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Les systŁmes de tØlØcommunications sans fil ont ØvoluØ de façon rapide depuis une 

vingtaine d�annØe. La conception de ces systŁmes est soumise à de nombreux challenges :  

• le coßt de production, 

• les techniques d�intØgration des composants,  

• l�encombrement etc.  

La technologie monolithique et plus prØcisØment les procØdØs de fabrication de circuits 

silicium (CMOS et BiCMOS) offrent depuis plusieurs annØes une possibilitØ de pallier à ce 

type de difficultØs. Ils permettent aujourd�hui l�intØgration de plusieurs fonctions RF et mixte 

sur une seule puce. 

Malheureusement, la conception de certaines fonctions RF pose encore problŁme. C�est 

le cas des filtres radiofrØquences qui constituent les ØlØments essentiels du systŁme de 

tØlØcommunication GSM. Les exigences demandØes par ces filtres conduisent à Øtudier des 

solutions de filtres actifs, car les structures passives (à cavitØ ou diØlectrique ou à ondes 

acoustiques de surface) ne permettent pas d�avoir de meilleures performances en pertes 

d�insertion, en sØlectivitØ, en encombrement et en accordabilitØ frØquentielle.  

Dans cette thŁse prØparØe avec le soutien contractuel de l�ANR (projet SRAMM 

(SystŁmes de RØception Adaptatifs Multimodes Multistandards)), nous nous sommes 

intØressØs à l�Øtude d�une nouvelle topologie de filtrage actif LC basØe sur l�utilisation d�une 

inductance compensØe à trois inductances couplØes. Notre travail consiste Øgalement à dØfinir 

une mØthodologie de modØlisation des trois inductances couplØes et à utiliser cette derniŁre 

pour la rØalisation d�un circuit LNA filtrant utilisable en bande GSM.  

 

Ce rapport est organisØ en trois chapitres. La Figure 1 prØsente le synoptique de la 

dØmarche suivie dans cette thŁse. 
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Figure 1: Synoptique de la thŁse 

Le premier chapitre est dØdiØ à l�Øtude bibliographique des filtres actifs en technologie 

silicium. Ce chapitre à pour objectif de prØsenter un aperçu des architectures publiØes dans la 

littØrature. Des filtres actifs analogiques continus (Gm-C), filtres actifs rØcursifs et 

transversaux, filtres à inductance active et filtre s actifs LC (Q-enhanced LC) sont prØsentØs en 

Øvoquant leurs avantages et leurs limitations.  

Le deuxiŁme chapitre dØtaille une Øtude thØorique de l�inductance compensØe proposØe, 

ainsi que les diffØrentes Øtapes de modØlisation du transformateur en technologies CMOS 65 

nm et BiCMOS 0,25 �m. La validation de cette Øtude est rØalisØe à travers la conception de 

deux inductances compensØes pour une application dans la bande de rØception du standard 

GSM et UMTS. 

Le troisiŁme chapitre analyse une topologie de filtrage passe bande utilisant 

l�inductance compensØe prØsentØe dans le deuxiŁme chapitre. Cette topologie se base sur le 

principe de transformation d�impØdance entre l�inductance compensØe et les impØdances de 

source et de charge. La conception intØgrØe de cette architecture de LNA filtrant constituØ de 

quatre blocs (LNA1-Filtre1- LNA2-Filtre2) est dØcrite en dØtail. Cette partie inclut l�Øtude du 

report sur substrat d�alumine des fonctions ØlØmentaires (LNA, filtre) et de l�ensemble LNA1-

filtre1-LNA2-filtre2 pour effectuer les mesures. 

Enfin, nous concluons ce manuscrit et prØsentons quelques perspectives à ces travaux.
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Chapitre I :Etat de l�art sur le filtrage actif en 

technologie silicium
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I. Introduction 

Le dØveloppement des systŁmes de communication modernes conduit aujourd�hui à une 

Øvolution importante dans les domaines de l�Ølectronique RF et microonde. Cette Øvolution 

est liØe à plusieurs exigences telles que l�intØgration, le coßt et la fiabilitØ des circuits. 

La fonction de filtrage est une des principales fonctions analogiques utilisØes dans 

l�architecture des systŁmes modernes dont l�optimisation et l�intØgration posent de nombreux 

problŁmes. 

L�amØlioration de cette fonction implique la recherche d�architectures spØcifiques, la 

mise en �uvre de nouvelles mØthodes d�analyse, de c onception et des choix de technologies 

optimisØs. 

Dans ce cadre, nous introduisons ci-aprŁs le rôle et la nØcessitØ des filtres RF dans les 

systŁmes de tØlØcommunications et l�intØrŒt de proposer des solutions alternatives avec des 

filtres entiŁrement intØgrables. 

Nous effectuons ensuite un Øtat de l�art de diffØrents types de filtres actifs 

radiofrØquences et microondes intØgrØs en technologie silicium. 

II. Rôle des filtres RF dans les chaînes de tØlØcommunication  

Une chaîne d�Ømission-rØception de type superhØtØrodyne peut Œtre reprØsentØe d�une 

maniŁre gØnØrale par le synoptique de la Figure �-1. L�antenne permet la rØception des 

signaux, le commutateur permet de commuter entre le canal Ømission et rØception. Dans le 

canal de rØception le filtre RX-RF permet la sØlection de la bande de rØception, 

l�amplificateur faible bruit « LNA» amplifie le signal utile et prØserve le systŁme du bruit. Le 

filtre RX-IF placØ derriŁre le mØlangeur effectue un filtrage à la frØquence intermØdiaire avant 

la conversion en bande de base. Dans l�Ømission, ces filtres sont essentiellement responsables 

de la mise en forme du signal fourni à l�amplificat eur de puissance. 



