms,, Mg;) de méme taille que les transistors de gain
(W3c=W4e=W,=30.6um, Lac=Lac=L1=0,14um, W5.=Wes:=W,=114um et Ls=Le:=L,=0,14um).

Le circuit CMFB, situé entre les sorties de 1’étage cascode (OUT+, OUT-) et ’entrée
des transistors Ms et Mg, assure que la tension de mode commun de sortie (OUT+ + OUT-)/2

reste a une valeur fixe (0.6V) compatible avec le fonctionnement du reste de la chaine.

C. Résultats de simulation

Les résultats en simulation (Spectre) des principales spécifications du LNTA sont
montrés en figure 4.7. lls sont tracés dans la gamme de fréquence cellulaire (~700MHz —
3GHz).
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a) Impédance d’entrée du LNA b) Transconductance gINTa
507 - — - 110
105
404
100
Sagl 950
§ 30 -
E Wg0.0
< 3
7 20’—,//——’/— 85.0
800
104
75.0
0.04 — . 70.0 S -
109 2x109 3x10) 109 2x10°? 3x19
Freq (Hz) O freq (Hz)
¢) Facteur debruit d) Linéarité: IIP3
20
10 s
o 1dE. GB‘
-10
E-zo
2.30
5
2-a0 /
5o Input Referred IP3 = -2.49076
30 -60
-70
2.0+ - -
ST, " I S—— —— S
10° 2x10° 3x10] 30 -25  -20 -15 10 50 0
freq (Hz) pinl (d&m)

Figure 4.7 : Résultats de simulation du LNTA : @) Z_na, b) ginTta, €) NF, d) 11P3

D’apreés les résultats de simulation nous pouvons observer :

e La faible valeur de I'impédance d’entrée du LNTA dans toute la gamme de
fréquence, Z nax20Q2 (figure 4.7.a)

e La transconductance varie entre 105mS et 75mS par rapport a la fréquence (figure
4.7.b) due aux capacités internes des transistors.

e Le facteur de bruit (avec le LNA non adapté) a une valeur maximale de 8dB a la
fréquence de 700MHz et une valeur minimale de 4.1dB dans la plage de fréquences
entre 2 et 3GHz (figure 4.7.c).

e L’IIP3 est de -2.5dBm, réalisé avec 2 tons aux fréquences de 2,01GHz et 2,02GHz
(figure 4.7.d). La sortie en courant du LNTA attaque une charge de 100Q

différentielle. Nous pouvons observer ainsi le gain en puissance, d’environ 10dB
p g p

(Pout-Pn).

L’amplitude et la phase (cette derniere n’est pas montrée dans les résultats de

simulation) de la transconductance g nta dépendent de la fréquence. Cela signifie que le
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courant en sortie du LNTA et le signal d’entrée sont déphasés de maniére différente a chaque
fréquence. Le contrdle de phase (externe) entre les LO corrige ce déphasage (signal a la sortie
du deuxieme mélangeur, irg) et permet donc d’assurer la stabilité du récepteur quelle que soit

la fréquence.

Le facteur de bruit d’un LNA non adapté (Z na=20Q2) est dégradé par rapport a un LNA
parfaitement adapté avec 1’antenne (Zant=10002). Cette variation est établie par « 1’équation
fondamentale du bruit », réf [60] :

F=F, +2—2((GS G, ) +(Bs —B, )

Ou Fy est le facteur de bruit minimal (quand LNA est parfaitement adapté avec 1’antenne (Si
Z na=100Q2)). Rn est un paramétre positif qui quantifie 1’effet de la désadaptation. G et By
sont les valeurs de la partie réelle et imaginaire de 1’admittance du LNA non adapté. Et

Y s=Gs+jBs=1/ZanT est I’admittance de I’antenne.

Nous remarquons que I’'impédance d’entrée du LNTA (Z na) €st plus petite que 20Q a
plus basses fréquences (entre 700MHz et 1.7GHz). Cela est due a la partie imaginaire de
I’'impédance (établie par les valeurs de I’inductance Ly, la capacité de couplage Cc et la

capacité grille-source Cgs des transistors M; et M) aux fréquences mentionnées.

La valeur de I’inductance contribue au bruit du premier étage du LNA a cause de sa
résistance série. Elle a donc été choisie afin de maintenir le meilleur compromis : Z na, bruit

et surface (Un inductance occupe une grande surface comparée aux transistors).

Le design de ce LNTA atteint le cahier de charges établi. Il présente, d’aprés la

simulation, ses meilleures performances dans la bande de fréquences : 1.7-3GHz.

4.2.2 FPB (Filtre Passe Bas)

A. Analyse du FPB

Le filtre passe bas est un filtre actif qui est composé d’un Amplificateur opérationnel et

un réseau de contre-réaction RC. La figure 4.8 montre cette architecture.
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Figure 4.8 : Schéma du Filtre Passe Bas

L’amplificateur opérationnel est congu avec un gain de transconductance €levée (gm) de
telle maniére que I’'impédance d’entrée soit aussi faible que possible (pour minimiser la
tension développée a la sortie du mélangeur et, par conséquent, ses non-linéarités). Elle est

représentee par :

R
Z., =" 411
GAMP

Ou Gamp=gmZo et Zo=1/Y0. Zo est I’'impédance de sortic de ’OPAMP

La fréquence de coupure fc est fixée par les valeurs de Repg et Cgpp et est donnée par
1

I’expression : fc = 4.12
270 % Repg Cpp
La fonction de transfert du filtre est représentée par :
RFPB
Vout(f) = 4.13

x|y
1+ 274 x Repg Crpg

B. Design du FPB

Nous avons déterminée la valeur de la résistance du filtre passe bas dans I’analyse du
systeme (Rrpg=3.5KQ). La valeur de I’impédance d’entrée du filtre (Zg) est en fonction de
cette variable (équation 4.11). Nous choisissons donc une valeur raisonnable pour cette

impédance : Zg < 20Q, ce qui impose un gain : Gavp > 45dB.

Dans cette partie, nous présentons en détail la conception de ’OPAMP (composant
majeur dans I’architecture du filtre). Son schéma est montré a la figure 4.9. Il est composé de

deux étages : une paire différentielle et un étage gm cascodé.
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Figure 4.9 : Schéma de ’OPAMP

L’ Amplificateur Opérationnel est symétrique. Les transistors nMOS et pMOS de chaque
coté sont identiques. Dans le premier étage : M;=M, (gm;=gm,; gds;=gds;) et Ms=M,
(gdss=gds,). Le gain en tension de la paire différentielle est ainsi donnée par :

m

Gy = - M 4.14
(gds, +gds, +1/R + j4AfC)

La résistance R, placée entre chaque sortie de la paire différentielle (o1, VV0,) et chaque

entrée des transistors (Ms et My), assure le fonctionnement en mode commun de cet étage.

Cependant cette résistance dégrade le gain en tension. Pour minimiser les pertes, une valeur

assez grande est déterminée : R=20KQ.

Dans le deuxiéme étage les transistors cascode (Ms.=Mg. et M7.=Mg.) sont mis en place
pour augmenter I’impédance de sortie. La charge vue de ces transistors en basse fréquences

est résistive.

Le signal différentiel d’entrée est amplifié & nouveau par les transistors M7 et Mg
(technique en mode feed-forward pour améliorer la stabilité en haute fréquences). Les
capacités Cy, C, et les résistances Ry, R, forment un pont diviseur dans les nceuds Vini” et
Vn2’. Ces voltages sont liés a I’entrée différentielle par les expressions :

1 j27ZfC1 1 j2ﬂfC2

V., '= Vo, etV,,'= V 4.15
™ j2A (C, +Cgs,)+1/R, "t T N j2af(C, +Cgsy) +1/R, "7
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Par symétrie, C;=C, et R;=R,. La transconductance totale de 1’Amplificateur
Opérationnel (les deux étages ensemble) est représentée par :
j27C,
j2Af (C, +Cgs,) +1/R;

4.16

gm; = Gletng +gm;

Un circuit CMFB (non montré dans la figure) est situé entre les sorties de I’OPAMP
(Vouty, Vouty) et I’entrée des transistors M7 et Mg. Ce circuit régule le mode commun du
deuxiéme étage par la tension appliquée a travers de la résistance R;. La valeur de cette
résistance est choisie de maniére trés grande (R;=20KQ) afin d’imposer la tension de

polarisation de ce circuit sans impacter le bruit.

Si nous observons le deuxiéme terme de 1’équation (4.16), la transconductance totale
contient un p6le et un zéro qui sont liés a la capacité de couplage C,, la capacité grille-source
du transistor M7 (Cgs;) et la résistance R;. Si Ry est assez grande et C; est choisie d’une
valeur tres élevée (C,=3pF dans notre cas) par rapport a Cgs; (une centaine de fF), le zéro et

le pble sont annulés dans le deuxieme terme.
Ainsi, la transconductance totale simplifiée de I’ Amplificateur opérationnel est donnée
par :

gm, = gmlgms_ N
(gds, + gds, + j4AfC)

gm;, 4.17

La capacitance C, située entre les deux sorties du premier étage, crée un zéro dans
I’équation 4.17 (quand elle passe au deuxieme terme pour multiplier & gmy). Sa valeur est
choisie afin d’assurer la stabilit¢ de 1I’Amplificateur Opérationnel, mais il ne doit pas

influencer sur la fréquence de coupure du filtre passe bas, fc. La valeur prise est de : C=2pF.

Nous avons choisi les tailles de transistors et leurs tensions de polarisation afin
d’obtenir la valeur du gain en tension correspondant au cahier des charges : Gamp > 45dB. La
valeur de chaque transconductance est de: gm;=16.5mS, gds;=190uS, gdsz=730usS,
gms=10mS et gm;=8mS, donc gmy~187mS. La valeur moyenne de I’impédance de sortie en
basse fréquence (f<100MHz) est de Zy=10K. Le gain de I’ Amplificateur Opérationnel obtenu
est donc de : Gamp=65dB (> 45dB).

C. Résultats de simulation

La capacité Cgpp et la résistance Rgpg=3.5KQ fixent la fréquence de coupure fc du FPB.
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Nous avons observé que la boucle de contre-réaction augmente le gain uniqguement dans la
bande d’intérét RF (c'est-a-dire que le signal désiré n’est pas atténué quand la boucle

fonctionne).

Dans ce systéeme, le FPB fait partie de la chaine directe, donc sa fonction de transfert
influe dans le récepteur une fois que la chaine de retour est mise en marche. La boucle de
contre-réaction modifie donc les paramétres de ce filtre, en particulier la fréquence de coupure
fc. Cette fréquence est modifiée suivant I’équation linéaire: y2 —yl=m(x1—x2), ou mest la
pente de la courbe dessinée dans la figure 4.10 (I’axe X est une approximation de 1’échelle

logarithmique).

Gain (dB)
N
50
| | fcavec|CR+
40 X2 Ve
Gaindalla’ ~ - fc (FPB) sans
30 CR+ NS effet de la CR+
(%1, y11)
20
=20dB/de¢
m ec\\\
10 NN
0

>
1 2 3 4 5 B7 8910 20 30 40 50 60708090100 f(MHz)

Figure 4.10 : Modification de la fréquence de coupure (fc) due a la contre-réaction

Le prototype a réaliser couvre le standard WCDMA, ou la bande passante est de
3.92MHz autour de la fréquence centrale RF. L’impédance du LNA choisie permet une
atténuation des signaux bloqueurs de 9.5dB. Cela signifie que la contre-réaction augmente le
gain, autour de Frr, de 9.5dB. Ainsi, la fréquence fc du FPB choisie est de 7.6MHz pour
assurer une bande passante de plus de 4MHz (plus de 2MHz a chaque coté) quand la boucle

est en fonctionnement. La valeur de la capacité du FPB est : Crpg=6pF.

La résistance Repg est variable et est controlée par I’I2C. Sa gamme de valeur est établie

entre 1KQ et 6.08KQ. Par conséquence, le FPB est configurable entre 4.4MHz et 26.5MHz.

Nous montrons, dans la figure 4.11, la simulation de deux parametres du FPB. La
premiere figure (figure 4.11.a) montre le gain V/I. Nous pouvons remarquer qu’effectivement

le gain obtenu en basse fréquences est la valeur en décibel de la résistance Repg=3.5KQ
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(environ de 70dB). La fréquence de coupure, de 7.6MHz est aussi montrée.

La deuxiéme figure (Figure 4.11.b) montre le résultat en simulation de 1I’'impédance

d’entrée du filtre (Zr). Nous observons une valeur assez faible en basse fréquence, qui est

d’environ 20Q en différentiel.

El) 70 b) 350+

/ 300

604 |

fc=7.6MHz 2504

g 52001

£59 E ]

] c 150
[&] ]

1004

404 |

$0.04

106 107 108 109 108 107 108
freq (Hz) frea (Hz)

Figure 4.11 : Résultats de simulation du FPB : a) Gain V/I, b) Zg

Il faut préciser que dans 1’équation 4.11, le Gain en tension de l‘amplificateur
opeérationnel (Gamp=gmZo) ne prend pas en compte la charge totale. En réalité, le réseau RC
du filtre passe bas doit s’ajouter en parallele a I’impédance de sortie (Zo) de ’OPAMP, c’est a
dire Zo’=Zo//Repg €n basse fréquences. Dans notre cas
Z0’=2.6KQ. Ainsi, le

: Z20=10KQ), Rgpg=3.5KQY —

gain en tension de

I’amplificateur devient

plus petit
(Gamp=gmZo’=53dB), et par conséquent, I’impédance d’entrée du filtre, devient légérement

plus grande (Zg, diff=15.0)

Les valeurs obtenues, d’apres la simulation, correspondent au cahier des charges établi.

4.2.3 Design des autres Blocs

A. Circuit de polarisation — Miroir de courant

Le circuit de polarisation a base de miroirs de courant cascodés est utilisé pour le LNTA

et pour ’amplificateur opérationnel. Nous montrons uniquement dans la figure 4.12, le circuit
utilisé pour ’OPAMP.

