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“En essayant continuellement on finit par réussir.
Donc : plus ça rate, plus on a des chances que ça marche”

Devise shadok
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Ma vive gratitude à Jean-François Naviner, qui m’a accueilli en tant que
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Cadiat, sa bonne humeur rend les tâches administratives moins pénibles et
Karim Ben Kalaia pour sa gentillesse et sa disponibilité.
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6.2 Synthèse du filtre . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 122

6.2.1 Choix de l’architecture du filtre . . . . . . . . . . . . . 123
6.2.2 Modification des gabarits . . . . . . . . . . . . . . . . . 123

8



TABLE DES MATIÈRES
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Introduction

Le passage de la deuxième à la troisième génération de téléphones por-
tables fut décidé pour faire face à l’explosion du marché des télécommunica-
tions et pour répondre à la demande d’applications multimédias mobiles.
L’importance des investissements engagés dans le déploiement du réseau
UMTS en Europe, ainsi que le temps de mise en place de ce réseau nous
imposent une transition progressive du GSM vers l’UMTS. Il s’avère donc
indispensable de prévoir des terminaux bi-mode GSM/UMTS. Par ailleurs,
d’autres normes destinées aux communications mobiles faible distance telles
que Bluetooth ou Hyperlan, ou spécialisées dans les très forts débits telles
que l’UMTS, voient le jour. Dès lors, réussir à émettre et recevoir différents
standards avec le même terminal se présente comme un enjeu à la fois tech-
nique et économique.

De nombreuses études sont menées dans ce sens, avec des approches très
différentes [1], [2], [3]. En effet, la complexité du problème : traiter des si-
gnaux de bande passante, de dynamique et de modulation différentes, à des
fréquences très différentes elles aussi, explique la diversité de solutions envi-
sagées et proposées. Parmi celles-ci, se distinguent les systèmes de radio logi-
cielle [4], [5], [6]. La notion de radio logicielle, exprime cette volonté de créer
un outil multi-standards qui permettrait de communiquer avec une même
structure matérielle, le changement de standard se faisant de manière logi-
cielle. Idéalement ceci implique un traitement du signal entièrement numéri-
que ; autrement dit, la conversion analogique/numérique (A/N) ou numérique
/analogique (N/A) se fait juste après ou juste avant l’antenne (dans le cas
de la réception et dans le cas de l’émission respectivement).

Bien que prometteuse, la radio logicielle se heurte aux contraintes techno-
logiques actuelles ; les convertisseurs et les systèmes numériques ne pouvant
fonctionner aux fréquences radio et ne pouvant traiter les bandes de transmis-
sion dans leur totalité (plusieurs dizaines de mégahertz). Dès lors, le traite-
ment analogique du signal aux fréquences radio et en bande de base se révèle
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INTRODUCTION

nécessaire à court et moyen terme. Toujours dans l’optique de concevoir des
terminaux multi-standards, la réflexion peut alors porter sur la reconfigura-
bilité des éléments analogiques et sur les manières de rapprocher les conver-
tisseurs de l’antenne (A/N en réception et N/A en émission). C’est dans ce
contexte que s’inscrit ce travail de thèse et suivant le premier axe de recherche,
il vise à proposer une architecture reconfigurable pour la numérisation du si-
gnal radio de récepteurs mobiles multi-standards ainsi qu’une méthode pour
définir les spécifications du récepteur.

De manière générale, un circuit reconfigurable analogique est un ensemble
de blocs analogiques reliés entre eux par un réseau de connexions, tous deux
programmables. Pour assurer la programmation, une série de mémoires per-
met de définir aussi bien la fonction à réaliser que la topologie. Toutes les
cellules peuvent être identiques ou peuvent se spécialiser dans des fonctions
particulières. Les réseaux de connexions sont très variés et répondent aux
besoins spécifiques du circuit. Les blocs analogiques constituent les cellules
de base. Le degré de “configurabilité” ou grain, est un critère qui classe les
blocs en deux catégories. Les blocs à gros grain permettent de programmer
une fonction à l’intérieur de la cellule, amplification ou échantillonnage par
exemple. Les blocs à grain fin donnent accès à l’utilisateur à la configuration
des composants même de la cellule.

Lors de la conception d’un circuit intégré, la consommation, la rapidité
et l’encombrement sont des critères essentiels, qui guident les choix archi-
tecturaux. Lors de la conception d’un circuit reconfigurable, la flexibilité est
un critère qui joue, lui aussi, un rôle majeur. Dans le cadre de cette thèse
nous devions concevoir une architecture reconfigurable qui s’insère dans un
système de traitement du signal bien précis et non un circuit reconfigu-
rable générique. Toute la difficulté repose alors sur le choix du grain des
différents blocs fonctionnels. En effet, plusieurs blocs réalisant la même fonc-
tion mais dédiés à chaque norme sont plus performants qu’un seul bloc as-
surant cette même fonction pour toutes les normes considérées. En revanche
cette dernière option offre une surface plus réduite. Le meilleur compromis
performance/surface est donc propre à chaque bloc et c’est cette ligne direc-
trice qui a orienté toute cette étude, n’abordant que de manière qualitative
tous les aspects relatifs à la consommation.

Cet objectif majeur se décline en une série d’objectifs intermédiaires sous-
jacents qui seront développés tout au long de ce rapport. Le premier chapitre
présente brièvement les deux normes que visera notre application : le GSM
et l’UMTS. La première phase de notre travail, décrite dans le deuxième
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chapitre, a consisté en la détermination de la châıne la mieux adaptée à
la réception de différentes normes. Les récepteurs à conversion directe ou
homodynes sont particulièrement adaptés à cette application car ils allient
forte intégration et implémentation multi-standard. Mais comme nous le ver-
rons dans ce chapitre, la flexibilité d’un tel système impose des contraintes
sévères pour le traitement analogique en bande de base. En effet, la bande de
réception dans son intégralité (60MHz pour l’UMTS) se retrouve en bande
de base.

Lors de la deuxième phase, correspondant au troisième et au quatrième
chapitre, nous présentons une méthode pour déterminer les spécifications
du récepteur, puis nous avons proposé une méthode qui permet de définir
un cahier des charges pour les blocs analogiques en bande de base à partir
des spécifications données par les normes. Nous avons attaché une attention
particulière aux blocs réalisant la numérisation du signal. A cet effet, nous
avons mis en évidence les compromis entre le filtre anti-repliement (FAA)
et le convertisseur A/N (CAN), ainsi que l’impact du choix des marges sur
ces spécifications. Etablir les liens entre les différents blocs nous a permis
d’optimiser les spécifications de chaque élément.

Lors de la troisième phase de travail, nous avons appliqué la méthode
présentée précédemment au GSM et à l’UMTS. Ainsi nous avons conçu une
architecture de convertisseur analogique/numérique pour les normes GSM et
UMTS et nous avons réalisé la synthèse du filtre anti-repliement reconfigu-
rable pour ces deux normes, ce qui est rapporté dans les chapitres cinq et
six respectivement. Afin de valider les parties précédentes, nous avons conçu
un filtre MOSFET-C en technologie CMOS 0, 35µm qui assure la fonction
d’anti-repliement pour le GSM et l’UMTS ; son architecture et les simula-
tions effectuées sont présentées dans le chapitre six.

Enfin, une conclusion récapitule les principaux résultats obtenus et présen-
te les perspectives. En effet, nous poursuivons ce travail au sein du labora-
toire, en étudiant le partitionnement filtrage analogique/filtrage numérique
pour la sélection de canal, en étendant la méthode de définition et d’optimi-
sation des spécifications techniques à tous les autres éléments de la châıne
de traitement du signal analogique en bande de base, et en participant à
l’élaboration d’une plateforme de réception multi-standard avec des parte-
naires universitaires et industriels.
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Chapitre 1

Le GSM et l’UMTS

Une étude théorique sur la reconfigurabilité de la partie analogique d’une
châıne de réception radiomobile ne peut être envisagée que dans le cadre d’un
exercice de style. La variété des fonctions analogiques et la complexité des
signaux qu’elles traitent (fréquence, tension, etc.) comparativement aux fonc-
tions numériques, font de la conception de circuits analogiques une spécialité
à part entière. Précédemment nous avons souligné l’importance de la flexi-
bilité dans la conception d’un circuit reconfigurable, or, en voulant créer un
circuit aussi universel que possible, nous risquons d’imposer des contraintes
irréalisables aux différents éléments de la châıne ou du moins, de les surdi-
mensionner, en augmentant considérablement leurs surfaces.

Ces considérations nous ont amené à restreindre cette étude à des normes
de télécommunications judicieusement choisies. Notre choix s’est porté sur
le GSM et l’UMTS car la cohabitation de ces deux normes est un scénario
auquel nous serons confrontés dans un futur très proche [7]. Bien que limitée
à ces deux standards, cette étude nous permet néanmoins de “sentir” les
verrous à lever lors de la conception d’un front-end multi-standard du fait
des caractéristiques très différentes de ces deux normes. L’une étant à bande
étroite et l’autre à large bande, fonctionnant à des gammes de fréquences
éloignées, avec des techniques d’accès et des modulations différentes.

La première partie de ce chapitre dépeint l’évolution des systèmes de
télécommunications mobiles dans un bref historique. Les deuxième et troisiè-
me parties décrivent les caractéristiques principales du GSM et de l’UMTS
respectivement. Nous nous concentrerons sur les spécifications de la couche
physique afin d’évaluer l’impact de celle-ci sur les contraintes des circuits.
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LE GSM ET L’UMTS

1.1 Historique

Les techniques nécessaires à la mise en place de systèmes radiomobiles
sont connues de longue date. La réception hétérodyne est inventée dans les
années dix et les techniques de traitement du signal telles que l’étalement du
spectre ou les modulations numériques ont été développées dans les années
quarante. Mais depuis les premières expériences de TSF de Marconi, à la
fin du XIXè siècle, les communications sans fil entre deux éléments mobiles
étaient limitées à des applications professionnelles et ce, jusqu’à la fin des
années soixante-dix [8].

Il faut attendre les années quatre-vingt avant de voir la naissance de
systèmes de téléphonie mobile cellulaire entièrement analogiques. Mais les
ressources spectrales réduites, la courte durée de vie des batteries et le coût du
terminal, sont autant d’obstacles qui entravent les débuts du développement
des téléphones portables de première génération. Au fur et à mesure que
s’écoule la décennie, les approches marketing s’affinent et l’utilité du télépho-
ne portable est reconnue. Ce changement de mentalités va de pair avec l’ex-
pansion des réseaux cellulaires qui accroissent aussi bien leur couverture que
leur capacité.

Bien que la demande globale reste relativement modeste, le manque de
spectre lié à la forte densité d’utilisateurs dans les zones urbaines, pousse
les différents acteurs du marché des télécommunications à surmonter cet in-
convénient par plusieurs moyens, réduction de la bande passante de chaque
canal, installation de microcellules, etc.

A la fin des années quatre-vingt, il est clair que pour continuer à as-
surer le développement de la téléphonie mobile il faudra venir à bout des
principales limitations des systèmes analogiques, à savoir, l’incompatibilité
avec d’autres systèmes analogiques (spécialement en Europe), la sensibilité
de la qualité de la liaison à l’environnement extérieur, l’insuffisante res-
source spectrale et enfin, l’incapacité de baisser substantiellement les prix
des terminaux [9]. L’avènement des systèmes numériques répondra à ces
contraintes en augmentant l’efficacité spectrale grâce aux techniques d’accès
multiple et en améliorant la qualité des liaisons grâce à l’utilisation de mo-
dulations numériques. Le succès du passage de la première à la deuxième
génération des systèmes radiomobiles a permis la baisse significative du prix
aussi bien des téléphones que des abonnements. Quant à la compatibilité et
homogénéisation des différents systèmes, les politiques menées furent différen-
tes suivant les zones géographiques. Alors que plusieurs normes virent le jour
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LE GSM ET L’UMTS

aux Etats-Unis, la Commission Européenne imposa le système GSM (Global
System for Mobile communications) fruit du travail du Groupe Spécial Mo-
biles créé lors de la Conférence Européenne des Postes et Télécommunications
en 1982.

Les premiers téléphones mobiles de deuxième génération furent présentés
au salon Télécom à Genève en 1991. Le GSM entra en fonctionnement en
France en 1993. Aujourd’hui les systèmes de télécommunications de seconde
génération, comme le GSM, se sont largement développés, le nombre de
téléphones mobiles dans le monde dépasse le nombre de téléphones fixes et
le taux de pénétration est supérieur à 70% dans certains pays, arrivant à la
saturation des réseaux.

Mais si de tels systèmes ont pour vocation de transmettre la voix et
de proposer quelques services, ils ne sont pas adaptés à des transmissions
multimédias qui nécessitent des débits élevés. La troisième génération de
téléphones portables a été créée pour répondre à la demande de convergence
de la mobilité et des applications multimédias.

Les travaux pour définir cette troisième génération de systèmes radio-
mobiles débutèrent lors de la World Administrative Radio Conference
(WARC) de l’International Telecommunications Union (ITU) en 1992 [10].
On alloua à l’époque une bande de 230MHz autour de 2GHz pour la com-
posante terrestre et satellitaire de la norme. L’ITU désigne par International
Mobile Telephony 2000 (IMT-2000) [11] les systèmes de troisième génération.
L’objectif initial de l’ITU consistait en la définition d’une seule interface ra-
dio pour l’IMT-2000, bien que les différentes tractations dans ce sens n’ont
pas abouti, la même interface radio, à savoir le WCDMA (Wideband Code
Division Multiple Access), sera utilisée en Europe et en Asie [12].

En Europe, le succès remporté par l’ETSI (European Telecommunica-
tions Standards Institute) dans ses efforts d’homogénéisation, grâce au GSM,
pousse la Commission Européenne à soutenir différents programmes de re-
cherche sur l’interface radio [13]. Ainsi le projet ACT/FRAMES est lancé
en 1995. L’ETSI développe l’Universal Mobile Telecommunication System
(UMTS) et le proposera comme norme faisant partie de l’IMT-2000, auprès
de l’ITU postérieurement. En janvier 1998, l’ETSI statue sur les techniques
qui seront retenues pour l’interface radio de l’UMTS. La solution retenue sera
un compromis entre le WCDMA et le TD-CDMA (Time Division - Code Di-
vision Multiple Access), le protocole WCDMA en mode FDD et le protocole
TD-CDMA en mode TDD.
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Comme le WCDMA était choisi dans plusieurs régions du monde, diffé-
rentes initiatives furent menées afin de créer un forum unique pour travailler
sur les spécifications et la standardisation du WCDMA. Ainsi fut créé le
3rd Generation Partnership Project (3GPP) fin 1998, composé par différents
organismes de normalisation comme l’Association for Radio Industries and
Business (ARIB) et Telecommunication Technology Committee (TTC) au Ja-
pon, l’ETSI en Europe, Telecommunications Technology Association (TTA)
en Corée et T1P1 aux Etats-Unis. Les fabricants ainsi que les opérateurs sont
aussi partie prenante de 3GPP. Au courant de l’année 1999 le China Wire-
less Telecommunication Standard Group (CWTS) a rejoint 3GPP [14]. Cette
même année l’ITU a choisi les interfaces terrestres de la famille IMT-2000,
le WCDMA présenté par le Japon, l’UTRA (UMTS Terrestrial RAdio inter-
face) européen et le CDMA 2000 américain, entre autres. Enfin, en décembre
1999 l’ETSI et 3GPP publient la première version complète des spécifications
techniques de l’UMTS [15].

1.2 Le GSM

Le système GSM est basé sur une architecture en trois couches :

– La couche 1 ou couche physique a pour fonctions la transmission phy-
sique de l’information, le codage, la correction d’erreurs, la modulation,
etc.

– La couche 2 ou couche de “liaison de données”, elle contrôle les liai-
sons de signalisation et s’occupe du transfert en bloc des données de
signalisation.

– La couche 3 ou couche réseau gère la connexion des liaisons de commu-
nication.

Dans ce qui suit nous nous concentrerons essentiellement sur la description
des différentes caractéristiques de la couche physique en réception. De ces
débuts en Europe en 1992 à nos jours, le GSM a connu différentes évolutions
(E-GSM, DCS-1800 et PCS-1900), souvent vers des fréquences plus élevées et
vers des spectres plus larges. Hormis ces variations en fréquence et en bande
de fonctionnement, les spécifications techniques sont similaires à celle du
GSM-900MHz. De ce fait nous n’aborderons que ce dernier dont le descriptif
est donné en [16].
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Le mode d’accès

Le GSM fonctionne suivant un mode d’accès multiple à répartition dans
le temps ou TDMA. Chaque canal émet ou reçoit pendant une durée de
temps appelée trame, chacune est divisée dans le temps et l’on attribue aux
utilisateurs des courts intervalles ou slots, pendant lesquels ils peuvent com-
muniquer. Dans le cas du GSM les trames sont de 4,615ms et sont divisées
en 8 slots de 577µs, ce qui permet à huit utilisateurs de communiquer suc-
cessivement sur le même canal.

Les fréquences

Deux bandes de fréquences distinctes sont dédiées à la réception et à
l’émission (principe de Frequency-Division Duplex ), chacune couvre 25MHz
et sont espacées de 45MHz. La liaison montante se fait de 890 à 915MHz et
la liaison descendante de 935 à 960MHz.

Le canal

Chaque bande est divisée en canaux de 200KHz chacun, de ces 125 ca-
naux, 124 sont utilisés. Des 577µs que dure une trame, seuls 542,8µs servent
à transmettre une information avec un débit de 271Kbits/s. Le code quant
à lui est transmis à 13Kbits/s. La modulation spécifiée pour le GSM est la
Gaussian Minimum-Shift Keying (GMSK).

Spécifications du récepteur

L’ETSI définit les spécifications techniques ainsi que les conditions des
tests en émission et en réception auxquels un terminal qui répond à la norme
GSM doit vérifier.
Bit Error Rate (BER). La qualité de la liaison est évaluée grâce au taux
d’erreur binaire, rapport entre le nombre de bits erronés sur le nombre de
bits transmis. Dans le cas du GSM il ne doit pas excéder 10−3.
Sensibilité. C’est le niveau de signal minimal à l’antenne que le récepteur
doit pouvoir démoduler sans détériorer le BER en absence de tout signal in-
terférant ou parasite autre que le bruit thermique. Elle vaut -102dBm (1,8µV
sur 50Ω).
Réjection du co-canal. Elle vérifie la capacité du récepteur à démoduler
correctement un signal en présence d’un signal modulé lui aussi. Le signal
utile doit être à -85dBm et le co-canal 8dB en dessous, soit -93dBm.
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Réjection des canaux adjacents - sélectivité. Le spectre d’un signal
modulé n’est pas entièrement contenu dans un canal. La sélectivité est la
capacité du récepteur à démoduler un signal en présence d’un signal dans un
canal adjacent. On définit l’Adjacent Channel Selectivity (ACS) comme le
rapport entre le canal souhaité et le canal adjacent. L’interférence due aux
canaux adjacents ne doit pas perturber la liaison dans les conditions décrites
dans le tableau 1.1.

Niveau du canal ACS

canal utile (f0) -82dBm
1er canal adjacent (f0 ± 200KHz) -73dBm -9dB
2è canal adjacent (f0 ± 400KHz) -41dBm -41dB
3è canal adjacent (f0 ± 600KHz) -33dBm -49dB

Tab. 1.1 – Niveaux des canaux adjacents

Signaux de blocage. Des interférences de niveaux élevés réduisent le
gain que peut fournir le circuit à des signaux utiles de faible puissance. Ceci
est dû au caractère “compressif” de la plupart des circuits. En effet, le signal
de sortie sature lorsque le niveau du signal en entrée est trop élevé. Ainsi,
le gain des signaux faibles (notamment la sensibilité) est inversement pro-
portionnel à la puissance de ces interférences, “désensibilisant” le système
et “bloquant” le signal. La norme spécifie plusieurs signaux de blocage ou
bloqueurs, ils sont situés aussi bien à l’intérieur qu’à l’extérieur de la bande
de réception. Leurs niveaux et leurs positions par rapport au canal souhaité
sont indiqués sur la figure 1.1. Le signal utile est quant à lui 3dB au-dessus
du niveau de sensibilité, soit à -99dBm.

Intermodulation. Lorsque deux signaux de fréquences différentes sont
appliqués à un système non-linéaire, à la sortie de celui-ci se trouvent des
signaux qui ne sont pas des harmoniques des fréquences d’origine mais une
combinaison de ces deux fréquences. Ce phénomène est appelé intermodu-
lation, ses effets peuvent être néfastes pour le système car des interférences
de niveau élevé peuvent produire une intermodulation qui se superpose au
signal utile.

Soit des interférences aux fréquences ω1 et ω2, alors le signal d’entrée
de notre système est x(t) = A1cosω1t + A2cosω2t. Si nous considérons les
non-linéarités jusqu’au troisième ordre alors nous obtenons en sortie

y(t) = α1 (A1 cos ω1t + A2 cos ω2t) + α2 (A1 cos ω1t + A2 cos ω2t)
2
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bloqueurs hors bande de réception
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Fig. 1.1 – Profil des bloqueurs du GSM 900MHz
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+α3 (A1 cos ω1t + A2 cos ω2t)
3 (1.1)

En développant 1.1 nous trouvons des termes en 2ω1 − ω2 et en 2ω2 − ω1

qui peuvent occuper les mêmes fréquences que le signal utile. Dans les tests
d’intermodulation, les signaux d’interférence sont situés de manière à ce que
la fréquence centrale du signal souhaité (f0) et la fréquence du produit d’in-
termodulation soient égales. Les conditions du test d’intermodulation sont
indiquées dans le tableau 1.2.
f1 et f2 sont choisies telles que f0 = 2f1 − f2 et |f1 − f2| = 800KHz.

Niveau position

signal utile -99dBm f0

signal non-modulé -49dBm f1

signal modulé -49dBm f2

Tab. 1.2 – Conditions du test d’intermodulation

1.3 L’UMTS

Comme pour le GSM, l’architecture de l’interface radio de l’UMTS com-
porte trois couches [17] :

– La couche 1 ou couche physique a pour fonctions la transmission et le
traitement physique de l’information,

– La couche 2 ou couche de “liaison de données”, elle contrôle les liai-
sons de signalisation et s’occupe du transfert en bloc des données de
signalisation,

– La couche 3 ou couche réseau gère la connexion des liaisons de commu-
nication.

La figure 1.2 montre le protocole de l’interface radio autour de la couche
physique. La couche physique est reliée à la sous-couche Medium Access
Control (MAC) de la couche 2 et à la couche Radio Resource Control (RRC)
de la couche 3. Représentés par des cercles, ils matérialisent des points d’accès
aux services (SAP). La couche physique offre différents canaux de transport
vers MAC. La sous-couche MAC offre à son tour différents canaux logiques à
la sous-couche Radio Link Control (RLC) de la couche 2. La couche physique
est contrôlée par RRC. Par la suite nous nous limiterons à la description de
la couche physique.
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Fig. 1.2 – Couches de l’interface radio

Le mode d’accès

L’UMTS fonctionne suivant le mode d’accès multiple à répartition par les
codes (CDMA). Les signaux provenant de différents mobiles coexistent dans
un même canal mais la technique d’étalement de spectre permet de leur at-
tribuer des codes différents. Le principe consiste à multiplier les signaux par
des séquences binaires pseudo-aléatoires différentes à haut-débit (séquence
directe ou DS-CDMA) [18]. L’information est étalée sur 5MHz approximati-
vement d’où le nom de Wideband (WCDMA).

L’UMTS Terrestrial Radio Access (UTRA) possède deux modes de du-
plexage, FDD et TDD (Time Division Duplex ) comme le montre la figure 1.3.
Le mode FDD est réservé pour les bandes de fréquences appairées du système,
i.e. une bande dédiée à la réception et une bande dédiée à l’émission. Le mode
TDD est réservé pour les bandes de fréquence non-appairées du système, i.e.
liaison montante et liaison descendante sont portées sur la même fréquence
[17]. Durant la communication on attribue à tour de rôle des intervalles de
temps pour l’émission et des intervalles de temps pour la réception. Dans
l’UTRA TDD il y aura une composante TDMA en plus du DS-CDMA, d’où
le nom de TDMA/CDMA.

Les fréquences

L’UTRA/FDD opère sur deux bandes de 60MHz chacune séparées de
130MHz. La liaison montante se fait de 1920 à 1980MHz et la liaison descen-
dante de 2110 à 2170MHz. Dans le mode UTRA/TDD émission et réception
se font sur 35MHz répartis sur deux bandes (les deux servent à la réception
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Fig. 1.3 – Techniques d’interface radio pour le GSM et l’UMTS
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et à l’émission), la première va de 1900 à 1920MHz et la deuxième de 2010 à
2025MHz.

Le canal

Les fréquences porteuses des canaux sont séparées de 5MHz et doivent
être des multiples de 200KHz [19]. Le débit binaire en ligne (chip rate) est
de 3,84Mc/s (Mégachips par seconde) pour les modes FDD et TDD, le mode
TDD a une option supplémentaire avec un débit en ligne de 1,28Mc/s. Le
débit de l’information du canal varie en fonction du facteur d’étalement.
Pour l’UMTS les trames sont de 10ms, divisées en 15 intervalles ou slots,
(2560chips/slot au débit de 3, 84Mc/s). pour l’option 1,28Mc/s du mode
TDD, les trames sont de 10ms également, mais sont divisées en deux sous-
trames de 5ms chacune. La modulation spécifiée pour l’UMTS en réception
est la Quaternary Phase Shift Keying (QPSK).

Spécifications du récepteur

Les caractéristiques requises pour le récepteur en mode TDD et FDD sont
similaires mais comme nous pouvons le remarquer, les canaux physiques de
l’UMTS sont très différents suivant le mode d’accès. Nous avons choisi de
travailler sur le mode FDD, c’est donc ses spécifications que nous présentons
ci-dessous.
Bit Error Rate (BER). Il ne doit pas excéder 10−3.
Sensibilité de référence. Elle vaut -117dBm, soit 825nV sur 50Ω et elle
doit être détectée en absence de toute interférence autre que le bruit ther-
mique.
Niveau maximum en entrée. Il est défini comme le niveau maximum que
l’on peut recevoir à l’antenne sans dégradation du BER. Il est de -25dBm
soit 12,8mV sur 50Ω.
Réjection des canaux adjacents - sélectivité. Dans le cas de l’UMTS,
seul le premier canal adjacent est défini. L’interférence due aux canaux ad-
jacents ne doit pas perturber la liaison dans les conditions décrites dans le
tableau 1.3.

Signaux de blocage. Leurs niveaux et leurs positions par rapport au
canal souhaité sont indiqués sur la figure 1.4. Le signal utile est quant à lui
3dB au-dessus du niveau de la sensibilité de référence, soit à −114dBm.
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Niveau du canal ACS

canal utile (f0) -103dBm
1er canal adjacent (f0 ± 5MHz) -52dBm -33dB

Tab. 1.3 – Paramètres du test de sélectivité

Bloqueurs dans la bande de réception
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Fig. 1.4 – Profil des bloqueurs UMTS
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Intermodulation. Les conditions du test d’intermodulation sont in-
diquées dans le tableau 1.4.

Niveau position

signal utile -114dBm f0

signal non-modulé -46dBm f0 ± 10MHz
signal modulé -46dBm f0 ± 20MHz

Tab. 1.4 – Conditions du test d’intermodulation
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Chapitre 2

Architecture du récepteur

Nous avons choisi le GSM et l’UMTS pour illustrer plus concrètement les
contraintes imposées par l’interaction au sein d’un même terminal, de signaux
issus de systèmes radio-mobiles de deuxième et de troisième génération. Il
reste à choisir le type de récepteur mieux adapté à un traitement du signal
“multi-standard” en général et à un traitement bi-standard, GSM/UMTS en
particulier.

Nous recherchons idéalement une topologie qui puisse offrir la reconfigu-
rabilité totale du terminal et qui permette, dans un souci de “compacité”,
la réutilisation d’un élément pour les deux normes visées. Cet objectif est
difficile d’atteindre à l’heure actuelle car GSM et UMTS possèdent des ca-
ractéristiques ne seraient-ce que physiques, très différentes voire opposées. Le
tableau comparatif ci-dessous regroupe les principales.

GSM UMTS

Largeur du canal 200KHz 3,84MHz
Sensibilité -102dBm -117dBm
Bloqueur le plus élevé -23dBm -44dBm
Channel to Interference Ratio 9dB 6,8dB
Bruit thermique -121dBm -108,1dBm

Nous pouvons remarquer une différence de taille entre les deux standards :
la largeur du canal, 200KHz pour le GSM, contre 3,84MHz pour l’UMTS. La
largeur du canal UMTS est une contrainte sévère qui conditionnera nombre
des choix à réaliser en Bande de Base (BB). Le plancher de bruit est nette-
ment plus élevé pour l’UMTS que pour le GSM, par voie de conséquence, la
châıne de réception dans son ensemble devra avoir un faible facteur de bruit.
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Dans ce chapitre, nous décrirons les fonctions essentielles d’une châıne
de réception radio-fréquences et les éléments qui les remplissent. Puis, nous
présentons des architectures de réception susceptibles de convenir à notre ap-
plication. Tout au long de cette partie, nous essayons de soulever les éléments
critiques de chaque topologie et les compromis qui leur sont propres. De cette
réflexion nous dégagerons l’architecture qui nous semble la plus judicieuse et
nous la décrirons de manière détaillée. Nous porterons une attention parti-
culière à la partie qui fait l’objet de ce travail de thèse, i.e. : l’architecture
de la bande de base.

2.1 Architectures de réception

Schématiquement, nous pouvons décrire le comportement d’un terminal
radio mobile de la manière suivante. A l’émission, le signal (voix ou autre type
de donnée) est codé par le bloc numérique ou DSP (Digital Signal Processor)
puis modulé à une radio-fréquence et émis par le bloc RF. A la réception,
le signal RF reçu par l’antenne est ramené en BB ou démodulé avant d’être
traité par le DSP.

Désormais, nous nous concentrerons sur la châıne de réception. Celle-
ci est composée d’une antenne qui reçoit les signaux utiles et indésirables.
Compte tenu du faible niveau des signaux à la réception, qui est de l’ordre
-100dBm, ce système nécessite un amplificateur RF qui introduise très peu
de bruit ; d’où son nom d’amplificateur à faible bruit (Low Noise Amplifier
ou encore LNA). La sélection du canal utile se fait par filtrage analogique
et/ou numérique, il se fait en deux étapes ou plus ; la sélection de la bande
de réception étant en général une première étape. C’est un filtrage passe-
bande et il se fait à l’aide de filtres qui possèdent des facteurs de qualité très
élevés. Ils ne sont pas intégrables, ce sont en général des filtres à onde de
surface (SAW). Le passage des fréquences radio aux basses fréquences peut
s’accomplir en une ou plusieurs fois, lui aussi. Le mélangeur est l’élément qui
accomplit le plus souvent cette opération. En bout de châıne, le processeur
numérique restitue l’information d’origine.

Ainsi, à travers le terminal se propagent des signaux de nature analogique
ou numérique, à des fréquences “radio” ou en bande de base. Les différents
éléments de la châıne de réception suivant leur domaine de fonctionnement,
analogique ou numérique, RF ou BB, sont réalisés avec des technologies
différentes (typiquement, AsGa ou SiGe pour la RF et CMOS pour la BB),
avec des techniques différentes et avec des outils de conception différents. La
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conception de circuits numériques est complètement automatisée ou presque,
alors que ce n’est pas le cas de la conception de circuits RF ou analogiques
classiques. Les passages de RF à bande de base et d’analogique à numérique,
méritent ainsi d’être étudiés avec soin car ils déterminent en grande partie,
l’architecture à utiliser.

analogique RF

ADCBB
Traitement

analogique BB

Traitement DSP

numérique BB

RF

OL

Fig. 2.1 – Schéma de principe d’un récepteur radiofréquences

Nous distinguons deux grandes familles de récepteurs, suivant que le pas-
sage de radio aux basses fréquences se fait directement (récepteurs homo-
dynes) ou en plusieurs étapes (récepteurs hétérodynes).

2.1.1 Récepteurs superhétérodynes

Inventé au milieu des années 10, ce récepteur est le plus utilisé dans les
mobiles de deuxième génération, grâce à ses bonnes performances en termes
de sélectivité et de sensibilité. Le principe de fonctionnement est la transposi-
tion de la bande de réception autour d’une fréquence intermédiaire fixe (FI),
puis une transposition en bande de base centrée sur la fréquence centrale du
canal souhaité. Cette transposition du spectre se réalise par la multiplication
du signal RF avec le signal issu d’un oscillateur local (à la fréquence fol1), puis
par la multiplication du signal résultant par le signal d’un second oscillateur
local (à la fréquence fol2), lui variable, centré sur la fréquence du canal voulu.

soit fRF − fol1 = fFI et fFI − fol2 = fcanal

cos 2π fRF t× cos 2π fol1t =
1

2
[cos 2π (fRF + fol1) t + cos 2π fFIt] (2.1)

cos 2π fFIt× cos 2π fol2t =
1

2
[cos 2π (fFI + fol2) t + cos 2π fcanalt](2.2)

La châıne de réception est alors composée de : un filtre RF à onde de
surface (SAW), il permet d’isoler la bande de réception, puis un LNA am-
plifie le signal. Un filtre de réjection d’image est requis avant le mélangeur.
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En effet, tout signal symétrique au signal utile par rapport à la fréquence
de l’oscillateur local, se retrouve alors autour de la fréquence intermédiaire,
pouvant ainsi nuire à la détection du signal désiré. Ce signal symétrique est
appelé “signal image”, d’où le nom de filtre de réjection d’image.

soit fol1 − fIm = fFI

cos 2π fol1t× cos 2π fImt =
1

2
[cos 2π (fol1 + fIm) t + cos 2π fFIt] (2.3)

IF

fIF fIF

imagesignal

fol cos(2πfol*t) f

Fig. 2.2 – Effets de la fréquence image

Suit le mélangeur qui ramènera le spectre de la bande réception autour de
la fréquence intermédiaire choisie. Afin de relâcher les contraintes sur le filtre
de sélection de canal, on met à profit la grande sélectivité des filtres IF pour
réaliser un pré-filtrage avant le deuxième mélangeur. Le deuxième mélangeur
permettant le passage de fréquence intermédiaire à bande de base, on préfère
décomposer le signal sur deux voies I et Q pour ne pas perdre d’informations.
Cette transposition de fréquence est réalisée à l’aide de deux mélangeurs en
quadrature. Enfin, la sélection de canal est assurée sur les deux voies, de
manière analogique avant la numérisation du signal.

Bien que la technique superhétérodyne soit bien mâıtrisée, appliquée à des
systèmes reconfigurables, elle présente des inconvénients qui la rendent peu
performante. Les filtres fonctionnant aux fréquences radio, filtre de sélection
de bande et filtre de réjection d’image, ne sont pas intégrés en règle générale,
ils sont donc encombrants et dégradent le facteur de bruit de la châıne en
générant des pertes d’insertion entre les étages qu’elles côtoient. De plus, ils
sont dédiés à un seul gabarit et ne peuvent donc pas servir pour le GSM et
l’UMTS.
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filtre AA
LNA

fol1

cos(2πfol2*t)

fol2*t)πsin(2

A/D

A/D

filtre SAW filtre image filtre IF

DSP

filtre AA

Fig. 2.3 – Architecture d’un récepteur superhétérodyne

2.1.2 Récepteur à conversion directe ou Zéro-IF

Cette architecture permet de transposer la bande de réception directe-
ment en bande de base. La fréquence de l’oscillateur local fol est la même
que celle de la porteuse radiofréquence du signalfRF ainsi, la fréquence in-
termédiaire est zéro fRF −fol = 0. La réception à conversion directe, appelée
aussi conversion homodyne, présente des avantages indéniables. L’oscillateur
local ayant la même fréquence que la porteuse du signal, le signal image
est le signal utile lui-même. Nous pouvons ainsi éviter l’utilisation du filtre
de réjection d’image. La translation du signal aux basses fréquences permet
d’éliminer les étages intermédiaires et l’adaptation d’impédance nécessaire
après le LNA. La simplicité de la structure facilite l’intégration monolithique.

cos(fo)
ffo f0

Fig. 2.4 – Principe de la conversion directe

Toutefois, le problème de la fréquence image n’est pas totalement résolu
car la transposition se faisant par rapport à la fréquence centrale du canal,
le spectre à gauche de la fréquence centrale se superpose à celui de droite,
devenant indissociables.

Nous pouvons nous affranchir de cet inconvénient en séparant les compo-
santes en phase (I) et en quadrature (Q) du signal. La translation du signal
se fait à l’aide d’un mélangeur dans chaque voie, les oscillateurs sont à la
même fréquence dans les deux voies mais déphasés de π

2
l’un par rapport à
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cos(fo)
f0ffo

Fig. 2.5 – Effets de la fréquence image dans un récepteur homodyne

l’autre.
La simplicité du traitement RF impose en contrepartie des contraintes

I

πsin(2 fc*t)

fc*t)cos(2π

fc*tπb(t)sin(2 +θ)

πfc*ta(t)cos(2 +θ)
+

a(t)cos(θ)

b(t)sin(θ)

sélection canal

sélection canal

Q

Fig. 2.6 – Mélangeurs en quadrature

sévères sur le traitement en bande de base, comme nous le verrons par la
suite. De plus, et ceci est probablement l’inconvénient le plus sérieux de ce
type de récepteurs, une tension continue de décalage ou DC-offset est générée
et il n’est pas toujours aisé de s’en débarrasser. En effet, le mélangeur n’isole
pas parfaitement l’oscillateur local du LNA et inversement. Ces fuites pro-
viennent d’un couplage capacitif et d’un couplage au substrat. Ces fuites
sont mélangées à elles-mêmes, produisant un offset relativement important
qui peut saturer les étages suivants. Ce problème devient d’autant plus cri-
tique que cet offset varie avec le temps. En effet, lorsqu’une fuite provenant
de l’oscillateur local arrive jusqu’à l’antenne et elle est émise par celle-ci à
un environnement extérieur changeant qui va à son tour la réfléchir vers l’an-
tenne. Il est difficile dans ces conditions de distinguer le signal utile de l’offset
variant avec le temps. Différentes solutions matérielles et logicielles ont été
étudiées pour s’affranchir de la composante continue indésirable, notamment
par des algorithmes de compensation introduits dans le DSP [20], [21], [22],
[23]. Il faut remarquer que la solution qui consiste à implanter un filtre passe-
haut, n’est pas adaptée aux signaux à bande étroite (GSM, par exemple) car,
soit la perte d’information est non-négligeable, soit les valeurs des capacités
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fuites d’interférences
fol

LNA

fuites de l’oscillateur

fol

LNA

Fig. 2.7 – Fuites de l’oscillateur local et du LNA

sont trop importantes [21].

Le deuxième inconvénient est lié à la topologie même du récepteur car
il est dû à l’existence de deux branches en quadrature. Il est présent dans
toutes les architectures à deux branches puisqu’il provient d’un appariement
imprécis entre les deux voies. Il se traduit par une erreur de gain et de phase
qui va déformer la constellation du signal augmentant alors le taux d’erreur
binaire (BER). A la différence du récepteur hétérodyne, dans le récepteur à
conversion directe le passage à deux voies I et Q se fait juste après le LNA,
l’erreur d’appariement se propageant et s’amplifiant tout au long des voies.
Ce qui explique que la tolérance pour l’erreur de gain et de phase dans une
telle architecture est plus contraignante.

filtre AA

A/D

A/D

LNA

filtre SAW

fol*t)cos(2π

πsin(2 fol*t)
DSP

filtre AA

Fig. 2.8 – Architecture d’un récepteur homodyne

Malgré ces inconvénients, une architecture homodyne possède des atouts
majeurs ; elle favorise la reconfiguration en limitant le nombre de composants
RF et par la même occasion elle réduit la surface du récepteur.
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2.1.3 Récepteur Low-IF

De la même manière que pour la conversion “Zéro-IF”, le principe de
fonctionnement de ce récepteur consiste à ramener le signal directement en
bande de base. Mais à la différence de l’architecture décrite précédemment,
ici nous transposons le signal autour d’une fréquence intermédiaire très faible,
de l’ordre d’un ou deux canaux. Ceci permet de réduire le nombre d’éléments
fonctionnant dans le domaine des radiofréquences, tout comme la conversion
directe et permet d’éliminer la composante continue indésirable car le signal
n’est plus centré sur “zéro”. Nous pouvons donc éliminer l’offset lors de la
sélection de canal.

DSP

A/D

A/D

LNA
fol*t)cos(2π

πsin(2 fol*t)

Fig. 2.9 – Architecture d’un récepteur Low-IF

Tout comme dans la conversion directe, les difficultés sont repoussées
vers la bande de base qui doit traiter toute la bande de réception, avec
des contraintes sévères pour ses composants, en termes de dynamique et de
linéarité. Cette architecture reste sensible aux erreurs d’appariement entre
les voies I et Q et si elle s’affranchit bien des problèmes d’offset, il n’en est
pas de même avec celui de la réjection d’image. En effet, une fréquence in-
termédiaire non-nulle réintroduit le problème auquel se confrontent les archi-
tectures hétérodynes. Il est inutile d’expliquer pourquoi un filtre de réjection
d’image avant le mélangeur, ferait perdre un grand nombre des avantages
du passage aux basses fréquences en un seul étage. Dès lors il s’avère plus
judicieux de supprimer la fréquence image à l’aide de méthodes type Hart-
ley ou Weaver [21] ou en bande de base, à l’aide de filtres polyphase [8].
Mais la réjection d’image que l’on peut réaliser avec ces deux méthodes est
limitée encore une fois par les erreurs d’appariement. Pour que l’atténuation
du spectre image soit suffisante, la fréquence intermédiaire doit être choisie
avec soin. Le filtre de RF peut atténuer une partie de l’image si FI est relati-
vement élevée. Il faut alors trouver le meilleur compromis entre la réjection
de l’image et la complexité du traitement du signal en bande de base.
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(b)

πsin(2
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πsin(2 fol1*t)

fol2*t)cos(2π
fol2*t)sin(2π

fol1*t)cos(2π
sortie BBentrée RF

Fig. 2.10 – (a) réjection d’image par la méthode de Hartley - (b) réjection
d’image par la méthode de Weaver

2.2 Choix d’une architecture homodyne

Bien que les récepteurs hétérodynes aient été largement employés pour les
systèmes 2G, ceci à cause de leur très bonne immunité au bruit et sélectivité,
leur consommation et encombrement ont fait que des systèmes à conversion
directe voient le jour, notamment pour le GSM et Bluetooth [24], [25].

La réception homodyne, en translatant le signal reçu en bande de base
directement, permet de réduire le nombre de composants extérieurs. En ef-
fet, en supprimant les filtres de fréquence intermédiaire (filtres IF) et autres
étages intermédiaires, nous pouvons intégrer la partie analogique de la châıne
de réception (RF et bande de base) en une ou deux puces, réduisant la surface
de manière drastique et limitant les problèmes de pertes d’insertion. Seul le
filtre RF pour la sélection de bande demeure un élément discret. Ainsi, il est
envisageable de concevoir un récepteur entièrement en technologie CMOS, à
l’exception du filtre RF, bien entendu.

Néanmoins, la conversion directe présente l’inconvénient d’introduire une
composante continue, causée par une imparfaite isolation du mélangeur es-
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sentiellement. La conversion de type “Low-IF” cherche à pallier ce défaut en
ramenant la bande autour d’une fréquence basse, de l’ordre d’un ou deux
canaux par rapport au continu, afin de supprimer le “DC off-set” et limiter
le bruit en 1/f.

Les mobiles de troisième génération (3G) doivent assurer la compatibilité
avec les normes de deuxième génération (2G) telles que le GSM, PCS et DCS.
Les récepteurs “zéro-IF” ou “Low-IF” sont particulièrement adaptés à cette
application car ils allient forte intégration et implémentation multi-standard.
Pour ces deux familles de récepteurs, la sélection de canal est une fonction
réalisée en bande de base (BB) désormais, ouvrant la possibilité à un filtrage
canal programmable ou reconfigurable. Mais la flexibilité d’un tel système
impose des contraintes sévères pour le traitement analogique en bande de
base. En effet, la bande de réception dans son intégralité (60MHz pour et
25MHz pour le GSM ) se retrouve en bande de base, où canaux adjacents et
autres signaux parasites de niveaux élevés côtoient un signal utile de faible
puissance, le filtrage doit être alors très sélectif. De plus, pour répondre aux
spécifications techniques de l’UMTS, les composants BB doivent faire preuve
d’une forte linéarité, tout en assurant le traitement de signaux de large bande
et de dynamique élevée.

Une architecture de type “Low-IF” impose une meilleure performance des
blocs en bande de base. Le signal utile se trouvant à un ou deux canaux de
“zéro”, la bande passante de ces éléments est au moins deux fois plus large
qu’avec une conversion directe. En effet, la bande passante requise devient
alors égale à la fréquence IF plus la moitié de la largeur d’un canal ou à la
largeur du canal. Dans ces conditions, la consommation du système ne peut
que crôıtre [2]. En revanche, dans le cas d’un récepteur homodyne le signal
utile est centré autour du continu, ainsi, il suffit que la bande passante des
éléments BB soit égale à la moitié de la largeur d’un canal.

Le choix de récepteurs “Low-IF” s’avère plus pertinent dans le cas de
systèmes à bande étroite ou moyenne, d’ailleurs, plusieurs réalisations le
confirment [26], [27]. Cependant, cette architecture de réception demeure
prometteuse à moyen terme, puisque l’évolution technologique va dans le
sens de la réduction des longueurs de grille, et donc de l’augmentation des
fréquences de travail. Quant aux problèmes inhérents à la conversion directe
classique, ils semblent moins importants dans les systèmes 3G. Un système
large bande comme l’UMTS, est en effet, moins sensible au DC off-set et au
bruit en 1/f [4]. De plus, différentes solutions matérielles et logicielles sont
étudiées pour s’affranchir de la composante continue indésirable, notamment
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par des algorithmes de compensation introduits dans le DSP [23].

A l’heure actuelle, les réalisations de récepteurs WCDMA sont basées es-
sentiellement sur des systèmes homodynes [2], [28], [29], [30], [31], intégrées en
une ou plusieurs puces. Néanmoins la littérature compte quelques exemples
d’autres types d’architectures de réception [32], [33] dont une hétérodyne
[34], donc non-reconfigurable. Le facteur de bruit de ces récepteurs varie
entre 3, 5dB et 6dB, leurs points d’interception du troisième ordre, IIP3
sont autour de −16dBm, mais leurs performances sont difficilement compa-
rables car tous ne comprennent pas la partie bande de base, ni le VCO et
le synthétiseur de fréquences. Pour les systèmes à conversion directe, l’archi-
tecture de la bande de base conditionne une événtuelle reconfigurabilité. Le
récepteur présenté en [2] est le seul multi-standard.

En tenant compte de toutes ces considérations, notre choix s’est fina-
lement orienté vers un récepteur à conversion directe car il se révèle plus
adapté à une réception multi-standards [2]. Certes, d’autres architectures
conviennent mieux aux signaux à bande étroite. Il faut cependant garder à
l’esprit, que les normes de télécommunications qui voient le jour actuelle-
ment, sont destinées à transporter des informations gourmandes en bande
passante et cette tendance sera vérifiée de plus en plus.

2.3 Architecture de la bande de base

L’architecture du récepteur choisie, il reste à définir de manière plus
précise les fonctions assurées par le traitement du signal en bande de base,
définir les blocs qui la constituent et en déduire l’architecture qui répond le
mieux au cahier des charges fixé, notamment en ce qui concerne la reconfigu-
rabilité. Nous privilégierons toute architecture qui nous permette de réutiliser
telle quelle ou de reconfigurer, le maximum de blocs afin qu’ils servent aussi
bien pour le GSM que pour l’UMTS.

Du fait de la conversion directe, un faible signal utile ainsi que des ca-
naux adjacents de niveaux élevés se retrouvent en bande de base. Par voie
de conséquence, les dynamiques requises seront importantes. Le traitement
du signal effectué en bande de base sera large bande (quelques MHz pour
l’UMTS), car les applications visées sont, entre autres, les normes de troisième
génération. La bande de réception dans son intégralité se retrouve en bande
de base. Ainsi, à la sortie de la partie BB, nous devons livrer au DSP un
signal utile, ie. un canal, prêt à être décodé. Pour ce faire, nous devons isoler
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le canal souhaité et le numériser tout en assurant un rapport signal sur bruit
(SNR), suffisant pour respecter le taux d’erreur binaire (BER) spécifié par
les normes concernées.

Les traitements réalisés en bande de base sont alors :
– la sélection du canal
– l’amplification du signal
– la numérisation du signal

Nous nous attacherons par la suite à déterminer les éléments qui assu-
reront ces fonctions et leur position dans la partie BB. En effet, le choix
d’une configuration particulière imposera des contraintes sur chaque bloc en
influençant fortement le choix du type d’amplificateur, de filtre et de conver-
tisseur.

2.3.1 Sélection du canal

Alors que l’amplification du signal est une opération analogique, ce n’est
pas forcément le cas du filtrage du canal qui peut se réaliser aussi bien dans
le domaine analogique que dans le domaine numérique, voire dans les deux
domaines. Le partitionnement analogique/numérique et donc, la place du
Convertisseur Analogique/Numérique (CAN) prennent ici toute leur impor-
tance.

Sélection du canal analogique : une sélection de canal analogique,
i.e. avant le CAN, implique l’utilisation d’un filtre analogique très sélectif
mais limite la dynamique du convertisseur. Les filtres présentés en [35] et
[36] sont des filtres de Cauer du cinquième ordre. En [28] est un filtre de
Butterworth du cinquième ordre mais la numérisation du signal est faite par
un convertisseur pipeline de 6 bits. En [37] la sélection de canal se fait à l’aide
d’un filtre elliptique du septième ordre.

Sélection du canal numérique : une sélection de canal à l’aide d’un
filtre numérique, oblige le CAN à avoir une dynamique élevée. En contre
partie, le même filtre sert pour le GSM et l’UMTS, la reconfiguration pour
respecter le gabarit des deux normes est plus aisée puisqu’elle se fait de
manière logicielle.

Sélection du canal mixte : une troisième possibilité consiste à réaliser
la sélection de canal en deux étapes, d’abord un préfiltrage analogique, ce qui
limiterait la dynamique du CAN, puis parachever le filtrage en numérique de
sorte que l’on puisse garder les capacités de reconfiguration qu’offre le filtrage
numérique. A quelques variantes près, cette solution fut retenue en [2]. En
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effet, un filtre de Butterworth du sixième ordre est utilisé comme filtre de
sélection de canal pour le WCDMA et comme filtre anti-repliement pour le
DCS et le DECT. Le filtrage du canal est complété en numérique pour ces
deux normes.

2.3.2 numérisation du signal

Le bloc de numérisation du signal comporte au moins deux éléments : le
filtre anti-repliement (FAA) et le convertisseur à proprement parlé.

En effet, l’échantillonnage (qui peut être un troisième élément ou être in-
clus dans le convertisseur) a pour conséquence la périodisation du signal dans
le domaine fréquentiel, à tous les harmoniques de la fréquence d’échantillonna-
ge. Les superpositions des spectres au signal utile sont évitées grâce à un filtre
passe-bas ou filtre anti-repliement.

Nous réaliserons la conversion au moyen d’un CAN de type Sigma-Delta
(Σ∆) car il présente de nombreux avantages. Il est bien adapté aux dyna-
miques élevées car il se caractérise par sa grande résolution. Nous emploierons
le filtre de décimation suivant tout Σ∆ pour effectuer aussi la sélection de ca-
nal en numérique. De plus, comme nous le verrons dans le prochain chapitre,
le Σ∆ peut-être conçu de manière à se servir du même modulateur pour les
deux normes (GSM et UMTS). Ce principe est utilisé en [2], le convertisseur
WCDMA/DCS/DECT est un Σ∆ 2− 2 avec un quantificateur 3 bits.