Chapitre I : Etat de l�art 

           12    

 

 

 

 

 

 

 

 

 Figure I-1 : Architecture superhØtØrodyne d�une chaîne d�Ømission-rØception 

Dans le contexte des applications de tØlØcommunications sans fil multi standards, les 

filtres RF exigent des performances en termes de sØlectivitØ, de linØaritØ et de consommation 

trŁs ØlevØes. L�intØgration de ces filtres RF à hautes performances est un enjeu industriel 

important.  

Actuellement, les filtres passifs non intØgrables tels que les filtres à cavitØs [1], à guides 

d�ondes [2], cØramiques [3] et les filtres SAW (Surface Acoustic Wave) [4] sont trŁs 

largement utilisØs. Ces filtres offrent de trŁs bonnes performances, mais leurs dimensions 

encombrantes et leurs pertes d�insertion reprØsentent un inconvØnient majeur. De plus, ils sont 

difficilement accordables en frØquence.  

Dans ces conditions, les filtres actifs reprØsentent une alternative intØressante vu leur 

facilitØ d�intØgration et la possibilitØ d�Œtre accordables en frØquence. Malheureusement, 

l�utilisation de ces filtres imposent la prise en compte des nouveaux paramŁtres tels que : 

• la stabilitØ, 

• les performances en bruit,  

• la linØaritØ,  

• la consommation, 

 

Afin d�Øtablir l�Øtat de l�art des prØcØdents travaux, nous rØalisons une Øtude 

bibliographique des principaux types de filtres actifs, en analysant leurs utilisations et leurs 

performances. 
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III. Etat de l�art des filtres actifs  

III.1. Introduction 

Plusieurs travaux de recherche ont traitØ du dØveloppement des filtres actifs intØgrØs. 

Dans la littØrature, diffØrentes architectures ont ØtØ proposØes et ØtudiØes. Les paragraphes qui 

suivent dØcrivent les principales catØgories des filtres actifs en relevant leurs limitations et 

leurs avantages.  

III.2. Classification des filtres actifs [5] [6] [7] 

En fonction de l�analyse bibliographique effectuØe, les filtres actifs peuvent Œtre 

regroupØs en quatre catØgories principales : 

� Les filtres actifs analogiques continus (Gm-C), 

� Les filtres actifs rØcursifs et transversaux, 

� Les filtres à inductance active, 

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

Les travaux dØveloppØs dans ce manuscrit concernent la quatriŁme catØgorie, c’est-à-

dire, les filtres actifs LC (Q-enhanced LC). 

III.2.1.  Les filtres actifs analogiques continus (Gm-C) 

Les filtres Gm-C (Transconductance-Capacitor) sont bien adaptØs pour les applications 

à hautes frØquences telles que la vidØo numØrique et le filtrage IF [8] [9] et sont 

principalement destinØs à la rØalisation des filtres d�ordre ØlevØ (≥ 5). Ces filtres sont 

constituØs d�une transconductance Gm associØe à une capacitØ C comme le montre la Figure 

�-2. La fonction de transfert dØpend du rapport Gm/C qui dØtermine les caractØristiques en 

frØquence de ces filtres.  

 

 

 

                                                Figure I-2 : Principe des filtres actifs Gm-C 
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Un exemple de rØalisation de filtre Gm-C d�ordre quatorze ØtudiØ par Zhong Yuan Chang [10] 

est prØsentØ sur la Figure �-3. L�avantage principal de ces filtres rØside dans la possibilitØ de 

pouvoir rØgler la valeur de la transconductance Gm pour compenser les pertes dues aux 

procØdØs de fabrication. Cependant, la limitation principale de ce genre de filtres est qu�ils ne 

peuvent pas Œtre utilisØs à trŁs hautes frØquences (100 KHz à quelques centaines de MHz).  

                                 

                                                      Figure I-3 : RØponse en transmission (S21)  

Le tableau �-1 reprØsente une liste des publications correspondant à cette catØgorie de filtres. 

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

 [11] 2003 [12] 2006 [13]   2007 [14] 2007 [15] 2011 [16] 2011 

FrØquence centrale                       

(MHz) 

1,5~12 800~1400 0,00025-1 80 10-42 2 

Facteur de qualitØ - - -     16~44         -        - 

Ordre de filtre 6 6 5 5 5        5 

Consommation     

(mW) 

15 

Pour 1,8V 

      24,2 

Pour 1,8V 

0,8 

Pour 1,8V 

      66  

Pour 3,3V 

21,6 

Pour 1,8V 

8,82 

Pour 1,8V 

Technologie (�m)        0,18 

CMOS 

TSMC 

0,18 CMOS 

    TSMC 

0,18 CMOS 

     0,25 

BiCMOS 

0,065 

CMOS 

0,18 

CMOS 

RØalisation (mm2) 

 

      0,83 

 

Simulation         0,3     0,36 Simulation 1,36 
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III.2.2.  Les filtres actifs rØcursifs et transversaux 

Les applications de cette catØgorie de filtres sont initialement celles du traitement 

numØriques du signal. Les filtres rØcursifs et transversaux sont rØgis par l’Øquation temporelle 

(�-1) dans  laquelle x(t) et y(t) reprØsentent respectivement les signaux d’entrØe et de sortie du 

filtre. 

� −� −−=
==

P

1p

N

0k
k )�pt(y.pb)�kt(x.a)t(y           (I-1) 

Le premier terme de l�Øquation (�-1) caractØrise la partie transversale du dispositif, 

tandis que le second terme reprØsente la partie rØcursive.  

Pour reprØsenter graphiquement ce type de filtre on utilise gØnØralement un graphe de 

fluence tel que celui prØsentØ sur la Figure �-4. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

       Figure I-4 : Graphe de fluence d�un filtre de type rØcursif et transversale 

 

La rØponse du filtre est obtenue par combinaison de signaux ØlØmentaires retardØs, 

pondØrØs par les coefficients {a k} et {b k}. 

Plusieurs filtres basØs sur ce principe ont ØtØ rØalises à XLIM. Dans la rØfØrence [17], 

l�auteur prØsente un circuit rØcursif d�ordre 1, à frØquence centrale fixe, rØalisØ autour d�une 

structure diffØrentielle remplissant les fonctions d�amplification et de sommation (Figure �-5). 
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 Figure I-5 : Principe du circuit de filtre rØcursif d�ordre 1 

                     

 Figure I-6 : RØponse S21 du filtre 

 Les rØsultats de mesures (cf. Figure �-6) montrent que la bande passante de ce filtre est 

260 MHz. La frØquence centrale est 1,95 GHz et le gain varie entre 5 et 10 dB selon la 

polarisation des transistors. Le facteur de bruit est 4,6 dB et la consommation est de 12 mA.     
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III.2.3.  Les filtres actifs à  inductance active  

L’inductance � passive �  intØgrØe est un composant qui possŁde un facteur de qualitØ 

relativement faible. Cette caractØristique compromet totalement la rØalisation de filtres actifs 

intØgrØs RF trŁs sØlectifs.  

Une des mØthodes de conception des filtres actifs intØgrØs consiste à remplacer 

l�inductance �passive� par un circuit qui gØnŁre un effet inductif. Ces 

circuits sont souvent appelØs inductances actives. La majoritØ des circuits rØalisØs à partir 

d�une inductance active utilisent le principe d�un gyrateur prØsentØ sur la Figure �-7 [18]. Son 

rôle est de prØsenter à son entrØe, une impØdance proportionnelle à l�inverse de son 

impØdance de charge. 

           

                                  Figure I-7 : Inductance active basØe sur le principe d�un gyrateur                                    

L�admittance d�entrØe d�un gyrateur est : 

  

)
GG
C

(�j

1

V

I
Y

2m1m

2

in
in ==                 ( I-2)    

L�Øquation (�-2) montre que le port 2 de la Figure �-7 reprØsente une inductance reliØe à 

la masse de valeur : 

                                                    
2m1m GG

C
L =                                      (I-3)               

A partir du rØglage du Gm1 et Gm2, la valeur de l�inductance active (L) peut Œtre 

modifiØe. Ainsi, un rØsonateur LC peut Œtre rØalisØ en associant le gyrateur à une capacitØ C1 

(cf. Figure I-8).  
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      Figure I-8 : RØsonateur LC  

La frØquence de rØsonance du rØsonateur est donnØe par l�expression suivante : 

        

1C
GG

C
�2

1
f

2m1m

0 =                        (I-4)               

NØanmoins, les principaux dØfauts de ce type de circuit restent toujours le bruit 

important et la non linØaritØ. De plus, le nombre relativement ØlevØ de transistors nØcessaires 

pour la rØalisation de ces montages entraîne une consommation importante.  

III.2.3.1.  Exemples de circuits d�inductance active  

Dans ce paragraphe, nous prØsentons trois exemples de circuits d�inductance active. 

La Figure I-9 prØsente la rØalisation d�une inductance active en technologie 0,18um 

CMOS [19]. L�inductance active est constituØe d�un gyrateur associØ à une rØtroaction 

rØsistive Rf et à un transistor NMOS.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I-9 : Exemple d�un circuit d�inductance acti ve. (a) SchØma de l�inductance active. (b) Facteur de 

qualitØ et valeur de l�inductance.                                          

)b(
)a(
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Les rØsultats de mesure montrent que la valeur de l�inductance est 3,2 nH et le facteur 

de qualitØ est Øgal à 540 à 4,3 GHz. La frØquence de rØsonance de l�inductance active est 5,4 

GHz.  

Un deuxiŁme exemple d�inductance active utilisant le principe d�un gyrateur est 

prØsentØ dans la Figure �-10 [20]. Cette inductance est conçue en technologi e 0,13 �m CMOS. 

Les rØsultats de simulation montrent que cette topologie peut Œtre utilisØe entre 900MHz et 6 

GHz. La valeur de l�inductance varie entre 38nH et 144 nH. Le facteur de qualitØ à 5,75 GHz 

est Øgal à 3900.   

 

Figure I-10 : Inductance active                                           

 

Le troisiŁme exemple d�inductance active est prØsentØ dans la Figure �-11 [6]. Cette 

topologie utilise le principe de transformation d�impØdance en utilisant les transconductances 

des transistors MOS et leurs capacitØs parasites Cgs.  
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 Figure I-11 : Filtre passe-bande à inductance acti ve 

 

 

                                    (a)        (b)              

   

Figure I-12 : (a) valeur de l�inductance. (b) valeur de sa rØsistance de perte 
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Les caractØristiques de l�inductance active sans l�ajout de la capacitØ en l�entrØe Cin 

sont reprØsentØes sur la Figure �-12. Cette inductance à une valeur de 5 nH et sa rØsistance de 

perte est 4,1 � à 2 GHz. Cela donne un facteur de qualitØ de 15,7. Sa frØquence de rØsonance 

est de 3,04 GHz. 

Le problŁme de cette topologie est le faible facteur de qualitØ (Q=15,7). Il est donc 

nØcessaire d�ajouter un dispositif de compensation pour augmenter cette valeur. Ce dispositif 

est appelØ « rØsistance nØgative » que nous allons Øtudier dans le paragraphe suivant. 

Le tableau �-2 montre les performances de quelques circuits d�inductance active. 

 

Tableau I-2 : Inductance active [21] et filtres à i nductance active [22] [23] [24] [25][26] 

 [21] 2011 [22] 2011 [23] 2009 [24]  2005 [25] 2004 [26] 2000 

FrØquence 

centrale (GHz) 

        0,35 2 2,3 ~2,4 2,05~2,45       5,7       1,68 

Facteur 

de qualitØ 

11400 10~148 	350 30~300 	 665 19-250 

Bande 

passante(MHz) 

- 100 - 8~80 - - 

Ordre de filtre - 4         2  6         1 - 

Consommation  

(mW) 

 

        1,8 

Pour 0,8V 

      11,28 

Pour 3,25V 

       5,1 

Pour 2,3V 

4,7 

Pour 1,8V 

4,4 

Pour 1,8V 

 

    24,3 

Technologie        

(CMOS) 

0,18 �m AMS        

0,35�m 

AMS   

0,35�m 

0,25 �m TSMC 

0,18�m 

0,5 �m 

RØsultat 

 

Simulation Simulation Simulation Simulation    Mesure 

   798�m2 

 

Simulation 
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III.2.4.  Les filtres actifs LC à  facteur de qualitØ compensØ (Q-

enhanced LC) 

Comme mentionnØ prØcØdemment, la principale limitation des filtres RF actifs sØlectifs 

est le faible facteur de qualitØ des inductances utilisØes dans les  rØsonateurs du filtre. Afin 

d�augmenter ce facteur de qualitØ, il faut minimiser la valeur de la rØsistance sØrie des 

inductances passives. Plusieurs techniques ont ØtØ utilisØes pour pallier ce problŁme à l�aide 

des mØthodes passives telle que l�ajout d�un �Øcran Ølectrostatique� au dessous de 

l�inductance spirale [27]. Malheureusement, ce facteur de qualitØ reste toujours limitØ à 

une valeur infØrieure à 24 dans la technologie CMOS [28] [29].  

Les filtres actifs LC à facteur de qualitØ compensØ utilisent un dispositif actif qui permet 

de gØnØrer une rØsistance nØgative pour compenser les pertes dans les inductances lors de 

l�intØgration des filtres passifs LC (Figure �-13). Toutefois, l�importante surface occupØe par 

les inductances passives augmente le coßt de production de ce type de filtre. 

                                     

 

 

 

 

 

                    Figure I-13 : Principe de compensation du facteur de qualitØ 

Etant donnØ que cette rØsistance nØgative est associØe en parallŁle avec l�inductance 

spirale formant le rØsonateur, le circuit Øquivalent sØrie qui modØlise l�inductance spirale est 

transformØ en un circuit parallŁle comme montre la Figure �-14.  

 

 

 

Figure I-14 : Transformation d�un circuit rØsonnant sØrie vers un circuit  rØsonnant parallŁle 

 

 

�
�

�
�

Inductance spirale 

 

      Circuit à 

rØsistance nØgative 



Chapitre I : Etat de l�art 

23 

 

 

                                                      

 Avec :                      

                                                         (I-5) 

 

 

Le facteur de qualitØ de l�inductance spirale (Q) est trŁs supØrieur à 1 donc l�Øquation (�-5)  

devient : 

  

 

 

 

 

Pour compenser les pertes de l�inductance spirale la valeur de la rØsistance nØgative 

pour une frØquence donnØe s�exprime par : 

                                            
s

2
s

2

neg R

L�
R

−
=

 

En outre, le facteur de qualitØ à vide d�un rØsonateur RLC parallŁle (Figure �-15) 

s�exprime par : 

 

                                                          

 

                                                                                                            (I-6) 

 

 

 

               Figure I-15 : RØsonateur RLC parallŁle                                  
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En remplaçant Rp (Øquation (�-6)) par sa valeur trouvØe dans l�Øquation (�-5) on 

obtient : 

                                                             0QQ ≈  

Cela montre que le facteur de qualitØ du rØsonateur est pratiquement Øgal au facteur de 

qualitØ de l�inductance seule. La relation entre le facteur de qualitØ du rØsonateur et la bande 

passante a -3dB est illustrØe dans la Figure �-16. Cela montre aussi que logiquement la 

sØlectivitØ du filtre dØpend du facteur de qualitØ du rØsonateur. 

 

 

 

 

 

 

 

  Figure I-16 : Relation entre facteur de qualitØ  Q du rØsonateur et la bande passante à -3dB (B)   

                      

III.2.4.1.  Architectures de rØsistances nØgatives 

Dans la littØrature, nous trouvons que la rØsistance nØgative est rØalisØe à partir de 

quatre types d�architectures.  

La premiŁre architecture (en supposant que l�on utilise un transistor à effet de champ)  

est de type grille commune avec rØtroaction inductive sØrie Figure �-17 (a) ou drain commun 

avec rØtroaction inductive sØrie Figure �-17 (b) [30]. Ce montage permet l�accord en 

frØquence de la rØsistance nØgative à travers la capacitØ Ct. Le fait d�utiliser un seul transistor 

dans cette architecture permet d�avoir une faible consommation du circuit. 

0

0

Q

f
B =
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                                                               (a)   

 

 

 

                                                               

                                                               (b)  

 

Figure I-17 : (a) Grille commune avec rØtroaction inductive sØrie. (b) Drain commun avec 

rØtroaction inductive sØrie 

 

La partie rØelle de l�impØdance de sortie Zout reprØsente la valeur de la rØsistance 

nØgative, et à pour expression 
2

gst
22

m

gstf
2

m

)CC(�g

))CC(L�1(g

++
+−

 (Figure I-17 (b)). La rØsistance 

nØgative est obtenue en choisissant correctement les valeurs de l�inductance L f  et des 

capacitØs Ct et Cgs. 

 

La Figure �-18 prØsente les rØsultats de mesure de la partie rØelle et imaginaire de 

l�impØdance Zout du montage drain commun avec rØtroaction inductive sØrie. Nous 

remarquons d�aprŁs la figure que la rØsistance nØgative est obtenue entre  4,6 à 5,5 GHz. Sa 

valeur maximale est -3,1 Ohm. 

)CCL�CC(�jg

CL�1
Z

tgsf
2

gstm

tf
2

out −++
−=

)CC(�jg

)CC(L�1
Z

gstm

gstf
2

out ++
+−

=



Chapitre I : Etat de l�art 

26 

                

Figure I-18 : Partie rØelle et imaginaire de l’impØdance de sortie du montage drain commun avec 

rØtroaction inductive sØrie 

 

La deuxiŁme architecture est constituØe d�une paire de transistors couplØs (Figure �-19). 

Le rØglage de la rØsistance nØgative est rØalisØ grâce à la source de courant connectØe aux 

sources des 2 transistors. Plusieurs travaux et rØalisations ont ØtØ prØsentØs concernant cette 

architecture en technologie CMOS [31] [32] [33] et bipolaire-BiCMOS [34] [35]. 

 

 

 

 

        

 

                       

        

Figure I-19 : Paire des transistors couplØs rØalisant une rØsistance nØgative 

 

La troisiŁme architecture est reprØsentØe sur la figure �-20 [36]. Elle est composØe d�un 

transistor NMOS associØ à une capacitØ Cs connectØe à la source. Ce type de montage est 

utilisØ dans les applications à bande Øtroite et simple accŁs. 

{ }
2

g
YRe m

in
−=



Chapitre I : Etat de l�art 

27 

 

 

 

 

 

 

                  Figure I-20 : RØsistance nØgative à un seul accŁs et schØma Øquivalente 

 

 La quatriŁme architecture prØsente une technique originale de compensation des pertes 

[37]. La mutuelle inductance M produite par le couplage magnØtique entre deux inductances 

L1 et L2 forme une rØsistance nØgative. Cette rØsistance nØgative compense les pertes de 

l�inductance L1 (Figure �-21).  

                                      

                 

 

 

                             

Figure I-21 : Couplage magnØtique entre deux inductances L1 et L2 

L�impØdance d�entrØe  Zin est donnØe par la relation suivante : 

  

          Et :          )
sinj
(cosAAe
i

i 
j

1

2 +==  

L�expression de Reff  est alors : 

 

M est la mutuelle entre les inductances. A et 
  reprØsentent respectivement le module et 

la phase du rapport entre le courant i2 et le courant i1. Ces deux grandeurs influent directement 

sur la valeur de la rØsistance Reff. La valeur de la rØsistance nØgative est Øgale à : 

                                            
sinMA�R neg =  
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2
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La rØsistance nØgative peut Œtre obtenue lorsque la diffØrence de phase entre le courant 

i1 et le courant i2 est 900 ou 2700.  

L�avantage principal de cette technique est qu�elle  peut Œtre implantØe dans un montage 

simple accŁs ou dans un montage diffØrentiel (Figure �-22). 

 

 

 

 

 

                           

 

                                   (a)                                                                  (b)               

                  Figure I-22 : ImplØmentation du circuit (a) simple accŁs (b) DiffØrentiel  

BasØs sur cette architecture, deux exemples de filtres actifs LC  sont abordØs dans la 

suite. 

III.2.4.2.  Filtres actifs à  rØsistance nØgative 

 Les Figures �-23 et I-24 prØsentent la rØalisation d�un filtre actif intØgrØ d�ordre 3 dont 

la frØquence centrale est de 2368 MHz avec compensation des pertes à travers le couplage 

entre  deux inductances [38]. La rØponse du filtre peut Œtre reconfigurØe grâce au contrôle de 

la valeur des inductances compensØes. La bande passante de ce filtre est 60 MHz et il 

consomme 5,84 mA à 1,8V. Les niveaux d�adaptation d �entrØe et de sortie sont 

respectivement de -11 dB et -15 dB. Ce filtre est conçu en technologie 0,18 �m CMOS. Les 

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

L�avantage principal de ces filtres est la platitude du gain dans la bande passante avec 

une faible perte d�insertion (<1,8 dB). Cependant, la limitation principale est la sensibilitØ à la 

variation des tensions de polarisation des transistors. 
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 Figure I-23 : SchØma du filtre 

 

       

 

 

 

 

 

 

 

 

          

 

 

 

 

 

Figure I-24 : Exemple de filtre actif à rØsistance nØgative.  

(a) RØponse S21. (b) RØponse S11 et S22 

 

)a( )b(
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Un autre exemple rØcent utilisant le mŒme principe est prØsentØ dans la Figure �-25 [39]. 

                      

Figure I-25 : schØmatique du circuit simulant une rØsistance nØgative 

 

L�impØdance d�entrØe de ce circuit est donnØe par l�expression suivante : 

 

 

Avec R1 et R2 correspondant aux pertes rØsistives des inductances L1 et L2. C1 et C2 

reprØsentent les capacitØs de dØcouplage RF. 

Les pertes rØsistives de cette topologie peuvent Œtre compensØes par un choix judicieux de la 

mutuelle M entre les deux inductances et de la valeur de l�inductance L2. 

La Figure �-26 prØsente le filtre d�ordre 2 utilisant le circuit montrØ ci-dessus. La 

frØquence centrale est de 2,65 GHz et la bande passante est 300 MHz. Les mesures de ce 

circuit montrent que ce filtre prØsente une consommation de 2,4 mW et 1 dB de perte 

d�insertion. Ce filtre est conçu en technologie 0,1 8 �m CMOS. Les dimensions du circuit sont 

de 0,7 mm par 0,9 mm. Cette topologie permet d�obtenir l�accordabilitØ frØquentielle par 

l�intermØdiaire des varactors. L�inconvØnient principal de cette topologie est le faible niveau 

de rØjection en hautes frØquences (Figure I-26 (b)). 
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)a(  

 

)b(  

Figure I-26 : DeuxiŁme exemple de filtre actif à rØsistance nØgative.  

                                   (a) SchØma du circuit. (b) rØponse S21 et S11 
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L�architecture de filtre utilisØe dans ce travail de thŁse est basØe sur le principe de 

compensation des pertes à travers le couplage magnØtique entre les inductances. Une Øtude 

bibliographique a permis de mettre à jour deux publ ications utilisant ce principe [40] [41]. 

Contrairement à la plupart des circuits prØsentØs ci-dessus qui  montrent des limitations lors 

de leur utilisation aux radiofrØquences (consommation ØlevØe, bruit important), la solution 

proposØe dans ce manuscrit est basØe sur le principe du couplage magnØtique entre 3 

inductances (Figure �-27). Ceci permet de rØduire les pertes de l�inductance Øquivalente donc 

d�augmenter son facteur de qualitØ.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I-27 : Filtre LC passe bande basØ sur le principe du couplage entre trois inductance 
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L�auteur dans la rØfØrence [40] prØsente un filtre LC d�ordre 1 basØ sur ce principe. 

  

 

 

 

 

 

 

 

                          

 

 

 

 

                                                     Figure I-28 : RØponse S21 et S11 du filtre  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I-29 : RØponse S21 et S11 avec balayage de la frØquence centrale 
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La Figure �-28 montre la fonction de filtrage (S21) et le facteur de qualitØ (Q) qui varie 

de 10 à 180 lorsque le gØnØrateur de tension de polarisation placØ sur la source de transistor 

VQ varie entre 0,7 à 1,5 V. La figure �-29 reprØsente aussi la fonction du filtrage faisant 

apparaitre un balayage frØquentiel de la frØquence centrale. La frØquence centrale varie de 980 

MHz à 1090 MHz. Dans cette bande de frØquence le gain est de 20 dB. 

Ce balayage est commandØ par le rØseau ci-dessous : 

 

 

 

 

 

 

                                                        

                                              Figure I-30 : RØseau du balayage en frØquence 

Ce rØseau est formØ de deux capacitØs Ct1 et Ct2 et d�une rØsistance Rf (cf. Figure I-30). La 

rØsistance Rf est rØalisØe avec un transistor MOS (Mrf ). La tension de polarisation VF contrôle 

la valeur de Rf .  

La Figure �-31 montre les possibilitØs d�implØmentation du transformateur à trois inductances 

couplØes proposØes dans ces 2 articles. 

 

            

 

 

 

 

 

 

 

Topologies proposØs en [40]                                 Topologies proposØs en [41] 

                                                                   Figure I-31 : Topologies proposØes 
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La difficultØ principale pour la conception de ces circuits consiste à optimiser le 

transformateur avec un logiciel d�analyse ØlectromagnØtique tel que Momentum. Les 

inductances doivent avoir des facteurs de qualitØ ØlevØs et Œtre fortement couplØes.  

L�Øtude thØorique de ce type de filtre ainsi le choix de la topologie des trois inductances 

couplØes et le choix du rØseau de balayage en frØquence sont dØtaillØs dans les chapitres qui 

suivent. Un filtre LC à facteur de qualitØ compensØ va Œtre dØveloppØ dans le troisiŁme 

chapitre de cette thŁse en technologie BiCMOS 0,25�m de NXP pour une application GSM 

3G.  

Le tableau �-3 rØsume les performances de filtres actif LC à facteur de qualitØ 

compensØ. 

                                          Tableau I-3 : Filtres actifs LC à facteur de qualit Ø compensØ 

 [33] 2011 [42] 2007 [43] 2003 [44] 2002 [37] 2002 [34] 1996 

FrØquence 

centrale (GHz) 

0,94-1,77 3,67 2,44 1,882 2,14 1,8 

Facteur 

de qualitØ 

- 25-50 - -          - 3-350 

        Bande 

passante (MHz) 

- 35-90 100        150        60 - 

Ordre de filtre 1          6 3 4 3 3 

Consommation 

(mA) 

 

22 

 Pour 2,5V 

72 

Pour 1,8V 

3 

Pour 1.8V 

18 

Pour  3V 

7 

Pour 2,5V 

8,7 

Pour 2,8V 

Technologie 

(�m) 

0,25    

BiCMOS 

0,18            

CMOS 

0,18         

CMOS 

0,25                     

BiCMOS 

0,25                

CMOS 

0,8 

Bipolaire 

RØalisation et 

surface (mm2) 

 

 

 

