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ABSTRACT  
 
Scopul tezei de doctorat îl constituie propunerea de soluŃii pentru 
îmbunătăŃirea performanŃelor inductanŃelor simulate cu tranzistoare în 
tehnologie CMOS şi fără capacităŃi (TOSI), vizând aplicaŃiile de filtrare 
RF. Suntem interesaŃi de arhitecturile de tip TOSI deoarece dovedesc 
performanŃe mai bune decât filtrele gm–C clasice, fiind superioare în 
ceea ce priveşte numărul de tranzistoare, putere consumată, capabilitate 
în frecvenŃă şi aria chip–ului. În plus, arhitecturile TOSI au multe 
aplicaŃii potenŃiale în domeniul RF. 
În contextul general al trendului multistandard pe care îl urmează 
transceiverele wireless, filtrele RF bazate pe arhitecturile TOSI pot 
oferi posibilitatea implementării dispozitivelor reconfigurabile. În orice 
caz, satisfacerea cerinŃelor de telecomunicaŃii nu este o sarcină facilă, 
din acest motiv fiind necesară implementarea unor filtre bazate pe 
TOSI de ordin superior. În consecinŃă, utilizarea unor celule TOSI de 
ordin doi este un aspect de maximă importanŃă şi ceea ce propunem în 
mod deosebit este un nou principiu de tuning independent al factorului 
de calitate care oferă un tuning aproape independent al factorului de 
calitate şi frecvenŃei de rezonanŃă pentru inductanŃele simulate. Este 
dezvoltată de asemenea o arhitectură de tip TOSI cu un răspuns 
îmbunătăŃit în frecvenŃă.  
 
 
Coordonatori: Liviu Goraş 
 
                       Farid Temcamani  
                    
                       Bruno Delacressonnière 
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1. INTRODUCERE 

1.1 MotivaŃie 

CerinŃele pieŃei de telecomunicaŃii şi dezvoltarea continuă a 
technologiei impun o cercetare continuă atât în banda de bază cât şi în 
domeniul RF. Pe parcursul ultimilor 20 de ani, transceiverele de 
telecomunicaŃii au evoluat de la terminalele analogice de primă 
generaŃie (1G) la transceiverele wireless multistandard, a patra 
generaŃie (4G) fiind aşteptată. O contribuŃie importantă la 
reconfigurabilitatea şi micşorarea dimensiunii transceiverului a avut–o 
şi încă o are partea de filtrare (activă şi pasivă). Filtrarea RF este cea 
care pune momentan probleme implementării unui singur chip wireless 
reconfigurabil, filtrele SAW neoferind posibilitate de tuning. O 
implementare promiŃătoare din punct de vedere al ariei ocupate şi 
reconfigurabilităŃii o reprezintă inductanŃele simulate (TOSI). Acesta 
este motivul pentru care au şi fost selectate spre a fi studiate în această 
cercetare.  

1.2 Structurarea tezei 

Teza, redactată într–o formă foarte concisă, acoperă trei direcŃii 
diferite după cum urmează.  

Deoarece este vizată filtrarea pentru telecomunicaŃii, Capitolul 2 
este în întregime dedicat domeniului telecomunicaŃiilor. O primă parte 
este o descriere de bază (datorită restricŃiilor de spaŃiu) a standardelor 
de telecomunicaŃii. Ceea ce interesează în mod deosebit este alocarea 
frecvenŃei, banda ocupată, specificaŃii de atenuare, etc aspecte 
importante în filtrarea RF. Un review ale principalelor arhitecturi de 
transceivere este prezentată în a doua secŃiune. 

Capitolul 3 vizează teoria giratorului şi s-a intenŃionat 
prezentarea unui ‘state of the art’ în privinŃa conceptului TOSI 
‘transistor only simulated inductor’. Toate arhitecturile TOSI raportate 
în literatură şi menŃionate în această teză vizează aplicaŃii în domeniul 
GHz tocmai datorită capabilităŃii în frecvenