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Avant-propos 

Dans tous les domaines de l'électronique, la tendance veut que l'on évolue vers des systèmes de 
plus en plus compacts. L'aboutissement ultime de ce challenge est le circuit intégré remplissant 
la fonction de tout un système: récepteurs basses fréquences de toutes sortes, rétines artificielles, 
un ordinateur est réalisé en trois puces ... 

Le domaine des communications radio-fréquences n'échappe pas à cette tendance, comme nous 
le montre l'expansion actuelle du marché de la radio-téléphonie et de la radio-messagerie. Pour 
toutes ces applications "portables", des fréquences de travail de plus en plus élevées et une faible 
consommation de puissance sont des contraintes supplémentaires. Parmi ces applications, un cas 
un peu particulier est celui de la transmission hertzienne de données numériques par le système 
RDS, pour des applications de radio-messagerie. Ce système de codage présente l'avantage 
d'utiliser l'infrastructure déjà existante des émissions FM dans la bande commerciale, en 
superposant au signal modulant audio une porteuse modulée numériquement. Cette porteuse 
additionnelle se situe au delà de la bande occupée par le signal modulant audio et impose donc 
des spécifications particuliers pour les récepteurs RDS. 

Depuis le début des années 90, des circuits FM avec un degré d'intégration presque maximal ont 
fait leur apparition, tels que les récepteurs de la famille TDA 7000 [2.3.2]. Leur application était 
exclusivement pour la réception stéréo. Ainsi, l'expansion très récente du système RDS a montré 
un besoin pour des nouveaux circuits de réception FM, compatibles avec les demandes de 
technologie portable. 

Cette thèse sera donc consacrée à l'étude de différentes structures de récepteurs FM 
complètement intégrés et capables de recevoir les informations RDS. Le récepteur doit en plus 
présenter des caractéristiques de faible tension d'alimentation et faible consommation. Les 
techniques présentées dans ce mémoire sont applicables à tout type de récepteur radio
fréquences. La structure retenue a été implantée dans le cadre d'un projet industriel. 

Le Chapitre 1 débute avec un court historique des radio-communications, suivi par l'évolution 
récente des récepteurs radio vers des circuits tout intégré. 

Le Chapitre 2 fait une présentation des différentes structures de récepteurs FM dans le contexte 
d'une complète intégration sur Silicium. Les caractéristiques principales des émissions FM dans 
la bande commerciale standard (87 - 108 MHz) sont présentées, ainsi que quelques termes 
caractérisant la réception radio-fréquence. Le passage en revue d'une bonne partie de schémas de 
récepteurs superhétérodyne permet d'évaluer la faisabilité d'une intégration totale de ces 
récepteurs. 

Le Chapitre 3 traite du récepteur FM double hétérodyne. On présente une solution 
d'implémentation de la partie amont (front-end) de réception. L'accent est posé sur la réalisation 
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du filtre haute-fréquence (100 MHz) de réjection de la fréquence image. Des techniques 
particulières de conception et de réalisation topologique pour des filtres, adaptées aux demandes 
des circuits hautes-fréquences, sont présentées. Deux versions différentes de ce filtre sont 
abordées, en présentant des résultats de simulations et de mesures. 

Le Chapitre 4 présente le récepteur FM à mélange complexe de fréquences. Après une 
description de la structure en son ensemble, suit une présentation bloc par bloc de chaque 
élément fonctionnel du circuit. On décrit les contraintes posées sur chaque partie du circuit et la 
manière dont leur implémentation pratique a été réalisée. En final, nous présentons des résultats 
de mesures effectuées sur cette version du récepteur FM. Ces mesures peuvent être séparées en 
deux catégories: mesures concernant les blocs les plus importants du circuit et mesures globales 
sur la chaîne totale de réception. On présente également les techniques permettant l'obtention de 
ces mesures. 

Mars 1998 
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Chapitre 1. Introduction 

1.1 Court historique sur les radio-communications [1.1.1] 

Par rapport à d'autres branches de la science et de la technique, les communications 
électroniques sont un domaine assez récent. En effet, les bases théoriques des communications 
par le biais d'un champs électro-magnétique viennent avec les équations du champs proposées 
par Maxwell en 1865. En 1877, Hertz apporte la vérification expérimentale de cette théorie. 

Les premières communications à longue distance sont arrivées en 1895. Marconi développe le 
télégraphe sans fil et apporte des améliorations dans le système d'émission et réception. Au 
début du 20e siècle, on remarque un essor considérable des transmissions par code de Morse, en 
utilisant des appareils embarqués composés d'émetteurs à arc électrique. 

A la même époque, un scientifique nommé Fessenden propose une nouvelle technique qui a pour 
but d'améliorer les transmissions sans fil. Il appela cette technique hétérodyne, du grecque 
"heteros" (différent) et "dynamis" (puissance). Dans le cadre d'une transmission par code de 
Morse, l'idée était de mélanger le signal reçu avec un signal issu d'un générateur local de 
sinusoïdes. Le signal obtenu, à la fréquence différence, était situé dans la gamme des signaux 
audibles. Cette technique est communément appelée aujourd'hui la conversion directe du signal à 
recevOir. 

En 1915, en utilisant cette même idée de système hétérodyne, Alexanderson produit des 
alternateurs radio délivrant une puissance de 200 kW à une fréquence de 150kHz. Il construit 
également les premiers récepteurs à tubes à vide, connus sous le nom de récepteurs TRF (tuned 
radio frequency). 

Un fort développement des communications radio-fréquence a été induit par la première guerre 
mondiale. Un des promoteurs de ces idées a été Edwin Armstrong, qui était à l'époque major 
dans l'armée américaine. Le besoin s'est montré pour des récepteurs radio capables à capter le 
bruit d'armement des bombardiers, sachant que ce bruit est le plus intense pour des fréquences de 
l'ordre de quelques méga-hertz. La technique imaginée par Armstrong était de réaliser une 
conversion de fréquence du signal reçu vers une fréquence intermédiaire d'environ 50 kHz et 
ensuite traiter le signal ainsi obtenu. Ce nouveau type de système a été appelé superhétérodyne. 
La guerre est finie avant que le projet de défense anti-aérienne voit le jour. 

Armstrong reste un des pères des radio-communications. Dans les années 1913 - 1914, avec 
deForest, Franklin, Meissner et Round, il découvre à peu près en même temps les oscillateurs à 
tubes à vide. Ceci lance la production en masse de récepteurs radio utilisant le nouveau principe 
superhétérodyne, qui est accepté comme le standard pour les systèmes de réception radio. 
Armstrong développe et répand également les systèmes à modulation de fréquence. 
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L'ère des semiconducteurs est ouverte après la deuxième guerre mondiale, avec l'invention du 
transistor (1948) par Bardeen et Brattain et la théorie de la jonction pn par Shockley (1949). Les 
encombrants tubes à vide présents dans les récepteurs radio sont remplacés par des transistors et 
diodes beaucoup plus petits. 

La première bribe de circuit intégré apparaît bien sûr avec le circuit multivibrateur réalisé par 
Jack Kilby en 1959. Quelques années après, les composants intégrés prennent la place petit à 
petit des transistors discrets utilisés jadis dans des multiples applications radio-électriques. Les 
récepteurs radio présentés dans le commerce commencent à être communément appelés 
"récepteurs radio à transistors" ou, plus populairement, "transistors", en ignorant le fait que le 
circuit imprimé afférent est le support de moins en mois de composantes. 

1.2 Evolution récente des récepteurs radio-fréquence 

Dans le cadre de cette thèse, nous ne nous intéresserons qu'aux récepteurs à transistors, et plus 
particulièrement à ceux adaptés à des appareils portables et donc utilisant des composants 
intégrés. 

Le degré d'intégration a augmenté de plus en plus avec les décennies qui ont passé. Il y a une 
dizaine d'années, les récepteurs de base disponibles sur le marché civil étaient construits à base 
de plusieurs circuits intégrés. Il peut être présenté comme exemple le récepteur FM à base du 
circuit intégré J3M 3189 [1.2.1]. La puce amplifie, limite et démodule le signal FM autour d'une 
fréquence de 1 O. 7 MHz. Un filtre céramique assure en amont une extraction du canal désiré. La 
partie front-end du récepteur (LNA, mélangeur de fréquences et filtre de réjection de la fréquence 
image) est réalisée avec un montage à composants discrets. 

La grande majorité des récepteurs radio actuels utilisent encore des schémas hybrides, dans le 
sens où les composants actifs (tels que le LNA, les mélangeurs, le VCO, le contrôle automatique 
de gain et de fréquence et d'autres amplificateurs) sont intégrés sur une même puce et les autres 
composants (notamment filtres) sont des éléments externes à la puce. De même, les composants 
passifs qui déterminent la fréquence de l'Oscillateur Local et les constantes de _temps des filtres 
sont aussi des composants externes. 

La fréquence de l'Oscillateur Local est déterminée par un réseau LC accordé ou par une boucle à 
verrouillage de phase. Dans ce dernier cas, la PLL nécessite généralement une self externe ou 
alors une diode varicap. 

Les filtres peuvent être des structures actives LC classiques avec des inductances accordés. Cette 
approche mène vers un circuit avec un grand nombre de composants externes, dont une grande 
partie sont accordés à la main. Une autre alternative est 1 'utilisation des filtres à onde acoustique 
de surface (mieux connus sous leurs nom anglais "SA W filters") ou encore des filtres à quartz. 
Ces solutions permettent de simplifier les structures des récepteurs, notamment en réduisant le 
nombre de composants. De plus, les tailles de ces composants externes diminuent constamment, 
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ce qui permet la miniaturisation des appareils de communications. Par exemple, un filtre à ondes 
acoustiques de surface pour une fonction passe-bande à une fréquence intermédiaire de 130 MHz 
présente un encombrement de seulement 60 mm3

, et ceci pour une fonction de filtrage très 
sélective [1.2.2]. 

Dans la suite de cette thèse, ce type de récepteurs radio seront classifiés comme récepteurs radio 
classiques, par opposition aux récepteurs radio complètement intégrés. Deux exemples de 
récepteurs classiques sont donnés dans les deux figures suivantes. Le premier concerne un 
émetteur-récepteur pour des application GSM [1.2.3] et le deuxième présente une application 
possible avec le circuit SA620 [1.2.4]. 

duplexer 

Trœu.Ch. 
(89().915 MH:.J 

figure 1.2.1 Emetteur-récepteur pour des applications GSM 
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figure 1.2.2 Une application typique de radio-fréquence utüisant le circuit intégré SA620 
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Le développement actuel des communications mobiles de toute sorte: téléphonie sans fil et 
cellulaire, systèmes de radio-messagerie et autres, impose une cadence très serrée pour 
l'évolution des appareils d'émission et/ou de réception. Des contraintes de faible consommation, 
faible alimentation, faible taille et bonne robustesse imposent un nouveau challenge sur le 
marché des produits de télécommunications: celui des solutions complètement intégrées dans des 
technologies sub-microniques de plus en plus évoluées. 

Cette thèse sera donc axée sur la présentation de plusieurs solutions de récepteurs FM 
complètement intégrés dans des technologies Silicium. Le but de l'opération est d'obtenir un 
récepteur à faible consommation et faible alimentation, pour des appareils portables 
fonctionnant sur piles [1.2.5]. Une autre contrainte porte donc sur l'encombrement de volume 
généré par le circuit. 
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Chapitre 2. Présentation de différentes structures de récepteurs FM dans le 
contexte d'une complète intégration sur Silicium 

2.1 Notions de base et spécifications imposées par l'Union Internationale des 
Télécommunications 

2.1.1 Défmitions et caractéristiques de la modulation de fréquence pour la bande FM 
standard 

La bande FM standard ou commerciale est située entre 87.5 et 108 MHz (pour l'Europe) et 
correspond aux émissions grand public des stations de radio et autres émetteurs civils. 

L'équation de principe d'une onde modulée en fréquence est la suivante: 

VFM(t)=A·COS(a>J+ !if ·COSaJmt) 
fm 

avec: 
vFM(t) =le signal modulé en fréquence; 
A = 1' amplitude du signal FM; 
roc = la pulsation angulaire de la porteuse HF; 
M = la déviation maximale de fréquence du signal modulant; 
rom= 2.n.±:n =la pulsation angulaire du signal modulant. 

(2.1.1) 

Le signal Radio-Fréquence (RF), constitué d'une porteuse haute fréquence qui est donc modulée 
en fréquence par un signal en bande de base. La déviation maximale de fréquence est de ±75kHz. 

Généralement, le signal modulant FM en bande de base contient d'autres informations à part 
l'information audio (musique). Toutes ces informations sont multiplexées en fréquence dans une 
bande comprise entre 50 Hz et environ 80 kHz. En conséquence, ce signal est généralement 
nommé le signal multiplexe (MPX). La figure 2.1.1 ci-dessous présente l'occupation spectrale de 
la bande de base modulante. Dans cette figure, plusieurs bandes de fréquence peuvent être 
distinguées [2.1.1]: 
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figure 2.1.1 Le signal modulant lors d'une émission FM. 

1. Le signal "mono", appelé "L+R". Ce signal s'étale entre 50Hz et 15kHz, il est émis avec pre
accentuation et sa valeur maximale est 90% de l'amplitude totale du signal; L et R sont en phase. 
Avec un amplificateur audio, ce signal peut être directement amplifié pour une restitution 
monophonique. 

2. La bande de fréquence entre 23 et 53kHz contient l'information additionnelle nécessaire pour 
constituer le signal stéréo. La différence des deux signaux stéréo (Let R) module en amplitude 
une sous-porteuse à 38kHz. La sous-porteuse est par la suite supprimée. La valeur maximale de 
l'amplitude pour la somme des deux lobes est de 90% de l'amplitude totale du signal MPX. L et 
R sont en opposition de phase. 

3. Pour faciliter la démodulation de l'information stéréo, un signal pilote à 19kHz est aussi 
transmis. Après une multiplication fréquencielle par deux, ce signal permet la génération d'une 
référence à 38kHz utile pour la démodulation AM. L'amplitude du signal pilote est 8 à 10% de 
l'amplitude totale du signal. 

4. Une bande de 6kHz autour d'une troisième sous-porteuse à 57kHz est prévue pour transmettre 
des données numériques, selon les standards RDS et ARl. La sous-porteuse est de nouveau 
supprimée. L'amplitude du signal RDS est généralement 2% de l'amplitude totale du signal. 

Le principal objectif du Système de Transmission Radio de Données (RDS, de l'anglais Radio 
Data System) est de créer un standard d'émission d'informations numériques pour les stations de 
radio. Par ce moyen, un récepteur radio FM peut être accordé automatiquement sur l'émetteur 
radio du programme désiré. Bien d'autre informations et applications sont disponibles par le 
biais du système RDS. Le tableau suivant présente la dénomination de chaque fonction et sa 
fonctionnalité [2.1.2]. 
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Nom dela Dénomination Fonctionnalité 
fonction 
PI Programme Identification Identification du programme 
PS Programme Service Name Nom de la chaîne de programmes 
PTY Programme Type Genre de programme 
AF Alternative Frequencies Autres fréquences possibles 
TP/TA Traffic Program/ Programmes pour automobilistes et 

Announcement Identification annonces routières 
DI Decoder Identification Identification du décodeur 
MIS Music 1 Speech Switch Commutateur musique 1 parole 
PIN Programme-Item Number Horaire de l'émission 
RT Radiotext Transmission de texte à des 

récepteurs fixes 
EON Enhanced Other Networks Information améliorées sur les autres 

Information réseaux 
TDC Transparent Data Channel Voie de données à usage externe 
IH In-House Application Applications internes propres à 

l'organisme de radiodiffusion 
CT Clock Time & Date L'heure (Temps Universel) et la date 

(Date Julienne Modifiée) 
RP Radio Paging Radiomésagerie 

table 2.1.2. Les applications RDS 

Une application possible pour le système RDS est la radio-messagerie [2.1.2]. Les possibilités 
suivantes sont offertes: 

- la transmission de différents types de messages, y compris des communications internationales; 
- la possibilité d'une utilisation simultanée de plusieurs canaux pour la transmission des 
messages; ceci permet de résoudre le problème de la capacité de transmission de la voie de 
communications; 
- la possibilité d'un mode de veille sur l'appareil (économies importantes d'énergie). 

Comme la norme RDS permet d'utiliser le réseau déjà existant des transmetteurs radio, un 
système de radio-messagerie RDS peut être installé facilement. Ce type de système permet une 
large couverture géographique, et ceci à un prix nettement inférieur à ceux des pagers du type 
ERMES1• 

1 ERMES est une norme de transmission de données numériques qui utilise des porteuses autour de 169 MHz. Ce 
genre de transmission hertzienne nécessite l'installation de nouveaux émetteurs spécialement dédiés à cette 
application. 
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2.1.2 Termes qui définissent les qualités d'un récepteur radio-électrique 

Tout récepteur radio-électrique FM est caractérisé par un certain nombre de qualités [2.1.3]. 
L'Union Internationale des Télécommunications (UIT) définit des normes qui régissent toutes 
ces notions. 

La sensibilité d'un récepteur définit son pouvoir de déceler des signaux en entrée avec une très 
faible amplitude. Elle est décrite par la valeur minimale du signal en entrée capable d'assurer en 
sortie du récepteur un rapport signal à bruit déterminé. 

La limite utile de propagation des ondes métriques correspondant à des porteuses autour de 100 
MHz est assez restreinte (50km) par rapport aux grandes ondes utilisées pour la modulation 
d'amplitude. Le signal reçu par l'antenne varie fortement avec l'orientation de l'antenne et la 
distance entre l'émetteur et le récepteur. 

Les valeurs typiques pour des niveaux minimaux du signal à l'entrée de l'antenne, conformément 
aux Recommandations de l'VIT [2.1.1], sont: 

-95d.Bm (0.3p W) pour une réception monophonique; 
-75d.Bm (31pW) pour une réception stéréophonique; 
-87 d.Bm (2p W) pour une réception RDS. 

Ces valeurs sont fondées sur un rapport signal à bruit audio-fréquence (donc en sortie du 
récepteur) de 40 dB et une impédance de 50 Q pour l'antenne. 

On décrit également les qualités d'un récepteur par sonfacteur de bruit, notion qui matérialise la 
détérioration du rapport signal à bruit de la source, due au passage du signal dans le récepteur. 

Pour des récepteurs FM classiques, des valeurs raisonnables pour ce facteur de bruit se situent 
entre 3 et 5 dB [2.1.4]. 

La sélectivité permet la réception, dans des conditions correctes, de deux stations émettrices dont 
les fréquences sont voisines. Elle se traduit par l'écart de fréquence minimal séparant deux 
stations, que peut distinguer sans brouillage le récepteur. 

L'antenne reçoit en général des signaux issus de plusieurs émetteurs et le récepteur radio doit 
extraire seulement le signal désiré et filtrer tous les autres signaux parasites. Quand le récepteur 
est accordé sur un poste émetteur qui se situe assez loin de point de vue géographique, d'autres 
signaux non-désirés, issus d'émetteurs rapprochés, peuvent présenter une amplitude supérieure de 
quelques ordres de grandeur par rapport au signal désiré. Les Recommandations de 1 'UIT [2 .1.1] 
définissent les niveaux des signaux à l'entrée d'un récepteur. 
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Le tableau suivant donne des chiffres imposées pour la réception des signaux en modulation de 
fréquence. Il s'agit du niveau toléré d'un bruiteur en fonction de l'espacement fréquenciel par 
rapport à la porteuse qu'on désire recevoir. 

Ecart de fréquence Niveau toléré du 
bruiteur (dB) 

0 -15 
+/-200kHz 0 
+!-300kHz 30 
+/-400kHz 60 
+/- 1 MHz ou plus 70 
à la fréquence image 50 

table 2.1.1 Niveau toléré des bruiteurs 

Le niveau maximum du signal à recevoir est de l'ordre de 1 OdBm, ce qui correspond à une 
tension de O. 707 Vrms sous 50 ohm. 

Pour 1' émission FM standard, 1' espacement minimum entre deux canaux d'émission est de 200 
kHz. 

La linéarité d'un récepteur définit son aptitude à recevoir un signal utile de faible amplitude, en 
présence de signaux bruiteurs de fort niveau. 

Des non-linéarités dans le circuit physique génèrent des signaux parasites, qui peuvent être de 
forte amplitude, et qui perturbent le signal dit utile. Il s'agit des composantes d'intermodulation, 
et notamment de l'intermodulation de troisième ordre. Deux composantes fréquencielles 
captées dans le champs de l'antenne et éloignées de la fréquence désirée génèrent, à cause des 
non-linéarités du circuit, des composantes d'intermodulation. Les raies d'intermodulation les plus 
importantes en amplitude sont celles d'ordre trois. Ces signaux résultants peuvent se retrouver 
dans la bande du signal désiré et perturber la réception de l'émission souhaitée, d'autant plus que 
les produits d'intermodulation peuvent présenter d'assez fortes amplitudes. 

Pour tout concepteur de circuits de radio-fréquence, le challenge permanent consiste à réaliser le 
meilleur compromis entre la sensibilité et la linéarité d'un récepteur [2.1.3]. 

La force électromotrice fournie par 1' antenne est donnée par le produit entre la hauteur effective 
de 1' antenne et le champ électromagnétique présent au voisinage du récepteur. Il est clair que le 
rapport S/B sur l'antenne (S/Bexteme) ne dépend que de l'environnement. Le rapport S/Bexteme 
représente le rapport S/B que pourrait avoir, en sortie, un récepteur idéal. Pour pouvoir 
1' atteindre, il faut que le bruit équivalent ramené à 1' entrée du circuit de son intérieur soit 
nettement inférieur au bruit externe capté par l'antenne. Les seuls moyens d'obtenir ce résultat 
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sont soit augmenter la hauteur effective de l'antenne ou alors diminuer le facteur de bruit du 
système. 

Comme le facteur de bruit ne peut pas être réduit en dessous de quelques 4 ou 5 dB, il faut 
assurer la hauteur effective nécessaire pour garder toujours le bruit externe supérieur au bruit 
interne du circuit, même pendant les périodes calmes. 

D'un autre coté, le critère de linéarité impose une tenue maximale aux bruiteurs externes. La 
force électromotrice correspondant à ces bruiteurs externes sera d'autant plus importante que la 
hauteur effective de l'antenne augmente. 

En plus de toutes ces considérations, une autre contrainte entre en jeu dans le cas des récepteurs 
miniaturisés. L'encombrement physique de l'antenne doit être très réduit, ce qui implique une 
forte directivité [2.1.5]. Une solution pour une réception omnidirectionnelle selon les axes <p et 9 
est 1' antenne duale, composée de deux ferrites situées dans le plan horizontal et perpendiculaires 
entre elles. 

La fidélité d'un récepteur traduit son aptitude à restituer à sa sortie le signal modulant d'origine 
sans déformation. Elle se chiffre généralement en terme de distorsion harmonique globale sur le 
signal en bande de base. 

Pour la réponse audio-fréquence globale, une distorsion harmonique de 1% a été adoptée [2.1.1]. 
Le rapport signal à bruit audio-fréquence, pour des forts signaux d'entrée, doit être d'au moins 
56 dB pour un niveau d'entrée de -50 dBm (sur 50 ohm). 

La norme hi-fi impose des rapports signal à bruit en sortie de valeurs plus élevées: 70 dB pour 
une restitution mono et 50 dB pour la stéréo. Pour la réception des signaux d'information 
additionnels (RDS), un facteur signal à bruit de -6 dB est suffisant pour décoder les données; ceci 
correspond à un taux d'erreur binaire de 1 * 1 O-'~ à la réception, avant correction [2.1.1]. 

La stabilité du récepteur définit son aptitude à conserver son réglage sur une fréquence fixe, dans 
le temps, quand les conditions d'environnement se modifient (température, tension 
d'alimentation, ... ). 

Les récepteurs actuels, dotés d'un asservissement automatique de fréquence et d'un réglage 
électronique de la fréquence, présentent une stabilité de quelques dizaines de kHz. 
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2.1.3 Schéma de principe d'un récepteur radio superhétérodyne 

La figure 2.1.2 présente le schéma de principe d'un récepteur radio superhétérodyne [2.1.6]. Les 
fonctions de base réalisées sont les suivantes: 

a.) L'amplification du signal radio d'entrée, reçu par l'antenne. 

b.) La translation du signal Radio-Fréquence (RF) situé autour de lOOMHz dans le cas d'une FM 
standard vers la Fréquence Intermédiaire (FI). En pratique, cette opération de translation de 
fréquence est réalisée par un mélange avec un signal issu d'un Oscillateur Local (OL). 

c.) L'extraction de l'information utile du large spectre électromagnétique reçu par l'antenne, avec 
l'aide du filtrage passe-bande. 

d.) L'élimination de toute modulation parasite d'amplitude, à l'aide d'un amplificateur-limiteur. 

e.) La démodulation du signal radio vers l'information (sonore ou numérique) désirée. 

n FN 
dlscrlmlnator 

figure 2.1.2 Le schéma conceptuel d'un récepteur superhétérodyne 

Quelques explications s'imposent. 

a. L'amplification du signal radio d'entrée 

Cette fonction est réalisée par un amplificateur à faible bruit (LNA pour Low Noise Amplifier) 
qui permet d'amener le signal radio-fréquence incident à un niveau de tension qui peut être traité 
facilement par les blocs suivants. Ces amplificateurs ont souvent un gain variable, selon 
l'amplitude du signal incident; la variation du gain pouvant être réglée par le contrôle 
automatique de gain. Le LNA doit présenter également une très bonne linéarité [2.1. 7], sachant 
que des signaux parasites de très forte amplitude (par rapport à celle du signal utile) peuvent être 
présents en entrée. Son impédance d'entrée doit être calculée de telle manière que le transfert de 
puissance entre l'antenne et le reste du circuit soit optimal. Le facteur de bruit du LNA détermine 
en bonne partie le facteur de bruit global du circuit. 
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b. La translation de fréquence 

Les récepteurs FM classiques contiennent un Oscillateur Local (LO) avec une fréquence variable 
et un mélangeur (multiplieur de fréquences) qui transpose l'information Radio-Fréquence (RF) 
vers une Fréquence Intermédiaire (FI). Pour les récepteurs FM classiques, la Fréquence 
Intermédiaire (FI) la plus courante est 1 O. 7MHz. 

En sortie du mélangeur, le signal présente les fréquences somme et différence des deux tensions 
à l'entrée du mélangeur. La fréquence somme est par la suite filtrée. 

Tout signal parasite, espacé de deux fois la FI par rapport à un signal donné, s'appelle la 
Fréquence Image du signal désiré. Après passage par le mélangeur de fréquences, ce signal 
donne une composante à la même fréquence que celle correspondant au signal utile. Cette 
fréquence image doit donc être éliminée avant le mélange des fréquences. Les Normes 
Internationales imposent une atténuation de la fréquence image d'au moins 50dB [2.1.1]. 

La fréquence de l'Oscillateur Local peut être inférieure ou supérieure à celle du signal radio
fréquence reçu, tout comme la Fréquence Intermédiaire [2.1.3]. Dans le cas d'une FI basse (on 
appelle le système infradyne), le principal avantage vient du fait que le traitement du signal à la 
Fréquence Intermédiaire est fortement facilité et des composantes standard sur Silicium peuvent 
être employées. Les désavantages viennent de l'immunité aux fréquences parasites: la Fréquence 
Image, la Fréquence Intermédiaire et la Fréquence de l'Oscillateur Local tombent dans la gamme 
de fréquences que peut recevoir le récepteur. 

Dans le cas d'une FI élevée (récepteur supradyne ), il n'y a plus de problèmes relatives à 
1' élimination des trois types cités de fréquences parasites. Dans ce cas, le traitement de 
l'information à la Fréquence Intermédiaire doit être réalisé en très haute fréquence, ce qui est 
pour le moment actuel pas facilement réalisable dans une technologie Silicium. 

Pour permettre l'accord du récepteur sur les différentes stations de radio, l'Oscillateur Local (OL) 
et éventuellement la structure de suppression de la fréquence image doivent être accordables en 
fréquence. En général, après le mélangeur, toutes les fréquences de travail sont fixes. 

c. La sélection du canal désiré et la réjection des canaux adjacents 

Un filtrage passe-bande très étroit est nécessaire pour extraire seulement l'information 
concernant le canal désiré, sachant que l'espacement minimum entre deux canaux adjacents est 
de 200kHz. D'un autre coté, la bande passante nécessaire pour restituer correctement un signal 
FM modulé selon les nonnes en vigueur est également d'environ 200 kHz [2.1.8]. Pour des 
Fréquences Intermédiaires supérieures à quelques megahertz, ce filtrage n'est plus réalisable 
avec des circuits intégrés sur Silicium et des valeurs acceptables de consommation et de tension 
alimentation. Les récepteurs classiques, avec une FI de 1 O. 7 MHz, utilisent des filtres externes 
céramiques, d'ordre très élevé(- 20e ordre). 
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d. L'élimination de la modulation parasite d'amplitude 

Des imperfections dans le circuit du récepteur génèrent un bruit qui module en amplitude le 
signal utile. Pour éliminer cette modulation AM résiduelle, le signal présent à l'entrée du bloc de 
discrimination est amplifié et limité en amplitude. A l'issue du bloc d'amplification et limitation, 
le signal a une forme carrée et toute information contenue dans l'amplitude est éliminée. 

e. La démodulation (ou encore discrimination) 

Le discriminateur FM est un bloc qui transforme les variations de fréquence de son entrée en une 
tension de sortie qui constitue le signal modulant de bande de base. De point de vue fonction de 
transfert, un discriminateur de fréquence présente une réponse fréquencielle linéaire autour d'une 
fréquence centrale fO. Pour obtenir une démodulation correcte d'un signal FM dans un récepteur 
superhétérodyne, la valeur de la fréquence centrale du discriminateur doit être égale à la 
Fréquence Intermédiaire. 

En sortie du discriminateur, le signal modulant en bande de base est disponible. Pour faciliter le 
traitement ultérieur de cette information, un bloc amplificateur et buffer est souvent prévu. La 
sortie audio-fréquence d'un récepteur FM est souvent dénommée "sortie MPX" (signal 
multiplex). 

Les chapitres suivants présentent plusieurs types possibles de récepteurs FM et le degré 
d'intégration possible pour chacune de ces structures. 
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2.2 Le récepteur simple hétérodyne 

La figure 2.2.1 présente le schéma de principe d'un récepteur radio simple hétérodyne. Le circuit 
comprend un amplificateur de faible bruit (LNA), un filtre de réjection de la fréquence image, un 
mélangeur avec un oscillateur local, un filtre de sélection de canal, un amplificateur-limiteur et 
enfin un discriminateur de fréquence. Dans une réalisation pratique, un bloc de contrôle 
automatique de gain et de réglage automatique de fréquence sont prévus. Ce type de circuit 
matérialise la structure d'un récepteur radio classique avec des composants externes passifs. 

FN 
discriminateur 

figure 2.2.1 Le schéma de principe d'un récepteur radio simple hétérodyne 

L'intégration du bloc de réjection de la fréquence image est un des problèmes majeurs dans le 
cadre d'une solution complètement intégrée, surtout lorsqu'on pose des contraintes de faible 
consommation et faible tension d'alimentation. Les fréquences utilisées pour la bande FM 
standard sont suffisamment élevées pour que des techniques basses fréquences soient impropres. 
D'un autre coté, les fréquences autour de 100 MHz ne peuvent pas non plus être considérées 
comme de très hautes fréquences. Pour ces fréquences, la seule solution possible est l'intégration 
sous la forme de filtre continu. 

Quant au filtre de sélection de canal, celui-ci doit présenter une sélectivité fréquencielle très 
importante. Le facteur de qualité des filtre continus réalisables avec les technologies actuelles ne 
peut pas dépasser une valeur d'environ 10, compte tenu de la valeur de la fréquence 
intermédiaire, qui peut se situer entre quelques megahertz et quelques dizaines de megahertz. 
Suite à ce fait, le filtre passe-bande de sélection du canal n'est faisable que pour des fréquences 
centrales (FI) de seulement quelques megahertz, compte tenu des contraintes de faible 
alimentation et faible consommation. Des solutions de filtre passe-bande de sélection de canal 
fonctionnant entre 5 et 1 0 MHz ont déjà été présentées dans la littérature, mais elles mènent à des 
circuits avec une forte consommation [2.2.1], [2.2.2]. 

D'un autre coté, comme le facteur de qualité du filtre à réjection d'image est aussi limité, sa 
réponse en fréquence ne peut pas non plus être très raide. La différence entre la fréquence 
d'entrée et la fréquence image doit être d'au moins 20%, pour garder un rapport raisonnable 
entre la fréquence utile et la fréquence image. Conformément à 1' expression (2.2.1 ), ceci 
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implique que la fréquence intermédiaire (FI) doit être au moins 10% de la fréquence d'entrée, 
donc environ 1 OMHz. 

J: = /, 2. FI FI= lfimage- ici 
1mage c + => 

2 
(2.2.1) 

Il en résulte très clairement que le choix de la fréquence intermédiaire (FI) est un compromis 
entre les besoins de ces deux filtres. Avec une technologie Silicium "classique" (comprenant des 
transistors, capacités et résistances), ce compromis n'est pas réalisable. Le choix de la fréquence 
intermédiaire ne permet pas, en même temps, la faisabilité des deux filtres. Le récepteur simple 
hétérodyne n 'est donc pas faisable actuellement dans une solution complètement intégrée, avec 
les contraintes données de faible consommation et faible alimentation. 

Au cours des deux dernières années, une nouvelle tendance tend à s'imposer dans le cadre des 
technologies Silicium existantes. Il s'agit de l'intégration d'inductances dont le facteur de qualité 
varie de quelques unités pour des fréquences de quelques centaines de megahertz jusqu'à 
quelques dizaines pour des fréquences dans le domaine des gigahertz [2.2.3], [2.2.4], 
[2.2.5],[2.2.6], [2.2. 7]. 

Les selfs intégrées sont réalisées soit sous forme de spirales de métal [2.2.3], soit sous forme de 
surface plane métallique avec des trous équidistants [2.2.8]. L'utilisation de technologies à 
plusieurs niveaux de métal (trois, quatre ou même cinq) permet l'obtention de fortes valeurs pour 
le facteur de qualité des inductances, pour des fréquences de 1' ordre du gigahertz. 

On utilise ces nouveaux composants intégrés pour des parties front-end de récepteurs, travaillant 
à des hautes fréquences. Les résultats actuels, qui restent dans une phase expérimentale avec une 
faible reproductibilité, indiquent le fait que l'utilisation des inductances intégrées devient 
intéressante seulement pour des fréquences dans le domaine des gigahertz. Les parties 
concernées par l'utilisation des selfs sont les amplificateurs à faible bruit (LNA) [2.2.8] ou bien 
des filtres à réjection d'image [2.2.9], [2.2.10]. On utilise également des selfs pour la réalisation 
de filtres passe-bande, dans des fréquences de quelques centaines de megahertz [2.2.11]. 

2.3. Le récepteur radio à discriminateur FM avec contre-réaction (FMFB) 

Un des premiers récepteurs radio complètement intégrés disponible sur le marché au début des 
année 90 est construit autour du concept de discriminateur FM avec contre-réaction [2.3.1] (ou 
encore FMFB: "Frequency Modulation Feedback Loop Discriminator" en anglais). 
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figure 2.3.1 Le schéma de principe du récepteur FMFB 

La figure 2.3.1 ci-dessus présente le schéma de principe du récepteur FMFB. Dans ce circuit, le 
discriminateur est placé dans une boucle à fort gain, contenant aussi un VCO, un mélangeur et un 
filtre. Les variations de fréquence à 1' entrée du discriminateur vont entraîner une variation de 
tension à sa sortie. Cette variation de tension commande l'oscillateur de la boucle et le signal issu 
de ce bloc est aussi modulé en fréquence. La variation instantanée de fréquence de l'oscillateur 
compense en grande partie celle du signal d'entrée Radio-Fréquence. De cette manière, la 
variation instantanée de fréquence .!lf à 1' entrée du discriminateur est virtuellement réduite. Le 
facteur de réduction est égale au gain de la boucle. 

Conformément à l'expression 2.3.1 [2.3.1], ce fait permet une réduction de la bande passante du 
filtre de sélection du canal et aussi le choix d'une fréquence intermédiaire (FI) plus basse. 

(2.3.1) 

avec: 
BW =la largeur de la bande passante d'un signal FM permettant d'extraire 98% de la puissance 
initiale du signal; 
.!li:nax = la déviation maximale du signal modulant; 
fmax = la fréquence maximale du signal modulant émis. 

Le système FMFB ne prévoit aucune atténuation pour la fréquence image, donc l'utilisation d'un 
filtre haute-fréquence de réjection d'image s'impose. Comme la fréquence intermédiaire (FI) est 
fixe, la fréquence image varie avec celle du signal radio d'entrée, d'ou la nécessité d'un accord 
en fréquence pour ce filtre. 

Si la fréquence intermédiaire du récepteur est choisie inférieure à la moitié de la plage de 
fréquences allouée pour un émetteur FM, la fréquence image du récepteur sera située dans la 
bande de fréquences allouée à ce même émetteur, donc à une fréquence où il n'y a aucun signal 
parasite. Dans ce cas, le filtre de réjection d'image peut être omis. Plus en détail, les signaux des 
autres émetteurs ne produisent aucune fréquence image sur le signal désiré d'un émetteur si: 

FI < Espacement_ canaux - ilf max 

2 
(2.3.2) 

Exemple: Si l'espacement entre deux canaux adjacents est de 220kHz (Normes Européennes) et 
ilfmax =75kHz, une fréquence intermédiaire FI de 70kHz peut être utilisée (voir figure 2.3.2). 
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Un seul désavantage majeur existe pour cette solution: les signaux mono ou stéréo peuvent être 
reçus correctement, mais pas le RDS (la bande n'est pas assez large). Cette solution ne peut donc 
pas être retenue pour notre application. 

Le premier récepteur complètement intégré disponible dans le commerce a été le TDA 7000 de 
Philips [2.3.2]. Son schéma bloc est présenté dans la figure ci-dessous . 

.... __ , 

figure 2.3.2 Le récepteur FM construit autour du circuit TDA 7000. 

2.4. Le récepteur double hétérodyne 

Le récepteur double hétérodyne présenté dans la figure 2.4.1 peut résoudre en quelque sorte le 
dilemme posé par le récepteur simple hétérodyne. 

100MHz.a 
a • 0.87 to 1.08 

IF, •15 MHz.a IF2 •1 MHz.a 
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figure 2.4.1 Le schéma de principe du récepteur radio double hétérodyne. 

Dans ce circuit, le signal est deux fois transposé en fréquence [2.4.1], à l'aide de deux mélangeurs 
et deux Oscillateurs Locaux. A chaque mélange de fréquences opéré sur le signal correspond une 
fréquence image déterminée par la fréquence de l'Oscillateur Local respectif. Le système 
présente donc deux filtres de réjection de la fréquence image, implantés en amont de chacun des 
deux mélangeurs. 

Le choix d'un système à double hétérodyne ( c. à. d. un système avec deux étages de mélangeurs 
et donc deux fréquences intermédiaires) réalise un bon compromis entre les deux règles de base 
pour la conception des récepteurs hétérodyne [2.4.2], [2.4.3]. 

La première loi indique que pour une bonne réjection de la fréquence image, il faut avoir une 
fréquence intermédiaire la plus élevée possible. Effectivement, comme le signal utile d'entrée et 
le signal image sont espacés de 2.IF, il est évident qu'au plus la fréquence intermédiaire est 
élevée, au mieux le filtrage image s'effectuera. 

La deuxième loi de base pour la conception de récepteurs hétérodyne indique que pour une 
bonne sélectivité dans l'extraction du canal désiré, la fréquence intermédiaire doit être la plus 
basse possible. En effet, comme l'espacement minimum entre deux canaux de transmission 
adjacents est de 220 kHz, le filtre passe-bande qui extrait le signal à discriminer doit avoir une 
caractéristique très raide. 

Dans ce qui suit, un possible jeu de fréquences à adopter pour le circuit double hétérodyne sera 
présenté. Dans le premier étage, le signal est converti de 100 MHz vers environ 15 MHz. Dans la 
deuxième étape, le signal est reconverti vers 1 MHz. 

Ainsi, 1' écart relatif entre la fréquence porteuse à chaque étage du circuit et sa fréquence image 
peut se chiffrer comme suit: 

- pour la première fréquence intermédiaire FI1: lisignai - f image Il = 30% · hïgnai (2.4.1) 

-pour le deuxième fréquence intermédiaire FI2 : jiF; - f image2 l = 13.4% ·IF; (2.4.2) 

Dans ces deux cas de figure, les filtres d'atténuation de la fréquence image respective sont 
faisables dans le cadre des technologies intégrées actuelles sur Silicium. Comme présenté dans 
le chapitre 2.1.3, un signal image arrivant à l'entrée d'un mélangeur peut avoir une amplitude 
beaucoup plus grande que celle du signal utile, et donc doit être atténué d'au moins 50dB. Les 
contraintes sur les deux filtres de réjection de la fréquence image restent toujours très sévères. De 
même, le choix de la deuxième fréquence image permet la réalisation du filtre passe-bande dans 
une structure complètement intégrée. 

On peut donc conclure que ce type de récepteur FM est faisable, pour le moins de point de vue 
conceptuel, dans le cadre d'une réalisation complètement intégrée sur Silicium et qui utilise les 
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technologies actuelles. Des solutions partiellement intégrées (tout sauf les filtres) existent 
également [2.4.4]. 
2.5. Le récepteur homodyne (conversion directe de la fréquence) 

Un autre type de structure, largement présentée dans les publications actuelles concernant les 
communications radio [2.5.1], [2.5.2], est le récepteur homodyne ou à fréquence intermédiaire 
nulle (voir la figure 2.5.1). Dans ce circuit, le signal d'entrée est mélangé avec deux signaux en 
quadrature issus de l'Oscillateur Local (OL). La fréquence de l'Oscillateur Local est toujours 
égale à celle du signal Radio-Fréquence d'entrée, ce qui implique que la Fréquence Intermédiaire 
(FI) est égale à zéro. Conformément à l'expression (2.2.1), la fréquence image coïncide alors 
avec la fréquence du signal d'entrée et donc aucun signal parasite ne peut se propager vers le 
discriminateur de fréquence. L'avantage de cette opération sera donc le fait de ne pas avoir 
besoin du filtre haute-fréquence de réjection d'image. La combinaison des deux signaux issus des 
mélangeurs contient l'information nécessaire pour déterminer l'amplitude et la fréquence du 
signal d'entrée. 

MPX 

figure 2.5.1 Le schéma de principe du récepteur homodyne. 

Cette solution présente également quelques désavantages. Le premier vient du fait que la bande 
radio-fréquences est translatée directement vers le continu sans aucune compression 
fréquencielle. Comme conséquence, les filtres analogiques passe-bas utilisés en bande de base 
auront besoin d'une plage dynamique très importante. 

Le deuxième problème à résoudre concerne des offsets DC non-systématiques qui résultent en 
sortie des mélangeurs et qui se superposent donc sur le signal utile qui a été translaté vers la 
fréquence nulle. Pour éviter ces phénomènes et donc pouvoir assurer des bonnes sensibilité et 
sélectivité pour le récepteur, des solutions engendrant des importantes surfaces layout et une 
assez forte consommation doivent être mises en place. 

Outre ces inconvénients, cette solution ne peut pas être employée pour un récepteur de radio 
FM, et la raison est présentée dans ce qui suit [2.5.3]. 

Un récepteur FM contient un amplificateur-limiteur qui élimine toute modulation d'amplitude 
résiduelle. L'opération de limitation est présentée dans la figure 2.5 .2. En sortie du limiteur, les 
seules informations qui restent du signal sont les instants de temps des passages du signal par 
zéro. De cette manière, le limiteur réalise une opération d'échantillonnage non-équidistant aux 
instants où la phase du signal est un multiple de 1t. La fréquence d'échantillonnage est égale au 
double de la fréquence instantanée à l'entrée du limiteur. 
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1 

figure 2. 5.2 L'opération de limitation. 

A.r. FNI signal 
b•"P'eor• th• llrnlt•r 

A.n Pl\ll signal 
aft•r th• llrnlt•r 

Une version dérivée du théorème de Shannon peut être appliquée pour cette opération: si la 
fréquence d'échantillonnage d'un système est inférieure au double du maximum de la fréquence 
modulante, en sortie du système il y aura repliement du spectre et l'information utile sera perdue. 
Cette relation se traduit par: 

FI > 1:1J max + fmax 

condition nécessaire pour ne pas avoir de repliement 
avec: 
FI= la fréquence intermédiaire (fréquence du signal utile à l'entrée du limiteur); 
1:1±:nax = la déviation maximale de fréquence; 
±:nu = la fréquence maximale du signal modulant. 

(2.5.1) 

Cette dernière expression peut être interprétée d'une autre manière. En effet, conformément a la 
loi de Carson [2.5.4] pour les systèmes à modulation de fréquence, la bande fréquencielle du 
signal FM est donnée par: 

(2.5.2) 

avec: 
BW =la largeur de la bande qui contient 98% de la puissance du signal FM. 

Les deux expression présentées ci-dessus imposent que la fréquence intermédiaire (FI) doit être 
suffisamment grande pour que le bas de la bande passante du signal FM soit supérieur au continu 
(DC). Il est clair que cette condition n'est pas remplie dans le cas du récepteur homodyne. 
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2.6. Le récepteur à mélange complexe de fréquences 

Le principal désavantage du récepteur double hétérodyne est le besoin de filtrage haute
fréquence, pour éliminer le signal image. Une solution pour éviter cette opération haute
fréquence est présentée par le récepteur homodyne, qui, à son tour, n'est pas approprié pour la 
réception correcte des signaux FM. Une autre manière de faire est d'utiliser un système qui 
réalise la même opération de filtrage de la fréquence image que le récepteur homodyne, mais en 
travaillant à une Fréquence Intermédiaire de très faible [2.6.1], [2.6.2]. Ce système s'appelle le 
mélangeur à réjection d'image et il est présenté dans la figure 2.6.1. 