Un convertisseur (Σ∆) étant un CAN basé sur le principe de suréchantil-
lonnage, un filtre numérique dit de décimation est nécessaire après la conver-
sion. Son rôle dans notre structure sera triple :

– éliminer le bruit de quantification “repoussé” vers les hautes fréquences
– rétablir le rapport de Nyquist en diminuant la fréquence du signal par

le rapport de suréchantillonnage
– sélectionner le canal souhaité

Pour la sélection du canal, notre choix s’est porté sur la solution mixte car
elle relâche les contraintes sur le convertisseur. Le filtre anti-repliement assu-
rera en même temps le préfiltrage analogique précédant le CAN, en atténuant
les bloqueurs dans la bande de réception. L’avantage de cette architecture
réside dans la facilité de programmation du filtrage de canal, la rendant par-
ticulièrement adaptée à la réception multistandard. Nous pourrons toutefois
limiter la résolution du CAN davantage grâce à un contrôle automatique de
gain (CAG).
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2.3.3 Amplification du signal

Le ou les blocs d’amplification du signal permettent d’une part, d’ampli-
fier le signal utile, d’autre part, d’ajuster sa dynamique à celle du convertis-
seur. Pour ceci, nous devons régler l’amplification à l’aide d’un CAG, com-
posé du dispositif de contrôle proprement dit et d’un Amplificateur à Gain
Variable ou VGA. Etant donné les dynamiques des signaux mis en jeu, il
semble difficile de réaliser les deux taches sus-mentionnées, seulement avec
un VGA. En effet, la linéarité requise de cet élément est importante pour une
dynamique élevée. Aussi il s’avère plus pertinent de réaliser l’amplification
en deux étapes : une amplification “simple” et une amplification commandée
au moyen d’un CAG. Ceci s’applique particulièrement au cas de l’UMTS
dont la sensibilité est de −117dBm et le signal maximal est de −25dBm.
Nous retrouvons en [37] ce partitionnement du filtrage et de l’amplification
afin d’optimiser les performances en bruit et en linéarité. Le résultat est une
cascade d’un filtre passif du premier ordre, de trois biquads et d’un filtre
passe-tout du troisième ordre (pour l’égalisation de phase) intercalés à un
buffer et trois amplificateurs de gain programmables.

Situées avant le convertisseur, les positions du CAG et de l’amplificateur
par rapport au filtre anti-repliement agissent directement sur les contraintes
du filtre. Nous plaçons le CAG avant le FAA, afin de limiter l’amplitude des
signaux qui rentrent dans le filtre, relâchant ainsi les contraintes en linéarité
de ce dernier. C’est avec le même objectif que nous plaçons l’amplificateur
après le FAA .

2.4 Architecture du récepteur

La forte capacité d’intégration et la flexibilité des systèmes homodynes
ont orienté notre choix vers ce type de récepteur. La partie RF est com-
posée du filtre de sélection de la bande réception, d’un amplificateur à faible
bruit (LNA) d’un mélangeur et d’un oscillateur local à la fréquence du canal
émetteur (cf. figure 2.11).

En bande de base nous devons assurer la numérisation du signal avant
le traitement numérique. Dans le but d’implémenter différentes normes dans
le même composant, la conversion est faite à l’aide d’un modulateur sigma-
delta et le filtrage de canal est mixte. Un préfiltrage est réalisé en analogique
par le filtre anti-repliement, en numérique, le filtre de décimation situé après
le Σ∆ réalisera aussi bien la sélection du canal que la décimation.
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Fig. 2.11 – Architecture du récepteur

La figure 2.12 montre l’évolution du niveau de puissance des différents
signaux à travers le récepteur. Smax est la puissance maximale reçue à l’an-
tenne, NI le niveau d’intermodulation, St le signal test, S la sensibilité de
référence,Nt le bruit thermique et Sfs la pleine échelle pour le CAN.

Comme le montre cette figure, dans la partie RF (a) tous les signaux
sont amplifiés par le LNA et le mélangeur. Un amplificateur à gain variable
(VGA1) permet de limiter les niveaux à l’entrée du FAA au niveau du blo-
queur le plus élevé (Nblmax) c.f. (b). Le filtre AA va atténuer les différents
bloqueurs c.f. (c), un deuxième amplificateur à gain variable (VGA2) va ra-
mener le niveau des signaux les plus forts (Nblamax) à la pleine échelle du
CAN (Sfs) c.f. (d) et enfin, le convertisseur numérise le signal c.f. (e).
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Fig. 2.12 – Niveaux des signaux et du bruit à travers le récepteur
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Chapitre 3

Spécifications du récepteur et
du filtre RF

Dans les chapitres précédents nous avons présenté les principales ca-
ractéristiques de la couche physique du GSM et de l’UMTS et nous avons
défini une architecture de récepteur qui convienne à ces deux normes. Dans
ce chapitre nous présentons une méthode pour définir les spécifications du
récepteur et du filtre RF.

Les spécifications aussi bien du GSM que de l’UMTS, définissent différents
signaux utiles et parasites reçus à l’antenne. Elles précisent aussi le niveau
de puissance des signaux et des parasites, toujours à l’antenne. Dans tous les
cas et en particulier dans les différents tests décrits par la norme, le signal
doit être démodulé sans détériorer le taux d’erreur binaire (BER) fixé à 10−3

pour les deux standards. Ceci se traduit par un rapport signal à bruit (SNR)
minimum en sortie de la partie analogique tel que la probabilité d’erreur du
récepteur ne dépasse pas 10−3.

Les spécifications techniques des normes ne décrivant que les conditions
à l’antenne et le résultat à obtenir en sortie du récepteur, il s’avère indis-
pensable d’en dégager les caractéristiques du récepteur dans sa totalité et
ensuite, en déduire les spécifications des éléments qui le composent. Bien que
ce chapitre se concentre sur la détermination des performances du récepteur,
il faut cependant se pencher sur le gabarit du filtre RF. En effet, la connais-
sance du spectre après filtrage RF permet d’estimer la quantité de filtrage
nécessaire à la sélection du canal.

Dans un premier temps nous déterminerons les principaux paramètres
qui caractérisent une châıne de réception, ou du moins, ceux qui nous sont
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nécessaires pour déterminer les spécifications des éléments de la bande de
base. Dans un deuxième temps nous déterminerons le gabarit du filtre RF.
La détermination des spécifications des éléments de la partie BB fera l’objet
du chapitre suivant.

3.1 Récepteur

3.1.1 BER et SNR

Comme nous venons de voir en 1.2 et en 1.3, le BER est le critère privilégié
qui permet d’évaluer la performance d’un récepteur à modulation numérique.
Il faut encore traduire l’erreur permise en termes de BER, en un critère com-
patible avec des signaux physiques comme le SNR.

Nous considérerons désormais la porteuse du signal ou Dedicated Physical
Channel (DPCH) comme étant le signal utile. Nous nous intéressons au rap-
port signal à bruit en sortie de la partie analogique du récepteur SNRout :
c’est le rapport porteuse sur bruit C/N (Carier to Noise). C/N est relié par
(3.1) au débit d’information binaire R, à la bande du signal en réception B
et au rapport énergie par bit sur la densité spectrale du bruit Eb/N0.

C

N
=

Eb

N0

R

B
(3.1)

Eb/N0 est relié à son tour à la probabilité d’erreur en présence de bruit
blanc additif gaussien (AWGN). Cette relation dépend du type de modulation
[38]. Pour une modulation QPSK comme celle de l’UMTS, (3.2) exprime la
probabilité d’erreur Pe en fonction de Eb/N0.

PeQPSK = Q

(√
2
Eb

N0

)
(3.2)

avec Q (x) =
1

2
erfc

(
x√
2

)
(3.3)

Pour PeQPSK égal à 10−3, Eb/N0 vaut 6, 8dB. Ici, R/B est de −25dB, de
(3.1) nous déduisons l’équation (3.4).(

C

N

)
UMTS

= 6, 8− 25 = −18, 2dB (3.4)

Nous observons alors que C/N est négatif, ceci est dû à l’étalement de
spectre. En effet, comme décrit dans la section 1.3, le mode d’accès de
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l’UTRA FDD est à répartition par les codes. Le signal passe du débit initial
de R = 12, 2Kb/s pour la voix, au débit de la séquence d’étalement (chip
rate), ici de 3, 84Mc/s à l’émission. Ce faisant, l’énergie du signal concentrée
à l’origine sur une bande de fréquence étroite, va être répartie sur bande
plus large, alors son niveau de puissance moyen dans la bande élargie di-
minuera. A l’inverse, le DSP du récepteur en multipliant le signal par la
séquence d’étalement de l’émission “reconcentre” le signal, par corrélation,
sur la bande de fréquence initiale, élevant ainsi le niveau de puissance moyen
du signal. Ce rapport débit de la séquence d’étalement sur débit initial du
signal, peut-être interprété comme un gain d’étalement Ge, inverse de R/B.

séquence d’étalement

Ge

Fig. 3.1 – Etalement de spectre

Nous utiliserons SNRout = C/N comme indicateur de performance de
la partie analogique du récepteur. Nous remarquons en sortie du récepteur
que le gain d’étalement Ge qui s’applique au signal, nous ramène au rapport
énergie par bit sur densité de bruit Eb/N0 nécessaire au BER requis.

Eb

N0

= SNRout + Ge (3.5)

Par la suite nous considérerons Eb/N0 = 7dB et SNRout = −18dB en sortie
de la partie analogique du récepteur, pour l’UMTS.

La probabilité d’erreur pour le GMSK du GSM est exprimée en (3.6) où γ
est une constante qui dépend du produit bande passante à 3dB par la durée
d’un bit [39].

PeGMSK = Q

(√
2γ Eb

N0

)
(3.6)

Ce qui donne SNRout = C/N = 9dB pour le GSM.
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3.1.2 Facteur de bruit

Alors que le BER ou le SNR permettent d’apprécier la qualité d’une liai-
son, le facteur de bruit ou Noise Figure (NF ) est un critère qui permet
d’apprécier la qualité d’un système en fonction du bruit qu’il génère. Autre-
ment dit, le facteur de bruit mesure la dégradation de la qualité de la liaison
par le système. C’est donc le rapport entre le SNR à l’entrée du système
considéré et le SNR à la sortie de celui-ci.

NF =
SNRin

SNRout

ou NF = SNRin − SNRout (en dB) (3.7)

Calculons le rapport signal sur bruit en entrée SNRin du récepteur afin de
déterminer le facteur de bruit pour le GSM et l’UMTS. Le SNR en entrée est
le rapport entre la sensibilité S, qui est le plus faible signal que le récepteur
doit pouvoir capter, et le bruit thermique Nt, tous deux à l’antenne.

SNRin = S −Nt (en dB) (3.8)

avec Nt = 10 log kTB (3.9)

Où k est la constante de Boltzmann, T est la température absolue et B est
la bande du canal. Ce qui donne :

SNRinGSM = 19dB (3.10)

SNRinUMTS = −10dB (3.11)

Comme nous l’avons vu dans la section 3.1.1, C/N = SNRout. Nous détermi-
nons le facteur de bruit NF à partir de (3.7), en remplaçant SNRin et
SNRout par leurs valeurs obtenues dans les équations (3.10) et (3.11) et dans
la section 3.1.1.

NFGSM = 10dB (3.12)

NFUMTS = 8dB (3.13)

3.1.3 Dynamique et gain

La dynamique est un paramètre qui caractérise aussi bien le récepteur
que les signaux qui le traversent. En effet, la dynamique d’un signal est
la différence entre sa puissance maximale et sa puissance minimale. Pour
un système, la dynamique est la différence entre le signal maximal que le
système peut traiter sans déformation, et le signal le plus faible que le système
peut détecter. Il faut éviter toute confusion entre cette limite inférieure et
la sensibilité de référence d’une norme (cf. section 1.2). La sensibilité est le
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signal le plus faible que le système peut détecter sans détériorer le BER ;
alors que le signal le plus faible que le système peut détecter est tel que le
rapport signal sur bruit en sortie sera nul, ou encore, que le signal en sortie
sera égal au plancher de bruit [40].

Dynamique du signal

A l’antenne la puissance minimale du signal que nous devons considérer
est la sensibilité S définie par la norme. En revanche, la puissance maximale
n’est pas toujours spécifiée. C’est le cas du GSM. De plus, cette puissance est
difficile à déterminer car elle est étroitement liée aux conditions extérieures.
Dans la littérature une valeur de −12 ou − 15dBm est communément at-
tribuée pour le GSM [8], [2]. Soit Smax GSM la puissance maximale à l’antenne
pour le GSM, d’une valeur de 12dBm, la dynamique du signal reçu à l’an-
tenne DRin vaut alors :

DRinGSM = −12− S (3.14)

= 90dB (3.15)

Pour l’UMTS nous connaissons Smax UMTS (cf. 1.3), la puissance maximale
du signal que l’on peut recevoir à l’antenne (−25dBm) :

DRinUMTS = Smax UMTS − S (3.16)

= 92dB (3.17)

Dynamique du récepteur

Pour sa part, le récepteur doit assurer un traitement du signal maximal
à l’antenne, sans déformation, et doit pouvoir détecter, toujours à l’antenne,
un signal Smin de niveau égal au plancher de bruit N .

Smin = N (3.18)

Smin out = Nout (3.19)

En toute rigueur, la dynamique du récepteur doit être supérieure à la dyna-
mique du signal de SNRout (cf figure 3.2). En effet, cette condition assure le
BER requis. Nous appèlerons par la suite Nout “plancher de bruit” ou noise
floor en sortie. Le plancher de bruit Nout est le bruit intégré sur tout le ca-
nal, en sortie du système. Soit G le gain que le récepteur apporte. Comme
le système est linéaire dans cette plage de valeurs ou du moins peut-être
considéré comme tel ; nous pouvons écrire :

Smin out = Smin + G (3.20)

Smin = Nout −G (3.21)
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Smin est déterminé alors par le bruit en sortie Nout. Il dépend à son tour du
bruit thermique Nt, et du facteur de bruit NF [21].

Nout = Nt + G + NF (3.22)

Nous obtenons alors la dynamique du récepteur DRr en (3.24).

DRr = Smax − Smin (3.23)

= Smax − (Nt + NF ) (3.24)

Nous pouvons vérifier que la dynamique du récepteur est égale à celle du
signal plus le SNR en sortie (cf figure 3.2).

DRr = Smax − (Nt + NF ) (3.25)

= Smax − (Nt + (SNRin − SNRout))

= Smax − S − SNRout

= DRin + SNRout (3.26)

SNRout

Sortie analogique

Smax_out

Antenne

DRr

G
Smax

Smin

Nt

DRin

Nout

S
NF

S_out

Fig. 3.2 – Dynamique du récepteur et du signal

Ce qui donne pour le GSM :

DRr GSM = DRin GSM + SNRout (3.27)

= 99dB (3.28)

Mais le calcul de la dynamique tel qu’il est défini en (3.24) ne peut s’appli-
quer à l’UMTS. En effet, le gain total (analogique et numérique) affecté au
signal utile par le récepteur n’est pas le même que celui du bruit à cause de
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l’étalement de spectre, (3.21) n’est plus vérifiée. Reprenant les expressions
(3.20) et (3.23), avec Gs le gain du signal, Gn le gain du bruit et Ge le gain
d’étalement de spectre.

Smin out = Smin + Gs (3.29)

Nout = Nt + Gn + NF (3.30)

avec Ge = Gs −Gn (3.31)

Smin = Nt + NF −Ge (3.32)

DRr UMTS = Smax − Smin

= Smax − (Nt + NF −Ge) (3.33)

= DRinUMTS +
Eb

N0

(3.34)

= 99dB (3.35)

Comme nous verrons dans la section 4.3, les signaux maximum et minimum
ne se présentent jamais simultanément. Nous pourrons par la suite, limiter le
niveau du signal maximal et par voie de conséquence, limiter la dynamique
du récepteur, à l’aide d’un contrôle automatique de gain (AGC).

Gain

Le signal utile peut être très faible (cf sensibilité en 1.2 et en 1.3), alors le
récepteur doit lui fournir le maximum de gain possible. Mais le gain de la par-
tie analogique Ga est limité par le niveau de la pleine échelle Sfs (full scale)
du dernier bloc de cette partie, ie. du convertisseur analogique/numérique.
Nous considérerons Sfs égale 13dBm. Ga est tel que pour un signal de niveau
maximal à l’antenne, son niveau à l’entrée de l’ADC sera le niveau maximal
que peut recevoir celui-ci.

Ga = Sfs − Smax (3.36)

Sans faire appel à l’AGC, nous obtenons pour le GSM et l’UMTS :

GaGSM = 25dB (3.37)

GaUMTS = 38dB (3.38)

Grâce à l’utilisation d’un AGC nous pourrons limiter le signal maximal et
augmenter ainsi, le gain fourni par le récepteur.

3.1.4 Linéarité

Un circuit n’est pas un dispositif parfaitement linéaire, ie. sa fonction
de transfert n’est pas parfaitement linéaire. Soit x(t) un signal d’entrée et
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y(t) la réponse du système, son comportement peut alors se modéliser par la
relation (3.39) où les αn sont des coefficients.

x(t) y(t)

Fig. 3.3 – Système non-linéaire

y(t) = α1x(t) + α2x
2(t) + α3x

3(t) + . . . (3.39)

Il produit une distorsion du signal ou compression du gain (saturation), une
distorsion harmonique (génération d’harmoniques du signal d’entrée) et une
distorsion d’intermodulation (génération de parasites à des fréquences qui
sont une combinaison des fréquences en entrée). Nous allons donc présenter
ces différents types de distorsion ainsi que les critères qui permettent de les
évaluer.

Compression du gain

Soit x(t) un signal d’entrée sinusöıdal, en se limitant au troisième ordre,
l’expression (3.39) peut s’écrire aussi :

y(t) =
α2A

2

2
+

(
α1A +

3α3A
3

4

)
cos (ω t) +

α2A
2

2
cos (2ω t)

+
α3A

3

4
cos (ω t) (3.40)

avec

x(t) = A cos (ω t) (3.41)

En petits signaux nous considérons que les harmoniques sont négligeables.
Dans ces conditions (3.40) devient

y(t) =

(
α1A +

3α3A
3

4

)
cos (ω t) (3.42)

Ce qui revient à α1A � αnA
n. Dans l’hypothèse de petits signaux, le gain

est alors α1, c’est le gain linéaire du circuit.
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Or, si cette hypothèse n’est plus vérifiée, alors α3
A ne peut plus être négligé

dans (3.42). Ainsi le gain varie en fonction de l’amplitude du signal d’entrée,
il n’est plus linéaire. Pour une amplitude suffisamment importante en entrée,
le signal en sortie saturera, le gain tend vers zéro. C’est ce que l’on ap-
pelle la compression de gain. Il correspond à α3 négatif, le gain du système
α1A + 3α3A3

4
est alors une fonction décroissante de l’amplitude en entrée A.

La compression de gain ou distorsion d’ordre un est évaluée à l’aide IP1
(1st order Intercept Point). Le point de compression à 1dB ou IIP1 (1st

order Input Intercept Point) est défini comme l’amplitude du signal d’entrée
pour laquelle le gain en petit signal chute de 1dB (cf. FIG 3.4). De (3.42)
nous pouvons déduire IIP1.

20 log

∣∣∣∣∣α1 +
3α3A

2
IIP1

4

∣∣∣∣∣ = 20 log |α1| − 1 (3.43)

d’où AIIP1 =

√
0, 145

∣∣∣∣α1

α3

∣∣∣∣ (3.44)

IIP1 = 20 log AIIP1 (3.45)

sortie
1dB

IIP1
entrée

Fig. 3.4 – Compression de gain - IIP1

Le récepteur doit fournir un gain linéaire en présence des signaux de
puissance maximale à l’antenne, SmaxGSM et SmaxUMTS. Ainsi, IIP1GSM et
IIP1UMTS correspondent à ces valeurs maximales.

IIP1GSM = −12dBm (3.46)

IIP1UMTS = −25dBm (3.47)
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Distorsion harmonique

Comme le montre (3.40), si nous présentons un signal sinusöıdal à l’entrée
d’un système non-linéaire, nous obtenons en sortie du système une compo-
sante continue, un terme de même fréquence qu’en entrée ou fondamental
et des termes de fréquence multiple du fondamental ou harmoniques. Tout
signal autre que le fondamental, est une distorsion de celui-ci.

Nous pouvons remarquer qu’un circuit différentiel permet de s’affranchir,
du moins en théorie, de la distorsion d’ordre pair, notamment la distorsion
harmonique de second ordre. En réalité, l’appariement n’est jamais parfait et
nous retrouvons en sortie une distorsion de second ordre très atténuée mais
non-nulle.

La distorsion causée par un harmonique donné est quantifiée par HDn,
la distorsion harmonique d’ordre n ; c’est le rapport de l’amplitude de l’har-
monique d’ordre n sur α1A, l’amplitude du fondamental. Nous distinguons
les distorsions harmoniques de second et de troisième ordre, HD2 et HD3,
de (3.40), dans des conditions de faible distorsion.

HD2 =
1

2

a2

a1

A (3.48)

HD3 =
1

4

a3

a1

A2 (3.49)

La distorsion harmonique totale THD est considérée en (3.50)

THD =
√

HD2
2 + HD2

3 + . . . (3.50)

Comme il sera montré dans la section sur l’intermodulation, les contraintes
que la distorsion d’intermodulation impose à un système, sont bien plus fortes
que celles de la distorsion harmonique. Pour cette raison, nous ne calculerons
que ses indicateurs IIP2 et IIP3 pour le GSM et l’UMTS.

Intermodulation

Si à l’entrée d’un opérateur non-linéaire nous présentons un signal x(t)
composé de deux fréquences, nous retrouvons en sortie une composante conti-
nue, les deux fondamentaux, leurs harmoniques et des termes d’intermo-
dulation. Ces derniers sont des combinaison des fondamentaux et des har-
moniques. Dans des conditions de faible distorsion nous nous limitons au
troisième ordre [41]. Pour x(t) = A1 cos (ω1t) + A2 cos (ω2t) nous retrouvons
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alors l’équation (1.1) de la section 1.2.

y(t) = α1 (A1 cos ω1t + A2 cos ω2t) + α2 (A1 cos ω1t + A2 cos ω2t)
2

+α3 (A1 cos ω1t + A2 cos ω2t)
3

En la développant nous obtenons :
– une composante continue

α2

2

(
A2

1 + A2
2

)
(3.51)

– des fondamentaux à ω1 et ω2(
α1A1 +

3

2
α3A1A

2
2 +

3

4
α3

3A
3
1

)
cos ω1t (3.52)(

α1A2 +
3

2
α3A

2
1A2 +

3

4
α3

3A
3
2

)
cos ω2t (3.53)

– des harmoniques du second ordre à 2ω1 et 2ω2

α2

2
A2

1 cos 2ω1t (3.54)

α2

2
A2

2 cos 2ω2t (3.55)

– des harmoniques du troisième ordre à 3ω1 et 3ω2

α3

4
A3

1 cos 3ω1t (3.56)

α3

2
A3

2 cos 3ω2t (3.57)

– des intermodulations à : ω1−ω2, ω1 + ω2, 2ω1−ω2, 2ω1 + ω2, 2ω2−ω1

et 2ω2 + ω1

α2A1A2 cos (ω1 − ω2) t (3.58)

α2A1A2 cos (ω1 + ω2) t (3.59)
3

4
α3A

2
1A2 cos (2ω1 − ω2) t (3.60)

3

4
α3A

2
1A2 cos (2ω1 + ω2) t (3.61)

3

4
α3A1A

2
2 cos (2ω2 − ω1) t (3.62)

3

4
α3A1A

2
2 cos (2ω2 + ω1) t (3.63)
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Fig. 3.5 – Spectre en sortie d’un système non-linéaire

La figure 3.5 montre le spectre en sortie du système pour A1 = A2.

Distorsion d’intermodulation. Les effets de la distorsion harmonique
sont réduits si les harmoniques se trouvent en dehors de la bande passante
du système. En revanche, ce n’est pas le cas des effets de l’intermodulation,
surtout lorsque les fréquences d’entrée sont proches. Les produits d’intermo-
dulation du troisième ordre IM3, situés à 2ω1−ω2 et 2ω2−ω1 sont alors dans
le voisinage des fondamentaux. Nous calculons alors la distorsion d’intermo-
dulation IMD pour les intermodulations susceptibles de se trouver dans
la bande du système, à savoir IM2 et IM3, correspondant aux fréquences
ω2 − ω1, 2ω1 − ω2 et 2ω2 − ω1 respectivement. IMD2 est défini alors comme
le rapport de IM2 sur le fondamental et IMD3 comme le rapport de IM3

sur le fondamental.
Posons A1 = A2 = A, alors nous pouvons écrire dans des conditions de faible
distorsion :

IMD2 =
α2

α1

A (3.64)

IMD3 =
3

4

α3

α1

A2 (3.65)

En comparant ces expressions à celles de la distorsion harmonique de second
et troisième ordre en (3.48) et en (3.49), nous remarquons que IMD2 vaut
le double de HD2 et que IMD3 vaut le triple de HD3. Ce qui confirme que
les contraintes de linéarité portent essentiellement sur la distorsion d’inter-
modulation.
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Les équations (3.64) et (3.65) montrent que la distorsion dépend de l’am-
plitude des signaux en entrée. L’IMD à lui seul, ne saurait caractériser la
linéarité d’un système.

Point d’interception. Les points d’interception de second et troisième
ordre IP2 et IP3 permettent de quantifier les distorsions dues aux intermo-
dulations d’ordre deux et trois, indépendamment de l’amplitude du signal.
En effet, les points pour lesquels l’amplitude du fondamentale en sortie, est
égale à celle de l’IM2 et à celle de l’IM3, sont les IP2 et IP3, respectivement
(cf. figure ci-dessous).

