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Les figures IV-81 à IV-84 montrent les principaux instruments utilisés pour nos 

mesures de micro-puces.  

 

     

Figure IV-81: Analyseur de réseau différentiel Figure IV-82: Alimentation stabilisée  

Agilent Technologies E5071B 300 KHz-8,5 GHz 
 
 

 

Figure IV-83 : Banc de test sous pointes 
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Figure IV-84 : Agrandissement du banc de test sous pointes                                               
Summit 9000 Cascade microtech 
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XI. Conclusion 
En utilisant une tension de polarisation de 2,7 V, le filtre réalisé présente de bons 

résultats malgré un décalage en fréquence et en gain de la réponse. Cela dû principalement au 

changement de VT des transistors PMOS et NMOS. Ces différences par rapport au cahier des 

charges peuvent être compensées en utilisant les tensions de contrôle Vf (balayage en 

fréquence sur une plage de 1,8 GHz à 2,4GHz) et Vq (balayage en facteur de qualité de 5 à 

40). 

Avec une consommation totale de courant de 8 mA, dont 3,4 mA pour les buffers de 

sortie, on obtient un gain en transmission Sdd21 de 18,5 dB, un facteur de bruit simulé de      

4,2 dB, un point de compression à -1 dB en entrée de -25dBm, et une bande passante à -3 dB 

de  60 MHz. Cette topologie peut être généralisée pour obtenir des filtres d’ordres plus élevés.  
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I. Introduction 
L’analyse des publications dans le domaine du filtrage actif montre que les topologies 

basées sur les circuits LC ont montré leur grand intérêt en terme de performances. 

Le point le plus pénalisant avec ce genre de topologie est principalement le faible 

facteur de qualité des inductances utilisées dans les résonateurs du filtre. 

La solution principale pour augmenter ce facteur de qualité est d’abord technologique 

en utilisant un substrat très résistif. Actuellement, ce genre de substrat devient disponible 

comme la technologie PHILIPS QUBIC+ ou PICS (Passive Integration Connecting 

Substrate). Cette dernière consiste à concevoir des circuits passifs à fort coefficient de qualité 

sur un substrat très résistif et ensuite à les associer aux puces monolithiques des circuits actifs. 

La deuxième solution pour augmenter le facteur de qualité des inductances consiste à 

utiliser une résistance négative comme circuit de compensation. Malheureusement, cette 

compensation a des inconvénients : une consommation de courant élevée, un bruit important  

et un taux de distorsion élevé. 

La solution proposée dans cette perspective est basée sur le principe du couplage 

magnétique entre deux inductances qui permet de réduire l’effet relatif des pertes de la self 

inductance équivalente et donc d’augmenter son facteur de qualité [1-6]. 

L’objectif de ce chapitre est de montrer la faisabilité de ce circuit et d’établir une 

comparaison avec les autres filtres étudiés dans cette thèse. 
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II. Principe du circuit 
 

La figure V-1 représente le schéma de deux inductances couplées. Elle sont 

composées de deux inductances L1 et L2 identiques de valeur L et de facteur de qualité Q0 (V-

1), et de résistances de pertes R1 et R2 identiques et égales à R. M (V-2) est l’inductance 

mutuelle entre ces deux inductances et k est le facteur de couplage. 

 

R
LQ 0

0
ω=        (V-1) 

 
kLM =        (V-2) 

 

 
 

 

Figure V-1 : Deux inductances couplées 
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L’inductance effective Leff1et le facteur de qualité Qeff1 de la première branche ont pour 

expressions : 

 
( )kLLeff α+= 11       (V-3) 

 
( )

( )0
1 1

1
kQ

k
R
LQeff β

αω
−
+=       (V-4) 

 

avec :     
1

2

i
ij =+ βα        (V-5) 

 

Le module et la phase du rapport entre les deux courants i1 et i2 des deux branches (V-

5) influencent directement la valeur de l’inductance et de son facteur de qualité effectifs. 

En associant ces inductances couplées à une capacité C, on peut alors concevoir un 

résonateur ayant un facteur de qualité élevé. 

L’expression (V-4) montre que pour augmenter le facteur de qualité, il faut augmenter 

le couplage k entre les deux inductances, et α partie réelle du rapport des deux courants i1 et i2. 

L’une des solutions d’implémentation est représentée sur la figure V-2. Elle représente 

un filtre premier ordre amplifié par un transistor bipolaire T1. Ce filtre utilise le principe d’une 

inductance compensée par un transformateur.  
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Figure V-2 : Filtre LC passe bande simplifié basé sur le principe du triple couplage 
 

L’inductance principale Ll est connectée directement au transistor bipolaire d’entrée 

pour la fonction d’amplification. Cette inductance est connectée à une capacité C pour former 

le résonateur. 

Pour compenser le facteur de qualité de Ll comme décrit précédemment, on utilise une 

deuxième inductance Lt fortement couplée à L1. Pour assurer la dépendance entre les deux 

courants des deux inductances on connecte Lt au drain du transistor MOS T2 dont la  grille est 
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connectée à Ll. Ce transistor joue le rôle d’une source de courant commandée en tension. Pour 

alimenter l’ensemble du circuit et pour découpler la grille du MOS (T2), on rajoute une 

troisième inductance connectée à l’alimentation Ls.  

On peut voir aussi le circuit comme une structure composée d’une inductance 

principale (Ll et Ls) et d’une inductance de compensation Lt. 

Coupler Ls aux deux inductances Ll et Lt améliore le résultat final mais change les 

expressions de l’inductance effective et de son facteur de qualité. 

L’inductance et le facteur de qualité effectif de ce transformateur à trois inductances 

sont exprimés respectivement par les équations (V-6) et (V-7) [1].  k, k’, k’’ sont les facteurs 

de couplage entre les trois inductances. 

 

( )''2 kkLLeff αα −+=      (V-6) 
 

( )
( )00

1 ''2
''1
QkkQR

kkLQeff ββ
ααω

+−
−+=     (V-7) 

 
Pour avoir une compensation, il est nécessaire de vérifier les conditions suivantes : 

α<0, β<0, k<0, k’<0 et k’’>0. Le filtre passe-bande à une fréquence de résonance f0 donnée par 

l’expression (V-8).  

CL
f

effπ2
1

0 =       (V-8) 

 
La source de tension Vq est utilisée pour changer la transconductance du transistor T2. 