IF 

figure 2.6.1 Le mélangeur à réjection d'image. 

Le signal radio d'entrée (fRF) est directement translaté vers une Fréquence Intermédiaire beaucoup 
plus basse par un mélange avec deux signaux en quadrature issus d'un Oscillateur Local. La 
structure ne présente aucun filtre haute-fréquence de réjection d'image. Les deux signaux issus 
des mélangeurs sont en opposition de phase. Ensuite, l'une des deux voies est retardée d'un quart 
de période et les deux signaux, qui redeviennent en phase, peuvent être simplement sommés. 

Ce type de structure permet d'éliminer la fréquence image. Les calculs présentés dans l'annexe 
A.2.6.1 montrent que les signaux avec une fréquence supérieure à l'Oscillateur Local sont 
sommés à la sortie de la structure, pendant que ceux qui ont une fréquence inférieure à l'OL sont 
soustraits, et donc éliminés. D'un point de vue pratique, la réjection de la fréquence image se voit 
limitée par l'appariement des deux voies en quadrature. Une valeur raisonnable pour 
l'atténuation qu'on puisse obtenir de cette façon, compte tenu des fréquences de travail, est de 30 
dB. 

Les blocs de retard (90°) sont les parties critiques du système, sachant que le système de 
réjection d'image se base sur la compensation parfaite entre les deux voies. Ce fait demande une 
forte précision sur la phase et un bon pareillement du gain des deux voies. Une façon de réaliser 
le déphasage de 90° est la combinaison entre un intégrateur RC et un différentiateur CR [2.6.3], 
[2.6.4]. De même, un réglage automatique pour le gain et la phase doivent être prévus. 

Une autre solution pratique pour implémenter ce principe est présentée dans la figure 2.6.2 
[2.6.5]. Réaliser deux sorties en quadrature à partir d'un Oscillateur Local n'est plus un problème, 
car la plupart des oscillateur intégrés ont cette caractéristique. Le deuxième retard, présent sur le 
chemin du signal, peut être réalisé à l'aide d'un second bloc de mélangeurs, contrôlé par deux 
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autres signaux en quadrature. Cette deuxième paire de signaux en quadrature est obtenue à partir 
d'un deuxième Oscillateur Local. Le signal est donc translaté vers une deuxième Fréquence 
Intermédiaire, qui habituellement est supérieure à la première FI, mais qui reste largement 
inférieure aux fréquences radio incidentes. 

IF2 

figure 2. 6.2 Le schéma de principe du récepteur à mélange complexe de fréquences 

Comme le système est devenu maintenant un récepteur à double hétérodyne, il présente au moins 
deux fréquence image (voir la figure 2.6.3). La première fréquence image (le signal B dans la 
figure) est associée au premier Oscillateur Local (OL). Ce signal générera, après passage par les 
deux blocs de mélangeurs, deux signaux de même amplitude et phase, qui seront donc éliminés 
par l'opérateur différence. La deuxième fréquence image (voir les signaux Cet D dans la figure), 
associée au deuxième Oscillateur Local, nécessite un filtrage de type passe-bas avant le 
deuxième bloc de mélangeurs. De cette manière, seulement le signal désiré A se propage jusqu'à 
l'entrée du discriminateur. 

L02 L02 

T 

D B L01 A C 

figure 2. 6.3 Les fréquences image du récepteur à mélange complexe de fréquences 

Ce type de circuit ne contient aucun traitement de filtrage au niveau radio-fréquence. Comme 
conséquence, il peut être utilisé pour des applications radio (récepteurs radio FM, récepteurs 
GSM ... ) à très haute fréquence d'entrée [2.6.6]. Les deux fréquences intermédiaires sont fixes. 
L'accord en fréquence nécessaire pour la sélection du canal doit agir seulement sur le premier 
Oscillateur Local. Les bonnes performances de ce type de récepteur dépendent également du 
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choix du jeu de fréquences adopté, sachant que pour des valeurs très basses de la première FI, il 
peut y avoir repliement du spectre initial du signal. 

Le comportement du récepteur à mélange complexe de fréquences a été simulé à l'aide de 
simulations comportementales MATLAB. Les principaux résultats sont donnés dans l'annexe 
A.2.6.2. 

2. 7 Conclusion 

Ce chapitre a présenté différentes structures de récepteurs radio-fréquences dans le contexte de la 
transmission de signaux en modulation de fréquence. Pour cette présentation, plusieurs aspects 
ont été abordés. 

Une première partie rappelle les définitions et caractéristiques de la modulation de fréquence, 
pour la bande de transmission commerciale 87 - 108 MHz. Outre les aspects classiques de la 
FM, cette présentation met en évidence la possibilité de transmission de données numériques par 
le biais du standard RDS. La section suivante passe en revue les principaux termes employés 
dans le cadre des récepteurs radio-électriques. Et enfin, cette première partie présente le schéma 
de base (et de départ) pour tout récepteur radio super-hétérodyne, en abordant toutes les 
opérations de base nécessaires pour l'obtention à la sortie du circuit d'un signal radio démodulé. 

La deuxième partie de ce chapitre présente plusieurs types possible de récepteurs radio-fréquence 
et leur application pour la réception FM, dans le cadre d'une structure complètement intégrée. 
Les différentes solutions sont traitées dans un ordre "logique", en partant d'un schéma de base de 
récepteur simple hétérodyne et en lui apportant pas à pas des modifications pour améliorer ses 
performances et son intégrabilité sur Silicium: 

• Le récepteur simple hétérodyne; 
• Le récepteur à discriminateur FM avec contre-réaction (FMFB); 
• Le récepteur double hétérodyne; 
• Le récepteur homodyne; 
• Le récepteur à mélange complexe de fréquences. 

D'après une première étude comportementale, deux de ces solutions seraient adaptées aux 
besoins de notre circuit: le récepteur double hétérodyne et celui à mélange complexe de 
fréquences. Les chapitres suivants se proposent d'examiner plus en détail la faisabilité et 
l'implémentation sur Silicium de ces deux solutions. 
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Chapitre 3. Le récepteur double hétérodyne 

3.1.1 La structure de base 

Pour réaliser le récepteur FM complètement intégré, la première solution adoptée à été celle du 
récepteur double hétérodyne. Comme précisé dans le chapitre 2.4, ce type de structure pourrait 
présenter une solution viable pour le compromis entre la réjection de la fréquence image et la 
sélectivité de canal. De plus, dans un système avec deux fréquences intermédiaires, l'écart relatif 
entre la fréquence utile et sa fréquence image devient plus important et donc une complète 
intégration des filtres de réjection d'image semble possible. Ainsi, la deuxième Fréquence 
Intermédiaire peut être choisie suffisamment basse pour que l'intégration soit également possible 
pour le filtre passe-bande de sélection de canal. 

La figure 3 .1.1 ci-dessous présente le schéma de base de la puce "Récepteur FM", telle qu'elle a été 
prévue dans le cahier des charges [3.1.1]. 

figure 3.1.1 Le schéma bloc du Récepteur FM à double hétérodyne 

Les seuls éléments externes sont 1' antenne ferrite accordée sur la bande FM commerciale et le 
cristal de quartz de fréquence 38kHz. 

Le signal différentiel issu de l'antenne attaque un amplificateur à faible bruit (LNA) qui présente 
également un gain variable. L'impédance d'entrée de l'amplificateur est adaptée à celle de 
l'antenne. 

Le premier filtre de réjection de fréquence image (FTRl) élimine la première fréquence image 
associée au premier mélange de fréquences. Le signal est ensuite converti vers la première 
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Fréquence Intermédiaire (Fil) à l'aide d'un mélange avec un signal venu d'un premier Oscillateur 
Local. La première FI se situe autour de 15 MHz. Le même ensemble d'opérations est appliqué au 
signal pour le passage vers la deuxième Fréquence Intermédiaire (FI2): filtrage de réjection d'image 
(FTR2) et mélange avec un autre signal issu d'un deuxième Oscillateur Local. La deuxième FI est 
autour de 1 MHz. Les deux Oscillateurs Locaux sont implémentés à l'aide de deux boucles à 
verrouillage de phase (PLLl et PLL2), avec un facteur de division variable. 

Ce circuit a la particularité de présenter deux Fréquences Intermédiaires de valeurs variables. En 
effet, les deux Oscillateurs Locaux du récepteur ont une valeur qui est égale à une fraction fiXe de la 
fréquence de la porteuse HF à recevoir. Ceci implique que les deux FI sont aussi égales à une 
fraction fixe de la fréquence incidente. Ce type de structure permet d'asservir en fréquence les deux 
filtres de réjection d'image et le filtre passe-bande à partir des deux PLL's. Si les filtres (continus) 
sont réalisés à partir des mêmes transconductances que les VCO's des deux boucles à verrouillage 
de phase, un bon réglage en fréquence des structures de filtrage peut être obtenu. 

L'extraction du canal utile de fréquences est réalisée donc par un filtrage passe-bande très raide 
(FTR3). Un amplificateur à gain variable (VGA) amplifie les signaux issus du filtre. Le 
discriminateur (F N) transforme les variations de la fréquence instantanée du signal à la deuxième 
FI en une information de tension en bande de base. Le signal démodulé est par la suite amplifié et 
filtré dans le bloc BUFFER et il est disponible en sortie sur la broche MPX. 

Comme l'amplitude du signal radio reçu par l'antenne peut varier dans une très large gamme 
d'amplitude, un réglage automatique du gain (AGC) de tout le circuit front-end a été prévu. 
L'information utilisée par le bloc AGC est le signal à l'entrée du discriminateur de fréquences, et 
1 'AGC agit sur le gain du LNA et celui du VGA. 

Un oscillateur à quartz est également prévu à l'intérieur de la puce; il sert à piloter les signaux de 
référence pour les PLL et la partie logique du circuit. 

Toutes les parties énumérées ci-dessus sont prévues pour une intégration complètement analogique. 
Le circuit présente aussi une partie numérique (LOGIC) d'importance plus réduite. Les coefficients 
de division variables des PLL, ainsi que le triming des fréquences centrales de tous les filtres sont 
réalisés dans cette partie numérique. 

D'autres fonctions propres aux récepteurs FM classiques sont également implémentées en 
technologie numérique. Il s'agit de l'indicateur de puissance du signal reçu (Received Strength 
Signal Indicator) et de l'indicateur qui montre l'accord correct du récepteur sur la fréquence à 
recevoir (Automatic Frequency Control). 

La partie numérique permet également de mettre la partie analogique et 1' oscillateur à quartz en 
mode veille. Et enfin, la logique réalise aussi la gestion des modes de test prévus sur la puce. En vue 
de la testabilité, plusieurs multiplexeurs analogiques sont englobés dans le schéma, afin de 
permettre 1' accès à des niveaux internes du circuit. 
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3.1.2 Le choix des Fréquences Intermédiaires 

Comme précisé au 3.1.1., le design de ce circuit prévoit que les deux Fréquences Intermédiaires 
soient variables. Le tableau suivant présente le jeu de fréquences choisi. 

Fréquence Valeur littérale Valeur mm Valeur Valeur max 
(MHz) exemple (MHz) 

(MHz) 
Porteuse d'accord Fe 87.5 100 108 
1er Oscillateur Local Foll =Fe -Fil 74.2 84.9 91.7 

Foll = 0.849*Fc 
1 ere Fréquence Fim1 =Fe- 2*Fil 60.9 69.6 75.1 
Image Fim1 = 0.696*Fc 
1 ere Fréquence Fil =Fc/6.6 13.2 15.1 16.3 
Intermédiaire Fil= 0.151 *Fe 
2e Oscillateur Local Fol2 = Foll 16 12.2 14 15.1 

Fo12 = 0.933*Fil 
2e Fréquence Image Fim2 = Fil - 11.4 13 14.1 

2*FI2 
Fim2 = 0.866*Fil 

2e Fréquence FI2=Fll/15 0.885 1.011 1.092 
Intermédiaire FI2 = 0.067*Fil 

table 3.1.1 Jeu de fréquences choisi pour le récepteur double hétérodyne 

La deuxième colonne de ce tableau indique les valeurs des différentes fréquences en fonction de la 
porteuse de référence. La porteuse de référence pour tous les signaux jusqu'à la Fil est Fe, c.à.d. le 
signal radio-fréquence d'entrée. Pour toutes les fréquences d'après, c'est la Fil qui est vue comme 
porteuse de référence. La différence relative entre une fréquence et sa porteuse de référence donne 
des indications sur le degré de complexité du filtre de réjection d'image à implémenter. 

Egalement dans la deuxième colonne, les valeurs mises en gras italique sont les choix de 
conception pris volontairement, comme décrit à la page précédente, les autres valeurs découlant de 
ces choix. 

Outre ces aspects "techniques", d'autres remarques d'ordre "système" peuvent être mis en évidence 
par ce type de structure. La figure 3.1.2 ci-dessous dessine les plages de fréquences occupées par la 
fréquence porteuse radio-fréquence, la fréquence de l'OL1 et la première fréquence image. 
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Fe 

Fol1 

Fimoge1 
1 1 1 1 1 1 1 1 1 

figure 3.1.2 Le jeu de fréquences associées au premier mélange de fréquences 

Pour toute structure de radio-récepteur classique, la fréquence intermédiaire est choisie de telle 
manière que la bande occupée par la fréquence image ne se superpose pas à celle du signal utile 
radio-fréquence. Comme les antennes de réception sont habituellement accordées sur la bande utile 
à recevoir (dans notre cas- 20 MHz), ayant un facteur de qualité autour de 100, il est préférable 
que les fréquences image se trouvent dans une bande qui n'est pas amplifiée par l'antenne. 

La largeur de la bande occupée par la fréquence image est de 14.26 MHz. La bande de fréquences 
occupée par l'émission FM standard est de 20.5 MHz. Dans le cas d'un système où la première FI 
est fixe, la largeur de bande pour la fréquence image est égale à celle de la bande FM. Dans le 
système présenté dans ce chapitre, on observe une réduction de 30% de la bande concernant la 
première fréquence image, ce qui avantage le premier filtre de réjection d'image, en réduisant la 
bande d'accord du notch. 

L'écart relatif entre la fréquence radio incidente et sa première fréquence image est de 30% 
également. Cette opération a pour but également d'alléger la tâche du filtre haute-fréquence de 
réjection d'image, en augmentant l'écart entre la fréquence des pôles et celle des zéros. 

~ lHzl 

Fl1 

Fol2 

Fimage2 

figure 3.1.3 Le jeu de fréquences associés au deuxième mélange de fréquences 

La figure 3.1.3 présente le diagramme des fréquences représenté pour le deuxième mélange de 
fréquences. Dans ce cas, on observe qu'il y a un recouvrement de presque 30% entre la bande de la 
deuxième FI et la bande concernant sa fréquence image. 

La partie aval (back-end) du circuit demande une deuxième FI suffisamment basse pour permettre 
l'intégration du filtre de sélection de canal et du discriminateur. Cette fréquence suffisamment basse 
implique un faible écart entre la deuxième porteuse de référence et sa fréquence image (seulement 
13.4%). La valeur choisie pour la deuxième FI semble réaliser le meilleur compromis entre la partie 
aval et celle amont (front-end) du récepteur. 
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3.2 Les contraintes électriques du circuit 

Ce chapitre présente les contraintes les plus importantes pour le récepteur FM, telles qu'elles sont 
précisées dans le cahier des charges du circuit. 

1. Consommation et gamme de fréquences de fonctionnement 

Le circuit doit respecter des contraintes de faible consommation et de faible tension d'alimentation 
(low-power low-voltage). Ceci permettrait au circuit d'être utilisé pour un récepteur radio
messagerie portable, avec une longue vie pour les batteries d'alimentation (ou alors pour les piles). 
Pour les premiers récepteurs de radio-messagerie, la durée de vie des piles était de seulement deux 
semaines [3.2.1]; elle est devenue, pour les produits les plus récents, d'environ un mois et demie 
[3.2.2]. Le circuit FM présenté dans ce chapitre se propose une autonomie de quelques mois. 

Le tableau suivant indique les valeurs de consommation et d'alimentation pour le récepteur FM en 
question. De même, il donne la gamme utile de fréquences de réception du circuit. 

Paramètre Valeur min Valeur max Unité de 
mesure 

Tension 2.2 3.7 v 
d'alimentation 
Consommation 10 mA 
globale de la puce (@25°C) 
Gamme de 87.5 108 MHz 
fréquences utiles 

table 3.2.1 Contraintes de consommation pour le récepteur FM 

2. Sensibilité 

Les récepteurs portables doivent présenter une très bonne sensibilité électrique, sachant que la taille 
de l'antenne de réception est fortement réduite. Le tableau suivant donne quelques informations 
concernant ce critère d'appréciation. 

NOTA: La valeur réelle de l'impédance d'entrée du récepteur est de 500 Q. 
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Paramètre Valeur min Valeur max Unité de 
mesure 

Gamme dynamique -llO -10 dBm 
d'entrée 
Facteur de bruit pour 4 dB 
IN=-llOdBm 
Facteur de bruit pour 20 dB 
IN>-90dBm 

table 3.2.2 Contraintes de sensibilité pour le récepteur FM 

Le niveau minimum du signal d'entrée à recevoir est donc de 2.23 J..LV et le niveau maximal de 223 
mV. 

3. Sélectivité 

Le diagramme de sélectivité d'un récepteur FM suit de près celui imposé par les Normes 
Internationales. Le tableau suivant présente ces valeurs. 

Ecart de fréquence Niveau toléré du bruiteur 
(dB) 

0 -15 
+/-100kHz -10 
+/-200kHz 0 
+/-300kHz 30 
+/-400kHz 60 
+/- 1 MHz ou plus 70 

table 3.2.3 Contraintes de sélectivité pour le récepteur FM 

4. Linéarité 

La linéarité du récepteur peut se chiffrer par l'amplitude des produits d'intermodulation résultants 
après passage par le circuit de deux signaux de fréquences différentes. Le tableau suivant présente 
la valeur du point d'interception d'ordre trois, pour des différentes valeurs du signal d'entrée. 

IP3 Valeur min Unité de 
mesure 

pour IN= -110 dBm -10 dBm 
pour IN > -90 dBm -30 dB rn 

table 3.2.4 Contraintes de linéarité pour le récepteur FM 

- 31-



5. Fidélité 

Pour un récepteur FM, la principale source de distorsion est l'opération de discrimination. En effet, 
cette opération fréquencielle consiste en quelque sorte en une reconstruction de signaux en basses
fréquences, en partant d'un signal de fréquence beaucoup plus élevée. 

Le tableau suivant donne les valeurs de distorsion harmonique et d'intermodulation générées par le 
discriminateur, et mesurées à la sortie MPX. 

Paramètre Valeur max 
Taux de distorsion -50 dB= 0.316% 
harmonique 
Taux de distorsion -56 dB= 0.158% 
d 'intermodulation 

table 3.2.5 Contraintes de fidélité pour le récepteur FM 

Cependant, les constructeurs indiquent également les caractéristiques de distorsion du filtre radio 
d'extraction du canal désiré, sachant que ce filtre limite la bande passante du signal reçu. Le spectre 
d'un signal modulé FM est, en théorie, d'étendue infinie [3.2.3], donc il peut paraître probable que 
l'information utile se retrouve tronquée après passage par ce filtre. En pratique, plus de 98% de la 
puissance du signal se trouve dans une bande limitée (-200 kHz) [3.2.4]. Le tableau suivant 
présente quelques caractéristiques du filtre de sélection de canal. 

Paramètre Valeur min Valeur max Unité de 
mesure 

Largeur de bande du 210 240 kHz 
filtre radio 
Ondulation du filtre 6 dB 
dans la bande 
Distorsion de délai 3 ~s 

de groupe du filtre 
dans la bande 

table 3.2. 6 Caractéristiques du filtre radio de sélection de canal 

6. Stabüité 

Il s'agit de la stabilité fréquencielle du récepteur dans le temps, en tenant compte des variations 
possibles des conditions d'environnement. Le circuit est prévu avec un indicateur AFC qui se met à 
1' état actif chaque fois que les Oscillateurs Locaux s'écartent de .ô.fAFc par rapport à la fréquence de 
la porteuse HF à recevoir. Le tableau suivant donne quelques valeurs concernant la stabilité du 
circuit. 
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Paramètre Valeur Valeur Unité 
mm max de 

mesure 
Température de fonctionnement -30 70 oc 
Déviation max de fréquence 5 25 kHz 
(~f AFC) 
Résolution d'accord en fréquence 7.6 kHz 

table 3.2. 7 Données concernant la stabilité en fréquence du récepteur FM 

La gamme de fonctionnement en température correspond aux limites standard imposées pour des 
applications civiles. La résolution d'accord chiffre le pas de fréquence minimum programmable à 
1' aide de la partie logique englobée dans le récepteur. 

3.3 Le choix des structures 

3.3.1 Le traitement front-end (amont) 

La partie front-end de ce récepteur FM est le bloc stratégique du circuit. La réalisation du récepteur 
FM dans une structure de double hétérodyne dépend surtout de la possibilité d'intégration du 
premier filtre de réjection d'image. 

ANT1 

ANT2 

CLK38 POR 

RS$1 

FN 
diSCriminator 

figure 3.3.1 Le 'Récepteur FM' à double hétérodyne; 
la partie front-end est mise en évidence 
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La figure 3.3.1 met en évidence la partie amont (front-end) du circuit "Récepteur FM". Il s'agit 
d'abord de l'amplificateur à faible bruit (LNA) suivi par le premier filtre de réjection de l'image. La 
faisabilité d'amplificateurs à faible bruit pour des fréquences radio de réception a déjà été prouvée 
par plusieurs types d'implémentations [3.3.1], [3.3.2]. 

Par contre, la faisabilité du premier filtre image n'a pas encore été validée. Des problèmes liés à la 
haute fréquence de travail du filtre, ainsi que les contraintes de faible consommation et faible 
tension d'alimentation, rendent sa réalisation très difficile. Le chapitre 3.4 présentera plus en détail 
l'étude théorique et l'implémentation physique de ce filtre, ce qui permettra de conclure sur la 
faisabilité actuelle de la structure. 

3.3.1.a L'amplificateur à faible bruit (LNA) 

La figure 3.3.2 ci-dessous présente le schéma de principe du bloc LNA. Il s'agit d'un amplificateur 
à fort gain de boucle ouverte, mis en configuration de contre-réaction par un réseau de deux 
résistances, Rs et Rfb. La structure est différentielle. Rfb est une résistance physique, intégrée dans le 
bloc LNA, tandis que Rs est la résistance de sortie du générateur de tension attaquant 
l'amplificateur, qui est en l'occurrence l'antenne. L'impédance de sortie de l'antenne est de 500 n. 

------------------, 1 1 

1 111) 1 
1 
1 
1 
1 
1 
1 
0 
1 
1 
1 

~------------------

;----------------------: Rfb1 

Rfb2 

:--<..::~---OUT· 

~~--.our· 

figure 3.3.2 Le schéma de principe du LNA 

L'amplificateur bouclé a deux modes de fonctionnement: 
-mode fort gain. Dans ce cas, le bloc LNA présente un gain de 20 dB. Le circuit sera mis dans ce 
mode de fonctionnement lorsque l'amplitude du signal d'entrée est faible. 
-mode faible gain. Le LNA présente dans ce cas un gain de 0 dB. Ce mode s'adresse aux signaux 
avec une forte amplitude en entrée. 

Un signal binaire, commandé par le bloc de contrôle automatique de gain, permet de basculer d'une 
mode de fonctionnement à 1' autre. 

Le schéma simplifié au niveau transistor est présenté à la figure 3.3.3. 
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figure 3.3.3 Le schéma transistor du LNA 

Le fonctionnement du circuit est basé sur la superposition de deux paires différentielles bipolaires. 

La première est constituée des transistors Qo et Q1 et elle est active seulement en mode fort gain, 
donc pour des signaux d'entrée de faible amplitude. Les transistors sont optimisés pour des 
caractéristiques de faible bruit, ce qui implique que chacun est réalisé par la mise en parallèle de 
plusieurs transistors bipolaires unitaires (dans ce cas, on a 34 transistors unitaires pour un transistor 
du schéma). Comme les signaux d'entrée sont de faible amplitude, cette paire différentielle ne 
nécessite pas une grande plage linéaire, et donc les transistors ne sont pas dégénérés. La paire 
différentielle est reliée à la masse par le biais d'un interrupteur NMOS (SW), qui la déconnecte du 
circuit dans le cas du fonctionnement en mode faible gain. 

La deuxième paire différentielle, réalisée avec les transistors Q2 et Q3, est elle dégénérée. Cette 
paire différentielle est toujours active, mais sa contribution en mode fort gain est négligeable. Ceci 
est dû à la différence des courants traversant les deux paires différentielles, sachant que ces deux 
derniers transistors sont réalisés avec des transistors unitaires. Comme cette paire différentielle doit 
agir en mode faible gain, elle a été prévue avec des résistances de dégénérescence, pour faire face 
aux signaux incidents de forte amplitude. Cette paire différentielle est également reliée à la masse. 

Les deux paires différentielles sont alimentées par des sources de courant reliées à l'alimentation 
positive du circuit. La sortie des paires différentielles est chargée par la résistance R1• Une paire de 
transistors cascode permet l'obtention d'un fort gain de boucle ouverte pour l'amplificateur. Pour 
pouvoir attaquer la charge résistive apportée par la résistance de contre-réaction (Rfb1 entre IN+ et 
OUT- et Rfb2 entre les deux autres), un étage différentiel de collecteur commun a été introduit. Le 
point de connexion entre le premier étage du circuit (les paires différentielles) et le deuxième (le 
suiveur) est un nœud critique du circuit, de point de vue capacité parasite. 
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Lors du fonctionnement du circuit en mode faible gain, la première paire différentielle est donc 
inactive. Ceci a pour effet également une perturbation au niveau de l'impédance d'entrée, qui doit 
être égale en tous les cas à 500 n. Pour palier à cet effet, les deux résistances Rïni et Rïnl ont été 
connectées entre les deux entrées IN+ et IN- et elles peuvent être mises hors du circuit actif par un 
autre interrupteur NMOS commandé par le signal SWbar. 

Les courants de polarisation de l'amplificateur sont issus d'une source de courants du type PTAT 
(Proportional To Absolute Temperature). Cette source de courant polarise uniquement le LNA, ce 
qui permet un bon matching de proximité entre les transistors dans le générateur de courants et ceux 
dans le schéma "actif'. De même, ceci permet d'éviter au maximum les parasites électriques induits 
par d'autres parties du récepteur, sachant que cet amplificateur doit présenter un très faible facteur 
de bruit. 

La contrainte principale de l'amplificateur reste le facteur de bruit, qui doit avoir une valeur aussi 
faible que possible. Dans une chaîne de réception, c'est le facteur de bruit du premier bloc qui 
détermine en bonne partie le facteur de bruit globale de 1' entière structure . 

Le fonctionnement critique du circuit de point de vue facteur de bruit est dans le cas où un signal de 
faible amplitude doit être reçu par le circuit. Dans ce cas, le LNA sera mis en mode fort gain, ce qui 
minimisera l'apport en facteur de bruit des étages suivants et donc le facteur de bruit global sera 
quasiment égal à celui du LNA. Comme présenté dans le chapitre 3.2, le facteur de bruit maximal 
du récepteur FM, pour un signal d'entrée de -110 dBm, doit être de seulement 4 dB. 

Résultats des simulations 

Le tableau suivant présente quelques performances de simulation concernant le bloc LNA. 

Paramètre Résultat en Résultat en Résultat en 
cond. typique cond. slow cond. fast 
25°C -35°C 75°C 

Gain B.F. en mode gain = 10 19.27 dB 19.57 dB 
Gain B.F. en mode gain = 1 -0.23 dB 3.76 dB 
B.P. en mode gain = 10 220MHz 136MHz 
B.P. en mode gain = 1 248MHz 153 MHz 
Consommation totale 1.6mA 1.9mA 
THD en mode gain = 10 -47 dB 
THD en mode gain = 1 -50 dB -42dB 
Facteur de bruit (pire cas) 0.97 dB 2.89 dB 
THDIM3 -41 dB -40.5 dB 

table 3.3.1 Quelques performances de simulation pour le LNA 

NOTA: Les simulations ont été réalisées avec le simulateur HSPICE sur une plate-forme 
CADENCE, les modèles de simulation étant level 47. 
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Résultats des mesures 

Cette partie du circuit a été réalisée sur Silicium en octobre 1995, lors du premier RUN concernant 
le "Récepteur FM". L'annexe A.mesl présente le dispositif de mesures mis en place pour tester les 
puces. Pour pouvoir appliquer aux circuits intégrés sur la puce des tensions différentielles, des 
buffers d'entrée et de sortie ont été prévus sur la puce. Ces buffers permettent également une 
adaptation vers le monde extérieur sur 50 n. Pour tester le LNA, la chaîne de mesure comprend 
l'amplificateur suivi d'un buffer de sortie. 

La figure 3.3.4 présente le résultats de mesures concernant l'amplificateur à faible bruit, 
fonctionnant en mode de fort gain (20 dB). 

dB 

10 
5 
0 

-5 
-te 
-15 

Abs 

l>l:Reflectlon 

Start 5121.0121121 
,.2 T : r~nsmlSSlon 1 L 0~ H ~Q 

\1 

LNA Module du gain 

1 U FS C 
Chl:Mkrl l~B.e0B MHz 

516.9 c 
16.29 c 
25. 'B nH 

Stop 2121~.121121121 MHz 
5 B dB/ R f 15 BB dB C c 

. Ch2: ~ Krl lllliL li'.IIZI!l MHz 
~ . lU 2 

MHz 

-configuration en gain de 10 
-Vdd = 3.5V 

figure 3.3.4 Réponse en fréquence du LNA (mesurée sur analyseur de réseau) 
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Les mesures ont été effectuées pour deux valeurs de la tension d'alimentation. Le tableau 3.3.2 
montre quelques résultats prélevés sur les courbes de réponse en fréquence du LNA. Les conditions 
de mesure ont été les suivantes: 
- amplificateur en mode de fort gain; 
-le signal est appliqué sur l'entrée IN+; l'entrée IN- est reliée à la masse par le biais d'une capacité 
de 2.2 nF; 
- le buffer de sortie est polarisé correctement; 
- les valeurs données dans le tableau concernent uniquement le bloc LNA. 

Fréquence de Module du gain; Module du gain; 
mesure (MHz) Vdd LNA =3.5V V dd LNA =2.2V 
50 19.99 17.30 
87 20.07 17.14 
100 19.87 16.8 
108 20.09 17.0 
120 19.95 16.77 
150 18.95 non disp. 

table 3.3.2 Résultats de mesures pour le LNA (RUN d'octobre 1995) 

A la fréquence de 100 MHz, l'impédance du LNA, tenant compte du câblage de la plaquette de test, 
est: 
-résistance parallèle: 500.03 Q; 
- inductance parallèle: 26.52 J.LH. 

Le délai de groupe varie entre 1.6 et 2.4 ns dans la bande utile de fréquences, soit une distorsion du 
délai de groupe de 0.8 ns. 

3.3.1.b Le filtre de réjection de la première fréquence image - approche comportementale 

Les filtres haute fréquence de réjection d'image ont été implémentés en utilisant la synthèse de 
structures biquadratiques cascadées. Cette méthode permet de décomposer la fonction de transfert 
du filtre en un produit de fonctions de transfert du second ordre, appelées sections biquadratiques. 
L'expression de la fonction de transfert générale pour une section biquadratique (ou encore biquad) 
est donnée par l'équation (3.3.2) ci-dessous. 

2 

( ) -a=-.2 ~· P:..___+_a..:....t ~· p:__+_a~o Hp =K· {J) 
p2+ J·p+{J)~ 

(3.3.1) 
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avec: 
p = j.ro =la fréquence complexe; 
ro0 = la pulsation de résonance du pôle; 
Q = le facteur de qualité du pôle; 
ao, a1, az = des constantes réelles. 

Selon les valeurs prises par les différentes constantes ao, a1 et a2, la fonction de transfert peut 
représenter un filtre passe-bas (az =al = 0), passe-haut (al = ao = 0), passe-bande (az = ao = 0), stop
bande (a1 = 0) ou encore passe-tout [3.3.3]. 

Le critère principal dans le choix de la structure de base de la section biquadratique adoptée a été 
1' opération de filtrage en haute fréquence. Une structure de biquad en réalisation Gm-C, qui se prête 
au filtrage haute fréquence, est présentée dans la figure suivante [3.3.4]. 

c 
Vc••~--------~•~)~~~----------~ 

figure 3.3.5 Section biquadratique en structure Gm-C appropriée au filtrage HF 

La fonction de transfert (idéale) de ce biquad est donnée dans l'équation (3.3.3). 

(3.3.2) 

La pulsation de résonance et le facteur de qualité du pôle sont (valeurs idéales): 

(3.3.3) 

(3.3.4) 
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Un choix approprié des valeurs des transconductances et des capacités permet d'implémenter la 
fonction de transfert désirée. 

Cette structure est très adaptée à la synthèse de filtres en hautes fréquences grâce à la présence des 
capacités entre chaque nœud du circuit et la masse. Il est bien connu qu'en technologie intégrée, les 
capacités présentent toujours une autre capacité, parasite cette fois, entre la plateau inférieur et la 
masse. De plus, il faut tenir compte également de la capacité d'entrée des transconductances. Pour 
pouvoir tenir compte de l'effet de ces capacités dès l'analyse comportementale du filtre, il est 
nécessaire que la structure de départ du filtre présente des chemins capacitifs directs entre chaque 
nœud du circuit et la masse. 

La concaténation de plusieurs sections biquadratiques peut poser aussi des problèmes d'adaptation 
de charge. Ceci doit être pris en compte d'autant plus que des buffers de tension ne sont pas 
forcément faisables à de très hautes fréquences. 

Le premier filtre de réjection d'image nécessaire pour le récepteur FM double hétérodyne présenté 
dans ce chapitre est une structure de filtre passe-haut avec notch. Le tableau suivant indique le 
gabarit à respecter pour le filtre. 

Fréquence Atténuation Remarques 
Porteuse RF OdB Plage de variation: 
Fe 87.5 ... 108 MHz 
1ère Fréquence 60d.B Plage de variation: 
Image 60.9 ... 75.1 MHz 
Fim1 = 0.696*Fc 
Basses Fréquences forte f<60MHz 
Hautes Fréquences forte f> 110 MHz 

table 3.3.3 Gabarit en fréquence du premier filtre de réjection d'image 

Le filtre doit présenter une forme globale de passe-bande, pour limiter la bande de bruit injecté dans 
la suite de la chaîne de réception. Pour les basses fréquences, cette atténuation est obtenue par la 
forme même du filtre (passe-haut). L'atténuation pour les hautes fréquences sera acquise grâce aux 
imperfections des transconductances utilisées, qui ont une bande passante limitée en fréquence et 
qui vont imposer une sorte de fréquence de coupure haute pour le filtre. 

Pour obtenir ce type de filtre, nous avons employé la structure de biquad présentée à la figure 3.3.5. 
En posant Va = V b = V c, une fonction de filtre passe-haut avec notch peut être obtenue, comme 
indiqué dans la figure 3.3.6 ci-dessous. 
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Le gyrateur est obtenu en reliant tête-bêche deux transconductances, dont une en montage"
Gm". La capacité qui donne le comportement selfique au gyrateur est branchée entre un des 
nœuds communs aux transconductances et la masse petit-signal. La valeur de la self ainsi 
obtenue est la suivante: 

c 
L=--- (3.4.27) 

La figure suivante présente une des implémentations pratiques adoptée pour ce type 
d'inducteurs. 

VDD 

v~ 

out 
OUT 

figure 3.4.14 L'implémentation transistor de la cellule« selfl » 

Il s'agit ici de la cellule « selfl » qui a une sorti en courant. La première transconductance est 
matérialisée par la paire différentielle NMOS M1 - M2. La deuxième transconductance, celle 
qui est reliée en "-Gm", est réalisée avec le transistor PMOS Mo monté en source commune. 

Les transistors PMOS M3 et M4 réalisent une charge active pour la paire différentielle 
NMOS. Le transistor MS polarise la paire différentielle, ayant sa grille commandée par une 
tension fixe de polarisation. La grille du transistor Ml de la paire différentielle est polarisée 
par une tension de référence, imposant ainsi le point de repos statique pour le nœud de sortie 
de la « self». 

L'autre schéma de« self» est présenté dans la figure qui suit. 
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3.4 La réalisation du premier Ïlltre HF de réjection d'image 

3.4.1 Considérations nécessaires pour une analyse comportementale du Ïlltre 

Ce chapitre présente un court aperçu des différentes non-idéalités des éléments constitutifs des 
filtres continus, tels celui de la figure 3.3.6. 

Eléments parasites caractérisant les transconductances 

La brique de base dans un filtre continu est l'intégrateur. La figure 3.4.1 présente schématiquement 
l'intégrateur idéal et l'intégrateur comprenant des effets de non-idéalités [3.4.1]. 

a.) 

figure 3.4.1 Le schéma de principe d'un intégrateur 
a.) intégrateur idéal; 
b.) intégrateur non-idéal 

Une première remarque est à faire sur la conductance de sortie de la transconductance, qui est 
généralement positive et de faible valeur. Ceci implique un gain en tension fini pour la 
transconductance (3.4.1) et donc l'apparition d'un pôle basses-fréquences (3.4.2) pour la structure 
de l'intégrateur (voir également la figure 3.4.2). 

(3.4.1) 

(3.4.2) 

Le retard dans la fonction de transfert de l'intégrateur modélise les divers pôles et zéros parasites. 
Les pôles secondaires sont dus soit aux fréquences de coupure intrinsèques des transistors dans le 
schéma, soit aux fréquences de coupure associées aux éventuels nœuds internes de la 
transconductance. 

Les zéros parasites viennent de deux sources également. Les inévitables capacités de recouvrement 
entre la grille et la source (ou le drain) des transistors MOS, ou alors la capacité C)l des bipolaires 
qui sont utilisés sur les entrées de la transconductance, créent dans certains cas de figure un zéro à 
partie réelle positive [3.4.2]. D'un autre coté, les résistances série des blocs de capacités, réalisées 
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en structure "alvéolée" pour un meilleur appariement capacitif, introduisent également un zéro de 
transmission. 

Tous ces pôles et zéros parasites peuvent être modélisés par un zéro global, situé dans le demi-plan 
gauche ou droit du plan complexe des fréquences. La figure 3.4.2 ci-dessous donne le schéma de la 
fonction de transfert d'un intégrateur non-idéal: on retrouve modélisés l'effet de la conductance de 
sortie finie de la transconductance et l'effet d'un zéro de transmission "global" situé dans le demi
plan complexe droit. 

oo 
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-180° 
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1 
1 
1 
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Fréquence 

' ' ' ' 
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figure 3.4.2 La fonction de transfert (module et phase) pour un intégrateur non-idéal 

La fonction de transfert d'un tel intégrateur peut être mise sous la forme suivante: 

H .( ) =A . 1- p-r 2 
nz P 0 

1 +pTI 
(3.4.3) 

L'effet cumulé des deux types d'imperfections citées auparavant sur la fonction de transfert consiste 
en un retard ou une avance de phase à la fréquence de coupure de l'intégrateur. Il est à noter qu'à la 
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fréquence de coupure, l'intégrateur idéal doit présenter une phase de exactement -90°, ce qui est 
équivalent à un facteur de qualité infini de l'intégrateur. · 

Dans le cas d'un intégrateur avec des non-idéalités, son facteur de qualité devient donc de valeur 
finie. Pour des faibles écarts de phase, le facteur de qualité d'un intégrateur non-idéal peut être 
calculé avec la formule suivante: 

(3.4.4) 

Un facteur de qualité fini des intégrateurs génère dans un filtre des variations au niveau de la 
fonction de transfert globale du filtre, en résultant dans des nouvelles valeurs pour le pôle ro0 et son 
facteur de qualité Qp. En général, on retrouve une faible déviation du pôle, mais par contre la 
dégradation du facteur de qualité Qp dépend des facteurs de qualité des intégrateurs dans le filtre. La 
formule (3.4.5) ci-dessous donne la dégradation du facteur de qualité du pôle en fonction du pire cas 
de valeur de facteur de qualité pour les intégrateurs utilisés. 

(3.4.5) 

Pour des structures biquadratiques qui ont un zéro de transmission dans leur fonction de transfert, le 
même type de raisonnement peut être appliqué pour le facteur de qualité du zéro. 

Pour respecter la précision sur le facteur de qualité du filtre imposée par le cahier des charges, la 
condition suivante doit être respectée au niveau du facteur de qualité des intégrateurs: 

(3.4.6) 

Pour réaliser des filtres d'ordre élevé, la synthèse impose l'utilisation de plusieurs intégrateurs à des 
fréquences de résonance différentes. Ceci impose le fait que les intégrateurs doivent présenter une 
phase de -90° sur une grande plage de fréquences. La fréquence de travail du filtre doit se situer loin 
de la fréquence de coupure du pôle basses-fréquence (ti) et de celle du zéro hautes-fréquences ('t2) 
(3.4.7). 

(3.4.7) 

Toutes ces différentes remarques sur les effets des non-linéarités des transconductances mènent 
à la conclusion que ce type de filtres biquadratiques haute-fréquence a besoin d'un réglage 
(tuning) du facteur de qualité du pôle et éventuellement du zéro. Ce réglage a pour but d'assurer 
un facteur de qualité infini pour tous les intégrateurs du biquad, ce qui équivaut à une phase de -
90° à la fréquence de travail du filtre pour tous les intégrateurs. 
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Eléments parasites caractérisant les capacités 

Il y a deux types de capacités utilisés dans la structure des filtres continus: des capacités flottantes et 
des capacités ayant un nœud connecté à la masse. Dans les technologies actuelles Silicium, la façon 
la plus courante d'intégrer ces capacités est en réalisant une superposition de couches Polysiliciuml 
et Polysilicium2 [3.4.3]. 

Tous les filtres continus sont réalisés évidemment dans des structures différentielles, ce qui impose 
la nécessité d'un bon appariement entre les paires de capacités identiques, en plus de celui demandé 
pour obtenir des bons rapports entres les différentes autres capacités du filtre. Pour satisfaire à cette 
demande d'un bon appariement, les fondeurs proposent des structures physiques de capacités basés 
sur la répétition un certain nombre de fois d'une cellule unitaire capacitive [3.4.4]. 

Les capacités d'intégration deviennent ainsi des structures "alvéolées", chacune étant un multiple 
entier de la capacité unitaire (3.4.8). 

c = n . cunitaire ' n entier (3.4.8) 

Il est connu que pour une capacité polyl - poly2, le plateau inférieur (dans notre cas le polyl) 
présente une capacité parasite vers le substrat du circuit. Pour des capacité d'une valeur assez 
importante (quelques pF) réalisées en un seul bloc, la valeur de cette capacité parasité constitue en 
général 5% de la valeur de la capacité physique désirée. La valeur de la capacité parasite entre le 
plateau supérieur (dans notre cas le poly2) et le substrat est, pour ce type de réalisations, 
négligeable. 

La situation est tout à fait différente dans le cas des capacités d'intégration utilisées dans les filtres 
continus, où on désire des valeurs très précises pour ces capacités et on emploie donc des structures 
alvéolées. De plus, ces capacités ont des valeurs assez faibles (pas plus de quelques pF) pour des 
filtres avec des fréquences de travail élevées et qui ont besoin également d'une faible 
consommation. 

Toutes ces considérations imposent le choix d'une capacité unitaire qui a habituellement une valeur 
de quelques centaines de fF. Pour minimiser la résistance parasite afférente aux structures alvéolées 
de capacités, il est nécessaire que chaque capacité unitaire soit contactée directement par le biais 
d'une liaison faiblement résistive (métal, par exemple). La figure 3.4.3 ci-dessous montre une 
possible structure de capacité unitaire appropriée aux traitements en haute-fréquence. 
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figure 3.4.3 Capacité unitaire appropriée pour le filtrage haute-fréquence 

Des structures telles que celle montrée à la figure 3.4.3 présentent en effet trois capacités parasites 
de valeur assez significative (voir figure 3.4.4). 

Cpar2 

figure 3.4.4 Les capacités parasites correspondant à une Cunifllire 

dans le cas des structures alvéolées 

Un travail sur la structure de ce type de capacités unitaires s'impose donc, pour minimiser la valeur 
des ces trois capacités parasites. L'annexe A.3.4.1 présente ce travail d'extraction et de 
minimisation des capacités parasites pour les capacités d'intégration employées dans le premier 
filtre de réjection d'image. 

Pour pouvoir réaliser des filtres hautes fréquences, il faut donc absolument partir de schémas 
électriques qui présentent des chemins capacitift entre chaque nœud du circuit et la masse. La 
valeur physique de la capacité à implémenter sera décidée à la fin de la conception, en réalisant 
plusieurs itérations lors de l'étape de layout et extraction du circuit. 
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3.4.2 Choix des valeurs; simulations comportementales 

La figure 3.4.5 ci-dessous rappelle la structure de base du premier filtre de réjection d'image. Il 
s'agit donc d'un filtre continu Gm-C de fonction passe-haut avec notch. 

c 

figure 3.4.5 Schéma de base du premier filtre de réjection d'image 

La fonction de transfert (idéale) de ce filtre est donc: 

(3.4.9) 

Le tableau suivant représente les informations concernant les pôles et les zéros de la structure. 

Fréquence de résonance Facteur de qualité 
Pôle 

f = _1_ ~gm2gm3 Q, ~ ~c, + c, . ~g.,g., (3.4.10) (3.4.12) 
p 2 ·tr ~cl ( c2 + C3) cl gm4 

Zéro 
fz = _l_~gmlgm3 ~gmlgm3 

(3.4.11) Qz = (3.4.13) 
2 ·tr ~C1 C2 gm5 

table 3.4.1. Les pôles et les zéros dufdtre image. 