IIP3

entrée

sortie

IIP2

F
IM2

IP2

entrée

sortie

F

IP3

IM3

Fig. 3.6 – Interprétation graphique de IP2 (a) et de IP3 (b)

Les puissances à l’entrée sont appelées IIP2, 2nd order Input Intercept
Point et IIP3, 3rd order Input Intercept Point et en sortie OIP2, 2nd order
Output Intercept Point et OIP3, 3rd order Output Intercept Point. D’après
les définitions de IP2 et de IP3 nous déduisons IIP2 et IIP3. Soient AIIP2

et AIIP3 les amplitudes correspondant à IIP2 et IIP3 respectivement

α1AIIP2 = α2A
2
IIP2 (3.66)

AIIP2 =
α1

α2

(3.67)

α1AIIP3 =
3

4
α3A

3
IIP3 (3.68)

AIIP3 =

√
4

3

∣∣∣∣α1

α3

∣∣∣∣ (3.69)

avec IIP2 = 20 log AIIP2 et IIP3 = 20 log AIIP3 (3.70)

Si nous reprenons la figure 3.6(b), nous voyons que IIP3 peut aussi s’ex-
primer en fonction de la puissance d’entrée du signal, que nous appèlerons
désormais Pin.
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IM3

entrée

sortie

F

IP3

IM3

IIP3−
ω 2

ω 12

ω 1 ω 2

ω 2
ω 1 −

2

∆P

P
F2F1

IM3

Fig. 3.7 – Détermination graphique de IIP3

Partons de la distorsion d’intermodulation d’ordre trois donnée en (3.65).

IMD3 =
3

4

α3

α1

A2
in

Nous remarquons que nous pouvons l’exprimer en fonction de AIIP3 et déduire
IIP3

IMD3 =
A2

in

AIIP3

(3.71)

IIP3 = Pin −
1

2
IMD3|dB (3.72)

De la même manière que pour IIP3, à partir de (3.64) nous pouvons déduire
IIP2 en fonction de la puissance d’entrée Pin et IMD2

IMD2 =
Ain

AIIP2

(3.73)

IIP2 = Pin − IMD2|dB (3.74)

Les distorsions dues aux produits d’intermodulation peuvent être considérées
vis à vis du signal, comme un bruit introduit par le récepteur. La somme
de ces bruits ne doit pas dégrader le SNRout. Sachant que le niveau du
signal pour le test St est 3dB au-dessus de la sensibilité, alors la somme
des intermodulations doit donc être inférieure à N ′

out (plancher de bruit plus
3dB). Pour assurer cette condition, nous imposons que les niveaux de l’IM2
et de l’IM3 soient très inférieurs au niveau du plancher de bruit, déterminé
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en (3.22) et en (3.30). Nous prenons alors une marge de sécurité de 6dB sur
le niveau d’intermodulation. Ce qui donne pour le GSM et l’UMTS :

NoutGSM = −86dBm (3.75)

IMnGSM � −86dBm (3.76)

= −92dBm (3.77)

NoutUMTS = −62, 1dBm (3.78)

IMnUMTS � −62dBm (3.79)

= −68dBm (3.80)

Dans ce qui suit nous allons traduire ces contraintes sur la distorsion d’inter-
modulation en termes de IIP2 et IIP3. Les normes de télécommunications
spécifient les conditions des test d’intermodulation (cf. sections 1.2 et 1.3).
Les niveaux des deux signaux présents à l’antenne ainsi que leurs fréquences
par rapport à f0, fréquence centrale du canal, y sont précisés. En général les
fréquences sont telles que 2ω1 − ω2 soit égale à f0. A partir des valeurs des
tableaux 1.2 et 1.4 et des équations (3.73) et (3.71) nous déterminons IMD2

et IMD3, puis nous en déduisons IIP2 et IIP3 de (3.74) et (3.72).

IMD2|dB = IM2− (Pin + G) (3.81)

IIP2 = Pin − IMD2|dB

IIP2GSM = 19dBm (3.82)

IIP2UMTS = 14dBm (3.83)

IMD3|dB = IM3 − (Pin + G) (3.84)

IIP3 = Pin −
1

2
IMD3|dB

IIP3GSM = −15dBm (3.85)

IIP3UMTS = −16dBm (3.86)

SFDR - Spurious Free Dynamic Range

La section 3.1.4 montre que des signaux en dehors de la bande du signal
peuvent produire par intermodulation, des signaux parasites à l’intérieur de
cette bande dégradant ainsi le rapport signal sur bruit. Le SFDR est la
plus grande dynamique qui ne génère pas de bruit supérieur au plancher
de bruit. C’est la dynamique entre le niveau maximum en entrée, pour qui
l’intermodulation produite ne dépasse pas le plancher de bruit, et le niveau
de ce dernier à l’antenne (Smin). Le niveau maximum Sin max se détermine à
partir de l’expression de l’intermodulation de troisième ordre (3.60).

IM3 =
3

4
α3S

3
in max
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et nous voulons Nout = IM3

Sin max = 3

√
4

3

Nout

α3

(3.87)

DRr

in_max

out_maxS

Sortie analogiqueAntenne

Smin

Nout=IM3

Smax

Smax_out

SFDR

S

Fig. 3.8 – SFDR du récepteur

Le plancher de bruit ramené à l’antenne est Smin = Nout/α1. SFDR s’écrit
alors :

SFDR =
Sin max

Nout

α1

(3.88)

= 3

√√√√4

3

α3
1

α3

1

N2
out

= 3

√
4

3

α1

α3

1

S2
min

= 3

√
IIP32

S2
min

SFDR|dB =
2

3
(IIP3− Smin) (3.89)

Nous obtenons pour le GSM et l’UMTS :

SFDRGSM = 64dB (3.90)

SFDRUMTS = 55dB (3.91)
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3.2 Filtre RF

Le chapitre précédent décrit un processus de sélection du canal en trois
étapes. La première a lieu dans la partie RF, le filtre SAW assure la sélection
de la bande de réception. La deuxième étape est assurée par le filtre anti-
repliement, qui, bien entendu, évite tout repliement du spectre dans le canal,
mais qui contribue aussi à la sélection de celui-ci en atténuant les canaux ad-
jacents et les bloqueurs. Enfin, la troisième étape est accomplie par le filtre
de décimation qui parfait la sélection du canal.

Bien que lors de cette étude nous ne nous penchions pas sur les blocs
radio-fréquences, nous devons néanmoins connâıtre les spécifications du filtre
RF pour déterminer l’atténuation du filtre anti-repliement.

Déterminons alors le gabarit du filtre RF. Ce filtre doit atténuer tout
signal en dehors de la bande de réception, c’est donc un filtre passe-bande.
Sa bande passante doit être égale à celle de la bande de réception. Les ondu-
lations en bande passante sont fixées à 1dB, valeur courante dans les filtres
SAW du commerce ( cf [42], [43], [44] et [45]). L’atténuation fournie en
bande atténuée doit réduire les bloqueurs hors bande de réception, au niveau
du bloqueur le plus élevé dans la bande. Une atténuation plus sévère n’est
pas nécessaire puisque le filtrage du canal fait en BB est bien plus sélectif.

Rappelons ci-contre le profil des bloqueurs du GSM, présenté dans la fi-
gure 1.1 de la section 1.2. Nous constatons qu’il est nécessaire d’atténuer les
bloqueurs hors bande de 23dB. Cette atténuation doit être assurée jusqu’à
la fréquence de 915MHz et à partir d’une fréquence de 980MHz. Ce qui
correspond au gabarit de la figure 3.10. Des filtres du commerce comme le
F5CE - 942M50 - D263 de Fujitsu [46] ou le Low-Loss Filter for mobile Com-
munication (B7820) d’Epcos [43] répondent parfaitement à ces contraintes.

Faisons de même pour l’UMTS. Les bloqueurs les plus élevés dans la
bande sont à −44dBm. Il faut donc une atténuation de 29dB à partir de
1MHz jusqu’à 2, 025GHz et à partir de 2, 255GHZ. Puis, un atténuation de
14dB de 2, 025GHz à 2, 05GHz et de 2, 23GHz à 2, 255GHz. Nous aboutis-
sons au gabarit de la figure 3.12.

Le filtre pour le W-CDMA de Fujitsu [45] répond assez bien aux gabarits
spécifiés ci-dessus. Nous remarquons dans la figure 3.12 que le gabarit n’est
pas complètement respecté pour les fréquences très éloignées de la bande de
réception (à plus d’une centaine de Mégahertz). La section 4.2 montrera que
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bloqueurs hors bande de réception
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Bloqueurs dans la bande de réception
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les étages de filtrage suivants rejetterons largement les bloqueurs dans ces
plages de fréquences.
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Chapitre 4

Spécifications des éléments de
la bande de base

Le chapitre précédent définit les spécifications pour l’ensemble du récep-
teur. L’objet de ce chapitre est de présenter une méthode qui permette de
dégager les spécifications des différents blocs fonctionnels de la bande de base,
à partir des spécifications du récepteur et des spécifications techniques des
normes concernées [47]. Ceci sera fait en termes de dynamique et de linéarité
pour tous les éléments de la bande de base à savoir, amplificateurs à gain
variable, filtre anti-repliement et conversion analogique/numérique. Pour les
filtres nous définirons en plus leurs gabarits.

Tout au long du chapitre nous porterons une attention particulière à la
répartition des contraintes entre les différents blocs. Nous étudierons les com-
promis entre eux et rechercherons à minimiser le bruit généré par la bande de
base. Le facteur de bruit sera un indicateur privilégié pour évaluer la contri-
bution de chaque élément au bruit du récepteur.

Dans un premier temps nous proposerons une méthode pour définir les
spécifications de chaque bloc, puis nous montrerons comment optimiser ces
spécifications en tenant compte des interactions entre ces différents éléments.
Dans un deuxième temps nous emploierons cette méthode pour les normes
visées par notre application : GSM et UMTS.

4.1 Convertisseur analogique numérique

Dans la section 3.1 nous avons déterminé les paramètres principaux qui
caractérisent les performances d’un récepteur. L’étape suivante consiste à
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déterminer les spécifications de tous les blocs qui nous intéressent. Hormis le
gabarit du filtre SAW, nous ne connaissons pas les performances des différents
blocs RF. L’étude du récepteur dans son ensemble nous a permis néanmoins
de connâıtre certaines caractéristiques des signaux à la sortie analogique, no-
tamment le rapport signal sur bruit. Pour cette raison, nous commençons
par déduire les spécifications du dernier bloc analogique, i.e. le convertisseur
A/N. Nous remonterons de cette manière la châıne de la bande de base ana-
logique jusqu’à son premier élément, l’amplificateur à gain variable.

Pour définir les spécifications en résolution et en linéarité du convertisseur
nous nous servirons de la méthode décrite en [48]. D’abord nous détermine-
rons les différents niveaux de bruit liés au CAN, puis nous déterminerons sa
résolution et sa linéarité.

4.1.1 Niveaux de bruit du CAN

Dans la figure 4.1 nous rappelons les niveaux des signaux le long du
récepteur. Nous remarquons St, c’est le niveau du signal utile lors des tests
définis par la norme. Ce niveau peut varier d’un test à l’autre mais il se
trouve en général, 3dB au-dessus de la sensibilité de référence. Cette figure
montre que le bruit de tout le récepteur ne doit pas être supérieur à Nout.
Maintenant attardons-nous sur le convertisseur, il sera d’autant plus perfor-
mant que le bruit qu’il introduit (NADC) est négligeable devant Nout. Soit
MADC une marge que nous prenons par rapport au niveau de bruit maximal,
à la sortie analogique.

NADC � Nout ⇐⇒ NADC = Nout −MADC (4.1)

NADC est constitué d’une part, du bruit dû à la non-linéarité du CAN (NL)
et d’autre part, du bruit issu de la quantification du signal (NQ). Si nous
considérons les puissances PN ADC , PN L et PN Q qui leurs sont associés :

PN ADC = PN L + PN Q (4.2)

Calculons le niveau du bruit de non-linéarité du convertisseur NL. Comme
il a été vu en 3.1.4, il faut que ce bruit ne détériore pas SNRout, lorsque le
signal utile est au niveau du signal test spécifié par la norme. N ′

out est le bruit
maximal admissible en présence des bloqueurs. Cela revient à :

St out −NL ≥ SNRout (4.3)

or St out = Sout + 3

d’où NL < N ′
out avec N ′

out = Nout + 3 (4.4)
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Fig. 4.1 – Niveaux des signaux le long du récepteur

L’équation (4.2) nous impose NL < NADC . Nous pouvons alors introduire une
marge de “linéarité” ML afin de garantir un niveau de bruit total inchangé.
Ceci peut se traduire par :

NL = N ′
out −ML et ML > MADC (4.5)

La figure 4.2 montre les niveaux de puissance des différents signaux et bruits
à la sortie du CAN. Le niveau du bruit de quantification du convertisseur
NQ peut se déduire de (4.2) et de (4.5).

NQ = 10 log
(
10PN ADC − 10PN L

)
(4.6)

En simplifiant nous obtenons :

NQ = Nout + 10 log
(
10−

MADC
10 − 10

3−ML
10

)
(4.7)

= Nout + 10 log

(
10−

MADC
10 − 10−

M′
L

10

)
(4.8)

avec −M ′
L = 3−ML

4.1.2 Dynamique et résolution du CAN

Une fois spécifié le niveau du bruit de quantification, nous pouvons en
déduire la dynamique du CAN ainsi que sa résolution. En effet, la dynamique
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Fig. 4.2 – Niveaux des signaux et des bruits en sortie du convertisseur

est la différence entre la pleine échelle du CAN (Sfs) et le niveau du bruit de
quantification.

SNRADC = Sfs −NQ (4.9)

Nous en déduisons la résolution n du convertisseur :

n =
SNRADC − 1, 76

6, 02
(4.10)

=
Sfs −Nout − 10 log

(
10−

MADC
10 − 10−

M′
L

10

)
− 1, 76

6, 02
(4.11)

Il faut remarquer que le niveau que nous appelons pleine échelle est le niveau
de puissance maximal pour lequel le convertisseur ne saturera pas. Ainsi,
dans cette plage de valeurs la compression de gain ne devra pas dépasser
1dB. Sfs à l’entrée du CAN correspond donc à un niveau égal à IIP1 à
l’antenne. Si nous ne tenons pas compte de la réduction de la dynamique due
au premier VGA :

Sfs −Nout = Smax − S + SNRout (4.12)

n =
Smax − S + SNRout − 10 log

(
10−

MADC
10 − 10−

M′
L

10

)
− 1, 76

6, 02
(4.13)
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4.1.3 Linéarité du CAN

Du niveau du bruit de non-linéarité peuvent se déduire différents indi-
cateurs de linéarité pour le convertisseur. Nous retiendrons le SFDR, car il
est couramment utilisé pour caractériser la linéarité des CAN, et les IIP2
et IIP3 car ils permettent de comparer la linéarité de tous les composants
analogiques du récepteur (RF et BB).

L’équation (4.5) définit le niveau du bruit de non-linéarité NL introduit
par le CAN. Cette contrainte doit être respectée même en présence d’un si-
gnal de niveau égal à la pleine échelle. Alors le SFDR (Spurious Free Dynamic
Range) du CAN devient la différence entre Sfs et NL.

SFDRADC = Sfs −NL (4.14)

= Sfs −Nout + ML − 3 (4.15)

SFDR est alors l’inverse de la distorsion d’intermodulation IMD, définie
dans la section 3.1.4. Nous en déduisons IIP2 et IIP3 de (3.74) et (3.72) :

IIP2 = Sfs − SFDRADC (4.16)

IIP3 = Sfs −
1

2
SFDRADC (4.17)

4.1.4 Influence des marges sur les spécifications du
CAN

Les marges MADC et ML représentent des distances minimales à imposer
entre deux niveaux de bruit. Le choix de ces marges influence les spécifications
du convertisseur [49]. Afin d’obtenir les meilleures performances, il faut que
le bruit ajouté au système par le CAN soit négligeable, comparé au niveau de
bruit maximal permis en sortie analogique. Ceci sera d’autant plus vérifié que
MADC et ML seront élevées, mais des marges trop importantes conduisent à
des spécifications du CAN irréalistes dans l’état actuel de la technologie. Nous
devons alors déterminer les valeurs minimales des marges qui permettent de
garantir un niveau de bruit total inchangé en sortie. C’est dans cette perspec-
tive que nous évaluerons l’influence des marges sur la résolution et le SFDR
du CAN dans les sections suivantes.

Dans un premier temps nous faisons varier MADC et ML sur une grande
plage de valeurs (entre 0dB et 50dB) avec un pas de 1dB. En faisant varier
les deux marges, nous obtenons 1128 valeurs pour la résolution (c.f. figures
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4.3 et 4.4) et 47 valeurs pour le SFDR (c.f. figures 4.5 et 4.6). Celles-ci ne
représentent pas toutes les combinaisons possibles. En effet, la puissance de
bruit du convertisseur est composée d’une part, par le bruit de non-linéarité,
et d’autre part, par le bruit de quantification. Or, d’après cette hypothèse,
nous ne pouvons pas choisir les marges pour lesquelles le bruit de non-linéarité
est supérieur au bruit total du CAN. Pour satisfaire cette condition il est
nécessaire que :

NL < NADC ⇐⇒ ML > MADC + 3 (4.18)

Comme le montre l’équation (4.13) le nombre de bits est une fonction de
MADC et de M ′

L (et donc de ML) ; il augmente lorsque MADC augmente et
lorsque M ′

L diminue.

Les résultats montrent qu’en augmentant ML, nous ne réduisons pas de
manière significative la résolution n. Pour le même MADC la résolution peut
diminuer de un ou deux bits pour une variation de ML de 50dB. Le nombre
de bits dépendant essentiellement de MADC , nous avons utilisé une plage de
valeurs allant de 6 à 15 dB. Ceci implique que le bruit du CAN représente,
au pire, 25% du bruit total. En effet, pour MADC = 6dB, NADC = Nout − 6.

Comme pour le nombre de bits, d’abord nous avons fait varier ML sur une
large plage de valeurs (comprise entre 0 et 50dB). Ceci signifie que dans le
cas théorique où ML = MADC + 3, le bruit de non-linéarité peut représenter
tout le bruit du convertisseur (car NADC sera alors égal à NL). Ainsi, pour les
marges qui viennent d’être définies, SFDRADC GSM est compris entre 89dB
et 129dB avec une résolution de 16 à 21 bits pour le GSM, SFDRADC UMTS

varie entre 73dB et 123dB avec une résolution de 10 à 18 bits pour l’UMTS.

SFDR est une fonction croissante de ML, c’est cette marge qui fixe les va-
riations de SFDRADC . Alors la valeur maximale choisie pour ML détermine
le SFDRADC maximal. Lors du choix de la plage de variation de ML, nous
devons assurer (4.18) ; cette condition fixe sa valeur minimale. La valeur
maximale doit être choisie en prenant en considération les valeurs usuelles de
SFDR, la fréquence du signal et la largeur de sa bande utile.

Actuellement, le SFDR des convertisseurs analogique/numérique atteint
des valeurs de 72 à 112 dB, pour des fréquences d’échantillonnage allant de
100MHz à 1MHz respectivement [50]. En utilisant une marge de non-linéarité
ML qui varie entre 10 et 23dB, nous obtenons des chiffres en accord avec les
performances techniques d’aujourd’hui. Ainsi le SFDR varie entre 95dB et
108dB pour le GSM et entre 62dB et 75dB pour l’UMTS. Dans cette plage
de valeurs le bruit de non-linéarité représente alors entre 80% et 1% du bruit
généré par le convertisseur.
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Les figures 4.5 et 4.6 montrent SFDR pour ces standards (GSM et UMTS).
Nous pouvons remarquer que SFDR n’a pas été calculé pour certaines valeurs
de ML et de MADC . En effet, nous avons imposé SFDR nul pour tout NL

supérieur à NADC .

Ces considérations montrent que, lors du choix de la valeur des différentes
marges, nous devons fixer dans un premier temps, la plage de variation de
celles-ci. Puis nous devons choisir la marge du convertisseur MADC permet-
tant d’obtenir une résolution adaptée à l’application. Enfin, par le choix de
la marge de non-linéarité ML il faut essayer de réaliser le meilleur compromis
entre la résolution et la linéarité [51].

4.2 Filtre anti-repliement (FAA)

Le seul filtrage réalisé jusqu’à présent est celui de la sélection de la bande
de réception accompli par le filtre SAW dans la partie RF. Ainsi, la bande
de réception dans son intégralité a été transposée en bande de base. Par voie
de conséquence, des canaux adjacents et d’autres interférents de forte puis-
sance sont en présence de signaux utiles de faible intensité. De ce fait, les
contraintes en termes de dynamique et de linéarité sur les blocs de la bande
de base, s’avèrent difficiles à respecter. Le filtre anti-repliement atténue tout
signal qui pourrait se replier sur le canal à démoduler et par la même occa-
sion, il atténue les bloqueurs de la bande réduisant ainsi la dynamique du
CAN.

Afin de quantifier l’atténuation des bloqueurs nous avons comparé les
performances de nombreux filtres anti-repliement [52]. Dans ce but, nous
avons simulé leurs fonctions de transfert à l’aide d’OCEANE, Outil pour la
Conception et l’Enseignement de circuits intégrés ANalogiquEs développé à
l’ENST [53]. D’abord nous avons déterminé les conditions nécessaires pour
accomplir l’anti-repliement, puis, nous avons comparé différentes fonctions
d’approximations et nous avons évalué leurs atténuations des bloqueurs.

4.2.1 Gabarit du filtre

Le choix d’une architecture de réception à conversion directe, nous permet
de réduire la bande passante du signal de moitié (c.f. section 2.2). Nous en
déduisons ainsi une première contrainte sur le gabarit du filtre. En effet, la
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Fig. 4.7 – Gabarit d’un filtre anti-repliement

bande passante du filtre anti-repliement fp doit être supérieure ou égale à la
moitié de la bande passante du signal B.

fp ≥
B

2
(4.19)

Nous considérons qu’il n’y a pas de repliement du spectre sur le canal sou-
haité, lorsque pour une fréquence d’échantillonnage fs donnée, le niveau des
signaux de fréquence supérieure à fs − fp est négligeable devant le niveau
du signal test St. Nous ne considérerons pas les fréquences d’échantillonnage
supérieurs à 100MHz, car nos applications requièrent une résolution qui ne
permet pas d’échantillonner à des fréquences plus élevées. Soit ft la fréquence
de transition du FAA, nous obtenons alors :

fp ≤ ft ≤ fs − fp ≤ 100MHz − fp (4.20)

Le gabarit d’un tel filtre est donné par la figure 4.7.

Soit Amin l’atténuation minimale au-delà de la fréquence de transition,
elle doit assurer que tout signal de la bande atténuée sera inférieur d’au moins
C/N par rapport à St. Ce qui donne pour le GSM et l’UMTS, en prenant
une marge de sécurité M de 3dB :

Amin = Nbl − St + C/N + M (4.21)

AminGSM = 88dB (4.22)

AminUMTS = 55dB (4.23)

Idéalement le filtre ne doit pas atténuer les signaux dans la bande pas-
sante. Toute atténuation intervenant dans cette bande, détériorera le rap-
port signal sur bruit et par la même occasion le BER. En réalité, une faible
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atténuation est toujours présente en bande passante, souvent inférieure à
1dB. Toutefois, une perte de 1dB, correspond à une atténuation de 20%
du signal. Nous chercherons à choisir une valeur d’atténuation maximale en
bande passante Amax aussi faible que possible, pour un ordre du filtre le plus
faible possible.

Amax ≤ 1dB (4.24)

Les équations (4.19) et (4.20) nous donnent des plages de variation théori-
ques pour la bande passante et la bande de transition. En effet, la précision
de la réponse en fréquence d’un filtre varie avec la dispersion technologique
des composants qui définissent les constantes de temps du circuit. Pour s’af-
franchir de cette imprécision il est courant d’avoir recours à des systèmes
d’asservissement automatique [54], [55], au prix d’une consommation accrue.
Il est aussi possible d’éviter les réglages en prenant des marges sur les valeurs
des composants en accord avec la dispersion de la technologie employée [8],
[56]. Dans un souci de simplicité notre choix s’est orienté vers cette dernière
option.

En tenant compte des tolérances indiquées pour la technologie 0, 35µm
d’AMS, nous avons pris une marge de ±25% sur les valeurs théoriques trou-
vées en (4.19) et (4.20). Ainsi nous obtenons :

fp ≥ 1, 25
B

2
(4.25)

fpGSM ≥ 125KHz (4.26)

fpUMTS ≥ 2, 4MHz (4.27)

fp ≤ ft ≤ 0, 75
(
fs −

B

2

)
(4.28)

Des considérations ci-dessus nous pouvons dégager, comme le montre le ta-
bleau 4.1, toute une gamme ou “famille” de gabarits susceptibles de corres-
pondre à notre application. Remarquons que lorsque ft tend vers B/2 le filtre
tend vers la sélection de canal. A l’inverse, lorsque ft tend vers fs−fp le filtre
“tend vers l’anti-repliement” comme le montre la figure 4.8.

4.2.2 Fonctions d’approximation

Pour un même gabarit, l’ordre d’un filtre peut varier selon la fonction
d’approximation choisie. Il s’avère alors nécessaire d’évaluer l’incidence de
l’approximation sur l’ordre du filtre d’un point de vue quantitatif et de com-
parer les effets des différentes fonctions d’approximations sur la bande pas-
sante d’un point de vue qualitatif. En effet, déterminer l’approximation qui
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GSM UMTS

Amax ≤ 1dB Amax ≤ 1dB
Amin = 88dB Amin = 55dB
fp ≥ 125KHz fp ≥ 2, 4MHz

fp ≤ ft ≤ 75MHz fp ≤ ft ≤ 73, 2MHz

Tab. 4.1 – Plage de gabarits possibles pour FAA
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Fig. 4.8 – Gabarit d’un filtre anti-repliement
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satisfait le mieux un gabarit donné constitue le premier pas dans la concep-
tion d’un filtre. L’ordre de la fonction est un critère judicieux pour déterminer
l’approximation optimale [57] ; en limitant l’ordre du filtre nous limitons le
nombre de composants qui le constituent et par voie de conséquence nous
réduisons sa complexité.