Cette transconductance fait elle-même varier le rapport entre les courants des deux branches 

de Ll et Lt. L’effet de cette variation (élevé sur la variable β et faible sur la variable α [1]) 

permet de contrôler le facteur de qualité par la tension Vq (V-7). Les inductance Le et Lb sont 

utilisées pour réaliser l’adaptation en entrée. Re et Rb sont leurs résistances de pertes 

associées. 
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III. Modélisation du transformateur 
L’une des difficultés de l’implémentation du circuit est la modélisation des 

inductances en Pi ainsi que le couplage entre elles. La figure V-3 montre le modèle d’un 

transformateur à deux inductances.  

 
 

 

Figure V-3 : Modèle du couplage entre deux inductances 
 

L’utilisation de deux inductances pour ce filtre n’est pas suffisante. On utilise donc la 

figure V-4 pour modéliser un transformateur à trois inductances. Dans ce modèle en Pi, on 

représente le couplage magnétique par les facteurs de couplage kij et le couplage électrique 

par les capacités ccij (Tableaux V-1). 
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Figure V-4 : Modèle du couplage entre trois inductances 
 
 
 

Eléments Valeurs 

  

Inductance Ls (P1-P2) :  

L1 2,435 nH 

Rs1 2,7 Ω 

C1 168 fF 

R1 10 KΩ 

  

Inductance Lt (P3-P4) :  

L2 3,42 nH 

Rs2 5,52 Ω 

C2 3,574 pF 

R2 3,146 KΩ 

Eléments Valeurs 
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Inductance Ll (P5-P6) :  

L3 3,89 nH 

Rs3 3,79 Ω 

C3 81,12 fF 

R3 262 Ω 

   

Les couplages magnétiques :    

k’’ ou k12 0,72  

k’ ou k13 -0,47 

k ou k32 -0,47 

   

Les couplages électriques :   

 cc13, cc24 40,12 fF 

 cc14, cc23 225 fF 

 cc51 17,17 fF 

cc52 2,86 fF 

cc53 2,42 fF 

cc54 39 fF 

cc61 2,3 aF 

cc62 4,1 fF 

cc63 33,3 fF 

cc64 0,16 fF 

 
Tableaux V-1 : Valeurs des éléments du modèle du transformateurs  
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IV. Layout de l’inductance 
 

La figure V-5 montre l’une des possibilités d’implantation du transformateur à trois 

inductances. A l’extrémité extérieure, on trouve le blindage. La première inductance Ll est 

formée par deux tours de métallisation entre les accès 5 et 6. Les deux autres inductances Lt 

(accès 3 et 4) et Ls (accès 1 et 2) sont au centre. Elles utilisent deux niveaux de métallisation 

différents, le tout étant de forme symétrique. 

 

Figure V-5 : Layout du transformateurs à trois inductances 
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V. Résultats de simulations 
 

La figure V-6 montre les résultats de simulations du filtre. Avec une consommation de 

18,9 mW (7 mA sous 2,7 V), le filtre a un gain S21 de 18,2 dB, une adaptation en entrée et en 

sortie de -14 dB et -17 dB respectivement. Le facteur de bruit est égal à 2,8 dB pour une 

bande passante de 70 MHz. 
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Figure V-6 : Paramètres S du filtre premier ordre 
 
 

Le point de compression à -1 dB en entrée du filtre (figure V-7) est égal à -28 dBm 

pour une puissance en sortie de -11 dBm. Le filtre présente une dynamique DR élevée de     

142 dB très supérieure à celles des précédents filtres étudiés dans cette thèse. 
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Figure V-7 : Point de compression du filtre 
 

VI. Conclusion 
Le filtre présenté dans ce chapitre LC se base essentiellement sur l’utilisation d’un 

transformateur à trois inductances. Il évite l’utilisation de résistance négative fortement 

génératrice de signaux harmoniques et permet de réduire la consommation globale du filtre. 

Pour résumer, ce filtre du premier ordre consomme 18,9 mW (7 mA sous 2,7 V), 

présente un gain de 18,2 dB avec une adaptation en entrée de -14 dB et -17 dB en sortie. Le 

facteur de bruit vaut 2,8 dB pour une bande passante de 70 MHz. La linéarité est très 

améliorée par rapport aux autres filtres. Le point de compression -1 dB en entrée est égal à     

-28 dBm. La dynamique élevée DR de ce filtre a pour valeur 142 dB. 

La difficulté principale dans la conception consiste à définir sa partie passive et à 

optimiser le transformateur avec un logiciel d’analyse électromagnétique tel que Momentum 

(ADS). Les inductances doivent avoir des facteurs de qualités élevés et être fortement 

couplées entre elles. 
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Depuis longtemps, les filtres actifs analogiques sont utilisés aux basses fréquences. 

Récemment, plusieurs topologies de filtres actifs RF et microonde ont donné lieu à la 

publication d’articles et de thèses. L’émergence de nouvelles topologies associée au progrès 

des technologies intégrées étend le filtrage actif au domaine fréquentiel RF et microonde. 

Cette thèse a pour but de rechercher et de développer des circuits de filtrage actif fonctionnant  

à 2 GHz et utilisant la bibliothèque BiCMOS 0,25 µm QUBIC4 de PHILIPS. 

 

Dans la Tableau 1, nous présentons une synthèse des résultats de tous les circuits 

conçus ou réalisés pendant la thèse. Nous retrouvons les paramètres les plus importants 

comme les paramètres S, le facteur de bruit, la linéarité (point de compression à -1dB), la 

consommation et la dynamique DR (Dynamique Range). Ce dernier paramètre nous permet 

d’avoir une comparaison concrète entre les différentes topologies utilisant la même 

bibliothèque et la même tension d’alimentation.  

 
 

 Chapitre 2  
Filtre à 

inductance 
active 

(simulation)

Chapitre 3 
Filtre à 

couplage LC
 

(mesure) 

Chapitre 4 
Filtre  
LC 

 
(mesure) 

Perspective 
Filtre à 

transformateur
 

(simulation) 
Alimentation 2,7V 

Ordre du filtre 1 4 1 1 

Technologie 0,25µm BiCMOS PHILIPS 

f0 (GHz) 1,95 2 ; 2,25 2   2 

Bande passante ∆f--3dB (MHz) 50 43 ; 70 60   70 

S21 (dB) 21,6 23 ; 25,7 18,5   18,2 

S11, S22 (dB) -13, -18 -10, -6 -9, -15 -14, -17 

Ondulation (dB) / <±0,25 / / 

Point de compression -1 dB  

en entrée (dBm) 

-58 -41 
 

-25   -28 

Point de compression -1 dB  

en sortie (dBm) 

-37 -16 -6  -11 

Consommation /pole mA 30 8  8 7  
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Surface/pole (mm²) 0,765 0,229 1,57 / 

Facteur de bruit (dB) 6 4,4  4,2 2,8  

Balayage fréquence  

centrale (GHz) 

0,7 à 2 / 1,8 à 2,5   / 

Balayage facteur de qualité 22 à 53  /  5 à 40  / 

La dynamique DR (dB) 109,4 130,6; 127,9  145,3 142 

Tableau 1 : Synthèse des filtres étudiés et réalisés 
 

Le premier filtre conçu est basé sur le principe de l’inductance active. Ce concept est 

très avantageux en terme de surface silicium occupée. Cette inductance variable sur une 

grande plage de valeur permet d’obtenir un balayage en fréquence centrale du filtre très 

important. En revanche, ce filtre n’a pas été réalisé à cause de sa consommation, et de son 

facteur de bruit élevés ainsi que par sa linéarité limitée. On remarque que sa dynamique de 

109,4 dB. est la plus faible de tous les circuits étudiés. 

Afin d’améliorer la linéarité et le facteur de bruit, nous nous orientons vers une 

topologie basée sur les circuits LC. Ce circuit différentiel est composé par quatre résonateurs 

couplés à l’aide de transistors NMOS pour constituer un filtre du quatrième ordre. Ce filtre 

montre de bonnes mesures de filtrage malheureusement associées à des problèmes de  

modélisation et d’édition du layout. La dynamique est plus importante de celle du premier 

filtre est vaut 130,6 dB. 

 Le troisième circuit est un filtre LC différentiel de premier ordre. Il se compose d’un 

amplificateur, d’un résonateur LC, d’un convertisseur d’impédance et d’une résistance 

négative. Ce filtre a nécessité une analyse électromagnétique très rigoureuse. La dynamique 

de ce filtre est égale à 145,3 dB. 

Le quatrième circuit est présenté comme une perspective aux travaux de cette thèse. 

Au sein du filtre LC intégré est utilise un transformateur passif composé de trois inductances. 

Ce circuit n’utilise pas de résistance négative pour compenser les pertes qui dégrade 

généralement la linéarité totale du filtre. On remarque que sa dynamique est égale à 142 dB. 
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La figure AI-1 représente la schématique du filtre différentiel utilisant deux 

inductances actives. Le Tableau AI-1 résume les valeurs des éléments qui composent 

l’ensemble du filtre actif avec la résistance négative et l’amplificateur. 

 

Figure AI-1 : Filtre différentiel utilisant deux inductances actives 
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Eléments Valeurs 

  

Inductance active :  

T1-1, T1-2 (Rf nmos) 5 x (W= 20µ, L= 0,25µ, NG* = 2 segments) 

T2-1, T2-2 (Rf nmos) 4 x (W= 60µ, L= 0,25µ, NG = 2 segments) 

T3-1, T3-2 (Rf nmos) 1 x (W= 20µ, L= 0,25µ, NG = 2 segments) 

T4-1, T4-2 (Rf nmos) 4 x (W= 32µ, L= 0,25µ, NG = 2 segments) 

T5-1, T5-2 (Rf nmos) 8 x (W= 100µ, L= 0,25µ, NG = 2 segments) 

Cin1, Cin2 (CapMIM) 2 x 0,82 pF (12,8µ x 12,8µ) 

Vq 1V 

Vg3-1, Vg3-2 1,8V 

Vf -1, Vf -2 1V 

  

Amplificateur :  

L1, L2 (fichier de paramètre S) Deux inductances de 2 nH fortement couplées 

Q1-1, Q1-2 (BJT Pa) 1 x (W= 500m, L= 30µ, NE** = 2 seg) 

Q2-1, Q2-2 (BJT Pa) 1 x (W= 500m, L= 50µ, NE= 4 segments) 

Rp2-1, Rp2-2 (resPN) 150 Ω (W= 3,7µ, L= 2,275µ) 

Rl+, Rl- (resPN) 2500 Ω (W= 3,7µ, L= 41,95µ) 

Rd1-1, Rd1-2 (resPN) 55 Ω (W= 3,7µ, L= 0,65µ) 

Ic2 (Source de courant Rf nmos) 4 x (W=35µ, L=0,25µ, NG = 2 segments) 

Ic1 (Source de courant Rf nmos) 4 x (W=20µ, L=0,25µ, NG = 2 segments) 

Capacité de découplage entrée (CapMIM) 2 // 4,5 pF (30µ x 30µ) 

  

Résistance négative :  

Tn-1, Tn-2 (Rf nmos) 1 x (W= 35µ, L= 0,25µ, NG = 2 segments) 
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Buffer de sortie :  

R3-1, R3-2 (resPN) 2//110 Ω (W=3,7µ, L=1,6µ) 

Rd2-1, Rd2-2 (resPN) 2//400 Ω (W=3,7µ, L=6,475µ) 

Mout1, Mout2 (Rf nmos) 4 x (W=25µ, L=0,25µ, NG = 2 segments) 

Cout1, Cout2 (CapMIM) 6 x 4,5 pF (30µ x 30µ) 

Ic3 (Source de courant Rf nmos) 1 x (W=20µ, L=0,25µ, NG = 2 segments) 

Vcc 2,7 V 

Capacité de découplage tension 
(CapMIM Pour filtrer les parasites du Vdd) 

8 x 2 pF (20µ x 20µ) 

Diodes de protection antenne sur toutes les 
grilles des Nmos 

1x (AntProtP pour le Vdd et 
AntProtN pour le GND) 

 

Tableau AI-1 : Valeurs des éléments du filtre actif 
 

* Nombre de segments de grille 

** Nombre de segments d’émetteur. 
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I. Introduction 
Les paramètres S sont classiquement définis pour des circuits (à accès physique 

simple) à deux accès [1-2]. Bockelman est l’un des premiers à développer une définition 

rigoureuse des paramètres S pour les circuits différentiels très utilisés dans les systèmes de 

communication [3]. 

Cette annexe explique la transposition des paramètres S standard des systèmes à accès 

simples aux systèmes à accès différentiels. Cette transposition des paramètres S dite en "mode 

mixtes" permet de décrire les opérations en mode différentiel et commun, ainsi que la 

conversion entre les deux modes. 

II. Paramètres S différentiels 
Pour caractériser le circuit différentiel à quatre accès de la figure AII-1 on définit la 

matrice associée : 





































=



















2

1

2

1

44434241

34333231

24232221

14131211

2

1

2

1

a
a
a
a

SSSS
SSSS
SSSS
SSSS

b
b
b
b

  

 

 

Figure AII-1 : Circuit différentiel 
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Les paramètres S ne caractérisent pas directement le comportement différentiel du 

circuit (ou le comportement en mode commun), car chaque accès inclut la réponse simultanée 

des deux modes en même temps. 

Bockelman et d’autres chercheurs [3] ont introduit un système appelé "Modes mixtes". 