Le courant externe (Irgr=50uUA) fixe la tension Vps des transistors pMOS : M; et M.
Ces transistors fonctionnent en régime de saturation car Vps>Ves-Vtr (Vp=Ve). Dans notre
cas, My et M5 sont identiques (W3 ,=6.8um, L; ,=0.18um).
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A L identique (L34=0.18um), les transistors pMOS (M3 et M,) présentent un
W3 4=4*W; ,=27.2um. Ainsi, le courant I, est 4 fois le courant de référence (1,=200uA). Ce
courant est amplifié avec un facteur 10 par le transistor nMOS dans la paire différentiel de
I’OPAMP (Iss=2mA), La taille choisie pour ces transistors NMOS Ms et Mg est : W5 =5.8um
et Ls=0.18um.

12=200uA ? 13=50uA 14=50uA
M2 <] FLI_IE M7 M14 Hj
Wp1,2=6.8u = Wp7,8=6.8u |
M1 IFLI_IE M8  M13 3:‘
VnMOSe ‘ VpMOSse
®
Iref=50uA () M5 =] M9 =] = m12
Wn9,10=2u
Wn5,6=5.8u Ln=0.21u Wn11,12=2u
1 Ln=0.18u Ln=0.21u
M6 :]I !\./!10:11 IF M11
VoPAMP
12 l

!

Figure 4.12 : Circuit de polarisation pour ’OPAMP

Les transistors pMOS de la troisieme branche copie le courant de référence :
W7 =W, ,=6.8um et L;g=L;,=0.18um. Les transistors nMOS (My, Mjo) de cette branche
imposent la tension de polarisation du transistor cascode nMOS de 1’amplificateur
(Vnamosc=0.6V). Leur tailles sont : Wg ;0=2um et Lg 10=0.21um.

La quatriéme branche est symétrique a cette derniére : transistors nMOS (W13 12=2um,
L1112=0.21um) et transistors pMOS (W13 14=6.8um, L;314=0.18um). Ainsi le courant de 50uA
est recopié pour que les transistors pMOS puissent fixer la tension de polarisation du

transistor cascode pMOS de I’amplificateur (Vpmosc=0.6V).

B. Circuit de contre-réaction de mode commun (CMFB)

Le circuit de mode commun pour le deuxieme étage de I’amplificateur opérationnel est

montré dans la figure 4.13.
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VouTt

? \Vinla]

R=20K Wp1,4=3,7u R=20K

Ln=0.21u

\Vmoy M1 M4 ql VREF
R=20K I[-::ml“ VCMFB § R=20K
VouTt?
~ F m3
Wn2,3=7.8u
Lp=0.21u

Figure 4.13 : Circuit de contre-réaction de mode commun

Le CMFB est un amplificateur différentiel avec un fort gain qui présente comme entrées
la tension Vrer (=Vpp/2=0.6V) et la tension V oy (tension moyenne DC des deux tensions en
sortie de ’OPAMP : Vout; et Vouty).

Le transistor pMOS M; (W;=3.7um, L;=0.21um) est polarisé avec Vmoy pendant que le

transistor M4 (W4=3.7um, L,=0.21um) est polarisé par la tension de référence Vger.

Si Vmoy est plus elevé que Veger = lpsi<lpsa (lpg; = 9M Vyoy —Vop) €t
losa = 9IM, Veer —Viop) ), Ce qui fait augmenter la tension de sortie Vemes (=Vpp-Vpsa). Cette

tension Vewmes polarise les transistors de gain nMOS de 1’étage cascode de I’amplificateur

opérationnel.

Par conséquence, la tension Vyoy diminue jusqu’a la valeur fixe de Vger. Ce circuit

assure donc la valeur de la tension en mode commun a 0.6V (Vpp/2).

Le CMFB du LNTA utilise la méme architecture. La différence est la valeur de W, L de

chaque transistor pour le fonctionnement correct du circuit.

C. Resistance Variable

La résistance variable est le montage utilisé dans le filtre passe bas (Repg) et dans la
boucle de contre-réaction (Rvar). Il est composé d’une série de résistances en paralléle avec
des transistors. Ces derniers sont commandés par le circuit de contréle 12C. Le montage est

montré dans la figure 4.14.
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b6 b5 bd b3 b2 b1 b0
IN —A A VY My A WV MV WV -OUT

R=1K R=400 R=800r R=1600  R=3200 R=8400 R=1.28K R=256K

Figure 4.14 : Montage de la Résistance variable

La valeur minimale de la résistance est de 1KQ (résistance talon) et la valeur maximale
est de 6.08KQ. Elle est controlée par 7 bits qui permettent 2’ combinaisons possibles par pas
de 40Q2 (LSB).

D. Quadrature d’horloge (diviseur par 2)

Le circuit de quadrature permet la génération de 4 signaux déphasés de 90 dégrées avec
le méme rapport cyclique (50%). Chaque signal présente une fréquence 2 fois plus petite que

la fréquence de I’horloge (diviseur par 2). Le circuit est montré figure 4.15.

< 4 IS =
ouTQ- ‘J ouTQ+
- IN+ =
= I
OUTI+ — ? OUTI-
<l < [ E OUELE
| OUTQ+
:]{ IN- — OUTI-
- |k OUTQ-

Figure 4.15 : Quadrature d’horloge

Pour la génération des signaux d’un rapport cyclique 25% - 75%, des blocs XOR sont

utilisés a la sortie de ce circuit de quadrature (figure 4.2).
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E. Circuit comparateur de phase

Un circuit comparateur de phase est mis en place pour le test, figure 4.16. Il est
compos¢ d’un XOR suivi d’un filtre passe bas RC. La fréquence de coupure est établie a

10MHz (1/2=RC) afin de laisser passer uniquement le signal DC

A phase
n)

Clki_I+

R
Buffer SAAAY.
Clkz I+ l
C L\ADC

Clki I+

Clkz_T+

Figure 4.16 : Circuit comparateur de phase

Ce circuit compare la phase des deux signaux d’horloge. Les signaux d’entrée de ce
comparateur sont les signaux I+ qui alimentent chaque mélangeur (Clk;_I+ pour le down-
mixer et Clk,_I+ pour /’up-mixer). Quand le déphasage est proche a 0°, la tension DC (Mpc)
est d’environ OV. Si la phase est de 180° la tension DC est de Vpp/2=0.6V. Ainsi nous
pouvons constater en mesure si le décalage du signal d’horloge est correct pour I’adaptation

du récepteur.

F. Circuit de controle (12C)

Le circuit de contr6le comprend 8 registres de 16 bits chacun qui a été développé pour
I’utilisation d’un circuit précédent de STMicroelectronics : récepteur WiWix. Il permet

d’effectuer la programmation des différents blocs de I’architecture.

Le contrdle est réalisé a partir d’un logiciel (développé avec Labview) qui commande le

bus 12C via un port USB. L’interface graphique est montrée dans la figure 4.17.

Pour le test du circuit, nous avons utilisé uniquement les registres : Reg 0 et Reg 1. Les
bits qui contrélent les valeurs des résistances du FPB et des résistances de la boucle de contre-
réaction sont respectivement rgain<6é :0> et histo<6 :0>. Un seul bit de contrdle est utilisé
pour I’activation de chaque buffer (cmd_gainl et cmd_gain2). Egalement, un bit de contrdle

est utilisé pour activer chaque signal d’horloge (test ctrll et test ctrl2).
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Figure 4.17 : Interface graphique du circuit de controle 12C

4.2.4 Layout

Le ‘layout’ du circuit a contre-réaction positive BB-RF est réalisé en utilisant les regles
du Design Kit de la technologie CMOS 65nm de STMicroelectronics. Le ‘layout’ est

représenté dans la figure 4.18.

Nous pouvons observer, par exemple, la taille de 1’inductance de 5nH du LNA, ainsi
que la grande surface occupée par les capacités utilisées dans le filtre passe bas (FPB).

Les fils RF sont assez étroits et de préférences réalisés avec du métal 6, afin de
minimiser les capacités parasites RF (blocs: LNTA et Mélangeur). Les fils en basse
fréquence sont réalisés en utilisant différents métaux et sont dessinés de maniére assez large

afin de minimiser les résistances (bloc : FPB).

Le circuit utilise différents plans de masse et de tension d’alimentation. Chacun est
dédié aux différents blocs du récepteur. Ils sont réalisés de maniére tres large et de préférence
en métal 6 pour réduire la résistance. Plusieurs capacités de découplage sont insérées entre la
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masse et la tension d’alimentation et/ou des tensions de référence.

Figure 4.18 : Layout du récepteur a contre-réaction positive BB-RF

Le circuit complet occupe (avec les plots) une surface de : 1.37x1.07mm?, alors que le

récepteur, tout seul, mesure 0.6x0.3mm?.
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4.3 Test et Mesure du Récepteur a contre-réaction BB-RF

Le récepteur a contre-réaction positive BB-RF est mis en boitier pour le test et la

validation. La figure 4.19 montre la photo du ‘die’ connecté au boitier QFN44 utilisé.

Figure 4.19 : Photo du ‘die’ et du boitier QFN44

4.3.1 Test DC

Un circuit imprimé est utilisé pour le test du récepteur. La photo est montrée, figure
4.20.

Le circuit de test est alimenté par une tension V ana=1.2volt qui sert a alimenter la puce
et par une tension Vyum=5volt qui sert a alimenter les circuits d’interface, sur la carte. La
partie analogique est elle-méme divisée en deux parties : 1) une premiére tension qu’alimente
seulement le récepteur (buffers inclus) et 2) une deuxiéme tension qu’alimente les circuits de

quadrature (signal d’horloge) et les signaux de contrdle de I’12C.
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Port USB

/ (120)

Clock 1

Clock 2

VNUM=5V

VaNs=1.2V

Sorties
BB

Figure 4.20 : Photo du circuit imprimé

Le récepteur présente la consommation suivante :

Sans Buffer Avec Buffer

I (MA) 25 42
P (MW) 30 50.4

Tableau 4.2 : Consommation du récepteur

La consommation des circuits de quadrature dépend des bits activés par le circuit de
contréle (12C). Elle varie en fonction du bit ‘ON’ ou ‘OFF’ pour chaque signal d’horloge

‘CIk’. Ces circuits présentent la consommation suivante :

chemin de conduction entre la tension d’alimentation (Vpp) et la masse (GND) lorsque la

Clk;— ‘OFF’ | Clk;— ‘OFF’ | Clk; — ‘ON’
Clk,— ‘OFF’ | Clk;— ‘ON’ | Clk,— ‘ON’
I (MA) 39 24 8
P (MW) 468 28.8 9.6

Tableau 4.3 : Consommation des circuits de quadrature

cellule est bloguée dans un état.
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Les résultats de mesure DC sont cohérents avec les résultats de simulation (I=23mA et

I=41mA sans et avec buffer respectivement). Ainsi, la consommation totale du récepteur
(quand les 2 ‘clocks’ sont activées) est de 1= 50mA (P=60mW)

4.3.2 Adaptation d’impédances

La premiere étape a effectuer avant le test des performances est de regler le réseau
d’adaptation en entrée. Nous connaissons le modéle de la ligne du circuit imprimé utilisé pour

le récepteur. Cette ligne est divisée en trois morceaux : Ly, L, et Ls (figure 4.21). Cependant,
il y a 2 inconnues dans notre circuit :

1) L’impédance de ‘bonding’ due au packaging
2) Le réseau d’adaptation

® ®* 8 ® & =

L
L
-
-
-
»

L

LZ: I-3
Figure 4.21 : Division des lignes dans le « board test »

Un premier test du circuit est cablé pour pouvoir déduire I’'impédance du ‘bonding’.
Une capacité de 1.5pF est mise en place comme réseau d’adaptation éventuel entre la ligne L

et la ligne L,. La figure 4.22 montre les composants a I’entrée du récepteur dans cette
configuration.
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Analyseur
de réseau

Figure 4.22 : 1lere Configuration de réseau d’adaptation avec C=1.5pF

Ainsi, la seule inconnue dans ce montage est I’impédance du ‘bonding’. D’aprés les

résultats de mesure, nous recréons le méme résultat en simulation avec 1’aide de 1’outil ADS.

Ainsi, nous trouvons le modele de I’impédance de ‘bonding’, montré dans la figure 4.23.

L
7
C
C2
N | s .
A —ANA—— AN,
Bl Rz L R3 .
R=1.5 Ohm R=2 Ohm L=22 nH R=1.5 Ohm
i (
0= e
] C=80fF — C=150 fF

Figure 4.23 : Modele de I’'impédance de ‘bonding’ effectué a ’aide de I’outil ADS

Nous présentons le résultat de mesure et de simulation du parameétre S;; (Abaque de

de fréquences.

Smith) dans la figure 4.24. Nous pouvons noter leur similarité. La différence est le décalage

© 2011 Tous droits réservés.

a)

Figure 4.24 : Parameétre Sy3; obtenu en : a) mesure, b) simulation
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Finalement, nous trouvons le réseau d’adaptation nécessaire du circuit. La fréquence
ciblee est de 1.8GHz (WCDMA). Sachant qu’initialement le récepteur présente une
impédance tres basse (Z na=20Q différentiel) et purement résistive, nous ajoutons une
capacité en série pour annuler la partie inductive du ‘bonding’. Sa valeur est de 3.3pF. La

figure 4.25 montre le réseau d’adaptation de cette nouvelle configuration.

Analyseur
de réseau

Figure 4.25 : 2éme Configuration de réseau d’adaptation avec C=3.3pF

Nous présentons dans la figure 4.26 les résultats de simulation et de mesure du

parameétre S;; de cette nouvelle configuration.

a)

Figure 4.26 : Parameétre S;; obtenu en : a) simulation, b) mesure

Nous observons, dans les résultats de simulation (figure 4.26.a), que la partie imaginaire
de ’impédance d’entrée est nulle pour les fréquences 1.8GHz et 3.85GHz. Par ailleurs, les
résultats de mesure (figure 4.26.b), montre I’annulation de la partic imaginaire pour les
fréquences de 1.3GHz et 2.85GHz. Nous remarquons le décalage en fréquences entre la
simulation et la mesure. Finalement, le test du récepteur est effectué principalement autour de
ces deux fréquences (FLo=1.3GHz et F c=2.85GHz). Une autre fréquence est aussi utilisée
pour le test et la validation : F 0=1.8GHz (frequence pour laquelle le systeme présente de

meilleures performances en simulation). Les résultats sont montrés dans la partie suivante.
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4.3.3 Test du récepteur

Une fois le circuit d’adaptation trouve, nous présentons le test du récepteur.