Quelques remarques s'imposent sur la capacité C3. Comme présenté auparavant, cette capacité est 
nécessaire pour assurer un chemin capacitif entre le nœud de sortie du biquad et la masse. 
Cependant, il n'est pas obligatoire que cette capacité soit physiquement présente sur le layout, car 
elle peut être remplacée par la capacité parasite de C2. Si un layout soigneux est réalisé pour cette 
capacité C2, la valeur de la capacité parasite sera d'environ 5% de la valeur de la capacité initiale. 
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Pour cette première version du filtre de réjection d'image, nous avons choisi une structure du filtre 
dans laquelle C1 = C2 = C = 1 pF. Ceci permet d'un coté de pouvoir choisir des transconductances 
qui consomment faiblement, et de l'autre coté permet de minimiser la surface du layout du circuit. 

Discutons un instant les effets de cette capacité C3. Comme présenté dans le tableau 3 .4.1, elle 
n'influence que la paire de pôles du biquad. Soit fpo et Qpo les valeurs du pôle et de son facteur de 
qualité dans le cas où C3 = O. Si on considère effectivement que C3 = 5% . C2 et que Cr = C2, on 
obtient alors les relations suivantes: 

fP = 0.975 · fpo 

Qp = 1.024 · QpO 

(3.4.14) 

(3.4.15) 

On observe que cette capacité de faible valeur induit seulement 2.5% de déviation sur les valeurs du 
pôle et de son facteur de qualité. Ceci nous permet de la négliger dans les calculs théoriques menant 
au choix des valeurs des transconductances, sachant que, de toute manière, le filtre aura besoin 
d'asservissement et en fréquence et pour le facteur de qualité, et donc cette déviation pourra être 
réparée. 

Une dernière remarque s'impose dans ces considérations. La valeur de cette capacité C3 sera 
finalement plus élevée, car il y a aussi la capacité de sortie des transconductances gm3, gm4 et gm5 qui 
s'ajoute sur le nœud de sortie du biquad. Tous ces effets seront finalement pris en compte lors des 
simulations transistor de la structure. 

Nous avons choisi la même valeur pour les deux transconductances gm2 et gm3 qui forment une self 
vers la masse (avec la capacité C3). La paire de pôles de la structure est donnée par le circuit 
résonant LC formé par cette « self» et la capacité Cr: 

(3.4.16) 

Une fois la valeur de la capacité fixée, la valeur du pôle du biquad pourra être ajustée en agissant 
seulement sur la valeur Gm23. 

La transconductance gmr fixe la valeur du zéro du filtre, une fois que Gm23 a été figée: 

(3.4.17) 

Les deux autres transconductances, gm4 et gm5, permettent de fixer la valeur des facteurs de qualité 
du pôle et du zéro du filtre, toujours après avoir défini la valeur Gm23: 

(3.4.18) 
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G G fz 1 
gm5 = m5 = m23 • Jp · Qz (3.4.19) 

Des simulations ont été menées sur ce filtre avec un modèle comportemental pour les 
transconductances. Les transconductances "comportementales" prennent en compte les éléments 
suivants: 

a.) la valeur de la transconductance bien sûr; 
b.) le second pôle de la transconductance (modélisé par un réseau RC) I; 
c.) la résistance de sortie de la transconductance <=>le gain DC. 

La figure 3.4.6 ci-dessous présente le schéma de base utilisé pour modéliser le comportement des 
transconductances dans le biquad (prise en compte des éléments parasites du 2nd ordre). 

1!(2.pi.1pF.Fpole) 

IN OUT 

GNO 

figure 3.4.6 Modélisation comportementale d'une transconductance (schéma single-ended) 

Le cas de figure étudie la plupart du temps est celui qui correspond à une fréquence de réception RF 
de 100MHz (donc :fimagei - 70MHz). Pour celui-ci, après plusieurs itérations de simulations 
comportementales, on fixera les caractéristiques suivantes pour le filtre (un biquad): 

Caractéristiques du pôle Caractéristiques du zéro 

fpôle = 100 MHz fzéro = 70 MHz 

Qpôle = 5 Qzéro = 10 

table 3.4.2. Les caractéristiques en fréquence du filtre 

Ces paramètres permettent ainsi d'obtenir le gabarit souhaité pour le filtre (voir la table 3.3.3 du 
précédent chapitre). De plus, une variation de 20% sur la valeur des facteur de qualité reste 
tolérable, le filtre restant encore dans le gabarit donné. De même, le choix de ces valeurs permet de 
chiffrer la valeur des transconductances utilisées dans un biquad. 

1 On néglige les zéros parasites, en considérant que les pôles parasites des transconductances sont prédominants. Cette 
hypothèse a été validée par la suite. 
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Le tableau suivant indique la valeur de la fréquence de coupure pour des intégrateurs chargés avec 
une capacité théorique de 1 pF. 

Transconductance Fréquence de coupure de Gain de l'intégrateur 
(nom et nom générique) 1' intégrateur (chargé sous 1 pF) à 100MHz 
gm2 = gm3 = Gm23 100MHz 1 =Od.B 

gml =Gmt 50 MHz 0.5 =-6 dB 

gm4=Gm4 20MHz 0.2 = -14 dB 

gm5 =Gms 7.3 MHz 0.073 = -22.75 dB 

table 3.4.3. Valeur des transconductances utilisées dans le premier filtre image 

Quant aux "caractéristiques parasites" pour chaque transconductance, les simulations 
comportementales imposent les valeurs suivantes: 

Caractéristique Val. min. Val. typ. Val. max. 

2na pole 

gainDC 

800MHz 1 GHz 2.5 GHz 

70= 36.9 dB 120 = 41.6 dB 200= 46 dB 

table 3.4.4. Caractéristiques parasites des transconductances 
(limites imposées par la simulation comportementale) 

La figure 3.4.7 présente les résultats des simulations comportementales réalisées en tenant compte 
des caractéristiques des transconductances telles qu'elles sont données dans les tables 3.4.3 et 3.4.4. 
Les trois courbes correspondent à la sortie de chacune des trois sections biquadratiques cascadées. 
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figure 3.4. 7 La réponse en fréquence du premier filtre de réjection d'image; 
simulations comportementales. 

3.4.3 La structure des transconductances 

Pour rmrurmser les problèmes introduits par les pôles secondaires dans les cellules de 
transconductance, ainsi que pour réduire la consommation, nous avons adopté la stratégie de mettre 
ensemble, dans une même cellule, toutes les transconductances dont la sortie est commune. Ainsi, 
gm1 et gm2 sont dans une cellule et gm3, gm4 et gm5 dans une autre. L'étage de sortie a la même 
structure (et les composants ont les mêmes caractéristiques) pour les deux cellules. Toutes les 5 
transconductances sont conçues selon le même schéma de base. La figure 3.4.8 présente le schéma 
de principe d'une section biquadratique réalisée comme décrit ci-dessus. 
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figure 3.4.8 Schéma de principe d'une section biquadratique 
(les transconductances qui ont la même sortie sont regroupées dans un seul bloc) 

Sachant que gm1 = gm2 1 2, il a été préféré (pour faciliter le design et le layout) d'implémenter gm2 
sous la forme de deux blocs de transconductances de gain 0.5. Ceci permet également d'obtenir un 
meilleur appariement entre gmi et gm2, dont le rapport détermine la fréquence du zéro du filtre. De 
plus, au niveau du layout, une section biquadratique du filtre est composée de deux blocs 
comprenant chacun trois transconductances: 

- le bloc « trans2 » contient trois transconductances de valeur 0.5, deux d'entre elles ayant 
les entrées mises ensemble pour former la transconductance de valeur 1; 

- le bloc « trans3 » est forme de trois transconductances également, mais de valeur 1, 0.2 et 
respectivement 0.07. 

Pour chaque étage de sortie, il y a deux types de sorties différentielles: 

- sorties haute impédance (nommées ob+ et ob-); ce sont les nœuds sur lesquels on connecte 
les capacités d'intégration du filtre; 

- sorties bufferisées (nommées out+ et out-), pour pouvoir attaquer les cellules suivantes. 
Pour le bloc« trans3 », ces sorties sont dédoublées, la deuxième paire de sorties servant à attaquer 
la prochaine section biquadratique du filtre. 
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Structure de base de la transconductance 

Le choix de la structure de base des transconductances est réalisé à partir de plusieurs critères 
imposés par le cahier des charges ou encore par le résultat des simulations comportementales. 

Premièrement, le filtre doit fonctionner à des fréquences autour de 1 00 MHz, ce qui impose le 
choix incontestable d'une paire différentielle avec des transistors bipolaires pour le noyau de 
la transconductance, sachant que des contraintes de faible consommation et faible 
alimentation sont imposées également par le cahier des charges. La réalisation du filtre dans 
une technologie BiCMOS sub-micronique semble un choix judicieux . 

Deuxièmement, des évidentes contraintes de linéarité imposent la réalisation d'une 
dégénérescence au niveau de la paire différentielle. La figure 3.4.9.a ci-dessous présente la 
structure de base d'une paire différentielle bipolaire dégénérée. 

a.) ~La 

21 

figure 3.4.9 Paire différentielle bipolaire dégénérée: 
a.) structure de base; 
b.) structure dérivée 

La valeur de la transconductance équivalente pour cette structure est: 

avec: 

gm = la transconductance des transistors bipolaires; 
Ru = la résistance série de dégénérescence. 

(3.4.20) 

La figure 3.4.9.b montre une autre possibilité d'implémenter la même structure, en passant du 
schéma série à celui parallèle. Dans ce cas, la valeur de chaque résistance de dégénérescence 
devient: 

r=4·R u (3.4.21) 
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et la valeur de la transconductance équivalente de la structure sera donc: 

G = gm 
m r 

avec: 

l+g ·
m 4 

gm = la transconductance des transistors bipolaires; 
r = la résistance parallèle de dégénérescence. 

(3.4.22) 

Les quatres cellules des transconductance employées dans le filtre de réjection d'image 
utilisent le schéma de base présenté à la figure 3.4.9.b. La résistance rest réalisée en utilisant 
la conductance de sortie d'un transistor NMOS polarisé en régime triode. Pour un transistor 
MOS polarisé en régime triode, la valeur de la conductance de sortie est la suivante: 

avec: 

1-l = la mobilité (des éléctrons ou des trous, selon le type du MOS); 
Cox = la capacité surfacique de 1 'oxyde de grille; 
W, L =la largeur, respectivement la longueur du transistor MOS; 
V G, Vs, V 0 = les tensions de grille, source et respectivement drain du transistor; 
VT =la tension effective de seuil; Vr= Vro + (Â-l)Vs 

V To = la tension de seuil à polarisation nulle; 
À= le coefficient de Memelinck (de valeur- 1.2) [3.4.5], [3.4.6], [3.4.7]. 

(3.4.23) 

Pour réaliser l'accord en fréquence du filtre de réjection d'image, la solution largement 
adoptée pour des filtres continus intégrés est 1' accord variable en fréquence des 
transconductances. Pour réaliser cet accord, nous avons choisi de garder constante la 
polarisation des transistors bipolaires et de faire varier la valeur de la résistance de 
dégénérescence (voir figure 3.4.9.b). Pour ce faire, un transistor MOS monté en diode 
commande la tension de grille du transistor polarisé en régime triode (celui qui réalise la 
dégénérescence): 
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figure 3.4.1 0 Le cœur de la transconductance employé dans le filtre de réjection d'image 

Dans la figure 3.4.10 ci-dessus, les deux résistances de dégénérescence sont réalisées à l'aide 
des deux transistors NMOS Mrest et Mresz; les transistors NMOS Mdt et Mdz assurent la 
polarisation variable des deux transistors-résistance. En première approximation, la valeur des 
résistances de dégénérescence est la suivante: 

avec: 

W, LIres= la largeur et la longueur pour les transistors NMOS Mrest et Mresz; 
V o, Vs = les tensions de grille et respectivement de source du transistor Mrest; 
Ân = le coefficient de Memelinck pour les transistors NMOS. 

Cette approximation n'est pas trop grossière, sachant que la tension V os des transistors
résistance présente seulement une composante petit-signal. 

Les deux transistors NMOS ~~ et ~2 polarisés en diode fonctionnent évidemment en 
régime saturé; le courant de drain est donné par l'équation suivante: 

(3.4.24) 

avec: 
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W, L Id= la largeur et la longueur pour les transistors NMOS Mcl1 et Md2; 
V o, Vs = les tensions de grille et respectivement de source du transistor Md 1; 

Àn = le coefficient de Memelinck pour les transistors NMOS. 

L'astuce du montage est la suivante: pour une paire de transistors Mres - Md, les nœuds de 
grille et de source coïncident, et donc en faisant varier le courant Icommande, on change 
implicitement la valeur de la conductance de sortie de Mres· En remplaçant (V0 - À Vs -VT) de 
l'équation (3.4.23) par sa valeur prise dans l'équation (3.4.24), on obtient la valeur de la 
résistance de dégénérecence r en fonction du courant Icommande: 

1 1 
r==== = Constante· -;:::.=== 
~ J commande ~ J commande 

avec: 

W, L Ires= la largeur et la longueur pour les transistors NMOS Mresl et Mres2; 
W, L Id= la largeur et la longueur pour les transistors NMOS Mdi et Mcl2; 
J.Ln = la mobilité des électrons ; 
Cox = la capacité surfacique de l'oxyde de grille; 
Àn = le coefficient de Memelinck pour les transistors NMOS. 

(3.4.25) 

Pour conclure, le fonctionnement de base de chaque cellule de transconductance du filtre se 
base sur le schéma présenté à la figure 3.4.1 O. La paire différentielle bipolaire est polarisée 
par un courant constant. Les résistances parallèle de dégénérescence sont réalisées à 1' aide de 
transistors NMOS polarisés en régime triode, dont la valeur de la conductance de sortie est 
contrôlée par un courant Icommande· La valeur de la transconductance équivalente de la structure 
est la suivante: 

G = gm 
m 

1 
Constante 1 

+ ·g ·r=== 
4 m ~ J commande 

avec: 

Gm = la transconductance équivalente de la structure; 
gm = la transconductance des transistors bipolaires de la paire différentielle; 
Icommande = le courant de commande de la structure, vient d'une source PMOS; 

Jfï: 
w . 
Lires 
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Polarisation des entrées en tension et charge des sorties en courant pour les 
transconductances 

Une étude de principe du filtre a démontré que l'emploi d'un système de régulation du mode 
commun classique n'était pas très adaptée à ce type de structure. Nous avons donc pris le 
choix de réaliser un couplage capacitif entre les différentes transconductances du filtre, en 
réalisant des cellules passe-haut en entrée de chaque transconductance. Pour que le 
comportement passe-haut de ces structures n'influence pas celui du filtre, une fréquence de 
coupure de 1 'ordre de 10 MHz au plus a été choisie pour les passe-haut. 

Plusieurs critères entrent en jeu pour le choix des valeurs des cellules passe-haut. Pour le 
choix des capacités de couplage, il faut tenir compte des suivantes: 

• la valeur de la capacité de couplage doit être beaucoup plus grande que celle de la capacité 
d'entrée des paires différentielles bipolaires, pour ne pas réaliser un diviseur capacitif de 
tension; 

• la valeur de la capacité de couplage ne doit pas être trop importante, pour minimiser sa 
surface occupée sur le Silicium. 

Il faut évidemment faire un compromis entre ces deux conditions. Une capacité de l'ordre de 
quelques pF semble satisfaire les deux conditions. · 

Pour satisfaire à la condition concernant la fréquence de coupure du passe-haut, plusieurs 
solutions sont possibles: 

• employer une résistance. La résistance devrait avoir une valeur d'une dizaine de kQ, ce qui 
imposerait une assez importante consommation de puissance dans la résistance; 

• employer une inductance. 

La dernière solution a été adoptée. Pour réaliser cette inductance, la méthode classique des 
gyrateurs a été choisie. Une self de quelques centaines de mH satisfait à la condition de 
fréquence de coupure et, en plus, elle est réalisable avec une assez faible consommation. Ces 
selfs sont réalisées sous la forme d'un gyrateur chargé par une capacité (self vers la masse 
petit-signal) et ont une sortie en tension. En principe, la valeur de leur facteur ·de qualité 
compte peu, sachant que ces blocs agissent à des fréquences basses. 

La figure 3.4.11 présente le circuit de polarisation pour l'entrée en tension du cœur de la 
transconductance. On représente également le circuit de charge pour la sortie en courant de la 
transconductance. 
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figure 3.4.11 Polarisation et charge du cœur de la transconductance 

Comme circuit de charge pour le cœur de chaque transconductance, nous avions le choix entre 
différents types de structures: 

• charge résistive; 
• charge active; 
• charge selfique. 

Pour des raisons concernant le comportement en fréquence de la structure (pôle secondaire), 
nous avons préféré encore une fois utiliser la charge selfique. Ces selfs sont réalisées 
également sous la forme d'un gyrateur chargé par une capacité, mais cette fois-ci ont une 
sortie en courant. Un paragraphe suivant présentera la structure de ces selfs - gyrateurs. 

Etage de sortie pour les transconductances 

L'étage de sortie a également une connexion capacitive avec le cœur de la transconductance. 
Ces capacités, ensemble avec les inductances de charge en sortie du cœur de la 
transconductance, permettent d'éloigner suffisamment le pôle associé à ce nœud. Ces 
nouvelles cellules passe-haut doivent respecter également les conditions émises au paragraphe 
précédent, concernant la fréquence de coupure et le choix des composants. La figure 3.4.12 
donne le schéma de principe du bloc de sortie. 
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figure 3.4.12 Le bloc de sortie des transconductances 

Il a été précisé au début de ce chapitre que toutes les transconductances qui avaient la même 
sortie ont été mises ensemble sur un même bloc de sortie. En effet, toutes les sorties en 
courant des cœurs de transconductances sont mises ensemble, partageant la même charge 
selfique (nœuds cas+ et cas-). 

Une paire de transistors bipolaires cascode, chargée par d'autres « selfs » avec sortie en 
courant, permet une mise en forme du signal (amplification) et la création de nœuds haute
impédance. Les capacités d'intégration du filtre seront branchées sur ces nœuds haute
impédance (ob+ et ob-). 

Un étage suiveur bipolaire correctement polarisé permet d'obtenir une sortie bufferisée, 
capable d'attaquer les entrées des autres transconductances du filtre. 

La capacité de sortie sur les nœuds ob+ et ob- ne doit pas dépasser 1 pF, de manière à ce 
qu'elle puisse être soustraite de la valeur de la capacité d'intégration du filtre (sachant que 
chacune a une valeur théorique de 1 pF). 

Implémentation des selfs - gyrateurs 

Comme précisé auparavant, les charges selfiques nécessaires dans le design des 
transconductances ont été réalisées sous la forme de gyrateurs vers la masse petit-signal. Le 
figure suivante présente le schéma de principe d'un inducteur relié à la masse et réalisé à 
partir d'un gyrateur. 

OUT 

figure 3.4.13 Schéma de principe d'une self à la masse (implémentation gyrateur) 
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Le gyrateur est obtenu en reliant tête-bêche deux transconductances, dont une en montage"
Gm". La capacité qui donne le comportement selfique au gyrateur est branchée entre un des 
nœuds communs aux transconductances et la masse petit-signal. La valeur de la self ainsi 
obtenue est la suivante: 

c 
L=--- (3.4.27) 

La figure suivante présente une des implémentations pratiques adoptée pour ce type 
d'inducteurs. 

VDD 

v~ 

out 
OUT 

figure 3.4.14 L'implémentation transistor de la cellule « selfl » 

Il s'agit ici de la cellule « selfl » qui a une sorti en courant. La première transconductance est 
matérialisée par la paire différentielle NMOS Mt - M2. La deuxième transconductance, celle 
qui est reliée en "-Gm", est réalisée avec le transistor PMOS Mo monté en source commune. 

Les transistors PMOS M3 et M4 réalisent une charge active pour la paire différentielle 
NMOS. Le transistor M5 polarise la paire différentielle, ayant sa grille commandée par une 
tension fixe de polarisation. La grille du transistor Ml de la paire différentielle est polarisée 
par une tension de référence, imposant ainsi le point de repos statique pour le nœud de sortie 
de la « self ». 

L'autre schéma de« self» est présenté dans la figure qui suit. 
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figure 3.4.15 L'implémentation transistor de la cellule« selfl » 

Cette « self» a une sortie en tension. Le schéma est essentiellement identique à celui de 
« selfl ».Le transistor NMOS M6 réalise la source de courant nécessaire pour« drainer» une 
partie du courant du transistor Mo. L'autre partie de ce courant part dans la base d'un des 
transistors bipolaires de la paire différentielle des cœurs des transconductances (voir les 
figures 3.4.10 et 3.4.11). 

3.4.4 Implémentation pratique du filtre 

3.4.4.a Conception des transconductances 

Le point de départ pour la conception des transconductances est, sans aucun doute, le 
dimensionnement des transistors du noyau de la transconductance. 

Le premier choix a faire concerne la valeur de la résistance de dégénérescence (voir la figure 
3.4.9.b). Des simulations quasi-comportementales ont été menées sur le noyau de la 
transconductance, en tenant compte des contraintes de linéarité du filtrei. 

En effet, dans le cahier des charges du circuit« Récepteur FM» (voir table 3.2.4) on impose, 
à l'entrée du circuit, un point d'interception d'ordre 3 IP3 = -10 d.Bm = 223 mVnns sous 500 
Q. Dans le cas d'un signal de telle amplitude reçu par l'antenne du récepteur, le circuit 
fonctionne en mode gain min, donc le gain du LNA est Gmin = 0 dB. En tenant compte de 
l'adaptation d'impédance à l'entrée antenne du circuit, on obtient que le point d'interception 
d'ordre 3 en entrée pour le premier filtre est: 

IP3_filtre = 112 mVnns (3.4.28) 

Les simulations quasi-comportementales indiquent que, pour respecter ces contraintes de 
linéarité, le noyau de transconductance doit respecter: 

g · R - 5 => g · r - 20 m u m (3.4.29) 

1 Simulations quasi-comportementales = simulations HSPICE sur un noyau de transconductance dont la 
dégénérescence est réalisée avec des résistances, tel que le schéma de la figure 3.4.9.b. 
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Une autre remarque qui est valable pour les quatre transconductances à réaliser (1, 0.5, 0.2 et 
0.07) concerne la valeur des courants de polarisation du noyau de chaque transconductance 
(voir la figure 3.4.10). Il a été décidé que le courant de commande des transistors-résistance 
soit toujours égal à une fraction du courant de collecteur des bipolaires de la paire 
différentielle: 

/commande = 10% · J C_bipolaire (3.4.30) 

Une dernière remarque concerne la tension d'alimentation du circuit. Le cahier des charges du 
circuit (table 3.2.1) impose une valeur minimale de cette tension à 2.2V. Toutes les 
simulations et tous les calculs de point de polarisation ont été menés avec cette tension 
d'alimentation. 

Le choix des dimensions pour les transistors des transconductances est présenté dans 1' annexe 
A.3.4.4. 

Polarisation des entrées en tension et charge des sorties en courant 

L'entrée des transconductances est attaquée par des circuits passe-haut (Cin et « self2 ») qui 
forment un pôle à 225 kHz. Le point de polarisation statique sur la base des transistors 
bipolaires de la paire différentielle est assuré par les circuits « self2 », à un potentiel VREF = 
1.12 V. La référence de potentiel est générée dans une branche qui sera détaillée plus tard. 

Comme présenté dans le chapitre précédent, les sorties en courant des trois noyaux de 
transconductance sont reliées ensemble aux nœuds CAS+ et CAS-; la charge en sortie sur ces 
nœuds est réalisée par deux circuits« selfl ». Le couplage avec l'étage de sortie est capacitif, 
ceci permettant d'éloigner en fréquence le pôle associé à cette paire de nœuds. La fréquence 
de coupure du passe-haut réalisé par les circuits inductifs « selfl » ensemble avec la capacité 
de découplage (6pF) est d'environ 800kHz. Les nœuds CAS+ et CAS- sont polarisés à un 
potentiel VREF2 = 1.32V. 

Capacités de compensation pour les pertes de facteur de qualité 

L'étude du comportement fréquenciel des transconductances a montré que , à 100 MHz, la 
marge de phase de chaque transconductance n'était pas égale à -90°, mais il y avait un retard 
de phase de quelques degrés. L'introduction d'une capacité de faible valeur connectée entre 
l'émetteur de chaque transistor bipolaire d'entrée et l'alimentation négative permet d'introduire 
1' avance de phase nécessaire. 
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figure 3.4.16 Le cœur des transconductances avec les capacités de compensation de phase 

Des simulations au niveau de chaque transconductance et dans tous les cas de variations de la 
technologie et de la température ont prouvé que la capacité nécessaire de compensation varie 
d'un cas à l'autre. 

Pour pouvoir régler cette valeur pour chaque circuit physique, la solution est d'utiliser 2 ou 3 
capacités en parallèle, commandables de l'extérieur. Selon le cas technologique des circuits à 
tester, on connecte sur les émetteurs des bipolaires plus ou moins de capacité de 
compensation, à l'aide d'interrupteurs intégrés sur la puce. Les interrupteurs sont des 
transistors NMOS de taille suffisante (pour ne pas influencer avec leur résistance série) et ils 
sont commandés sur la grille par des bits de trim qui viennent de l'extérieur de la puce. 

Au chapitre 3.4.1, nous avons démontré le besoin d'un réglage du facteur de qualité de chaque 
transconductance pour assurer le bon fonctionnement du filtre. Ce réglage peut être réalisé de 
deux manières: 

• par un asservissement de type «Maître - Esclave» [3.4.8], [3.4.9], le réglage étant obtenu 
en temps réel grâce aux moyens mis en œuvre sur la puce; 

• par un test du circuit intégré disponible et une programmation (éventuellement) irréversible 
de quelques bits de test. 

Cette réalisation de filtre se propose ainsi d'utiliser la deuxième méthode pour obtenir le 
réglage du déphasage des intégrateurs. Cette méthode a l'avantage de proposer une plus 
grande souplesse lors des premiers tests du circuit intégré, car un plus grand nombre de points 
du circuit sont disponibles facilement depuis le monde extérieur. 
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Le tableau suivant présente les valeurs des différentes capacités de compensation à mettre en 
parallèle pour les quatre noyaux de transconductance. Il est à noter que chaque capacité peut 
être « commandée » de 1' extérieur par un bit de trim différent. 

Transconductance Capacités de compensation 
Gm23 (1) 345 fF 

170 fF 
85 fF 

Gml (0.5) 200 fF 
100 fF 
50fF 

Gm4 (0.2) 60fF 
30 fF 

Gm5 (0.07) 50 fF 
25 fF 

table 3.4.5 Capacités de compensation pour assurer 
un facteur de qualité infini des intégrateurs 

Remarque: Les capacités à trimer pour Gm5 sont de très faible valeur et les capacités parasites sur ces nœuds 
peuvent être du même ordre de grandeur. (-25fF). 

Polarisation de l'étage de sortie 

Les nœuds haute impédance nécessaires dans le circuit pour le branchement des capacités 
d'intégration sont obtenus sur le collecteur des transistors bipolaires cascode Qcas+ et Qcas-· La 
charge en sortie des transistors cascode est réalisée par encore deux cellules « selfl ». Les 
circuits passe-haut formés par les cellules inductives et les capacités d'intégration sur les 
nœuds ob+ et ob- ont une fréquence de coupure d'environ 1.9 MHz. Les transistors NMOS 
Mpol+ et Mpol- alimentent ces deux branches de sortie avec un courant de 100 f..LA par branche. 
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figure 3.4.17 Le schéma transistor de l'étage de sortie des transconductances 

Sur les nœuds haute impédance (ob+ et ob-), la capacité physique à brancher est inférieure à 
1 pF, due aux capacités parasites qui apparaissent sur ces nœuds: 0.1 pF due aux cellules 
« selfl »et 0.15pF des capacités parasites des transistors bipolaires. 

La polarisation de base pour les transistors Qcas+ et Ocas- (le nœud VREF) doit être choisie 
avec attention, pour ne pas saturer ces deux derniers transistors. Ceci est réalisé à l'aide d'un 
autre transistor bipolaire monté en diode sur l'alimentation positive du circuit (Qpoi). Le 
potentiel ainsi obtenu est encore abaissé à l'aide d'une résistance Rref (20 kn). Le transistor 
Mp012 assure la polarisation de la branche avec un courant de 10 f..LA. Les deux tensions de 
référence VREF et VREF2 sont générées ainsi dans cette branche. 

Rrer est une résistance NWELL, qui a donc un coefficient de température positive. Celui-ci va 
lui permettre de contrebalancer les variations en température du courant de polarisation, qui 
lui, est fourni par une source de courant PTAT. La source de courant PTAT a comme 
référence une résistance de type POL Y2, qui a un coefficient négatif de température. 

Les branches de sortie bufferisées sont alimentées chacune avec un courant de 50 J..LA, venant 
d'une source de courant NMOS. 

Circuits inductifs « selfl » et « selfl » 

Plusieurs considérations sont à prendre en compte pour dimensionner de ces cellules. 
Premièrement, la fréquence de résonance intrinsèque de la« self» et sa fréquence de coupure 
avec les éléments capacitifs extérieurs à la self doivent être bien inférieures à la fréquence de 
travail du filtre (100 MHz). Et ensuite, des simulations en boucle ouverte doivent assurer la 
stabilité en fréquence du gyrateur. Pour ces simulations, le nœud« actif» de l'inducteur doit 
être chargé par tous les éléments capacitifs et résistifs présents à cet endroit. 

Pour le bloc« selfl »,ces considérations ont abouti à une inductance de valeur 6.75 mH. La 
paire différentielle est alimentée par un courant de faible valeur (50 nA) et a une 
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transconductance de 840 nNV. Le transistor PMOS Mo est traversé par le courant imposé de 
l'extérieur du bloc, et a une valeur d'environ 150 )lA, pour une transconductance de 880 
)lA/V. La capacité réalisant le comportement selfique du gyrateur a une valeur de 1 pF. Tous 
ces éléments imposent une fréquence de résonance intrinsèque de la self égale à: 

(3.4.28) 

Pour le bloc« self2 »,le courant traversant Mo est établi à l'intérieur de la cellule (1.6 )lA), et 
la transconductance de Mo a une valeur de 12 )lAIV. A part ce point, le dimensionnement de 
ce bloc est identique à celui de« selfl ».Le bloc a une inductance équivalente de 500 mH. La 
fréquence de résonance intrinsèque de « self2 » est donc: 

fres_intr 1 self2 = 100kHz (3.4.29) 

Générateurs de courant 

On différentie deux types de sources de courant pour les transconductances: 

• sources de courant de polarisation, de type NMOS (IBIAs); 
• sources de courant de commande, de type PMOS 0PILOT). 

Les sources de courant NMOS ont une valeur fixe, et elles recopient le courant issu d'une 
source PTAT. Tous les transistors NMOS de polarisation présents dans un bloc de 
transconductances (trans2 ou trans3) sont commandés par le potentiel d'un seul nœud (BIAS). 
Par contre, chaque bloc de transconductances reçoit de la source PTAT son propre courant 
lsiAs (10 )lA) (voir la figure 3.4.8). 

Les sources de courant PMOS ont une valeur variable, car elles assurent le réglage en 
fréquence du filtre. Dans la version complète du circuit, ce courant est issu d'un VCO réalisé 
avec la même structure de transconductances que le filtre. Ce VCO fait partie de la première 
PLL du récepteur (voir aussi la figure 3.1.1). Cependant, pour le RUN de test réalisé sur ce 
filtre de réjection d'image, ces courants de commande sont générés directement de l'extérieur, 
pour plus de souplesse dans les mesures. La répartition de ces courants est la suivante: 
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• pour le bloc« trans2 »: 
• grn1 a son propre courant de commande 0PILOT3); 
• les deux autres cœurs de transconductance formant en parallèle grn2 ont un autre 

courant de commande (IPILOnz); 
• pour le bloc « trans3 », toutes les trois transconductances sont commandées par le même 

courant 0PILOr). 

Cette répartition des courants de commande permet de régler indépendamment la fréquence 
du pôle du filtre et celle du zéro. Par contre, les deux facteurs de qualité sont réglés en même 
temps que la transconductance grn3. 

En pratique, comme tous les courants lPILOT seront issus du VCO, par le biais de miroirs de 
courant, ils devraient avoir la même valeur. Cependant, en utilisant des « batteries » de 
miroirs de courant programmables, nous pourrons générer des courants « esclaves » qui 
varieront avec 10% par rapport au courant « maître ». Ces «batteries » de miroirs de courant 
sont réalisées de la même manière que les « batteries » de capacités programmables, c.à.d. des 
transistors de copie de courant en série avec un transistor - interrupteur commandé par un bit 
de trim. 

Des capacités de découplage sont présentes dans le circuit, sur tout les nœuds qui ont un 
potentiel fixe, quelque soit la fréquence (il s'agit des nœuds de commande pour les sources de 
courant). Ces capacités ont une valeur de 3 pF +/- 5%. 

Le filtre est prévu également avec un dispositif de mise en état de veille du circuit, qui est 
commandé par une entrée binaire analogique PUP. 

3.4.4.b Réalisation des capacités d'intégration 

Comme précisé dans le chapitre concernant les simulations comportementales du filtre (chap. 
3.4.2), les capacités d'intégration C1 et C2 ont la même valeur, 1 pF théorique. En tenant 
compte des capacités parasites de sortie des blocs « trans2 » et « trans3 », la valeur des 
capacités physiques d'intégration utilisés dans le filtre est de 750 fF. 

La capacité C3 sera obtenue par la somme entre la capacité parasite de Cz et la capacité 
parasite de sortie sur les nœuds ob+ et ob- et elle a une valeur de approximativement 300 fF. 
Aucune capacité physique ne sera intégrée à sa place. 

Les capacités d'intégration sont réalisées selon le méthode des capacités alvéolées, comme 
présenté au chapitre 3.4.1. 
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3.4.4.c Implémentation d'une cellule d'attaque du filtre 

Comme il a été décrit au début du chapitre 3.4.3, l'étage de sortie de chaque bloc de 
transconductances (trans2 et trans3) présente une partie bufferisée qui permet d'attaquer 
correctement l'entrée des transconductances reliées à ces nœuds (voir la figure 3.4.8, il s'agit 
des nœuds out+ et out-). Les transconductances gm2, gm3 et gm4 seront donc attaquées par des 
sorties suffisamment puissantes. Tel n'est pas le cas des deux transconductances restantes, 
dont 1' entrée correspond avec 1 'entrée du filtre. Pour palier à ce défaut, un étage tampon a été 
introduit entre l'entrée du filtre et celle des transconductances gmr et gm5. Cet étage fournit 
également le courant nécessaire à la charge de la capacité d'intégration C2. 

in-~ f-----'--------+------1 
cin2 

BIAS 

gnd! 

figure 3.4.18 Schéma transistor de la cellule d'attaque 

La figure ci-dessus présente la structure de cette cellule d'attaque. Les deux branches 
principales sont alimentées avec des courants de 50 J..t.A chacune. Le point de polarisation 
statique sur la base des transistors bipolaires est à la même valeur que pour les branches 
similaires dans les étages de sortie ( c.à.d. égal à VREF2). Un étage du type passe-haut 
(cellule« self2 »plus capacité de découplage) est également présent tout à l'entrée. Ces blocs 
de polarisation sont semblables à ceux utilisés pour 1 'entrée des noyaux des 
transconductances. La fréquence de coupure du passe-haut se situe également aux alentours 
de 225kHz. 

Les sources de courant NMOS sont commandées par un courant (indépendant) issu de la 
même PTAT que le reste du filtre. 
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3.4.4.d Résultats des simulations électriques 

Les simulations électriques sur cette première version du circuit ont été réalisées sur la plate
forme CADENCE, avec le simulateur HSPICE, les modèles pour les transistors MOS étant 
leve! 47, fournis par le fondeur (AMS) [3.4.4]. Le circuit a été simulé et réalisé dans la 
technologie BiCMOS 0.8 J.!m, [3.4.10]. 

Les simulations ont été menées premièrement pour un cas typique, au milieu de la gamme de 
fréquence désirée (100 MHz) et ensuite pour tous les coins de la technologie, en tenant 
compte des variations technologiques, de température et de fréquence de travail. Le tableau 
suivant résume tous ces cas de figure. 

Cas de Technologie Technologie Résistances Capacités 
figure MOS bipolaire 

A.typ typ typ = 
B.wcp nFpF lslb -25% 
C.wcp " " -"-
D.wcp " " " 
E.wcs nSpS lslb +25% 
F.wcs " " -"-
G.wcs " " -"-

Légende: 
typ =typique; 
wcs = worst case speed = nSpS = NMOS slow, PMOS slow; 
wcp = worst case power= nFpF = NMOS fast, PMOS fast; 
lslb = low speed, low beta. 

= 
-10% 
-"-
-"-

+10% 
" 

-"-

Température 
COC) 

27 
75 
-35 
-35 
-35 
75 
75 

table 3.4.6 Différents cas de simulation 

REMARQUE: Les cas extrêmes sont D. et G. 

Simulations concernant le bloc « trans3 » 

Il s'agit des transconductances de valeur 1 (grn3), 0.2 (gm4) et 0.07 (gm5). 

Fe (MHz) 

100 
100 
100 
87 
100 
100 
108 

Le tableau suivant contient les valeurs des transconductances mesurées à la fréquence Fe (voir 
le tableau ci-dessus), ainsi que la marge de phase à Fe et le courant de polarisation PMOS 
lprLoT nécessaire. Sachant que cette cellule reçoit de l'extérieur un seul courant de polarisation 
IPrLOT, les réglages sont fait tel que grn3 ait un gain de OdB à la fréquence de travail (grn3 fixe la 
valeur du pôle du filtre). On affiche également la consommation totale de courant de la cellule 
« trans3 ». 

Conditions de simulation: Le courant NMOS IsiAs est fournit par une source de courant de 
type PTAT. La résistance de référence dans cette source de courant est réglée de telle 
manière que sa valeur est fixe en fonction de la technologie, mais varie avec la température, 
ce qui consiste, en effet, au fonctionnement souhaité. 
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Cas de lprLOT gm3 gm4 gm5 Idd 

figure (!lA) (!lA) 
Gain Phase Gain Phase Gain Phase 
(dB) (deg) (dB) (deg) (dB) (deg) 

A. 10 0 -91 -13.6 -92 -22.03 -92 669 
B. 10 0 -94 -12.86 -91 -21.19 -87 905 
c. 7 0 -96 -12.67 -93 -20.95 -90 571 
D. 5.8 0 -93 -12.8 -91 -21.18 -88 570 
E. 15 0 -92 -13.6 -95 -21.97 -92 582 
F. 15 0 -92 -13.07 -90 -21.46 -91 777 
G. 26 0 -97 -13.7 -96 -22.8 -97 890 

. . 
Remarque: Les cas de figure mentionnes 1c1 sont ceux decnts dans le tableau 3.4.6 . 

table 3.4. 7 Résultats des simulations HSPICE pour la cellule « trans3 » 

Le lecteur peut remarquer que les valeurs du module du gain pour chaque transconductance 
respectent les prédictions. La situation est tout à fait différente pour la phase de ces 
transconductances. La plupart des cas simulés montrent un retard de phase de jusqu'à 6 
degrés, ce qui est inacceptable pour le bon fonctionnement du filtre. Le rattrapage de ce retard 
se fait alors avec les capacités de compensation, comme décrit dans le sous-chapitre 
précédent. Le tableau suivant donne les nouvelles valeurs de la phase de chaque 
transconductance, en tenant compte de l'effet des capacités de compensation. L'introduction 
des capacités de compensation n'apporte aucun changement sur le module du gain des 
transconductances. 

gm3 gm4 gm5 
Cas !PILOT Phase Ccomp Cas lPILOT Phase Ccomp Cas IPILOT Phase Ccomp 

D. 
G. 

(JlA) (deg) (fF) (!lA) (deg) (fF) (!lA) (deg) 
4 90 50 D. 4 90 10 (*) D. 4 92 
30 90 500 D. 4 88 0 G. 30 92 

G. 30 90 90 
(*) non reahsable en pratique 

table 3.4.8 Résultats des simulations pour« trans3 »en considérant 
1 'effet des capacités de compensation 

(tF) 
0 
50 

Chaque capacité de compensation nécessaire sera réalisée à l'aide d'un bloc de plusieurs 
capacités en parallèle et ayant des valeurs en série géométrique (voir aussi le tableau 3.4.8). 
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Simulations concernant le bloc « trans2 » 

Il s'agit des trois transconductances de valeur 0.5 qui forment gm1 et gm2 (2*0.5). 
Le tableau suivant contient les valeurs de la transconductance 0.5 mesurées à la fréquence Fe 
(voir le tableau 3.4.9), ainsi que la phase à Fe et le courant de polarisation PMOS !PILOT 

nécessaire. 

Conditions de simulation: Les mêmes que pour le bloc « trans3 ». 

Cas de !PILOT gml 
figure (!lA) 

Gain (dB) Phase (deg) 
A. 10 -6 -91 
B. 10 -6 -94 
c. 7 -6 -96 
D. 5.8 -6 -93 
E. 15 -6 -92 
F. 15 -6 -92 
G. 26 -6 -97 

. . ' Remarque: Les cas de figure mentlones ICI sont ceux decnts dans le tableau 3.4.6 . 

table 3.4.12 Résultats des simulations HSPICE pour la cellule« trans2 » 

Dans la cellule « trans2 », il n'y a pas de problème pour obtenir le gain nécessaire pour les 
transconductances, sachant que deux courants !PILOT commandent indépendamment les deux 
transconductances (gm1 et gm2). Par contre, on observe le même retard de phase sur la sortie 
des transconductances. Le tableau suivant donne les nouvelles valeurs de la phase de chaque 
transconductance, en tenant compte de l'effet des capacités de compensation, employées ici 
aussi. 

Cas !PILOT Phase Ccomp 
(!lA) (deg) (tF) 

D. 4 89 0 
G. 30 90 350 

table 3.4.1 0 Résultats des simulations pour « trans2 » en considérant 
l'effet des capacités de compensation 

De la même manière que pour la cellule « trans3 », chaque capacité de compensation 
nécessaire sera réalisée à l'aide d'un bloc de plusieurs capacités en parallèle et ayant des 
valeurs en série géométrique (voir aussi le tableau 3.4.8). 
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Simulations globales 

Ces simulations concernent une section biquadratique du filtre, munie de la cellule d'attaque 
en entrée, comme présenté à la figure 3.4.19. Pour la réalisation du filtre complet, il suffit de 
cascader les trois sections biquadratiques identiques; la cellule d'attaque est nécessaire 
seulement pour 1' entrée du filtre. 
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figure 3.4.17 Schéma complet d'une section biquadratique 
bufferisée en entrée par la cellule d'attaque 
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Conditions de simulation valables pour toutes ces simulations: Les mêmes que pour les 
transconductances prises à part. 

1. Simulations AC dans la bande d'utüisation du filtre 

Les conditions de polarisation et de trim pour chaque cas de figure analysé sont décrites dans 
le tableau suivant. 

Cas de IPILOTO IPILOTl IPILOT2 CcompO.S 
figure (J.LA) (J.LA) (J.LA) (tF) 
A.typ 8 8 8 50 
D.wcp 4 4 4.5 0 
G.wcs 28 28 28 350 

, 
Legende: 
IPILOTo- polarise toutes les transconductances dans« trans3 »; 
IPILOTI - polarise gm2I et gm22 dans « trans2 »; 
IPILOT2- polarise gm1 dans« trans2 ». 

Ccompl Ccomp2 Ccomp3 
(fF) (fF) (fF) 
0 30 0 
50 0 0 
500 90 50 

l
OS pour gm21 ,gm22 ,gml 

Ccompx - capacité de compensation sur la transconductance de valeur "x", avec x = 1 pour g m3 
2 pour gm4 
3 pour gm5 

Remarque: Les cas de figure mentionnés ici sont ceux décrits dans le tableau 3.4.9. 

table 3.4.11 Conditions de polarisation et de trim pour les simulations AC 
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Les résultats des simulations menées dans les conditions décrites ci-dessus sont les suivants: 

Cas de figure G(dB)@ Fe Gmax(dB)@ G(dB)@ Fimage 
Freq(MHz) 

A.typ 44m 67m@ 106 -24.55 
D.wcp 2.16 2.16@ 87 -21.6 
G.wcs -30m 6.13@ 120.2 -32.4 . . . .. Remarque: Les cas de figure mennonnes ICI sont ceux decnts dans le tableau 3.4.6 . 

NOTA: Fimage =Fe- 30 MHz. 

table 3.4.12 Résultats des simulations en fréquence pour une section biquadratique 

Nous pouvons observer que les résultats des simulations électriques concordent avec ceux des 
simulations comportementales. Une petite remarque est à faire sur 1' excès de gain observé à la 
fréquence naturelle du filtre. En effet, ces simulations sont menée seulement sur une section 
biquadratique. L'introduction de la cellule d'attaque en entrée permet d'atténuer cette 
surtension. 

La figure 3.4.20 présente le résultat d'une telle simulation en fréquence. 

: : d820((VF(ft/OUT +") - VF("/OUT -"))) 
5.0r-----~--r-~~~~~~--~---r_,~~,-~ 

1 
1 
1 
1 

-- ..... __ --- ~- --. --
~ ~ ~. 