La technique consiste à faire un changement de base dans l’espace des signaux à l’aide d’une 

matrice de passage. Cette même matrice permet de déterminer la matrice S du dispositif dans 

la base des modes mixtes. 

 

Les modes commun et différentiel peuvent être définis comme suit (AII-1 à AII4) :  

211 vvvd −=  et  
2

21
1

vvvc
+=      (AII-1) 

2
21

1
iiid

−=  et  211 iiic +=     (AII-2) 

432 vvvd −=  et  
2

43
2

vvvc
+=      (AII-3) 

2
43

2
iiid

−=  et  432 iiic +=     (AII-4) 

 
Dans les équations (AII-5 à AII-8), Vdn et Vcn sont les tensions différentielles et 

communes, Idn et Icn sont les courants différentiels et communs. Zdn (AII-9), Zcn (AII-10) sont 

les impédances caractéristiques en modes différentiel et commun. Tous ces paramètres 

correspondent à l’accès n. 

)Re(2 dn

dndndn
dn Z

Ziva +=       (AII-5)                        

)Re(2 dn

dndndn
dn Z

Zivb −=       (AII-6) 
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)Re(2 cn

cncncn
cn Z

Ziva +=       (AII-7) 

)Re(2 cn

cncncn
cn Z

Zivb −=       (AII-8) 

 

02Z
I
V

Z
d

d
d ==                                (AII-9) 

2
0Z

I
V

Z
c

c
c ==       (AII-10) 

 
Avec les équations (AII-5 à AII-8), les paramètres S mixtes peuvent être définis 

comme suit : 


















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


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
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

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
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
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d
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a
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a
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SS
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b
b
b
b

  (AII-11) 

 

Sddij sont les paramètres S du mode différentiel, Sccij les paramètres S du mode 

commun. Les termes Sdcij sont les paramètres de conversion du mode commun vers 

différentiel, et inversement les termes Scdij sont les paramètres de conversion du mode 

différentiel vers le mode commun.   

En prenant les définitions de vd, vc, id, et ic des équations (AII-1 à AII-4) et en les 

utilisant dans les équations (AII-5 à AII-8), avec Zd égale à 2Z0 (AII-9), on retrouve les 

relations suivantes (AII-12 à AII-15) :  
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2
21

1
aaad

−=   et  
2

21
1

aaac
+=    (AII-12) 

2
21

1
bbbd

−=   et  
2

21
1

bbbc
+=    (AII-13) 

2
43

2
aaad

−=   et 
2

43
2

aaac
+=    (AII-14) 

2
43

2
bbbd

−=   et 
2

43
2

bbbc
+=    (AII-15) 

 

D’une façon plus représentative, on exprime les équations (AII-12 à AII-15) sous 

forme matricielle (AII-16 à AII-17) : 

stdmm Maa =         (AII-16) 

et  stdmm Mbb =        (AII-17) 

Dans les équations (AII-16) et (AII-17), l’exposant "mm" représente le mode-mixte, et 

l’exposant "std" représente les paramètres standard, la matrice "M" est donnée par l’équation 

(AII-18). 



















−
−

=

1100
0011
1100

0011

2
1M      (AII-18) 

 

Si on applique la conversion de astd et bstd à amm et bmm (AII-16) et (AII-17) à la 

définition des paramètres S à accès simple, on retrouvons l’équation suivante [3, 5]:  

1−= MMSS stdmm     

M-1 est la matrice de passage. 
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Les équations des paramètres S en modes mixtes sont :  

Mode DD : )(
2
1

2221121111 SSSSSdd +−−=  )(
2
1

2423141312 SSSSSdd +−−=  

 
)(

2
1

4241323121 SSSSSdd +−−=
 

)(
2
1

4443343322 SSSSSdd +−−=  

Mode CD : 
)(

2
1

2221121111 SSSSScd −+−=  )(
2
1

2423141312 SSSSScd −+−=  

 
)(

2
1

4241323121 SSSSScd −+−=
 

)(
2
1

4443343322 SSSSScd −+−=
 

Mode DC : 
)(

2
1

2221121111 SSSSSdc −−+=  )(
2
1

2423141312 SSSSSdc −−+=  

 
)(

2
1

4241323121 SSSSSdc −++=  )(
2
1

4443343322 SSSSSdc −−+=  

Mode CC : 
)(

2
1

2221121111 SSSSScc +++=  )(
2
1

2423141312 SSSSScc +++=  

 
)(

2
1

4241323121 SSSSScc +++=  )(
2
1

4443343322 SSSSScc +++=  
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I. Introduction 
Au cours des nombreuses étapes du procédé de fabrication CMOS ou BiCMOS, des 

particules chargées sont utilisées par exemple pour la gravure plasma. Ces particules 

s’accumulent sur les surfaces conductrices et produisent des champs électriques élevés à 

travers les grilles des transistors MOS. Elles introduisent des changements de 

caractéristiques et dans certains cas elles peuvent provoquer la destruction du MOS. 

Pour éviter de tels phénomènes, des règles d’antennes sont introduites sur le layout 

[1]. Ces règles spécifient le rapport maximal entre la surface conductrice susceptible de 

collecter des charges et la surface de la grille connectée au même nœud électrique. 

Afin de garder ce rapport inférieur à une certaine limite et éviter le phénomène 

antenne, le nœud conducteur est connecté à une zone active qui réagit comme une diode, de 

manière à éliminer les charges accumulées. 

Le rapport maximal antenne est de l’ordre de 300 : 300≤
∑

=
grille

onmétalisati

A
A

A  

 

II. Méthodes de protection contre les problèmes d’antennes 
Quand le rapport A dépasse cette valeur limite, deux méthodes sont proposées pour 

protéger les transistors MOS dans les circuits. La première méthode consiste à redessiner le 

layout autour du MOS avec des ponts (Vias) vers les couches de métallisation les plus élevés 

lorsque cela est possible. Il est clair que les couches les plus basses (M1) sont les plus 

vulnérables aux charges, car elles sont fabriquées au début. Cette méthode peut 

considérablement réduire le rapport A. 
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La deuxième méthode consiste à utiliser des diodes de protection. Dans notre cas, et comme 

illustré sur la figure ‎II-1, nous utilisons AntProtP et AntProtN de la bibliothèque Qubic4 pour 

dévier toutes les charges indésirables. Ce type de protection est très efficace mais peut 

dégrader certaines caractéristiques du circuit comme le bruit. Elles doivent être pris en 

compte. Ces diodes sont aussi utilisées avec les pads (Accès du circuit). 

 

 

Figure II-1 : Protection antenne avec des diodes 
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Pour l’extraction du modèle en Pi d’une inductance à partir de ses paramètres S, on 

utilise le schéma de la figure IV-1. 