Le déphasage entre les deux fréquences LO n’est pas facile a manipuler, car il y a
beaucoup de perturbation entre les 2 signaux qui I’alimentent, provenant des générateurs. Au
vu de cette situation, nous avons effectué des mesures avec I’analyseur de réseau dans un
premier temps. Le but est de constater que 1’adaptation d’impédances est optimale et que le
choix de la phase et la résistance de contre-réaction (Ryar) sont corrects. Le multimétre
indique la tension DC du déphasage (A¢) entre les deux frequences LO (notée par Mpc a la
sortie du comparateur de phase). La figure 4.27 montre comme exemple le paramétre Si;

quand le récepteur est correctement adapté a la fréquence de 1.3GHz et de 2.85GHz.

a)

b)

Figure 4.27 : Mesure du parametre S;; — Adaptation a) 1.3GHz, b) 2.85GHz

Les parametres de Ryar et Mpc sont donc indiqués pour chaque mesure a la fréquence
testée :

a) FLo=1.3GHz : Reps=3.52KQ, Ryar=2.84KQ et Mpc=0.005volt (A$~0°)

b) FLo=1.8GHz : Reps=3.52KQ, Ryar =3.52KQ et Mpc=0.008volt (A¢~10°)

) FLo=2.85GHz : Repg=3.52KQ, Ryar =3.6KQ et Mpc=0.036volt (A¢~40°)
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A. Filtrage RF

Ce test fait la comparaison entre les deux gains du récepteur. Le premier est le gain
quand la contre-réaction est active, c'est-a-dire, quand la boucle augmente le gain uniquement
dans la bande RF autour de la fréquence LO. Le deuxieme est le gain sans effet de contre-
réaction, ou tous les signaux sont atténues. Le rapport entre les deux, transposé en RF, est le
filtrage des signaux bloqueurs obtenu grace au fonctionnement de la contre-réaction positive.

La figure 4.28 montre les résultats obtenus aux trois différentes fréquences :

a) Filtrage RF a f=1.3GHz b) Filtrage RF a f=1.8GHz

Voltage (dB)
s @« 5 K &

-

125 126 127 128 129 1.3 1.31 132 133 134 135 175 176 177 178 179 1.8 181 182 183 181 185

Frequence (GHz) Frequence {GHz)

o Filtrage RF a f=2.85GHz
14

12

[
=

——NVoiel

@

—s—\oie 0

Voltage (dB)
-

2.8 281 282 283 284 285 286 287 288 289 29

Frequence (GHz)

Figure 4.28 : Filtrage RF a : a) F . 0=1.3GHz, b) F| 0c=1.8GHz, ¢)F 0=2.85GHz

Nous observons que le filtrage RF est d’environ 12dB pour la voie I et de 11dB pour la
voie Q autour des fréquences de 1.3GHz et 1.8GHz. Pour la fréquence de 2.85GHz ce filtrage
est d’environ 12dB pour la voie I et de 6dB pour la voie Q. Le grand écart existant entre le
gain des deux voies, pour ce dernier cas, est la différence du rapport cyclique qui existe entre
les deux horloges. C'est-a-dire qu’a cette fréquence (2.85GHz,) le décalage entre les deux

signaux d’horloges est plus accentué qu’aux fréquences plus basses (probleme lié au design

du circuit de quadrature).
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Le gain en bande de base est mesuré uniquement pour la voie | pour toutes les

fréquences LO. La figure 4.29 montre les résultats obtenus du gain sans et avec la contre-

réaction. A la différence du premier test, les résultats sont pris a la sortie du récepteur (apres

le filtre passe bas), c'est-a-dire Fgg=Fgre-FLo.

55

50

Gain{dB)
N w w - -
w =] w =] w

]
(=]

15

10

Gain en Bande de Base

B o g

- —
= me=
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— = — FLO=1.3GHz: Ga

n Avec CR

——FLO=1.8GHz: Ga
== F|0=1.8GHz: Ga

n Sans CR
n Avec CR

—=—FLO=2.85GHz: G

ain Sans CR

-+ —-FLO=2.85GHz: G

ain Avec CR

Frequence (MHz)

10

100

Figure 4.29 : Gain du récepteur en bande de base

Nous pouvons observer que lorsque la contre-réaction est active, le gain est d’environ

50dB avec une fréquence de coupure de ~2MHz aux trois fréguences testées. Sans contre-

réaction, le gain descend a 37dB avec une fréquence de coupure d’environ 8MHz. Nous

pouvons remarquer 1’augmentation du gain dans la bande gréce a la boucle de contre-réaction

ainsi que sa sélectivité transposée en basse fréquences (expliqué dans la section 4.2.2.C,

figure 4.10).

C. Facteur de Bruit

Le bruit en bande de base est aussi mesuré uniquement avec la contre-réaction, autour

des trois différentes fréquences : 1.3GHz, 1.8GHz et 2.85GHz.

L’équation du facteur de bruit est donnée par :
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NF = 4.18
F)OUT / NOUT
En mesure, le calcul du facteur de bruit en dB est réalisé de la maniére suivante :
NF = P, (dBm) - N, (dBm) — (POUT (dBm) — Ngyr (dBm))—3dB 4.19

Ou Py et Pout, Nin et Nout sont les puissances du signal et de bruit mesurés en entrée et en
sortie respectivement. Le facteur de -3dB est inclus dans 1’équation pour compenser 1’effet du

bruit de la bande occupée par la fréquence image, qui s’ajoute au bruit de la bande mesurée.

Nous pouvons observer les résultats en figure 4.30.

Facteur de bruit

——NF @FLO=1.3GHz
——NF @FLO=1.8GHz

4 = Z
, ——NF @FLO—EEL / /
5.5 /'/—_.__"\—'/ /—/}
5 7\ /
N —

NF {dB)

0.1 1 10
Frequence (MHz)

Figure 4.30 : Facteur de bruit

Le récepteur présente un facteur de bruit minimal de 4.7dB pour la fréquence de
1.8GHz et maximal de 6.5dB pour la fréquence de 2.85GHz dans la bande utile (fc=2MHz).
Ce facteur de bruit est de 5.6dB en moyenne pour la fréquence de 1.3GHz. Nous remarquons
aussi que le facteur de bruit est plus grand a la fréquence de 2.85GHz (NF=6.5dB en

moyenne). Cette dégradation provient de I’adaptation imparfaite a cette fréquence (S11=-8dB).

D. Linéarité

L’TIP3 et le point de compression & 1dB (PoC1g4g) sont calculés d’apres les mesures du
récepteur uniquement autour des fréequences de 1.3GHz et 1.8GHz. Le test de linéarité ne peut
pas s’effectuer a la fréquence de 2.85GHz, car le générateur des signaux utilis€¢ pour générer

deux tons est limité a 2.4GHz.

97

© 2011 Tous droits réservés. http://doc.univ-lille1 fr



Thése de Christian Izquierdo, Lille 1, 2011

Le test est aussi effectué sans et avec ’effet de la contre-réaction. La figure 4.31 montre

les courbes pour deux différents ‘test cases’ « in-band » ou I’intermodulation d’ordre 3 (IM3)

est mesurée a différents puissances d’entrée.

a) Testcase 1: tones 3.5M et 6.7M

40
30
20
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=10
=20
=30
-40

Puissance de sortie (dBm)

=50
-60
=70
-80
-65 -60

b)

g 8

Puissance de sortie (dBm)
i
]

EEEX:

-55 -50 -45 -30 -35 -30
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-55 -50 -45 -30 -35 -30
Puissance en entree (dBm)

——Pout SCR
——IM3 SCR
—=—Pout ACR

——IM3 ACR

=25 =20 -15

Testcase 1: tones 3.5M et 6.7M

——Pout SCR
——IM3 SCR
—=—Pout ACR
-~ IM3 ACR

=25 =20 -15

Testcase 2 : tones 10M et 19.7M

L IPuislsanI(e d_esquig {dBm)
E§8388s58858E8838
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==1M3SCR
—=—Pout ACR
——|M3 ACR

50 -45 40 -35 -30 -25 -20 -15 -10 -5

Puissance en entree (dBm)

Testcase 2 : tones 10M et 19.7M

Puissance de sortie (dBm)

65 60 55

,f—j'/

——Pout SCR
——IM3 SCR
—=—Pout ACR
——|M3 ACR

50 -45 40 -35 30 -25 -20 45 -0 5

Puissance en entree (dBm)

Figure 4.31 : ‘Test case’ de linéarité « in-band » a) F 0=1.3GHz, b) F c=1.8GHz

L’TIP3 et le Point de Compression a 1dB (PoCygg), d’aprés la figure, sont trouvés et

résumés dans le tableau 4.4.

11P3 (dBm)/Gain (dB) | PoCygg (IN, OUT) (dBm)
Fréquence Test Case SansCR | Avec CR | Sans CR Avec CR
FLo=1.3GHz | TC1 (35Met6.7M) | -18/39 | -21/52 -26, +10 -33, +10
TC2 (10M et 19.7M) | -12/39 -9/52 -24, +10 -26, +10
FLo=1.8GHz | TC1 (3.5Met6.7M) | -17/37 | -21/50 -24, +10 -30, +10
TC2 (10M et 19.7M) | -135/37 | -13/50 22, +10 22, +10

Tableau 4.4 : 11P3 et PoC14g « in-band »

Dans le premier ‘test case’ (TC1), aux deux fréquences LO testées, le récepteur présente

un meilleur TIP3 et un gain moins élevé quand la boucle n’est pas activée. Autrement, la

© 2011 Tous droits réservés.
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chaine de réception dans le deuxi¢me ‘test case’ (TC2) présente des meilleures performances
en 1IP3 quand la boucle de contre-réaction fonctionne. Ainsi, avec un gain de 12dB plus
élevé, le systeme comporte une meilleure réjection pour les signaux bloqueurs. Le point de

compression 1dB vérifie I’augmentation du gain quand la boucle est active.

Nous effectuons aussi le ‘test case’ « out-of-band » pour calculer I’IIP3. Le tableau 4.5

montre les résultats obtenus.

Fréquence Test Case 1IP3/ Gain 1IP3/ Gain
(SCR) (ACR)

FLo=1.3GHz | TC3: P;=-45dBm @ f;=22.5MHz | -9.6dBm/39dB -6.2dBm / 52dB
P,=-29dBm @ f,=44.7MHz

TC4 : P;=-29dBm @ f;=45MHz -7.2dBm/ 39dB -4.8dBm / 52dB
P,=-53dBm @ f,=89.7MHz

FLo=1.8GHz | TC3: P;=-45dBm @ f;=22.5MHz | -8.3dBm/37dB -4.2dBm / 50dB
P,=-29dBm @ f,=44.7MHz

TC4 : P;=-29dBm @ f;=45MHz -6.5dBm / 37dB -3.7dBm / 50dB
P,=-53dBm @ f,=89.7MHz

Tableau 4.5 : TIP3 ‘test case’ « out-of-band »

Le récepteur montre, pour les deux ‘test case’ (TC3 et TC4), un meilleur 11IP3 « out-of-

band » pour un gain plus élevé quand la contre-réaction positive est mise en ‘ON’.

Pour résumer, I’TIP3 « in-band » du récepteur est d’environ -21dBm d’aprés les résultats
de mesure (TC1). Nous utilisons un LNA large bande qui a le méme IIP3 quoique soit les tons
testés dans toute sa bande de fonctionnement (méme pour les signaux hors bande). Le LNA
fixe I’IIP3 du récepteur. Le résultat du test d’IIP3 « out-of-band » quand la boucle de contre-
réaction est active (TC4), d’environ -4dBm, fait supposer que le LNA, et par conséquence la
chaine de réception, améliore sa linéarité en 17dB grace a la contre-réaction.

Pour I’obtention de I’'IIP2, un seul ‘test case’ autour de la fréquence de 1.3GHz est
réalisée avec la contre-réaction activée. Les deux tons utilisées sont: f;=1.4GHz et

f,=1.4003GHz a différents puissances, résumeés dans le tableau 4.6.
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L’IIP2 mesuré est donc : 11P2=+40dB.

P, (dBm) P, (dBm) 11P2 (dBm)
43 43 39.5
-33 -33 41
-23 23 428

Tableau 4.6 : ‘Test case’ IIP2

Thése de Christian Izquierdo, Lille 1, 2011

Les résultats de mesure sont similaires aux résultats de simulation. Le récepteur

fonctionne pour les 3 fréquences tres éloignées 1'une de I’autre, avec plus ou moins les mémes

caractéristiques. Nous pouvons donc supposer que la chaine de réception fonctionne de

maniere similaire dans toute la gamme de fréquences : 1.3-2.85GHz.

Nous présentons dans le tableau 4.7 un résumé des principales caractéristiques du

récepteur.

© 2011 Tous droits réservés.

Technologie

CMOS 65nm

Fréquence RX

1.3 -2.85GHz

BW@3dB 4MHz (variable)
Gain 48 —52dB

Si <-10dB

NF 4.7-6.5dB
Puissance 30mW (Vpp=1.2V)
11P3in-BAND -21dBm

HP3ouT-0F-BAND

-4.8dBm (1.3GHz)

-3.7dBm (1.8GHz)

11P2 +40dB
Atténuation des 12dB@20MHz de
signaux bloqueurs Flo

Area 0.18mm?

Tableau 4.7 : Caractéristiques du prototype
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En comparaison des circuits présentés dans 1’état de 1’art (Tableau 2.5), ce systeéme de
réception est large bande et filtre les signaux bloqueurs dés 1’entrée du LNA. Pour un meilleur
gain, le facteur de bruit et la linéarité sont comparables. Le récepteur consomme moins de

courant et la surface est plus petite.

En conclusion, le récepteur a contre-réaction positive améliore I’IIP3 du LNA de ~17dB
pour les signaux hors bande quand la boucle fonctionne. Le systéme travaille dans une gamme
de fréquences trés large, qui est limitée par I’effet de ‘bonding’ du packaging. Nous pouvons

remarquer aussi le bon filtrage RF, de12dB a 20MHz du signal désiré, a I’entrée du LNA.

Le facteur de bruit est critique a certaines fréquences LO (NF=6.5dB pour
FLo=2.85GHz). Ceci est une des limitations de I’architecture a contre-réaction positive qui
sera analysée en détail dans le chapitre suivant.
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Chapitre 5 :

LIMITATIONS DU RECEPTEUR A CONTRE-
REACTION POSITIVE

Le premier prototype de récepteur a contre-réaction positive, en utilisant la technique de
transposition de fréquences, a été fabriqué. Il présente des avantages par rapport a un

récepteur conventionnel, mais il révele aussi quelques inconvénients.

Dans ce chapitre nous discuterons trois limitations majeures du récepteur : 1) besoin
d’un déphasage externe entre les deux LO, 2) limitation actuelle des performances en bruit et
3) rejection encore insuffisante pour remplacer complétement le filtre SAW.

Le chapitre est donc divisé en trois parties : dans chaque section, nous allons faire une
analyse de chaque probléme et nous allons proposer des solutions possibles ou des voies de

recherche afin de rendre cette nouvelle architecture de récepteur plus robuste.
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Le déphasage entre les deux LO (Ad) a été implémenté de maniere externe dans ce

premier prototype. Ce déphasage ainsi que la valeur du gain de la boucle de contre-réaction

(Rvar) sont réglés avant chaque mesure pour assurer le fonctionnement du récepteur (stabilité

et bonne réjection). Le tableau 5.1 montre un résumé des valeurs utilisées en mesure de ces

deux variables a chaque fréquence LO.

Rvar Ad
FLo=1.3GHz 2.84KQ <0°
FLo=1.8GHz 3.52KQ ~10°
FLo=2.85GHz 3.6KQ ~40°

Tableau 5.1 : Résumé des valeurs de Ryar et A utilisées en mesure a chaque F\ o

De maniére plus précise nous pouvons Vérifier aussi en simulation le calibrage du

récepteur avec les valeurs correctes de Ryar et A a deux fréquences LO. Le tableau 5.2

montre les valeurs utilisées de ces deux variables.

Rvar Ad
FLo=1.8GHz 4.72KQ 23.8°
FLo=2.5GHz 4.32KQ2 43.7°

Tableau 5.2 : Résumé des valeurs de Ryar et A¢ utilisées en simulation a chaque F o

L’objectif est de faire un systtme completement intégré. Pour passer de la phase

prototype a la phase solution, il faut trouver une alternative pour éliminer donc le réglage de

la phase (qui est externe dans ce prototype). Pour cela, une analyse de la phase dans la chaine

de réception est effectuée en simulation.

Tout d’abord, la phase est étudiée en fonction de 3 variables : 1) La fréquence LO, 2) la

température et 3) les variations technologiques. Dans un deuxieme temps, nous allons

analyser les principaux blocs qui contribuent au déphasage du récepteur.

© 2011 Tous droits réservés.
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A. Variation de phase en fonction de la fréquence LO

Nous analysons la phase du signal d’entrée (Vy) et le courant de contre-réaction (lgg).

Dans ce premier cas, nous utilisons un systeme idéal, figure 5.1. Le signal de référence est le

port V|, dont sa phase est de 0° et son impédance est de 1002 différentiel.

Vv

gLNTA=80mS
T ’\ ! Mélangeur fe=7.6MHz
Frr i
: Vour

LNTA FPR

\/ Fes

Fro i
IrB
......... . RFE=3.3K
Ce Meélangeur Voie I'Q
i (CR)

Figure 5.1 : Schéma bloc du récepteur a CR+ idéal

Les paramétres de chaque bloc restent constants a chaque simulation (Z na=20Q
(résistif), gLnta=80mS, fc=7.6MHz, Rpg=3.3KQ). Dans cette premiere analyse, la valeur de la

capacité de couplage (Cc) est tres grande (court circuit a fréquences éleveées).

a) Fréquence LO : 700MHz

b) Fréquence LO:3GHz

100; 100
75.01: 75.0
50.0 50.0 e=ude
R Phase=0deg Phase=0deg
B 250 5 250 /
] / g
s O SN\ e O :
£ H 2 o
§-25.0 §-25.0
-so.o}' -50.0
-7s.o=; -75.0
-100/ -100
680 690 700 710 2.98 299 3.0 3.01
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1207 120
| Zin=100£2
1001 100
380,0:’ 800
g 0.0 g
ES £60.0
S E
g s
40.04 40.0
2001 200}
0.04 o
650 675 700 725 295 2.98 3.0 3.03
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Figure 5.2 : Phases de Vin- I et Z)n a a) FLo=700MHz et b) FLo=3GHz
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Nous effectuons la simulation avec Spectre afin d’observer le comportement des phases
des deux signaux (V\n et Igg) a deux fréquences LO différentes (700MHz et 3GHz). Nous

tragons aussi la courbe de I’amplitude de I’impédance d’entrée (Zn), Voir figure 5.2.

La phase de V) et Igg reste constante aux deux fréquences simulées. Nous pouvons
remarquer que les deux courbes se croisent au point (F o, 0°), précisément quand I’impédance
atteint sa valeur maximale. Cela signifie que I’impédance d’entrée obtient sa valeur maximale

quand elle est purement résistive (vu que Z na et Zeg=V n/Irs SONt résistives).

Nous pouvons observer que I‘amplitude de 1’impédance d’entrée ne souffre d’aucune

variation quelle que soit la fréquence LO. Elle maintient toujours sa méme valeur de 100Q.

Le récepteur reste désadapté aux fréquences éloignées de F_o. Nous remarquons que le

déphasage entre V) et Igg augmente avec 1’écart de fréquences.

En conclusion, la fréquence LO n’affecte pas la phase du systéme. L’adaptation doit se
réaliser lorsque I’impédance est maximale, c'est-a-dire, quand elle est purement résistive
(phase entre V) et I €gal a 0°).

Cc=1pF
l“:-<; Cc=100fF

phase (deg)

Zin (mag) O

freq (E9)

Figure 5.3 : Effet de la capacité Cc sur les phases Vn - Igg et Zin

Afin de clarifier cette derniere hypothése, nous allons faire une deuxiéme simulation du
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méme systeme en faisant varier la capacité Cc (Simulation effectuée a F c=3GHz pour deux

valeurs différentes de Cc)

Nous pouvons observer 1’effet de la capacité Cc sur les signaux RF dans la figure 5.3.
Les courbes sont décalées d’une valeur Af, qui est inversement proportionnelle a la valeur de
Cc. L’impédance d’entrée atteint sa valeur maximale a la fréquence F_o+Af (impédance
purement résistive), mais sa valeur maximale est réduite a cause de la partie imaginaire
ajoutée.

L’adaptation d’impédances doit donc se réaliser impérativement a la fréquence LO
(Af—0). Ainsi, nous devons choisir une valeur suffisamment élevé pour Cc (Cc>1pF). Dans

le prototype développé la capacité Cc a une valeur de 2pF, qui n’intervient pas de maniére

importante dans le déphasage du systeme.

B. Influence de la température T

Dans cette section nous allons étudier I’effet de la température sur le récepteur. Le
systeme a contre-réaction positive (schéma de la figure 4.1) est simulé a trois températures
différentes (To=27°C (nominal), T;=-20°C et T,=80°C) et a une seule fréquence F c=1.8GHz.
Le contréle de gain et le contréle de phase sont fixés de la maniére suivante a chaque
simulation (Tableau 5.2, FL 0=1.8GHz) : Ryar=4.72KQ et A$p=23.8°.

Lfamplitude et la phase de I’'impédance d’entrée sont ainsi tracées, figure 5.4.

Nous pouvons observer qu’a température nominale le circuit est parfaitement adapté

(Z|NZIOOQ) aFLo. La phase de ZIN a F|_o est 0° a T=27°C.

Aux autres températures, 1‘amplitude de I’impédance d’entrée change de maniére
importante (T1=-20°C : Zn1(FLo)=420Q et T,=80°C : Zin2(FLo)=62Q). La phase souffre d’une
variation importante de -27° & T;=-20°C. A T,=80°C la phase varie de seulement 4.2°. Ainsi, a
différentes températures le récepteur atteint sa valeur maximale a F| o+Af, ou Af;=180KHz a
T1=-20°C et Af,=240KHz a T,=80°C.
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—To=27°C

254: T2=80°C

phase (deg)
Q

BT -

1.798 1.599 1.8:01

n
0
m

— | —

0.0 ; !
1.798 1.799 18 1.801
Freq (E9)

Figure 5.4 : Comportement de Z;y (phase et amplitude) en fonction de la température T

En effet I’expression de I’'impédance d’entrée a F o en fonction de la température est

donnée par :
Zxa(T)
YA = LUA 5.1
& (I-) 1_ gLNTA(T)*RFIL (T)
I:QVAR (T)

Ou les valeurs de tous les éléments qui font partie de I’équation 5.1 dépendent de la
température. Les termes de 1’équation qui présentent une partie complexe (phase=#0°) sont les
composants liés au LNTA (Z.na, 9inTa). Ainsi, la température peut aussi changer leurs

phases.

Nous faisons une hypothese : Si la variation de phase des paramétres du LNTA est
négligeable par rapport a la température, nous pourrons adapter le récepteur en faisant

uniquement varier la résistance de contre-réaction Ryag.

Une deuxiéme simulation de la chaine de réception est donc effectuée, figure 5.5. La
phase entre les deux LO reste constante (A¢p=23.8°) et nous calibrons uniquement la résistance

de contre-réaction. Nous trouvons la bonne valeur de Ryar afin d’adapter le récepteur aux
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deux differentes températures : Ryar1=5.56KQ a T1=-20°C et Ryar2=3.76KQ a T,=80°C.

504

254

phase (deg)
=]

-254

Phase=0deg '
-501 |
1 I
1.708 1.799 1ls 1.801
Freqj(E9)
1

1204 - 1
1 I

F:
£
£
N o
40.0 ——To=27"C
—T1=-20°C
20.01 T2=80°C
I.J:QB' o '1.7'99' T lj&v o '1.8'01' o

Freq (E9)

Figure 5.5 : Calibration de Z,y a deux températures en utilisant le contréle de gain Ryar

Conformément a notre hypothese, le circuit devient adapté en ajustant uniquement la

valeur de Ryagr. L’amplitude de Zy reste a 100Q a F| o alors que sa phase s’approche plus de

0° aux deux températures testées (3.8° et -2.5° a T; et T, respectivement). Ainsi Af devient
plus petit : Af;=110KHz a T,=-20°C et Af,=80KHz a T,=80°C.

En conclusion, la température affecte 1égérement la phase du systeme a contre-réaction

positive (c’est le gain qui est affecté de maniére importante). Cette variation de phase dans le

récepteur peut étre contrdlée en calibrant de maniere appropriée le contréle de gain dans la

contre-réaction (Rvar).

Dans un récepteur GSM ou la largeur de bande du canal est de 200KHz, Af est

critique, mais pour les standards WCDMA ou LTE, ou la largeur de bande du canal est de

I’ordre des MHz, ce Af peut €tre négligé.
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En plus des variations étudiées aux sections précédentes, le récepteur est aussi sensible

aux tolérances des composants et a la tension d’alimentation (Vpp).

Deux cas extrémes ont été envisages :

1) Cas 1: T1=-20°C, Vpp1=1.32V, “corner” du procés : FFA (‘fast NMOS’ et ‘fast

PMOS’)

2) Cas 2: T,=80°C, Vppp=1.08V, “corner” du proces: SSA (‘slow NMOS’ et ‘slow
PMOS’ — V1 max et capa max)

La figure 5.6 montre les résultats de simulation de 1‘amplitude et de la phase de Z\ &

FLo=1.8GHz pour un cas typique (To=27°C, Vppo=1.2V, fonctionnement typique du

transistor) et pour les deux cas mentionnés. Le contrdle de gain et le contréle de phase du

récepteur sont établis comme suit a chaque simulation : Ryag=4.72KQ et A$=23.8°.

© 2011 Tous droits réservés.
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Figure 5.6 : Comportement de Zy (phase et amplitude) en fonction des variations

technologiques

Nous pouvons observer qu’autant 1‘amplitude et la phase de Z;y souffrent d’une
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variation importante dans les deux cas, Cl: Zni(FLo)=403Q, phase;(FL0)=160° et C2:
Z|N2(FLO)=SOQ, phasel(FLo):6.5°.

Dans le premier cas, la phase de Z;y a changé complétement (sens inverse). Cela fait

supposer que la boucle de contre-réaction est trop positive et change la phase de Zin=Vn/Iks

en 180°.

Nous pouvons noter le décalage en fréquences du deuxiéme cas, Af,=840KHz.

De la méme forme que la section précédente, nous adaptons le récepteur en faisant

varier uniquement Ryar (figure 5.7). Elle est calibrée de la fagon suivante : Ryar;=6.76KQ
pour C1 et Ryar2=3.4KQ pour C2.

60
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€ .
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e ———————
1.798 1.799 1.8 1.801

Freq (E9)

Figure 5.7 : Calibration de Z\ en ajustant Ryar aux deux types de processus

Nous pouvons observer que 1’adaptation de la chaine de réception est possible dans les

deux cas en ajustant uniquement la valeur de Ryar. Pour le premier cas, la nouvelle phase a

FLo est de 5.8° pendant que dans le deuxiéme cas, la phase est presque 0°. (-0.5°). La valeur
de Af est donc : Af;=130KHz pour C; et Af,=20KHz pour C..
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legerement la valeur de la phase. Cette variation de phase peut étre contrélée aussi avec la

valeur correcte de Ryar. Af peut étre négligeable si le récepteur est congu pour les standards
WCDMA ou LTE.

D. Principaux blocs du récepteur qui affectent la variation de phase

Dans cette section, nous analysons les blocs qui affectent de maniére importante la
phase du systéeme. En bande de base, 1’effet des capacités est négligeable. Ainsi, les blocs

fonctionnants en DC tel que le FPB n’entrent pas dans cette étude.

L’origine de la variation de phase de la transconductance du LNTA avec la fréquence
sont les capacités internes et/ou parasites de ce bloc qui influent sur le signal RF. Pour le
verifier, nous faisons une simulation uniquement du LNTA. Nous présentons les résultats de
la tension en entrée (V\\) et du courant de sortie du LNTA (I_nta) dans la figure 5.8,

(QunTA=lnTA/VIND.

25

MO{1.8GHz, -4.675deq)
M2(2.5GHz, -8.094deq)

phase (deg)
r
w

M1(1.BGHz, -26.2 4deg)

1
wu
<

M3(2.5GHz, -48.65deq)

1.0 15 2.0 25
freq {GHz)

Figure 5.8 : Résultats en simulation de la tension en entrée (V,\) et le courant de sortie
du LNTA (ILNTA)

Nous pouvons constater que les deux signaux son déphasés et ce déphasage varie par
rapport a la fréquence. Par exemple a F 0=1.8GHz, le déphasage est de A¢,=21.6° (26.2°-
4.6°) et & F 0=2.5GHz, le déphasage est de Ap,=40.5° (48.6°-8.1°).