Simulation 

 

RØalisation     

0,81 

 

Simulation 

 

RØalisation              

7,14 

 

RØalisation    

3,51 

 

RØalisation 

0.38 
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IV. Conclusion 

Dans ce chapitre nous avons prØsentØ le rôle des filtres RF dans une chaine d�Ømission-

rØception. Nous avons Øgalement prØsentØ les avantages et les inconvØnients de diffØrentes  

topologies dØjà dØveloppØes dans le domaine du filtrage actif. Le choix parmi ces topologies 

dØpend des contraintes de filtrage, du gabarit, de la frØquence de travail, du coßt et de 

l�encombrement pour l�application visØe. Toutefois, nous remarquons que la topologie LC à 

facteur de qualitØ compensØ est particuliŁrement intØressante en raison des avantages 

suivants : large bande de frØquence de fonctionnement, faible encombrement et 

consommation rØduite, possibilitØ de rØgler la frØquence centrale. 
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I. Introduction 

L�utilisation, en technologie MMIC d�une inductance  passive dans des structures 

performantes de  filtrage radiofrØquence et microonde rencontre plusieurs problŁmes tels que : 

• La difficultØ de rØaliser des inductances de fortes valeurs, 

• L�impossibilitØ de faire varier "Ølectriquement" la valeur de l�inductance, 

• Sa dimension gØomØtrique importante, 

• L�impossibilitØ de rØaliser des inductances sans pertes (faible facteur de qualitØ). 

Ces derniŁres caractØristiques empŒchent la rØalisation de filtres passifs intØgrØs trŁs 

sØlectifs. Plusieurs techniques ont ØtØ utilisØes pour rØsoudre ces problŁmes prØsentant des 

topologies d�inductances actives (gyrateurs) ou bien des topologies d�inductances compensØes 

(inductances passives compensØes par une rØsistance nØgative). Malheureusement, ces 

solutions montrent toujours des limitations lors de leur utilisation aux radiofrØquences comme 

une consommation en courant ØlevØe et une dØgradation en bruit et en linØaritØ. Ces travaux 

de thŁse portent sur la conception d�une nouvelle mØthode de compensation des pertes à 

travers le couplage magnØtique entre trois inductances qui permet de rØduire les pertes de 

l�inductance Øquivalente et donc d�augmenter son facteur de qualitØ. Cette technique utilise un 

seul transistor commandØ en tension et permet de rØduire la consommation du circuit global. 

Dans la premiŁre partie de ce chapitre, nous prØsentons cette nouvelle topologie 

d�inductance compensØe utilisant un transformateur à trois inductances couplØes, ainsi que le 

dessin du transformateur. 

Dans la deuxiŁme partie, nous dØtaillons la mØthodologie de modØlisation Ølectrique 

dØveloppØe pour le transformateur rØalisØ en technologies CMOS 65 nm et BiCMOS 0,25 �m 

de NXP. 

Enfin, la troisiŁme partie est consacrØe à la recherche des architectures de types passe 

bande utilisant l�inductance compensØe. 
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II. Conception de l�inductance compensØe 

II.1. Principe de fonctionnement 

II.1.1.  Introduction 

La conception de l�inductance compensØe s�inspire des rØfØrences [1], [2] et [3]. Cette 

nouvelle architecture consiste à mettre en �uvre un  transformateur à trois inductances 

couplØes associØ à un transistor de compensation.  

Pour comprendre le principe de fonctionnement de ce circuit, nous commençons par 

Øtudier le concept du couplage entre deux inductances, puis nous analysons l�association 

transformateur-transistor de compensation afin de trouver la condition permettant d�amØliorer 

le facteur de qualitØ de l�inductance compensØe. 

II.1.2.  Concept du couplage entre deux inductances  

Les deux grandeurs caractØristiques qui quantifient le couplage entre deux inductances 

couplØes sont le facteur de couplage k et la mutuelle  inductance M. Pour deux inductances 

couplØes de valeurs  L1 et L2, k et M sont reliØs par la relation suivante : 

                                                             
21LL

M
k =  

Afin de simplifier le calcul, nous supposons que les deux inductances sont identiques de 

valeur L et de rØsistances de pertes R (cf. Figure II-1). 

M , L

L L

R R

i1 i2

 

Figure II-1 : Deux inductances couplØes 
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Les relations entre les courants et les tensions dans les deux branches sont dØfinies: 

        211 i�jMi)�jLR(V ++=          (II-1) 

                                          122 i�jMi)�jLR(V ++=  

L�expression de l�impØdance d�entrØe est alors : 

                                              
1

2

1

1
in i

i
�jMR�jL

i
V

Z ++==     (II-2) 

On pose :                
1

2

i

i
�j� =+    et    kLM =               (II-3) 

En remplaçant (II-3) dans (II-2), l�expression de Z in peut Œtre exprimØe comme suit : 

)k�1(L�j�kL�RZin ++−=               (II-4) 

A partir de (II-4), nous trouvons les expressions de l�inductance effective Leff et la rØsistance 

effective Reff  : 

)k�1(LLeff +=            (II-5) 

�kL�RR eff −=                    (II-6) 

Le facteur de qualitØ à vide Q0 de chaque inductance est Øgal à :  

00 RQ�L
R

�L
Q =�=      (II-7) 

L�expression de la rØsistance effective (II-6) est alors : 

)kQ�1(RR 0eff −=                 (II-8) 

Le facteur de qualitØ effective est donnØ par la relation : 

                        
)kQ�1(R

)k�1(L�
R
�L

Q
0eff

eff
eff −

+==    (II-9) 