 

 

Figure IV-1 : Modèle en Pi en blocs d’admittance 
 

 

Les paramètres Y de la figure IV-1 sont : 
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Pour résumer :   

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YYY
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Au final :   
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Depuis les dernières expressions de Y1, Y2 et Y3, on peut changer les expressions des 

branches de la figure IV-1 pour donner les expressions de la figure IV-2 : 

 

 
 

 

Figure IV-2 : Modèle en Pi équivalent en paramètres Y 
 
 
La conversion entre paramètres S et Y est la suivante en supposant que le circuit est adapté à 
50Ω : 
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Si on veut remplacer les blocs d’admittances par des éléments discrets, on doit trouver 

une équivalence,  par exemple : 
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Conclusion 

 

A partir des paramètres Y d’une inductances pris à une seule fréquence nous pouvons 

avoir six équations, a partir de ces équations nous retrouvons les six variables qui composent 

le modèle en Pi comme illustré par la figure IV-3 : 
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Figure IV-3 : Modèle en Pi en éléments discrets 
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Le Tableau AV-1 résume les valeurs des éléments qui composent l’ensemble du filtre 

actif (figure AV-1). 

 

 

 

 

Figure AV-1: Circuit simplifié du filtre différentiel compensé 
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Éléments Valeurs 

Résonateur :  

Rs+, Rs- (resPN) 5,365 Ω (W=90µ, L=1,925µ) 

C1+, C1-, C2+, C2- (VaricapB) 1,762 pF (33,5µ x 33,5µ) 

M1+, M2+ M1-, M2- (Rf nmos) 2 x (W= 4µ, L= 0,25µ, NG* = 2 segments) 

Vk1, Vk2 (Sources de courant Rf nmos) 2 x (W= 25µ, L= 0,25µ, NG= 2 segments) 

  

Amplificateur :  

Q+, Q- (BJT Pa) 1 x (W= 500m, L= 9µ, NE** = 4 segments) 

Min+, Min- (Rf nmos) 4 x (W= 40µ, L= 0,25µ, NG = 2 segments) 

Rb+, Rb- (resPN) 661,4 Ω (W= 4µ, L= 11,8µ) 

Rl+, Rl- (resPN) 117,5 Ω (W= 4µ, L= 1,875µ) 

Vdcin (Source de courant Rf nmos) 4 x (W=25 µ, L=0,25 µ, NG = 2 segments) 

  

Résistance négative d’entrée :  

Mnin+, Mnin- (Rf nmos) 2 x (W= 22,9µ, L= 0,25µ, NG = 2 segments) 

Vqin (Source de courant Rf nmos) 3 x (W= 40µ, L= 0,25µ, NG = 2 segments) 

  

Résistance négative de sortie :  

Mnout+, Mnout- (Rf nmos) 2 x (W= 32µ, L= 0,25µ, NG = 2 segments) 

Vqout (Source de courant Rf nmos) 1 x (W= 40µ, L= 0,25µ, NG = 2 segments) 

  

Buffer de sortie :  

Rlout+, Rlout- (resPN) 50 Ω (W=40µ, L=8,825µ) 

Mout+, Mout- (Rf nmos) 4 x (W=25µ, L=0,25µ, NG = 2 segments) 

Vdcout (Source de courant Rf nmos) 1 x (W=25µ, L=0,25µ, NG = 2 segments) 
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Capacité de découplage entrée et sortie 
(CapMIM) 

2 x 5 pF (31,65µ x 31,65µ) 

Éléments Valeurs 

  

Alimentation Vdd 2,7 V 

Capacité de découplage tension 
(CapMIM Pour filtrer les parasites du Vdd) 

6 x 4,5 pF (30µ x 30µ) 

Diodes de protection antenne sur toutes les 
grilles des NMOS 

1x (AntProtP pour le Vdd et 
AntProtN pour le GND) 

 
Tableau AV-1 : Valeurs des éléments du filtre actif 

 

* Nombre de segments de grille 

** Nombre de segments d’émetteur  

Le Tableau AIV-2 résume les valeurs des éléments passifs qui constituent les 

inductances des résonateurs, les inductances d’adaptation ainsi que le couplage magnétique 

entre elles (figure AV-2). 
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Figure AV-2 : Modélisation des couplages entre les inductances 

 
Éléments Valeurs 

L1+, L1-, L2+, L2- 2,34 nH  

Rs1+, Rs1-, Rs2+, Rs2-  8 Ω 

C11+, C12+, C11-, C12- 50,8 pF  

R11+, R12+, R11-, R12-  26,6 kΩ 

C21+, C22+, C21-, C22- 52,9 pF  

R21+, R22+, R21-, R22-  25 kΩ 

L1in+, L1in-  3 nH 

Rsin+, Rsin- 1,63  Ω 

C1in+, C1in+ 141 fF  

R1in+, R1in+ 107  Ω 

C2in+, C2in+  111 fF 

k3, k4 -3,8x10-4 
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k1, k2 6x10-3 et 3x10-3 

k5, k6 -5x10-4  

k7, k10  -0,2x10-3 

k8, k11  0,14x10-3 

k9, k12 6x10-3  

k13, k14  -2x10-3 

k15  0,47x10-3 

 
Tableau AV-2 : Valeurs des éléments passifs des modèles d’inductances 

 



 

 



 

 

ANNEXE VI 
 

SIMULATION ET MODELISATION 

DES INDUCTANCES 

 



 

 



Annexe VI : Simulation et modélisation des inductances 
 

 

268

I. Introduction 
Dans cette annexe, nous expliquons la méthode utilisée pour simuler et modéliser 

inductances du filtre actif.  

Les deux paramètres les plus importants d’une inductance sont sa valeur en Henry, et 

son facteur de qualité (Figure AVI-1). Le facteur de qualité Q (AVI-1) caractérise le rapport 

entre la partie imaginaire et la partie réelle de l’impédance d’une inductance Zl.  

 

)Re(
)Im(

l

l

Z
Z

Q =         (AVI-1) 

 
 

 

Figure AVI-1 : Modélisation série d’une inductance 
 

 

La première étape de notre étude correspond à un choix de modèle pour reproduire le 

comportement électromagnétique réel d’une inductance planaire. Ce modèle doit être simple 

pour faciliter le transfert de paramètres S depuis le logiciel Momentum (ADS Advanced 

Design System) vers le logiciel Cadence.  