Ces valeurs de dephasage sont comparables a la compensation de phase que nous avons

fixé entre les 2 signaux LO pour le bon fonctionnement du récepteur (réf : Tableau 5.2).

Un autre bloc RF est aussi analysé : le mélangeur. Une simulation du systéeme a contre-
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réaction positive (circuit de la figure 4.1) est donc effectuée a F o=1.8GHz (calibration :
Rvar=4.72KQ et A$=23.8°). Nous analysons la phase du signal en entrée du premier
mélangeur (I.nTa) €t la phase du signal en sortie du deuxiéme mélangeur de la boucle de

contre-réaction (Igg). Les courbes sont tracées dans la figure 5.9.

100

Irs

50.0]
o
U
Z I
s O LNTA 1(1.8GHz, -11.57deg)
2]
e 0(1.8GHz, -38.93deg)
-50.0
1.78 179 1.8 1.81

Freq (GHz)

Figure 5.9 : Différence de phase entre I nta et Irg dans un cas typique

Nous pouvons constater que le déphasage entre les deux signaux est de 27.3° (38.9°-
11.6°). Si nous retirons la compensation de phase entre les deux LO (23.8°), ces signaux sont

alors décalés de 3.5° (27.3°-23.8°), qui est le déphasage produit par les deux mélangeurs.

En conclusion, un déphasage apparait dans le systeme et il est essentiellement lié au
déphasage du LNTA. Il est dépendant de la fréquence LO et des valeurs absolues des
composants (proces). Il doit étre compensé (déphasage égal a 0°) pour le bon fonctionnement

du récepteur.

La variation de phase générée par les deux mélangeurs est faible et peut étre

négligeable.

Nous proposons deux solutions possibles, en plus de celle qui consiste a intégrer au

circuit un déphaseur entre les signaux LO.

5.1.1 Solution 1 : Annulation du déphasage du LNTA (charge LC)

Le LNTA atteint un gain maximum et un déphasage de 0° a la fréquence de résonnance
(Fres=1/27LC) du résonateur LC. Ainsi, le signal de sortie du LNTA est toujours en phase

avec le signal d’entrée.
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Figure 5.10 : Récepteur a contre-réaction positive avec LNTA charge LC

Comme vu dans la section précédente, le déphasage des deux mélangeurs peut étre
négligé. A la fréquence de résonnance, le LNTA ne provoque pas de déphasage. Ainsi, si hous
calibrons la capacité Cyar pour qu’elle résonne avec I’inductance L a la fréquence LO
(Fres=FLo), le récepteur a contre-réaction positive peut fonctionner avec le méme signal sur

les deux mélangeurs.

Par contre, un circuit de calibration interne pour le choix de la valeur de la capacité est

nécessaire pour le fonctionnement du récepteur a chaque fréquence LO.

5.1.2 Solution 2 : Mise en place d’un circuit déphaseur

Si nous ne voulons pas (pour des raisons de surface) ajouter un réseau LC en sortie du
LNA, un circuit de déphasage interne est nécessaire. Il peut étre mis en place de deux
maniéres différentes :

1) A lasortie du LNTA (figure 5.11.a) pour aligner les phases des deux signaux V) et

ILnTA
2) A la sortie du mélangeur situé dans la boucle de contre-réaction (figure 5.11.b) pour

aligner la phase du signal d’entrée (Vy) et la phase du signal de contre-réaction (lgg)
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Figure 5.11 : Deux configurations du récepteur avec un circuit déphaseur

L’étude et la conception de I’architecture du circuit de déphasage reste donc comme
perspective de travail. Ce circuit doit fonctionner dans une large plage de fréquences
(700MHz — 3GHz) tel qu’un synthétiseur, et il doit étre intégrable et de faible consommation.

5.2 Bruit élevé

Un autre inconvénient majeur trouvé dans ce systeme est le facteur de bruit élevé qu’il

présente. D’apres les résultats de mesure, nous avons observé que le facteur de bruit minimum

est de 4.7dB a F| o=1.8GHz et de 6.5dB a F| o=2.85GHz.

Une telle chaine présente sur une réalisation classique un facteur de bruit d’environ 3.5
dB, ce qui impose a notre solution d’avoir un NF inférieur a 5.5 dB (en comptant 2 dB de
facteur de bruit supplémentaires pour la solution classique liées aux pertes dans les éléments

de filtrage).

Nous avons réalisé une étude de bruit en simulation (Noise Summary). L’objectif est

d’identifier les blocs qui contribuent au bruit. Le tableau 5.3 montre en pourcentage la
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Bloc Contribution de bruit (%0)
Port 30.2
LNTA 60.8
FPB 6.9
Mélangeur 1.2
Resistance de contre-réaction 0.58
Buffer Test 0.32
TOTAL 100

Tableau 5.3 : Contribution de bruit (%) de chaque bloc du récepteur

D’aprés le tableau, nous confirmons que le principal contributeur de bruit est le premier
bloc de la chaine, le LNTA (contribution de bruit de 60.8%). Cela traduit le fait que la contre-

réaction a été correctement dimensionnée.

Le tableau 5.4 montre les principaux contributeurs de bruit du LNTA (aussi en

pourcentage).

Dans le LNTA, le principal contributeur de bruit est son premier étage (contribution de

60,2% par rapport au LNTA et de 36.6% par rapport au RX) d’apreés le tableau. Nous pouvons

observer que la charge est la principale source de bruit dans ce premier étage : 34.18% par

rapport au LNTA soit 1/5 (20,78%) du bruit du récepteur

Les premiers composants, les transistors de gain et I’inductance, ont une contribution

importante de bruit dans la chaine de réception (7,4% et 5,78% respectivement) ainsi que les

résistances parasites ajoutées dans le ‘layout’ (7.86%).

© 2011 Tous droits réservés.
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LNTA Contribution de bruit (%) Contribution de bruit (%o)
par rapport au RX par rapport au LNTA
LNA (1% étage) 36.6 60.2
Resistance charge 20.78 34.18
Inductance 5.78 9.51
Transistors gain 7.4 12.17
Transistors cascode 2.3 3.78
Circuit de polarisation ) 0.34 0.56
Etage cascodé (2°™ étage) 14.9 24.5
Transistor gain nMOS 7.7 12.66
Transistor gain pMOS 5.6 9.21
Transistors cascode > 0.58 0.95
Circuit de polarisation 0.76 1.25
Circuit CMFB ) 0.26 0.43
Circuit BIAS 1.44 24
Resistance parasites 7.86 12.9
(layout)
TOTAL 60.8 100

Tableau 5.4 : Contribution de bruit (%) de chaque composant du LNA

5.2.1 Solution : Optimisation du bruit dans la conception de blocs

Afin de minimiser le bruit dans le récepteur, nous devons nous concentrer spécialement

sur ’optimisation de son premier bloc, le LNTA.

Dans I’architecture choisie ‘Capacitive Cross-Coupling’, le majeur contributeur de bruit
est la résistance de charge. Une premiére piste est de remplacer cette résistance par un tank

LC, figure 5.12. Ainsi, le bruit total du RX peut étre réduit d’un cinquieme.
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Figure 5.12: LNA CCC avec tank LC

Nous montrons dans la figure 5.13 les résultats de simulation de ce circuit comparé au
circuit développé (LNA charge résistive), BW <700MHz — 3GHz>.

a) Facteur de Bruit b) Impédance d’entrée du LINA
8 25.0
22,54
6
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Figure 5.13 : Résultats de simulation : LNA tank LC (Fres=1.8GHz) et charge résistive
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Nous pouvons remarquer le faible facteur de bruit présenté (NF<2dB) par rapport a la

premier structure (LNA charge résistive : NF=3.2dB).

Pour la méme consommation (augmentation de W a courant constant), nous pouvons
aussi diminuer I’impédance d’entrée (Z na=18Q au lieu de 21Q), c'est-a-dire que nous

pouvons gagner 1dB de atténuation pour les signaux blogueurs.

A la fréquence de résonance (1.8GHz) le LNA atteint un gain en tension de 32dB (20dB
plat dans la premier structure : LNA charge résistive).

Les inconvénients de cette architecture sont 1’augmentation de la surface et la réduction
de la bande passante du LNA. La réduction de la bande peut-étre compensée par une capacité
d’accord variable (entre 400fF et 7.3pF).

Cette amélioration nous permet de revenir dans le budget de bruit pour la chaine. De
plus quelques retouches ‘layout’ peuvent nous permettre de réduire la résistance d’accés au
LNA (routage plus direct, utilisation de plusieurs niveaux de métal) qui contribue aussi au NF

global.

5.3 Rejection insuffisante

Méme si le récepteur a contre-réaction positive fournit une bonne rejection de 12dB
pour les signaux bloqueurs, celle-ci reste insuffisante par rapport a 1’atténuation fournie par le
filtre SAW.

Le filtre d’antenne attenue les signaux interféreurs de 25dB (standard GSM) et avec le

duplexer I’atténuation est d’au moins 45dB (standard WCDMA).

L’atténuation donnée par le récepteur a contre-réaction positive est représentée par la

formule ; —20 Iog(1 Mj

— X
2 ZLNA

Nous avons, pour ce premier prototype (Zant=100Q, Z,na=20Q2) environ 10dB

d’atténuation 1a ou il en faudrait 45dB.

Trois possibilités pour remédier ce probléme sont présentés a la suite :

118

© 2011 Tous droits réservés. http://doc.univ-lille1 fr



Thése de Christian Izquierdo, Lille 1, 2011

5.3.1 Solution 1 : Diminution de ’impédance du LNA

Nous réalisons a I’aide de ’outil Cadence, la conception d’une architecture LNA CCC

afin d’obtenir Z; ya minimum, figure 5.14.

W, L W, L
] |:gm gm .__“__
Vinz

|l
I
Vi |l
N1 I

Zm=1/2gm ‘1‘) - C‘l’ o

Figure 5.14 : LNA Capacitive Cross-Coupling - Z; ya minimum

En régime de saturation la transconductance est donnée par :

gm= 1/2unCOXVTVIDC 5.2

Une grande valeur de gm signifie un courant tres élevé (donc une forte consommation)

ou un rapport W/L tres grand.

Nous fixons le courant de telle facon a ne pas dégrader significativement la

consommation du LNA. Ipc=15mA (a chaque branche) est une valeur limite et raisonnable.

L’expression de la capacité grille-source (Cgs) est représentée par :

Cgs = %WLCox 5.3

A L constant, une valeur élevée de W est nécessaire pour augmenter la

transconductance. Si nous augmentons la valeur de W, la valeur de Cgs devient plus

1
g_m 27fCgs

importante a certaines fréquences que la valeur de gm (ZLNA = J Cela peut

réduire la bande de fonctionnement du LNA (réduction de Vgs).

A courant constant et a L minimum (0.65nm) nous avons utilisé W=500um pour obtenir
gm maximum (gm=200mS). La valeur de W est limité par le régime de saturation du

transistor (tension d’alimentation et de polarisation utilisée Vpp=1.2V).
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Ainsi, nous pouvons concevoir un LNA large bande avec une impédance d’entrée
minimale de Z na=5Q différentiel (2.5 single), soit une atténuation de ~20.5dB pour les

signaux bloqueurs.

La figure 5.15 montre les résultats en simulation de I'impédance du LNA et de

[’atténuation obtenue.
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Figure 5.15 : Résultats de simulation de a) Z, ya, b) Atténuation a I’entrée sans contre-

réaction

Nous pouvons observer la valeur de la partie imaginaire de Z na qui est plus élevé que

sa partie réelle, spécialement aux plus basses fréquences.

Méme si la conception d’un LNA de bonnes performances en taille et en consommation,
et de trés faible impédance d’entrée est possible, la stabilité du récepteur est plus difficile a
maintenir car le systétme devient plus instable (vue en simulation pour Z na=3Q et
Z na=10Q, chapitre 3). A la valeur de cette impédance se rajoute aussi le probleme de réaliser

un routage et un boitier qui n’impacte de maniere importante la faible valeur de Z na.

Au vu de la faible rejection du récepteur et de la difficulté d’amélioration en conception,

deux autres solutions sont suggeres a la suite.

5.3.2 Solution 2 : Augmentation de ’impédance de I’antenne

Dans notre prototype, nous utilisons une transformation de 50Q en mode single
(Antenne) vers 100Q différentiels (entrée LNA). Il est possible d’augmenter ce rapport de

transformation.

Par exemple, si nous ajoutons un transformateur avec un rapport de transformation 4

120

© 2011 Tous droits réservés. http://doc.univ-lille1 fr



Thése de Christian Izquierdo, Lille 1, 2011

(502 en mode single vers 200Q2 différentiel) le premier prototype fabriqué pourra améliorer
son atténuation de 9.5dB a 14.8dB (d’apres 1’équation 3.23). En effet, nous devons augmenter

le gain de la boucle de contre-réaction, ce qui peut dégrader aussi la stabilité du récepteur.

En conclusion, une atténuation des signaux bloqueurs maximale est possible avec
I’architecture de récepteur a contre-réaction positive si nous prenons en compte la solution 1
et la solution 2. Avec Z, na=5Q et Zant=200Q, le systéme peut atteindre une atténuation

maximale et limitée de 26.2dB pour les signaux interféreurs.

5.3.3 Solution 3 : Ajout d’un élément extérieur de filtrage

Les deux sections précédentes nous montrent que 1’utilisation d’un récepteur a contre-
réaction positive améne un filtrage RF tres pres de la porteuse, mais que ce filtrage ne sera pas

aussi important que celui amené par un élément SAW.

Une solution est de rajouter un autre élément de filtrage. Cette solution reste compatible
avec l’objectif de la thése, a condition que ce filtrage soit lui-aussi intégrable et

reconfigurable.

Une des voies pour obtenir un tel composant est de réaliser dans un circuit intégré de
type SOI, combinat des composants passifs de haute qualité et des composants actifs pour

réaliser la reconfigurabilité.

Un tel composant a été récemment présenté, réf [70]. La figure 5.16 montre son schéma.