-5.~9r------+---~~r-+-+-r+~~-------+---+--~-r~+-r+4 

' -10.r------+----r--r-+-''~~~r------+---;--;--+-r~~ 
' 1 
' t 
' 1 
' t 
' 1 ' -15.~-----4----~~-4-4~1+H:~------+---4-~--~~~~ 
' ' ' ' 1 1 1 

' 1 

-20.~-----4----~~-4-4~~~·~~-----+--~--4-~~4-~ '1 
1 
1 

' 1 
1 

figure 3.4.20 Résultat de simulation d'une section biquadratique 

D'autres résultats de simulations globales sur le filtre sont présentées dans l'annexeA.3.4.4.d. 
Une sectionne biquadratique présente une consommation moyenne de 1.5 mA, soit une 
consommation globale du filtre d'ordre 6 de 4.5 mA. 
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3.4.4.e Résultat des mesures 

La partie front-end du "Récepteur FM", telle qu'elle a été décrite dans les chapitres antérieurs, 
a été réalisée dans un premier chip de test du récepteur, lors d'un RUN en octobre 1995. Les 
résultats de mesures présentés dans ce chapitre sont extraits des rapports de mesures [3.4.11] 
et [3.4.12]. 

1. Mesures des intégrateurs 

Des mesures systématiques ont été effectuées d'abord sur les intégrateurs (transconductances 
chargées par la capacité d'intégration). Ces mesures ont été réalisées sur les quatre types de 
transconductances, pour trois différentes fréquences: 87, 100 et 108 MHz. Des variations ont 
été amenées sur les bits de trim (concernant l'adjonction ou non de capacité de compensation), 
ainsi que sur la tension d'alimentation. 

Quelques remarques d'ordre général sont à faire. Premièrement, la valeur de toutes les 
transconductances varie avec le courant !PILOT appliqué. Les transconductances Gm23 (1 ), Gm4 

(0.2) et Gm1 (0.5) présentent une caractéristique linéaire avec la fréquence jusqu'à- 120 MHz. 
La transconductance Gm5 (0.07) présente une caractéristique quasi-linéaire, et ceci seulement 
jusqu'à 100 MHz; ceci dit, la valeur exacte de cette cellule n'est pas vitale pour le bon 
fonctionnement du filtre. 

Le tableau suivant présente les résultats des mesures réalisées pour la transconductance Gm23 
(1), pour une fréquence de fonctionnement de 100 MHz. L'expérience consiste à faire varier la 
valeur des bits de trim agissant sur les capacités de compensation, et ceci pour un niveau fixé 
de polarisation statique. Les résultats des mesures sont normalisés par rapport à la voie de 
référence sur le chip. 

Bits de trim actifs Gain de la Phase de la 
transconductance (dB) transconductance ( deg) 

aucun -0.58 -88.5 
poids faible -0.36 -86.4 

poids moyen -0.24 -85.5 
poids fort -0.03 -84.5 .. Cond1tzons de test: 

Courants de polarisation: !PILOT= 421JA, I_PTAT = 12.51JA. 
Tension de polarisation: V dd _ TR = 2.2 V. 
NOTA: Le courant I_PTAT est le courant de copie pour les sources de courant NMOS des 
transconductances. Il y a ensuite un facteur 10 sur la recopie des courants. 

table 3.4.13 Mesures sur Gm23 (1); variations sur les bits de trim 
(capacité de compensation) 

Le même type de mesures ont été effectuées pour les autres trois types de transconductances. 
Les tableaux suivants présentent les résultats. 
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Bits de trim actifs Gain de la Phase de la 
transconductance (dB) transconductance ( deg) 

aucun -7.46 -87.2 
poids fort -6.87 -79.3 

poids fort et -6.3 -75.6 
moyen 

tous -5.87 -73.07 
.. Cond1t10ns de test: 

Courants de polarisation: !PILOT= 53.6J..LA, I_PTAT = 12.5J..LA. 
Tension de polarisation: V dd _ TR = 3.5 V. 

table 3.4.14 Mesures sur Gmi (0.5); variations sur les bits de trim 
(capacité de compensation) 

Bits de trim actifs Gain de la Phase de la 
transconductance (dB) transconductance ( deg) 

aucun -14.27 -82 
poids faible -13.3 -76 
poids fort -13.12 -75 .. Conditions de test: 

Courants de polarisation: !PILOT= 48.1J..LA, I_PTAT = 12.5j..LA. 
Tension de polarisation: V dd _ TR = 3.5 V. 

table 3.4.15 Mesures sur Gm4 (0.2) ; variations sur les bits de trim 
(capacité de compensation) 

Bits de trim actifs Gain de la Phase de la 
transconductance (dB) transconductance ( deg) 

aucun -23 -68 
poids faible -18.7 -53 
poids fort -18.16 -53 .. Conditions de test: 

Courants de polarisation: IPILOT = 21.8j..LA, I_PTAT = 12.5j..LA. 
Tension de polarisation: Vdd_TR = 3.5 V. 

table 3.4.16 Mesures sur Gms (0.07); variations sur les bits de trim 
(capacité de compensation) 

L'annexe A.3.4.4.e présentent quelques courbes significatives (module de gain et phase) pour 
les quatre types de transconductances. 
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Commentaires sur les résultats des mesures 

La première remarque à faire porte sur les valeurs du courant lPILOT. Lors des simulations 
HSPICE, la gamme de variation nécessaire pour ajuster le filtre pour toute la gamme de 
fréquence (de 87 à 108MHz) était de 8 à 30 JlA. Les mesures montrent que, pour obtenir des 
valeurs correctes pour les transconductances, la gamme de variation de !PILOT est de 24 à 
70J.1A. Une possible désaturation des transistors PMOS miroirs de courant pourrait être à 
l'origine de ce problème. 

Le tableau suivant donne une vue globale sur l'ensemble des résultats pour les quatre types de 
transconductance. Ont été représentés dans ce tableau les résultats obtenus pour des courants 
!PILOT de valeur très proche, à une fréquence donnée. 

Fréquence Gamme de Gm23 Gm4 GmS 

(MHz) variation !PILOT (0 dB) ( -14 dB) ( -23 dB) 

24.6 ••• 30.5 J.1A -2.73 dB -17.2 dB -24.6 dB 
87 L1 = 5.9 ,uA -89.5° -90° -87.3° 

centre=27.55 ,uA (27J.L4) ( 24.6j.iA} ( 30j.iA) 
var= +/-10. 7% 

42 ••. 53 JlA -0.8 dB -14.27 dB -21.4 dB 
100 L1 = 11 ,uA -88.5° -82° -80° 

centre=47.5 ,uA · ( 42j.iA) ( 48J.L4) ( 50j.iA) 
var= +/-11.5% 

55.2 ••• 70.9 J.1A -0.9 dB -14.77 dB -21.4 dB 
108 L1 = 15.7 ,uA -86.5° -90° -84.2° 

centre=63.05 ,uA ( 55.2j.iA) ( 70.9j.iA) ( 63.2J.L4) 
var= +1-12.4% 

, 
Legende: 
Il = la différence entre la valeur max. et celle min. de la plage de variation du courant; 
centre = la valeur centrale de la plage considérée; 
var = le pourcentage de variation par rapport à la valeur centrale de la plage. 

Gml 

( -6 dB) 
-9.3 dB 
-88.2° 

( 30.5,uA) 

-7.46 dB 
-87.2° 

(53j.iA) 

-8 dB 
-88.5° 

( 66.5j.iA) 

table 3.4.17 Résultats centralisés pour les mesures des transconductances 

Cette manière de réglage est tout à fait possible dans le cadre du chip de test. Le courant !PILOT 

généré à l'extérieur est recopié un certain nombre de fois à l'intérieur du chip pour pouvoir 
alimenter toutes les cellules concernées. Chaque "batterie" de recopie est munie de 3 bits de 
trim. 

Exemple: 
Pour un courant !PILOT = 1 OJ.1A en entrée, les bits de trim permettent d'obtenir, en plus de ce 
courant, les courants suivants: 2, 1 et 0.5J.1A. Donc, en prenant comme valeur centrale I = 
11.5J.1A, on peut obtenir des variations de +/-15%. 

Le problème du réglage en fréquence une fois réglé, il reste cependant un problème de fond à 
résoudre: la perte de phase sur chaque transconductance. Des simulations post-layout (hélas 
post-fonderie aussi!) ont permis de trouver la cause de ce dysfonctionnement. En effet, la 
capacité de compensation apportée à l'intérieur de chaque cœur de transconductance a, en 
réalité, une trop forte valeur. Cette capacité additionnelle vient d'une part des capacités 
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parasites des fils de connexion (Mel pour la plupart) et d'autre part des capacités de 
recouvrement grille-drain et grille-source des transistors qui réalisent les interrupteurs. 

Quelques informations sur ces capacités parasites du layout peuvent être obtenues en 
analysant les tableaux 3.4.21 - 24. Le retard de phase mesuré dans les configurations avec 
aucun bit de trim de capacité actif correspond seulement à l'influence des capacités parasites 
sur les nœuds de compensation. Dans la plupart des cas, cette capacité est déjà de trop forte 
valeur, introduisant un retard de phase rémanent. Ce retard de phase est d'autant plus 
important pour les transconductances de faible valeur, où le besoin de capacité de 
compensation était déjà très faible. On peut observer également que plus on rajoute de la 
capacité, plus le retard de phase devient important. 

La valeur du gain est aussi affectée par cette capacité de compensation trop importante; ceci 
explique aussi le besoin d'un fort courant IPrLOT pour amener les transconductances à la bonne 
valeur du gain. 

2. Mesures du filtre (trois sections biquadratiques) 

Le comportement moyen des transconductances composant le filtre laisse à penser que le 
fonctionnement du filtre pourrait être fortement compromis. En effet, il faut trouver le courant 
de polarisation lprLOT (à +/- 15% près) qui permette à chaque intégrateur de présenter une 
phase de -90° et un gain correct. La figure 3.4.23 présente un tel cas de figure. 
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figure 3.4.21 Résultat de mesures pour le filtre complet 
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Les conditions de mesure sont les suivantes: 

• !pilot= 47pA, I_PTAT = 7.54pA, Vdd_FTR6 = 3.5V 
• bits actifs (''l'') :17, 26, 29, 32, 35. Ces bits contrôlent la distribution du courant /p1wr dans les différentes 

cellules. Dans ce cas de figure, la valeur des courants est la suivante: 
=> 1er biquad: 0.5xgm: Ip =!pilot+ 20% = 56.4pA; 
=> 2e biquad: 0.5xgm : Ip =!pilot+ 20% = 56.4pA; 
=> 3e biquad: 0.5xgm : /p =!pilot+ 20% = 56.4pA; 

2 X 0.5xgm : Ip =/pilot+ 20% = 56.4pA; 
lxgm, 0.2xgm, 0.07xgm: /p =!pilot+ 20% = 56.4pA; 

Les autres courants de polarisation sont égaux à !pilot. 

La consommation du filtre est, dans ce cas, de 4.35 mA, ce qui est une valeur correcte. 

Cette configuration a été choisie par des essais successifs sur les bits de trim du courant lp110r. 
Sans bit de trim, on observe que les trois "notch" correspondant aux trois sections 
biquadratiques ne se superposent pas. 

Les cas de figure où le filtre présente une allure correcte sont assez ponctuels. En effet, le 
filtre ne peut pas être déplacé en fréquence. Tout changement sur le courant lp110r ne fait que 
(éventuellement) améliorer l'atténuation du notch. Ceci pourrait s'expliquer par le fait que, en 
faisant varier le courant de polarisation, la phase des intégrateurs s'améliore (ou se détériore), 
ce qui permet d'accentuer ou non le "notch" du filtre. 

Commentaires sur les résultats des mesures 

Les mesures n'apportant pas toutes les explications sur ce dysfonctionnement du filtre, une 
nouvelle campagne de simulations a été ouverte. Ces simulations ont porté sur: 
• la modélisation des effets de la carte de test par la théorie des lignes de transmission et 

simulation avec les nouveaux paramètres; 
• des simulations sur le schéma de base, mais avec les paramètres technologiques 

correspondant au·RUN du circuit; 
• l'extraction des éléments parasites sur le layout (résistances et capacités) et simulations 

post-layout. 

Les effets dus aux lignes de transmission se traduisent par une atténuation d'une dizaine de dB 
(entre 15 et 20 dB) du signal. Ceci pourrait expliquer le faible niveau de tension mesuré en 
bande passante pour le filtre (voir figure 3.4.21). 

Les paramètres du RUN correspondant au circuit restent dans les limites indiquées par le 
fondeur. Les simulations montrent un comportement normal du filtre pour des courants lp110r 
entre 5 et 25J.LA, ce qui s'encadre évidemment dans les limites données par les simulations 
antérieures. Les investigations ont été poussées encore plus loin, en polarisant le filtre avec 
des courants lp110r supérieurs à 25 J.!A. Dans ces cas, on observe que le filtre ne peut plus être 
varié en fréquence: le zéro (notch) et le pôle restent au même endroit et, en augmentant 
davantage lp110r, le notch se détériore et la surtension au niveau du pôle augmente. Les 
transistors actifs du filtre sont complètement saturés. 
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Ce comportement s'apparente à celui constaté lors des mesures du filtre: pour des courants de 
l'ordre de 50 )lA, on observe une courbe qui ne bouge pas en fréquence avec les variations du 
courant de polarisation. Par contre, pour des faibles courants de polarisation, les mesures ne 
concordent pas avec les simulations, car ces simulations ne prennent pas en compte les 
capacités parasites présentes sur le layout. 

L'extraction des éléments parasites du layout s'est effectuée en deux étapes. L'extraction de 
toutes les capacités parasites du layout a été réalisée à l'aide d'un outil informatique 
(extraction de capacités parasites dans CADENCE [3.4.13]), tandis que l'extraction des 
résistances parasites a été réalisée par un calcul à la main, sur une partie des nœuds du circuit. 

L'extraction des capacités parasites a montré l'existence de capacités non-désirées de valeurs 
assez importantes sur les nœuds actifs en haute-fréquence du circuit. La capacité parasite sur 
les nœuds de compensation à l'intérieur des cœurs de transconductance est d'environ 200 fF 
et il y a des capacités de couplage de l'ordre de 100 fF entre une bonne partie des nœuds actifs 
du filtre. Ceci permet d'expliquer la perte de phase observée sur tous les intégrateurs à la 
fréquence de coupure et le comportement non-linéaire des intégrateurs au delà de 120 MHz. 
En ce qui concerne la transconductance Gm5, les effets secondaires prédominent et ceci est du 
à la faible valeur des courants dans cette cellule. 

L'extraction (à la main) d'une partie des résistances parasites a permis de mettre en évidence 
quelques erreurs stratégiques commises au niveau du floor-plan de la puce. Il a été remarqué 
un désappariement entre la voie de référence et les autres voies. En effet, la voie de référence 
présente une impédance d'entrée de 80 Q, contre les 50 Q théoriques et pratiques des autres 
voies. Ceci implique une erreur de quelques dB sur les mesures effectuées en relatif par 
rapport à la voie de référence, qui se trouve ainsi désadaptée. 

3.4.5 Conclusions sur le filtre haute-fréquence de réjection d'image 

Toutes ces analyses mènent à la conclusion que le principe du filtre peut être validé. Par 
contre, la structure n'est pas fonctionnelle. Les deux causes principales du dysfonctionnement 
du filtre de point de vue topologie sont les fortes capacités parasites à 1 'intérieur des cœurs 
des transconductances (et ailleurs!) et l'appariement insuffisant entre les différents blocs du 
filtre. De point de vue conception, les différents transistors réalisant les transconductances 
n'ont pas une tenue en fréquence suffisante (fr pas assez élevée). De plus, le choix des 
transconductances de valeurs différentes implique l'emploi de structures Gm de faible valeur, 
qui sont moins facilement contrôlables. 

Pour essayer de rendre la structure fonctionnelle, un deuxième design du filtre a été décidé. 
Cette deuxième implémentation du filtre a pour but seulement de valider complètement le 
principe. Par contre, les contraintes de très faible consommation et très faible tension 
d'alimentation ont été relaxées. 
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3.5 La réalisation du premier filtre HF de réjection d'image (2e version) 

3.5.1 L'analyse comportementale 

Le principe de la structure a été gardé le même: il s'agit d'une structure bi quadratique de type 
Gm-C telle que celle présentée à la figure 3.4.5. La fonction de la structure est toujours celle 
d'un filtre passe-haut avec notch. Pour remplir le gabarit en fréquence donné au tableau 3.3.3, le 
filtre sera implémenté comme la structure précédente: une cascade de trois sections 
biquadratiques. Cependant quelques changements ont été apportés à l'implémentation du filtre: 

• premièrement, nous avons renoncé à la transconductance gms de très faible valeur. En effet, il 
a été prouvé que des transconductances de ces valeurs ne peuvent pas être correctement 
contrôlées en fréquence. De même, leur gamme linéaire de fonctionnement est très réduite. 

• deuxièmement, nous avons changé de stratégie en ce qui concerne le choix des valeurs des 
transconductances et des capacités formant le filtre. Il a été préféré de travailler, dans la 
limite du possible, avec des transconductances de valeurs égales et des capacités d'intégration 
de valeurs différentes. Un meilleur matching entre les différentes transconductances peut être 
assuré ainsi. L'appareillement de capacités de valeurs différentes est relativement facile à 
obtenir avec une bonne étude au niveau de l'implémentation topologique. 

La fonction de transfert devient ainsi la suivante (dans l'équation 3.4.9, faire gms = 0): 

(3.5.1) 

Les équations du pôle et du zéro, ainsi que du facteur de qualité du pôle sont évidemment celles 
données dans le tableau 3.4.1. Le facteur de qualité du zéro devient infini. 

Avant de commencer les simulations comportementales, nous avons donc fixé cette fois-ci la 
valeur des transconductances. Nous avons fait le choix suivant: 

Transconductance Valeur générique Valeur à 100 MHz 
(charge sur 1 pF) 

gml Gmr =YzGm 8dB 
gm2 Gm 14dB 
gm3 Gm 14dB 
gm4 Gm 14dB 

table 3.5.1 Valeur des transconductances pour le filtre HF (2e version) 

La structure intrinsèque du filtre ne permet pas que les quatre transconductances aient la même 
valeur. De même, on observe que toutes les transconductances ont dans cette implémentation 
une valeur bien plus importante que dans la version précédente. Ceci a pour but l'obtention de 
transconductances d'une très bonne linéarité en fréquence, et surtout pour les hautes fréquences. 
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Le même type de simulations comportementales que dans la première version ont été réalisées 
pour établir la position du pôle et du zéro, ainsi que celle du facteur de qualité du pôle. Le 
modèle comportemental pour les transconductances prend toujours en compte le second pôle de 
la transconductance et sa résistance de sortie, comme présenté dans la figure 3.4.6. Après 
plusieurs itérations, le modèle comportemental du filtre est le suivant: 

Caractéristiques du pôle Caractéristiques du zéro 
fpôle = 95 ... 100 MHz fzéro = 70 MHz 
Qpôle = 1.5 Qzéro = oo 

table 3. 5.2 Les caractéristiques en fréquence du filtre (2e version) 

Le choix de ce facteur de qualité du pôle amène un gain de quelques dB's dans la bande 
passante du filtre HF. Ce sur-gain sera atténué par l'effet de la cellule d'attaque sur la fonction 
globale de transfert en fréquence de la structure. En effet, l'interconnexion des deux blocs génère 
une atténuation de quelques dB' s dans la bande passante du filtre. 

Ayant pris toutes ces options d'implémentation, la valeur des capacités devient immédiate. Le 
tableau suivant donne les valeurs théoriques pour les capacités d'intégration du filtre passe
bande avec notch: 

Capacité Valeur théorique 
Cl 3.5pF 
C2 7.5pF 
C3 337.5 fF 

table 3.5.3 Valeur des capacités pour le filtre HF (2e version) 

Aucune capacité physique ne sera implantée à la place de la capacité C3• Comme dans la 
première version du filtre, elle sera réalisée avec les capacités parasites présentes au noeud de 
sortie du filtre. 

3.5.2 La structure générale de chaque biquad 

La même stratégie d'implémentation des sections biquadratiques du filtre a été adoptée: les 
transconductances qui ont la sortie commune sont regroupées dans un seul bloc, en partageant le 
même étage de sortie. Un biquad sera ainsi composé de deux blocs de deux transconductances et 
de quatre capacités d'intégration. Toutes les transconductances ont la même structure de base; de 
même pour les deux étages de sortie. De même, chaque étage de sortie présente deux types de 
sorties: haute-impédance pour les nœuds d'intégration et bufferisées pour permettre l'attaque des 
cellules suivantes. Le schéma bloc d'une section biquadratique est présenté dans la figure 
suivante. 
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figure 3.5.1 Schéma de principe d'une section biquadratique (r version) 

Concernant la structure des blocs de transconductances, les remarques suivantes s'imposent: 

• le schéma de base des cœurs des transconductances reste inchangé par rapport à la version 
antérieure du filtre. Il s'agit toujours d'une paire différentielle bipolaire dégénérée avec des 
transistors NMOS polarisés en régime triode. Comme précisé auparavant, les courants de 
polarisation sont augmentés. La polarisation de base est assurée par les sources de courant 
NMOS commandées par I _BIAS, tandis que l'accord en fréquence des transconductances est 
contrôlé par les sources de courant PMOS !_PILOT. 

• le principe de polarisation des entrées et sorties des cœurs de transconductances reste aussi le 
même. Les entrées en tension sont polarisées par des circuits du type "self2" et les sorties en 
courant sont chargées par des montage du type "selfl ". Les circuits du type "self' sont 
toujours réalisés à l'aide d'un gyrateur chargé par une capacité. La valeur des inductances 
équivalentes ainsi obtenues a été modifiée par rapport à la précédente version. Les 
transconductances réalisant les gyrateurs sont toujours polarisées à partir des sources de 
courant NMOS I BIAS. 

• le bloc de sortie des transconductances est réalisé selon le même principe: un couplage 
capacitif sur la sortie des cœurs de transconductances et ensuite un étage cascode bipolaire 
qui mène vers les nœuds haute-impédance d'intégration. Un deuxième étage suiveur bipolaire 
permet d'obtenir les sorties bufferisées nécessaires à l'attaque des cellules suivantes de 
transconductances. Le courant de polarisation NMOS de la branche cascode est généré pour 
cette version du filtre par des courants indépendants I _ MPHI. Le rôle de ces courants sera 
présenté plus en détail par la suite. 

Comme dans la précédente version du filtre, une cellule d'attaque est employée en amont de la 
première section biquadratique. Son rôle est de bufferiser l'entrée de la transconductance gm1 et 
de fournir le courant nécessaire à la charge des capacités C2. 

Les capacités d'intégration sont implémentées comme des multiples d'une capacité unitaire. Une 
étude détaillée sur le choix de la capacité unitaire sera présentée dans un chapitre dédié au layout 
du filtre. 
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3.5.3 Implémentation pratique; changements par rapport à la première version 

Considérations générales 

Une analyse approfondie de la première version du filtre de réjection d'image montre que le 
second pôle équivalent des transconductances se trouve trop bas en fréquence. En effet, on peut 
mesurer pour ce deuxième pôle une fréquence d'environ 400 MHz. Cette valeur est en bonne 
partie influencée par la fréquence de transition (fT) des transistors. Tenant compte de la 
fréquence de travail du filtre (100 MHz), une valeur d'environ une décade supérieure peut être 
imposée pour la fréquence de transition des transistors dans le schéma. 

La fréquence de transition des transistors bipolaires présents dans le schéma varie entre 6 et 13 
GHz, selon le courant de polarisation du transistor. Il reste à faire les calculs pour les transistors 
MOS. Pour un transistor MOS, la fréquence de transition se calcule avec la formule: 

f 
gm 

T = 2:r· C gs 

qui peut encore être exprimée sous la forme suivante: 

avec: 
gm = la transconductance du transistor; 
Cgs = la capacité grille-source du transistor; 
1..1. = la mobilité des porteurs (électrons pour les NMOS et trous pour les PMOS); 
L = la longueur de la grille du transistor; 
V gs = la tension grille-source (son module pour les transistors PMOS); 
V th= la tension de seuil du transistor (son module pour les transistors PMOS). 

(3.5.2) 

(3.5.3) 

Le tableau suivant présente les contraintes à appliquer sur les transistors MOS pour obtenir une 
fréquence de transition d'environ 1 GHz. Le choix de ces valeurs doit tenir compte des 
paramètres suivants: 

• pour la longueur (L) de la grille: tenir compte de la taille minimale (correspondant à la 
technologie Silicium choisie) qui permet d'obtenir des transistors avec des bonnes 
caractéristiques pour un design analogique; 

• pour la différence V gs - V th: cette différence doit assurer un fonctionnement du transistor au
dessus de la tension de seuil, et ceci pour tous les cas technologiques. 

- 83-



Type transistor NMOS PMOS 
Vgs- V th 0.4 v 0.5V 
L 2J.tm 1.5 J.lffi 
fT 1 GHz 900MHz 

table 3.5.4 Caractéristiques des transistors MOS pour assurer fr- 1 GHz 

Ces contraintes ne peuvent pas être tenues avec une tension d'alimentation de 2.2 V minimum. 
En conséquence, ce nouveau design du circuit a été réalisé avec une tension d'alimentation 
minimale Voo = 3.3 V. 

Le cœur des transconductances 

La figure 3.5.2 rappelle le schéma du cœur des transconductances: 

v 

VREF~ 

~ f-----'--V.-in;;..+-1 .,_vi_n-_...._---1 ~ 

Cdec_in+ Cdec_in-

gnd! 

figure 3.5.2 Le cœur des transconductances (rappel) 

Un des choix de base concernant les transconductances est la valeur du produit gm*Ru (voir la 
figure 3.4.9). On garde la valeur de 5 pour ce produit, comme pour la version précédente du 
filtre. 

Comme il a déjà été précisé au paragraphe 3.5.1, une meilleure linéarité en fréquence pour les 
transconductances peut être acquise en augmentant les courants de polarisation des paires 
différentielles. Le tableau suivant présente le nouveau choix concernant les courants de 
polarisation dans le cœur des transconductances: 
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Transconductance Gm Gml 
(J.lAN) (J.lAN) 

Ibïpo (J.lA) 760 380 
Iup (J.lA) 45 22.5 
NOT A:lbipo = le courant dans les tranststors bipolaires 

lup = le courant dans les transistors Mconun et Md 

table 3.5.5 Choix des courants pour le cœur des transconductances 

Les inductances intégrées ("selfl" et "selfl'') 

Le courant de polarisation des transistors montés en source commune dans le cadre des cellules 
"self' dépend des courants de polarisation à l'extérieur de la cellule. Les figures suivantes 
rappellent le schéma des deux types de cellules. 

VDD 

OUI 

Vb~ OUT 

figure 3.5.3 "Selfl" (rappel) figure 3.5.4 "Selfl" (rappel) 

Comme les courants dans les blocs de base des transconductances ont été changés, une reprise 
de l'étude des cellules-inductance s'impose. Pour tenir compte des contraintes de stabilité sur la 
boucle des gyrateurs, il convient de choisir des nouvelles tailles pour les transistors. Les 
nouvelles valeurs des selfs équivalentes, ainsi que leur fréquence intrinsèque de coupure sont 
données dans le tableau suivant. 

Cellule Léq (J.lH) fc_intr IMo 
(MHz) (mA) 

Selfl (charge des 111.11 6.75 1 
paires différentielles) 
Selfl (charge sur la 525 3.1 52 
sortie haute impédance 
des intégrateurs) 
Self2 157 18 2.5 

table 3.5.6 Valeurs des inductances pour les cellules "selfl" et "selfl"(r version) 
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3.5.4 Circuit pour le réglage du facteur de qualité des intégrateurs 

Lors du premier développement du filtre HF de réjection d'image, la méthode choisie pour 
assurer un facteur de qualité infini des intégrateurs a été de régler ce facteur à l'aide de batteries 
de capacités commandées par des bits de trim. Cette méthode s'est montrée infructueuse, car aux 
nœuds de compensation la capacité totale dépassait la valeur de la capacité de compensation 
désirée. Ces capacités devenues parasites provoquaient une perte de phase sur chaque 
intégrateur, pertes qui ont rendu l'observation du filtre quasiment impossible. 

Pour remédier à ce problème, cette deuxième implémentation du filtre HF passe-haut avec notch 
se propose de changer de méthode de compensation. La nouvelle solution est actuellement une 
des méthodes classiques employées pour les filtres Gm-C: il s'agit de l'asservissement de ce 
facteur de qualité des intégrateurs par le biais d'un système Maître - Esclave [3.5.1], [3.5.2], 
[3.5.3]. 

Cette méthode agit sur les pôles secondaires des transconductances. En effet, les pôles 
secondaires des intégrateurs génèrent des fortes surtensions au niveau de la fréquence de 
coupure du filtre. L'introduction d'un zéro de transmission permet d'atténuer cet effet. La 
méthode d'asservissement citée ici agit sur la position relative de la paire pôle - zéro à l'aide 
d'une tension de commande. Le schéma de base de la boucle de contrôle est présenté dans la 
figure suivante. 

! 
Q-Contrôle 

Filtre Maître 
(détecteur de pic -Fréquence de référence + 
filtre passe-bas) ,. 

v phase 

vln_slgnal 
Filtre Esclave 

V out_slgnal 

figure 3.5.3 Le schéma de l'asservissement Maître- Esclave pour Qint 

Il s'agit d'une boucle à verrouillage d'amplitude. La structure du filtre Maître est telle que toute 
erreur de phase dans ses intégrateurs se manifeste comme un changement dans le gain du filtre à 
la fréquence du pôle. La boucle à verrouillage d'amplitude détecte tout écart du gain à la 
fréquence du pôle par rapport à la valeur idéale et règle cet écart à l'aide de la tension de 
commande V phase· Comme cette même tension contrôle la phase des intégrateurs dans le filtre 
Maître et le filtre Esclave, une réponse en fréquence très stable sera obtenue de la part du filtre 
Esclave. 

Le filtre utilisé en tant que Maître dans la boucle est présenté dans la figure suivante. Il s'agit 
d'un filtre passe-bande Gm-C, qui doit être implémenté à l'aide des mêmes transconductances 
que le filtre à asservir. 
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.-----------~ ~· 

figure 3.5.4 Le filtre Maître dans la boucle à verrouillage d'amplitude 

Comme ce filtre peut également servir dans une boucle à verrouillage de fréquence pour 
accorder en fréquence le filtre de réjection d'image, la fréquence du pôle du filtre doit être égale 
à celle du premier Oscillateur Local du récepteur FM. On choisit donc fpôle = 85 MHz pour un 
accord sur une fréquence de réception de 1 00 MHz. 

Des analyses comportementales sur la structure imposent un facteur de qualité Qpôle = 8. Pour 
assurer un appariement maximum entre les deux filtres sur la boucle, un design a été prévu pour 
le filtre passe-bande en utilisant le même type de structures que le filtre passe-haut avec notch, 
c.à.d. des cœurs de transconductances réunis ensemble par un même bloc de sortie. La figure 
suivante présente une possible implémentation du filtre passe-bande. 

figure 3.5.5 Une possible implémentation du filtre Maître 

-87-



Les transconductances gmt, gm2 et gm4 de la figure 3.5.4 présentent la même sortie. Cependant, 
pour garder le même type de structure que dans le filtre Esclave, il est préférable de mettre 
ensemble des cœurs de transconductances seulement par groupe de deux. Ainsi, il y a dans le 
schéma de la figure 3.5 .5 deux cœurs de transconductances qui ont les entrées à la masse (en ce 
qui concerne le petit-signal); leur rôle est d'assurer le même type d'attaque envers le bloc de 
sortie respectif. 

Le tableau suivant indique la valeur des transconductances employées dans le filtre Maître 
passe-bande. 

Transconductance Valeur générique Valeur à 100 MHz 
(charge sur 1 pF) 

gml Ûml =YzGm 8dB 
gm2 Ûml = Yz Gm 8dB 
gm3 Gm 14dB 
gm4 Gm 14dB 

table 3.5. 7 Valeur des transconductances pour le filtre Maître passe-bande 

De manière pratique, la tension de commande de la boucle à verrouillage d'amplitude (V phase) 
agit sur un courant de polarisation. La figure suivante présente le schéma transistor de l'étage de 
sortie commun aux groupes de deux transconductances dans le filtre. 

v~ rn 
'i 
! 

Sonicsenc:ourant rG1 

des noyaux de < 
ttaDSCooductanc::cs l f-----t-' 

c..., 

c ... 

figure 3.5.6 Le schéma transistor du bloc de sortie des transconductances (r version) 

La tension V phase agit comme polarisation de grille pour les deux transistors source de courant 
Mpoi· Comme, en pratique, seule le filtre de réjection d'image a été implémenté sur Silicium, la 
tension V phase a été remplacée par un courant de polarisation Imphi généré à l'extérieur du circuit. 
Les transistors Mpoi délivrent alors un courant dépendant de Imphh comme indiqué dans la figure 
suivante. 
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Extérieur! puce 
1 
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IMPHI 
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1 
1 
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1 
1 
1 
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r r-
f------L---1 ' M 

1~ pol 

figure 3.5. 7 Le schéma de remplacement pour Vphase 

En agissant sur le courant de polarisation de la branche cascode du bloc de sortie, la position du 
second pôle des transconductances peut ainsi être variée. Le zéro de transmission est assuré par 
la capacité de découplage entre la sortie des cœurs de transconductances et l'entrée de cet étage 
de sortie. 

Le fonctionnement des intégrateurs et donc du filtre à réjection d'image sera donc contrôle par 
l'action de trois courants de polarisation: 

• premièrement, le courant I _BIAS polarise tous les miroirs de courant NMOS du circuit, 
assurant la polarisation statique du filtre; 

• deuxièmement, le courant I PILOT réalise le réglage en fréquence du filtre. En augmentant 
I_PILor, la fréquence de travail du filtre augmente aussi; 

• une fois le courant !_PILOT fixé pour la réception d'une certaine fréquence, on agit sur le 
courant I_MPHI pour régler le facteur de qualité des intégrateurs. En augmentant I_MPHI. la 
fréquence de travail varie très peu et la phase des intégrateurs diminue. 

3.5.5 Résultats des simulations (2e version) 

Simulations concernant les transconductances 

Toutes les simulations ont été effectuées avec une tension d'alimentation de 3.3 V. 

Plusieurs remarques d'ordre général concernant la simulation des transconductances sont à faire: 

• La présence d'une autre transconductance sur le même nœud d'intégration affecte le 
fonctionnement de la transconductance considérée. Donc, pour simuler le comportement de 
Grn ou de Grnh il faut le faire dans le cadre d'un bloc de deux transconductances partageant le 
même étage de sortie. 

• Le courant de polarisation statique I BIAS vaut 50 JJ.A. Pour un jeu donné de courants I PILOT et 
I _MPHh la différence de phase entre Gm et Gml est de 0.5° seulement. On peut ainsi considérer 
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que les deux transconductances présentent la même phase; les simulations ont été alors 
réalisées seulement sur Gm. 

• Les intégrateurs sont chargés pour les simulations avec une capacité dont la valeur totale est 
de 1 pF. 

Le tableau suivant présente quelques résultats de simulations sur les transconductances. Il s'agit 
des combinaisons !_PILOT et I_MPHI qui permettent d'obtenir une transconductance Gm avec G = 14 
dB et une phase de -90°. Les simulations sont effectuées à 25 oc avec un cas technologique 
typique, avec un courant de polarisation statique I_aiAS =50 JlA. 

I MPHI (J.J.A) I PILOT (J.J.A) fréquence (MHz) 
35 20 91.22 
50 30 109.1 
65 40 122.3 

table 3. 5. 8 Résultats de simulations pour les transconductances (~ version du filtre) 

D'autres résultats de simulations sont présentés dans l'annexe A.3.5.5. 

Simulations concernant le filtre 

Des simulations ont été réalisées sur soit une section biquadratique seule, soit un biquad précédé 
par la cellule d'attaque. Les résultats de simulations présentés ici sont effectués à 25 oc avec un 
cas technologique typique, avec un courant de polarisation statique !_BIAS= 50 JlA. 

Le tableau suivant indique des résultats de simulation en fréquence sur un biquad. Il s'agit de la 
fonction de transfert du filtre en fonction de différents jeux de courants (!_PILOT. I_MPHI). On 
observera que les résultats de ces simulations sont en concordance avec ceux obtenus pour les 
intégrateurs: les lignes mises en gras italique dans le tableau suivant sont à comparer avec les 
données du tableau précédent. On observe qu'un jeu donné de courants (!_PILOT, I_MPHI) permet 
d'obtenir une fréquence donnée de travail pour chaque transconductance prise à part et pour le 
filtre en totalité. 

I MPHI I PILOT Notch Pôle 
(J.J.A) (J.J.A) fréquence gmn fréquence gmn 

(MHz) (dB) (MHz) (dB) 
35 15 55.28 -16 79 -0.6 
35 20 61.46 -19.5 87.88 1.12 
35 25 66.07 -24.8 94.48 2.7 
50 25 69.2 -19 98.92 0.8 
50 30 74.13 -22 106 2 
50 35 77.6 -26.3 110.9 3 
65 35 79.5 -21.2 113.6 1.7 
65 40 82.4 -28.3 117.8 2.4 
65 45 85.11 -28.3 121.7 3.14 

table 3.5.9 Les résultats de simulations pour une section biquadratique (~version) 
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Il est à noter que normalement le filtre est calculé pour avoir un facteur de qualité du pôle de 
1.5. La capacité d'intégration C3 (de valeur théorique 337.5 fF) ne peut avoir qu'une valeur 
supérieure à celle désirée, car elle est formée par la capacité de sortie aux nœuds d'intégration 
des transconductances (560 fF) et par la capacité parasite liée à la capacité d'intégration c2 
(-350 fF). Comme le facteur de qualité du pôle est donné par C3, sa valeur devient plus 
importante, d'où l'apparition d'un pic de quelques dB's à la fréquence du pôle. Ce pic sera par la 
suite atténué en branchant la cellule d'attaque, car elle présente une atténuation de quelques dB's 
à la fréquence du pôle. 

Le filtre présente un point d'interception d'ordre 3 en entrée de 1.15 V. En ce qui concerne le 
bruit ramené à l'entrée, il a été prévu d'augmenter le gain du bloc amont par rapport au filtre 
dans le récepteur FM, i.e. le LNA. Dans l'hypothèse où le LNA a un gain en tension de 100 ( 40 
dB) et un facteur de bruit de 2 dB, l'apport en facteur de bruit à l'entrée du filtre est négligeable. 
Pour une section biquadratique, la densité spectrale de bruit ramenée à l'entrée, à 100 MHz, est 
de 13.1lnV/..JHz. 

Une section biquadratique a une consommation typique de 8.8 mA, tandis que la cellule 
d'attaque consomme 2.33 mA. Il en résulte que la consommation totale du filtre (3 biquads + la 
cellule d'attaque) est estimée à 28.73 mA, pour des conditions typiques de fonctionnement. 

3.5.6 Implémentation physique du filtre (layout) 

La topologie finale du filtre est issue d'une suite d'itérations. Ces itérations comprennent le flux 
d'opérations suivant: 

• version layout no. n; 
• extraction du layout avec l'option "capacités parasites" => schéma "extracted"; 
• simulation électrique (SPECTRE) du schéma "extracted"; 
• confrontation des résultats de simulation de la vue "extracted" avec ceux de la vue 

"schematic". Si les résultats sont fort différents, faire une correction du layout; 
• version layout no. n+l. 

Le layout des transconductances doit tenir compte de l'aspect haute-fréquence du filtre à 
réjection d'image. Il faut éviter à tout prix les capacités parasites sur les nœuds actifs, les 
résistances série et il faut veiller à l'appareillement entre les voies différentielles. De même, il 
faut éviter les problèmes de couplage entre les différents nœuds actifs. Le bon fonctionnement 
du filtre se base également sur le bon appariement entre les transconductances le constituant et 
aussi entre les capacités d'intégration. La figure suivante présente le floor-plan du filtre passe
haut avec notch. 
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figure 3.5.8 Le jloor-plan du filtre à réjection d'image 

Le bloc des capacités d'intégration est placé au milieu du layout d'une section biquadratique. Les 
quatre capacités d'intégration sont réalisées à l'aide d'une structure alvéolée, comme présenté au 
chapitre 3.4.1, et placées les unes à coté des autres, assurant ainsi un bon appariement. 

Les deux blocs de transconductances viennent ensuite d'un coté et de l'autre du bloc des 
capacités. Ces deux blocs de transconductances sont placés en miroir. La plus petite dimension 
du bloc des capacités est de 130 J.Lm, ce qui est suffisamment faible pour espérer un bon 
appariement sur l'axe y des deux blocs de transconductances. 

Des capacités de découplage entre les différents nœuds de polarisation statique et la masse ou 
entre les deux alimentations ont été prévues. Ces capacités sont réalisées en utilisant les 
capacités de recouvrement grille-source et grille-drain des transistors MOS. Avec des transistors 
MOS (du type N ou P) de taille W/L = 40J.L/40J.L, des capacités équivalentes de l'ordre de 3.5 pF 
sont obtenues. Pour la même surface, une capacité Polyl-Poly2 vaut 3 pF. 

La largeur d'une structure correspondant à un biquad est de 750J.Lm, pour une hauteur totale de 
1300 J.Lm. Il en résulte que la surface d'un biquad est d'environ 1 mm2

• La cellule d'attaque est 
placée à gauche du premier biquad du filtre, au centre. La figure ci-dessous présente la vue 
layout d'une section biquadratique précédée de la cellule d'attaque. 
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figure 3.5.9 Le layout d'une section biquadratique +la cellule d'attaque 

Topologie des transconductances 

Les cœurs de transconductance sont placés l'un à coté de l'autre, dans le cadre d'un même bloc. 
Le layout de ces éléments à été très soigné en vue de minimiser les capacités parasites et 
d'assurer une parfaite symétrie des structures. Des prises substrat entourent les parties opérant en 
haute-fréquence. La figure suivante présente le layout de deux cœurs de transconductance 
correspondant à Gml et à Gm. 
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figure 3.5.1 0 Layout de deux cœurs de transconductance (Gm1 et G,J 

On observe au centre de la figure les deux structures Gml et Gm, avec le facteur d'échelle sur la 
taille des transistors MOS de Gml· Les deux groupes de deux capacités en bas de la figure sont 
les capacités de découplage à l'entrée des transconductances. Les entrées des transconductances, 
dans le cas présenté dans cette figure, se font par le bas. 

Les connections haute-fréquence partent au dessus des cœurs de transconductances, en position 
horizontale. Ces fils haute-fréquence sont placés dans une sorte de gaine de blindage: chaque fil 
actif est en Métall de largeur 4 J..Lm et il est entouré de part et d'autre de prises substrat, placées à 
une distance de 5 J..Lm. Ces prises substrat minimisent les problèmes de cross-talk entre les 
différentes voies actives. De même, elles sont placées assez loin des fils actifs pour limiter 
également les couplage vers la masse. Des "straps" verticaux en Métal2 connectent de temps en 
temps les prises substrat entre elles, pour les ramener au même potentiel. Tous les nœuds haute
fréquence concernant un même signal différentiel ont des connections de la même longueur. 

Les cellules "self2" qui polarisent les entrée en tension des cœurs de transconductance sont 
placées par paires au-dessus de la partie Gm desservie. Les cellules "selfl" qui assurent la charge 
des sorties en courant des transconductances sont placées encore au-dessus des quatre cellules 
"self2" mentionnées auparavant. Les circuits de sortie attachés à chaque bloc de deux 
transconductances sont placés sur un coté des transconductances, ayant eux aussi les sorties vers 
le bas de la figure. 
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Topologie des capacités d'intégration 

Comme précisé au début de ce chapitre, seules les capacités C1 et C2 sont physiquement 
intégrées (voir figure 3.5.1). Tenant compte des capacités parasites présentes (sur le schéma) aux 
nœuds d'intégration, les valeurs physiques à intégrer sont les suivantes: 

• C1_phy = 2.9 pF 
• Cz_phy = 7.5 pF. 

Les capacités d'intégration sont donc implémentées sous la fonne de structures alvéolées. Le 
corps de la capacité est réalisé en mettant en parallèle un certain nombre de capacités unitaires. 
Pour assurer l'unifonnité de l'élément de capacité, des capacités factices (dummy capacitors) 
sont placées tout autour des blocs de capacités unitaires. Plusieurs problèmes se posent dans le 
cadre de cette implémentation: 

• premièrement, il s'agit du choix de la taille de la capacité unitaire et de sa fonne. 
Généralement, ces capacités sont carrées et ont un nombre entier d'orifices dans la surface du 
Polyl. Ces orifices pennettent de réaliser des contacts métal sur le Poly2 qui aident à 
minimiser les résistances parasites des capacités. Il faut trouver le compromis optimum entre 
la surface active de la capacité et la surface de l'orifice, sachant que cet orifice introduit des 
capacités parasites. 

• deuxièmement, il s'agit du choix de la taille des cellules capacitives factices et de leur 
connections. Leur imposer une taille trop petite (étroite) minimise fortement leur rôle et 
réaliser des cellules factices trop grandes occupe beaucoup de surface Silicium. Il faut prévoir 
deux types de capacités factices ( dummy): des cellules latérales et des cellules de coin. 

L'évolution vers une solution satisfaisante dans le cadre du filtre présenté dans ce chapitre est 
passée par trois itérations. A chaque fois, la version "extracted" d'une section biquadratique a été 
simulée et les résultats confrontés avec ceux des simulations "schéma électrique". En voici les 
résultats: 

Première itération 

Dans cette première approche, une capacité unitaire de 100 fF avec un orifice dans le Polyl a été 
choisie, et elle est présentée dans la figure suivante: 

figure 3.5.11 Capacité unitaire de 100 fF d'intégration (Cun = 100 fF) 
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La figure 3.5.12 montre une partie d'une des deux types de capacités d'intégration. On observe 
sur la périphérie les deux sortes de capacités factices (dummy): les capacités latérales (60.41 fF 
chacune) et les capacités de coin (35.64 fF chacune). Ces capacités factices sont connectées en 
court-circuit sur l'électrode Poly1 de la capacité utile. Chaque capacité d'intégration est entourée 
de son propre lot de capacités factices. 

Les deux types de capacités d'intégration sont composées des éléments suivants: 

Capacité nombre de Cun nombre de Cctummy lat nombre de Cctummy coin 
C1_phy = 2.9 pF 29 34 4 
Cz_phy = 7.5 pF 75 80 4 

table 3.5.10 Structure des capacités d'intégration en partant de Cun = 100 fF 

L'extraction des capacités parasites à partir du layout permet d'établir un modèle simple 
caractérisant les capacités d'intégration, comme indiqué à la figure suivante. En comparant les 
résultats obtenus pour les deux types de capacités d'intégration et pour la capacité unitaire seule, 
on peut chiffrer la valeur des capacités parasites en pourcentages de la valeur de la capacité 
utile. 

Lil 

figure 3.5.13 Capacité utile et ses capacités parasites 

Le tableau suivant indique la valeur de ces capacités parasites dans le cas d'implémentation avec 
Cun = 100 fF. 

Capacité parasite Valeur 
Cparasitel - 10% . Cutile 
Cparasite2 - 10% . Cutile 
Cparasite3 20 ... 25% . Cutile 

table 3.5.11 Capacités parasites dans le cas Cun = 100 fF 

En ayant fait l'extraction du layout avec toutes ces données, une simulation de la fonction de 
transfert d'un biquad est réalisée. Les conditions de simulation sont les suivantes: 

• Simulateur = SpectreS; conditions = typique, 27 oc; modèle transistors MOS = 

CMOS level15; 
• !_PILOT= 22.5 ~A, I_MPHI =50 ~A, I_BIAS =50 ~A. 

-96-



Dans le cas d'une simulation d'après le schéma électrique du biquad, on obtient le cas médian de 
fonctionnement, c.à.d. une fréquence du pôle à 100 MHz avec un notch à 70 MHz. 

Les simulations sur le schéma "extracted" indiquent un pôle de la fonction de transfert à 74 MHz 
et un notch à 50 MHz. Une analyse des résultats indique qu'une trop forte valeur des capacités 
d'intégration sur les nœuds haute-impédance décale vers le bas la valeur de la fréquence de 
coupure des intégrateurs dans le filtre. 

Deuxième itération 

Dans le cas de la capacité unitaire de 100 tF, on observe une assez forte valeur des capacités 
parasites associées à la capacité utile. Ceci est du en bonne partie au rapport assez important 
entre la surface de l'orifice dans le Polyl et la surface totale de la capacité. En effet, la valeur de 
la capacité d'un sandwich Polyl-Poly2 est donnée en bonne partie par l'étendu de la surface de 
vis à vis entre les deux couches. De plus, les capacités factices représentent également un fort 
pourcentage de la valeur de la capacité unitaire. 

La solution envisagée dans cette deuxième itération a été d'augmenter la valeur de la capacité 
unitaire à 900 :tF. Dans ce cas, la surface de cette capacité unitaire devient assez importante et 
donc il est nécessaire de prévoir plusieurs orifices dans le Polyl pour pouvoir contacter le plan 
de Poly2. Néanmoins, le rapport entre la surface totale des orifices et la surface utile diminue 
assez sensiblement. 

La figure suivante présente le layout de la capacité unitaire de 900 fF, et la suivante présente une 
partie du layout d'une des capacités d'intégration. 

figure 3.5.14 Capacité unitaire de 900 fF figure 3.5.15 Partie d'une capacité 
d'intégration avec Cun = 900 fF 

Dans ce cas, les capacités factices (dummy) ont une valeur plus faible en pourcentage par 
rapport à la capacité unitaire: 188.5 tF pour la capacité latérale et 35.64 tF pour celle de coin. 
Comme dans le cas précédent, chaque capacité d'intégration est entourée de son propre lot de 
factices. Les capacités factices sont en court-circuit sur l'électrode Polyl de la capacité utile. 
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Le tableau suivant donne la composition des deux types de capacités d'intégration: 

Capacité nombre de Cun nombre de Cdummy lat nombre de Cdurnmy coin 
C1_phy = 2.9 pF 3 8 4 
Cz_phy = 7.5 pF 8 18 4 

table 3.5.12 Structure des capacités d'intégration en partant de Cun = 100 fF 

Après extraction des capacités parasites, on obtient un modèle tel que celui présenté à la figure 
3.5.13. Le tableau suivant chiffre le pourcentage par rapport à la valeur de la capacité utile des 
capacités parasites dans ce cas de figure. 

Capacité parasite Valeur 
Cparasitel - 5.75%. Cutile 
Cparasite2 -6.75%. Cutile 
Cparasite3 -15% · Cutile 

table 3.5.13 Capacités parasites dans le cas Cun = 900 jF 

On observe dans ce cas une nette diminution de ces capacités parasites. 

En faisant le même type de simulations AC que dans le cas précédent, utilisant les mêmes 
conditions de simulation et aussi le schéma "extracted", on obtient une fonction de transfert du 
biquad avec le pôle à 80 MHz et le notch à 57 MHz. 

Pour améliorer encore la topologie du filtre, une troisième itération sur la structure layout des 
capacités d'intégration a été réalisée. 

Troisième itération 

Dans ce cas, on conserve la valeur de la capacité unitaire à 900 fF. Il y a par contre des 
changements en ce qui concerne les capacités factices (dummy): 

• premièrement, on met côte à côte les deux capacités d'intégration qui ont la même valeur. Les 
capacités factices (dummy) entourent l'ensemble des deux capacités d'intégration. On réduit 
ainsi le nombre de capacités factices tout en gardant un facteur de voisinage correcte pour les 
capacités unitaires qui composent les capacités d'intégration. 

• deuxièmement, les capacités factices sont cette fois-ci branchées en court-circuit sur la 
masse, et non sur l'électrode Poly1 des capacités utiles. Cette action permet de réduire la 
capacité (flottante) Cparasitei en parallèle avec la capacité utile. 

Les deux figures suivantes indiquent le layout de la capacité unitaire de 900 fF (légèrement 
différent par rapport au cas précédent) et celui d'une partie d'un groupe de deux capacités 
d'intégration. 

-98-



figure 3.5.16 Capacité unitaire de 900 jF 
(gnd) 

figure 3.5.17 Partie d'un bloc de deux 
capacités d'intégration avec Cun = 900 jF 

(gnd) 

Dans ce cas, les capacités parasites correspondant à chaque capacité d'intégration ont les valeurs 
suivantes (en pourcentage): 

Capacité parasite Valeur 
C1,arasitel ~ 1.8% · Cutile 
C1,arasite2 ~ 9%. Cutile 
C1,arasite3 ~ 8% · Cutile 

table 3.5.14 Capacités parasites dans le cas Cun = 900 jF (gnd) 

On observe une nette diminution des capacités Cparasitel et C1,arasite3 et une très légère 
augmentation de C1,arasite2· En plus, une capacité parasite de très faible valeur (max. 10 fF) 
apparaît entre les deux capacité d'intégration du même bloc. 

Avec ces nouvelles capacités, les simulations sur le schéma "extracted" indiquent une fonction 
de transfert avec le pôle à 89 MHz et le notch à 62 MHz. Une analyse des résultats indique que 
les capacités parasites associées aux capacités d'intégration ont dans cette version une valeur 
correcte. Pour améliorer les résultats, il faut reprendre légèrement le layout des 
transconductances. 

Après la reprise des blocs de transconductances, les résultats finaux de simulation sur le schéma 
"extracted" avec les conditions de simulation mentionnées auparavant sont les suivants: 

• pôle @ 92.3 MHz, gain = 1.6 dB; 
• zéro @ 64.57 MHz, gain= -32 dB. 

Cette dernière version topologique du filtre semble être satisfaisante, l'écart par rapport aux 
résultats de simulation du schéma électrique est acceptable. 
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3.5. 7 Résultats de mesures 

Les mesures de cette deuxième version se sont heurtées à un problème passé inaperçu lors de la 
première version du filtre. En effet, le fonctionnement des circuits "self' avait été considéré 
comme correct. Or, sur cette deuxième version, les circuits LC formés ainsi présentent une 
résistance d'amortissement trop faible et donc deviennent des circuits oscillants. Ceci rend en 
pratique impossible toute analyse du filtre. 

En effet, lors des simulations en boucle ouverte sur les cellules "self', on ne tenait pas compte 
de toute la charge (résistive ou capacitive) présente au nœud de sortie. Les cellules "self2" 
utilisées dans la cellule d'attaque sont les plus défavorisées, présentant une oscillation de forte 
amplitude. 

Pour résoudre ce problème, une possible solution serait le rajout d'une charge résistive sur les 
nœuds oscillants. Il s'agirait de simuler chaque cellule "self' dans son environnement précis et 
trouver la valeur de la résistance nécessaire pour chaque cas de figure. Ces charges résistives 
seraient à implémenter à l'aide de transconductances ( -Gm) rebouclées sur elles-mêmes, 
équivalentes à une résistance vers la masse petit-signal [3.5.1]. 
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3.6 Conclusions sur le filtre à réjection d'image 

Une première implémentation du filtre HF de réjection de la première fréquence image a été 
réalisée, pour l'emploi dans un récepteur FM double hétérodyne. Ce développement est présenté 
au chapitre 3.4. Lors de cette première réalisation pratique sous la forme d'une cascade de trois 
sections biquadratiques, le principe de la structure de principe a été validé, mais le filtre n'est 
pas fonctionnel. 

Les intégrateurs réalisés avec les transconductances du filtre peuvent être translatés en fréquence 
en faisant varier un courant de commande. Cependant, ils présentent un facteur de qualité fini. 
Ces problèmes des intégrateurs font l'observation du filtre très difficile, sinon impossible. Les 
quelques cas de « bon fonctionnement » permettent cependant de valider le concept du filtre. 

Pour continuer le développement du «Récepteur FM», plusieurs solutions ont alors été 
envisagées: 

• refaire le même design en tenant compte des observations acquises; 
• refaire le même design, mais en utilisant des inductances intégrées sur le Silicium; 
• changer la structure front-end du récepteur afin de réduire le traitement haute-fréquence du 

signal. 

La première solution a donné lieu à un nouvel effort de conception pour le filtre haute
fréquence. Ce deuxième développement est présenté au chapitre 3.5. Tenant compte des erreurs 
analysées sur la première version, cette deuxième version se proposait seulement de rendre le 
filtre fonctionnel, sans tenir compte des contraintes initiales de faible tension d'alimentation et 
faible consommation. 

Le même schéma de base du biquad a été gardé, mais la stratégie du choix des valeurs a été 
changée. La valeur des transconductances a été augmentée et les dimensions des transistors 
MOS ont été recalculées pour pouvoir garantir une plage de linéarité en fréquence suffisamment 
étendue pour opérer autour de 1 00 MHz. Une attention particulière a été accordée à la topologie 
layout du circuit. Une extraction systématique des capacités parasites sur le layout suivie de 
simulations sur le schéma "extracted" a permis d'améliorer sensiblement le comportement du 
filtre. 

Malgré tous ces efforts, une erreur concernant la stabilité des boucles gyrateurs réalisant les 
cellules "self' est passée inaperçue. Cette fois-ci, l'observation du filtre est impossible. Une 
solution à ce problème pourrait être envisageable. Pour des questions de temps et d'opportunité 
par rapports aux objectifs concernant la réalisation du récepteur FM, la piste du récepteur FM à 
double hétérodyne a été abandonnée. 

La troisième solution a alors été implémentée. Le schéma d'un récepteur à mélange complexe de 
fréquences a été développé et son implémentation, ainsi que les résultats de mesures sont 
présentés dans le chapitre suivant de cette thèse. 

Cependant, il reste également la deuxième solution: intégrer un filtre haute-fréquence en 
structure biquadratique, en utilisant des inductances intégrées sur le Silicium. 
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Des développements front-end de récepteurs radio utilisant des selfs intégrées existent déjà (voir 
le chapitre 2.2 de cette thèse). Pour l'instant ces designs s'adressent à des communications dans 
des fréquences autour du GHz, sachant l'impossibilité technologique d'obtenir de «bonnes» 
selfs à des fréquences plus basses. Mais dès que cet obstacle sera franchi, des filtres de réjection 
d'image pourront être intégrés sur le Silicium pour des fréquences de l'ordre de 100 MHz. Ce 
chapitre a présenté une possible structure de base pour ce type de filtres. En remplaçant les 
circuits« self» présentés ici par des vraies inductances, des filtres haute-fréquence pourront être 
intégrés en leur totalité sur Silicium. 
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Chapitre 4. Le récepteur à mélange complexe de fréquences 

4.1 La structure de base 

La solution finale adoptée pour la réalisation du récepteur FM complètement intégré, dans une 
optique de faible consommation et de faible alimentation, a été celle basée sur le principe du 
récepteur à mélange complexe de fréquences [4.1.1], [4.1.2]. 

Le fonctionnement de principe de ce type de récepteur a été présenté dans le chapitre 2.6. 
Comme précisé lors dudit chapitre, cette structure a l'avantage d'éliminer complètement le 
filtrage haute fréquence nécessaire pour la réjection de la fréquence image. 

POR VDO VODA 

MPX 

TOUT1 

TOUT2 

figure 4.1.1 Le schéma bloc du Récepteur FM (T solution) 

La figure 4.1.1 ci-dessus donne le schéma de base du circuit "Récepteur FM' implémenté par 
MS2 [4.1.3]. Les seuls éléments externes à la puce nécessaires pour le fonctionnement du 
récepteur sont: 1' antenne ferrite et un quartz. 

Le signal radio-fréquence différentiel reçu sur les entrées ANT1 et ANT2 est amplifié à l'aide 
d'un amplificateur à faible bruit (LNA), dont le gain peut prendre deux valeurs discrètes. Cet 
amplificateur est suivi par un autre amplificateur dont le gain est contrôlé en tension (VGAl). 
Ensuite, le signal est translaté vers la première Fréquence Intermédiaire, filtré (FTR1) et re
translaté vers la deuxième Fréquence Intermédiaire. Ce traitement est appliqué au signal par le 
biais de deux voies en quadrature. En sortie de la deuxième paire de mélangeurs, les deux 
voies en quadrature sont recombinées à l'aide d'un opérateur somme. Les signaux dont la 
fréquence est supérieure à la fréquence du premier Oscillateur Local sont sommés après 
passage par l'opérateur somme, tandis que ceux dont la fréquence est inférieure seront 
soustraits. La première Fréquence Image est éliminée par ce procédé. 
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Comme précisé au chapitre 2.6 de cette thèse, un des points le plus difficile dans la réalisation 
du récepteur à mélange complexe de fréquences est l'appariement entre les deux voies en 
quadrature permettant 1' élimination de la première fréquence image. Dans le cas du récepteur 
FM présenté dans ce chapitre, l'opération permettant l'équilibrage entre les deux voies de 
transmission a été effectuée au niveau des deux filtres passe-bas (FTRl). 

Les deux Oscillateurs Locaux délivrant des signaux en quadrature sont implémentés à l'aide 
de boucles à verrouillage de phase (PLLl et PLL2). Les deux Fréquences Intermédiaires du 
système sont des fréquences fixes, ce qui implique que la première PLL soit verrouillée sur 
une fréquence variable, proportionnelle à la fréquence du signal RF à recevoir. Les deux 
Fréquences Intermédiaires ont été choisies comme multiples entiers de la fréquence de 
l'oscillateur à quartz. Pour ce circuit, un quartz à 38 kHz est employé. La première FI est à 
4*38 kHz = 152 kHz, et la deuxième FI se situe à 26*38 kHz= 988 kHz. 

La partie aval du récepteur extrait le canal FM désiré et ensuite discrimine le signal, de 
manière à récupérer en sortie le signal modulant de bande de base. Ces opérations sont 
effectuées par un filtre passe-bande (FTR2) et un discriminateur de fréquence (FN). Entre ces 
deux blocs, un amplificateur à gain variable (VGA2) amène le signal au niveau requis à 
l'entrée du discriminateur. L'opération de limitation du signal FM est réalisée à l'intérieur du 
bloc de discrimination. La sortie du discriminateur est disponible sur la broche MPX, après 
passage par un buffer basses-fréquences. 

Comme 1' amplitude du signal peut varier sur une large gamme dynamique, le circuit est prévu 
avec un contrôle automatique du gain (AGC). L'amplitude du signal à l'entrée du 
discriminateur est mesurée par le circuit d' AGC et, en fonction du résultat, le gain du LNA et 
des VGA's est ajusté. 

Toutes les parties énumérées jusqu'à présent sont purement analogiques. La puce présente 
également une partie numérique (LOGIC) moins importante (en volume); elle sera présentée 
par la suite. 

Le comportement des filtres peut être ajusté par le biais d'une programmation numérique de 
quelques bits de contrôle; de même pour le niveau DC sur la sortie basse-fréquence MPX. Le 
facteur de division de la première PLL peut être programmé également dans la partie LOGIC. 
En changeant ce facteur de division, la fréquence de cetOL peut être variée et le récepteur 
peut donc être accordé sur un certain canal de réception dans la bande FM commerciale. 

Deux autre fonctions propres aux récepteurs FM classiques sont assurées dans la partie 
logique. Il s'agit de l'indicateur de puissance du signal reçu (Received Strength Signal 
Indicator) et de celui qui montre si le circuit est bien accordé sur le poste à recevoir 
(Automatic Frequency Control). 

Le circuit a été conçu de manière à être testé facilement (propriété de testabilité). Plusieurs 
multiplexeurs de test permettent l'accès à des niveaux internes du circuit. Seuls des signaux 
basses et moyennes fréquences sont accessibles. Le programmation des modes de test est 
également intégrée dans la partie numérique. 
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4.2 Les contraintes électriques du circuit 

Les contraintes électriques du circuit "Récepteur FM" sont restées quasiment inchangées par 
rapport à la première version. Se rapporter donc au chapitre 3.2 pour la description complète 
du cahier des charges. Le seul point différent par rapport à la première version concerne la 
tension minimale d'alimentation de la puce. Elle est passée maintenant à V oo_min = 2.5 V. 

4.3 Description bloc par bloc du récepteur FM et fonctionnalités 

4.3.1 Le LNA et le VGAl 

La partie front-end haute-fréquence du circuit comprend seulement des amplificateurs. Il s'agit 
d'abord de l'amplificateur à faible bruit, qui reçoit directement le signal délivré par l'antenne. 
Cette partie du circuit reste quasiment inchangée par rapport à la première version du 
récepteur FM (la structure double hétérodyne). Pour la description complète de cette structure, 
ainsi que pour des résultats de simulations et de test, il faut se rapporter au chapitre 3.3 .I.a. 
Dans cette version du récepteur FM, le gain maximum du LNA prend une valeur de 14 dB, 
étant chargé sur 500 Q. 

La deuxième partie de ce bloc est constituée d'une suite de trois amplificateurs à gain variable 
commandés par une tension, montés en cascade. Le schéma de principe d'un de ces 
amplificateurs est donné dans la figure suivante . 

.----------------' '---------.......-----!---+ OUT-
.----------'T'----------+-----+---* OUT+ 

IN+ IN· 

figure 4.3.1 Le schéma de principe d'un des amplificateurs contenu dans VGAJ 

Tous les trois amplificateurs respectent le même schéma de base. 

Ce schéma est très légèrement différent de celui du LNA. Ces blocs contiennent deux paires 
différentielles bipolaires placées en parallèle. La dégénérescence de la première paire 
différentielle implique un gain en tension d'environ 0 dB, tandis que la paire différentielle 
non-dégénérée offre un gain d'environ 8dB. Avec l'aide de la tension de contrôle Vc, le 
courant de polarisation peut être graduellement commuté de la première paire différentielle 
vers la deuxième. Ceci permet donc au gain de chaque amplificateur de varier entre 0 et 8 dB. 
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Quand le gain est à sa valeur maximale, seule la paire différentielle non-dégénérée opère, en 
assurant une tension de bruit équivalente en entrée minimale. Ce cas correspond aux signaux 
d'entrée d'amplitude faible. De l'autre coté, quand le gain est maximum, seule la paire 
dégénérée travaille en offrant une linéarité maximale. Ce cas correspond à des signaux 
d'entrée antenne de forte amplitude. 

Pour que la gain total du VGAl présente une pente de variation assez douce, on introduit un 
léger décalage entre les tensions de commande des trois étage cascadés d'amplification. 

4.3.2 La première paire de mélangeurs et le premier Oscillateur Local 

Les mélangeurs 

Cette première paire de mélangeurs translate le signal radio-fréquence vers la première 
Fréquence Intermédiaire. Les mélangeurs sont implémentés sous la forme de cellules de 
Gilbert avec des transistors bipolaires. La figure suivante présente le schéma de base de ces 
mélangeurs. 

INN 

figure 4.3.2 Le schéma de base des mélangeurs de la première paire 

Les paires différentielles du haut sont attaquées par un signal carré correspondant à 
l'Oscillateur Local. Le signal sinusoïdal issu du VCO générant le premier Oscillateur Local est 
appliqué à l'entrée d'un amplificateur-limiteur présenté dans la figure 4.3.2. La forme d'onde 
est ainsi transformée en un signal carré autour d'une valeur DC bien établie, qui convient pour 
la polarisation statique des paires différentielles du haut. Ce signal carré a une amplitude de 
200 m V pp, ce qui assure la commutation correcte des deux paires différentielles bipolaires du 
haut. 
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Le signal radio-fréquence attaque la paire bipolaire différentielle du bas, qui est dégénérée, 
pouvant recevoir ainsi des signaux avec une large dynamique. Les simulations indiquent un 
point d'interception d'ordre 3 sur les entrées du bas de 700 rn Vrms. Sachant que le niveau 
maximum du signal à cet endroit est de 100 rn Vrms, la valeur du IIP3 1 est correcte. 

La bande passante du mélangeur, en attaquant par la paire différentielle du bas et en bloquant 
les paires différentielles du haut, est de 1 0 MHz. 

L'Oscillateur Local 

Le premier Oscillateur Local est implémenté à l'aide d'une boucle à verrouillage de phase, 
comme présenté dans la figure ci-dessous. Il s'agit d'une PLL de type 4 [4.3.1]. La fréquence 
de référence de cette boucle est de 38 kHz, et elle est issue de l'oscillateur à quartz implémenté 
sur la puce. La fréquence d'oscillation du VCO dans la boucle n'est pas fixe, elle doit varier 
avec la fréquence d'accord du Récepteur FM. Un mot binaire sur 14 bits commande la valeur 
des diviseurs et donc la fréquence du VCO. 

: ...................................... :1·-.-.-.-.-.-.-.-.-.-.-.-.-.-.-.-.-.-.-.-.-. 1 
: :j i 
: :i i 

38kHz UP;· 

r:--+ 

Comparateur de 
phase 

'---------' 

:1 

:1 
Division varialile de 

......... -----1 fréquenc~! 

: ~ 
:1 

: j 

Chargepump Filtre passe-bas f-+-

V commande 
v co 

~ ....... !f!.'!!e. '!:~'!!~~Ï!I,'!.~ .. ........ L. _. _ ·-. ,_. . -· _. _. _. _. _. _ !~~t; ~'!!!~o!~u_e_. _. _. 
Q 

figure 4.3.3 La PLLJ réalisant le premier Oscülateur Local 

L'implémentation de cette PLL est mixte analogique-numérique. Le VCO, le circuit de 
charge-pump et de filtrage passe-bas, ainsi qu'une cellule de division sont des parties 
purement analogiques. Le reste des cellules de division, y compris le bloc de division 
variable, et le comparateur de phase sont des cellules numériques, réalisées à partir de 
Standard Cells des librairies de composants du fondeur. 

Deux parties de la PLL 1 présentent un intérêt particulier et leur réalisation sera détaillée dans 
ce qui suit: il s'agit du VCO et du bloc de division de la fréquence. Les autres cellules (charge
pump, filtre passe-bas et comparateur de phase) sont implémentées d'une façon classique. 

1 IIP3 =Input 3rd Order Interception Point, le point d'interception d'ordre 3, vu de l'entrée. 
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L'Oscillateur contrôlé par une tension (V CO) 

La plupart des oscillateurs haute-fréquence sont implémentés à partir d'un schéma de base 
d'oscillateur LC accordé, comme indiqué dans la figure suivante. 

v out 

L c 
R<O 

Rpcrtes 

-
figure 4.3.4 Le schéma de départ d'un oscillateur LC avec compensation 

Pour une version intégrée de cet oscillateur, l'inductance vers la masse est implémentée sous 
la forme d'un gyrateur avec une charge capacitive. La valeur finie de la conductance de sortie 
des transconductances formant le gyrateur génère des pertes qui amortissent très rapidement 
l'oscillation. Pour compenser ces pertes, un circuit réalisant une résistance négative est 
employé, fournissant ainsi l'énergie équivalente à la somme des pertes dans l'oscillateur. 

La compensation exacte de ces pertes est impossible dans un circuit réel. Les circuits 
deviennent alors surcompensés et l'amplitude de l'oscillation augmente jusqu'à saturation des 
éléments actifs provoquant l'écrêtage du signal. Pour des circuits qui ont pour but l'obtention 
d'une onde sinusoïdale parfaite, la solution est d'introduire un circuit limiteur à l'aide d'une 
conductance non-linéaire. Il existe plusieurs solutions qui mènent à ce type de conductance: 

• Dans [ 4.3.2], on propose mettre à la place de la "résistance négative" deux circuits qui sont 
équivalents à deux résistances en parallèle, une positive (Rl) et une négative (R2). Ces 
deux circuits sont en effet des transconductances rebouclées sur elles-mêmes avec ou sans 
inversion de signe. La résistance positive a d'habitude une valeur beaucoup plus faible que 
la résistance parasite de sortie des transconductances dans le gyrateur. La valeur 
équivalente de la résistance positive sera donc égale à Rl, valeur plus facilement 
contrôlable que celle de la résistance parasite de sortie des transconductances. Ces pertes 
seront compensées à l'aide de la résistance négative (R2) qui a une valeur plus faible que 
Rl. 

• Une autre solution, préférée pour les hautes-fréquences, consiste à employer seulement 
une "résistance négative'' sous la forme d'une transconductance rebouclée sur elle-même 
sans inversion de signe. Dans ce cas, les contraintes sont les suivantes: ·contrôler très bien 
la valeur de la résistance parasite de sortie des transconductances dans le gyrateur et 
imposer la valeur en module de la résistance négative inférieure à la résistance parasite de 
sortie. Le mécanisme de stabilisation de l'amplitude de l'oscillateur peut être résumé à 
l'aide de la figure suivante. 
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figure 4.3.5 Mécanisme de stabilisation de l'amplitude du VCO 

La résistance parasite de sortie des transconductances du gyrateur est représentée par la droite 
de pente positive. La résistance négative réalisée avec une transconductance rebouclée sur 
elle-même présente la caractéristique avec une pente négative. Il est donc essentiel que la 
pente négative soit supérieure (en module) à la pente positive. La courbe en pointillé 
matérialise le fonctionnement global. Quand l'oscillateur démarre, il se trouve dans la zone A 
avec une pente négative, donc l'amplitude de l'oscillation croît, il y a fourniture d'énergie. Une 
fois dépassé la zone A, l'amplitude de l'oscillation commence à décroître, en régulant ainsi 
l'amplitude de l'oscillation. 

La figure suivante indique le schéma bloc de réalisation du VCO fonctionnant autour de 100 
MHz. La structure est complètement différentielle. 

-r -! 
~t-----o--'"'"""---11N+ OUT- t----1~ca.__ _ _._-1 IN+ 

Grn Gml 
..-I-'!-1,........-.---1JN- OUT+......__-+--+ 

figure 4.3. 6 Le schéma de base du VCO fonctionnant autour de 100 MHz 
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Les deux transconductances identiques gm forment le gyrateur réalisant l'inductance. La 
capacité de charge du gyrateur et la capacité réalisant le circuit oscillant ont la même valeur. 
La valeur de la capacité physique est la différence entre la capacité totale nécessaire et la 
capacité parasite sur les nœuds oscillants. La résistance négative vers la masse est matérialisée 
par les deux transconductances identiques ~1 rebouclée sur elles-mêmes. Les sorties I et Q de 
l'oscillateur sont ensuite bufferisées. Il y a donc une totale symétrie entre les sorties sin et cos 
du VCO. 

Toutes les transconductances sont réalisées avec des paires différentielles bipolaires. La 
charge des sorties en courant des transconductances du gyrateur est purement résistive et d'une 
valeur évidemment bien plus faible que celle de la résistance de sortie des paires 
différentielles. Les transconductances ~1 formant la résistance négative ont une valeur plus 
forte que l'inverse de la résistance de charge. 

La valeur de la fréquence d'oscillation du VCO est donnée par: 

1 
fosc = 27[ • JLC (4.3.1) 

En tenant compte de la valeur de la self équivalente L en fonction des éléments du gyrateur 
chargé, on obtient: 

(4.3.2) 

Pour faire varier la fréquence d'oscillation du VCO, il suffit de varier la valeur des 
transconductances gm. Pour ce faire, on agit sur le courant de polarisation des paires 
différentielles bipolaires. La valeur de ce courant est contrôlée de la manière suivante: 

1 pol = K ·V commande+ a· 1 œlon 

avec: 
K [AN] = constante de transformation tension ::::::> courant; 
V commande= la tension de commande du VCO; 
a [ ss dim] = nombre codé sur 2 bits; 
Italon = courant fixe de polarisation. 

(4.3.3) 

La valeur du courant fixe Italon peut être réglée à l'aide de deux bits de trim accessibles de 
l'extérieur de la puce. Ce nombre sur deux bits permet d'obtenir un réglage fin sur la plage de 
fréquences d'oscillation du premier Oscillateur Local. 
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La logique de division de fréquence 

Pour pouvoir piloter la PLL haute-fréquence par une horloge à basse-fréquence, un bloc de 
division de fréquence est nécessaire sur la boucle. Comme le réglage en fréquence du 
récepteur FM se réalise au niveau de cette PLL, la logique de division doit être variable. 

La fréquence du signal issu du premier Oscillateur Local et ramenée à l'entrée du comparateur 
de phase est déterminée par l'expression suivante: 

+ fvco 
J comp_OLI - ( N) (4.3.4) 

avec: 

90·8· 3+-
214 

N =nombre binaire sur 14 bits. 

Pour réaliser toute cette suite de divisions, nous avons procédé comme suit: 

• Pour la division par 8, un diviseur type ECL a été implémenté de façon analogique. Ce 
diviseur a été conçu de façon à recevoir en entrée le signal haute-fréquence issu du VCO 
et il a été optimisé de point de vue consommation. A son entrée, un étage limiteur 
transforme le signal sinusoïdal issu du VCO en un signal carré compatible ECL. En sortie 
du diviseur, un autre étage assure la compatibilité entre ECL et CMOS. 

• Le diviseur par 90 est réalisé avec des cellules standard CMOS disponibles dans la 
librairie du fondeur. 

• La partie la plus astucieuse à réaliser est le diviseur variable qui assure un rang de division 
entre 3 et 4. Le schéma suivant indique l'implémentation de cette cellule. 

D ~ 
CLK 

fiN fOUT 

DIV3/4 

~ t> commande 
4 

"'-. CARRY 

N 
14/ , 

14/ D ~ 

I 
, 

~ > - v 
14/ , 

figure 4.3. 7 Le bloc de division fractionnaire entre 3 et 4 
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La cellule qui se trouve sur le chemin du signal est DIV34. Par défaut, elle réalise une division 
par 3, sauf si elle reçoit un signal actif sur l'entrée commande; dans ce cas, elle divise par 4. 
Le signal d'activation est généré par un accumulateur sur 14 bits. 

Le mot d'entrée de l'accumulateur est codé sur 14 bits, et peut donc prendre des valeurs entre 0 
et 214-1. Ce mot d'entrée permet de fixer la fréquence d'accord du récepteur FM. 

Quand il y a un dépassement sur la sortie de l'accumulateur, la sortie CARRY se met à l'état 
actif et, après passage par une bascule D (pour rester synchrone), active la division par 4. La 
valeur exacte du rang de division est obtenue en faisant une moyenne de la fréquence 
instantanée du signal sur un très grand nombre de périodes de l'horloge (à 38kHz). Le signal 
issu de ce diviseur de fréquences aura donc un spectre composé d'une multitude de raies, 
correspondant à toutes les fréquences instantanées par lesquelles passe le signal. Ce spectre 
sera par la suite lissé par le filtre de boucle passe-bas de la PLL. Ce phénomène est surtout 
visible pour des rangs de division qui correspondent à des nombre du type 2n·k, k :t:1, 2n pour 
n quelconque entier. 

Ce schéma est équivalent à un modulateur ~-~ du premier ordre. On minimise ainsi le bruit 
de phase pour des fréquences proches de la fréquence centrale. Quant au bruit qui augmente 
avec une pente de 20 dB par décade propre aux modulateurs ~-~du premier ordre, il sera 
filtré par le filtre de boucle de la PLL, qui lui présente une atténuation de 20 dB par décade et 
une fréquence de coupure d'environ 1 kHz. 

L'incrément de fréquence correspondant au VCO est le suivant: 

1 
~~OLI =38 kHz·90·8·14 =1.66 kHz 

2 

Le tableau suivant présente la plage d'accord maximale du Récepteur FM. 

Valeur du mot Fréquence de l'OLt Fréquence d'accord 
binaire N du Récepteur FM 
N=O fou min= 82.08 MHz ~ min = 82.232 MHz 
N= 16383 fou max= 109.44 :MHz fe max= 109.592 MHz 

table 4.3.1 La plage d'accord maximale du Récepteur FM 
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4.3.3 Les filtres passe-bas à la première Fréquence Image (FTRl dans la figure 4.1.1) 

Le rôle de ces filtres, présents chacun sur une des deux voies en quadrature du récepteur FM, 
est d'éliminer la fréquence image associée à la deuxième paire de mélangeurs. Comme précisé 
dans l'annexe A.2.6.1, les signaux correspondant à la deuxième fréquence image se trouvent 
aux endroits suivants: 

fmz =fe +2·FI2 

fm2 =fe -2·FI2 -2·FI1 

avec: fe= la fréquence porteuse à l'entrée du récepteur; 
FI 1 = la première Fréquence Intermédiaire; 
FI 2 = la deuxième Fréquence Intermédiaire. 

(4.3.6) 

(4.3.7) 

Après le premier mélange de fréquences, ces signaux se trouveront aux fréquences suivantes : 

fmz@Fll = 2 · Fiz -Fil 

fm3@Fll = 2 · FI2 +Fil 

(4.3.8) 

(4.3.9) 

Pour tenir les spécifications imposées par l'Union Internationale des Télécommunications, 
une atténuation de 70 dB doit être assurée pour des signaux espacés de plus de 1 MHz de la 
porteuse. 

Le gabarit des deux filtres identiques passe-bas est donc donné par les spécifications 
suivantes: 

• Une bande passante supérieure à 250kHz, sachant que la première FI est à 152kHz et que 
la bande passante utile d'un signal modulé FM est d'environ 100kHz de part et d'autre de 
la porteuse ; 

• Un ripple très faible dans la bande passante ; 
• Une atténuation d'au moins 70 dB pour des fréquences autour de 2 :MHz. 

Tenant compte de ces contraintes, le filtre a été implémenté en partant d'une structure LC en 
échelle de filtre elliptique [4.3.3]. Le tableau suivant présente les caractéristiques de ces filtres 
passe-bas. 

Caractéristique du filtre Valeur 
type elliptique 
ordre 4e 

ripple bande 0.007 dB 
atténuation stop-bande 73 dB 

table 4.3.2 Caractéristiques des filtre passe-bas à Fil 
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La structure LC de départ pour ces filtres passe-bas est présentée à la figure suivante. 

figure 4.3.8 La structure LC de départ pour les filtres passe-bas à Fil 

Pour 1 'implémentation sur Silicium, les techniques devenues maintenant classiques de passage 
vers des filtres Gm-C sont utilisées [4.3.4], [4.3.5]. La figure suivante rappelle les 
transformations nécessaires pour obtenir des structures équivalentes à des inductances et à des 
résistances à partir de transconductances et de capacités. Les filtres sont réalisés sous une 
forme complètement différentielle. 

Element référencé à la masse Elément flottant 

L. 
eq .. 

L 

R. 
10 

R 
out .. 

figure 4.3.9 Réalisation de self-inductances et résistances pour des filtres Gm-C 
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Une structure passe-haut du premier ordre (RC) est placée en amont du filtre proprement-dit. 
Son rôle est d'éliminer la composante continue présente en sortie des mélangeurs. 

Comme précisé dans l'introduction de ce chapitre, l'équilibrage des deux voies de 
transmission du signal dans le Récepteur FM est réalisée au niveau des deux filtres passe-bas. 
Les dispersions dues à l'implémentation physique sur Silicium impliquent que deux structures 
réalisées de façon identique sur la même puce ne présentent qu'un appariement très limité. 
Comme la bonne réjection de la première fréquence image (atténuation> 30 dB) se base sur 
1' appariement des deux voies en quadrature, une structure permettant de régler le gain et la 
phase sur chaque voie a été prévue. 

De manière très schématique, cette structure de calibration agit sur 1' équivalent de la 
résistance d'entrée de chaque filtre. Des coefficients binaires commandés chacun par 5 bits de 
trim permettent de réaliser cette opération selon le principe suivant : 

Soit vini =la tension d'entrée du filtre passe-bas de la voie 1; 
v inQ = la tension d'entrée du filtre passe-bas de la voie Q ; 
a = le coefficient de contrôle du gain; valeur par défaut: 1; 
~=le coefficient de contrôle de la phase; valeur par défaut: O. 

L'équivalent de la résistance d'entrée du filtre sur la voie 1 est: 

R vin! fJ vinQ 
·n~ =a·--+ ·--
, ]pol ]pol 

(4.3.10) 

~01 est un équivalent du courant de polarisation (constant) des transconductances. Pour la voie 
Q, une expression similaire peut être déduite. 

La structure de base des transconductances employées dans les filtres passe-bas est présentée 
à la figure suivante. 

v 

lbias lbias 

Common mode 
feedback bloc 

lout+ AGNO lout-

figure 4.3.1 0 Schéma de base des transconductances employées dans les filtres passe-bas 
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Le cœur de chaque transconductance est implémenté avec une paire différentielle NMOS 
dégénérée [4.3.2]. Le courant de polarisation NMOS appelé Ibias impose la valeur de la 
transconductance. La valeur de ce courant est contrôlée à partir de la deuxième PLL (PLL2) 
du circuit. 

La valeur de la tension aux nœuds de sortie des transconductances est égale à AGND (la 
masse analogique du circuit, 1.5 V). Cette valeur est contrôlée à l'aide d'un bloc de régulation 
du mode commun qui agit sur les miroirs de courant PMOS présents dans le cœur des 
transconductances. 

Dans le cadre des filtres passe-bas, un bloc de régulation du mode commun dessert un groupe 
de transconductances ayant la même sortie. 

Le filtre est réalisé avec des transconductances de la même valeur et avec des capacités de 
valeurs différentes. Les capacités sont implémentées sous la forme de structures alvéolées 
telles que celles présentées au chapitre 3.5.6.b. 

4.3.4 Les mélangeurs moyenne-fréquence, le sommateur et le deuxième Oscillateur Local 

Les mélangeurs 

Cette deuxième paire de mélangeurs translate le signal présent à la première Fréquence 
Intermédiaire (152 kHz) vers la deuxième Fréquence Intermédiaire (988 kHz). Nous nous 
trouvons donc dans un cas de supradyne, avec un second Oscillateur Local à une fréquence 
fixe de 1140 kHz. 

Le schéma du mélangeur est complètement réalisé avec des transistors MOS. Cette fois-ci, 
l'horloge provenant du deuxième Oscillateur Local attaque les paires différentielles d'en bas. 
Le signal actif issu des filtres passe-bas, ayant une valeur de repos égale à AGND, attaque les 
paires différentielles NMOS du haut. Ces paires différentielles sont dégénérées selon la même 
technique employée pour les transconductances des filtres. On assure ainsi la linéarité 
nécessaire pour le signal actif. 
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La figure suivante présente le schéma employé pour ces mélangeurs. 

~P------r------------------------, 

1111 

Icmfb Icmfb 

!out--------; r-------loot+ 

~~N------~----------------------~ 

figure 4.3.11 Schéma électrique d'un mélangeur de la deuxième paire 

Le courant de polarisation NMOS ~1 est contrôlé à partir de la deuxième PLL. Un système de 
régulation du mode commun identique à celui employé pour les transconductances des filtres 
est utilisé aussi pour ces mélangeurs. 

En simulation, 1' entrée signal présente une fréquence de coupure de 13.7 MHz, et ceci en 
bloquant de façon convenable l'entrée de l'horloge. En ce qui concerne la linéarité de l'entrée 
signal, un point d'interception d'ordre 3 de 1.04 V à été simulé; la valeur maximale du signal 
dans ce point est toujours de 100 mV. 

Le sommateur 

Comme indiqué dans la figure précédente, les mélangeurs présentent des sorties en courant. 
Pour obtenir l'opération de somme des deux voies I et Q, les sorties correspondantes des deux 
mélangeurs sont mises ensemble. Le courant résultant est ensuite transforme en une tension. 
La figure suivante illustre ces opérations. 
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cmfb 

figure 4.3.12 La structure du sommateur des deux voies 1 et Q 

Un circuit équivalent à une résistance de charge transforme les courants-somme en des 
tensions. La résistance de charge est implémentée à l'aide d'une transconductance rebouclée 
sur elle-même avec le signe moins. Cette transconductance présente la même structure interne 
que celles employées dans les filtres. 

Sur la figure précédente, on observe aussi un bloc de régulation du mode commun qui, à partir 
des informations présentes sur les sorties mises en commun, permet de réguler la valeur des 
courants PMOS de mode commun des deux mélangeurs. 

Le deuxième Oscillateur Local 

Pour obtenir un deuxième Oscillateur Local sur la puce, plusieurs solutions pourraient être 
envisagées : 

• Premièrement, utiliser le signal issu du premier Oscillateur Local et effectuer une division 
de fréquence. Cette solution a pour avantage la simplicité et pour gros désavantage la 
propagation et amplification du bruit de phase. 

• Deuxièmement, employer une deuxième boucle à verrouillage de phase, totalement 
indépendante de la première. 

Dans le cas précis du Récepteur FM présenté dans ce chapitre, seule la deuxième solution est 
possible : la première PLL oscille à une fréquence variable, tandis que la deuxième PLL doit 
être verrouillée sur une fréquence fixe. 

De plus, cette deuxième PLL délivre des courants de polarisation qui permettent d'asservir en 
fréquence les filtres passe-bas, les mélangeurs moyenne-fréquence, le filtre passe-bande et le 
VGA2. Tous ces blocs, ainsi que le VCO de cette PLL2, fonctionnent à une fréquence fixe. 
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En implémentant tous ces éléments à l'aide d'un même type de transconductance on peut 
espérer d'obtenir un bon asservissement en fréquence, quelque soit les conditions de 
fonctionnement (technologiques et de température) de la puce. 

De manière plus pratique, le deuxième Oscillateur Local est aussi implémenté sous la forme 
d'une boucle à verrouillage de phase de type 4, comme présenté à la figure suivante. La 
fréquence de référence de cette boucle est aussi de 38 kHz, et elle est donc issue de 
1' oscillateur à quartz. 

:· ..................................... :1'-.- ·-·-· -·-.-.-.-.-.- ·-·-·-. -·-.-.-. -·- ·- '1 

: :i i . ·. 

Comparateur de 
phase 

Chargepump ~ Fdtre passe-bas 

~ IDW~~ ..___ ____ _, ;i .....__ ____ _, 

Division de 
fréquence 

:i 
:1 

:1 

:1 

:! 
:1 
:i 
:1 

:1 

:! 
:! 
:1 
:i 

v co 
1140kHz 

VcommaDde 

1 

~ 
1 

: ....... ~~!.~. '!.~~~r!9_u~ ......... .:!_ . _ _ . _. . _ . _. _. _. _ . _. _. _ !'!~ ~'!~lOffÏ!!_".e_ . _. _. 
Q 

figure 4.3.13 La PLL2 fonctionnant à 1140kHz 

Comme la PLLl, l'implémentation de PLL2 est aussi mixte analogique-numérique. La partie 
analogique comprend le VCO, le circuit de charge-pump et le filtre de boucle. Tout le bloc de 
division de fréquence et le comparateur de phase sont des blocs numériques, réalisés selon des 
méthodes classiques. Pour obtenir une division de la fréquence par 30, trois diviseurs de rang 
fixe sont concaténés: un par 3, un par 5 et un autre par 2. Tous les blocs numériques sont 
réalisés à partir de cellules standard issues des librairies de composants du fondeur. Dans ce 
qui suit, une description plus en détail de l'implémentation du VCO sera présentée. 

L'Oscillateur contrôlé par une tension (VCO) 

Comme présenté au chapitre 4.3.2, la plupart des oscillateurs haute et moyenne fréquence sont 
implémentés à partir d'un schéma de base d'oscillateur accordé LC. Pour compenser les 
diverses pertes dans le circuit, on introduit en parallèle avec le bloc oscillant une résistance 
négative pour les compenser. Comme la compensation exacte n'est pas possible dans un 
circuit réel, plusieurs solutions sont possibles pour implémenter une conductance non-linéaire. 

Le VCO employé dans la PLL2 utilise la première méthode décrite au chapitre 4.3.2. Le 
schéma de principe de ce VCO est présenté dans la figure ci-dessous. 
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figure 4.3.14 Le schéma de principe du VCO fonctionnant à 1140kHz 

Le bloc oscillant est obtenu avec les deux transconductances Gm en boucle et les capacités C. 
La conductance non-linéaire est réalisée avec un ensemble de blocs résistifs, l'un positif (Gm1) 

et l'autre négatif (Gm2). La résistance positive Rl est dégénérée et a une valeur plus forte que 
celle de la résistance négative, qui n'est pas dégénérée. Le mécanisme de stabilisation de 
l'amplitude du VCO est présenté dans la figure suivante. 

figure 4.3.15 Mécanisme de stabilisation du VCO fonctionnant à 1140 kHz 

- 120-



Comme dans le cas du VCO présenté précédemment, il est essentiel que la pente négative 
représentant la conductance négative soit supérieure à celle positive. De cette manière, la 
pente totale de la courbe autour de 1 'origine est négative, ce qui permet le démarrage de 
l'oscillation (pente négative ~ amplitude croissante de l'oscillation). 

Toutes les transconductances du VCO sont réalisées selon le même principe que celle des 
filtres passe-bas. 

4.3.5 Le filtre passe-bande à la deuxième Fréquence Intermédiaire 
(FTR2 dans la figure 4.1.1) 

Ce filtre passe-bande est indispensable dans tout récepteur FM superhétérodyne. Son rôle est 
d'extraire à partir de l'information reçue seulement le canal désiré et donc d'éliminer les 
canaux adjacents. Il s'agit d'un filtre assez complexe, avec une fonction de filtrage très raide. 
Due à cette complexité, le filtre ne peut pas être implémenté sur Silicium à des Fréquences 
Intermédiaires supérieures à quelques MHz. 

Le gabarit de ce filtre passe-bande est donné par les spécifications suivantes : 

• Une bande passante de 210 kHz, avec une fréquence centrale (fe) de 988 kHz ; 
• Une atténuation en bout de bande passante de 0.1 dB, avec une fonction de transfert très 

plate dans la bande ; 
• Pour les deux bande coupées, le tableau suivant indique 1' atténuation nécessaire : 

Ecart par rapport Atténuation 
à fe (kHz) (dB) 

-200 15 
-300 45 
-400 75 
+200 15 
+300 45 
+400 75 
+1000 85 

table 4.3.3 Le gabarit du filtre passe-bande 

• La distorsion du délai de groupe dans la bande passante ne doit pas dépasser 3 1..1.s. 

Tenant compte de ces contraintes, le filtre a été implémenté en partant d'une structure LC en 
échelle. A l'aide d'un outil de synthèse intégrée de filtres [4.3.6], la meilleure structure 
répondant au gabarit imposé a pu être trouvée: il s'agit d'un filtre Butterworth (maximally 
flat) de 12e ordre. 

La structure LC de départ pour ce filtre passe-bande est présentée dans la figure suivante. 
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figure 4.3.16 La structure LC en échelle pour le filtre passe-bande 

L'implémentation sur Silicium est identique à celle utilisée pour les filtres passe-bas FTR1 : 
on emploie les mêmes techniques de transformation pour obtenir des structures équivalentes à 
des inductances (voir la figure 4.3.9). De même, le schéma de base des transconductances est 
identique à celui des filtres passe-bas, des mélangeurs moyenne-fréquence, ... (voir la figure 
4.3.1 0). Les capacités sont réalisées aussi sous la forme de structures alvéolées. 

Comme ce filtre a une fonction de transfert avec des transitions très raides, son centrage par 
rapport à la 2e FI est essentiel pour le bon fonctionnement du Récepteur FM. La bande 
passante du filtre est égale strictement à celle d'un signal modulé FM avec une profondeur de 
modulation de Af = 75 kHz. Ceci signifie que le moindre décalage en fréquence du filtre 
introduit des distorsions sur le signal présent à 1 'entrée du discriminateur. Pour bien contrôler 
la fonction de transfert de ce filtre passe-bande, 28 bits de trim ont été prévus sur la puce. Ces 
bits permettent d'ajuster la valeur de différents composants du schéma équivalent LC du filtre. 

L'asservissement des transconductances du filtre à partir de la PLL2 permet un premier 
réglage en fréquence du filtre passe-bande. Pour le réglage "fin", les bits de trim agissent 
comme suit: 

• 5 bits de trim permettent le réglage du courant de polarisation des transconductances 
dans le filtre; 

• d'autres groupes de 5 bits règlent la valeur de capacités dans le schéma du filtre. Il s'agit 
de batteries de capacités mises en parallèle, chacune ayant en série un interrupteur MOS. 

Le tableau suivant présente ces possibilités d'ajustement en fréquence du filtre passe-bande. 
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Elément Nombre Action Déviation maximale 
concerné dans de bits possible 
le schéma (LC) de trim 
Toutes les Gm's 5 Changer la fréquence centrale du filtre +/- 10% 

fc Mm = 988 kHz 
c9 3 Changer la fréquence centrale du filtre Pas de réglage: 0.8% 

fc Mm = 988 kHz Pas total: 6% 

Lf8 5 Ajuster la fréquence du 1er zéro à +/-75kHz 
gauche 
/. nom = 600 kHz 

c6 5 Ajuster la fréquence du 1er pôle à +/- 1 dB sur le ripple 
droite => modifier le ripple dans +/- 75 kHz sur le pôle 
bande passante 

c3 5 Ajuster la fréquence du 1er pôle à +/- 1 dB sur le ripple 
gauche => modifier le ripple dans +/- 75 kHz sur le pôle 
bande passante 

Ln 5 Ajuster la fréquence du 1er zéro à +/-100kHz 
droite 
/. nom = 1400kHz 

table 4.3.4 Possibilités de réglage ''fin" en fréquence pour le filtre passe-bande 

4.3.6 Le deuxième amplificateur à gain contrôlé en tension (VGA2) 

Cet amplificateur réalise le dernier maillon dans la boucle automatique de régulation du gain 
sur la chaîne de réception. La sortie du VGA2 délivre l'information qui sera traitée par le 
discriminateur de fréquence; le même signal attaque aussi l'entrée du bloc de contrôle 
automatique du gain (AGC). 

Le VGA2 fonctionne à la deuxième Fréquence Intermédiaire est il est réalisé sous la forme 
d'une cascade de trois étages de gain. La figure suivante présente le schéma d'une des cellules 
de gain [4.3.7]. 
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figure 4.3.17 Cellule de gain pour le VGA2 

Le gain de cette cellule est donné par la formule suivante: 

(4.3.11) 

avec: k = une constante commandée par le bloc AGC. 

La transconductance d'entrée est réalisée par la mise en parallèle de plusieurs 
transconductances du même type. L'une d'entre elles est polarisée à partir d'un courant fixe 
venant de la PLL2 (401), tandis que toutes les autres sont polarisées à partir d'un courant 
commandé par le bloc d'AGC (lAGe). Les cellules de gain composant le VGA2 sont réalisées 
en mettant en parallèle 7 ou 8 transconductances identiques. 

Quand l'AGC délivre un courant de commande nul, seule la transconductance polarisée à 
partir de la PLL2 va fonctionner et le gain de la cellule sera égal à 1. Progressivement, quand 
l'AGC commence à délivrer un courant non-nul, les autres 6 ou 7 transconductances se 
mettent en fonction et le gain augmente. Le gain maximum de chaque cellule est de 7 ou 8, 
selon le nombre de transconductances mises en parallèle. 

Les transconductances sont réalisées de la même façon que celles des filtres, du VCO dans 
PLL2 et des mélangeurs moyenne-fréquence (voir la figure 4.3.10). Le synoptique de chaque 
étage de gain est présenté dans la figure suivante. 

~ • - • - . - . -. - • - • - • -. - •1 ( - bl;;-c· de ·g-;;:i~-.-.- . - . - . -. -.-.-. -.- . - . - . - . - . ~ ~ . - . - . - . - . - . - . - . - . - .1 
1 • ················ . .................... . .......................... . . . .... ~ 1 

1: 

•!Bu~H HP~ 
1 • 

~······· 
1 1: 

1 

1 • 

~·-·-·-·-·-·-·-·-·-! 
• 1 
~--·-·-·-·-·-·-·-·-· 

1er étage 2• étage 3• étage 

figure 4.3.18 Schéma bloc des étages de gain dans le VGA2 
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La cellule de gain est suivie par un buffer et ensuite par une partie réalisant un filtrage passe
haut. Le filtre passe-haut a une fréquence de coupure d'environ 2 kHz et a pour but d'éliminer 
toute éventuelle composante DC du signal. Ce filtrage est nécessaire à cause du fort gain de 
chaque étage du VGA, qui générerait autrement une composante DC de très forte amplitude. 

4.3. 7 Le contrôle automatique du gain (AGC) 

Le bloc de contrôle automatique du gain prélève l'information en tension présente tout à la fin 
de la chaîne de réception du signal, à l'entrée du discriminateur de fréquence. Son rôle est de 
réguler la tension différentielle à son entrée à une valeur de 100 m V pp. Pour obtenir ce 
résultat, le bloc AGC délivre des courants ou des tensions de commande qui agissent sur les 
différents amplificateurs à gain variable de la chaîne. 

Le gain total maximal nécessaire le long de la chaîne de réception est imposé par le rapport 
entre le signal nécessaire à l'entrée du discriminateur pour une bonne démodulation et le 
signal minimum à recevoir à l'entrée antenne: 

• la sensibilité minimale en entrée est de -110 dBm, ce qui est équivalent à une f.e.m. de 
2.23 /.1 V sur une résistance de source de 500 Q. La tension minimale à l'entrée de la puce 
est donc V in_min = 1.118 !.1Vrms. 

• la tension nécessaire en entrée du discriminateur est de 100 m V pp, ce qui donne, en valeur 
rms, V discri = 35.35 mVrms. 

Il en résulte donc un gain en tension maximum sur la chaîne Gmax = 90 dB. 

Ensuite, ce besoin de gain est réparti sur les trois amplificateurs de la chaîne (LNA, VGA1 et 
VGA2) selon les besoins en dynamique interne et en facteur de bruit. 

Concernant le facteur de bruit du Récepteur FM, les spécifications du circuit imposent une 
valeur de 4 dB lors de la réception d'un signal d'amplitude minimale. Le LNA seul présente un 
facteur de bruit de 2 dB. Il est donc nécessaire d'ajouter un bloc de gain juste après le LNA, 
pour minimiser l'effet du bruit ramené vers l'entrée des circuits à la première FI. Pour décider 
de la valeur du gain à attribuer aux blocs front-end, il faut tenir compte des considérations 
suivantes: 

• Ce gain doit avoir une valeur minimale, pour ne pas trop augmenter la dynamique 
nécessaire pour les étages suivants. Plus la dynamique interne du récepteur est grande, 
plus on détériore la réjection des signaux parasites à forte amplitude, qui impliqueraient la 
saturation des différents étages. 

• D'un autre coté, la valeur de ce gain est uniquement limitée par le rapport entre la tension 
de bruit équivalente ramenée à l'entrée par les étages à la 1ère FI et le signal minimum à 
recevoir à l'antenne. 
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Pour obtenir le gain total nécessaire dans le circuit, un deuxième amplificateur à gain variable 
doit être placé dans la chaîne de réception. Il a été préféré de placer cet amplificateur (VGA2) 
juste après le filtre passe-bande. De cette manière, le VGA2 amplifie le signal jusqu'à la 
valeur désirée et n'amplifie le bruit du circuit que sur une bande de fréquence très réduite, 
égale à la bande passante du filtre d'extraction du canal. L'influence du VGA2 est infime dans 
le calcul du facteur de bruit total de la chaîne. 

Une autre remarque est à faire sur la variation à imposer pour le gain des trois amplificateurs 
de la chaîne. Premièrement, pour assurer une impédance d'entrée à une valeur fixe (500 Q) 
pour le circuit, le gain du LNA doit basculer de façon brusque de la valeur basse vers la valeur 
haute du gain. Pour compenser ce saut de gain, le VGA1 doit présenter une variation du gain 
qui, à partir d'un certain seuil est linéaire, et qui présente un comportement du type dent de 
scie au moment où le gain du LNA bascule. A la fin le gain du VGA1 se plafonne à sa valeur 
maximale. Le gain du VGA2 a une variation de type linéaire à partir d'un certain seuil, et 
jusqu'à l'atteinte de la valeur maximale. 

La suite présente la façon dont cette fonction du circuit à été implémentée. La figure suivante 
présente le schéma de principe du bloc AGC. 

1. = -G ·JOOmV réf m 

IVGA2 V VGAI V LNA 

figure 4.3.19 Schéma de principe de l'AGC 

Le bloc de contrôle automatique du gain présente deux entrées différentielles: le signal utile 
issu de la chaîne et un signal de référence. Le signal de référence présente une tension DC 
égale à AGND (1.5 V) et un offset constant sur une des voies de -100 mV. Le signal utile a 
aussi une valeur DC égale à AGND et une variation AC de type sinusoïdale. 

Les deux transconductances identiques transforment l'information en tension en un courant, 
qui sera ensuite recopié par un jeu de miroirs adéquat. On obtient alors les courants suivants: 

I,é1 = -g m ·1 00 m V = Constante 

Jamp = gm • "V;n_diff 
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La somme algébrique de ces deux courants sera ensuite intégrée sur la capacité C, en obtenant 
la tension V cap· La tension V cap est filtrée à l'aide d'un simple passe-bas à deux étage pour 
obtenir ainsi une tension quasi-DC appelée Vagc· 

Les courants ou tensions de commande pour le gain des différents amplificateurs dans la 
chaîne de réception sont générés à partir de cette tension Vagc· La tension Vagc polarise des 
grilles de sources de courants PMOS. La figure suivante présente la dépendance des courants 
ou tensions de commande par rapport à la tension V age· Le VGA2 est contrôlé par un courant, 
tandis que le LNA et le VGA1 sont pilotés par des tensions. 

commandes 

VVGAI --- ' ' r---
....... ~.. : \ 

VLNA \ .... 1 \ 
\ .. .. 1 \ 
\ .. .. 1 \ 
\ .... 1 \ Vagc (V) 

1.40 1.41 1.43 1.45 1.46 1.77 

figure 4.3.20 La variation des courants ou tensions de commande avec la tension V,cc 

La figure suivante présente la variation du gain des amplificateurs en fonction de la tension de 
commande v age et en fonction de la tension d'entrée à l'antenne. 
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figure 4.3.21 La variation du gain des amplificateurs avec la tension V,cc 

- 127-



4.3.8 Le discriminateur de fréquence 

Le principe de fonctionnement 

Ce bloc est réalisé selon le principe du discriminateur en quadrature. Le principe d'un tel 
discriminateur est modélisé dans la figure suivante. 

VFM in 

L-__ _, .M> = -90° r------' 

figure 4.3.22 Le principe du discriminateur en quadrature 

Le bloc le plus important dans ce schéma est le réseau de déphasage : ce bloc réalise un retard 
correspondant à un quart de la fréquence centrale du discriminateur. La valeur du déphasage 
introduit n'est donc pas constante par rapport à la fréquence instantanée, mais elle varie 
linéairement autour de la valeur prise à la fréquence centrale du discriminateur (f0) 

1
• Pour une 

fréquence f = f0, on obtient le déphasage il~ = 90°. Une extrapolation de la courbe de phase 
autour de la fréquence f0 permet la mise en évidence d'une droite ayant l'équation suivante: 

il<'P(f(t)) = Ll<f>(t) = p · f(t) + (/)0 

avec: 

f(t) = fo + ilf · cos(a>mt) =la fréquence instantanée du signal modulé FM; 

180° 
p = --- =la pente de la droite; 

tr· fo 

(/)0 = 
1800

-90° =la valeur à l'origine. 
7r 

(4.3.14) 

Le signal incident, ainsi que son "homologue" retardé d'un quart de période de Jo sont ensuite 
mélangés. Le signal en sortie du mélangeur sera la somme de deux cosinus, celui ayant la 
fréquence la plus basse étant le signal utile. Le rôle du filtre en sortie du discriminateur est 
justement d'éliminer ce signal "parasite". 

Le signal en entrée du discriminateur a l'expression suivante (une forme classique de signal 
modulé FM): 

(4.3.15) 

1 La fréquence centrale du discriminateur est égale à la fréquence porteuse du signal FM appliqué à l'entrée du 
discriminateur. Dans notre cas, elle est égale à la deuxième Fréquence Intermédiaire. 
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avec: 

OJFf2 = la deuxième fréquence intermédiaire et fréquence centrale du discriminateur; 
OJ m = 21C . fm = la fréquence (angulaire) du signal modulant; 

L1f= l'amplitude du signal modulant. 

Comme mentionné auparavant, l'onde issue du mélangeur peut se décomposer comme suit: 

V mix (t) =V utile (t) +V parasite (t) (4.3.16) 

Le signal utile a donc la forme suivante: 

A2 A2 
v utile (t) =-.cos Ll<l>(t) =-. sin(90°- Ll<l>(t)) 

2 2 
(4.3.17) 

Comme le déphasage instantanée il<l>(t) varie autour de 90°, 90°-Ll<l>(t) varie autour de 0°, et 
donc un développement limité peut être fait pour le sinus de l'expression précédente, ce qui 
mène au résultat suivant: 

Le discriminateur en quadrature permet donc de récupérer le signal modulant audio-fréquence 
AF (à une constante près), auquel s'ajoute un terme constant d'offset. 

Le signal parasite peut être ramené sous la forme suivante: 

(4.3.19) 

avec: 

ilf* = 2ilf · (1 + 
900 

· fm J = la déviation maximale de fréquence du signal parasite, 
7r fo 

ilf* E [2ilf, 5.6Llf]. 

Le signal parasite est aussi une onde modulée en fréquence, autour du double de la 2e 
Fréquence Intermédiaire, mais avec un indice de modulation très fort. Il en résulte que le 
signal parasite a un spectre très étalé, pouvant aller jusqu'à 1120kHz de largeur de bande. 

Un filtre passe-bas d'un ordre suffisant permet d'éliminer cette modulation parasite. 
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L'implémentation pratique du discriminateur 

La figure ci-dessous présente le schéma bloc du discriminateur implémenté dans le Récepteur 
FM [4.3.8]. 

Signal Path 

1----1 ~ MP output 

Vref 
38kHz 

.- ------ --- --------vco ---

figure 4.3.23 Le schéma bloc du discriminateur 

Le signal en entrée de ce bloc présente une amplitude différentielle de 100 mVpp, grâce à la 
régulation d'amplitude effectuée par l'AGC. Quant au rapport signal à bruit en entrée du 
discriminateur, sa valeur dépend de l'emploi que l'on donne au circuit Récepteur FM. 

• Si on s'intéresse seulement à l'information RDS dans la bande de base, alors le petit calcul 
suivant est à faire: 

La bande passante du signal RDS en bande de base est de 6 kHz. L'amplitude rms du signal 
modulant RDS est ~fRDs = 4 kHz 1 ...J2 et donc l'indice de modulation (~) de ce signal est très 
faible. Il en résulte que la bande radio-fréquence correspondant à ce signal est égale à 12kHz. 

Pour démoduler en bande de base un signal RDS présent sur la sortie MPX, un rapport signal 
à bruit de 6 dB est nécessaire. En regardant des courbes donnant la variation du rapport S/B en 
sortie d'un discriminateur FM en fonction du rapport S/B à son entrée [4.3.9f, on en déduit 
qu'un rapport signal à bruit d'environ 20 dB est nécessaire à l'entrée du discriminateur, dans 
une bande de 12kHz. 

• Si on s'intéresse au signal complet MPX, de bande passante 60 kHz et si on tient compte 
des normes HiFi stéréo en sortie d'un discriminateur, un rapport S/B à l'entrée du 
discriminateur de 53.7 dB est nécessaire. 

L'implémentation pratique du discriminateur est présentée dans ce qui suit. 

2 Dans ce cas précis, le discriminateur fonctionne en dessous du seuil de discrimination. 
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Comme dans tout discriminateur de fréquence, le signal est d'abord passé par un 
amplificateur-limiteur. Le rôle de ce bloc est d'éliminer toute modulation d'amplitude parasite. 
La source de cette modulation d'amplitude est le bruit généré lors du passage du signal par les 
blocs de la chaîne de réception. Le chemin du signal est ensuite séparé en deux, une des voies 
est retardée d'un quart de période et les deux voies sont par la suite multipliées. Et enfin, un 
filtre passe-bas permet d'éliminer le signal parasite issu de la multiplication et de mettre le 
signal de sortie sous la forme demandée dans le cahier des charges (valeur DC, amplitude ... ). 
Un buffer de sortie amène le signal vers l'extérieur de la puce. Toute cette partie est appelée le 
chemin du signal ou encore Signal Path. 

La qualité de la démodulation dépend fortement de la précision de réalisation de l'élément de 
délai. Pour assurer une valeur très précise pour cet élément de délai, un système Maître -
Esclave d'asservissement a été prévu. Une boucle à verrouillage de phase permet d'obtenir le 
contrôle. Le fonctionnement est le suivant: 

Le VCO contenu dans la PLL d'asservissement est réalisé sous la forme d'un oscillateur en 
anneau. Les éléments de délai de cet oscillateur sont identiques à celui utilisé sur le chemin du 
signal. En mettant sur une boucle deux cellules retardant d'un quart de période chacune (T/4) 
et une inversion de polarité, on peut obtenir un oscillateur qui tourne à la période T. Dans le 
cas de notre application: 

T = h88 kHz= 1.01214 ,us 

Les cellules de retard sont réalisées d'une telle manière qu'une tension DC contrôle la valeur 
du délai. De cette manière, la tension de rebouclage de la PLL permet de fixer la fréquence 
d'oscillation du VCO réalisé comme un oscillateur en anneau. La même tension de contrôle 
agit sur la cellule de délai présente sur le chemin du signal actif, en asservissant ainsi la valeur 
de ce retard sur la fréquence FI2 de 988 kHz. 

La PLL est pilotée par une horloge à 38 kHz issue de l'oscillateur à quartz présent sur la puce. 
La structure de la boucle est de type 4 et est fortement semblable à celles des deux autres 
PLL's du récepteur. Elle est aussi implémentée sous une forme mixte analogique numérique. 
Le bloc de division fixe de fréquence par 26 et le comparateur de phase sont des éléments 
numériques, tandis que le bloc de charge-pump, le filtre de boucle et le VCO sont purement 
analogiques. 

Les cellules de délai (utilisées dans Signal Path et dans le VCO) 

Chaque élément de délai d'un quart de période est réalisé sous la forme de deux délais d'un 
huitième de période mis en série. On améliore ainsi la sélectivité du discriminateur. Par la 
suite, on appellera délai unitaire une cellule introduisant un retard d'un huitième de période, 
soit un retard d'environ 125 ns. 
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La figure suivante présente le schéma de base d'un retard unitaire. 

VDD 

IN+ ~ 

vcommande 

figure 4.3.24 Le schéma bloc d'un retard unitaire (-125 ns) 

La cellule est réalisée par la mise en série de deux paires différentielles NMOS. La première · 
paire est chargée en différentiel par une capacité Ccharge . La variation du potentiel aux nœuds 
de sortie de cette première paire est limitée par deux transistors montés en diode (représentés 
sur la figure par deux diodes). De cette manière, la tension sur les nœuds de sortie variera 
entre V+ = V 00 et V_ = V 00- V be· La quantité de charge pouvant être stockée dans la capacité 
ccharge est: 

( 4.3.20) 

Le délai introduit par cette cellule unitaire est donné, en bonne partie, par le temps de charge 
ou de décharge de la capacité ccharge: 

C '7' C Qcharge 
tdélai = onstante+.1(dé)charge = onstante+--

Itotal 

(4.3.21) 

Itotai est le courant de polarisation total de la première paire différentielle. La constante 
évoquée dans le cadre de la formule (4.3.21) prend en compte le délai introduit par la 
deuxième paire différentielle. Son rôle est essentiellement de mise en forme du signal. L'onde 
issue de ces blocs a une amplitude différentielle pic de un V be· 

L'oscillation issue du VCO aura donc une amplitude égale à celle générée par les cellules de 
délai. Un bloc de mise en forme transforme cette oscillation en un signal compatible CMOS, 
pour pouvoir attaquer le comparateur de phase de la PLL. 

Le réglage du délai de la cellule est obtenu par le biais d'une tension de commande qui agit sur 
une partie du courant de polarisation !wtaJ- Ce courant !total est la somme de deux courants 
générés dans deux branches différentes: 

• Un courant fixe qui sert de valeur talon; 
• Un courant variable !commande• généré à partir de la tension Vconunande· Cette tension génère les 

courants !commande pour toutes les six cellules de délai unitaire nécessaires dans le schéma. 
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Comme le bon fonctionnement du discriminateur est bâti sur le bon contrôle de la valeur du 
délai introduit, des précautions sont à prendre pour le bon appariement entre les six cellules de 
délai unitaire. Ce matching est à réaliser sur le plan topologique. De point de vue layout, le 
matching des cellules doit être réalisé aussi bien selon l'axe X que selon l'axe Y. Un possible 
"floor-plan" de ces 6 cellules est présenté dans la figure suivante. 

y ' ' ' 
' 

I/2V~(~ 

' ' 
' 

Retard Tl4 dans 
Signal pr (2<\,) 

' ' ' 

I/2V,(21>,.;) 

x 

figure 4.3.25 "Floor-plan "pour les 6 cellules unitaires de délai 

Les deux cellules unitaires de délai nécessaires pour réaliser le bloc de retard sur le chemin du 
signal actif sont placées au milieu de la structure présentée à la figure précédente. Les quatre 
autres cellules formant le VCO les entourent. Le layout de la cellule unitaire de délai est 
réalisé le plus "plat" possible, pour assurer l'appariement selon l'axe Y. Les connexions sur les 
nœuds de sortie de chaque cellule de délai ont toutes la même longueur, introduisant ainsi les 
mêmes capacités parasites. 

L 'amplificateur-limiteur 

Ce bloc a pour but d'amplifier le signal d'entrée du discriminateur (d'une amplitude de 100 
rn V pp diff) et de le transformer en une onde carrée, dépourvue de toute information 
d'amplitude. Son schéma de principe est présenté à la figure suivante. 
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DO 15 DO 07 " 12 Dl 

figure 4.3.26 Schéma de principe de l'amplificateur-limiteur 

Il est construit selon le même principe que les cellules de délai: la variation d'amplitude est 
restreinte à l'aide de transistors bipolaires montés en diode, mis en parallèle avec les source de 
courant PMOS. Ces sources PMOS réalisent la charge des paires différentielles (bipolaire 
pour le premier étage et NMOS pour le deuxième). 

Le signal différentiel en sortie sera limité et aura donc une amplitude pic-pic égale à 2Vbe· 

Cet étage est suivi par une cellule inverseuse qui est identique au deuxième étage d'une cellule 
de délai unitaire. Elles permet au bloc de retard présent dans le Signal Path de recevoir la 
même attaque que les blocs de retard formant le VCO. 

Le mélangeur et le filtrage de la fréquence 2" F/2 

Le mélangeur de fréquences est implémenté sous la forme d'une cellule de Gilbert, mais avec 
des transistors NMOS. Une cellule passe-bas RC du premier ordre est placée comme charge 
des sorties en courant. La fréquence de coupure du passe-bas ainsi obtenu est de 265 kHz. 

La figure ci-dessous présente le schéma du mélangeur et des éléments de filtrage pour la 
réjection de la fréquence 2·FI2. 
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figure 4.3.27 Le mélangeur et le filtrage de la fréquence 2" F/2 

Le bloc placé en sortie du mélangeur satisfait deux fonctions: il s'agit d'abord d'un filtrage 
passe-bas du premier ordre et ensuite d'une transconductance. Le filtre passe-bas du premier 
ordre est basé sur une réalisation RC et a une fréquence de coupure de 530kHz. 

La transconductance transforme l'information en tension en un courant suffisant pour charger 
la résistance et la capacité du filtre actif RC qui suit. Elle est implémentée sous la forme d'un 
circuit folded cascode avec une sortie single-ended. 

Le filtre actifRC est construit autour d'un amplificateur opérationnel de type classique, réalisé 
avec neuf transistors MOS. La fréquence de coupure du passe-bas ainsi formé est de 300kHz. 
La tension de référence sur l'entrée positive de l'amplificateur est issue d'une source de tension 
de type bandgap, donc très stable et elle vaut 900 mV. Le potentiel DC sur la sortie MPX est 
ainsi imposé à partir de cette source de tension. 

Tous ces blocs décrits dans ce paragraphe réalisent ensemble un filtre passe-bas du 3e ordre. 
Une partie de ses caractéristiques sont données dans le tableau suivant. 

Caractéristique Valeur 
GainDC 20dB 

fcoupureL3dB 250kHz 

fcoupurel-1 dB 135kHz 
Ripple dans la bande RDS 0.03 dB 
Atténuation @ 2 MHz 32dB 
(% au gain dans la bande) 

table 4.3.4 Caractéristiques d'une partie du filtrage de la fréquence Z F/2 

Le discriminateur est pourvu de trois bits de trim. Leur rôle est d'ajuster la valeur du niveau 
DC sur la sortie MPX. Comme précisé auparavant, ce niveau DC est imposé par la sortie du 
discriminateur. Ce signal est ensuite bufferisé et filtré par un autre filtre actif RC de type 
Sallen-Key et qui recopie donc la valeur du niveau DC qui lui est imposé en entrée. 
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Le bloc commandé par ces trois bits de test fournit (ou non) du courant sur la sortie 
différentielle du mélangeur de fréquences. Ce réglage a pour but de compenser l'offset en 
sortie du mélangeur et l'offset des deux amplificateurs opérationnels utilisés dans les filtres 
actifs. Ainsi, la tension DC présente sur la sortie MPX peut être, à l'aide des bits de trim, soit 
diminuée, soit augmentée. Un bit de trim détermine le sens de la variation (augmentation ou 
diminution) et les deux autres -l'amplitude. 

Le bu/fer de sortie 

Pour assurer l'interface du discriminateur entre la puce et le mode extérieur (la broche MPX), 
un buffer de sortie est utilisé. Il réalise aussi une fonction de filtrage passe-bas, aidant à 
éliminer la fréquence 2·FI2. Cette structure est réalisée sous la forme d'un filtre du 2nd ordre de 
type Sallen-Key. Un amplificateur de puissance (170 ~A) réalise la fonction de l'amplificateur 
opérationnel dans le filtre. La sortie MPX de la puce peut supporter ainsi la charge suivante: 
Rcharge = 50 kQ et Ccharge = 60 pF. La même tension de référence (900 rn V) est appliquée sur 
l'entrée positive de l'amplificateur. La figure suivante présente le schéma bloc du buffer de 
sortie. 

;:; 
r------o. 

L 
figure 4.3.28 Le bu/fer de sortie 

Le tableau suivant présente les caractéristiques de filtrage du buffer de sortie. 

Caractéristique Valeur 
GainDC OdB 

fcoupureL3dB 445kHz 

fcoUDurel.o.IdB 300kHz 
Facteur de qualité 0.707 
Atténuation @ 2 MHz 28dB 

table 4.3.5 Caractéristiques de filtrage passe-bas du bu/fer de sortie 

En sommant les performances de ce filtre avec celles du bloc précédent on obtient une 
atténuation à 2 MHz d'environ 60 dB, par rapport au signal utile discriminé. 
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4.4 Résultats de mesures concernant le Récepteur FM à mélange complexe de fréquences 

4.4.1 Réalisation pratique du circuit 

Le circuit Récepteur FM décrit au chapitre précédent a été implémenté dans une technologie 
Silicium 0.8 J.lm double métal, double poly de chez le fondeur AMS. A part la fonctionnalité 
propre de récepteur FM, le circuit comprend aussi une partie numérique destinée à la 
testabilité des fonctions implémentées. Le circuit complet consomme 30 mA et cette 
consommation se reparti comme suit: 

• Le récepteur avec toutes ses fonctionnalités consomme 10 mA; 
• Le courant additionnel en modes de test est de 20 mA. 

Le circuit fonctionne pour une tension nominale d'alimentation qui peut varier entre 2.5 V et 
3.7V. 

L'oscillateur à quartz (38 kHz) nécessaire au récepteur n'a pas été implémenté sur la puce. 
Pour tester le circuit, une horloge à 38 kHz avec l'amplitude nécessaire est fournie à la puce 
de l'extérieur. 

Le layout du circuit complet est présenté à la figure suivante. 

figure 4.4.1 Le layout complet de la puce Récepteur FM 

Une bonne partie de la surface sur Silicium est occupée par les trois filtres continus (les deux 
passe-bas à la première FI et le passe-bande à la deuxième FI). Ceci est du en bonne partie à 
la valeur assez forte des capacités d'intégration dans ces filtres. 
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Une attention particulière a été accordée au layout des parties haute-fréquence du circuit. Le 
LNA et les trois amplificateurs formant le VGA1 sont placés près de la périphérie de la puce, 
en minimisant ainsi la longueur des connexions. Le VCO employé dans la PLL1 travaillant 
autour de 100 MHz bénéficie d'une topologie très symétrique et de taille réduite. Les deux 
blocs formant la première paire de mélangeurs sont placés de part et d'autre de ce VCO. 

Le circuit a été monté dans des boîtiers de type JLCC de 68 broches. Une carte de test réalisée 
sous la forme d'un circuit imprimé classique, permet d'effectuer facilement les mesures 
nécessaires sur le circuit. 

Ce chapitre se propose de présenter les résultats des tests fonctionnels effectués sur ce 
Récepteur FM [4.4.1], [4.4.2], [4.4.3]. Le but de ces tests est de valider l'architecture de 
récepteur proposée. Un premier sous-chapitre présentera la structure mise en place au niveau 
de la puce pour permettre la testabilité du circuit. Ensuite, des résultats de mesures bloc par 
bloc seront présentés et, en final, nous indiquerons quelques résultats de mesures de la voie de 
transmission complète, de l'entrée antenne et jusqu'à la sortie MPX du signal discriminé. 

4.4.2 Testabilité et modes de test 

La figure 4.4.2 de la page suivante rappelle le schéma bloc du Récepteur FM. Plusieurs points 
sur le chemin du signal utile y sont repérés par des lettres. 

Pour pouvoir avoir accès à la plupart des blocs du circuit, plusieurs multiplexeurs analogiques 
ont été placés le long de la voie de transmission du signal. Une entrée différentielle de test 
permet d'attaquer directement de l'extérieur le filtre passe-bande et le discriminateur, par le 
biais d'une commande appropriée sur les multiplexeurs présents à leur entrée. De même, 
d'autres multiplexeurs de test permettent d'avoir accès à la sortie de plusieurs blocs internes du 
circuit. Des amplificateurs des test relient la sortie de ces multiplexeurs analogiques au monde 
extérieur. De légères variations dans le mode de fonctionnement de certains blocs internes du 
circuit peuvent être apportées par le biais de commandes venues de l'extérieur de la puce 
(appelées "trim fonctionnel"). 

Pour gérer toutes ces situations de test, la puce a été prévue avec une quinzaine de modes de 
test différents implémentés dans une partie purement logique. 

Pour réaliser la programmation des modes de test, trois registres à décalage avec chargement 
série et sortie parallèle sont prévus. Ils sont tous commandés par une horloge extérieure 
(SCLK) et l'information est fournie à la puce par la broche d'entrée SDATA. De plus, ces 
registres permettent le chargement du rang de division de la PLL1 (qui donne l'accord en 
fréquence du récepteur) et le "trim fonctionnel" de certains blocs internes de la puce. 
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figure 4.4.2 Le schéma bloc du Récepteur FM 
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Comme il a été présenté dans le chapitre précédent, des bits de trim sont prévus pour 
l'ajustement d'une bonne partie des blocs internes du circuit. En total, la puce a besoin de la 
programmation de quelques 50 bits de trim. 

Pour le cas d'une implémentation industrielle du circuit, une sorte de mémoire ROM est 
présente sur la puce. Il s'agit d'une batterie de 50 cellules à diode Zener, qui peuvent être 
"zappées" une fois pour toute et donc contenir la valeur logique "1" ou "0". A chaque mise 
sous tension du circuit, la valeur de cette mémoire ROM est lue par le circuit. 

Pour la testabilité en laboratoire du circuit, ces 50 bits de trim sont transmis à la puce par 
l'intermède de 50 registres à décalage, avec entrée série et sortie en parallèle, contrôlés par 
SCLK. Les données sont entrées par SIN et restent valides tant qu'il n'y a pas de RESET sur la 
puce. 

Pour permettre un test facile du circuit, le circuit peut être piloté de l'extérieur par 
l'intermédiaire d'un programme sur un ordinateur. Le programme est écrit en C et 
communique les données à la puce par le biais du port parallèle d'imprimante du PC. 

4.4.3 Résultats des mesures bloc par bloc 

Plusieurs blocs conditionnent fortement le fonctionnement ou non de la puce "Récepteur FM". 
Il s'agit des trois PLL's présentes sur la puce, qui, outre la génération des trois Oscillateurs 
Locaux, fournissent la plupart des courants de polarisation sur le circuit. La présentation des 
résultats de mesures commencera donc par la PLLl et la PLL2, sachant que leur 
fonctionnement influence toute la chaîne de réception du signal de l'antenne jusqu'à l'entrée 
du discriminateur. La PLL3 sera traitée dans le cadre du chapitre consacré au discriminateur. 

Les mesures ont été effectuées sur plusieurs échantillons. La tension de polarisation de la puce 
a été variée entre 2.4 V et 4V et générée à partir de sources de tension stabilisées Hewlett 
Packard [4.4.4]. Les signaux sont observés soit sur un oscilloscope numérique de la famille 
Tektronics [4.4.5], soit sur des analyseurs de signaux HP pour basses-fréquences [4.4.6] et 
pour hautes-fréquences [4.4.7]. Les signaux d'entrée dans le circuit sont issus de générateurs 
de fonctions HP, basses-fréquences [4.4.8] et hautes-fréquences [4.4.9]. 

4.4.3.a La PLLl et la logique de division variable de la fréquence 

Un des modes de test prévus sur la puce permet de tester cette PLL seule. De plus, la boucle 
peut être déverrouillée en actionnant sur un bit de contrôle et le VCO peut être ainsi piloté 
par une tension imposée de l'extérieur. L'information disponible à l'extérieur de la puce est le 
signal oscillant basse-fréquence en sortie des diviseurs de fréquence (qui est aussi le signal en 
entrée du comparateur de phase). Quand la boucle à verrouillage de phase est fermée, ce 
signal oscille à une fréquence égale à celle de l'oscillateur de référence, dans notre cas 38 
kHz. 

- 140-



Le pente du VCOJ 

Cette caractéristique exprime la variation de la fréquence d'oscillation du VCO en fonction de 
la tension de commande appliquée à son entrée. Le tableau suivant présente le résultat des 
mesures effectuées. 

TensionDC Fréquence Fréquence 
appliquée sur d'oscillation après d'oscillation du 
l'entrée de division de VCO(MHz) 
commande (V) fréquence (kHz) 
0 157.15 339.44 
1 132.66 286.54 
1.5 110.7 239.11 
2 84.4 182.30 
2.5 61.5 132.84 
2.9 40.4 87.26 
3 36.2 78.19 
3.1 34.5 74.54 
3.3 30.27 65.38 

NOTA: VDD = 4V et bzts de trzm =0; Fréception =0 

table 4.4.1 Mesures concernant la pente du VCO dans la PLLJ 

La figure suivante illustre ces données. Le bloc de division variable de fréquence est réglé sur 
la valeur la plus faible, donc l'Oscillateur Local est "calé" sur la fréquence la plus basse 
(frer*90*8*3). 
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figure 4.4.3 La pente du VCOJ (mesures) 
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On observe que la zone de linéarité se situe sur la plage de variation de la tension de 
commande entre lV et environ 3V. Pour cette zone, le pente du VCO est de -103.68 MHzN. 
La zone où la fréquence varie linéairement avec la tension de contrôle est de 270 MHz. Le 
VCO ne peut plus être commandé pour des tension supérieures à 3.4V, car l'écart entre la 
tension de commande et la tension d'alimentation devient insuffisant pour un fonctionnement 
correct des transistors dans le schéma. 

Pour le récepteur, les fréquence d'intérêt pour le premier Oscillateur Local sont données par: 

(4.4.1) 

Sachant que la première Fréquence Intermédiaire est à 152kHz et que la gamme de variation 
de la fréquence antenne est entre 87 et 108 MHz, on peut en déduire la plage de variation 
minimale nécessaire pour le premier Oscillateur Local: 

11f0Ll = 86.848 MHz ... 107.848 MHz (4.4.2) 

Idéalement, cette plage doit se trouver au milieu de la zone de variation linéaire de la 
fréquence avec la tension de contrôle. Dans l'exemple de mesure présenté ci-dessus, tel n'est 
pas le cas. Pour prévenir ce genre de dysfonctionnement, deux bits de trim ont été prévus pour 
le VCOl. Leur rôle est de permettre à augmenter ou à diminuer la fréquence d'oscillation du 
VCO et ainsi de centrer la plage de fréquences désirée. Le paragraphe suivant ·illustre ces 
effets. 

Le rôle des bits de trim du VCO 1 

On observe le décalage en fréquence du VCO selon la valeur imposée pour les 2 bits de trim. 
Pour ce faire, la PLL 1 est en mode de fonctionnement en boucle ouverte, et la tension de 
commande du VCO est appliquée de l'extérieur de la puce. 

Valeurs imposées de 1' extérieur Valeur mesurée Valeur 
simulée 

(HSPICE) 
Y commande TRIM<l> TRIM<O> Fvco 12160 Fvco (MHz) Fvco (MHz) 

(V) (-38kHz) 
(kHz) 

2.63 0 0 38.05 82.188 80 
2.63 0 1 44.2 95.47 90 
2.63 1 0 46.12 99.61 100 
2.63 1 1 50.47 109.01 110 

NOTA: VDD = 4V; Fréception =0 

table 4.4.2 Action des bits de trim sur la fréquence du rr VCO 

Comme il a été présenté lors de la description du fonctionnement de ce VCO 1, les deux bits 
de trim permettent d'agir sur la quantité de courant délivrée aux transconductances formant le 
VCO. De cette manière, on fait varier la valeur des transconductances qui déterminent 
directement la fréquence d'oscillation du VCO. 
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En effet, les bits de trim permettent un réglage de la fréquence d'oscillation du VCO sur une 
plage de 40 MHz, avec un pas d'environ 10 MHz. Ceci permettra donc de centrer la plage de 
variation nécessaire pour le premier Oscillateur Local par rapport à la plage de variation 
linéaire du VCO en fonction de sa tension de commande. 

Estimation du bruit de phase du premier OscUlateur Local 

]ère étape de mesures 

On cherche à mesurer indirectement le bruit de phase du premier Oscillateur Local. Pour cela, 
on place la puce dans le mode de test qui permet d'injecter un signal par l'entrée antenne et 
l'observer au point B (voir la figure 4.4.2). On injecte un signal avec une fréquence telle que 
la première Fréquence Intermédiaire soit autour de 50 kHz. Ce signal peut ainsi être observé 
sur l'analyseur de spectre basses-fréquences HP 35670A qui est plus précis. 

Le bruit de phase présent sur le signal à la 1ère FI est uniquement généré par le premier 
Oscillateur Local, le signal antenne étant issu du générateur HF qui a une pureté spectrale plus 
que "correcte". 

NOTA: Pureté spectrale du générateur HF: 
• Harmoniques < -30 elBe 
• Non-harmoniques <-55 elBe 
• FM résiduelle < 7 Hz 
• Bruit de phase BLU < -120 dBc/Hz. 

Signal antenne: fe = 82.13 MHz, Agéné = 500 Il Vemf ~ Fil =50 kHz 

Les deux figures suivantes présentent le spectre du signal au point B, pour les deux cas de 
figure suivants: 
• PLLl fonctionne avec le filtre de boucle interne; 
• PLL1 fonctionne avec un filtre externe de boucle (lpF). 
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figure 4.4.4 Signal au point B, PLLJ avec 
filtre interne 

figure 4.4.5 Signal au point B, PLLJ avec 
filtre externe (1 pF) 
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Nous observons le changement sur la forme du spectre du signal suivant le filtre de boucle 
emploié pour PLLl. Ceci prouve aussi que la forme de spectre observée reflète seulement le 
signal en provenance du 1er OL. 

La figure suivante présente un zoom sur le spectre du signal au point B, pour le cas où la 
PLLI fonctionne avec le filtre interne. 
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figure 4.4.6 Spectre du signal au point B (PLLJ avec filtre interne) 

Le point où se trouve le marqueur sur cette figure représente la limite de la bande passante de 
la boucle PLLl. Cette fréquence est égale à 1 kHz et se retrouve aussi en faisant les calculs 
théoriques pour le filtre de boucle (voir l'annexe A.4.3.3). 

• Pour des fréquences avec .Llf (par rapport à la porteuse) < 1kHz, on observe le bruit de 
phase généré par 1 'horloge de référence de la PLL 1. 

• Pour des fréquences avec .Llf (par rapport à la porteuse)> 1kHz, on observe le bruit de 
phase généré par le VCOl. 

• Pour .Llf = 1.18 kHz, on mesure un bruit de phase égal à Bph_ vco = -29.32 dBc. 

Les autres valeurs mesurées du bruit de phase de l'OLl sont données dans la figure suivante. 
Pour effectuer ces mesures, on utilise toujours une fenêtre d'observation fréquencielle de 6.4 
kHz que 1 'on déplace pour observer tous les points. 
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figure 4.4. 7 Le bruit de phase du premier OscUlateur Local 
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~ étape de mesures 

On met la puce dans le mode de test qui permet d'observer le comportement seul de la PLL 1. 

La figure suivante présente le spectre du signal sur la sortie à 38 kHz de la PLL1 (signal en 
entrée du comparateur de phase). La fenêtre d'observation fréquencielle est la même que celle 
de la figure précédente. Le filtre de boucle est interne. 

figure 4.4.8 Le signal sur la sortie 38kHz de la PLLJ (filtre de boucle interne) 

Nous observons la même allure du spectre que dans le cas précédent. Pour des écarts plus 
importants en fréquence (par rapport à la porteuse centrale à 38 kHz), ce spectre passe en 
dessous du seuil de mesure de l'appareil et donc n'est plus mesurable. 

• Pour ~f = 1.18 kHz, on mesure un bruit de phase égal à Bph_38kHz = -96.6 dBc. 