Dans ce qui suit nous allons comparer l’ordre du filtre nécessaire pour ac-
complir l’anti-repliement pour différentes fonctions d’approximation à l’aide
d’OCEANE [53]. Cette comparaison est réalisée pour le GSM et l’UMTS en
considérant les approximations de Cauer, de Tchebycheff et de Butterworth.

A ce stade il nous faut une définition des gabarits plus précise que celle
donnée dans la table 4.1. Le but étant de limiter l’ordre du filtre nous rem-
placerons (4.19) et (4.20) par (4.29) et (4.30) respectivement. Nous obtenons
alors fpGSM = 125KHz et fpUMTS = 2, 4MHz.

fp = 1, 25
B

2
(4.29)

ft = 0, 75
(
fs −

B

2

)
(4.30)

Il reste à déterminer l’atténuation maximale en bande passante Amax et la
fréquence d’échantillonnage fs. De cette dernière nous déduirons la fréquence
de transition (c.f. équation 4.30). Pour ft proche de fp le filtre réalise la
sélection de canal, pour ft proche de fs − fp, le filtre n’évitera que le re-
pliement de signaux sur le canal, diminuant dans ce cas, l’ordre N requis.
Les tableaux 4.3 et 4.2 montrent l’ordre du filtre anti-repliement pour les
approximations de Cauer, Tchebycheff et Butterworth pour des fréquences
d’échantillonnage variant jusqu’à 100MHz environ et pour une atténuation
Amax de 1dB et de 0, 1dB pour l’UMTS et pour une atténuation de 1dB,
0, 1dB et de 0, 01dB pour le GSM.

Dans ces tableaux nous avons comparé l’ordre du filtre pour un gaba-
rit donné, pour les trois fonctions d’approximation. Les tableaux 4.3 et 4.2
montrent l’ordre et la fréquence minimale d’échantillonnage nécessaire pour
éviter le repliement pour un gabarit et une approximation donnés. Nous re-
marquons que pour une même fréquence d’échantillonnage, un filtre de But-
terworth doit être supérieur de 2 ordres aux filtres simulés avec les autres ap-
proximations, et ce, dans le pire des cas. De plus, cet écart s’estompe lorsque
la fréquence d’échantillonnage augmente et nous constatons que dans plu-
sieurs cas l’ordre requis par une approximation de Butterworth est le même
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Approximation Amax ft fsminimale Ordre
(en dB) (en MHz) (en MHz)

Cauer 1 10 15,25 3
Tchebycheff 1 10 15,25 4
Butterworth 1 10 15,25 5

Cauer 1 14 20,6 3
Tchebycheff 1 14 20,6 4
Butterworth 1 14 20,6 4

Cauer 1 16 23,25 3
Tchebycheff 1 16 23,25 3
Butterworth 1 16 23,25 4

Cauer 1 25 33,3 3
Tchebycheff 1 25 33,3 3
Butterworth 1 25 33,3 3

Cauer 1 40 55,25 2
Tchebycheff 1 40 55,25 3
Butterworth 1 40 55,25 3

Cauer 1 56 76,6 2
Tchebycheff 1 56 76,6 2
Butterworth 1 56 76,6 3

Cauer 1 80 108,6 2
Tchebycheff 1 80 108,6 2
Butterworth 1 80 108,6 2

Cauer 0,1 11,5 17,25 4
Tchebycheff 0,1 11,5 17,25 4
Butterworth 0,1 11,5 17,25 5

Cauer 0,1 15 21,92 3
Tchebycheff 0,1 15 21,92 4
Butterworth 0,1 15 21,92 5

Cauer 0,1 19 27,25 3
Tchebycheff 0,1 19 27,25 4
Butterworth 0,1 19 27,25 4

Cauer 0,1 23 32,63 3
Tchebycheff 0,1 23 32,6 3
Butterworth 0,1 23 32,6 4

Cauer 0,1 37 51,25 3
Tchebycheff 0,1 37 51,25 3
Butterworth 0,1 37 51,25 3

Cauer 0,1 73 99,25 2
Tchebycheff 0,1 73 99,25 3
Butterworth 0,1 73 99,25 3

Tab. 4.2 – Ordre du FAA pour l’UMTS
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Approximation Amax ft fsminimale Ordre
(en dB) (en MHz) (en MHz)

Cauer 1 5 8,6 3
Tchebycheff 1 5 8,6 3
Butterworth 1 5 8,6 3

Cauer 1 10 15,25 3
Tchebycheff 1 10 15,25 3
Butterworth 1 10 15,25 3

Cauer 1 14 20,6 2
Tchebycheff 1 14 20,6 3
Butterworth 1 14 20,6 3

Cauer 1 20 28,6 2
Tchebycheff 1 20 28,6 2
Butterworth 1 20 28,6 3

Cauer 1 28 39,25 2
Tchebycheff 1 28 39,25 2
Butterworth 1 28 39,25 2

Cauer 0,1 5 8,6 3
Tchebycheff 0,1 5 8,6 3
Butterworth 0,1 5 8,6 4

Cauer 0,1 7 11,25 3
Tchebycheff 0,1 7 11,25 3
Butterworth 0,1 7 11,25 3

Cauer 0,1 25,5 35,9 2
Tchebycheff 0,1 25,5 35,9 3
Butterworth 0,1 25,5 35,9 3

Cauer 0,1 36 49,9 2
Tchebycheff 0,1 36 49,9 2
Butterworth 0,1 36 49,9 3

Cauer 0,1 51 69,9 2
Tchebycheff 0,1 51 69,9 2
Butterworth 0,1 51 69,9 2

Cauer 0,01 5 8,6 3
Tchebycheff 0,01 5 8,6 4
Butterworth 0,01 5 8,6 4

Cauer 0,01 6,5 10,6 3
Tchebycheff 0,01 6,5 10,6 3
Butterworth 0,01 6,5 10,6 4

Cauer 0,01 10,5 15,9 3
Tchebycheff 0,01 10,5 15,9 3
Butterworth 0,01 10,5 15,9 3

Cauer 0,01 45,5 62,6 2
Tchebycheff 0,01 45,5 62,6 3
Butterworth 0,01 45,5 62,6 3

Cauer 0,01 64 87,25 2
Tchebycheff 0,01 64 87,25 2
Butterworth 0,01 64 87,25 3

Tab. 4.3 – Ordre du FAA pour le GSM79
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Fig. 4.9 – Erreur de phase pour le GSM avec une approximation de Butter-
worth

que pour une approximation de Cauer, aussi bien pour le GSM que pour
l’UMTS.

Si nous récapitulons, nous devons fixer une fréquence d’échantillonnage la
plus élevée possible afin de relâcher les contraintes du filtre anti-repliement et
afin d’obtenir la meilleure résolution possible pour le convertisseur (le nombre
de bits pourra être d’autant plus élevé que le facteur de suréchantillonnage
sera important). Dans ce cas, i.e. pour fs élevée, utiliser l’approximation de
Butterworth permet d’éviter le repliement sans augmenter la complexité du
filtre (l’ordre reste faible). L’avantage de l’approximation de Butterworth est
d’introduire une faible distorsion de phase en bande passante, à la différence
des autres approximations, pour lesquelles nous aurions dû réaliser postérieu-
rement une correction de phase importante [56] comme le montre les figures
suivantes.

Du tableau 4.2 nous pouvons déduire que si nous réduisons l’atténuation
en bande passante Amax de 1dB à 0, 1dB, avec l’approximation de Butter-
worth, l’ordre du filtre n’excèdera pas le cinquième ordre. Voire du même
ordre (troisième) que pour Amax = 1dB, lorsque la fréquence d’échantillon-
nage est supérieure à 52MHz. Pour le GSM (tableau 4.3), le faible ordre
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Fig. 4.10 – Erreur de phase pour l’UMTS avec une approximation de But-
terworth
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Fig. 4.11 – Erreur de phase pour l’UMTS avec une approximation de Cauer
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des filtres nous permet de réduire Amax jusqu’à 0, 01dB sans augmenter
de manière significative l’ordre du filtre. En effet, les filtres ne dépassent
pas le quatrième ordre y compris lorsque la fréquence d’échantillonnage est
inférieure à 15MHz. Les caractéristiques du filtrage anti-repliement exposées
précédemment et la simplicité de conception et de réalisation recherchée
[58] font que l’approximation de Butterworth soit préférée aux deux autres.
Dorénavant nous ne considérerons que cette approximation.

4.2.3 Fréquence d’échantillonnage

La fonction d’approximation choisie, il s’agit maintenant de fixer la va-
leur de la fréquence d’échantillonnage. fs se déduit de l’expression de la fonc-
tion d’atténuation de Butterworth A(f) et de la relation entre la fréquence
d’échantillonnage minimale fsmin pour une fréquence de transition donnée
c.f. (4.28).

A (f) = 10 log

1 + ε2

(
f

fp

)2N
 (4.31)

Avec N l’ordre du filtre, fp la fréquence de la bande passante et ε les ondu-
lations en bande passante. Nous aboutissons alors à l’expression suivante :

fsmin =
fp

0, 75


10

Amin
10 − 1

10
Amax

10 − 1

 1
2N

+ 0, 75

 (4.32)

Pour un terminal bi-mode, il est préférable d’avoir une fréquence d’échantillon-
nage commune au GSM et à l’UMTS, et donc, dérivée de l’horloge du GSM
(13MHz ou 26MHz) [18]. Dès lors, plusieurs possibilités s’offrent à nous
dans la gamme de fréquences citée plus haut (section 4.2.2). Toujours dans
un souci de simplicité, nous souhaitons utiliser un filtre du même ordre pour
les deux normes. Considérons ces différentes possibilités :

– Pour une fréquence d’échantillonnage de 26MHz, nous pourrons réaliser
un filtre de quatrième ordre avec une atténuation en bande passante de
1dB pour l’UMTS et de 0, 01dB pour le GSM.

– Pour une fréquence d’échantillonnage de 39MHz, nous pourrons réaliser
un filtre de quatrième ordre avec une atténuation en bande passante
de 0, 1dB pour l’UMTS et de 0, 01dB pour le GSM ou un filtre de
troisième ordre avec Amax égal à 1dB pour l’UMTS et à 0, 01dB pour
le GSM.

– Pour une fréquence d’échantillonnage de 52MHz, nous pourrons réaliser
un filtre de troisième ordre avec une atténuation en bande passante de
0, 1dB pour l’UMTS et de 0, 01dB pour le GSM.
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Fig. 4.12 – Ordre du FAA en fonction de fs pour Amax = 1dB

– Pour les fréquences de 65MHz et de 78MHz nous obtiendrons les
mêmes résultats que pour 52MHz.

Les figures 4.12 et 4.13 permettent de visualiser ces différentes options.

4.2.4 Linéarité du FAA

Pour évaluer la linéarité, la norme spécifie un test d’intermodulation pour
l’ensemble du récepteur. Afin de ne pas dégrader le taux d’erreur binaire, il
faut que le niveau de la distorsion d’intermodulation soit inférieur au bruit
maximal permis en sortie analogique Nout. Reprenons le test d’intermodula-
tion pour le filtre seul [59]. Nous voulons que le bruit introduit par le filtre
NFAA soit inférieur au bruit total généré par le récepteur. Soit MAA une
marge que nous prenons par rapport au niveau de bruit maximal, à la sortie
analogique (Nout). Alors en sortie du récepteur nous pouvons écrire :

NFAA � Nout (4.33)

NFAA = Nout −MAA (4.34)

Pour les éléments de la BB, nous pouvons négliger la distorsion de second
ordre lorsque la topologie choisie pour ces blocs est différentielle. Alors pour
deux signaux interférents NI conformes au test d’intermodulation spécifiés
par les normes, il suffit que la distorsion d’intermodulation de troisième ordre
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Fig. 4.13 – Ordre du FAA en fonction de fs pour Amax = 0, 1dB

produite IM3AA soit égale à NFAA3. Nous obtenons la dynamique sans bruit
ou SFDR suivante :

SFDRAA = NI + GRF + Gmax1 −NFAA3

= NI − St + SNRout + MAA (4.35)

Ces différents signaux ainsi que le SFDR sont représentés sur la figure
4.14.

De l’équation (4.35) nous en déduisons l’expression du IIP3 :

IIP3FAA = Pin +
1

2
SFDR

= GRF + Gmax1 +
3NI − S + SNRout + MAA

2
(4.36)

4.3 Amplificateur à gain variable

Nous avons calculé la dynamique des signaux à l’antenne dans la section
3.1.3, d’ailleurs nous avons soulevé la difficulté d’évaluer la puissance maxi-
male reçue pour le GSM. Pour nous affranchir de cet inconvénient, il est
habituel d’adopter le niveau de puissance du bloqueur le plus fort dans la
bande de réception Nblmax comme le niveau de puissance maximal à l’entrée
du récepteur [56], [60] et [61].
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Fig. 4.14 – Niveaux des signaux le long du récepteur et SFDR du FAA

Comme nous l’avons indiqué dans la section 2.4, le gain apporté par la
partie analogique de la châıne doit être tel que les signaux les plus forts
sont ramenés à Sfs. Pour remplir cette condition nous devons intégrer au
moins un VGA dans la châıne de réception. Ce VGA limitera le niveau des
signaux reçus au niveau du bloqueur le plus élevé dans la bande, réduisant
ainsi la dynamique requise pour tous les autres blocs de la bande de base.
Calculons cette nouvelle dynamique (DRinBB) à l’entrée de la partie BB et
la dynamique requise par les blocs en BB que nous appelons DRBB :

DRinBB = Nblmax − S (4.37)

DRBB = DRinBB +
Eb

N0

(4.38)

DRBB GSM = 88dB (4.39)

DRBB UMTS = 80dB (4.40)

4.3.1 Gain maximal et minimal

La gain maximal du VGA Gmax sera donc appliqué pour le bloqueur de
niveau le plus élevé dans la bande réception Nblmax, ce signal est porté jusqu’à
la pleine échelle du CAN Sfs. Il faut remarquer que tous les signaux ont été
préalablement amplifiés dans la section RF par le LNA et le mélangeur.
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Nous appelons GRF l’amplification qu’ils fournissent. L’expression de Gmax

est alors :

Gmax = Sfs −Nblmax −GRF (4.41)

Quant au gain minimal du VGA Gmin, il sera appliqué aux signaux de
puissance maximale à l’antenne. Leurs niveaux ne doivent pas dépasser la
pleine échelle du CAN.

Gmin = Sfs − Smax −GRF (4.42)

Les équations (4.41) et (4.42) montrent que les valeurs de Gmax et Gmin

dépendent de l’amplification de la section RF. Celle-ci est de l’ordre de 25dB,
elle est due à l’amplification du LNA et du mixer [62], [63], [64]. Comme nous
le verrons par la suite, si l’amplification du VGA et ses plage de variations
sont trop importantes, nous pouvons les répartir sur deux VGA [21].

4.3.2 linéarité du VGA

Comme pour les section précédentes, nous imposerons un niveau de bruit
NV GA introduit par les non-linéarités du VGA inférieur au bruit maximal
permis par le récepteur Nout.

NV GA out = Nout −MV GA (4.43)

Nous ne considérerons ici que le cas le plus général, i.e. celui où il n’y a
qu’un VGA. Comme le montre la figure 4.15, les marges prises pour le filtre
MAA et pour le VGA MV GA, représentent l’écart entre le bruit introduit par
le bloc considéré et le plancher de bruit. Fixer ces marges revient à fixer le
facteur de bruit de chaque élément. C’est pour cela que le SFDR du filtre et
du/des VGA sont déterminés à partir de ces marges.

Le SFDR est donc la différence entre le signal du test d’intermodulation
NI et le bruit de non-linéarité généré NV GA.

SFDR = NI + GRF − Stout + SNRout + MV GA (4.44)

L’expression du IIP3 devient alors :

IIP3V GA = GRF +
3NI − St + SNRout + MV GA

2
(4.45)
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Fig. 4.15 – Niveaux de bruit et SFDR
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4.4 Compromis entre les éléments de la bande

de base

Dans les sections précédentes (4.1, 4.2 et 4.3) nous avons proposé une
méthode pour donner les spécifications des blocs analogiques en bande de
base. Ces spécifications peuvent s’établir à partir des données des normes,
indépendamment des autres blocs, sauf dans le cas du VGA. Pour ce bloc
nous devons connâıtre l’amplification dans la partie RF. Cette démarche peut
être améliorée si nous prenons en compte les influences des blocs de la BB
entre eux. Notamment la réduction de la dynamique du convertisseur due au
filtrage anti-repliement et au contrôle de gain réalisé au moyen du VGA [65].

Dans la section 2.3 nous avons évoqué les liens entre les différents blocs
de la bande de base analogique. En effet, les performances de chaque bloc ont
une incidence directe sur les spécifications attendues des autres blocs. L’ob-
jectif de cette section est de mettre en évidence les liens entre les éléments de
la bande de base afin de fixer de manière optimale les spécifications de chaque
bloc. Pour cela nous avons identifié les critères qui ont le plus d’impact sur
les performances des blocs, puis nous avons exprimé de manière formelle l’in-
terdépendance des différents éléments à travers ces critères.

Rappelons la fonction de chaque élément de la partie concernée (c.f. 2.4),
ainsi que les niveaux des signaux à travers le récepteur et à travers la bande
de base en particulier (c.f. figure 4.16).

En entrée de la partie BB, un premier VGA amplifie les signaux issus de
la partie RF tout en limitant le niveau des signaux au niveau du bloqueur le
plus élevé (Nblmax), une fois amplifié. Ceci permet de réduire la dynamique
des signaux présents en BB et de réduire de ce fait les contraintes sur le filtre,
en termes de linéarité en particulier. Le filtre anti-repliement en atténuant
tout signal qui pourrait se replier sur la bande passante du canal souhaité,
atténue par la même occasion les bloqueurs. Après filtrage, le bloqueur le
plus élevé n’est plus Nblmax mais Nblamax. Suit un deuxième VGA qui réduit
la dynamique des signaux d’avantage, en amplifiant Nblamax au niveau de la
pleine échelle et limitant l’amplification de tout signal supérieur à Nblamax au
niveau de la pleine échelle Sfs. Enfin le convertisseur Σ∆ réalise la conversion
A/D.

La figure 4.17 montre les critères que nous utiliserons pour évaluer la
performance de chaque bloc et les spécifications du système qui déterminent
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Fig. 4.16 – Signaux à travers le récepteur

ces performances. Ainsi, le convertisseur sera caractérisé par sa résolution n,
le filtre anti-repliement par son ordre N et chacun des VGA par leur gain
maximal et minimal [Gmax, Gmin]. La linéarité de chaque bloc sera évaluée
par son SDFR. fs est la fréquence d’échantillonnage, fp est la fréquence
maximale de la bande passante du FAA, Amax est l’atténuation maximale
en bande passante, Amin est l’atténuation minimale dans la bande atténuée.
MADC , ML, MFAA, MV GA1 et MV GA2 sont les marges que nous avons définies
précédemment.

En mettant en évidence les interactions entre les blocs, nous cherchons à li-
miter le degré de complexité de chaque élément de la châıne. Ceci nous amène
à réaliser des compromis afin d’obtenir le CAN de plus faible résolution, le
filtre d’ordre le plus faible ainsi que des VGA fournissant le moins de gain
possible sur des plages de variations peu étendues.

La figure 4.17 montre que les performances du filtre vont se répercuter sur
les spécifications à atteindre par les trois autres blocs de la bande de base.
La détermination des spécifications du FAA est donc la plus critique. Plus
l’atténuation que FAA apporte sera importante, plus la dynamique des si-
gnaux à l’entrée du convertisseur sera réduite. La résolution du CAN se verra
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Fig. 4.17 – Les interactions entre les blocs de la bande de base

réduite aussi. En revanche l’amplification fournie par les VGA sera accrue.

Si nous nous penchons de plus près sur le filtre anti-repliement, nous
pouvons constater que pour une fonction d’approximation donnée, l’ordre
dépendra du gabarit (i.e. de Amax, Amin, fp et ft) et de la fréquence d’échantil-
lonnage fs. Mais alors que les trois premiers critères ne dépendent que des
contraintes imposées par la norme, la fréquence de transition ft est reliée à
la fréquence d’échantillonnage, qui elle, est étroitement liée à la résolution
du convertisseur.

En effet, la fréquence d’échantillonnage est un autre élément critique
dans le dimensionnement en BB de la châıne. Plus fs est élevée, plus la
résolution du convertisseur peut être élevée car elle est fonction du fac-
teur de suréchantillonnage [66]. Cependant, pour des fréquences d’échantil-
lonnage très élevées, la résolution est limitée par l’incertitude sur l’instant
d’échantillonnage et l’ambigüité sur le comparateur [50]. Du côté du filtre,
il est aussi préférable de choisir la fréquence d’échantillonnage la plus élevée
possible afin de relâcher son gabarit. Ceci sera fait au détriment du filtre de
décimation dont les contraintes seront durcies, notamment en ce qui concerne
la puissance de calcul. La première étape consistera dans le choix de fs.
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La fréquence d’échantillonnage peut se fixer de manière à réduire l’ordre
du FAA, comme il a été vu en 4.2.3. Une fois fs choisie, nous pouvons alors
définir le gabarit du filtre. Ce choix, bien entendu, n’est pas unique. La
fréquence d’échantillonnage ne détermine que la fréquence maximale de la
fin de la bande de transition comme l’indique la figure 4.8. L’ordre du FAA
sera d’autant plus élevé que la fréquence de transition ft sera basse, limitant
ainsi davantage le nombre de bits et SFDR requis pour le convertisseur. La
deuxième étape est donc de réaliser le compromis entre ordre du filtre d’une
part, résolution et linéarité du CAN d’autre part.

4.4.1 Compromis entre ordre du filtre et résolution du
convertisseur

Nous recherchons à optimiser les spécifications des différents éléments
de la bande de base en réduisant les contraintes sur chacun d’entre eux,
autant qu’il est possible. Cela permet de répartir les contraintes de manière
équilibrée, évitant le surdimensionnement et la surconsommation par la même
occasion. Dans le cas du FAA et du CAN, cela revient à réduire l’ordre du
filtre et la résolution requis. Il est aisé de constater que ces deux objectifs
sont antinomiques. En effet, plus l’ordre du filtre sera élevé, plus l’atténuation
subie par les canaux adjacents et par les bloqueurs sera importante. La dy-
namique des signaux présents à l’entrée du convertisseur sera ainsi fortement
réduite, limitant de cette manière la résolution nécessaire pour numériser ces
signaux.

Dans ce qui suit nous nous attacherons à mettre en évidence de manière
formelle l’impact de l’ordre du filtre sur la résolution du CAN. Intéressons-
nous dans un premier temps à l’atténuation des bloqueurs. L’atténuation
d’un filtre de Butterworth est donnée par (4.31).

La dynamique étant calculée par rapport au bloqueur de niveau le plus
élevé (c.f. section 4.4), elle sera d’autant plus réduite que l’atténuation des
bloqueurs aura été importante. Soit bli le bloqueur de fréquence centrale fi

son atténuation A(fi) sera :

A (fi) = 10 log

1 + ε2

(
fi

fp

)2N
 (4.46)

Soit blamax le bloqueur de niveau le plus élevé après filtrage et Abla max son
atténuation. La limite supérieure de la dynamique du convertisseur étant
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fixée par blamax, alors le filtrage apporte une atténuation qui réduit d’au
moins Abla max la dynamique.

SNRADC = Sfs −Nout = Nbla max − Abla max − S + SNRout (4.47)

La résolution n se trouve ainsi réduite d’au moins Abla max

6,02
bits. En effet,

la réduction de la résolution est donnée par (4.48).

∆ n =
Nbl max − (Nbla max − Abla max)

6, 02
(4.48)

En partant de (4.13) et de (4.46) nous pouvons alors exprimer n en fonc-
tion de l’ordre N du filtre.

n =
Nbla max − S + SNRout − 10 log

(
1 + ε2

(
fblamax

fp

)2N
)
− 1, 76

6, 02

+
−10 log

(
10−

MADC
10 − 10−

M′
L

10

)
6, 02

(4.49)

Si compte tenue des capacités technologiques actuelles [50], la résolution
ainsi trouvée est trop importante pour la fréquence d’échantillonnage choisie,
nous pouvons définir à l’aide de (4.32) une fréquence plus basse. Si nécessaire
nous réduirons cette fréquence suffisamment comme pour augmenter l’ordre
de filtre requis, atténuant davantage les bloqueurs et réduisant la dynamique
des signaux à l’entrée du CAN.

4.4.2 Compromis entre atténuation du FAA et ampli-
fication du VGA

La section 4.3 évalue le gain à apporter pour limiter la dynamique des
signaux, de manière qu’il n’y ait aucun signal de niveau supérieur au blo-
queur le plus élevé dans la bande. Mais lors de cette étude, nous n’avons pas
considéré l’influence du filtre anti-repliement. En effet, le bloqueur de niveau
le plus élevé après filtrage, n’est pas forcément le bloqueur plus fort avant
filtrage. De plus, si nous ne prenons pas en considération cette atténuation,
après filtrage nous pourrons retrouver des signaux supérieurs aux bloqueurs.
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Calculons dans un premier temps le gain total (minimal et maximal) qui
doit être fourni par les deux VGA ensemble en introduisant l’atténuation
des bloqueurs par le FAA. Le signal de puissance maximale à l’antenne est
toujours Smax et il ne doit pas dépasser Sfs à l’entrée d’aucun des blocs en
BB et en entrée du convertisseur en particulier. Nous devons attribuer le
gain minimal Gmin à ce signal Smax. Nous remarquons alors que sa valeur
est indépendante de l’atténuation du FAA. L’expression de Gmin est alors la
même que celle de l’équation (4.42).