Figure 5.16 : Schéma de fonctionnement du duplexer reconfigurable

Le principe est le suivant: Lorsque le TX est actif, il produit deux courants I. Le

premier passe a travers RpaL et ’autre passe a travers I’inductance L;. Le courant de la self
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crée une répligue en opposition de phase dans 1’autre inductance L,. Ces courants s’annulent
entre eux si la valeur de Rga. est ajustée correctement. La capacité Crune est mise en parallele
a I’inductance afin de produire un ‘notch’ a la fréquence de résonnance. La profondeur de
cette isolation est limitée par la valeur de Rga. et de la bande de fréquence provoquée par la

résonance de LC. La fréquence de résonnance est reconfigurable en faisant varier la valeur de

CTunE.
Une étude détaillée est néanmoins nécessaire pour choisir une topologie adaptée et
d’évaluer le filtrage que peut amener une telle solution.

Ainsi, une solution ‘filtre passif reconfigurable + récepteur a contre-réaction positive’

peut étre envisagée comme une solution finale de récepteur multistandard sans filtre SAW.

Dans ce chapitre nous avons analysé les limitations de notre prototype. Nous avons
trouvé que deux d’entre eux (le déphasage entre les signaux LO et le bruit) sont liés au choix

du design et peuvent étre corriges, par exemple, en utilisant un réseau LC en charge du LNA.

Pour le manque de rejection (12dB pour 45dB nécessaires a la suppression de tout
filtrage SAW) nous avons vu que la limite du récepteur a contre réaction positive BB-RF est

de 20dB et que les 25dB manquants doivent étre obtenus par un autre moyen.

Pour finaliser, nous présentons dans le chapitre suivant les conclusions de ce travail de

thése.
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Chapitre 6 :

CONCLUSIONS

Le premier prototype de récepteur avec l’architecture en boucle de contre-réaction
positive BB-RF a été fabriqué et validé. Nous avons décrit ses avantages et ses inconvénients

dans les chapitres précédents.

Dans ce dernier chapitre nous allons faire un bref récapitulatif de ce manuscrit. Nous
présentons aussi & nouveau les caractéristiques de la chaine de réception, en indiquant les
résultats obtenus dans ce travail de these. Puis, nous arrivons aux conclusions finales pour
finalement mentionner les perspectives de travail restants pour un éventuel deuxieme

prototype, qui aura pour finalité la suppression du filtrage externe SAW.

123

© 2011 Tous droits réservés. http://doc.univ-lille1 fr



Thése de Christian Izquierdo, Lille 1, 2011

6.1 Récapitulatif

Dans le deuxiéme chapitre, nous avons présenté les standards de télécommunication de
téléphonie mobile ainsi que les architectures du récepteur classique. Nous avons précisé que
c’est D’architecture a conversion directe la plus intéressante pour notre travail vu de

I’intégration de ses composants.

Apreés avoir étudié le ‘Software Defined Radio’ et sa problématique liée au filtre SAW,
nous avons mis en évidence que pour la réalisation d’un seul circuit multistandard 1’objectif

est de supprimer ce filtrage externe.

Diverses architectures de récepteur et techniques en mode « feedback/ feed-forward » de
BB a RF nous ont inspiré a proposer un systeme qui peut filtrer les signaux bloqueurs de

maniére sélective dés I’entrée du LNA.

Dans le chapitre 3, le principe d’un récepteur a contre-réaction BB-RF, qui a pour
finalité de changer I’impédance d’entrée du LNA, a été étudié. Trois architectures en contre-
réaction négative qui découlaient de ce principe ont été analysées. Chacune présentait des
caractéristiques différentes. Cependant, les résultats obtenus d’aprés analyse n’ont pas été

satisfaisants pour notre recherche.

Une quatriéme structure : le récepteur a contre-réaction positive BB-RF présentait un
bon filtrage RF a I’entrée du récepteur. Ce systéme est aussi large-bande et reconfigurable en
bande et en fréquence centrale. Cette structure a été retenue pour notre étude. Toutefois, elle

montrait un compromis entre I’atténuation RF, la stabilité et le bruit.

Le chapitre 4 a été dédié a la réalisation de ce dernier systeme. Des probléemes de
conception ont été abordés pour obtenir le meilleur compromis entre les limitations
mentionnées. L’étude de chaque bloc de la chaine de réception ainsi que le ‘layout” ont été

expliqués aussi dans ce chapitre.

Un premier prototype a été fabriqué en technologie CMOS 65nm ciblant le standard

WCDMA. Ses caractéristiques les plus importantes ont été présentées dans le tableau 4.7.

Finalement, dans le chapitre 5, nous avons discuté sur les limitations de ce systeme.
Nous avons donnée des possibles solutions afin de rendre plus robuste cette architecture

innovante.
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6.2 Résultats

En conclusion, une nouvelle architecture de récepteur a été proposée et validée.
L’innovation est basée sur I’ajout d’une boucle de contre-réaction positive et transposition de
fréquences BB-RF, qui a la différence des topologies étudiées, est le premier systéme pouvant

alléger les contraintes de non-linéarité du LNA.

Cette boucle égalise I’'impédance du LNA, qui est choisie non adaptée, a I’'impédance de
I’antenne dans la bande des signaux désirés. L’adaptation et la désadaptation permet de
réaliser un filtrage a ’entrée du récepteur. La sélectivité est fournie par le filtre en bande de
base (FPB), dont sa fonction de transfert est ramenée en RF par le mélangeur de la boucle de
contre-réaction. La fréquence de coupure du filtre passe bas est variable et permet la
reconfiguration des standards dans le récepteur. La fréquence LO, aussi variable, permet la

reconfiguration en fréquence centrale et/ou bande de fréquences.

Le premier prototype réalisé cible le standard WCDMA. 1l a été testé dans la bande de
fréquences 1.3-2.85GHz, qui est limité pour les effets de ‘bonding’ du packaging. Il présente
des caractéristiques similaires dans toute sa bande de fonctionnement. Le filtrage des signaux
bloqueurs obtenu est de 12dB a chaque fréquence testée, ce qui donne comme résultat une
amélioration d’IIP3 hors bande de la chaine de réception de 17dB. La boucle de contre-
réaction, constituée principalement d’éléments passifs, ne détériore pas significativement ni la
consommation ni la surface du circuit. Le pire NF obtenu est de 6.5dB a la fréquence de

2.85GHz, ce qui rentre dans les spécifications d’une chaine de réception sans filtre SAW.

Ce circuit est comparable a récentes architectures apparues aujourd’hui dans 1’état de
I’art : Deux nouveaux systéemes qui adressent la problématique de non-linéarité également a
partir du premier bloc de la chaine de réception pour une application large-bande. La premiére
structure (réf [81]) utilise une voie alternative, composé d’un mélangeur et une capacité, ou le
bloqueur est atténué. La deuxiéme architecture (réf [82]) utilise une architecture de contre-
réaction négative pour adapter le LNA dans la bande désirée (similaire a 1’architecture de

contre-réaction négative avec FPB).

Ceci montre que le travail de cette these est basé sur un probléme actuel et
concurrentiel. La solution que nous avons proposeée, le filtrage RF a partir du premier bloc du

récepteur, n’est pas unique mais elle va dans la direction correcte.
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6.3 Publications et Brevets

Cette idée innovante a été brevetée par ST Ericsson. La validation systéme ainsi que la
réalisation de 1’architecture ont donné lieu aux publications internationales mentionnées ci-

dessous.

[1] C. lzquierdo, A. Kaiser, F. Montaudon and Ph. Cathelin, « Reconfigurable Wide-band
Receiver with Positive Feed-back Translational Loop » ; demande de brevet européen No.
103061586 déposée le 22 octobre 2010 au nom de ST Ericsson

[2] C. lzquierdo, A. Kaiser, F. Montaudon and Ph. Cathelin, — “Wideband Receiver
Architecture with blocker filtering techniques”, ICECS, Dec 2010

[3] C. Izquierdo, A. Kaiser, F. Montaudon and Ph. Cathelin, — “Reconfigurable Wide-band
Receiver with Positive Feed-back Translational Loop”, RFIC, Juin 2011

6.4 Perspectives

D’aprés 1’étude des trois limitations du récepteur, nous sommes arrivés a la conclusion
que les deux premieres, le déphasage entre les LO et le NF, pouvaient se résoudre dans
I’étape de conception. Par exemple, le choix d’une architecture de LNA avec un tank LC et la

conception d’un circuit de calibration pour la capacité reconfigurable.

La principale difficulté est d’atteindre la méme grandeur de filtrage qu’un filtre SAW.
Nous avons vu que la technique développée dans cette étude ne peut pas permettre de réaliser
une chaine de réception sans filtrage RF. Par contre, le filtrage introduit par notre boucle
réduit la quantité de filtrage nécessaire et permet donc de se tourner vers des solutions ne
nécessitant plus d’éléments a base de structures SAW. Parmi les solutions de filtrage, il est
possible d’envisager des solutions reconfigurables (comme le duplexer sur substrat SOI) qui
permettrait d’atteindre 1’objectif de départ de la theése : Avoir une chaine capable de recevoir

tous les standards dans toutes les bandes cellulaires.

La conclusion de ce travail de thése est que la réalisation d’une chaine de réception
cellulaire multistandard multi-bande composée d’un circuit intégré et d’un élément de filtrage
reconfigurable, apparait comme possible. La faisabilité du circuit intégré, en utilisant la

technique de la contre-réaction BB-RF positive a été démontrée et expérimentée dans cette
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these et les spécifications de 1’élément de filtrage extérieur découlent également de ce travail.

L’étude et la réalisation de cet ¢lément de filtrage reste a faire.
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Annexe | : Standards cellulaires

.1 Standards de la deuxiéme génération (2G)

GSM (Global System for Mobile Communication)

Le GSM (historiqguement « Groupe special mobile ») est une norme numérique de
seconde génération (2G) pour la téléphonie mobile. Elle fut établie en 1982 par la Conférence
européenne des administrations des postes et télécommunications (CEPT). Elle a été mise au
point par I'ETSI sur la gamme de fréquence des 900 MHz. Une variante appelée Digital
Communication System (DCS) utilise la gamme des 1800 MHz. Cette norme est
particulierement utilisée en Europe, en Afrique, au Moyen-Orient et en Asie. Deux autres
variantes, en 850MHz et en 1900MHz (PCS), sont également utilisées. Une norme GSM-400,
utilisant les fréquences de 450MHz ou 480MHz, a été également a I'étude en 2009.

Le GSM utilise deux bandes de fréquences, I'une pour la voie montante (TX), l'autre
pour la voie descendante (RX) plus un time slot (TS) de signalisation. La puissance du signal
est modulée selon la distance entre l'antenne et le GSM considéré, ce qui permet de
déterminer dans la pratique la distance entre un utilisateur et I'antenne. Chacune de ces bandes
comprend 124 porteuses (canaux) de 200kHz chacune. La modulation utilisée sur ces
porteuses est la GMSK (Gaussian Minimum Shift Keying), qui permet d'éviter les
chevauchements des porteuses. Chaque porteuse comporte huit times slots. Ils durent environ
577us. Les canaux physiques sont ces slots. Chaque porteuse a un débit brut de 271kbit/s,
tandis que les canaux physiques ont donc un débit brut de 33,8kbit/s. Le débit utile est quant a
lui de 24,7kbit/s.

Le réseau GSM permet plusieurs services : la voix, les données (le WAP), les messages
écrits courts ou SMS ainsi que leur successeur, le MMS (Multimedia Messaging Service), les

services supplémentaires : renvois d'appels, présentation du numéro, etc.

GSM 850 et 1900

lls sont présents aux Etats-Unis et au Canada. Certains pays n'utilisent que la norme
GSM 850 (tel que I’Equateur et le Panama.). Le GSM 1900 est également appelé PCS 1900

(Personal Communications Service).

GSM 900 et 1800
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On rencontre ces deux types de réseaux en Europe. Le GSM 900 utilise la bande 890-
915MHz pour I'envoi des données et la bande 935-960MHz pour la réception des
informations. Le GSM 1800 utilise la bande 1710-1 785MHz pour I'envoi des données et la
bande 1805-1 880MHz pour la réception des informations. Le GSM 1800 est également
appelé DCS 1800.

GSM 400

Dans la bande 450, les fréquences utilisées sont 450,4 & 457,6MHz pour les liaisons
montantes (GSM vers station de base) et 460,4 a 467,6MHz pour les liaisons descendantes.
Dans la bande 480, les fréquences sont 478,8 a 486MHz en émission et 488,8 a 496 MHz en
réception (station base vers mobile).

GPRS (General Packet Radio Service)

Le GPRS est une norme pour la téléphonie mobile dérivée du GSM qui permet un débit
de données plus élevé. On le qualifie souvent de 2,5G, qui indique que c'est une technologie
intermédiaire entre le GSM (2e génération) et 'UMTS (3e génération). Le GPRS est une
extension du protocole GSM : il ajoute par rapport a ce dernier la transmission par paquets.

Cette méthode est plus adaptée a la transmission des données.

EDGE (Enhanced Data Rates for GPRS Evolution)

EDGE est une évolution du GPRS. Le standard EDGE vise a optimiser la partie radio
d’un réseau mobile sur la partie Data afin d’augmenter les débits principalement en voie
descendante. Les applications multimédias telles que la transmission de photos, de sons et de

vidéos sont recherchées.

La technologie EDGE peut théoriquement atteindre un débit maximum de 473kbit/s. En
pratique, le débit (maximum) a été fixé au niveau du standard de la norme EDGE a 384kbit/s
par ’'ITU (International Telecommunication Union) dans le but de respecter la norme IMT-

2000 (International Mobile Telecommunications-2000).

La norme EDGE a I’avantage de pouvoir s’intégrer au réseau GSM existant. En
émission, un mobile EDGE émettra donc dans une bande qui s'étend de 890 a 915MHz (up-
link). En réception, la bande sera 935 a 960MHz (down-link). Ainsi, pour une communication,

il y aura 45MHz de séparation entre le canal d’émission et le canal de réception. Ces bandes
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de fréquences sont divisées en portions de 200kHz chacune; ce sont les canaux de
transmission. 1l y en a donc au total 125 qui sont répartis entre les opérateurs. Chaque canal

peut accueillir jusqu’a 8 transmissions simultanées en temps partagé.