On observe que Bph_38kHz- Bph_vco= 67.28 dB. 

Cette observation est en concordance avec l'affirmation suivante [4.4.10]: 

« Pour une PLL avec un facteur de division de la fréquence égal à N, la différence entre le 
bruit de phase, à une certaine fréquence fo, à la sortie du VCO et après passage par le bloc de 
division, est égale à : 

Bph_38kHz = Bph_ vco + 1 O*log (N2).» 

Dans notre cas N = 2160 et donc 1 O*log (N2
) = 66.68 dB. 

Même si nous ne pouvons pas facilement effectuer des mesures de bruit de phase pour des 
écarts plus importants de fréquence par rapport à la raie centrale, nous pouvons conclure que 
le bruit de phase du 1er OL est trop important pour satisfaire les contrainte de bruit de la 
chaîne de réception. 
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Comportement du premier Oscülateur Local pour différents rangs de division en fréquence 

Il est intéressant d'observer le signal de la boucle PLL1 en entrée du comparateur de phase 
pour différentes valeurs du rang de division de la fréquence. Dans le chapitre 4.3, lors de la 
présentation du bloc de division variable de la fréquence, nous avons précisé que la valeur du 
rang de division est donnée par la formule suivante: 

Ndivision = 90 · 8 { 3 + ~) (4.4.3) 

avec: 
Ndivision = le rang de division en fréquence; 
F =le mot binaire sur 14 bits qui permet de programmer la valeur du rang de division. 

Le signal de la boucle PLL1 qui se présente en entrée du comparateur de phase peut être 
exprimé par la formule suivante: 

1 1 1 
fmes _ 38k = fvco • S · 

90 
· F 
3+14 

2 

(4.4.4) 

Dans le cas d'un fonctionnement en boucle fermée (fonctionnement normal de la PLL1), on 
mesure effectivement fmes_38k = · 38 kHz; il s'agit du signal qui est comparé à l'horloge de 
référence. 

Pour déterminer si la logique de division variable fonctionne correctement, il faut placer la 
PLLI en fonctionnement en boucle ouverte. La valeur de la fréquence fmes_38k est déterminée 
par: 
• la tension externe de commande du VCO qui va déterminer sa fréquence d'oscillation 
• le rang de division variable de la fréquence. 

Pour une valeur fixée de la tension de commande (1.3V), on effectue plusieurs mesures pour 
différentes valeurs du rang de division en fréquence et on compare entre eux ces différents 
résultats: 

!mes 38k - n 3 
=---

fmes_38k- Û 

avec: 
f_mes38k_ n = la fréquence mesurée pour un rang de division avec F = n; 
f_mes38k_ 0 = la fréquence mesurée pour un rang de division avec F = O. 

Les résultats de ces mesures sont données dans le tableau suivant. 
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n (nombre 3+n/2 1 "~ fmes_38k fmes_38k_n 1 fmes_38k_O erreur relative = 
binaire) (kHz) (fmes 1 fmeso-fthéoffthéoo)/ 

( fihéoffthéoO) 
0 3+0=3 118.788 1 0 
1024 3 + 0.0625 = 3.0625 116.98 0.984- 3/3.0625 (=0.979) +5.1% 
4096 3 + 0.25 = 3.25 110.45 0.929 - 3/3.25 (=0.923) +6.5% 
8192 3 + 0.5 = 3.5 102.055 0.859- 3/3.5 (=0.857) + 2.33% 
16383 3 + 0.999-4 89.330 0.752-% (=0.750) +2.66% 
NOTA: Vnn - 4V 

table 4.4.4 Mesures sur la logique de division variable de la fréquence (PLLJ) 

Comme l'échelle de quantification est linéaire, l'erreur relative est plus forte pour les valeurs 
les plus faibles. 

Cependant, nous pouvons en conclure que la logique de division variable fonctionne 
correctement. 

La valeur exacte du rang de division est donc obtenue en faisant une moyenne de la fréquence 
du signal sur un très grand nombre de périodes de l'horloge. Comme il a déjà été précisé, le 
signal en sortie du bloc de division de la fréquence aura un spectre composé d'une multitude 
de raies. Ce spectre sera ensuite lissé par le filtre de boucle de la PLL1. 

Les trois figures suivantes présentent des spectres pour trois rangs de division différents: 
• F=O 
• F = 100 :;f: 2n. 

' 
• F = 2048 = 211

· 
' 

• F = 16383 = 214-1. 

On observera que pour des rangs de division avec F :;t: 2n, n entier > 1, le spectre du signal 
présente une multitude de raies autour de celle à 38 kHz, correspondant à toutes les 
fréquences instantanées par lesquelles passe le signal. Les mesures sont effectuées avec V oo = 
4V. 
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4.4.3.b La PLL2 
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F=16383 

Un autre mode de test permet de visualiser des informations concernant la PLL2. Les mêmes 
fonctionnalités par rapport à PLL1 sont présentes ici: 

• Possibilité de déverrouiller la boucle en actionnant un bit de contrôle. Dans ce cas, la 
tension de commande du VC02 est accessible depuis l'extérieur de la puce. 

• Le seul signal disponible à l'extérieur de la puce est celui en sortie du bloc de division fixe 
de la fréquence (qui est aussi le signal en entrée du comparateur de phase). Quand la 
boucle est verrouillée, ce signal présente la même fréquence que l'horloge de référence de 
la PLL2 (38 kHz). 

Les particularités de cette PLL sont les suivantes: 

• Le bloc de division de la fréquence présente une valeur fixe égale à 30. Le deuxième 
Oscillateur Local du Récepteur FM se trouve donc à une fréquence de 1140 kHz. 

• Les filtres (passe-bas et passe-bande) du récepteur, ainsi que les mélangeurs moyenne
fréquence sont polarisés avec des courants générés à partir de la PLL2. 

La pente du VC02 

On mesure la pente du VCO, i.e. la variation de la fréquence de sortie avec la tension DC 
appliquée en entrée. La sortie du VC02 est mesurée après division par 30, donc autour de 
38kHz. Le boucle de la PLL2 est déverrouillée, de telle manière à pouvoir commander le 
VC02 avec une tension imposée de l'extérieur. 

Les résultats de ces mesures sont donnés dans le tableau et la figure suivants. 
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Tension de Fréquence Fréquence 
commande (V) d'oscillation après d'oscillation du 

division de VC02 (kHz) 
fréquence (kHz) 

2.4 154.73 4642 
2.5 116.6 3498 
2.6 87.8 2634 
2.7 82.5 2475 
2.8 66.2 1986 
2.9 46.5 1395 
3 32.2 966 
3.1 13.2 396 
3.2 2.5 75 
3.3 3.22 96.6 

NOTA: VDD = 4V 

table 4.4.5 Mesures concerant la pente du VCO dans PLL2 
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figure 4.4.13 La pente du VC02 (mesures) 

On observe que le VC02 présente une zone linéaire de fonctionnement qui s'étale entre 
environ 500 kHz et 2500 kHz. La fréquence d'intérêt pour le deuxième Oscillateur Local 
(1140kHz) se situe autour du milieu de cette zone. 

Pour cette plage de variation linéaire de la fréquence avec la tension de commande DC, la 
pente du graphique est de -4.48 MHz/ V. 

Pour des valeurs de la tension de commande telles que: Voo - Vcomm < 0.8V (=Vth des 
transistors MOS), l'oscillateur ne fonctionne plus. 
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Le bruit de phase du deuxième Oscillateur Local 

On observe la bruit de phase autour de la fréquence centrale du signal à 38 kHz. Ce signal 
correspond à l'oscillation issue du VC02 et divisée en fréquence. Pour effectuer ces mesures, 
la boucle PLL2 est fermée. Les valeurs mesurées sont indiquées dans le tableau et la figure 
suivants. 

Ecart de fréquence par Amplitude de Amplitude de 
rapport à la porteuse bruit pour le bruit pour le 
38kHz (kHz) signal à 38 kHz signal à 1140 kHz 

(dBc /Hz) (dBc /Hz) 
0.5 -73.5 -43.96 
1 -69.3 -39.76 

1.5 -75 -45.46 
2 -74.74 -45.2 

2.5 -76.64 -47.1 
NOTA: VDD- 3V 

table 4.4.6 Bruit de phase du deuxième Oscillateur Local 

Pour déduire le bruit du signal oscillant à 1140 kHz (le deuxième Oscillateur Local) nous 
avons appliqué la formule: 
Bph_38kHz - Bph_ v co= 20*log (N), pour une fréquence donnée fo. 

Le palier de bruit présent dans la figure ci-dessous représente la limite de mesure de 
l'analyseur de spectre utilisé. 
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figure 4.4.14 Spectre du signal à 38kHz issu de laPLL2 (en dBm/Hz) 

Des mesures indirectes pour déterminer le bruit de phase de ce 2e Oscillateur Local ne 
peuvent pas être effectuées, comme il a été fait pour le premier Oscillateur Local. Des 
mesures, en transmission sur la chaîne, à la 2e FI, montrerait seulement le bruit de phase du 1er 
OL, qui apparemment est plus fort que celui du 2e OL. 
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4.4.3.c Les filtres passe-bas 

Un mode de test a été prévu pour vérifier le transfert du signal entre l'entrée d'antenne et la 
sortie des filtres passe-bas à la première Fréquence Intermédiaire (le point B sur le schéma de 
principe de la figure 4.4.2). Un autre mode de test similaire permet d'observer le signal utile 
au point C sur la figure 4.4.2, donc sur l'autre voie en quadrature du récepteur. 

Il n'y a aucun moyen simple de réaliser des mesures directes du spectre des filtres passe-bas à 
la première Fréquence Intermédiaire. Pour pouvoir déterminer le module du gain de la 
fonction de transfert de ces filtres, des mesures indirectes ont été effectuées. Elles tiennent 
compte de la formule suivante: 

(4.4.6) 

avec: 

FI1 =la première Fréquence Intermédiaire; c'est le signal observé en sortie dans ce mode de 
test; 
fe= la fréquence porteuse RF; c'est le signal apporté sur l'entrée "antenne" du circuit, issu d'un 
générateur HF de fréquence; 
fou = la fréquence du premier Oscillateur Local. 

On fixe la fréquence d'oscillation du premier Oscillateur Local à sa valeur minimale, 82.08 
MHz, par le biais du mot binaire F. En faisant varier la fréquence d'entrée fe, on observe que 
le signal en sortie (FI1) se décale en fréquence et on relève son amplitude, la courbe des points 
donnant la réponse en fréquence du filtre. Le signal à l'entrée antenne a une valeur se situant 
au milieu de la dynamique et la valeur du gain des blocs LNA+VGAl est connue. 

La figure suivante présente la réponse en fréquence d'un des deux filtres passe-bas du 
récepteur (le module du gain). 
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figure 4.4.15 Le module du gain du filtre passe-bas à la première FI 
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Comme on peut le vérifier, ce filtre respecte les contraintes lui étant imposées initialement: 
une bande passante de 300 kHz et un ripple assez faible dans la bande, qui assurent le passage 
sans distorsion du signal utile le long des filtres, et une atténuation de 70 dB pour des 
fréquences au delà de 2 MHz, qui permet la bonne réjection de la deuxième fréquence image. 

Quant à la valeur du gain dans la bande du filtre, nous avons supposé que les mélangeurs 
haute-fréquence présentent un gain de 1, comme il a été prévu dans la phase de conception du 
récepteur. De toute manière, ce qui intéresse dans ce développement est que le groupement 
mélangeur haute-fréquence + filtre passe-bas présente un gain dans la bande égal à 1, ce qui 
est le cas. 

4.4.3.d Le filtre passe-bande à la deuxième Fréquence Intermédiaire 

Lors de cette étape de mesures effectuées sur le Récepteur FM, nous nous sommes aperçus 
qu'une erreur assez importante de conception s'était glissée dans la réalisation de ce filtre 
passe-bande. En effet, en reprenant le schéma du prototype LC présenté à la figure 4.3.16, 
nous observons l'existence de boucles d'impédances: une première avec Lrru, Lr4, Lrs et Lm6 et 
une deuxième avec Lm6, Ln, Lf8 et Lm9· Le problème avec ces boucles est que la valeur du 
courant au repos ne peut pas être imposée de façon unique sur les boucles en question. Les 
potentiels aux bornes des selfs présentes dans ces boucles sont flottants et donc le 
fonctionnement des tronçons du filtre ainsi réalisés est aléatoire. D'une manière pratique, ceci 
se traduit par l'existence plus ou moins aléatoire des zéros dans le filtre. Même présents, ces 
zéros ne présentent plus le facteur de qualité escompté. 

La solution à ce problème est l'introduction de capacités en série sur ces boucles de selfs. 
Dans le cas du filtre présenté ici, au moins deux capacités sont à introduire dans le schéma 
prototype LC [ 4.4.11 ]. La valeur de ces capacités doit être telle que le comportement final de 
la branche LC série ainsi créée reste inductif dans la bande utile. La figure suivante présente 
ce nouveau prototype LC pour le filtre passe-bande de réjection des canaux adjacents. 

figure 4.4.16 Nouveau prototype LC pour le filtre passe-bande à la r FI 

Cependant, des mesures ont pu être réalisées sur ce filtre pour valider surtout son 
comportement en bande passante. Un mode de test permet d'accéder directement de l'extérieur 
de la puce, par le biais de buffers, à l'entrée du filtre et à la sortie du filtre. Des mesures 
peuvent alors être effectuées à l'aide d'un analyseur de spectre. 
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Les caractéristiques de ce filtre passe-bande dans le cas nominal et pour un échantillon 
"typique" sont les suivantes1

: 

• pente montante: 38.86 dB sur 100kHz; 
• pente descendante: 39.39 dB sur 100kHz; 
• valeur minimale dans la bande coupée gauche: -65.94 dB à 544kHz; 
• valeur minimale dans la bande coupée droite: -62.85 dB à 1115.5 kHz; 
• caractéristiques de la bande passante: 

->largeur de la bande (à -0.1 dB): 200kHz 
742kHz ... 942kHz 

• centre de la bande passante: 842kHz, -6.55 dB 
• ripple dans la bande passante: 1.58 dB 

La figure suivante illustre la fonction de transfert du filtre pour la fréquence centrale la plus 
haute et pour le ripple le plus faible dans la bande passante. Il s'agit d'une puce dont le centre 
de la bande passante se situe à 944 kHz. Les mesures ont été effectuées avec une tension 
d'alimentation de 2.5 V. 

figure 4.4.17 Le spectre du filtre passe-bande à la r FI 

A part le problème des zéros, un autre point peut être mis en évidence concernant ce filtre. On 
observe que le filtre est décalé d'environ 15% plus bas en fréquence. La cause de ce 
phénomène se retrouve en étudiant plus en détailla structure des capacités d'intégration. Elles 
sont réalisées sous la forme de capacités alvéolées, telles que celles présentées au chapitre 
3.5.6 de cette thèse. 

Ce filtre a une structure qui ne présente pas des capacités vers la masse à partir de tous les 
nœuds du circuit. Ce type d'implémentation se base sur le fait que les capacités poly1-poly2 
présenteraient une certaine valeur de capacité parasite entre polyl et le substrat et une 
capacité parasite de valeur quasiment négligeable entre poly2 et le substrat. Ceci est vrai dans 

1 Dans ce cas, tous les bits de trim prennent leur valeur nominale. La tension de polarisation du circuit est de 4V 
et la source du signal pour les mesures de spectre a une amplitude de 0 dBm. 
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un cas théorique et à des fréquences de travail basses; le travail exposé au chapitre 3.5.6 prédit 
plutôt le contraire dans la plupart des cas. 

En effet, les capacités unitaires de ce filtre ont une valeur de 100 tF, ce qui implique, comme 
il a déjà été présenté, que les capacités parasites ont une valeur assez importante. De plus, les 
capacités factices (dummy capacitors) ajoutées autour de chaque capacité d'intégration sont 
reliées en court-circuit sur l'électrode poly1 et donc celles correspondant aux capacités 
flottantes du filtre comptent dans le schéma électrique. 

Pour résoudre ce problème, il faut donc utiliser des capacités unitaires de valeur plus 
importante (300 fF est la valeur la plus faible des capacités d'intégration). De plus, il faut 
réaliser un layout où les capacités factices qui entourent les blocs de capacités soient 
connectées en court-circuit sur la masse. 

D'autres mesures ont aussi été effectuées pour valider l'ajustement en fréquence du filtre à 
l'aide des bits de trim. Le tableau suivant présente l'ajustement du centre de la bande passante 
du filtre. Pour ces mesures, tous les autres bits de trim prennent la valeur nominale. 

Valeur des bits largeur de la centre de la bande 
detrim bande passante passante 

(kHz) 
124 200.5 838.75 kHz; -5.6 dB 
val. nom. 
0 210 927.5 kHz; -5.5 dB 
crt max, 
cap min 
255 190 832.5 kHz; -5.6 dB 
crtmin, 
cap max 

table 4.4. 7 L'ajustement du centre de la bande passante du filtre passe-bande 

On observe que le centre du filtre peut être déplacé à l'aide de l'action de certains bits de trim 
d'environ 100 kHz. Ceci représente 10% de la valeur centrale nominale théorique. 

La bande passante du filtre a une valeur mesurée correspondant aux contraintes imposées 
initialement. Le gain dans la bande a une valeur égale à moitié de la valeur théorique; ceci se 
retrouve aussi dans les simulations électriques. Un bloc de gain égal à 6 dB sera nécessaire en 
amont du filtre pour rattraper cette atténuation. 

Deux autres groupes de bits de trim permettent d'ajuster la valeur du ripple dans la bande 
passante. Les mesures montrent que ce ripple peut être varié entre les deux valeurs suivantes: 
• minimum: 1.12 dB; 
• maximum: 2.18 dB. 

Pour ces mesures, tous les autres bits de trim prennent la valeur nominale. Ces deux valeurs 
"buttoir" du ripple dans la bande ne sont pas dépassées en ~justant d'autres bits de trim du 
filtre. La valeur du ripple reste dans les contraintes imposées initialement. 
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4.4.3.e Les amplificateurs à gain variable et la boucle de contrôle automatique du gain 
(AGC) 

Plusieurs modes de test permettent des mesures directes ou indirectes sur les deux groupes 
d'amplificateurs à gain variable: le groupe LNA + VGA1 et le VGA2. De plus, un 
amplificateur à faible bruit très légèrement différent de celui employé dans ce circuit à été 
implémenté dans la première version du récepteur FM (double hétérodyne) et les résultats des 
mesures directes sur ce LNA ont été présentés au chapitre 3. 

Pour tester sur cette version du récepteur FM le bloc LNA+VGA1, des mesures sur la chaîne 
de transmission peuvent être effectuées. Un mode de test donne l'accès au signal sur la chaîne 
de transmission au point B (ou C) (voir la figure 4.4.2); il s'agit du même mode de test 
employé pour tester les filtres passe-bas. De plus, deux bits de "trim fonctionnel" permettent 
de commander le fonctionnement du bloc AGC. Ainsi, la boucle de gain peut fonctionner en 
mode de gain maximal, en gain minimal ou alors en gain libre, c.à.d. le mode de 
fonctionnement normal de la boucle. Dans les deux autres modes, les tensions ou courants qui 
imposent le gain des amplificateurs sont forcés à des valeurs fixes. 

Pour mesurer la variation de gain du bloc LNA+VGA1, on se place dans le mode de test 
mentionné ci-dessus et on applique un signal radio-fréquence sur l'entrée antenne avec une 
amplitude que l'on fait varier. Pour chaque valeur donnée de l'amplitude, on fait fonctionner le 
bloc de gain dans les trois cas de gain (min, max ou gain libre) et on prélève l'amplitude du 
signal au point B. Ces mesures permettent d'obtenir la valeur de la variation de gain, la valeur 
minimale et celle maximale et aussi le seuil de basculement du gain (voir la figure 4.3.22). Le 
tableau suivant présente des mesures effectuées pour deux amplitudes d'entrée différentes, une 
pour un signal considéré comme fort (le gain du bloc sera donc minimum pour un 
fonctionnement libre de la boucle) et l'autre pour un signal faible. 

Type de signal fort faible 
Vin antenne ( emf) 500 !lv 100 !lV 
Vin _puce ( emf) 454 !lV 90.9 !lV 
V a (gain max) 11.2 mV 3.5mV 
V a (gain libre) 157.9 !lv 2.8mV 
V a (gain min) 157.9 !lv 70.5 !lV 
Gain max 27.81 dB 31.79 dB 
Gain libre -9.18 dB 29.79dB 
Gain min -9.18 dB -2.2 dB 
~Gain 37dB 34dB 

' NOTA: VDD =3.4V, Freception = 0 

table 4.4.8 Variation du gain pour le bloc LNA+VGAJ (mesures) 

Quelques explications concernant le tableau ci-dessus s'imposent. La tension Vin_antenne est 
la valeur rms sur 50 n délivrée par le générateur HF. La tension Vin _puce est la valeur rms 
de la tension coté puce, en tenant compte du passage d'une source avec une impédance interne 
de 50 n vers une "charge" avec une impédance de 500 n. 
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On observe que la variation du gain du bloc LNA+VGAl est en moyenne de 36 dB, ce qui est 
assez proche de la valeur théorique. Par contre, pour les fort signaux d'entrée, on observe que 
le gain minimum du bloc est fortement négatif(en dB). 

Les mesures systématiques du genre présenté ici ont permis de déterminer le seuil de 
basculement du gain pour le bloc LNA+VGAl: 381.8 J.!Vrms coté puce (-65.35 dBm). 

Pour déterminer le gain du VGA2 et son comportement en fonction de l'amplitude du signal 
reçu en entrée, plusieurs types de mesures sont possibles. 

Premièrement, des mesures "en réseau" peuvent être réalisées. Un premier mode de test, déjà 
employé pour tester le filtre passe-bande, permet d'observer le filtre passe-bande tout seul: 
• entrée signal => filtre passe-bande => sortie signal. 

Ce premier mode de test permet de mesurer les caractéristiques de gain dans la bande passante 
du filtre. 

Un deuxième mode de test permet le tester l'ensemble filtre passe-bande et VGA2: 
• entrée signal=> filtre passe-bande~ VGA2 =>sortie signal. 

Un deuxième jeu de mesures dans la bande passante du filtre peut être réalisé, mais cette fois
ci en prenant en compte le gain du VGA2. De plus, on peut faire varier le gain de 
l'amplificateur (gain min, max et libre). En comparant le premier jeu de mesures avec ce 
deuxième, on peut en déduire les valeurs minimum et maximum du gain de l'amplificateur, et 
donc sa plage de variation. Le tableau suivant donne ces valeurs: 

Gain min 0.8dB 
Gain max 49.6dB 
!J. Gain mesuré 48.8 dB 

NOTA: VDD = 2.5 V 

table 4.4.9 Dynamique de gain du VGA2 (mesures) 
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figure 4.4.18 L'ensemble filtre passe-bande+ VGA2; configuration gain min et gain max 
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Le deuxième type de tests qui peuvent être réalisées pour le VGA2 sont des mesures de 
spectre. En effet, un autre mode de test permet d'observer la voie de transmission du signal le 
long du récepteur FM entre l'entrée antenne et le point F (voir la figure 4.4.2). Le même type 
de mesures que celles effectuées pour le bloc LNA+VGAl peut aussi être réalisées. Elles 
concernant cette fois-ci le gain complet de la chaîne de réception: LNA, VGAl et VGA2. En 
effectuant ces tests, nous nous apercevons que le gain de l'ensemble présente un seuil de 
basculement pour Vin_puce = 3.4 mVrms (-46.36 d.Bm). Cette valeur peut être considérée 
comme étant celle attachée au VGA2. 

En conclusion, le seuil de basculement du bloc LNA+VGAl apparaît à Vin_puce = -65.35 
d.Bm, tandis que celui de VGA2 se présente pour Vin _puce= -46.36 d.Bm. 

4.4.3.f Le discriminateur de fréquence 

Un mode de test est spécialement dédié au discriminateur. L'entrée différentielle de test 
prévue sur la puce permet d'amener un signal directement à l'entrée du discriminateur; ce 
signal est issu d'un générateur de fonctions et donc assez pur. Ainsi, les caractéristiques 
intrinsèques du discriminateur peuvent être testées. Plusieurs signaux de sortie sont 
disponibles dans le cadre de ce mode de test: la sortie discriminée MPX bien sûr, mais aussi le 
signal en sortie du VCO à 988 kHz et celui en entrée du comparateur de phase, à 38 kHz. 

Tous les résultats présentés dans ce sous-chapitre sont issus de mesures effectuées dans ce 
mode de test. 

Le fonctionnement de la PLL3 

Cette troisième PLL de la puce a le rôle de Maître dans l'asservissement de la valeur du délai 
nécessaire au discriminateur en quadrature. Elle doit se verrouiller sur une fréquence 
identique à celle de la deuxième Fréquence Intermédiaire et présenter un bruit de phase 
suffisamment bas pour assurer la tolérance désirée sur la valeur du délai introduit dans le 
discriminateur, sur le chemin du signal utile. 

Les deux figures suivantes présentent le spectre de bruit de ce troisième Oscillateur Local. La 
première image concerne le spectre du signal à 988 kHz, directement issu du VCO. La 
deuxième figure représente le spectre du même signal, mais après la division en fréquence qui 
le ramène à 38 kHz; il s'agit donc du signal en entrée du comparateur de phase. 
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figure 4.4.19 Le spectre de bruit de la 3e PLL (sortie du VCO à 988 kHz) 
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figure 4.4.20 Le spectre de bruit du signal à l'entrée du comparateur de phase (PLL3) 

Dans la figure concernant le spectre en bruit du VCO à 988 kHz, nous pouvons noter que le 
palier de bruit présenté est généré par l'appareil de mesure et ne concerne donc pas notre 
signal. De même, dans la figure concernant le signal à 38 kHz, le palier de bruit est donné 
aussi par l'appareil de mesure. Cependant, on peut noter des pics de bruit à des fréquences 
bien particulières. Le tableau suivant présente leurs valeurs. 
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Ecart de fréquence par Amplitude de bruit par Amplitude de bruit par 
rapport à la porteuse rapport à la porteuse à rapport à la porteuse à 
38kHz (kHz) 38kHz (dBc /Hz) 988kHz (dBc /Hz) 

5.37 -73.83 -45.54 
6.46 -74.04 -45.74 
7.68 -76.18 -47.88 
11.9 -64.17 -35.87 

NOTA: VDD - 2.4V 

table 4.4.1 0 Bruit de phase pour PLL3 (pics de bruit) 

Pour déduire le bruit du signal oscillant à 988 kHz nous avons appliqué la formule: 
Bph_38kHz - Bph_ vco = 20*log (N), pour une fréquence donnée fo. 

Le signal minimum en entrée du discriminateur 

On cherche l'amplitude minimale du signal différentiel en entrée du discriminateur qui permet 
d'obtenir sur la sortie MPX un signal "convenable". Le signal "convenable" a les 
caractéristiques suivantes: 

• THDMPX ~ 0.3%, le taux de distorsion harmonique sur la sortie discriminée reste inférieur 
à la valeur imposée dans le cahier des charges du récepteur FM; 

• Le signal ne présente pas de perte d'amplitude par rapport au cas nominal (360 m V) 

Le discriminateur a été conçu pour une tension en entrée de 100 m V pp différentielle. Cette 
valeur est aussi la tension sur laquelle 1 'AGC régule sa chaîne. 

Des mesures pour toute la gamme de tension de polarisation indiquent la valeur suivante: 
Amïnlin_discriminateur = 70 rn V pp différentiel. 

Les caractéristiques du signal en sortie du discriminateur 

Les figures suivantes présentent le signal discriminé présent sur la sortie MPX, pour plusieurs 
cas de fréquence modulante. Le signal en entrée du discriminateur est sous la forme d'une 
porteuse à 988kHz modulée en fréquence avec un signal de fréquence fm et d'amplitude f1fm = 

75 kHz. L'onde FM est issue du générateur de fonctions HP 33120A. Cet appareil peut 
délivrer des signaux modulés en fréquence avec des fréquences fm < 10 kHz seulement. 
Cependant, il a été choisi pour la pureté spectrale des signaux qu'il génère. 
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figure 4.4.21 Le signal issu du discriminateur pour fm = 1 kHz 
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figure 4.4.22 Le signal issu du discriminateur pour fm = 100Hz 
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figure 4.4.23 Le signal issu du discriminateur pour fm = 9 kHz 

- 160-

.e..: 581Hz 
®: 1.176kH2 

1. o~~~~~ÎHz 
Low signal 
amplitude 

C3 Am pl 
360mV 

Unstable 
histogram 

C3 Mean 
847mV 

m 6 Mar 1997 
16:36:43 

99:W~'liz 
Lowslgnal 
amplitude 

C3 Ampl 
360mV 

C3 Mean 
826.8mV 

6 Mar 1997 
17:35:59 

C3 Freq 
9.02910kHz 
Lowslgnal 
amplitUde 

cM:::e~ 

C3 Mean 
827.6mV 

m 6 Mar 1997 
18:37:43 



Comme précisé dans le chapitre 4.3.8, trois bits de trim permettent d'ajuster la valeur exacte 
de la tension moyenne (DC) en sortie du discriminateur, sur la broche MPX. Deux de ces bits 
décident de la valeur de cet ajustement et l'autre bit restant indique le sens de la variation de 
l'offset sur la sortie MPX. Le tableau suivant indique les possibles valeurs extrêmes du niveau 
DC en sortie du discriminateur. Le plus petit incrément possible est de 60 rn V. 

Valeur des bits de trim Niveau DC sur la 
(binaire) sortie MPX (rn V) 
0-0-0-0 789 (val nom) 
1-1-1-0 350 (val min) 
1-1-1-1 1486 (val max) 

table 4.4.11 Valeurs possibles du niveau DC sur la sortie MPX 

On observe que ce niveau DC sur la sortie MPX peut ainsi être ajusté à la valeur désirée. 

Des mesures systématiques ont été effectuées pour déterminer la variation du niveau DC, de 
l'amplitude et du THD sur la sortie MPX en température. 
En entrée du discriminateur, on applique une tension modulée FM avec un signal modulant de 
fréquence 1kHz et d'amplitude 75kHz. On observe la variation du niveau DC et de l'amplitude 
sur la sortie, en fonction de la température. Les bits de trim concernant le discriminateur 
prennent toujours la valeur minimale. Les deux figure suivantes présentent les résultats. 

variation du niveau OC en sortie du discriminateur 
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figure 4.4.24 Variation du niveau DC sur la sortie MPX avec la température 

On observe une variation, pour la zone linéaire, avec une pente de -0.254 mV/°C. La valeur 
de cette tension moyenne sur la sortie MPX est imposée par un potentiel de référence qui est 
issu d'une source de tension de type Band-gap [4.4.11]. Cette variation correspond donc bien 
à celle de la Band-gap. 
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figure 4.4.25 Variation de l'amplitude sur la sortie MPX avec la température 

La pente de la variation dans ce cas est de -2.06 mV/°C, ce qui correspond au coefficient de 
température d'une jonction pn. Ceci s'explique en prenant en considération les données 
suivantes (voir aussi le chapitre 4.3.8 de cette thèse): 
• L'amplitude du signal en sortie d'un discriminateur à quadrature dépend directement de 

l'amplitude du signal modulé FM présent à l'entrée du bloc de discrimination (A). 
• En l'occurrence, comme un bloc amplificateur-limiteur se trouve à l'entrée du 

discriminateur, A est la valeur de l'amplitude du signal en sortie du bloc ici-mentionné. 
Comme déjà présenté, cette amplitude est égale à 2Vbe, et le coefficient de température 
de la tension base-émetteur est celui d'une jonction pn. 

En ce qui concerne la variation du taux de distorsion harmonique en sortie avec la 
température, le tableau suivant donne les résultats des mesures. Les bits de trim prennent 
toujours la même valeur (min) et les mesures ont été effectuées pour trois signaux d'amplitude 
~f =75 kHz et de fréquences différentes: 0.5, 1 et 9 kHz. Le signal d'entrée est issu d'un 
générateur de fonctions HP 33120A. 

THD(%) THD (%) THD(%) 
température (0,5kHz, 75kHz) (1kHz, 75kHz) (9kHz, 75kHz) 
-40 0.329 0.324 0.498 
-30 0.33 0.395 0.417 
-20 0.348 0.304 0.274 
-10 0.345 0.305 0.203 
0 0.38 0.387 0.213 
5 0.406 0.418 0.213 
15 0.38 0.346 0.213 
40 0.32 0.278 0.224 
50 0.427 0.346 0.193 
65 0.439 0.344 0.206 
75 0.459 0.358 0.284 
THD(val.moy.) 0.378 0.346 - 0.267 

table 4.4.12 Le taux de distorsion harmonique en sortie du discriminateur FM 
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On observe que la valeur du taux de distorsion harmonique respecte les spécifications 
imposées dans le cahier des charges (-50 dB = 0.316% ). 

Un autre paramètre important pour le discriminateur FM est la réjection des signaux haute
fréquence. Des mesures en température indiquent les résultats suivants: 

• Réjection de la fréquence porteuse (Fil): 60 dB; 
• Réjection du double de la porteuse (2'FI1): 71 dB. 

D'autres mesures, à la température ambiante, ont été effectuées sur le discriminateur FM. Il 
s'agit premièrement de l'intermodulation d'ordre 3 et d'ordre 5. Pour réaliser ces mesures, une 
porteuse à 988 kHz est modulée avec deux signaux modulants de fréquences très proches et 
d'amplitudes égales. Ce signal est appliqué à l'entrée du discriminateur. Les mesures ont pu 
être effectuées avec le générateur de signaux HP 8648A, qui a une pureté spectrale moins 
bonne que celle du HP 33120A; cependant, il a été le seul appareil disponible capable de 
délivrer un signal FM modulé avec deux signaux. Des mesures de THD effectuées sur le 
discriminateur ont pu monter une différence d'environ 9 dB entre les mesures de distorsion 
ayant comme source de signal les deux générateurs en question. 

Le tableau suivant présente les résultats des mesures d'intermodulation. Tous les bits de trim 
prennent la valeur minimale. 

Valeurs Conditions fmi= 1kHz fmi= 1kHz 
mesurées demesure fm2 = 1.2 kHz fm2 = 0.8 kHz 
JJ :::::} ilf= 37.5 kHz ilf= 37.5 kHz 
Amplitude des deux fmi : -10.5 dBm fmi : -10.5 d.Bm 
fondamentaux fm2: -11.41 dBm fm2: -11.9 d.Bm 
IM3 2*fmt-fm2 =800Hz; 2*fmi-fm2 = 1.2 kHz; 

A= -47.2 dBc (*) A= -48.55 d.Bc (*) 
2*fm2-fmi = 2.8 kHz; 
A= -49.9 dBc (*) 

IMS 3*fmi-2*fm2 =600Hz; 3*fmi-2*fm2 = 1.4 kHz; 
A= -47.52 dBc (*) A= -47.55 d.Bc (*) 
3*fm2-2*fmi = 3.2 kHz; 
A= -45.57 dBc (*) 
. ' ' ' ' . . ' (*): SI on tient compte des considerations precedentes, ces resultats sont de 9 dB supeneurs a la reahte . 

table 4.4.13 L 'intermodulation d'ordre 3 et 5 pour le discriminateur FM 

En tenant compte de la correction de 9 dB, les résultats pour l'intermodulation restent dans les 
valeurs données dans la spécification du Récepteur FM. 

Le paramètre qui aide à déterminer la plage de linéarité en fréquence du discriminateur est la 
"courbeS". Cette courbe se détermine en excitant l'entrée du discriminateur avec une porteuse 
FM non-modulée et dont la fréquence varie autour de la fréquence centrale du discriminateur 
(f0). En mesurant le niveau DC sur la sortie MPX, on détermine cette courbe S. 
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figure 4.4.26 La courbeS du discriminateur FM 

L'analyse des mesures indique les résultats suivants: 
• centre le la courbeS: f= 928kHz, Vdc_MPX = 950 mV; 
• gamme de linéarité: 600 kHz ... - 1200 kHz. 

La plage de variation de la fréquence instantanée du signal en entrée du discriminateur est de 
150 kHz = 2·75 kHz, selon les Normes Européennes concernant l'émission FM. La plage 
mesurée de linéarité du discriminateur est largement suffisante dans le cas de notre 
application et se trouve quasiment au milieu de la zone linéaire. 

Une dernière mesure effectuée sur le discriminateur FM concerne la bande passante en 
fréquence sur la sortie MPX. Pour réaliser ces mesures, un générateur de signaux et un 
analyseur de réseau sont nécessaires. La source de signal de l'analyseur de réseau est utilisée 
aussi comme signal modulant pour la porteuse à 988 kHz; l'onde ainsi modulée en fréquence 
est appliquée à l'entrée du discriminateur. La figure suivante illustre ce set-up de mesures. 

Générateur HF 
entrée 

discriminateur Puce 
"Récepteur FM" 

sortie 
discriminateur 

figure 4.4.27 Le set-up de mesures pour déterminer la bande passante 
en sortie du discriminateur FM 
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Les résultats des mesures, lus sur l'analyseur de réseau, sont présentés à la figure suivante. On 
indique en médaillon un zoom sur la bande entre 0 et 100 kHz. 

L'analyse de ces tests indique les résultats suivants: 
• ondulation dans la bande de 0 à 57 kHz: 0.7 dB; 
• bande passante à -1 dB: 75 kHz; 
• bande passante à-3 dB: -200kHz. 

Ces mesures sont en concordance avec le cahier des charges du circuit. Entres autres, elles 
prouvent que ce discriminateur FM est capable à démoduler tout signal modulant de bande de 
base dont la fréquence est inférieure à 75kHz. Ce discriminateur peut donc être employé dans 
des récepteurs FM adaptés à la réception de signaux RDS. 
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4.4.4 Résultats de mesures concernant la voie de transmission du signal 
(mesures globales) 

La section précédente a présenté les résultats de mesures des principaux blocs fonctionnels 
faisant partie du Récepteur FM. Chacun d'entre eux a été caractérisé et les points forts et 
faibles des divers blocs ont été mis en évidence. Le principe de fonctionnement de chaque 
partie du circuit a été prouvé. 

Forts de tous ces renseignements, nous allons dans ce chapitre aborder le fonctionnement du 
Récepteur FM dans son ensemble, depuis l'entrée antenne et jusqu'à la sortie MPX du signal 
discriminé. Comme il a déjà été mentionné, les différents modes de test permettent d'attaquer 
l'entrée différentielle d'antenne avec un signal radio-fréquence et d'observer son passage tout 
le long de la chaîne de réception, aux points B, C, D et F (voir la figure 4.4.2). 

Le générateur de signaux haute-fréquence délivre un signal sur une voie (single-ended), qui 
est ensuite transformé en un signal "différentiel"1 par le montage suivant implémenté sur la 
carte de test: 

~-----------· 

1 
1 
1 

Vin_géné IH-
_r 

1 
1 

HANT2 
1 
1 
1 

'-----------· 

figure 4.4.29 Le montage d'attaque des entrées antenne 

Les deux capacités ont la même valeur C = 330 pF. La fréquence de coupure de ce passe-haut 
ainsi généré est d'environ 1 MHz (avec Rïn = 500 Q). 

Le signal de test qui traverse la puce a les caractéristiques suivantes: 

• Fréquence RF fe = 82.232 MHz. Il s'agit de la fréquence de réception la plus basse que le 
premier Oscillateur Local puisse assurer CFreception =0). 

• Amplitude générateur: Agéné = 500 Il Vemf (-59 dBm) sur 50 Q. Cette valeur de la tension 
d'entrée se situe au milieu de la plage de variation de l'entrée et donc représente un 
comportement typique du récepteur. La tension effective à l'entrée de la puce peut être 
calculée avec la formule suivante: 

v -500. v 
in_puce - 550 géné_emf (4.4.7) 

1 En effet, les deux entrées antenne de la puce sont chargées de façon symétrique par ce genre de montage. 
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Cette formule tient compte de la désadaptation d'impédance à l'entrée de la puce. 
Le signal observé au point B, à la première Fréquence Intermédiaire et après passage par 
un des filtres passe-bas est présenté dans les figures suivantes. Le signal appliqué sur 
l'entrée antenne n'est pas modulé en fréquence. 
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figure 4.4.30 Le signal à la première Fréquence Intermédiaire (point B) 
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figure 4.4.31 Le spectre du signal à la première Fréquence Intermédiaire (point B) 

Le premier mélange dans le circuit donne donc lieu à une première Fréquence Intermédiaire 
de 152 kHz. Le signal présenté dans la figure précédente a une largeur spectrale qui est, dans 
ce cas, donnée par le bruit de phase du premier Oscillateur Local. Le signal présent sur l'autre 
voie en quadrature, au point C, présente la même allure. 

Plusieurs mesures ont été effectuées en faisant varier l'amplitude du signal antenne. La voie 
de transmission présente une dynamique d'entrée de 51 dB, avec une sensibilité minimale 
égale à -95 dB. Des problèmes dans la boucle de régulation du gain sembleraient être à 
l'origine de cette limitation. 
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Les deux figures suivantes présentent le signal à la deuxième Fréquence Intermédiaire, juste 
après la sommation des deux voie en quadrature (point D). 

11111 20.0mV'IAI 

C3 Freq 
984.829kHZ 

Unstable 
hlstogram 

~~:e• 
Unstable 

hlstogram 

. m s oec 1997 
17:40:12 

figure 4.4.32 Le signal à la deuxième Fréquence Intermédiaire (point D) 

Nous observons ici une forte injection du deuxième Oscillateur Local à travers la deuxième 
paire de mélangeurs. Cette raie parasite est par la suite éliminée après passage par le filtre 
passe-bande. 

En ce point du circuit nous pouvons observer la réjection de la première fréquence image, par 
le biais de la sommation des deux voies en quadrature. Comme il a déjà été précisé dans le 
chapitre précédent, 10 bits de trim permettent de régler le déphasage de 90° entre les deux 
voies 1 et Q et le gain de chaque voie. En jouant sur la valeur de ces bits de trim, l'atténuation 
de la première fréquence image peut être améliorée de -17 dB à environ- 30 dB. 

La figure suivante présente la réjection de la fréquence image dans le meilleur des cas: on 
affiche le signal désiré et son signal image, ayant une fréquence antenne de 81.928 MHz et la 
même amplitude que le signal désiré. 
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Le signal présent au point D passe ensuite par le filtre passe-bande de sélection du canal 
désiré et par le VGA2. Compte tenue du décalage en fréquence de ce filtre passe-bande, la 
fréquence centrale du filtre la plus haute possible à obtenir est 945 kHz. Pour que le signal 
antenne, cette fois-ci modulé FM, se situe à l'intérieur de la bande passante du filtre, nous 
avons légèrement décalé le signal antenne. 

Pour les figures suivantes, la fréquence RF appliquée à l'entrée de la puce est fe = 82.282 
MHz. Les caractéristiques d'amplitude sont les mêmes. Ce signal est aussi modulé en 
fréquence avec fm = 1 kHz et Llf = 3 7.5 kHz. 

Le spectre du signal ainsi modulé en fréquence, ramené à la 2e Fréquence Intermédiaire et 
après passage par le filtre passe-bande et le VGA2 est présenté dans la figure suivante. 

o MKR 939 250.000 Hz 
MAG -24.3917 dSm 
M.;G ·---------.----r-...--1 

1 • ! ! 1 ! 
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A cause de la non-conformité par rapport aux spécifications du filtre passe-bande et du bruit 
assez important ramené dans la chaîne par les deux oscillateurs locaux, le signal à l'entrée du 
discriminateur se retrouve relativement bruité. Néanmoins, à la sortie MPX de la puce on peut 
observer le signal présenté dans les deux figures suivantes: 

Tek l!llmJ 1 OOI<S/s 

tlill 200mV ._ 

11606 Acqs 
lf-----T--j------------1 

C3 Mean 
1.4876 v 

. 1.0~~I~Hz 
Low signal 
amplitude 

1-+++t-H-++-1-++-~.........,1-t++-H-++-H-!-r+++l C3 Ampl 
216mV 

- m 10Dec1997 
19:15:56 

figure 4.4.36 Sortie MPX (chaîne complète); 
VDD =3.1Vet PLLJ avec filtre interne 

La sortie MPX a les caractéristiques suivantes: 
• Amplitude= 210 mV; 

8: CHi ?wr Sr,..:'c X;:G Hz: Yr:2.Ste2< dB 
10 

dBrnrm• 
~+-~-r-+~~+-+--r-+~ 

dB Mac 
10 

id;~sr--11+--+-t-t--+--+--+-t-t-----1 

j 

dB;.~~ THO: .4100 % 
10Hz AVG: 20 12.81KHz 

figure 4.4.3 7 Spectre de la sortie MPX 
(chaîne complète); VDD =3.1Vet 

PLLJ avec filtre interne 

• Offset = 1.48 V (la porteuse en entrée du discriminateur ne se trouve pas au milieu de la 
courbe en S); 

• THD = 2.41% (sur 10 harmoniques). 

Sur la figure 4.4.37 on observe qu'un spectre parasite est superposé au spectre de raies du 
signal utile et ses harmoniques. Ce spectre parasite est l'image du bruit de phase du premier 
Oscillateur Local. En effet, on observant la figure 4.4.6, on conclut que le bruit de phase du 
1er OL peut être assimilé à une modulation de fréquence superposée au signal utile; la 
fréquence centrale de ce signal parasite FM est égale à la fréquence du 1er OL. Le signal 
sortant du 1er OL peut être décrit par l'équation suivante: 

(4.4.8) 

avec: 

Aou, roou = l'amplitude et la pulsation du 1er OL; 
Aparasite. <l>},ruit(t) = l'amplitude et la pulsation du signal de bruit. Le spectre de ce signal FM 
parasite est représenté à la figure 4.4.6 (tout sauf la raie centrale de la porteuse). Il s'agit ici 
d'un signal modulant en fréquence la porteuse roou. 