A partir de l�expression (II-9), on retrouve les deux conditions pour lesquelles le facteur de 

qualitØ Qeff est maximum : 

  Conditions      � k � Reff et Leff Qeff 

 1 �	0 k	0 0<�< 1
0 )(kQ −  Reff� et Leff� Qeff  � 

 2 �<0 k<0 1
0 )(kQ − <�<0 Reff� et Leff� Qeff  � 

Tableau II-1 : Valeurs de �, k et � pour que Qeff soit maximum 
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II.1.3.  Inductance compensØe à  trois inductances couplØes  

Le schØma de l�inductance compensØe est reprØsentØ sur la Figure II-2. Elle est 

composØe de deux parties. La premiŁre partie est la partie passive constituØe d�un 

transformateur à 3 inductances couplØes L1,Lt et Ls. Pour ce transformateur, k reprØsente le 

coefficient de couplage entre L1 et Lt , k� celui entre L1 et Ls et k�� entre Lt et Ls. La 

deuxiŁme partie est constituØe d�un transistor NMOS dans le cas de la technologie CMOS 

65nm ou bipolaire dans le cas de la technologie BiCMOS QuBIC4X. Ce transistor joue le rôle 

d�une source de courant commandØe par les tensions Vdc1 et Vdc2. De plus, les capacitØs 

«Cdec » sont ajoutØes pour dØcoupler le courant continu. 

                          

Figure II-2 : SchØma de l�inductance compensØe 
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II.1.3.1.  Inductance compensØe utilisant un transistor NMOS 

A l�aide du modŁle petit signal du transistor à effet de champ NMOS illustrØ dans la 

Figure II-3, nous pouvons analyser le comportement petit signal de l�inductance compensØe 

comme montrØ sur la Figure II-4. 

Figure II-3 : SchØma petit signal du transistor NMOS 

 

 

Figure II-4 : Circuit petit signal de l�inductance compensØe  

En analysant le circuit de la Figure II-4, nous pouvons considØrer le circuit comme une 

structure composØe de deux branches (similaire au cas de la Figure II-1). Une branche est 

constituØe de l�inductance principale formØe par L1 et Ls et l�autre est constituØe de 

l�inductance de compensation Lt. 
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Pour dØterminer la partie rØelle (Reff), la partie imaginaire (Leff) ainsi que le facteur de 

qualitØ (Qeff) de l�inductance compensØe, nous supposons que les trois inductances possŁdent 

une valeur identique L (L1=Lt=Ls=L), et une rØsistance de perte identique R (R1=Rt=Rs=R). 

De plus, on suppose nØgligeable le courant de grille du transistor NMOS. 

La tension en entrØe V de la Figure II-4 est donnØe par la relation :                          

tt
"

L
’ i�jMi�jMi)M�j2R2L�j2(V ++++=              (II-10) 

En divisant l�expression (II-10) par le courant iL et en posant 
L

t

i

i
�j� =+ , nous retrouvons 

l�expression de l�impØdance d�entrØe de l�inductance compensØe comme suit : 

)�M�"M’M2L2(�j��M��"MR2
i
V

L

++++−−=          (II-11) 

On a :          kLM = et 
R

�L
Q0 =                                                                (II-12) 

En remplaçant (II-12) dans (II-11), on retrouve l�e xpression finale de l�impØdance effective : 

)k�"k�’k22(L�j)�kQ�Q"k2(RZ 00eff ++++−−=                (II-13) 

Le circuit est donc Øquivalent à une inductance simple accŁs reliØe à la masse. Elle est  

composØe d�une inductance idØale de valeur Leff  en sØrie avec une rØsistance de valeur Reff . 

Les expressions de Leff, Reff et Qeff  sont les suivantes :  

                    )k�"k�’k22(LLeff +++=  

                    )�kQ�Q"k2(RR 00eff −−=  

                            
)�kQ�Q"k2(R
)k�"k�’k22(�L

R
�L

Q
00eff

eff
eff −−

+++==      (II-14) 

A partir de l�expression (II-14), on retrouve la condition pour laquelle le facteur de qualitØ 

Qeff  est maximum : 

        � et � Coef. de couplages       Reff et Leff Qeff 

   Condition     �<0, �<0 k<0, k��<0 et k� 	0    Reff � et  Leff� Qeff  � 

                                   

Tableau II-2 : Condition pour que Qeff soit maximum 
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Pour assurer la stabilitØ du circuit, il faut que le dØnominateur de l�expression (II-14) 

soit toujours positif. Ceci implique que le circuit est stable si � respecte la condition suivante : 

                                      2�kQ�Q"k 00 <+  

)k"k(Q
2

�
0 +

<�        (II-15) 

Les parties rØelle (Reff) et imaginaire (Leff) de l�inductance compensØe sont dØduites de 

l�analyse du montage de la Figure II-5 : 

                                                  effeff
02I

L�jR
1I

1V
11Z +==

=

 

                           

                 Figure II-5 : Inductance compensØe à deux ports 

Afin de concevoir un rØsonateur LC, cette inductance compensØe peut Œtre associØe à 

une capacitØ C. La frØquence de rØsonance f0 du rØsonateur est donnØe par l�expression 

suivante : 

)k�"k�’k22(LC�2

1

CL�2

1
f

eff

0 +++
==     (II-16) 

On remarque d�aprŁs la relation (II-16)  que f0 est fonction du facteur � et ne dØpend pas 

de �. De plus, la rØsistance effective Reff (Øquation II-14) ne dØpend que de �. Donc la 

compensation des pertes est assurØe en faisant varier �. 

 