Pour pouvoir assurer un plus grand débit qu’avec le GPRS la méthode de modulation
EDGE réutilise structure, largeur et codage du canal ainsi que mécanismes existants et
fonctionnalités du GPRS. La modulation utilisée pour la technologie EDGE est la modulation
8-PSK (Phase-shift keying). La technologie GPRS posséde 4 schémas de codages (CS1 a
CS4) tandis qu’avec la technologie EDGE, 9 schémas sont possibles désignés MCS1 a MCS9.
Par ailleurs, les 4 premiers schémas de modulations utilisent la modulation GMSK alors que
les 5 derniers utilisent la modulation 8-PSK. Le débit est trés différent selon le schéma de

codage.

L’EDGE utilise aussi I’Acces Multiple a Répartition dans le Temps (AMRT) ; il s’agit
d’un multiplexage temporel. Tous les utilisateurs utilisent la bande passante mais un espace
temporel est affecté a chacun. Ainsi, I’AMRT consiste a diviser le temps, en petits intervalles,
et a attribuer un intervalle de temps donné a chaque canal. Notons qu’un intervalle de sécurité

doit étre intégré entre chaque canal.

1S-95 (Interim Standard 95)

IS-95 est un standard 2G de téléphonie mobile qui a été congu pour applications tel que
la transmission de voix, signalisation d’appels et de données de fagon illimité. Il est appelé

aussi CdmaOne et a été développé par la compagnie américaine Qualcomm.

IS-95 utilise la méthode de multiplexage CDMA (Code Division Multiple Access), qui
permet la transmission de toutes les donnees dans la méme bande de fréquence. La séparation
entre les utilisateurs est faite a partir de codages orthogonaux qui sont €éliminés lorsqu’ils se
sont multipliés par eux-mémes. Les séquences d’octets sont récupérées dans le mobile quand

ils utilisent le méme codage que la station base.

Cette norme a été utilisee aux Etats Unis, Canada, Corée du Sud et Brésil.
Actuellement; cette technologie a été remplacee pour le standard 3G, CDMAZ2000.
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CDMA2000 1XRTT (1 times Radio Transmission Technology)

IXRTT est le coeur du standard et interface sans fils CDMA2000. Est une technologie
2.5G (ou 2.75G) qui opére dans la méme band que la norme 1S-95, avec un pair double de
canaux de 1,25MHz.

IXRTT double la capacité de voix existantes dans les réseaux 1S-95 avec ses 64 canaux
de trafic en plus dans le forward-link (lien direct), mises de maniere orthogonal par rapport au
set d’origine. Son débit est de 153kbit/s avec une moyenne entre 60-100kbit/s pour les

applications le plus commercial.

1.2 Standards de la troisieme génération (3G)

UMTS (Universal Mobile Telecommunications System)

L’UMTS est I'une des technologies de téléphonie mobile de troisieme génération (3G)
européenne. Elle est elle-méme basée sur la technologie WCDMA, standardisée par le 3GPP
et constitue l'implémentation européenne des spécifications IMT-2000 de I'UIT pour les

systemes radio cellulaires 3G.

L'UMTS repose sur la technique d'acces multiple WCDMA, une technique dite a
étalement de spectre, alors que l'acces multiple pour le GSM se fait par une combinaison de
division temporelle TDMA et de division fréquentielle FDMA. Les bandes suivantes ont été
désignées pour le systeme IMT-2000 :

» Duplex temporel TDD : 1885 a 1920MHz (bande de 35MHz) et 2010 a 2025MHz

(bande de 15 MHz) ;
« Duplex fréquentiel FDD : 1920 a 1980MHz (up-link de 60MHz) et 2110 a 2170MHz
(down-link de 60 MHz) ;

« Bandes satellites : 1980 & 2010MHz (up-link de 30MHz) et 2170 & 2200MHz (down-

link de 30MHz).

La bande passante d’un canal est de SMHz avec une largeur spectrale réelle de
4,685MHz. Les débits de transfert théorique est de 1,92 Mbit/s, mais dans la réalite, les
opérateurs depassent rarement 384kbit/s. Néanmoins, cette vitesse est nettement supérieure au
débit de base GSM qui est de 9,6kbit/s.

L'UMTS permet en particulier de transférer dans des temps relativement courts des
contenus multimédia tels que les images, les sons et la vidéo. Dans ’actualité, I’application
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principal est de type Internet, et ce principalement depuis I'explosion du marché des

Smartphones et des réseaux sociaux.

TD-SCDMA (Time Division Synchronous Code Division Multiple Access)

Le TD-SCDMA est une technique de transmission pour téléphone mobile dite de
troisieme génération (3G) adopté par la 3GPP. Elle est censée concurrencer les normes deja
bien installées dans le monde de la téléphonie mobile telles que I'UMTS ou le CDMA2000.
Forte de ses habitudes, la Chine, a l'origine du développement du TD-SCDMA, entend

déployer cette technologie sur son territoire de maniere prioritaire.

Le TD-SCDMA utilise la méthode TDD a différence du schéma FDD utilisé par le
WCDMA. Ce systéeme peut s’adapter plus facilement au trafic asymétrique que dans les
systemes FDD d0 a I’ajustement dynamique de nombre de times slots utilisés pour le « down-

link » et « up-link ».

Le TD-SCDMA utilise aussi le TDMA en plus du CDMA. Il permet de réduire le
nombre d’utilisateurs pour chaque time slot, qui réduit au méme temps la complexe
implémentation de détection multiutilisateurs et schémas en mode ‘beamforming’. En plus, la
transmission non continue réduit aussi la couverture (haute puissance nécessaire), mobilité
(bas control de puissance de fréquence) et les complexes algorithmes pour gérer les ressources

radio.

La consonant «S» en TD-SCDMA signifie «synchronus», qui décrit la
synchronisation des signaux up-links avec la station base du récepteur. Il permet de réduire les
interfaces entre les utilisateurs qui utilisent le méme time slot avec différents codes, en

améliorant I’orthogonalité entre codes.

CDMA2000 1xXEV-DO (1x Evolution-Data Optimized)

Dans le domaine des télécommunications, 1x Evolution-Data Optimized (Réseau sans fil
haute vitesse), est une technologie normalisée dite de troisiéme génération 3G (voire dite
« 3.5G » pour certains) que les fournisseurs de services mobiles a la norme CDMA déploient
dans leur réseau afin d'offrir a leurs abonnés des services de transmissions de données
(comme l'acces a l'internet par exemple) avec des débits descendants plus importants. Le débit

théorique est d'environ 2,5 Mbit/s en EVDO, contre de 70-80 Kbit/s en moyenne dans un
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réseau 2.5G CDMA 1xRTT. Comparée a la technologie 3G WCDMA/ HSDPA, le débit
théorique est donc un peu moins éleve. En revanche, la couverture en EV-DO est
généralement plus homogene dans les pays ou le service est disponible.

HSDPA (High Speed Downlink Packet Access)

Le HSDPA est un protocole pour la téléphonie mobile parfois appelé 3,5G, 3G+, ou
encore turbo 3G dans sa dénomination commerciale. Il offre des performances dix fois
supérieures a la 3G (UMTS) dont il est une évolution logicielle. Cette évolution permet
d'approcher les performances des réseaux DSL (Digital Subscriber Line). Il permet de
télécharger (débit descendant) théoriquement a des débits de 1,8 Mbit/s, 3,6 Mbit/s, 7,2 Mbit/s
et 14,4 Mbit/s. Il est basé sur la technologie de communication WCDMA. 1l est le lien
descendant du réseau vers le terminal a haut débit en mode paquets.

HSUPA (High Speed Uplink Packet Access)

Il s’agit d’une optimisation de 'HSDPA sur le lien montant (du mobile vers le réseau).
Cette évolution permet le haut débit en voie montante (jusqu’a 5,8 Mbit/s maximum
théorique, 1,2 Mbit/s en pratique avec les mobiles actuels), ainsi qu’une amélioration du débit

descendant puisqu’on double le débit HSDPA (7,2 Mbit/s).

.3 Standards de la quatrieme génération (4G)

LTE (Long Term Evolution)

LTE est le nom d'un projet au sein du 3GPP qui vise a produire les spécifications

techniques de la norme de réseau mobile de 3,9G.

Avec la quatrieme génération, les industriels et les opérateurs cherchent a faire passer
les débits aux alentours de 80Mbits/s et peut étre plus a plus long terme. On devrait donc
atteindre des débits proches de ceux disponibles dans le fixe avec la fibre optique, avec la
nuance que la bande passante sera mutualisée entre tous les utilisateurs présents
simultanément dans la zone considérée. La cible de debit maximum de la technologie
Advanced LTE est de 1Ghit/s.

La nouveauté de LTE est I’interface radioélectrique basée sur ’OFDMA dans le lien

descendant et le SC-FDMA dans la voie montante. La modulation choisie par le 3GPP, fait
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que les différentes technologies d’antennes MIMO soient plus faciles a implémenter. Ils
peuvent multiplier par quatre 1’efficacité dans la transmission de données. Les résultats seront
reflétes dans I’augmentation de 1’efficacité, la réduction du cout, I’amélioration de services et

une meilleure intégration avec les standards existants.

Le débit d’un lien descendant est de 326,4Mbit/s pour 4x4 antennes et de 172,8Mbit/s
pour 2x2 antennes dans un spectre de 20MHz. Le débit d’un lien montant est de 86,4Mbit/s
dans un spectre de 20MHz, dont 200 utilisateurs actifs par cellule de 5SMHz. La largeur de
bande est de : 1,4; 3; 5; 10 et 20MHz.

Certains opérateurs travaillent sur des offres « Triple Play » (Internet, Téléphonie,
Télévision) basées sur cette technologie qui actuellement commence apparaitre pour les plus
avancés. D'autres opérateurs ont déja développé des offres « Quadruple Play » (Internet,

Téléphone fixe, mobile, Télévision).

WIMAX (Worldwide Interoperability for Microwave Access)

WIMAX est un standard de transmission de données qui utilisent les ondes de radio
dans le spectre de fréquences de 2,3 ; 2,5 et 3,5GHz. Il permet la réception de données par
microondes et la retransmission par les ondes de radio. Le seul organisme qui permet la
certification et le fonctionnement du standard entre les différentes fabricantes est le WiMAX

Forum.

Le protocole qui caractérise cette technologie est I'TEEE 802.16. Actuellement, il y a
deux variantes : I’accés fixe (802.16d), qui établie la liaison radio entre la station base et le
terminal située dans le domicile de I'utilisateur, et 1’accés mobile (802.16e) qui permet le
déplacement du terminal tel qu’il est fait pour les standards GSM/UMTS. Dans
I’environnement fixe, le débit théorique est de 70Mbit/s avec une largeur de bande de 20MHz.
La norme 802.16e est donc une amélioration de la norme 802.16d. La largeur de bande est
variable, typiquement de 1,25 ; 5; 10 et 20MHz. Il utilise une technologie d’antennes MIMO

et un systeme d’adaptation d’antennes.

WIMAX est un standard qui pourra aussi offrir des services de « Triple Play ». Non
seulement il pourra fournir services d’internet a large bande, sinon des applications telles que

la VoIP et I'IPTV. Il pourra aussi remplacer les services de DSL, Céble et Téléphonie.
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Annexe Il : Code Matlab et résultats en simulation

1.1 Contre-réaction négative BB-RF : Configuration avec FPB

function y = Impedancel;
f=100e6:1e5:10e9;

fLO=1e9; fc=10e6;

ZIna=1000;

Glna=10; Gmix=0.6; Gamp=10; gm=1.2/1000;
K1=1./(Glna*Gmix"2*Gamp*gm)
L=(1+j.*f/fc)./((1+]j.*f/fc).~2+(fLO/fc)"2);
Zfb=K1./L;

Zinl=Zlna*Zfb./(ZIna+Zfb);

subplot 121;

y = semilogx(f,L);

title('FPB avec transposition de FI');

grid on;

subplot 122

y=semilogx (f,Zinl);

title ('Impédance entrée’);

grid on;
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1.2 Contre-réaction négative BB-RF : Configuration avec FPH

function y = Impedance2;

f=100e6:1e5:10e9;

fLO=1e9; fc=10e6;

ZIna=1000;

Glna=10; Gmix=0.6; Gamp=10; gm=1.2/1000;
K2=1./(Glna*Gmix"2*Gamp*gm)
H=(j.*(f/fc).*(1+).*f/fc)+(fLO/fc)"2)./((1+).*(f/fc)).~2+(fLO/fc)2);
Zfb=K2./H;

Zin2=Zlna*Zfb./(ZIna+Zfb);

subplot 121;

y = semilogx(f,H);

title('FPH avec transposition de FIY);

grid on;

subplot 122

y=semilogx (f,Zin2);

title ('Impedance entrée’);

grid on;
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1.3 Contre-réaction négative BB-RF : Configuration avec FPBd

function y = Impedance3;

f=100e6:1e5:10e9;

fLO=1e9; fc1=1e6; fc2=20e6;

ZIna=50;

Glna=10; Gmix=0.6; Gamp=10; gm=2.4/1000;
K3=1./(Glna*Gmix"2*Gamp*gm)
N=(j.*(f/fc2).*((fLO/fcl).~2-(f/fcl).~2+fc2/fcl)+((fLO/fc1) 2-(f/fcl).~2).*(1+fcl/fc2));
D=((1+j.*(f/fcl)).~2+(fLO/fc1)"2).*((1+].*(f/fc2)).~2+(fLO/fc2)"2);
B=N./D;

Zfhb=K3./B;

Zin3=ZIna*Zfh./(ZIna+Zfb);

subplot 121;

y = semilogx(f,B);

title('FPBa avec transposition de FI");

grid on;

subplot 122

y=semilogx (f,Zin3);

title (‘'Impedance entrée’);

grid on;
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11.4 Contre-réaction positive BB-RF : Configuration avec FPB

function y = Impedance4;
f=100e6:1e5:10e9;

fLO=1e9; fc=10e6;

ZInal=3; ZIna2=10;

Glna=10; Gmix=0.6; Gamp=10; gm1=17.4/1000; gm2=4.45/1000;
K1=1./(Glna*Gmix"2*Gamp*gm1)
K2=1./(Glna*Gmix"2*Gamp*gm2)
L=(1+j.*f/fc)./((1+]j.*f/fc). 2+(fLO/fc)"2);
Zfb1=-K1./L;