 

Dans la littérature, plusieurs types de modélisation sont proposés. Parmi les plus 

populaires, on peut citer le modèle en Pi du premier ordre à deux accès (Figure AVI-2). Ce 

modèle propose une inductance en série avec une résistance qui caractérise les pertes 

métalliques. Aux bornes de ce circuit série, on trouve deux circuits RC série en parallèle. Ces 

circuits RC caractérisent les pertes entre les couches de métallisation et le substrat. Le premier 

ordre du modèle est justifié dans nos conceptions par la petite bande passante de 65 MHz 

utilisée à 2 GHz. 
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Plusieurs chercheurs ont étudié de plus près les inductances sur plusieurs substrats et 

avec différentes géométries (circulaires, carrées, rectangulaires, etc...).  

L’inductance rectangulaire montre des pertes supérieures à celles de l’inductance carrée en 

raison de sa forme. 

 

 

Figure AVI-2 : Modélisation en Pi d’une inductance 
 

 

Les formes les plus adéquates en terme de facteur de qualité sont les géométries 

circulaires. Elles confinent mieux l’énergie au centre de l’inductance et occupent moins de 

superficie. 

Avec Momentum, plusieurs dessins ont été testés et plusieurs constatations ont été 

faites. La première remarque est que le facteur de qualité des inductances en forme circulaire 

ne dépasse que de quelques pourcents celui des inductances en forme carrée, pour une 

superficie identique.  

La deuxième remarque concerne le dessin de la forme circulaire qui prends du temps et n’est 

pas facile à modifier.  

La troisième remarque concerne le temps de simulation important car la richesse du dessin en 

courbures implique un maillage fin et dense. 

Tous ces facteurs encouragent à s’orienter plutôt vers le développement des inductances 

carrées. La  figure AVI-3 illustre une inductance symétrique carrée. Cette symétrie est très 

appréciée en particulier dans les circuits différentiels. 
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Figure AVI-3 : Inductance symétrique carrée 
 

Le tableau AVI-1 présente les premiers résultats avec l’inductance de la figure AVI-3. 

On remarque des valeurs négatives des résistances séries Rs. Il faut toutefois garder présent à 

l’esprit que ce ne sont pas des valeurs physiques mais juste une modélisation qui reflète les 

paramètres S de la globalité de l’inductance. 

 

freq L R1 R2 r C1 C2   real(Z11) imag(Z11) Leq Qeq 

0,00 0 1,4E+11 1E+11 4,27 0 0   4,27 0,00 0 0,00 
0,40 8,10E-09 221,81 209,93 4,40 1,42E-13 1,43E-13   4,48 20,48 8,15E-09 4,57 
0,80 8,05E-09 217,69 213,74 4,64 1,41E-13 1,42E-13   5,09 41,57 8,27E-09 8,17 

1,20 8,01E-09 216,64 214,25 4,72 1,40E-13 1,42E-13   6,28 64,03 8,49E-09 10,19 
1,60 7,97E-09 215,98 214,17 4,39 1,39E-13 1,41E-13   8,51 88,69 8,82E-09 10,42 

2,00 7,94E-09 215,44 213,92 3,40 1,38E-13 1,40E-13   12,50 116,39 9,26E-09 9,31 
2,40 7,93E-09 214,57 213,24 1,49 1,37E-13 1,38E-13   19,34 148,08 9,82E-09 7,66 
2,80 7,95E-09 213,71 212,51 -1,60 1,35E-13 1,36E-13   30,81 184,82 1,05E-08 6,00 

3,20 8,00E-09 212,84 211,74 -6,14 1,33E-13 1,35E-13   49,71 227,65 1,13E-08 4,58 
3,60 8,07E-09 211,94 210,93 -12,44 1,31E-13 1,33E-13   80,62 277,13 1,23E-08 3,44 

4,00 8,18E-09 211,01 210,08 -20,87 1,29E-13 1,31E-13   130,82 332,17 1,32E-08 2,54 

Tableau AVI-1 : Valeurs des éléments du modèle Pi, Leq et Qs 
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II. Modèle en Pi du premier ordre en bande étroite 
Dans cette partie, nous allons étudier le modèle en Pi du premier ordre utilisé dans nos 

conceptions, ses performances ainsi que ses limitations. 

Le circuit électrique du projet est développé sur Cadence, mais les modélisations des grandes 

lignes et inductances sont toujours développées en utilisant Momentum. L’un des moyens les 

plus simples pour transférer les caractéristiques de ces modules d’un outil à un autre est 

d’utiliser directement les paramètres S. Le bloc de paramètres S doit avoir un nombre d’accès 

qui correspond à ceux de la structure et doit aussi couvrir une large bande de fréquence. 

L’avantage de cette méthode est qu’elle reflète le comportement électromagnétique exact de 

la structure simulée. 

 

Pour l’étude, deux outils de simulation complètement différents sont utilisés : 

Momentum en régime fréquentiel et Cadence en régime temporel. 

Bien que Cadence puisse donner des résultats fréquentiels, il n’est pas complètement adapté 

pour travailler avec des blocs de paramètres S intégrés à ces circuits. Avant de commencer 

toute simulation, il est toujours nécessaire de transformer les données de chaque bloc 

fréquentiel en temporel. On peut expliquer cette opération par une interpolation des données, 

puis par une  transformation de Fourier inverse. Afin de couvrir tout le spectre fréquentiel du 

filtre, Cadence a besoin d’un nombre très important de points de fréquence. 

Cette exigence de transformation oblige à simuler les inductances de 0 Hz à au moins    

6 GHz sur Momentum. Avec un pas réduit, la consommation en terme de temps est trop 

importante, et dépasse parfois 48 heures. Le fait d’utiliser un spectre fréquentiel réduit permet 

d’avoir les paramètres S globaux du circuit électrique sur Cadence. En revanche, ceci a aussi 

pour conséquence de très mauvaises performances en bruit (NF) et souvent une non-

convergence pour les analyses fort signal. Pour ces raisons, il est nécessaire d’utiliser le 

modèle en Pi. 

Le modèle en Pi du premier ordre illustré dans le tableau AVI-1 est intéressant par sa 

simplicité. La modélisation est ici faite pour plusieurs fréquences. Le nombre réduit de six 

valeurs d’éléments qui compose le modèle en Pi (Ls, Rs, R1, R2, C1, C2) facilite le transfert de 

Momentum vers Cadence (Les six variables sont obtenues à partir des parties réelles et 

imaginaire de Y11, Y21 et Y22).  
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La question qui se pose à ce stade est : « Si nous extrayons le modèle en Pi à partir 

d’une seule fréquence (2 GHz), sur quelle bande de fréquence ce modèle peut-il nous refléter 

le comportement des lignes et des inductances ? » 

Pour étudier les limitations du modèle, nous comparons les paramètres S de l’inductance 

initiale (Figure AVI-3) pour une plage de fréquence réduite à 20 % (1,8 GHz -2,2 GHz) avec 

les paramètres S de son modèle en Pi à 2 GHz. Puis, nous effectuons de nouveau la procédure 

pour une bande de fréquence encore plus large. 