Au niveau de la première paire de mélangeurs du récepteur, le signal donné dans l'équation 
précédente est multiplié avec le signal radio-fréquence incident. Il en résulte une somme de 
deux signaux modulés FM, dont l'un est modulé deux fois, une fois avec le signal utile et une 
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autre fois avec le signal de bruit indiqué ci-dessus. Après passage par le discriminateur de 
fréquence, tous les signaux modulants la fréquence de la porteuse sont démodulés, et donc le 
signal parasite aussi. 

Un autre cas de figure qui peut être présenté dans ce contexte est celui où on emploi un autre 
filtre de boucle pour la 1ère PLL. Il s'agit du cas présenté à la figure 4.4.5: un filtre de boucle 
externe est utilisé pour PLL1 (1 pF). On observe que la forme du bruit de phase du premier 
Oscillateur Local change, donc le bruit superposé au signal utile sur MPX va changer aussi. 

Les deux figures suivantes illustrent ce cas. Le signal antenne a les caractéristiques suivantes: 
• Fréquence RF porteuse: fe = 97.67 MHz (correspond à peu près au centre de la plage 

d'accord du premier Oscillateur Local); 
• Amplitude porteuse: Agéné = 500 f..l Vemf; 
• Signal modulant: frn = 1 kHz et .ôf = 37.5 kHz. 
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figure 4.4.38 Sortie MPX (chaîne complète); 
VDD =3.1Vet PLLJ avec filtre externe 

La sortie MPX a les caractéristiques suivantes: 
• Amplitude= 216 mV; 
• Offset= 1.47 V; 
• THD = 1.55% (sur 10 harmoniques). 
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figure 4.4.39 Spectre de la sortie MPX 
(chaîne complète); VDD =3.JV et 

PLLJ avec filtre externe 

On remarque donc la différence au niveau du spectre du signal sur la sortie MPX. En utilisant 
un filtre de boucle différent pour la PLL1, le bruit de phase résultant sur le 1er OL est 
différent. Dans ce deuxième cas de figure présenté, en démodulant le spectre parasite de bruit 
nous obtenons un palier qui est assez bas pour permettre d'améliorer le taux de distorsion 
harmonique du signal utile sur MPX. 
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En conclusion, le bruit de phase des Oscillateurs Locaux dans le Récepteur FM se retrouve 
démodulé en sortie du discriminateur de fréquence. Le spectre du bruit discriminé se 
superpose au signal utile à démoduler en détériorant ainsi la qualité du signal à récupérer sur 
la sortie MPX. 

La présence de ce bruit sur la sortie multiplex du récepteur FM rend difficile, sinon infaisable, 
l'observation de signaux de bande de base avec une faible amplitude. Ceci est le cas des 
signaux de type RDS, qui, en plus, se situent vers la fin de la bande audio, à l'endroit où le 
bruit induit par les Oscillateurs Locaux est le plus fort. La figure suivante montre ce 
phénomène. 

OHz AVG: 20 102.4kHz 

figure 4.4.40 Spectre sur la sortie MPX du bruit induit par le rr OL 
(PLLJ avec filtre interne et externe) 

Quant aux composantes parasites autour de FI2 et du double de cette Fréquence Intermédiaire, 
la figure suivante présente le spectre de la sortie MPX pour des fréquences allant jusqu'à 2.5 
MHz. Ces signaux ont des amplitudes égales à -60 d.Bc et -71 d.Bc respectivement. 
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figure 4.4.41 Spectre des signaux parasites sur la sortie MPX 
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4.5 Conclusions sur la réalisation du Récepteur FM à mélange complexe de fréquences 

Ce chapitre a présenté une variante d'intégration complète sur Silicium d'un Récepteur FM. 
Le circuit ne nécessite comme composantes externes qu'une antenne accordée sur la bande 
commerciale FM et un quartz à 38kHz. Le circuit fonctionne avec une tension d'alimentation 
pouvant descendre jusqu'à 2.2 V et consomme seulement 10 mA en mode de fonctionnement 
normal. Ces caractéristiques, alliées à une taille raisonnable de la puce permettent l'utilisation 
du circuit pour des produits portables de télécommunications du type "pagers". 

La faisabilité bloc par bloc de chaque cellule composant le récepteur a été démontrée de 
manière théorique et vérifiée de point de vue expérimental. Chaque partie du circuit est 
fonctionnelle à 100%, mais seulement une partie des blocs remplissent entièrement le cahier 
des charges leur étant imposé. Le premier Oscillateur Local ne remplit pas ses contraintes en 
ce qui concerne le bruit de phase sur la boucle. Ceci est du en bonne partie au bruit de phase 
assez important généré par le VCO employé dans la boucle. Une reprise de la conception de 
ce bloc est essentielle pour diminuer l'apport de bruit dans la chaîne de transmission du signal. 
Cependant, le principe d'implémentation de cette PLL à rang de division variable a été bien 
validé. 

Un autre problème dans le circuit concerne le filtre passe-bande de sélection du canal désiré. 
Du à un problème de principe resté caché lors de la conception de ce bloc (boucles de selfs), 
le filtre perd une bonne partie de ses qualités en bande coupée. De plus, des problèmes 
d'implémentation topologique (capacités parasites) induisent un décalage vers le bas de la 
fréquence centrale du filtre. Des corrections (connues) sont à apporter à ce bloc. Tous ces 
aspects conduisent à un fonctionnement non satisfaisant du filtre passe-bande: il ne remplit 
pas complètement sa fonction de réjection et en plus il introduit quelque peu de distorsion 
dans la bande passante. 

La faisabilité du circuit dans son ensemble a été aussi démontrée de façon théorique et 
implémentée en pratique. Le choix astucieux du jeu des fréquences intermédiaires permet 
d'intégrer sur Silicium des éléments assez "délicats" dans ce genre de structures, tels que les 
filtres de sélection de canal. De même, le choix d'une dernière fréquence intermédiaire assez 
basse permet l'obtention d'un discriminateur FM intégré de bonne qualité et qui présente une 
faible consommation. Le circuit remplit ses fonctions de Récepteur FM: quand un signal 
radio-fréquence modulé en fréquence, provenant d'un émetteur radio de la bande FM 
commerciale, est capté sur son entrée antenne, on peut observer à la sortie MPX du circuit le 
signal modulant de bande de base initial: en l'occurrence entendre l'émission transmise. Le 
signal ne respecte pas les contraintes de bruit et de distorsion lui étant imposées initialement, 
mais ceci est du aux problèmes cités auparavant. 

La partie innovante du circuit est la réjection de la fréquence image utilisant le principe du 
mélange complexe des fréquences. Ce principe, faisable du point de vue théorique, a été 
validé du point de vue expérimental: une atténuation d'au moins 30 dB pour la première 
fréquence image est obtenue en sommant les deux voies 1 et Q de transmission du signal. Cet 
aspect est très important pour un circuit destiné à des applications de télécommunications 
portables: cette structure permet d'éviter l'implémentation du circuit sous la forme classique 
de récepteur à double hétérodyne, qui, lui, a besoin d'un certain nombre de composantes 
externes. L'absence d'éléments externes à la puce, tels que filtres à ondes acoustiques de 
surface ou blocs LC variables d'accord en fréquence sont un réel progrès dans la quête 
permanente de miniaturisation des circuits complets. 
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Conclusion générale 

Le but de ce travail de thèse a été de réaliser un récepteur FM complètement intégré, adapté à 
la réception RDS et avec des contraintes de faible tension d'alimentation (2.2 V) et faible 
consommation(< 15 mA). 

Pour atteindre ce but, une première solution retenue a été celle du récepteur à double 
hétérodyne. Le point clé dans la réalisation de ce type de circuit est l'intégration de la partie 
fonctionnant en haute fréquence, et plus précisément le premier filtre de réjection d'image. 

Une première partie de mes travaux de recherche a porté sur la réalisation de ce filtre haute 
fréquence, réalisé sous une forme de filtre continu Gm-C. La fonction de transfert de passe
haut avec notch est obtenue en cascadant trois section biquadratiques identiques. Les 
transconductances réalisant les intégrateurs du filtre sont construites sur la base de paires 
différentielles bipolaires dégénérées avec des transistors MOS en régime triode. Le réglage en 
fréquence des intégrateurs est obtenu en agissant sur la valeur de ces transistors MOS qui ont 
le rôle de résistance de dégénérescence. Une solution innovante est aussi employée pour la 
régulation du mode commun dans le filtre: des structures passe-haut de type LC réalisent le 
couplage entre les différents étages. Les inductances sont réalisées sous la forme de gyrateurs 
chargés avec une capacité. 

Du point de vue implantation layout, une étude très approfondie a été menée pour trouver la 
meilleure topologie adaptée à un filtre haute-fréquence. Une bonne partie de cet effort a été 
mise sur le choix de la structure des capacités d'intégration. 

Le filtre a été implémenté sur Silicium et la structure des intégrateurs est fonctionnelle après 
la première itération. Des problèmes de pertes de phase autour de la fréquence de travail des 
intégrateurs du filtre ont imposé une deuxième itération, pour tenter d'améliorer les 
performances du filtre. Dans cette deuxième version, un malencontreux problème d'oscillation 
sur la puce empêche toute observation des résultats et donc la validation définitive de la 
structure. Ce problème d'oscillation a été identifié et une possible solution est envisageable. 

Le type de filtre haute fréquence présenté dans ce mémoire se situe quelque peu à la limite de 
faisabilité avec les technologies actuelles sur Silicium. Cependant, les dernières tendances de 
la micro-électronique analogique montrent un fort développement de nouveaux composants 
réalisables sous forme intégrée, notamment des inductances. Jusqu'à présent, des selfs avec 
des facteurs de qualité satisfaisants ont été obtenues seulement pour des fréquences 
supérieures à 200 MHz. Dès que la fréquence de travail de ces inductances intégrées sera 
diminuée, la réalisation de filtres haute-fréquence proposée dans cette thèse pourra reprendre. 
La structure de base des transconductances formant le filtre peut facilement être adaptée à une 
réalisation comprenant des selfs intégrées; ce changement apportera au filtre une diminution 
de la consommation et une meilleure stabilité de la structure. 

Pour poursuivre l'objectif de cette thèse, une deuxième solution d'intégration du récepteur FM 
a été choisie: celle du récepteur à mélange complexe de fréquences. L'avantage de cette 
solution est le peu de traitement appliqué sur le signal en haute-fréquence. Cette structure a 
été entièrement intégrée sur Silicium, depuis l'entrée adaptée antenne jusqu'à la sortie 
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multiplex du discriminateur de fréquences. Les seuls éléments externes nécessaires au 
fonctionnement de la puce sont une antenne accordée sur la bande de réception FM 
commerciale et un quartz à 38kHz. La puce a été réalisée de manière pratique et fonctionne 
avec des tensions jusqu'à 2.5 V en consommant 10 mA. Le circuit est fonctionnel à 100%, 
mais ne remplit pas complètement une partie des contraintes lui étant imposées initialement. 

Le récepteur à mélange complexe de fréquences est aussi un circuit double hétérodyne. Ce 
circuit se distingue premièrement par le choix atypique des Fréquences Intermédiaires. Le 
signal radio-fréquence est d'abord translaté vers une première Fréquence Intermédiaire basse 
(152 kHz) par le biais du mélange avec deux signaux en quadrature issus d'un premier 
Oscillateur Local. La voie de transmission du signal sera ainsi dédoublée à la 1ère FI. Après le 
passage par la première paire de mélangeurs, le signal sur les deux voies en quadrature est 
filtré pour éliminer la deuxième fréquence image. 

Le signal est ensuite passé par une deuxième paire de mélangeurs, qui le ramène vers la 
deuxième Fréquence Intermédiaire (988 kHz) et les deux voies 1 et Q sont recombinées. La 
sommation des deux voies 1 et Q assure la réjection de la première fréquence image du 
système et permet ainsi l'élimination du filtrage haute-fréquence. Un système de réglage du 
gain et du déphasage entre les deux voies 1 et Q est prévu au niveau des deux filtres passe-bas 
de la 1ère FI. Une atténuation minimale de 30 dB pour la première fréquence image a pu être 
obtenue avec cette structure. 

A la 2e FI, le signal passe par un filtre passe-bande très raide de sélection du canal désiré et 
ensuite est discriminé. La puce est munie d'un système de contrôle automatique du gain. De 
plus, une programmation numérique permet de sélectionner la fréquence d'accord désirée dans 
la bande FM commerciale. 

Dans ce mémoire, la faisabilité d'un récepteur RF utilisant le principe de la structure à 
mélange complexe de fréquences a été prouvée pour un circuit adapté à la réception de 
signaux FM dans la bande autour de 100 MHz. Très récemment, ce même principe est utilisé 
pour la réception de signaux selon les standards GSM, qui fonctionnent autour de 800 MHz. 

Nous pouvons conclure que l'obtention de récepteurs FM complètement intégrés dans des 
technologies Silicium est faisable. Ces circuits fonctionnent avec un nombre minimal de 
composantes externes et ils sont adaptés à la réception de signaux numériques émis selon la 
normeRDS. 
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ANNEXES 



ANNEXE A.2.6.1. 
Analyse mathématique du récepteur à mélange complexe de fréquences 

Le comportement du récepteur FM à mélange complexe de fréquences peut être décrit par le 
bloc d'équations suivant~s. 

Dans cette annexe, les symboles suivants sont utilisés: 
roc= 2.1t.fc =la fréquence angulaire (pulsation) de la porteuse; 
IF 1 = la première fréquence intermédiaire; 
IF 2 = la deuxième fréquence intermédiaire; 
<t>(t) =le signal modulant de bande de base (audio+ RDS); 
A = l'amplitude du signal d'entrée RF; 
B = l'amplitude du signal issu du premier OL; 
C =l'amplitude du signal issu du deuxième OL. 

Les noms des signaux sont ceux indiqués dans la figure 2.6.2. 

Soit un signal modulé FM : 

VRF =A· co~ mc· t + <t>(t)) 

Les deux Oscillateurs Locaux peuvent être décrits par : 

Vzoi = B ·C0~2 ·tr·(Jc- JFI)·t) 

VzotQ=B·srn(2·tr·(Jc- JFI)·t) 

Vzo2 = C·co~2 · tr·(JFI + JF2)·t) 
VzozQ= C · sin(2 · tr·(JFI + JF2)·t) 

(A.2.6.1) 

(A.2.6.2.1) 

(A.2.6.2.2) 

(A.2.6.3.1) 

(A.2.6.3.2) 

Les signaux issus du premier bloc de mélangeurs seront le produit des termes (A.l) et (A.2): 

Vt =vRF·v101 = A~B { co~2·tr·JF1 ·t+<I>{t))+co~2·tr·(2·fc-JF}t+<I>(t))) (A.2.6.4.1) 

Vtg=VRF"VzoiQ= A~B .( -sin(2·tr·JF1·t+<IJ{t))+sm(2·tr·(2·Jc-JF1)·t+<I>{t))) (A.2.6.4.2) 

Les termes haute-fréquence de ces deux dernières expressions sont passés par des filtres 
passe-bas, donc ils sont éliminés. Par la suite, ils ne seront plus pris en considération dans les 
calculs. 

v
2 
=v11 ·v~oz =A·:· C ·(~2·tr· JF2 ·t -<I>(t))+cos(2· tr·(2.JF, + JF2) ·t +~t))) (A.2.6.5.1) 

VzQ=v1JU·v~ozQ= A·:· C·(-cœ(_2·tr·~ ·t-<t(t))+cos(2·tr·(2JF, + ~)·t+ct'(t))) (A.2.6.5.2) 

et donc: 
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(A.2.6.6) 

La structure entière du radio-récepteur peut être étudiée à l'aide de descriptions MATLAB. 

Ce type de récepteur à mélange complexe de fréquences présente plusieurs fréquences image. 

- Associée au premier Oscillateur Local :::::} f iml = f c - 2 · IF 1 (A.2.6.7) 

La contribution de ce signal est éliminée par l'opérateur différence. Cependant, après le 
second mélange de fréquences, un autre signal parasite est généré, à la fréquence IF2 + 2'1F1• 

Le filtre passe-bande de sélection du canal atténue par la suite ce signal. 

- Associée au second Oscillateur Local :::::} f im2 = f c + 2 · IF2 (A.2.6.8) 

et aussi 

(A.2.6.9) 

La contribution de ces signaux est fortement atténuée par les filtres passe-bas. Le terme 
présenté dans (A.2.6.9) peut être également considéré comme fréquence image pour le 
premier Oscillateur Local. Après être atténuée par les filtres passe-bas, sa contribution est 
éliminée par l'opérateur différence. 

Autres deux termes fréquenciels sont dangereux pour le système de réception. En effet, après 
passage par les deux mélangeurs, la contribution de ces termes donne des raies spectrales très 
proches du signal utile; de plus, ces signaux peuvent avoir des amplitudes assez importantes. 
Dû au proche voisinage avec le signal utile, ces signaux peuvent être nommés fréquences 
image secondaires. 

:::::} fim_secl= f c + 2 ·IF 2-2 ·IF] (A.2.6.10) 

Après le deuxième bloc de mélangeurs, ce terme parasite apporte une contribution à la 
fréquence IF2 - 2·IF1• Cette contribution sera en partie éliminée par le filtre passe-bande de 
sélection du canal. 

:::::} fim_secz= f c + 2 · IF2 + 2 ·IF! (A.2.6.11) 

Cette fréquence parasite a le même style de contribution que la précédente. Après le deuxième 
bloc de mélangeurs, le terme parasite se situe à IF2 + 2'lF1• 
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ANNEXE A.2.6.2 
Résultats des simulations MA TLAB pour le récepteur FM à mélange 

complexe de fréquences 

Cette partie présente différentes courbes obtenues avec des simulations MATLAB, illustrant 
le comportement du récepteur FM à mélange complexe de fréquences, sous les conditions 
suivantes: 

A. Un signal désiré FM seul; 
B. Un signal désiré FM + un signal parasite correspondant à la première fréquence image ~ml 
=fe- 2·FI1; 

C. Un signal désiré FM + un signal parasite correspondant à la seconde fréquence image ~ml = 
fe+ 2·FI2• 

Le système est décrit sous une forme de temps discret. La fréquence d'échantillonnage du 
système est Fs = 512MHz et donc l'incrément de temps (le pas de temps) est L\t = 1 1 Fs = 
1.95ns. Les simulations sont réalisées sur 131072 périodes. 

Le circuit est modélisé comme suit: 

• l'amplificateur à faible bruit (LN A) n'est pas décrit; 
• les mélangeurs sont des simples opérateurs de multiplication; 
• les filtres sont décrits dans le domaine Z; 
• un discriminateur à quadrature est utilisé pour cette modélisation. 

Le choix du type de discriminateur est un compromis entre la vitesse de calcul et la précision 
obtenue. Le discriminateur à quadrature permet un temps UCP de calcul réduit, mais en 
contrepartie présente un degré limité de précision. Le pas de calcul en fréquence (ou alors la 
précision fréquencielle) est donné par le rapport entre la valeur de la fréquence 
d'échantillonnage et le nombre de points de calcul. 

L\f = F s = 512e6 = 3.9kHz 
N 131072 

Pour une meilleure précision du rapport signal à bruit à la sortie MPX du récepteur, un 
discriminateur à comptage peut être utilisé. Dans ce cas, le temps de calcul est multiplié par 
au moins un facteur 100, par rapport au temps de calcul nécessaire pour un discriminateur à 
quadrature ( c. à. d. passer de quelques minutes à quelques heures de temps ce calcul UCP). 
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A. Le signal désiré FM seul 

Le signal d'entrée a les caractéristiques suivantes: 

V rf (t) =A· co~ mc· t + <l>(t)) -> un signal modulé FM 

Caractéristiques de la porteuse: 
F c = 1 OOMHz (Rem. Le théorème d'échantillonnage de Shannon est respecté). 
Ac = 1 (amplitude unitaire). 

Caractéristiques du signal modulant: 
- un seul signal sinusoïdal avec: 

fm=20kHz; 
ilf= 75kHz. 

i..-a 
i-•oo ······· 
l-t2CI . ····· 

Figure A.I. Le spectre du signal d'entrée 

Figure A.2. Le spectre du signal avant et 
après le filtrage passe-bas. 
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Figure A.3. Le spectre du signal avant et 
après le filtre passe-bande à F/2 

[ 
j •aa ······ 
.i 

Figure A.4. Le spectre de la sortie MPX 



B. Le signal désiré FM + un signal parasite correspondant à la première fréquence image 
hmz = fc - 2" Flz 

Le signal d'entrée a les caractéristiques suivantes: 

V rf (t) =A· co~ mc· t + <I>(t)) +A par · cos(aJ par · t + <1> par (t)) 

signaux modulés FM 

-> une somme de 

Caractéristique du signal désiré: 
• Caractéristiques de la porteuse: 

Fe= lOOMHz 
~ = 1 (amplitude unitaire). 

• Caractéristiques du signal modulant: 
- un seul signal sinusoïdal avec: 
±:n =20kHz; 
~f= 75kHz. 

Figure B.l. Le spectre du signal désiré + 
le signal parasite 

Figure B.2. Le spectre du signal avant et 
après filtrage passe-bas 
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Caractéristique du signal parasite: 
• Caractéristiques de la porteuse: 

Fpar =Fe- 2·FI1 = 99.7MHz 
A,ar= ~ + 30dB = 31.6 

• Caractéristiques du signal modulant: 
- un seul signal sinusoïdal avec: 
±:n_par = 1kHz; 
~f par= 32kHz. 

Figure B.3. Le spectre du signal avant et 
après le filtre passe-bande à F/2 

Figure B.4. Le spectre de la sortie MPX 



C. Le signal désiré FM + un signal parasite correspondant à la seconde fréquence image 
hm2 = fc + 2" FI2 

Le signal d'entrée a les caractéristiques suivantes: 

Vrf (t) =A· co~ a>c · t + <I>(t)) +A par· cos(aJ par · t + <1> par (t)) 

signaux modulés FM 

-> une somme de 

Caractéristique du signal désiré: 
• Caractéristiques de la porteuse: 

Fe= lOOMHz 
~ = 1 (amplitude unitaire). 

• Caractéristiques du signal modulant: 
- un seul signal sinusoïdal avec: 
fm=20kHz; 
L1f= 75kHz. 

Figure C.J. Le spectre du signal désiré+ 
laT fréquence image F imllge2 

Figure C.2. Le spectre du signal avant et 
après filtrage passe-bas 
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Caractéristique du signal parasite: 
• Caractéristiques de la porteuse: 

Fpar =Fe+ 2·FI2 = 101.99MHz 
~ar=~+ 70dB = 3.16e3 

• Caractéristiques du signal modulant: 
- un seul signal sinusoïdal avec: 
t:n_par = 1kHz; 
L1f par= 32kHz. 

Figure C.3. Le spectre du signal avant et 
après le filtre passe-bande à FI2 

Figure C.4. Le spectre de la sortie MPX 



ANNEXE A.3.4.4 
Choix des dimensions pour les transconductances du filtre HF 

de réjection d'image (1ère version) 

Dimensionnement pour G m23 

Il s'agit de l'intégrateur qui a une fréquence de coupure de 100 MHz, étant chargé sous 1 pF. 
La valeur de la transconductance équivalente est donc: 

Gm23 = 2 ·1C • Cïnt · IOOMHz = 628.3,uA 1 V (A.3.4.1) 

En tenant compte de (3.4.20), (3.4.29) et de (A.3.4.1), on obtient la valeur de la 
transconductance de chaque transistor bipolaire de la paire différentielle: 

gm = 3.76mA 1 V (A.3.4.2) 

Sachant que, pour un transistor bipolaire, le courant de collecteur est donné par: 

(A.3.4.3) 

on obtient que la valeur du courant de collecteur des transistors bipolaires de la paire 
différentielle est: 

(A.3.4.4) 

La valeur du courant de commande est donc: 

/commande = 10 ,uA (A.3.4.5) 

A partir des équations (3.4.29) et (A.3.4.2), on obtient également la valeur de chaque 
« résistance » de dégénérescence parallèle: 

r=5.3kQ ::::> gds,Mres =188.7,uA/V (A.3.4.6) 

Toutes les valeurs données dans les expressions (A.3.4.2) à (A.3.4.6) sont évidemment des 
valeurs théoriques. Le tableau présenté dans ce qui suit indique les valeurs réelles des 
différents transistors du noyau de la transconductance Gm23 • La figure A.3.4.1 rappelle le 
schéma transistor. 
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v 

Vin+ Vin-

iii 
::II.I 

gnd! 

figure A.3.4.1 Le schéma transistor du noyau des transconductances 

Transistor Taille Caractéristiques 
Bipolaire paire diff: Q,, Q2 m=1 le= 96 J.tA 

gm = 3.46 mAfV 
f;= 6.75 GHz 

NMOS «résistance»: ~1 , ~52 6.41 1.4 gds = 163.3 J.tAN 
m=2 V GS - V T = 164 ffi V 

NMOS « diode »: Md,, Md2 41 1.4 In= 8 J.tA 
m=2 V GS - V T = 164 ffi V 

t;= 826 MHz 
NMOS polar: ~11 , ~012 17615 In= 105 J.tA 

m=2 

PMOS polar: Mcomml• Mcomm2 30/3 In= 8 J.tA 
m=2 

table A.3.4.1 Les caractéristiques des transistors formant le cœur de la trans conductance 

Gm23 

Les valeurs présentés dans le tableau ci-dessus indiquent une valeur du produit gm·~ de 5.3, 
valeur qui respecte les calculs de départ. Par contre, la valeur de la transconductance 
équivalente est: Gm = 550 J.tAN; cet écart sera rattrapé en augmentant la valeur du courant de 
polarisation NMOS. 
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Dimensionnement pour G ml 

Il s'agit de l'intégrateur qui a une fréquence de coupure de 50 MHz, étant chargé sous 1 pF. 
La valeur de la transconductance équivalente est donc: 

Gm1 = 2 ·Jr · Cint • SOMHz= 314.15,u4 1 V (A.3.4.7) 

Comme cette transconductance présente une valeur égale à Y2 de celle de la transconductance 
Gm23, son dimensionnement se réalise en divisant par deux les tailles équivalentes des 
transistors et donc des courants. Le tableau suivant présente ces valeurs: 

Transistor Taille Caractéristiques 
Bipolaire paire diff: Q1, Q2 m=l le= 48 J.LA 

gm=l.78mAN 
4=5.3 GHz 

NMOS « résistance »: ~51 , ~s2 6.41 1.4 gds = 81.51 J.LAN 
m=1 V0s- VT= 164mV 

NMOS « diode »: Md1, Md2 411.4 10 = 4 J.LA 
rn= 1 V GS - V T = 164 ffi V 

4=840MHz 

NMOS polar: ~~~· ~o12 17615 10 = 52.5 J.LA 
m=l 

PMOS polar: Mconunl• Mconun2 3013 10 = 4 J.LA 
m=1 

table A.3.4.2 Les caractéristiques des transistors formant le cœur de la 
transconductance Gm1 

Comme il a été mentionné au début du chapitre 3.4.3, la transconductance ~ est 
implémentée comme une somme de deux transconductances Gm1 (0.5). Pour réaliser un bon 
matching entre gm1 (= Gm1), ~ (= 2.Gm1) et &nJ (= Gm23), on observe que la taille des 
transistors MOS ne varie pas simplement du simple au double en changeant la longueur de la 
grille, mais en utilisant un ou deux transistors en parallèle. Ce type d'action facilite également 
le layout du filtre. 

Il est évident que la produit ~·Ru garde exactement la même valeur que pour Gm23• 

Dimensionnement pour G m4 

Il s'agit de l'intégrateur qui a une fréquence de coupure de 20 MHz, étant chargé sous 1 pF. 
La valeur de la transconductance équivalente est donc: 

Gm4 = 2 ·Jr · Cint • 20MHz = 125.66,u4 1 V (A.3.4.8) 
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Comme cette transconductance présente une valeur égale à 1/5 de celle de la transconductance 
Gm23, son dimensionnernent se réalise en divisant par cinq les tailles équivalentes des 
transistors et donc des courants. Le tableau suivant présente ces valeurs: 

Transistor Taille Caractéristiques 
Bipolaire paire diff: Q1, Q2 m=1 le= 19.6 !-LA 

gm = 742.7!-LAN 
~=3.22 GHz 

NMOS « résistance »: ~51, ~sz 6.412 &s = 32.32 !-LAN 
rn= 1 V GS - V T = 100 rn V 

NMOS « diode »: Md1, Md2 6.412 In = 1.65 !-LA 
rn=1 V GS - V T = 100 rn V 

~=250MHz 

NMOS polar: ~~~> ~oi2 72.5 15 In= 21.5 !-LA 
rn=1 

PMOS polar: Mcomml• Mconun2 1313 In = 1.65 !-LA 
m=1 

table A.3.4.3 Les caractéristiques des transistors formant le cœur de la 
transconductance Gm4 

Le produit gm.~ présente dans ce cas une valeur de 5. 7 4, tandis que la valeur de la 
transconductance équivalente de la cellule est 110.15 JJ.A. 

Dimensionnement pour G ms 

Il s'agit de l'intégrateur qui a une fréquence de coupure de 20 MHz, étant chargé sous 1 pF. 
La valeur de la transconductance équivalente est donc: 

G mS = 2 . 1r. cint • 7 .3MHz = 45.86,u.4 1 v (A.3.4.9) 

Comme cette transconductance présente une valeur égale à 1113.7 de celle de la 
transconductance Gm23, son dimensionnernent se réalise en divisant par environ 14 les tailles 
équivalentes des transistors et donc des courants. Le tableau suivant présente ces valeurs: 
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Transistor Taille Caractéristiques 
Bipolaire paire diff: Q1, Q2 m=l le= 7.62 J.tA 

&n = 291.2 J.tAIV 
~= 1.58 GHz 

NMOS « résistance »: ~51 , ~52 6.4/2 gds = 11.96 JlAN 
m=1 V GS - V T = 236 ffi V 

NMOS « diode »: Md1, Md2 6.4/2 10 = 0.53 J.tA 
m=1 Vas- VT =236mV 

~= 92.12MHz 

NMOS polar: ~~~· ~012 72.515 10 = 8.22 J.tA 
m=1 

PMOS polar: Mcomml• Mcomm2 1313 10 = 0.53 J.tA 
m=l 

table A.3.4.4 Les caractéristiques des transistors formant le cœur de la 
transconductance Gm4 

Le produit gm.Rt présente dans ce cas une valeur de 6.08, tandis que la valeur de la 
transconductance équivalente de la cellule est 41.08 J.tA. 

Les faibles valeurs des courants dans ce cas impliquent des performances réduites pour les 
transistors MOS notamment. 
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ANNEXE A.3.4.4.d 
Autres résultats de simulations concerant le filtre HF 

de réjection d'image (1ère version) 

2.Simulations AC concernant les « caractéristiques parasites » des trans conductances 

Le tableau suivant donne, pour les mêmes cas de figure étudiés auparavant, la valeur du 
second pôle et le gain DC pour toutes les transconductances. 

Cas de figure 2nd pôle (GHz) gainDC (dB) 
A.typ 1.047 33.7 
D.wcp 1.1 29.03 
G.wcs 0.955 35 

. . 
Remarque: Les cas de figure mentionnés 1c1 sont ceux décnts dans le tableau 3.4.9 . 

table A.3.4.5 Les caractéristiques parasites des transconductances du filtre 

Ces résultats doivent être comparés avec ceux issus des simulations comportementales (voir 
table 3.4.4). On remarque que le second pôle des structures prend des valeurs dans les limites 
imposées par 1' étude comportementale, alors que la gain DC est légèrement inférieur à celui 
prédit auparavant. 

3.Simulations pour l'intermodulation d'ordre 3 (lM) 

Des simulations transitoires pour établir le taux d'intennodulation d'ordre 3 ont été réalisées 
sur une section biquadratique, dans les trois cas de figure présentés dans le texte principal (A., 
D. et G.). Le signal en entrée est la somme de deux sinusoïdes d'amplitudes égales et de 
fréquences 100 MHz et respectivement 120 MHz. Les termes parasites d'intennodulation 
d'ordre 3 seront situés à 80 et 140 MHz. 

Le tableau suivant donne les résultats obtenus, en prenant une amplitude d'entrée Vin= 67.8 
mVp. 

Cas de figure Atténuation des raies IP3 (mVrms) 
IM3% fond. (dB) 

A.typ 42 573.91 
D.wcp 33 320.6 
G.wcs 40 479.4 

. . 
Remarque: Les cas de figure mentionnés 1c1 sont ceux décnts dans le tableau 3.4.9 . 

table A.3.4.6 Simulations d'intermodulation d'ordre 3 

On observe que la spécification de départ concernant la linéarité est largement respectée, et 
ceci dans tous les cas technologiques. 
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4.Simulations de bruit sur un biquad 

Pour ces simulations, d'autres cas de figures en plus ont été étudiés. Le tableau suivant les 
présente: 

Cas de Technologie Technologie Résistance 
figure MOS bipolaire 
A.typ typ typ = 
B.wcp-35 nFpF lslb -25% 
C.wcp75 nFpF lslb -25% 
D.wcs75 nSpS lslb +25% 
E.wcs-35 nSpS lslb +25% 

' Legende: 
typ = typique; 
wcs = worst case speed = nSpS = NMOS slow, PMOS slow; 
wcp = worst case power= nFpF = NMOS fast, PMOS fast; 
lslb = low speed, low beta. 

Capacité Température Fe 
(oC) (MHz) 

= 27 100 
-10% -35 87 
-10% 75 87 
+10% 75 108 
+10% -35 108 

table A.3.4. 7 Différents cas de simulations pour l'analyse de bruit 

Le facteur de bruit du filtre est calculé avec la formule suivante: 

(A.3.4.10) 

FdB=10·logF 

avec: 

Vn/IB (f) [V2/Hz] =puissance de bruit en sortie dans une bande B autour de la fréquence f; 
4kT * ~ [V2/Hz] =puissance de bruit thermique d'une résistance~ (résistance de la source, 
5000); 
Vn/IB (f) [V2/Hz] =puissance de bruit équivalent ramené a l'entrée dans une bande B autour 
de la fréquence f; 
IA}I = module du gain en puissance du circuit. 
Nota: 4kT = 16.567e-21; 4kT * Rs = 8.2835e-18. 

Le facteur de bruit de la partie front-end du Récepteur FM est calculé avec la formule 
suivante: 

F -1 
F = F + 3. biquad 
firont end LNA G 

- LNA 
(A.3.4.11) 

avec: 
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Ffront_end = le facteur de bruit du front-end du circuit (c.à.d. LNA + filtre de réjection de la 
première fréquence image); 
FLNA = facteur de bruit du LNA; 
GLNA = gain en puissance du LNA; 
Fbiquad =facteur de bruit d'une section biquadratique. 

Nous avons supposé que chaque section biquadratique présente un gain unitaire dans une 
bande de 200kHz autour de la fréquence de mesure Fe. Le tableau suivant indique la valeur 
du facteur de bruit du front-end du Récepteur FM, en tenant compte du facteur de bruit du 
LNA et de celui du filtre de réjection d'image. 

Cas de Facteur de bruit Facteur de bruit Facteur de bruit du 
figure duLNA(dB) d'un biquad (dB) front-end (dB) 
A. 2.12 28.3 13.39 
B. 2.14 28.49 13.58 
c. 2.89 26.08 11.49 
D. 1.15 31.98 16.87 
E. 0.97 30.04 15 

. . , . 
Remarque: Les cas de figure mentionnes ICI sont ceux decnts dans le tableau A.3.4.7. 

table A.3.4.8 Résultats des simulations de bruit 

La première remarque concernant les tableau A.3.4.8 est immédiate: la spécification du circuit 
concernant le facteur de bruit est loin d'être tenue. Une possible solution pour palier à ce 
défaut est d'introduire dans la structure du Récepteur FM un étage intermédiaire de gain entre 
le LNA et le filtre. Le gain de cet étage serait commandé par une tension issue de l' AGC 
(structure VGA) et permettrait donc l'obtention d'un fort gain avant l'entrée du filtre. De 
point de vue dynamique à l'entrée du filtre, ceci ne poserait aucun problème, car comme 
présenté auparavant le filtre présente une bonne plage de linéarité. 
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ANNEXE A.3.4.4.e 
Résultats de mesures pour le filtre HF de réjection d'image (1ère version) 
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figure 3.4.19 Résultat des mesures pour Gm23 (1): module et phase 
IPILOT=42 pA, I_PTAT=I2.5 pA, Vdd=2.2 V, aucun bitdetrim 
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figure 3.4.20 Résultat des mesures pour Gm1 (0.5): module et phase 
IPILOT=53.6 pA, I_PTAT=12.5 pA, Vdd=3.5 V, aucun bitdetrim 
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figure 3.4.21 Résultat des mesures pour Gm4 (0.2): module et phase 
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figure 3.4.21 Résultat des mesures pour Gms (0.07): module et phase 
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ANNEXE A.mesl 
Le set-op de mesure pour le filtre HF de réjection d'image (1ère version) 

Cette puce comprend les éléments suivants: 
• éléments de base: 

• leLNA; 
• une section biquadratique du filtre, précédée par la cellule d'attaque; 
• le filtre de réjection d'image complet (les trois étages), avec la cellule d'attaque; 
• les blocs de transconductances "trans2" et "trans3", chargés chacun par une paire de 

capacités d'intégration; 
• éléments auxiliaires: 

• un bloc de "batteries" de sources de courant; 
• une petite partie logique nécessaire à la gestion des 107 bits de trim utilisés. 

Tous les éléments de base sont indépendants et ont des entrées séparées. Ils sont interfacés au 
monde extérieur par des buffers haute-fréquence qui réalisent la transformation single-ended 
-+ différentiel et l'inverse et ils sont adaptés (en entrée ou en sortie) sur 50 Q. Nous pouvons 
ainsi mesurer le comportement de chaque intégrateur (module et phase) en fonction des 
stimuli externes appliqués et ensuite analyser le comportement du filtre (une section ou alors 
les trois sections ensemble). Une voie de référence a été évidement prévue pour la calibration 
des mesures. 

Les courants de polarisation pour les transconductances sont générés comme suit: 
• Les courants NMOS sont générés sur la puce par une source de courant PTAT. La valeur 

de ce courant peut être variée entre 7.5 et 12.5 f-LA en agissant sur trois bits de trim. La 
valeur nominale est de 10 f-LA. Elle est recopiée dans tous les blocs de transconductances, 
les miroirs de recopie ayant un facteur X10. 

• Les courants PMOS sont issus d'un courant !PILOT généré à l'extérieur de la puce. Des 
"batteries" de miroirs de courant permettent, sur la puce, une recopie du courant, avec une 
possibilité de trim sur trois bits pour chaque courant. 

Elaboration de la carte de test 

Les puces sont montées sur la surface de la carte de test, selon la technique "Chip On Board". 
Le support de la carte de test est en Epoxy et les pistes sont en cuivre. La face arrière de la 
carte est métallisée. Les connecteurs sont des prises SMA soudées sur la face arrière de la 
carte. Des capacités SMA sont soudées sur la carte à la proximité de l'emplacement de la 
puce, ayant un rôle de découplage pour les différentes tensions statiques. 
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ANNEXE A.3.5.5 
Résultats des simulations concernant les transconductances 

du filtre à réjection d'image (2e version) 

Les simulations tiennent compte des remarques effectuées au chapitre 3.5 .5 du texte 
principal: 

• VDD = 3.3 v; 
• I_BIAS =50 ~A. 

Les simulations ont pour but de valider le comportement en fréquence de l'intégrateur réalisé 
à partir d'une transconductance de type Gm. 

1. variations sur 1 PILOT 

Conditions de simulation : 
• conditions typique, 25 oc 
• I_MPHI =50 ~A 
• Capacité d'intégration totale= 1 pF 

On repère la fréquence à laquelle le module du gain de l'intégrateur vaut 14 dB, et, à cette 
fréquence-là, on note la valeur de la phase. Le tableau suivant présente les résultats des 
simulations : 

!_PILOT (~A) Fréquence (MHz) Phase (deg) 
@G= 14dB 

15 86.5 -84.3 
20 95.54 -86.8 
25 103 -88.8 
30 109.1 -90.3 
35 114.1 -91.6 
40 118.5 -92.6 
45 123 -93.7 

table A.3.5.1 Simulations sur Gm; I_MPHlflXe, I_PILOTvariable, Cint = 1 pF 

Conclusions: L'intégrateur peut être accordé en fréquence en faisant varier le courant 
1 _PILOT. Cependant, en balayant toute la gamme de fréquence nécessaire, la phase de 
l'intégrateur varie de 10 degrés, dans le cas typique. Un ajustement du facteur de qualité des 
intégrateurs s'impose. La figure suivante représente la possibilité de tuning en fréquence. La 
courbe présente, dans sa zone linéaire (I_PILOT > 25 ~A), une pente de 0.988 MHz/~A. 
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figure A.3.5.1 Tuning en fréquence des intégrateurs 
(/_PILOT varie, I_MPHJ.fixe) 

2. variations sur 1 MPHI 

Conditions de simulation : 
• conditions typique, 25 oc 
• I _PILOT = 20 J.LA 
• Capacité d'intégration totale= 1 pF 

50 

On repère la fréquence à laquelle le module du gain de l'intégrateur vaut 14 dB, et, à cette 
fréquence-là, on note la valeur de la phase. Le tableau suivant présente les résultats des 
simulations : 

I_MPHI (J.LA) Fréquence (MHz) Phase (deg) 
@G= 14dB 

15 75.67 -98.5 
20 81.72 -95.9 
25 85.81 -93.3 
30 88.94 -91.8 
35 91.22 -90.3 
40 92.99 -88.8 

table A.3.5.2 Simulations sur Gm; /_PILOT fixe, I_MPHI variable, Cint = 1 pF 

Conclusions : L'opération de réglage du facteur de qualité des intégrateurs fonctionne 
correctement. Le besoin en plage de variation de I _ MPHI peut être obtenu sans problèmes. La 
figure suivante présente la courbe de variation de la phase avec le courant I _ MPHI. Cette 
variation a une pente de 0.3 deg /J.LA, dans sa zone linéaire (I_MPHI > 25 J.LA). 
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figure A.3.5.2 Réglage du facteur de qualité des intégrateurs 
(/_PILOT fiXe, I_MPHI varie) 

3. variations sur la capacité d'intégration 

Conditions de simulation : 
• conditions typique, 25 oc 
• I_MPID =50 )lA 
• I_PILOT = 22.5 )lA 

Dans le cadre de ces simulations, la polarisation de la transconductance est fixe et on fait 
varier la capacité d'intégration. La valeur de la capacité d'intégration donnée dans le tableau 
suivant correspond à la capacité physique connectée aux nœuds d'intégration. Pour avoir la 
valeur de la capacité totale, il faut rajouter la valeur de la capacité parasite sur ces nœuds 
d'intégration (560 tF). 

Transcon Capacité Capacité totale Gain(dB)@ Phase (deg) 
ductance physique (pf) d'intégration (pF) lOO MHz @ 100MHz 

Gm 0.44 1 13.95 -87.96 
1.44 2 7.69 -89.44 
4.44 5 -0.3 -90.28 
22.44 23 -13.69 -90.83 

Gmt 0.44 1 8.38 -88.15 
1.44 2 2.12 -89.64 
4.44 5 -6 -90.6 
22.44 23 -19.25 -90.9 

table A.3.5.3 Simulations sur Gm; I_MPHI.fixe, I_PILOTvariable, Cint = 1 pF 

Conclusions: Une large plage de variation de la capacité d'intégration n'entraîne qu'une 
variation très faible de la phase des intégrateurs (2 deg). Le module du gain varie correctement 
avec la capacité d'intégration. La figure suivante illustre ces simulations. 
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ANNEXE A.4.3.3 
Calculs théoriques pour le filtre de boucle d'une PLL 

La figure présentée ci-dessous donne le schéma bloc d'une PLL numérique avec un rang de 
division N [4.4.12]. 

8l(p) 
Kd 

Id(p) 
F(p) 

UtiJ) .. v co 
82(p) 

~ 

82*{p) 

:N 

figure A.4.3.1 Le schéma bloc d'une PLL numérique 

Les blocs présentés sont les suivants: 

• Le comparateur de phase, avec un gain de conversionK d = 1 
d (p) ; 

()! (p) 
• Le filtre de boucle, ayant une fonction de transfert F(p ); 
• Le VCO; 
• Le bloc de division de la fréquence (:N). 

La phase du signal de référence de la PLL est 81 (p) et elle sera comparée avec celle du signal 
issu du bloc de division de la fréquence, 8z*(p). 

La fonction de transfert de la phase pour la PLL est: 

avec: 

Ko =la pente du VCO [Hz/V]; 
~ = le courant de sortie du charge-pump = Ipump; 
F(p) = la fonction de transfert du filtre de boucle; 
N =le rang de division de la PLLl. 

(A.4.3.1) 

La figure suivante présente le filtre de boucle employé dans les PLL's du circuit Récepteur 
FM. 
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figure A.4.4.2 Le filtre de boucle employé dans les PLL 's 

La fonction de transfert de ce filtre est la suivante: 

avec: 

r 2 =R·C2 ; 

ri =R. CIC2 
cl +Cz 

(A.4.3.2) 

Si on prend Ct = C2/lO, on obtient que t2 >>tt, et donc la formule précédente peut s'écrire 
sous la forme suivante: 

F(p) = U(p) = 1+ p·RC2 

l(p) p·Cz 
(A.4.3.3) 

En final, après développement des calculs, on arrive aux équations suivantes donnant la 
pulsation naturelle et le coefficient d'amortissement de la boucle: 

OJ = n 

avec: 

t2 = RC2; 
Ko = la pente du VCO [Hz/V ]; 
lpurnp = le courant de sortie du charge-pump; 
N =le rang de division de la PLLl. 

En général, le coefficient d'amortissement est fixé à une valeur: Ç = 0.707. 
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