Gmin = Sfs − Smax −GRF (4.50)

Le gain maximal est celui que l’on applique à Nblamax, son expression est :

Gmax = Sfs −Nbla max + Abla max −GRF (4.51)

où Abla max est l’atténuation de Nbla max.

Si nous comparons la nouvelle expression de Gmax par rapport à celle
de (4.41), nous constatons que le gain maximal a augmenté de Nbl max −
Nbla max + Abla max. Nous nous retrouvons alors face à un gain accru sur une
plage de variations plus étendue, ce qui justifie l’utilisation de deux VGA
comme nous le verrons par la suite. Le premier doit apporter un gain faible
afin de ne pas détériorer la linéarité des étages suivants. Le second VGA de-
vra apporter l’essentiel du gain. Cependant, si le gain requis par le deuxième
VGA est trop important il sera irréalisable.

Dans certains cas, il est possible néanmoins d’utiliser un seul VGA et de
réduire ses contraintes en réduisant l’ordre du filtre anti-repliement et Gmax

par la même occasion.

Dans la configuration retenue, les deux VGA présents en BB doivent am-
plifier les signaux de manière à exploiter toute la dynamique du convertis-
seur en ramenant les signaux de niveau le plus élevé (dans ce cas le bloqueur
Nbla max), jusqu’à la pleine échelle. Le gain à fournir doit être réparti entre
les deux VGA afin d’équilibrer les contraintes [67] ; le premier VGA fournit
un tiers de Gmax et limite les signaux au niveau du bloqueur le plus élevé
dans la bande réception Nblmax. Le deuxième, fournit les deux tiers restants
de Gmax et limite le niveau des signaux à Sfs.

Soit V GA1 le VGA précédant le FAA et V GA2 le VGA situé entre le FAA
et le CAN, nous pouvons maintenant définir un gain maximal et minimal
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pour chacun d’entre eux. Leurs expressions sont données par les équations
suivantes :

Gmax1 =
1

3
Gmax (4.52)

Gmin1 = Nblmax − Smax +
1

3
Gmax (4.53)

Gmax2 =
2

3
Gmax (4.54)

Gmin2 = Sfs −Nbl max −GRF −
1

3
Gmax (4.55)

4.5 Spécifications des éléments de la BB pour

le GSM et l’UMTS

Utilisons la méthode décrite tout au long de ce chapitre pour définir les
spécifications des blocs de la bande de base analogique de notre récepteur.
Commençons par la fréquence d’échantillonnage et le gabarit du FAA, car
comme nous l’avons mis en évidence dans la section 4.4, leur détermination
influence les performances des autres blocs.

4.5.1 Fréquence d’échantillonnage

La section 4.2.3 présente plusieurs valeurs possibles pour la fréquence
d’échantillonnage fs de manière à avoir une horloge commune pour deux
standards. Considérant que nous voulons fs élevé pour diminuer l’ordre du
filtre et que nous voulons rendre le rapport de suréchantillonnage aussi élevé
que possible. Une fréquence d’échantillonnage de 65MHz ou de 78MHz pa-
raissent alors des choix pertinents. En effet, pour ces deux fréquences, un
filtre d’ordre trois suffit pour réaliser l’anti-repliement avec une atténuation
en bande passante réduite (0, 01dB pour le GSM et 0, 1dB pour l’UMTS).

Compte tenu de l’état de l’art actuel [50], [40], [68] à une fréquence de
65MHz il est possible d’atteindre une résolution de 10 bits alors que pour
une fréquence de 78MHz la résolution se trouve plutôt autour de 8 bits. Or
nous avons vu précédemment (c.f. 4.3), la dynamique nécessaire en BB, si
nous ne tenons pas compte de l’atténuation du FAA, est de 88dB pour le
GSM et de 80dB pour l’UMTS. Ce qui équivaut à une résolution d’environ 15
à 14 bits. L’atténuation apportée par le filtre réduit la dynamique d’environ
30dB, ce qui nous ramène à une résolution de 10 ou 9 bits. Le choix d’une
fréquence d’échantillonnage de 65MHz nous semble alors le plus judicieux.
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4.5.2 Spécifications du FAA

Des considérations qui précèdent nous pouvons déduire le gabarit du filtre
anti-repliement. Le filtre sera du troisième ordre avec une approximation de
Butterworth, pour une fréquence d’échantillonnage de 65MHz.

Ce qui nous donne pour le GSM :

Amax GSM = 0, 01dB (4.56)

Amin GSM = 88dB (4.57)

Quant aux fréquences, pour une bande passante de 125KHz (c.f. 4.2.2)
l’ordre trois est garanti pour une fréquence de transition comprise entre
10, 5MHz et 48, 6MHz. Nous choisirons les fréquences les moins contrai-
gnantes.

fpGSM = 125KHz (4.58)

ftGSM = 48, 6MHz (4.59)

Pour l’UMTS nous obtenons de la même manière le gabarit suivant :

Amax UMTS = 0, 1dB (4.60)

Amin UMTS = 55dB (4.61)

fpUMTS = 2, 4MHz (4.62)

ftUMTS = 47MHz (4.63)

Pour déterminer le SFDR du filtre nous appliquons l’équation (4.35).
Nous en déduisons IIP3FAA. Au préalable nous prenons une marge MAA de
10dB afin que le bruit introduit par FAA soit négligeable devant le bruit
généré par l’ensemble du récepteur. Nous obtenons :

SFDRFAA GSM = 69dB (4.64)

SFDRFAA UMTS = 60dB (4.65)

IIP3FAA GSM = 25, 5dBm (4.66)

IIP3FAA UMTS = 29, 5dBm (4.67)

4.5.3 Spécifications du CAN

L’équation (4.49) donne l’expression de la résolution du CAN en tenant
compte de l’influence du filtre anti-repliement. En effet, le bloqueur le plus
élevé dans la bande de réception est en général le plus éloigné du canal, il
subit alors la plus forte atténuation. Pour le GSM le bloqueur le plus élevé
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après filtrage est alors le bloqueur le plus proche du canal qui passe de −43dB
à −57, 65dB. Pour l’UMTS, les deux bloqueurs définis par la norme se re-
trouvent quasiment au même niveau après filtrage, le premier passant de
−56dB à −69, 56dB et le deuxième de −44dB à −70, 68dB. Ceci se traduit
par une réduction de la résolution ∆n de 5,8 bits pour le GSM et de 4,2 bits
pour l’UMTS (c.f. 4.48).

Afin de déterminer la résolution et le SFDR requis par le CAN il reste
à définir la valeur des marges MADC et ML. Rappelons l’équation (4.49) qui
donne la résolution, ainsi que l’équation (4.15) qui donne le SFDR en fonction
de ces marges.

n =
Nbla max − S + SNRout − 10 log

(
1 + ε2

(
fblamax

fp

)2N
)
− 1, 76

6, 02

+
−10 log

(
10−

MADC
10 − 10−

M′
L

10

)
6, 02

(4.68)

SFDRADC = Sfs −Nout + ML − 3

Il faut noter que l’expression du SFDR en fonction des niveaux des signaux
présents à la sortie du convertisseur équivaut à l’expression (4.69) donnée en
fonction des niveaux des signaux en entrée et de l’atténuation des bloqueurs.

SFDRADC = Nbla max − Abla max − S + SNRout + ML − 3 (4.69)

Comme nous l’avons vu dans la section 4.1.4 plusieurs valeurs sont plau-
sibles ; nous ferons donc varier MADC entre 6dB et 15dB et ML entre 10dB
et 23dB. Les résolutions varient entre 10 et 13 bits pour le GSM et entre 6 et
9 bits pour l’UMTS. Pour le SFDR les variations sont comprises entre 61dB
et 68dB pour le GSM et entre 58dB et 71dB pour l’UMTS.

Nous avons fixé MADC GSM à 10dB et ML GSM à 16dB, pour l’UMTS
nous avons MADC UMTS à 10dB et ML UMTS à 15dB ce qui donne les
spécifications suivantes :

nGSM = 11bits (4.70)

nUMTS = 7bits (4.71)

SFDRGSM = 66, 35dB (4.72)

SFDRUMTS = 41, 44dB (4.73)
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4.5.4 Spécifications des VGA

L’atténuation des bloqueurs par le filtre anti-repliement limite la dyna-
mique des signaux. Les VGA devront alors fournir un gain plus important
pour ramener les signaux de niveau le plus élevé à la pleine échelle. A par-
tir de (4.42) et de (4.51) nous calculons le gain minimal et maximal pour les
deux VGA. Ces deux expressions dépendent du gain apporté par le reste de la
châıne et par la partie RF en particulier. Dans ce qui suit nous considérerons
que le gain RF est de 25dB aussi bien pour le GSM que pour l’UMTS. Cette
valeur est une estimation prise à partir des valeurs que nous rencontrons
couramment dans la littérature [21], [62], [64].

Gmin GSM = 0dB (4.74)

Gmin UMTS = 13dB (4.75)

Gmax GSM = 45, 65dB (4.76)

Gmax UMTS = 57, 56dB (4.77)

Calculons maintenant les gains de chaque VGA en partant des équations
(4.52), (4.53), (4.54) et (4.55) de la section 4.4.2 et ceci pour les deux normes.

Gmin1 GSM = 0dB (4.78)

Gmax1 GSM = 15dB (4.79)

Gmin2 GSM = 0dB (4.80)

Gmax2 GSM = 30, 5dB (4.81)

Gmin1 UMTS = 0dB (4.82)

Gmax1 UMTS = 19dB (4.83)

Gmin2 UMTS = 13dB (4.84)

Gmax2 UMTS = 38, 5dB (4.85)

Nous considérons une marge MV GA1 de 10dB, i.e. le bruit introduit par
VGA1 se trouve 10dB en dessous du plancher de bruit. En partant des
équations (4.44) et (4.45), nous déterminons les contraintes en linéarité pour
le premier VGA.

SFDRV GA1 GSM = 69dB (4.86)

SFDRV GA1 UMTS = 60dB (4.87)

IIP3V GA1 GSM = 10, 5dBm (4.88)

IIP3V GA1 UMTS = 9dBm (4.89)

Pour le deuxième VGA, la dynamique des signaux présents en entrée
est la même que celle du filtre. Les contraintes en SFDR pour V GA2 seront
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Fig. 4.18 – Niveaux de bruit des éléments de la bande de base

donc les mêmes que pour le filtre anti-repliement c.f. (4.64) et (4.65) à MV GA2

près. Si cette marge vaut 10dB comme pour FAA, nous retrouvons les valeurs
suivantes pour SFDR et IIP3.

SFDRV GA2 GSM = 69dB (4.90)

SFDRV GA2 UMTS = 60dB (4.91)

IIP3V GA2 GSM = 25, 5dBm (4.92)

IIP3V GA2 UMTS = 30dBm (4.93)

La figure 4.18 montre les différents signaux avec leurs niveaux à travers
le récepteur.

Ce chapitre présente une méthode pour fixer les spécifications des éléments
de la bande de base analogique à partir des spécifications de la norme ainsi
qu’une méthode d’optimisation de ces spécifications. Cette optimisation ne
tient compte de la consommation que de manière approximative, malgré son
rôle essentiel dans le choix des spécifications d’une architecture. Mais pour
une estimation fiable de la consommation il faut une description de plus bas
niveau de chaque bloc, ce qui nous ouvre à une importante variété de choix
technologiques. Balayer toute l’étendue de ces choix sort du cadre de cette
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thèse. Bien entendu le choix des spécifications est étroitement lié au choix
de la technologie et au divers choix techniques possibles, néanmoins cette
méthode ainsi que son optimisation sont transposables à d’autres standards.
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Chapitre 5

Architecture du convertisseur

Tout au long du chapitre précédent nous avons présenté une méthode qui
permet de fixer les caractéristiques de chaque élément de la bande de base, à
partir des spécifications techniques des normes visées par notre application.
Il s’agit maintenant de choisir une architecture de convertisseur analogique
numérique pour répondre aux contraintes fixées en 4.5.3. Nous les rappelons
dans le tableau 5.1. La fréquence d’échantillonnage est de 65MHz pour le
GSM et l’UMTS.

GSM UMTS

bits 11 7
SFDR (dB) 65,35 41,44

Tab. 5.1 – Spécifications du CAN pour le GSM et l’UMTS

Dès la section 2.3.2 nous avons réalisé le choix d’un convertisseur de type
Σ∆ pour la numérisation du signal et avons tenté de motiver brièvement
ce choix. Dans ce qui suit nous allons présenter les différents types de CAN
couramment utilisés pour les télécommunications et pour les récepteurs radio-
mobiles en particulier. Puis nous expliquerons leurs avantages et inconvénients.
Nous montrerons une architecture de Σ∆ qui permet de réaliser la conversion
aussi bien pour le GSM que pour l’UMTS. Enfin, nous présenterons quelques
simulations de ce CAN.

5.1 CANs pour les télécommunications

Numériser le signal le plus tôt possible dans la châıne de réception sera
un des défis les plus importants à soulever dans les années à venir. En effet,
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nombreux sont les avantages qu’un récepteur entièrement numérique peut
apporter. Les filtres numériques ne souffrent pas de la grande sensibilité en
fréquence des filtres analogiques, celle-ci est due à la tolérance des compo-
sants. D’ailleurs, les parties numériques dans leur ensemble sont moins sen-
sibles aux imprécisions des composants. De plus, ils comptent un avantage
majeur : la facilité de programmation, ce qui peut permettre de traiter plu-
sieurs normes avec la même châıne de réception.

Bien que cette approche soit attrayante, les contraintes qu’elle impose
sur le convertisseur ne correspondent pas aux capacités technologiques ac-
tuelles, la consommation étant la limitation essentielle [69]. Dans la plupart
des architectures de type radio logicielle on se contentera de placer le conver-
tisseur analogique/numérique dans la gamme des fréquences intermédiaires
[70], [71]. Quoi qu’il en soit, dans le domaine des communications radio-
mobiles, il existe un besoin croissant de convertisseurs rapides et de grande
résolution. La reconfigurabilité sera un atout supplémentaire.

Les architectures “flash”, “à approximations successives”, “Σ∆” et “pi-
peline” sont les plus employées dans les convertisseurs pour les télécom-
munications [72], [73]. Nous allons les décrire succinctement.

5.1.1 Convertisseurs “flash”

Les convertisseurs de type flash sont de loin les convertisseurs les plus
rapides, ils quantifient le signal en le comparant à une suite de tensions de
référence en un coup d’horloge. Cependant, cette rapidité s’obtient au prix
d’une surface et d’une consommation très élevées. Pour un CAN de n bits
cette architecture utilise 2n − 1 comparateurs.
Une échelle résistive composée de 2n résistances divise la tension de référence
en 2n niveau de tensions comme le montre la figure 5.1. Les sorties des compa-
rateurs constituent un code qui sera décodé ensuite, afin d’obtenir un signal
binaire sur n bits.

Ces convertisseurs sont particulièrement adaptés à des fréquences d’échan-
tillonnage très élevées ; ils peuvent atteindre 500Mechantillons/s (par la
suite nous parlerons de MS/s ou MegaSamples/s), voire 1GS/s suivant la
technologie employée et la résolution souhaitée. Le nombre de composants
augmentant de manière exponentielle avec la résolution, ceci devient alors
le principal inconvénient, limitant ainsi son utilisation aux applications qui
n’exigent qu’une résolution modérée, n’excédant pas 8 bits. En effet, des
résolutions supérieures requièrent une surface et une consommation prohibi-
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Fig. 5.1 – Convertisseur Flash
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tives. De plus, la capacité d’entrée augmente elle aussi avec la résolution et
sera d’autant plus difficile à charger. Il est existe cependant diverses archi-
tectures dérivées du flash visant à réduire la complexité matérielle et donc
la surface et la consommation comme les convertisseurs à repliement ou les
convertisseurs à interpolation [74], [75].

5.1.2 Convertisseurs “à approximations successives”

Les convertisseurs à approximations successives réalisent la conversion
par comparaison en plusieurs étapes, leur nombre est égal au nombre de bits
requis. A chaque étape, le résultat de cette comparaison est stockée dans un
registre, jusqu’à l’obtention du résultat final.

Le principe consiste à comparer la tension du signal d’entrée à une ten-
sion issue d’un registre après conversion numérique/analogique (CNA). Le
schéma bloc de la figure 5.2 montre le fonctionnement d’un tel convertisseur.
Au départ le MSB (Most Significant Bit) du registre est mis à 1 et les autres
bits à 0. Ainsi, la tension en sortie du CNA est égale à la moitié de la pleine
échelle. Si la tension d’entrée est inférieure le MSB est mis à 0. A son tour, le
bit suivant sera mis à 1 et une nouvelle comparaison avec le signal d’entrée
sera faite, jusqu’au dernier bit du registre.

Une résolution de n bits implique une durée de conversion de n cycles
d’horloge. Son principal inconvénient est donc le temps de conversion, qui
limite ces performances à quelques MS/s environ [40]. En dépit de sa lenteur,
ce convertisseur présente l’avantage d’être simple à réaliser et d’avoir une
surface très réduite. De plus, il permet d’atteindre des résolutions très élevées,

104



ARCHITECTURE DU CONVERTISSEUR

1 étage3 étage

b0b1

bascule

bascule bascule

1 étage 2 étage

b2b3

b4b5

2

CAN CNA

k
S/H −

+

Fig. 5.3 – Convertisseur pipeline 3 étages

supérieures à 14 bits, et peut se programmer facilement.

5.1.3 Convertisseurs “pipeline”

A l’instar des architectures pipelines en numérique, les CAN pipeline
réalisent la conversion en plusieurs étages mis en cascade. Ainsi, à chaque
front d’horloge chaque étage réalise en parallèle une partie de la conversion.
Ceci permet d’obtenir un bon compromis entre rapidité et résolution. La
figure 5.3 montre le schéma de principe d’un convertisseur à trois étages avec
deux bits par étage.

Chaque étage est composé d’un échantillonneur bloqueur, d’un CAN flash
de k bits, d’un CNA de k bits aussi, d’un soustracteur et d’un amplificateur.
A chaque front d’horloge la tension d’entrée est échantillonnée et bloquée
pendant une demi-période d’horloge. Cette tension est numérisée par un
convertisseur flash de faible résolution. Les k bits ainsi obtenus seront stockés
dans un registre d’une part, et transformés en tension analogique par le CNA
d’autre part. A la fin de chaque étape, nous retranchons la sortie du CNA à
la valeur de départ, le résidu de la conversion partielle est ensuite recalé à la
pleine échelle par un amplificateur de gain 2k.

Ce convertisseur possède un temps de latence nécessaire à la propagation
du signal d’entrée dans tous les étages. Pour un convertisseur qui compte m
étages ce temps de latence vaut m fois la durée de conversion d’un étage.
Mais cette période de transition finie, nous obtenons les données à la vitesse
d’un seul étage.

Ce type de convertisseur allie vitesse (plusieurs dizaines de MS/s) et
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faible surface de silicium, pour une résolution de 10 à 12 bits. Analog Devices
a réalisé un convertisseur pipeline à capacités commutés avec une résolution
de 10 bits pour une vitesse de 100MS/s [68], mais il est possible d’atteindre
jusqu’à 14 bits pour des débits inférieurs [76].

5.1.4 Convertisseurs Sigma-Delta

Le fonctionnement des convertisseurs de type “Σ∆” est fondé sur les
principes de suréchantillonnage et de mise en forme du bruit. En effet, en
échantillonnant à des fréquences bien supérieures à la fréquence de Nyquist,
le bruit de quantification est étalé du point de vue spectral, sur une bande
de fréquences plus large, abaissant ainsi ce niveau de bruit. Par ailleurs, la
structure du convertisseur (basée sur un modulateur Σ∆) permet de mettre
en forme le bruit, en repoussant la plupart en dehors de la bande passante
du signal.

A la différence des autres techniques de conversion, la modulation Σ∆ ne
code pas la valeur de l’échantillon mais la différence entre deux échantillons
successifs. Ceci est réalisé à l’aide d’un convertisseur grossier, souvent ce n’est
qu’un comparateur. Le signal est reconstitué par simple intégration. La figure
5.4 montre le schéma de principe.

Nous pouvons alors réaliser un convertisseur de très faible résolution (1 à
4 bits), mais d’un très grande vitesse et ramener postérieurement la cadence
à la fréquence de Nyquist, à l’aide d’un filtre décimateur. La résolution est
ainsi augmentée “artificiellement” par le suréchantillonnage et la modulation
Σ∆.
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5.2 Choix du Sigma-Delta

Toutes les architectures de conversion que nous venons de présenter ont
servi dans différentes réalisations dans le domaine des télécommunications
[60], [72], [73]. Cependant, leurs spécificités (résolution, vitesse, etc) font
qu’elles ne sont adaptées qu’à certaines architectures de réception (conver-
sion directe, conversion à une fréquence intermédiaire, etc). Des critères tels
que la bande passante du signal, la fréquence d’échantillonnage, la surface
et la consommation sont déterminants dans le choix d’un convertisseur. De
plus, le même CAN doit servir pour le GSM et l’UMTS.

Bien que la résolution et le SFDR requis soient plus importants pour le
GSM que pour l’UMTS, la large bande passante de l’UMTS (1, 92MHz) va
se révéler comme un facteur très contraignant.

Les deux premiers types de convertisseurs (flash et à approximations suc-
cessives) ne sauraient convenir aux deux normes. En effet, les résolutions (11
bits pour le GSM et 7 bits pour l’UMTS à une fréquence d’échantillonnage de
65MHz) sont trop importantes pour employer un convertisseur aussi gour-
mand en surface et en puissance qu’un convertisseur flash. Un CAN à approxi-
mations successives pourrait convenir mais dans ce cas, nous nous plaçons à
la limite de ses performances.

Il reste alors deux architectures possibles, pipeline et Σ∆. Un convertis-
seur pipeline est à même de réaliser la conversion pour les deux standards.
Aussi bien les résolutions que les fréquences d’échantillonnage requises corres-
pondent aux performances que l’on peut espérer avec une telle architecture. Il
reste que les convertisseurs Σ∆ mono-bit n’exigent pas de calibrage alors que
les convertisseurs pipeline présentent une complexité matérielle (dans la par-
tie analogique) supérieure à celle d’un Σ∆. En effet, le nombre de composants
pour un convertisseur pipeline est bien plus important que celui nécessaire
pour un Σ∆. Les amplificateurs présents doivent apporter un gain important
et une grande précision est requise sur tous les composants. Chaque étage
de quantification introduit une erreur dans le résidu qui provient des offsets
des échantillonneurs bloqueurs, des erreurs de gain des amplificateurs, des
non-linéarités des convertisseurs A/N et N/A et du temps d’établissement
fini des OTA. Il faut alors procéder à une correction numérique de l’erreur
[60].

Les modulateurs Σ∆ connurent un essor dès les années 80, suite à leur
utilisation dans le domaine de l’audio. Ils furent largement employés dans
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l’Integrated Services Digital Network (ISDN) dans les années 90. Les progrès
des technologies analogiques font qu’ils soient utilisés de nos jours dans des
systèmes radio-fréquences comme le GSM et Bluetooth [77], [78].

Les CAN à modulation Σ∆ possèdent de nombreux avantages. Le suréchan-
tillonnage permet d’atteindre des résolutions élevées sans calibrage, car moins
sensible à la dérive des composants et aux erreurs d’appariement [79]. De plus,
cette technique relâche les spécifications du filtre anti-repliement comme nous
l’avons vu dans la section 4.2.3. Le filtre numérique placé après le modulateur
rend le convertisseur entièrement programmable. Il pourra d’ailleurs occuper
une double fonction, en réalisant la décimation et la sélection de canal.

Néanmoins, la résolution d’un tel convertisseur peut se voir limitée dans
le cas de signaux large bande, comme pour l’UMTS. La résolution étant une
fonction du rapport de suréchantillonnage ou OSR (Over Sampling Ratio)
et par voie de conséquence, de la bande passante du signal et de la fréquence
d’échantillonnage. Il est alors nécessaire de réduire l’OSR en dessous des va-
leurs typiques pour les convertisseurs à suréchantillonnage (qui varient entre
64 et 512) [79]. Pour s’affranchir de cet inconvénient il est possible d’augmen-
ter l’ordre du modulateur ou d’utiliser des quantificateurs multi-bits [73].

Notre choix s’est porté sur le convertisseur Σ∆ car il permet de réaliser la
numérisation du signal ainsi que la sélection du canal de manière program-
mable, qualité indispensable pour des éléments d’une châıne multi-standard.

5.3 Suréchantillonnage

La fonction de numérisation du signal est constituée des deux fonctions
élémentaires : l’échantillonnage et la quantification. La première nous permet
de passer d’un signal continu dans le temps à un signal à temps discret. La
deuxième établit une correspondance entre une tension continue et un en-
semble de niveaux discrets disponibles en sortie [80].

La quantification génère une erreur due à l’imprécision avec laquelle la
tension est “chiffrée”. Du point de vue spectral cette erreur peut être as-
similée à un bruit dont la densité spectrale de puissance s’étend sur une
bande de fréquences égale à la fréquence de Nyquist 2B. Il est courant de
poser certaines hypothèses sur la nature du bruit de quantification : c’est un
phénomène aléatoire que nous pouvons considérer comme un bruit blanc de
densité de probabilité uniforme [81], [82], [80], [66]. La puissance de ce bruit
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Pq est donc égale à sa variance comme le montre l’équation (5.1), q est le pas
de quantification, son expression est donnée par (5.2), où Vref est la tension
de référence et n le nombre de bits.

Pq =
q2

12
(5.1)

avec q =
2Vref

2n
(5.2)

La densité spectrale de puissance du bruit de quantification dspq est alors
constante sur une bande de largeur 2B :

dspq (f) =
q2

12 ∗ 2B
(5.3)

Le suréchantillonnage “étale” la puissance du bruit sur un spectre plus large,
la dspq se voit réduite du rapport de suréchantillonnage c.f. (5.4) et (5.5).

dspq (f) =
q2

12 (2B ∗OSR)
(5.4)

avec OSR =
fs

2B
(5.5)

fs est le fréquence de suréchantillonnage. Le niveau du bruit de quantification
NQ ayant diminué, le rapport signal sur bruit du convertisseur se voit accru.