Zfh2=-K2./L;
Zinl=ZInal*Zfbl./(ZInal+Zfbl);
Zin2=ZIna2*Zfh2./(ZIna2+Zfh2);

subplot 121;

y = semilogx(f,Zinl);

title('Impedance entree 1%);

grid on;

subplot 122

y=semilogx (f,Zin2);

title ('Impédance entrée 2');

grid on;
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1.5 Analyse de stabilité : Diagramme de Nyquist

function y = Stability(gm1, gm2, gm3);

f=800e6:1e5:1.2€9;

fLO=1e9; fc=10e6;

ZIna=3;

Glna=10; Gmix=0.6; Gamp=10;
L=(1+j.*f/fc)./((1+]j.*f/fc)."2+(fLO/fc)"2);
Zat=50*ZIna/(50+ZIna)
K1=1./(Glna*(Gmix)"2*Gamp*gm1/1000)
sl=-abs(Zat/(2*K1))
K2=1./(GIna*(Gmix)"2*Gamp*gm2/1000)
s2=-abs(Zat/(2*K2))
K3=1./(Glna*(Gmix)"2*Gamp*gm3/1000)
s3=-abs(Zat/(2*K3))

Zfb1=-K1./L;

Zfh2=-K2./L;

Zfb3=-K3./L;

Zinl=ZIna*Zfbl./(ZIna+Zfbl);
Zin2=ZlIna*Zfb2./(ZIna+Zfb2);
Zin3=abs(ZIna*Zfb3./(ZIna+Zfh3));

subplot 121;

S1=tf([-Zat*fc -Zat*fc"2],[K1 2*fc*K1 (fLOM2+fc"2)*K1]);
S2=tf([-Zat*fc -Zat*fc 2],[K2 2*fc*K2 (fLON2+fc"2)*K2]);
S3=tf([-Zat*fc -Zat*fc 2],[K3 2*fc*K3 (FLON2+fc"2)*K3Y]);
nyquist(S1, S2, S3);

subplot 122;

y = semilogx(f,Zin1,f,Zin2,f,Zin3);

title('Input Impedance);

grid on;
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Annexe 111 : Etat de I’art des architectures de LNA large bande

Architecture du LNA Grille Commune + Source Commune, réf [38]

L’architecture est montrée dans la figure III.1. Elle présente une entrée « single » et une
sortie différentielle. La structure comprend un étage non inverseur Grille Commune (GC), qui
est mise en paralléle a un étage inverseur Source Commune (SC). L’étage GC, qui comprend
un transistor avec transconductance gms, assure 1’adaptation du LNA dans une large bande de

fréquences.

R

2

Matching | Voltage-sensing
Stage

1
I
I
I
I
T HL.Gm - : Stage
|
|
|
|

Figure 111.1 : Architecture Grille Commune + Source Commune

Le bruit du transistor de GC (gm;) est annulé en sortie (signal de bruit en mode
commun) et est minimal quand la condition R;=gm,R,Rs est remplie. L’inconvénient de cette
architecture est I’IIP2, puisque la sortie différentielle n’est pas proprement équilibrée a toutes

les fréquences de fonctionnement.

Architecture ‘Shunt Feed-back resistor’ LNA avec compensation de gain, réf [44]

La figure 111.2 montre la structure en étude. Le premier étage est polarisé par une source
de courant My7. Son drain est couplé a la tension d’alimentation par la capacité C; afin de
supprimer D’effet de la variation de tension sur l’adaptation en entrée. L’adaptation
d’impédances avec 1’antenne est réalisé par ’inverseur CMOS différentiel (Mn1, Mn2, Mp1,

Mp,) et la résistance ‘shunt feed-back’, Re.

La valeur de ’impédance d’entrée est donnée par Zjy = (Rg + )/ (1 + Gnlo), oU Gy et 1o
sont la transconductance totale et la résistance de sortie du premier étage respectivement. Si

I’impédance d’entrée est résistive, le LNA peut étre adapté facilement dans une bande tres

140

© 2011 Tous droits réservés. http://doc.univ-lille1 fr



Thése de Christian Izquierdo, Lille 1, 2011

Gain compensation stage Biasing circuit

Figure 111.2 : Architecture ‘Shunt feed-back resistor’ avec compensation de gain

Le circuit utilise un étage de compensation de gain (entre 0.1-3GHz), constitué¢ d’un
étage cascode (transistors cascode) et une résistance + inductance de charge. Les transistors
de ce second étage sont aussi polarisés avec une source de courant (miroir). La résistance
parasite en série de I’inductance avec la résistance de charge déterminent le gain (du second

étage) dans la bande de fréquences mentionnée.

Ainsi, le LNA presente un gain plat dans la bande de fréquences: 0.1-6GHz. Son

facteur de bruit dépende des performances du premier étage.

Architecture ‘Résistive Feed-back’ LNA avec compensation de 11P3, réf [45]

La figure I11.3 montre le schéma de cette topologie. Le transistor de gain M, le
transistor cascode M, et la résistance R; constituent le gain en transconductance (gm) du

premier étage.

La sortie de cet étage (charge R.) est bouclée en contre-réaction (suiveur My, transistor
M3 et résistance de contre-réaction Reg) a ’entrée du transistor M; pour assurer 1’adaptation
dans une bande large de fréquences. Cet étage utilise aussi une autre contre-réaction a I’entrée
du transistor M, (suiveur My, le transistor M3 résistance Rg;) pour assurer la polarisation du

transistor cascode (contre-réaction DC).

Un etage suiveur, composé de Ms and Rg, est utilisé pour commander la charge en sortie

de 50Q. Le transistor Mg est utilisé pour annuler les non-linéarités du transistor M,.
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[ Ma:l'—_?:’W‘”ﬁMﬂ RAF.,

Figure 111.3 : Architecture ‘Resistive feed-back’ avec compensation d’IIP3

Architecture ‘Shunt-shunt feed-back’ LNA, réf [49]

L’architecture est montrée, figure I11.4 :

vdd
| WeLeaa gm’i RssZg MpGS
Mn2
jl
ESD I A : 7
protection : i To
. _I-_l MnCasc: : HnSs2 : Buffer
in % : : :
E . . | —Q—I MrS54
:é: 1 M .
I Cdec Rss1
& MnBias T
gnd ................................

Optional second stage
Figure 111.4 : Architecture ‘Shunt-shunt feed-back’

Le gain du premier étage est fourni par les transistors en cascade Mn;-Mncas.. Le
transistor fonctionnant en suiveur Mn,, est placé en mode de contre-réaction pour assurer
I’adaptation large bande et la polarisation DC du premier transistor Mn;. Ce transistor en
contre-réaction ne dégrade pas les performances du facteur de bruit, mais il limite la linéarité
de cet étage. La charge est comprise d’un transistor Mpjeag €t d’une résistance en parallele
Rioad. Cette configuration réduit la dépendance entre le gain et I’adaptation dans la conception

de I’architecture. En I’absence de capacitances, le circuit est large bande
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Le gain en voltage est donne par Ay=gmuni.R. et 1’adaptation est réalisee

1

, OU gMun1 et 9Mmnz SONt les transconductances des transistors
Rs x (1+gmy,R,)

si My, =

Mn1-Mn;, respectivement, R, est la charge totale, et Rs est la résistance de la source (50Q2). Le
bruit est optimisé pour une valeur assez grande de gmmni Qui peut compromettre la
consommation du LNA.

Un second étage avec sélection de gain (via le transistor Mpgs) peut étre mise en place
afin d’augmenter le gain du LNA. La capacité Cge assure la connexion entre la masse et la
source du transistor Mpss; en AC pendant que la résistance Rss; permet de fixer le courant

approprié pour le transistor de gain Mpss;.

Architecture du LNA différentiel avec amélioration du gain, réf [51]

Le schéma du LNA est montré dans la figure 111.5.

VDD _ VDD o VDD _ VDD
T‘V'BmsE l WVBias5 J VBias2 j’
= RBias? = Egia =
= Ro o ERD =
+ Ra - 1
D I_[‘_ - OUT LR OUT P
) Cct REiazs7 Cca )
- M4_|
VBiasd ' | M5 |- s 1 VBias4
=Rl ’7 Ccz  Coo 4’ Rl=z
v | | T L\ Vil S
. 1 a
I Hiew — !
—| M3 — el M3_[l—
VBias3 VBias3
& v 7

Figure 111.5 : Architecture différentielle avec amélioration du gain

Dans 1’étage d’amplification, les transistors My (source commun) and Ms, mis en
cascade, amplifient le signal d’entrée. En connectant les 2 grilles des deux transistors a travers
Cca, le gain est amplifié deux fois. Cela permet aussi d’utiliser le méme courant de

(gm, +gm;)gm, R,
(gm4 + gdsl + gdsS)

polarisation. Le gain total en mode « single » est donné par : Av =

La capacité en ‘cross-coupling” Cgw entre 1’entree de M; et le drain de Ms neutralise
les capacités parasites des transistors (plusieurs péles), qui limitent la largeur de bande et la

stabilité en haute fréquences du LNTA.
L’étage de contre-réaction, composé par le transistor M, et la résistance Rj, fournit
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I’adaptation d’impédance (100Q différentiel) dans une bande trés large sans aucun effet dans
I’étage du gain. Ainsi, en utilisant cette technique, le gain et le facteur de bruit peuvent étre

sélectionnés indépendamment de la valeur de I’impédance d’entrée.

Architecture du LNA avec la technique ‘Capacitive Cross-Coupling’, réf [52]

Le LNA, en utilisant 1’architecture ‘capacitive cross-coupling’, est dévoilé dans la
figure 111.6. L’adaptation d’impédances (1/2gm=50Q) est effectuée en ajustant la largeur W et
le courant de polarisation des transistors M; et M,. Les capacitances C; et C, sont couplés
entre les 2 entrées différentielles respectivement pour annuler le bruit des transistors M; et M,
(mode commun). Les inductances L; et L, son implémentées a I’extérieur et résonnent avec la
capacitance grille-source (Cgs) a la fréquence d’intérét. Les transistors M3 et M, améliorent
I’isolation reverse du LNA. Les transistors Ms, Mg, M7 et Mg sont utilisés comme résistance

tres grande afin d’isoler le signal d’entrée du circuit de polarisation.
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Figure 111.6 : Architecture ‘Capacitive Cross-Coupling
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Nous montrons ci-dessous un tableau comparatif des architectures de LNA large bande

étudiées :
Paramétres | Réf [38] Réf [44] Réf [45] Réf [49] Réf [51] Réf [52]
Technologie CMOS CMOS CMOS CMOS CMOS CMOS
90nm 0.13um 90nm 90nm 0.13um 0.5um
Fréq (GHz) 08-6 01-6 05-6.2 0-6 1-7 0.9
Gain (dB) 18 14 24.4 17.4 17 12.2
NF (dB) 2.2 4-47 2.1-3.1 2.5 2.4 3
S11 (dB) <-10 <-8.3 N/A N/A N/A N/A
P(MMW)@V | 12.5@2.5V | 16@1.2V | 42@2.7V | 9.8@1.2V | 25@1.4V | 20@2.7V
11P3 (dBm) N/A N/A -2 N/A 4.1 +6.7
Area (mm?) N/A 0.13 0.016 0.0017 0.019 0.2

Tableau I11.1 : Tableau comparatif des architectures de LNA large bande

© 2011 Tous droits réservés.
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Glossaire

1XEV-DO: 1 times Evolution-Data Optimized
IXRTT: 1 times Radio Transmission Technology
3GPP: 3rd Generation Partner Project

3GPP2: 3rd Generation Partner Project 2

ADC: Analogue Digital Converter

AGC: Automatic Gain Control

AMPS: Advanced Mobile Phone Systems

ARIB: Association of Radio Industries and Business
ATIS: Automatic Terminal Information Service
AWS: Advanced Wireless Service

BB: Baseband

BW: Bandwidth

CCSA: China Communication Standards Association
CDMA: Code Division Multiple Access

CEPT: European Conference of Postal and Telecommunications Administrations
CLR: Common Language Runtime

CMFB: Common Mode Feed-Back

CMOS: Complementary Metal Oxide Semiconductor
DAC: Digital Analogue Converter

DC: Direct Current

DCS: Digital Communication System

DSL.: Digital Subscriber Line

DSP: Digital Signal Processing

EDGE: Enhanced Data Rates for GPRS Evolution
E-GSM: Extension of GSM900

ETSI: European Telecommunications Standards Institute
GMSK: Gaussian Minimum Shift Keying

GPRS: General Packet Radio Service

GPS: Global Positioning System

GSM: Global System for Mobile Communications
FDD: Frequency Division Duplexing
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FIIR: Finite and Infinite Impulse Reponse

FM: Frequency Modulation

HSDPA: High Speed Downlink Packet Access
HSUPA: High Speed Uplink Packet Access
IEEE: Institute of Electrical Electronics Engineers
[1P2: Second-Order Intermodulation Intercept Point
[1P3: Third-Order Intermodulation Intercept Point
IMT: International Mobile Telecommunications
IS-41: Interim Standard 41

IS-95: Interim Standard 95

ITU: International Telecommunications Union
LMS: Least-Mean-Square Algorithm

LNA: Low Noise Amplifier

LO: Local Oscillator

LTE: Long Term Evolution

MIMO: Multiple-Input Multiple-Output

MMS: Multimedia Messaging Service

NF: Noise Figure

NMT 450: Nordic Mobile Telephony 450MHz
NMT 900: Nordic Mobile Telephony 900MHz
OFDMA: Orthogonal Frequency Division Multiple Access
PA: Power Amplifier

PCS: Personal Communication Service

P-GSM: Primary GSM900

PSK: Phase Shift Keying

SAW: Surface Acoustic Wave

SC-FDMA: Single Carrier FDMA

SDR: Software Defined Radio

SMS: Short Messaging Service

R-GSM: GSM Railway

RF: Radiofrequency

RX: Receiver

TACS: Total Access Communication System

TDD: Time Division Duplexing
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TDMA: Time Division Multiple Access

TD-SCDMA: Time Division Synchronous Code Division Multiple Access
TIA: Telecommunication Industries Association

TTA: Telecommunications Technology Association of Korea
TTC: Telecommunications Technology Committee of Japan
TS: Time Slot

TX: Transceiver

UMTS: Universal Mobile Telecommunications System
VGA: Voltage Gain Control

VolP: Voice over IP

WAP: Wireless Application Protocol

WCDMA: Wide-band Code Division Multiple Access
WiIMAX: Worldwide Interoperability for Microwave Access
ZIF: Zero Intermediary Frequency
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