 
Le tableau AVI-2 résume les erreurs maximales entre les simulations en paramètres S 

et celles issues des modèles en Pi de 1,8 GHz à 2,2 GHz. Ces erreurs sont définies comme les 

valeurs absolues des différences entre les courbes de simulations et les modèles en Pi par 

rapport aux simulations. Les erreurs maximales ne sont pas très critiques : en module, elles ne 

dépassent pas 0,55 % et en phases 0,8 %. Ces résultats justifient la validation du modèle en Pi 

dans cette bande de fréquence. 

Nous comparons aussi les erreurs de l’inductance et du facteur de qualité équivalent (Figure 

AVI-1). Les figures AVI-12  et AVI-13 représentent la valeur de l’inductance et le facteur de 

qualité respectivement, ainsi que leurs courbes d’erreur.  

On remarque que l’erreur de la valeur d’inductance est très faible (0,08 %). En revanche, 

l’erreur du facteur de qualité est de 8 %. Ces résultats valident le modèle pour cette bande de 

fréquence étroite.  

 
Erreurs entre paramètres S Module Phase 

S11 (Figures AVI-4  et AVI-5) < 0,45 % < 0,8 % 

S12 (Figures AVI-6 et AVI-7) < 0,55 % < 0,3 % 

S21 (Figures AVI-8 et AVI-9) < 0,55 % < 0,3 % 

S22 (Figures AVI-10  et AVI-11) < 0,45 % < 0,8 %. 

Ls (Figure AVI-12) < 0,08 %  

Qs (Figure AVI-13) <     8 %  

Tableau AVI-2 : Erreurs maximales entre les courbes de simulations et leur modèle 
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Figure AVI-5 : Module de S11 de 
l’inductance simulée, modélisée et 

pourcentage d’erreur 

Figure AVI-4 : Phase de S11 de 
l’inductance simulée, modélisée et 

pourcentage d’erreur 

Figure AVI-6 : Module de S12 de 
l’inductance simulée, modélisée et 

pourcentage d’erreur 

Figure AVI-7 : Phase de S12 de 
l’inductance simulée, modélisée et 

pourcentage d’erreur 
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Figure AVI-8 : Module de S21 de 
l’inductance simulée, modélisée et 

pourcentage d’erreur             

Figure AVI-9 : Phase de S21 de 
l’inductance simulée, modélisée et 

pourcentage d’erreur 

Figure AVI-11 : Module de S22 de 
l’inductance simulée, modélisée et 

pourcentage d’erreur             

Figure AVI-10 : Phase de S22 de 
l’inductance simulée, modélisée et 

pourcentage d’erreur 
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La deuxième étape consiste à élargir la bande de fréquence pour observer l’évolution 

des erreurs. Les figures AVI-14 à AVI-21 présentent les comparaisons de paramètres S ainsi 

que des courbes d’erreurs.   

Le tableau AVI-3 récapitule les différences maximales entre les courbes de 

simulations et celles issues de leurs modèles entre 0,4 GHz et 4 GHz. 

Pour la totalité de la bande de fréquence, on note des erreurs très importantes de modules de 

7,5 % et de phases de 8 %.  

On constate également une différence d’inductance de 22,5% (Figure AVI-22 ), et une 

différence de facteur de qualité de 37,5% (Figure AVI-23). Ces erreurs élevées confirment 

que le modèle n’est valide que pour 20 % de bande passante autour de 2 GHz. 

 
Erreur entre paramètres S Module Phase 

S11 (Figures AVI-14 et AVI-15) < 7,5 %  < 4 % 

S12 (Figures AVI-16 et AVI-17) < 3,25 % < 8 % 

S21 (Figures AVI-18 et AVI-19) < 3,25 % < 8 % 

S22 (Figures AVI-20 et AVI-21) < 7,5 % < 4 % 

Leq (Figure AVI-22) < 22,5 %  

Qs (Figure AVI-23) < 37,5 %  

Tableau AVI-3: Erreurs maximales entre les courbes de simulation et leur modèle 

 

Figure AVI-13 : Ls de l’inductance 
simulée, modélisée et pourcentage 

d’erreur 

Figure AVI-12 : Qs de l’inductance 
simulée, modélisée et pourcentage 

d’erreur 
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Figure AVI-14 : Module de S11 de 
l’inductance simulée, modélisée et 

pourcentage d’erreur             

Figure AVI-15 : Phase de S11 de 
l’inductance simulée, modélisée et 

pourcentage d’erreur 

Figure AVI-16 : Module de S12 de 
l’inductance simulée, modélisée et 

pourcentage d’erreur             

Figure AVI-17 : Phase de S12 de 
l’inductance simulée, modélisée et 

pourcentage d’erreur 
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Figure AVI-18 : Module de S21 de 
l’inductance simulée, modélisée et 

pourcentage d’erreur             

Figure AVI-19 : Phase de S21 de 
l’inductance simulée, modélisée et 

pourcentage d’erreur 

Figure AVI-21 : Module de S22 de 
l’inductance simulée, modélisée et 

pourcentage d’erreur             

Figure AVI-20 : Phase de S22 de 
l’inductance simulée, modélisée et 

pourcentage d’erreur 
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III. Conclusion 
L’utilisation du modèle en Pi du premier ordre est très efficace pour des bandes 

étroites car elle nécessite une simulation électromagnétique à une seule fréquence. Cette 

méthode est valide pour notre application de filtre sous la norme UMTS qui fonctionne à       

2 GHz avec une bande passante de 65 MHz.  

L’utilisation du modèle en Pi est limitée aux simulations préliminaires avec des 

inductances rapportées depuis Momentum et transférées sur Cadence pour le développement 

du filtre. En revanche, la simulation finale sur Cadence doit impérativement utiliser un bloc 

de paramètres S avec une bande passante très large. Rappelons qu’utiliser cette méthode pour 

toutes nos simulations consomme beaucoup de temps, en particulier dans les simulations 

électromagnétique à large bande de fréquences. 

 

Figure AVI-23 : Ls de l’inductance 
simulée, modélisée et pourcentage 

d’erreur          

Figure AVI-22 : Qs de l’inductance 
simulée, modélisée et pourcentage 

d’erreur 
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ANNEXE VII 
 

VALEURS DES ELEMENTS DU 

FILTRE LC DU PREMIER ORDRE  
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Le Tableau AVII-1 résume les valeurs des éléments qui composent l’ensemble du 

filtre actif (Figure AV-1). 