SNRADC = 1, 76 + 6, 02n + 10 log OSR (5.6)

La résolution se voit “artificiellement” améliorée du fait du suréchantillonnage.
En effet, nous pouvons définir un nombre de bits effectifs ne qui vaut désormais :

ne =
SNRADC − 1, 76

6, 02
(5.7)

5.4 Modulateur Sigma-Delta

Le concept de modulateur et de convertisseur Σ∆, i.e. employer une
boucle de rétroaction pour améliorer la résolution d’un quantificateur gros-
sier, fut breveté par Cutler en 1954. Nombreux furent ceux qui apportèrent
des modifications et des améliorations dans les années qui suivirent, mais
le changement le plus substantiel fut proposé par Ritchie en 1977 [79]. Il
proposa d’inclure plusieurs intégrateurs en cascade pour augmenter l’ordre
du modulateur. Suivirent plusieurs travaux sur la stabilité des modulateurs
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d’ordre élevé qui favorisèrent le développement de cette technique auprès des
fabricants de circuits intégrés.

Hayashi proposa en 1986 la topologie MASH (multi-stage noise shaping)
pour s’affranchir des problèmes de linéarité pour les modulateurs d’ordre
élevé [83]. Enfin, il fut aussi proposé des quantificateurs multi-bits pour
améliorer les performances[79].

Les progrès technologiques permettent d’atteindre des fréquences d’échan-
tillonnage de plus en plus élevées. Ceci fait que les architectures Σ∆ soient
considérées comme prometteuses dans les domaines des radio-communica-
tions. Aussi bien en bande de base qu’en fréquence intermédiaire grâce no-
tamment aux convertisseurs Σ∆ passe-bande [79], [84]. Dans ce qui suit nous
ne nous intéresserons qu’aux convertisseurs passe-bas.

5.4.1 Principe de fonctionnement

Basé sur le principe de mise en forme du bruit, le modulateur Σ∆ est
composé d’un intégrateur, d’un quantificateur et d’une boucle de rétroaction
avec un convertisseur numérique-analogique, si besoin est. Ainsi, la sortie
quantifiée est soustraite du signal d’entrée. La boucle de rétroaction force
la valeur moyenne du signal quantifié à suivre la valeur moyenne en entrée.
Toute différence entre les deux est accumulée par l’intégrateur, l’erreur sera
corrigée grâce à la boucle de retour. La figure 5.4 montre le schéma bloc d’un
tel modulateur.

Nous pouvons modéliser le modulateur par un filtre de fonction de trans-
fert H(z) et par une source de bruit qui représente le bruit de quantification.
Ce dernier est supposé décorrélé du signal d’entrée (c.f. section 5.3). La figure
5.5 montre ce modèle.

Y (z) = (X(z)− Y (z)) H(z) + E(z) (5.8)

avec H(z) =
z−1

1− z−1
(5.9)

Nous constatons que la fonction de transfert n’est pas la même pour le
signal et pour le bruit. La fonction de transfert du signal présente un gain
unitaire dans la bande passante alors que le bruit présente un gain nul dans
cette bande. Soit Hx(z) la fonction de transfert du signal et He(z) la fonction
de transfert du bruit, leurs expressions sont données à partir de (5.8) :

Y (z) = X(z)
H(z)

1 + H(z)
+ E(z)

1

1 + H(z)
(5.10)
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Fig. 5.5 – Modèle du modulateur
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Fig. 5.6 – Modulateur Σ∆ d’ordre L

Y (z) = X(z)Hx(z) + E(z)He(z) (5.11)

Hx(z) = z−1 (5.12)

He(z) = 1− z−1 (5.13)

Cette modulation du bruit nous permet de repousser la plupart du bruit
de quantification en dehors de la bande du signal. Nous pouvons améliorer
ce résultat en mettant en cascade plusieurs intégrateurs et une boucle de
contre-réaction de la sortie du quantificateur vers chaque noeud, comme le
montre la figure 5.6.

Le rapport signal sur bruit théorique d’un modulateur d’ordre L, de rap-
port de suréchantillonnage OSR avec un quantificateur de n bits est donnée
par :

SNRth = 10 log
(

3

2

2L + 1

π2L
(2n − 1) OSR2L+1

)
(5.14)

Seuls les modulateurs de premier ordre sont inconditionnellement stables.
Les conditions de stabilité des modulateurs de second ordre peuvent être
déterminées de façon mathématique. Au-delà, il n’existe pas aujourd’hui de
méthode mathématique pour déterminer ces conditions. Seule la simulation
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est alors possible. Pour pallier cette limitation nous pouvons cascader des
modulateurs de premier et de second ordre, c’est le principe des modulateurs
MASH. Le signal issu du premier quantificateur est injecté dans le deuxième
modulateur afin d’être quantifié et mis en forme à nouveau. Les sortie des
deux modulateurs sont alors combinées pour annuler le bruit de quantification
du premier quantificateur.

5.4.2 Architecture et simulations

Le choix du convertisseur fait, nous devons déterminer le type de mo-
dulateur employé. Le récepteur étant à conversion directe, le modulateur
employé sera passe-bas. Dans un souci de simplicité, le quantificateur utilisé
sera mono-bit, les modulateurs multi-bits nécessitant une correction qui aug-
mente la linéarité du CNA dans la boucle de contre-réaction. Il ne reste alors
qu’à déterminer l’ordre du modulateur. Ceci est fait à partir de l’expression
(5.14) qui relie le rapport signal sur bruit à l’ordre du modulateur et à partir
de (5.7), qui relie le SNR à la résolution.

La fréquence d’échantillonnage pour le GSM et l’UMTS a été fixée à
65MHz dans la section 4.5.1. Nous obtenons alors les rapports de suréchantil-
lonnage (OSR) suivants :

OSRGSM = 325 (5.15)

OSRUMTS ≈ 17 (5.16)

Pour ces valeurs d’OSR nous obtenons :
– Un SNR théorique de 71,95 dB (soit 11 bits) pour le GSM avec un

modulateur de premier ordre.
– Un SNR de 50,39 dB (soit 8 bits) pour l’UMTS avec un modulateur

de second ordre.
Les valeurs des SNRs calculées étant théoriques, nous préférons prendre

une marge de sécurité en choisissant un modulateur de second ordre pour
le GSM et un modulateur de troisième ordre pour l’UMTS. Nous obtenons
alors :

SNRth GSM = 114, 5dB (5.17)

nth GSM = 18 bits (5.18)

SNRth UMTS = 66, 5dB (5.19)

nth UMTS = 10 bits (5.20)

Pour préserver la stabilité du circuit, le modulateur utilisé pour l’UMTS
n’est pas du troisième ordre simple boucle, mais il s’agit d’une architecture
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Fig. 5.7 – Modulateur Σ∆ Cascade 2− 1

MASH 2-1, i.e. d’un modulateur de second ordre en cascade avec un mo-
dulateur du premier ordre. Le figure 5.7 montre le schéma de principe. Le
modulateur du second ordre sera également employé pour le GSM.

Nous avons réalisé des simulations au niveau système pour valider notre
choix. Le modèle employé est un modèle numérique qui minimise la puis-
sance du bruit de quantification par simulation fonctionnelle de la structure
[85]. Les simulations effectuées nous montrent qu’avec une telle architecture
nous n’atteignons pas les SNRs théoriques données par les équations (5.17
à 5.20). En effet, la simulation de notre modulateur nous permet d’obtenir
un SNR de 106, 3dB soit 17bits de résolution pour le GSM. Pour l’UMTS
nous obtenons un rapport signal sur bruit de 58dB soit 9bits c.f figures 5.8
et 5.9. Néanmoins, ces valeurs atteignent largement les SNRs et résolutions
requises par les deux normes (c.f. 4.5.3). Les coefficients du modulateur sont
indiqués dans le tableau 5.2. L’écart obtenu entre simulation et théorie est
dû d’une part au modèle utilisé par le simulateur et d’autre part au besoin
d’inclure des coefficients pour réduire des tensions importantes générées à
l’intérieur du circuit. En effet, alors que l’expression (5.14) fait l’hypothèse
d’un bruit blanc additif et utilise un modèle linéaire pour le quantificateur,
le simulateur garde l’hypothèse du bruit blanc mais n’utilise pas le modèle
linéaire.
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Fig. 5.8 – SNR du GSM en fonction de l’amplitude

GSM UMTS

w11 0,25 0,25
w12 0,25 0,25
w21 0,75 0,75
w22 0,38 0,38
w31 1
w32 0,35
w33 0,35

Tab. 5.2 – Coefficients pour le GSM et l’UMTS

114



ARCHITECTURE DU CONVERTISSEUR

0

10

20

30

40

50

60

0.001 0.01 0.1 1

'snramp.dat'

Fig. 5.9 – SNR du UMTS en fonction de l’amplitude
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5.5 Filtre décimateur

Comme il a été précisé dans les sections 2.3.1 et 2.3.2, un filtre numérique
accomplit la décimation du signal et la sélection du canal. L’objet de cette
section est de définir les caractéristiques de ce filtre.

5.5.1 Sélection du canal

La sélection du canal est mixte, i.e. le filtrage qui permet d’isoler le signal
utile est réalisé dans les domaines analogique et numérique. Cette sélection
du canal est effectuée en trois étapes.

– D’abord un filtre RF passe-bande (habituellement à ondes de surface)
sélectionne la bande de réception.

– Puis un filtre passe-bas analogique en temps continu évite le repliement
du signal lors de l’échantillonnage de celui-ci, tout en atténuant par la
même occasion canaux adjacents et bloqueurs.

– Enfin le filtre décimateur est un filtre passe-bas numérique qui élimine
le bruit de quantification en hautes fréquences, rétablit le rapport de
Nyquist et achève la sélection du canal.

Calculons le gabarit nécessaire pour accomplir la sélection du canal. Pour
ceci rappelons la sélectivité requise pour les canaux adjacents des deux normes.
Ajoutons à la sélectivité ACS le rapport signal sur bruit nécessaire pour ob-
tenir le BER escompté. Nous en déduisons l’atténuation requise Aadj (c.f.
tableaux 5.3 et 5.4).

Niveau du canal ACS Aadj

canal utile (f0) -82dBm
1er canal adjacent (f0 ± 200KHz) -73dBm -9dB 18dB
2è canal adjacent (f0 ± 400KHz) -41dBm -41dB 50dB
3è canal adjacent (f0 ± 600KHz) -33dBm -49dB 58dB

Tab. 5.3 – Canaux adjacents et Sélectivité pour le GSM

Pour l’UMTS l’Adjacent Channel Ratio (ACS) est le rapport entre l’atté-
nuation apportée au canal utile et l’atténuation apportée au canal adjacent.
L’ACS exprime donc directement l’atténuation que le canal adjacent doit
subir. La norme ne précise que les conditions pour le premier canal adjacent,
pour les autres canaux nous tiendrons compte du niveau des bloqueurs (i.e.
−56dBm à f0 ± 5MHz et −44dBm à f0 ± 10MHz).
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Niveau du canal ACS

canal utile (f0) -103dBm
1er canal adjacent (f0 ± 5MHz) -52dBm -33dB

Tab. 5.4 – Canaux adjacents et sélectivité pour l’UMTS

De l’expression de l’atténuation d’un filtre de Butterworth (4.31) nous
déterminons l’atténuation due au filtrage anti-repliement subie par les blo-
queurs, nous en déduisons l’atténuation restante pour remplir les conditions
de sélectivité A′

adj (c.f. tableau 5.5).

GSM UMTS

A′
1adj 18dB 28,4dB

A′
2adj 44,6dB 8,8dB

A′
3adj 43,4dBm 10,3dB

Tab. 5.5 – Atténuation des canaux adjacents par le décimateur

5.5.2 Décimation du signal

Le modulateur Σ∆ délivre en sortie une information sur un bit à une
fréquence bien supérieure à la fréquence de Nyquist. C’est un filtrage passe-
bas qui élimine le bruit de quantification, qui se trouve majoritairement aux
fréquences élevées. Le filtre décimateur va rétablir la fréquence de Nyquist.
Pour ceci tous les échantillons récupérés pendant une période Nyquist sont
moyennés.

L’ordre du filtre de décimation dépend essentiellement des ondulations en
bande passante et en bande atténuée ainsi que de la largeur de la bande de
transition, comme le montre la formule de Kaiser (5.21) [86] :

N =
−20 log

√
δp × δs − 13

14, 6∆f

(5.21)

où :
– N est l’ordre du filtre
– δp et δs sont les ondulations en bande passante et en bande atténuée

respectivement,
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– ∆f est la largeur de la bande de transition, normalisée par la fréquence
d’échantillonnage.

Le suréchantillonnage élevé ainsi que les contraintes de sélection de canal
rendent critique ce dernier paramètre ce qui conduit à des filtres d’ordre très
élevé ; augmentant ainsi la complexité et le coût du décimateur.

Afin de pallier le problème de la puissance de calcul, le filtre décimateur
peut être structuré sous forme multi-étages [87]. Dans ce cas, plusieurs filtres
sont cascadés et le signal est sous-échantillonné après chaque étage. Chacun
des filtres possède une spécification particulière. Seul le premier filtre travaille
à la fréquence d’échantillonnage initiale fsa. Comme il ne doit pas réaliser
toute la décimation, ses spécifications sont moins sévères. Les contraintes les
plus sévères en atténuation et en largeur de bande de transition sont laissées
aux filtres subséquents, travaillant à de plus basses fréquences [86].

Une manière directe pour supprimer le bruit de quantification qui se re-
plierait sur la bande de base est l’introduction de zéros sur des multiples
entiers de la fréquence d’échantillonnage. Cela peut se faire à l’aide d’un
filtre peigne dont la réponse est donnée par :

H(z) =
1

MK

(
1− z−M

1− z−1

)K

(5.22)

où M est le facteur de décimation souhaité.

Le filtre peigne est intéressant pour le processus de décimation car il
peut être implanté sans aucun multiplieur. Il s’agit d’un moyenneur et tous
ses coefficients sont égaux à 1. Malheureusement, ce filtre présente deux in-
convénients :

– il n’apporte pas suffisamment d’atténuation en bande rejetée ;
– il génère une distorsion en bande passante.
L’atténuation en bande rejetée peut être corrigée par l’augmentation

de l’ordre du filtre. De plus, il a été démontré que si le modulateur en
amont est d’ordre L, une cascade de K = L + 1 filtres peigne garantit
l’atténuation nécessaire [88]. En général les filtres peigne ne réalisent pas
toute la décimation mais sont cascadés avec d’autres filtres.

En effet, la structure d’implantation comporte couramment une cascade
de filtres peigne qui effectue une partie de la décimation suivie d’une cas-
cade de filtres à réponse impulsionnelle finie FIR, qui compense la distorsion
en bande passante apportée par les filtres peigne et achève la décimation.
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Cette approche est justifiée par le fait que les filtres basés sur des multipli-
cations doivent être placés en fin de châıne, lorsque le flot de données est
plus “lent”, afin de réduire la consommation. Cependant, les modulateurs
Σ∆ présentant en sortie peu de bits, si les filtres demandant des multiplica-
tions sont en début de châıne, le nombre d’aditions par multiplication sera
faible aussi. [89] montre qu’un compromis peut être établit et présente un
modèle permettant de choisir l’implantation la plus adaptée, compte tenu de
la fréquence d’échantillonnage, du facteur de décimation et de la taille des
données.

Ce chapitre propose une architecture de convertisseur analogique/numéri-
que reconfigurable pour le GSM et l’UMTS, à partir des spécifications fixées
dans le chapitre précédent. Le convertisseur Σ∆ proposé est constitué d’un
modulateur MASH 2-1 et d’un décimateur qui réalise la sélection du canal
utile. Le modulateur est une cascade d’un modulateur de second ordre suivi
d’un modulateur de premier ordre. Seul le modulateur de second ordre est
utilisé pour le GSM. Les coefficients déterminés par simulation nous per-
mettent d’atteindre une résolution de 17 bits pour le GSM et de 9 bits pour
l’UMTS. La décimation se réalise à l’aide de filtres peigne, en un seul étage
pour l’UMTS et en deux étages pour le GSM.
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Chapitre 6

Architecture du filtre et
simulations

Le but de ce chapitre est de proposer une architecture de filtre anti-
repliement reconfigurable GSM/UMTS. La méthodologie développée dans
les chapitres 3 et 4 nous a permis de définir un gabarit pour le GSM et un
gabarit pour l’UMTS, ainsi que les contraintes en linéarités dans les deux
cas. A partir de ces gabarits de “départ”, nous avons réalisé le choix d’une
architecture qui permette la synthèse et la programmation du gabarit des
deux normes.

Des simulations électriques nous ont amené à redéfinir le gabarit du GSM.
Toujours par simulation sur Spectre1 nous avons pu régler les valeurs des
différents composants afin de respecter les gabarits requis dans 99% des cas,
compte tenu de la tolérance des composants (au moyen de simulations de
Monte Carlo). Nous avons aussi déterminé la précision requise sur ces réglages
(toujours dans l’objectif de 99% de performance).

Le gabarit du filtre UMTS simulé ne correspond pas exactement au gaba-
rit spécifié dans le chapitre 4, en effet, les simulations ont été réalisées à partir
de données de la norme qui n’ont été clairement spécifiées que récemment [19].

6.1 Gabarits et contraintes en linéarité

– Soit ft le début de la bande atténuée et Amin l’atténuation minimale
permise dans cette bande.

1Cadence Design Systems, Inc
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– Soit fp la bande passante du filtre et Amax l’atténuation maximale
permise dans cette bande.

– Soit fs la fréquence d’échantillonnage et B la largeur du canal.

Le tableau 6.1 récapitule les spécifications déterminées dans la section
4.5.2.

GSM UMTS

fp (MHz) 0,125 2,4
ft(MHz) 48,6 47

Amax (dB) 0,01 0,1
Amin (dB) 88 55

SFDR (dB) 69 60
IIP3 (dBm) 25,5 30

Tab. 6.1 – Spécifications du FAA pour le GSM et l’UMTS

Par la suite, nous considérons pour l’UMTS le gabarit donné par le ta-
bleau 6.2, obtenu par la méthode décrite dans les chapitres précédents à
partir de [90] et sans tenir compte du gain dû à l’étalement de spectre.

UMTS

fp (MHz) 2,4
ft(MHz) 47

Amax (dB) 0,71
Amin (dB) 70

SFDR (dB) 37
IIP3 (dBm) 21

Tab. 6.2 – Gabarit du FAA pour l’UMTS

6.2 Synthèse du filtre

A partir des gabarits fixés nous pouvons déduire la ou les fonctions de
transfert qui nous permettront d’éviter le repliement pour les deux normes.
Des constantes de temps obtenues nous pourrons fixer la valeur des différents
composants. Il faudra aussi choisir la topologie du filtre ainsi que la technique
utilisée pour l’implanter.
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6.2.1 Choix de l’architecture du filtre

Commençons par la topologie du filtre ainsi que par la technique qui per-
mettra la synthèse du gabarit. Pour réaliser les différents choix, les critères
généraux retenus furent la simplicité de l’architecture, sa consommation, son
encombrement et bien sûr, la flexibilité de la structure.

Vu le faible ordre du filtre (troisième ordre), une structure en cascade
est plus adaptée qu’une structure en échelle. Pour atteindre les contraintes
en linéarité, nous avons voulu limiter le nombre d’éléments actifs, de ce fait
nous avons opté pour une cascade d’un premier ordre entièrement passif et
d’un second ordre actif.

Afin de synthétiser une structure différentielle, nous nous sommes intéres-
sés aux filtres de Rauch. Pour la cellule du second ordre, un réseau R-C passif
nous permettra d’assurer la linéarité du circuit, mais la technologie utilisée
(AMS CMOS 0.35µ) ne possède que des résistances en polysilicium très peu
résistif (50Ω/carré), ce qui rend leur utilisation destinée essentiellement à
des résistances de faible valeur. A titre indicatif, les constantes de temps des
deux gabarits à respecter sont de l’ordre de 10−8s. Les résistances de la cellule
du second ordre sont donc actives, deux solutions sont possibles : réaliser un
filtre de type gm−C ou de type MOSFET-C [91] [92], [93]. Ce dernier permet
une meilleure linéarité, une consommation plus faible et une programmation
plus simple. En effet, si nous gardons la même valeur des capacités pour le
GSM et l’UMTS, nous pouvons passer de l’un à l’autre en réglant la tension
de commande des MOS.

Nous aboutissons alors à l’architecture décrite dans la figure 6.1. Il reste
à réaliser la synthèse du filtre, qui fera l’objet de la partie suivante.

La structure du filtre fixée, nous devons calculer les valeurs des différents
composants. Pour ceci nous devons synthétiser le filtre à partir de la fonc-
tion d’approximation choisie, à savoir Butterworth du troisième ordre, pour
respecter les gabarits correspondant au GSM et à l’UMTS.

6.2.2 Modification des gabarits

Il faut rappeler que les gabarits pour les deux standards définis dans la
section 4.2.1, tiennent compte de la tolérance des composants, notamment de
celle des composants passifs. En effet, une résistance passive (RPOLY2 par
exemple) est donnée avec une précision de 20%, une capacité (CPOLY par
exemple) est donnée avec la même précision. Ainsi, la fréquence de coupure
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Fig. 6.1 – Architecture choisie pour le filtre

du filtre peut varier de 40%. Lors de la spécification des gabarits nous avons
donc sur-dimensionné les gabarits initiaux en élargissant la bande passante de
25% et en diminuant la fréquence de transition de 25% [8]. Cette marge peut
parâıtre insuffisante vue la grande imprécision sur la fréquence de coupure,
mais comme nous le verrons par la suite, lors de simulations de Montecarlo,
elle est compensée par un réglage fin des valeurs des résistances.

ft = 0, 75ft init (6.1)

fp = 1, 25fp init (6.2)

Pour pouvoir passer d’un standard à l’autre avec le même filtre, nous
avons choisi de garder les mêmes valeurs de capacités pour les deux stan-
dards. Le changement de gabarit se fait en commutant sur deux résistances
passives pour le premier étage. Pour le deuxième étage, le passage de GSM à
UMTS se fait avec le même PMOS en résistance variable, en changeant juste
la tension de contrôle.

Afin de rester en régime linéaire, il faut que ces tensions vérifient :

Vds � Vgs − VT (6.3)

VT ≤ Vgs ≤ Vdd (6.4)

Ceci limite le rapport des deux résistances RGSM

RUMTS
comme l’exprime l’équation

ci-dessous.

RGSM

RUMTS

=
VgsUMTS

− VT

VgsGSM
− VT

(6.5)
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Dans un premier temps nous choisirons trois résistances de même valeur.
Dans une structure de Rauch la pulsation propre ω0 est alors proportionnelle
à la valeur de la résistance. Le rapport des pulsations sera alors le rapport
des résistances. Celui-ci vaut 9,3 (le calcul sera fait postérieurement) ce qui
impose Vds � 300mV. Pour augmenter la plage de fonctionnement linéaire,
il faut réduire le rapport des résistances. Deux choix sont possibles :

– augmenter RUMTS

– diminuer RGSM

Mais ces deux alternatives ont des répercussions sur les gabarits . En
modifiant la valeur de la résistance nous modifions la pulsation propre ω0,
c.f. (6.16) qui est reliée à la bande passante ωp et à son atténuation maximale
Amax par :

ω0 =
ωp

ε
1
n

(6.6)

avec ε =

√
10

Amax
10 − 1 (6.7)

Avoir RUMTS plus élevé conduit soit à une réduction de la bande passante,
soit à une augmentation de l’atténuation maximale. Dans ces conditions le
gabarit fixé initialement pour l’UMTS en 6.1 n’est plus respecté. Inversement,
avoir RGSM plus faible conduit soit à une bande passante plus large, soit à
une atténuation maximale plus sévère ; respectant le gabarit de départ du
GSM dans les deux cas et sans changer l’ordre du filtre.

A

max

Amin

ftfp f

A

Fig. 6.2 – Modification du gabarit pour le GSM

Nous avons donc modifié le gabarit initial du GSM en augmentant sa
bande passante à 500KHz. Le rapport des pulsations est réduit à 4,8. Nous
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pouvons considérer que nous sommes en régime linéaire pour Vds � 1, 2V.
Nous obtenons alors :

GSM
fa = 48,6MHz Amin = 88dB
fp = 500KHz Amax = 0,01dB

UMTS
fa = 47MHz Amin = 70dB
fp = 2,4MHz Amax = 0,71dB

6.2.3 La fonction d’atténuation

En partant des gabarits et de la fonction de transfert de Butterworth
de troisième ordre normalisée, nous déterminons les pulsations propres pour
les deux standards et nous en déduisons les valeurs des résistances et des
capacités. L’atténuation d’un filtre de Butterworth est donnée par :

A(ω) = 10 log

1 + ε2

(
ω

ωp

)2n
 (6.8)

ωp est la pulsation correspondante à fp (bande passante du filtre) et n est
l’ordre du filtre. Au troisième ordre, la fonction d’atténuation de Butterworth
normalisée s’écrit :

p3 + 2p2 + 2p + 1 ou encore
(
p2 + p + 1

)
(p + 1) (6.9)

pour la pulsation normalisée Ω, avec

Ω =
ωε

1
n

ωp

(6.10)

En remplaçant p par ε
1
n

ωp
p nous obtenons les fonctions suivantes, pour le

GSM et l’UMTS respectivement.

AGSM(p) =
p + 8, 643789.106

8, 643789.106
.
p2 + 8, 643789.106p + 7, 471510.1013

7, 471510.1013
(6.11)

ω0GSM
= 8, 643789.106rad/s et Q = 1 (6.12)

AUMTS(p) =
p + 2, 011321.107

2, 011321.107
.
p2 + 2, 011321.107p + 4, 045414.1014

4, 045414.1014
(6.13)

ω0UMTS
= 2, 011321.107rad/s et Q = 1 (6.14)
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Nous pouvons vérifier que le rapport des pulsations propres
ω0UMTS

ω0GSM
est bien

égal à 2,33. Une fois la pulsation propre ω0 et le facteur de qualité déterminés,
nous pouvons déduire la valeur des résistances et des capacités.

6.2.4 Le premier étage

Vu que la topologie retenue est une cascade, il faut que la résistance du
premier étage soit aussi petite que possible devant la résistance d’entrée du
deuxième étage, pour avoir la meilleure adaptation d’impédance possible. De
plus, nous avons choisi des résistances passives en polysilicium afin d’obtenir
une meilleure linéarité, mais elles présentent l’inconvénient d’avoir une faible
résistivité (50Ω/carré). Nous avons donc tout intérêt à limiter la valeur de
la résistance du premier étage pour réduire sa surface. De ce fait, la capacité
sera relativement importante, mais à la différence de la résistance, elle est
utilisée pour les deux standards.

La relation entre les composants et la pulsation ω0 est simple. A partir
de l’équation (6.15), et en fixant C0 à 16pF ,nous obtenons une résistance R0

de 7,2kΩ pour le GSM et de 3,1kΩ pour l’UMTS. En réalité, C0 ne vaut que
8pF car nous avons choisi une topologie différentielle.

ω0 =
1

R0C0

(6.15)

6.2.5 Le deuxième étage : cellule de Rauch

Dans un premier temps, dans un souci de simplicité nous posons que
toutes les résistances ont la même valeur.

ω0 =
1

R
√

C1C2

et Q =
1

3

√
C1

C2

(6.16)

d’où C1 = 9C2 (6.17)

Si nous voulons R0 � R nous devons choisir C2 très petit, nous l’avons
fixé à 200fF. C1 vaut alors 900fF (car la structure est différentielle) et les
valeurs des résistances sont de 193kΩ pour le GSM et de 83kΩ pour l’UMTS.

Dimensionnement des MOS

Pour le deuxième étage nous utilisons des transistors MOS en régime
ohmique à la place des résistances. Ainsi, la résistance équivalente rds est
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proportionnelle au rapport L
W

.

rds =
1

µCox
W
L

(Vgs − VT )
(6.18)

Pour atteindre des valeurs de résistances relativement élevées, nous avons
utilisé des transistor PMOS ; de mobilité plus réduite que celle des NMOS et
donc de résistivité plus importante pour la même surface. Avec les paramètres
de la technologie AMS 0, 35µm et (Vgs − VT ) de l’ordre du volt nous obte-
nons une résistance de l’ordre de la centaine de KOhms, pour un rapport L

W

de l’ordre de dix. Par simulation, sous Spectre, du réseau de caractéristiques
ID (Vds) nous avons fixé le rapport L

W
à huit.

Deux critères ont guidé notre choix sur les dimensions de W et L : l’er-
reur sur le rapport L

W
et la réduction des capacités parasites Cgd et Cgs. En

effet, l’erreur e sur le rapport L
W

est étroitement liée à l’incertitude i sur les
dimensions du transistor ; i est égal au pas de grille de la technologie (dans
notre cas il vaut 0, 05µm).

e =
i
(

L
W

+ 1
)

L
W

(W − i)
(6.19)

Au début nous nous sommes fixé une erreur de 1% sur le rapport des dimen-
sions, nous obtenions alors L

W
= 48

6
. Dans ce cas la simulation nous a montré

que les capacités parasites étaient tellement importantes que nous ne respec-
tions plus les gabarits des filtres. En effet, Cgd et Cgs sont proportionnelles
au produit W ∗ L comme le montrent les équations (6.20) et (6.21)

Cgd =
2

3
CoxWL

1− V 2
GST

(VGDT − VGST )2
(6.20)

Cgs =
2

3
CoxWL

1− V 2
GDT

(VGDT − VGST )2
(6.21)

Nous avons donc réduit les dimensions du transistor en gardant le même
rapport W

L
. Avec L

W
= 8

1
nous obtenons alors les atténuations souhaitées avec

une erreur inférieure à 6% sur le rapport des dimensions du transistor.

Tension de contrôle

En régime linéaire nous pouvons définir rds qui est inversement propor-
tionnel au rapport W

L
et à la différence (Vgs − VT ) comme le montre (6.18).

Des valeurs de rds déterminées en 6.18 et des valeurs de W et de L, nous
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déduisons VgsGSM
= 1, 31V et VgsUMTS

= 2, 25V.

Tout au long de cette section nous avons déterminé les valeurs de tous les
composants du filtre. Ces valeurs ont été calculées de manière théorique mais
elles ont été affinées par simulation. Des simulations de Monte Carlo nous
ont permis de régler les composants pour obtenir de meilleures performances.

6.3 Simulations

La simulation électrique du filtre anti-repliement constitue une étape im-
portante en vue de l’intégration de ce circuit. Les simulations décrites ci-
dessous ont été réalisées à l’aide du simulateur Spectre dans l’environnement
Opus de Cadence2. Ces simulations ont pour objectif la validation de l’archi-
tecture choisie ainsi que le réglage fin de la valeur des différents composants.
Ces simulations visent d’une part, à optimiser ces valeurs permettant ainsi
de respecter au mieux le gabarit définit en 4.2.1, d’autre part à vérifier les
contraintes en linéarité de ce filtre.

Lors de ces simulations les amplificateurs opérationnels ont toujours été
considérés comme étant idéaux. En revanche, elles tiennent compte des pa-
ramètres de la technologie 0, 35µm de AMS à température ambiante. Comme
nous le verrons par la suite, dans le cas des simulations de Montecarlo, nous
avons pris en considération la tolérance des PMOS, des résistances et des
capacités spécifiés par cette même technologie.

6.3.1 Réglage du gabarit

Nous avons procédé au réglage du gabarit en deux étapes. D’abord nous
avons ajusté les valeurs des capacités, des résistances ainsi que celle des ten-
sions de contrôle VG, de manière à atteindre ou à s’approcher le plus possible
des gabarits fixés. Puis nous avons réajusté les valeurs de ces tensions pre-
nant en considération la tolérance des composants, au moyen d’une étude
statistique. En effet, le circuit ne comptant pas de dispositif de réglage au-
tomatique de fréquence, il était important de respecter les gabarits en dépit
des dérives des composants.

2Cadence Design Systems, Inc
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Réglage des éléments passifs et des tensions de contrôle

Lors de cette phase nous avons voulu comparer les performances de notre
filtre aux performances du même filtre réalisé uniquement avec des résistances
passives. Dans un premier temps nous avons simulé le filtre avec des résistances
passives correspondant aux valeurs déterminées en 6.15 et en 6.2.5. Ces va-
leurs sont récapitulées dans le tableau 6.3.

GSM UMTS

R0 (kΩ) 7,2 3,1
C0(pF ) 8 8
R (kΩ) 193 83
C1 (fF ) 900 900
C2 (fF ) 200 200

Tab. 6.3 – Valeurs théoriques des composants

Les résultats des simulations (c.f. figure 6.3) nous montrent dans le cas du
GSM, que si bien nous obtenons Amin supérieur à 88dB, nous n’atteignons
pas l’atténuation maximale requise en bande passante (0, 3dB au lieu de
0, 01dB). De plus, la fréquence de coupure à 3dB est de 1, 315MHz au lieu
des 1, 375MHz obtenus à partir de l’équation (6.16).

Pour pallier cette erreur les résistances n’auront plus la même valeur.
Soient les résistances R1, R3 et R4 disposées comme le montre la figure
6.4. Nous avons rajouté un léger gain en diminuant R3 et avons diminué
la constante de temps en diminuant R4. En effet, initialement nous avions
posé R1 = R3 = R4 = 193kΩ, le gain G est une fonction de R1 et de R3 et la
constante de temps τ est une fonction de R1, R4, C1 et C2 c.f. les équations
(6.27) et (6.28).

Par simulation nous avons fixé des nouvelles valeurs pour les résistances :

R1 = 200KΩ (6.22)

R3 = 193KΩ (6.23)

R4 = 185KΩ (6.24)

C1 = 193fF (6.25)

C2 = 868fF (6.26)

avec G =
R1

R3

(6.27)
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Fig. 6.3 – Simulation du gabarit du GSM avec les valeurs initiales
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Fig. 6.4 – Filtre avec des résistances de valeurs différentes

et τ =
√

R1R4C1C2 (6.28)

Nous avons aussi modifié légèrement la valeur de R0 (de 7, 2kΩ à 7, 1kΩ) afin
de coller au mieux à la fréquence de coupure de la cellule du premier ordre.
Nous obtenons par simulation une atténuation maximale de 0, 004dB, une
atténuation minimale de 103, 5dB et une fréquence de coupure de 1, 378MHz.

Nous avons réalisé ces mêmes simulations pour l’UMTS et avons abouti
aux valeurs suivantes :

R0 = 3, 05KΩ (6.29)

R1 = 86KΩ (6.30)

R3 = 86KΩ (6.31)

R4 = 88KΩ (6.32)

(6.33)

C1 et C2 valent toujours 193fF et 868fF respectivement. Nous obtenons par
simulation une atténuation maximale de 0, 3dB et une atténuation minimale
de 70, 1dB. Ces valeurs correspondent au gabarit requis : 0, 1dB d’atténuation
et 70dB d’atténuation minimale.

Avant de simuler le filtre avec les PMOS nous avons simulé les caractéristi-
ques du transistor avec W

L
= 48

6
. Nous avons alors réalisé qu’il fallait utiliser

une tension VG de 1, 5V pour le GSM et une tension de 2, 7V pour l’UMTS,
au lieu de 1, 31V et de 2, 25V respectivement pour obtenir les résistances
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Fig. 6.5 – Simulation du gabarit du GSM avec les valeurs corrigées
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Fig. 6.6 – Simulation du gabarit de l’UMTS avec les valeurs initiales
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Fig. 6.7 – Simulation du gabarit de l’UMTS avec les valeurs corrigées
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équivalentes souhaitées. Lors de la simulation nous avons constaté un grand
écart entre le filtre avec les PMOS et le filtre avec des résistances passives.
Cet écart était dû aux grandes dimensions des transistors, qui engendraient
des capacités parasites Cgd et Cgs importantes. En effet, ces capacités sont
proportionnelles au produit W ∗ L, comme nous l’avions évoqué lors du di-
mensionnement du MOS en 6.2.5

En gardant le même rapport W
L

= 8 mais avec W = 1 et L = 8 les
performances des deux filtres (avec des PMOS et des résistances passives)
sont similaires. Voici ci-dessous les résultats obtenus avec des PMOS.

Amax GSM = 0, 004dB (6.34)

Amax UMTS = 0, 00029dB (6.35)

Amin GSM = 92, 5dB (6.36)

Amin GSM = 70, 7dB (6.37)

Etude statistique

Dorénavant nous ne considérerons que le circuit avec des PMOS. L’in-
certitude sur les composants passifs et notamment celle des résistances du
premier étage, peut être très élevée, de l’ordre de 40%. Pour pallier cet in-
convénient nous avons pris une marge de 25% sur les fréquences, mais cette
marge n’est pas forcément suffisante. Pour vérifier cela, nous avons réalisé
des analyses de MonteCarlo, celles-ci tiennent compte de la tolérance de tous
les composants du circuits excepté les AOPs.

En effet, ces analyses tiennent compte des variations des résistances (en
RPOLY2) et des capacités (CPOLY1-CPOLY2) dans le premier étage et
des variations des capacités (en CPOLY1-CPOLY2) et des PMOS utilisés
en résistance variable dans le deuxième étage. Les paramètres des éléments
passifs concernés sont :

– La résistance par carré RPOLY2 de 40 à 60Ω/carré,

– La largeur du carré WPOLY2 de 0,25 à 0,45µm,

– La capacité surfacique CPOX de 0,78 à 0,96fF/µm2

Les paramètres technologiques des PMOS, pris en considérations lors des
simulations de MonteCarlo sont nombreux, nous remarquerons la variation
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de la tension de seuil des PMOS VTO entre −0, 5 et −0, 7V.

Nous constatons que dans ces conditions, le gabarit du GSM est respecté
dans 70% des cas pour 1000 itérations. Pour l’UMTS l’atténuation mini-
male est toujours atteinte, par contre l’atténuation maximale non, sur 1000
itérations.

Dans ce qui suit, nous allons réajuster les valeurs des différentes tensions
de contrôle afin de respecter les gabarits aussi bien du GSM que de l’UMTS,
au moins dans 95% des cas. Cela nous permettra par ailleurs de connâıtre
la précision qu’il faut sur les tensions de contrôle pour obtenir le rendement
souhaité.

Soient VG1, VG3 et VG4 les trois tensions qui contrôlent les PMOS (équiva-
lentes à R1, R3 et R4 respectivement). Des simulations de MonteCarlo pour
le GSM nous avons déduit des valeurs nominales pour ces tensions. En effet,
pour VG1 égal à 1, 5V , VG3 égal à 1, 55V et pour VG4 égal à 1, 45V , nous
remplissons le gabarit dans 100% des cas sur 100 itérations, sur 99, 93% des
cas sur 1500 itérations et sur 99, 8% des cas sur 15 000 itérations. Dans
ces conditions, l’atténuation minimale Amin moyenne est de 94, 7dB avec un
écart type de 2, 38dB. L’atténuation maximale Amax moyenne est de 0, 16dB
avec un écart type de 0, 08dB.

Ces simulations montrent par ailleurs que VG4 est de loin la tension la
moins sensible. Pour VG1 = 1, 5V et VG3 = 1, 55V , les spécifications sont
respectées dans 99% des cas pour VG4 compris entre 0, 87V et 1, 75V .

VG3 est plus sensible que VG4. Pour une performance de 99% il faut que
VG3 soit compris entre 1, 54V et 1, 92V . Cette tension règle le gain VG3

VG1
qui

compense la non-adaptation d’impédance entre le premier et second étage.
Il faut donc VG3 supérieur à VG1, avec idéalement un rapport de 1,033. Si le
gain est trop important (supérieur à 1,92), il décale vers le haut la fonction
de transfert et l’atténuation à la fin de la bande de transition n’est plus suf-
fisante (inférieure à 88dB).

VG1 est la tension la plus critique car aussi bien le gain que la fréquence
de coupure sont fonction de cette tension. Seule une variation inférieure à
12mV permet d’atteindre une performance de 99%.

Pour l’UMTS les simulations de MonteCarlo montrent qu’avec toutes les
tensions de contrôle à 2, 7V , l’atténuation en bande passante est supérieure
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à l’atténuation requise. Pour améliorer ces résultats nous allons augmen-
ter le gain en bande passante en augmentant la tension VG3. Lorsque cette
tension est égale à 3V l’atténuation maximale est respectée dans 100% i.e.
inférieure à 0, 3dB, sans détériorer pour autant l’atténuation minimale qui
reste supérieure à 72dB. Pour VG3 supérieur à 2, 93V le gabarit est respecté
pour au moins 98, 7% des cas.

6.3.2 Linéarité

La linéarité des filtres est mesurée par un test d’intermodulation à deux
fréquences et par la distorsion harmonique. Ici nous ne considérerons que l’in-
termodulation de troisième ordre IM3. De la valeur de IM3 nous déduisons
les valeurs de IIP3. Les expressions qui les lient sont données par les équations
(3.72) et (3.84). Pour éviter toute atténuation par le filtre de ces distorsions,
nous considérons deux raies de fréquences proches, situées vers la fin de la
bande passante, de manière que IM3 se trouve à l’intérieur de la bande
passante du filtre. Les simulations à l’aide de Spectre sont réalisées en tran-
sitoire, avec un pas fixe de 1ns sur 8192ns, la “fft” est lancée sur Matlab
en ne prenant en compte que les 4096 dernières données acquises, nous nous
assurons ainsi d’enlever le régime transitoire.

Les deux signaux interférents sont deux sinusöıdes de puissance égale à
la puissance à l’antenne spécifiée pour le test d’intermodulation, amplifiée
par le gain RF et le gain du premier VGA. Les simulations nous ont permis
d’estimer IIP3 égal à 22, 5dBm pour le GSM et de 23, 2dBm pour l’UMTS
alors que nous avions fixé IIP3 égal à 25, 5dBm pour le GSM et à 29, 5dBm
pour l’UMTS. Les valeurs pour la distorsion harmoniques de troisième ordre
sont faibles aussi. Pour le GSM nous obtenons un HD3 qui s’écroule très
rapidement (il vaut 81, 5dB pour 25mV et ne vaut plus que 28, 3dB pour
100mV ). Pour l’UMTS HD3 égal à 31, 5dB pour 1V .

Cette erreur est due au caractère non-linéaire de chaque transistor. En ef-
fet, considérons la figure 6.8, nous constatons que les transistors sont équilibrés
par rapport à la tension VQ. La tension Vx est non-nulle car les caractéristiques
des transistors sont non-linéaires. La valeur de cette tension vaut typique-
ment le cinquième de la tension d’entrée [94]. Lorsque nous utilisons plusieurs
transistors l’appariement des résistances équivalentes se détériore.

Ce chapitre présente une architecture de filtre anti-repliement reconfigu-
rable pour le GSM et l’UMTS. Ce filtre MOSFET-C peut passer du gabarit
du GSM à celui de l’UMTS par simple changement de la tension de contrôle
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Fig. 6.8 – Intégrateur équilibré
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Fig. 6.9 – Filtre anti-repliement reconfigurable pour le GSM et l’UMTS

des PMOS. Les simulations montrent que les gabarits fixés sont atteints sans
besoin d’un système de calibrage des fréquences, grâce à une optimisation des
valeurs des tensions de contrôle par simulations de MonteCarlo. Cependant,
les performances en linéarité ne sont pas atteintes. Ceci peut être corrigé par
une étude approfondie des erreurs dues au mauvais appariement entre les
transistors. L’architecture de ce filtre ainsi que son dimensionnement sont
donnés par la figure 6.9 et par le tableau 6.4.
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Composant Valeur

R0 gsm (kΩ) 7,1
R0 umts (kΩ) 3,05

C0(pF ) 8
C1 (fF ) 868
C2 (fF ) 193

WMPn (µm) 1
LMPn (µm) 8

VG1 (V ) 1,5
VG3 (V ) 1,55
VG4 (V ) 1,45

Tab. 6.4 – Valeurs des composants
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La palette de systèmes radio mobiles ne cesse de s’étendre. Il est certes in-
dispensable de réfléchir et de développer des architectures capables de trans-
mettre plusieurs normes, mais dans un contexte où Personal et Local Access
Networks fleurissent, les choix d’architecture intrinsèquement liés aux ca-
ractéristiques des signaux qu’ils véhiculent (et donc aux normes) deviennent
délicats. Tout au long de ce travail de thèse, nous avons voulu porter des
réflexions sur les contraintes des différents blocs de la châıne de réception
en bande de base qui puissent s’adapter à différentes normes. C’est dans ce
cadre que nous avons proposé une méthode permettant de déterminer les
spécifications d’un récepteur RF et de ses composants en bande de base en
particulier, à partir des spécifications techniques d’une norme. Ce travail a
abouti au développement d’un outil qui définit les spécifications des différents
éléments de la BB et qui répercute les variations de différents paramètres tels
la fréquence d’échantillonnage, l’ordre d’un filtre, etc. Cet outil étant général,
il peut être utilisé pour tout récepteur RF. Afin d’illustrer cette étude nous
avons choisi deux applications de téléphonie cellulaire, le GSM et l’UMTS
car ils possèdent des caractéristiques très différentes et leur cohabitation en
Europe est imminente.

Suite au choix de l’architecture de réception nous nous sommes concentrés
sur l’architecture de la bande de base analogique et en particulier sur les
éléments qui permettent la numérisation du signal. Nous avons présenté une
méthode qui permet de fixer les contraintes de ces éléments tout en tenant
compte de leurs interactions, notamment le gain du VGA, la résolution du
convertisseur et l’atténuation du filtre anti-repliement. L’expression formelle
de tous ces compromis permet l’optimisation des spécifications des éléments
en bande de base. Nous avons choisi une fréquence d’échantillonnage com-
mune pour les deux standards. Celle-ci est suffisamment élevée ce qui permet
de garantir un rapport de suréchantillonnage minimal pour l’UMTS, dont la
résolution requise est moyenne. Pour le GSM, l’OSR est élevé ce qui permet
d’atteindre une résolution considérable. L’ordre du filtre anti-repliement est
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relâché du fait du suréchantillonnage.

A partir des spécifications définies nous avons proposé une architecture
reconfigurable pour la numérisation du signal : convertisseur analogique/
numérique et filtre anti-repliement. La conversion est effectuée par un modu-
lateur Σ∆ et un filtre de décimation de type peigne. Le filtrage est réalisé par
un filtre de Butterworth MOSFET-C. Le convertisseur Σ∆ a été choisi au
détriment des architectures “pipeline”, essentiellement à cause de sa simpli-
cité d’un point de vue matériel et de l’absence de calibrage (Σ∆ monobit). Le
changement du rapport de suréchantillonnage permet d’adapter la résolution
au nombre de bits souhaité. Les simulations montrent qu’un modulateur de
second ordre suffit pour atteindre la résolution requise par le GSM, vu l’im-
portant OSR. Ce même modulateur est utilisé pour l’UMTS, en une structure
MASH 2-1, où il est cascadé à un modulateur de premier ordre. Bien que ses
performances soient inférieures à celles d’un modulateur Σ∆ de troisième
ordre simple boucle, il atteint la résolution requise par l’UMTS. Pour le filtre
anti-repliement, la fonction d’approximation de Butterworth a été choisie car
elle allie une faible distorsion de phase à un ordre peu élevé. Le filtre sera
d’ordre trois pour les deux normes. C’est une cascade composée d’un étage
RC passif de premier ordre et d’une cellule de Rauch. Les capacités sont
les mêmes pour les deux standards. Le réseau RC de ce deuxième étage est
du type MOSFET-C, à base de transistors PMOS. Ceci permet de passer
d’un gabarit à l’autre en changeant la tension de grille des PMOS. Pour la
cellule de premier ordre un commutateur permet de changer de résistance.
Les résultats des simulations montrent que la linéarité devra être améliorée,
néanmoins les résultats en termes de gabarit, sont ceux escomptés.

Le travail réalisé dans le cadre de cette thèse offre plusieurs perspectives
d’évolution. D’abord d’un point de vu circuit :

– La linéarisation des PMOS et l’étude des non-idéalités d’un réseau
MOSFET-C doivent être approfondies, l’étude de la dépendance en
température doit aussi être effectué avant de mener à bien sa réalisa-
tion.

– La réalisation d’un convertisseur Σ∆ reconfigurable dans le cadre du
projet ASTURIES (Approche Système pour Terminaux mUltimodes
multistandards ReconfIgurablES).

D’un point de vue système, cette étude peut être affinée par une meilleure
prise en compte de la consommation dans les compromis architecturaux.
L’étude reconfigurabilité peut être envisagée pour davantage de standards
(GPRS, EDGE, WLAN) et de façon plus large. En particulier, l’étude de
la reconfiguration de la partie RF et de la bande base, peut être étudiée en
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vue de réduire la consommation [95], [96]. Par ailleurs l’étude du partion-
nement filtrage analogique/filtrage numérique pour la sélection du canal est
poursuivie au sein du laboratoire.
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Glossaire et notations

Glossaire

2G 2nd Generation
3G 3rd Generation
3GPP 3rd Generation Partnership Project
ACR Adjacent Channel Ratio
ACS Adjacent Channel Selectivity
ADC Analog to Digital Converter
ARIB Association for Radio Industries and Business
BB Bande de Base
BER Bit Error Rate
CAG Contrôle Automatique de Gain
CAN Convertisseur Analogique-Numérique
CDMA Code Division Multiple Access
cdma2000 Système cellulaire proposé par 3GPP2

dérivé de la norme américaine IS-95
CNA Convertisseur Numérique-Analogique
DCS1800 Digital Cellular System
DECT Digital Enhanced Cordless Telecommunications
DPCH Dedicated Physical Channel
DR Dynamic Range
DS-CDMA Direct Sequence - Code Division Multiple Access
DSP Digital Signal Processor
EDGE Enhanced Data GSM Evolution
E-GSM Enhanced Global System for Mobile communications
ETSI European Telecommunications Standards Institute
FAA Filtre Anti-repliement
FDD Frequency Duplex Division
GMSK Gaussian Minimum- Shift Keying
GPRS General Packet Radio Service
GSM Global System for Mobile communications
HD Harmonic Distorsion
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IF Fréquence Intermédiaire
IIP1 1st order Input Intercept Point
IIP2 2nd order Input Intercept Point
IIP3 3rd order Input Intercept Point
IMD Intermodulation Distortion
IMT-2000 International Mobile Telephony 2000
ITU International Telecommunications Union
LNA Low Noise Amplifier
MAC Medium Access Control
MASH Multi-Stage Noise Shaping
NF Noise Figure
OSR Over Sampling Ratio
PCS1900 Personal Communications System
QPSK Quadra-Phase Shift Keying
RLC Radio Link Control
RRC Radio Resource Control
RF Radio Fréquences
SAP Service Access Point
SAW Surface Acoustic Waves
SFDR Spurious Free Dynamic Range
SNR Signal to Noise Ratio
TDD Time Duplex Division
TDMA Time Division Multiple Access
THD Total Harmonic Distortion
UMTS Universal Mobile Telecommunication System
UTRA Universal Terrestrial Radio Access
VGA Voltage gain Amplifier
WARC World Administrative Radio Conference
WCDMA Wideband Code Division Multiple Access
WLAN Wireless Local Access Network

constantes physiques

kB Constante de Boltzmann kB = 1, 38 10−23 J/K
Ta Température absolue en Kelvin
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Technologie CMOS

L Longueur de canal
W Largeur de canal
Vdd Tension d’alimentation
µ Mobilité des porteurs : électrons (µn) ou trous (µp)
tox Epaisseur de l’oxyde de silicium sous la grille
Cox Capacité surfacique de l’oxyde de silicium
VT Tension de seuil
Ids Courant drain-source
gm Transconductance
gds Conductance drain-source
Cgs Capacité grille-source
Cjd Capacité de jonction drain
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destiné à la sélection de canal UMTS pour architecture de réception à
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