 

 
Figure AV-1 : Filtre actif LC du premier ordre 
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Eléments Valeurs 

  

Résonateur :  

D1, D2, D3, D4 (VaricapB) remplace C1 et C2 8 x 327,5 fF (8µ x 3µ) 

Leff  (Voir le model complet sur le tableau AVII-2) 

Amplificateur :  

Q1, Q2 (BJT Pa) 3 x (W= 500m, L= 18µ, NE** = 3 segments) 

Rd1, Rd2, Rd3, Rd4 (resPN) 4,837 KΩ (W=5µ, L=110µ) 

Rd5, Rd6, Rd7, Rd8 (resPN) 5,364 KΩ (W=5µ, L=122µ) 

Vgap1 ~1V Référence de voltage (Pont de résistances) 

L1, L2 (Inductances de dégénérescence, voir 
le model complet sur le tableau AVII-2) 

5,2 nH sur le schéma aussi. 

TG (Rf nmos) 6 x (W=225 µ, L=0,6 µ, NG = 4 segments) 

Vgap2~1V Référence de voltage (Pont de résistances) 

Capacité de découplage entrée et sortie 
(CapMIM) 

2 x4,5 pF (30µ x 30µ) 

Résistance négative :  

Tn1, Tn2, Tn3, Tn4 (pmos) 1 x (W= 20µ, L= 0,25µ, NG = 5 segments) 

    

Buffer de sortie :  

Tb1, Tb2 (Rf nmos) 2 x (W=20µ, L=0,25µ, NG = 2 segments) 

Tb3, Tb4 (Rf nmos) 1 x (W=25µ, L=0,25µ, NG = 2 segments) 

Capacité de découplage sortie (CapMIM) 2 pF (20µ x 20µ) 

Rb1, Rb2, Rb3, Rb4 (resPN) 8,347 KΩ (W=5µ, L=190µ) 

Vgap1 ~1V Référence de voltage (Pont de résistances) 

Convertisseur d’impédance :  

T1, T2, T3, T4 (Rf nmos) 6 x (W=18µ, L=0,25µ, NG = 2 segments) 
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Alimentation Vdd 2,7 V 

Capacité de découplage tension 
(CapMIM Pour filtrer les parasites du Vdd) 

6 x 4,5 pF (30µ x 30µ) 

Diodes de protection antenne sur toutes les 
grilles des NMOS 

1x (AntProtP pour le Vdd et 
AntProtN pour le GND) 

Tableau AVII-1 : Valeurs des éléments du filtre actif 
 

 

* Nombre de segments de grille 

** Nombre de segment d’émetteur  

 

Le Tableau AVII-2 résume les valeurs des éléments passifs qui constituent 

l’inductance du résonateur, les inductances des dégénérescences et les inductances 

d’adaptation ainsi que le couplage entre elles (Figure AV-2 ). 
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Figure AV-2 : Modélisation des éléments passifs. 
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Éléments Valeurs 

Inductance du résonateur  

Lr 7,45 nH  

Rsr  4,5 Ω 

C1r 134,2 fF  

C2r 132,7 fF 

R1r 171,2 Ω 

R2r 172,4 Ω 

Les deux inductances de dégénérescence  

Ld 4,6 nH  

Rsd  3 Ω 

C1d 246,4 fF  

C2d 218,3 fF 

R1d  114,8 Ω 

R2d 167,2 Ω 

Les deux inductances d’adaptation  

Lr 1 nH 

Rsr  874 mΩ 

C1r 96 fF  

C2r 80 fF 

R1r 172,8 Ω 

R2r 190,5 Ω 

Les couplages entre inductances  

k1  9,4 x10-4 
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k2 -9,4 x10-4 

k3 7x10-3  

k4, k5 0,2 

k6  5x10-2 

k7  31x10-3 

k8 -31x10-3 

 
Tableau AVII-2 : Valeurs des modélisations des éléments passifs. 
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Résumé 
Ces travaux de thèse consistent à concevoir de nouvelles topologies devant remplacer 

les circuits de filtrages classiques par des solutions actives et adaptables pour augmenter les 
performances et réduire les coûts. Les circuits intégrés en silicium sont développés et réalisés 
avec la collaboration industrielle du Centre d'Innovations RF de PHILIPS Semiconducteur à  
CAEN. A partir d'une recherche bibliographique sur le filtrage actif, quatre axes topologiques 
sont sélectionnés et développés pour aboutir à quatre conceptions de circuits intégrés dont 
deux sont réalisés. La première topologie est basée sur le principe de l'inductance active. Ce 
concept est très avantageux en terme de surface occupée et présente un balayage important en 
fréquence centrale. Ce filtre n'a pas été réalisé à cause de sa consommation, de son facteur de 
bruit élevé ainsi que sa linéarité limitée. La deuxième topologie, basée sur le principe du filtre 
LC, a été réalisée. Ce circuit différentiel est composé de quatre résonateurs couplés réalisés à 
l'aide de transistors NMOS afin de constituer un filtre du quatrième ordre. 
Le troisième circuit qui a également été réalisé est un filtre LC différentiel de premier ordre. Il 
se compose d'un amplificateur, d'un résonateur LC, d'un convertisseur d'impédance et d'une 
résistancenégative. Ce filtre a nécessité une analyse électromagnétique très rigoureuse. 
Finalement, un quatrième circuit est présenté comme une perspective à ces travaux de thèse. 
Ce filtre LC intégré utilise un transformateur passif composé de trois inductances, sans circuit 
de compensation de pertes qui dégrade généralement la linéarité totale du filtre. 
 

Summary 
This thesis work consists in designing new topologies in order to substitute the 

traditional passive filtering circuits by active ones. These tunable solutions increase the 
performances and reduce the costs. Silicium integrated circuits are developed and realized by 
an industrial collaboration of RF Innovations Center PHILIPS Semiconductor at CAEN. 
Based on a bibliographical research of active filtering, four topological axes are selected and 
developed to lead to four integrated circuit designs, among which two are realized. The first 
topology is based on the active inductance principle. This design is very advantageous in term 
of occupied surface and presents an important centre frequency tuning band. This filter was 
not realized because of its consumption, of its high noise figure and its limited linearity. The 
second topology is based on the LC filter principle. This realized differential circuit is 
composed of four coupled resonators based on NMOS transistors in order to constitute the 
fourth order. 
The third circuit which has also been realized is a first order LC differential filter. It is 
composed of an amplifier, an LC resonator, an impedance converter and a negative resistance. 
This filter has required a very rigorous electromagnetic analysis. Finally, a fourth circuit is 
presented as a perspective to this thesis work. This LC integrated filter uses a passive 
transformer made up of three inductances, without any compensating network, which 
generally degrades the total linearity of the filter. 


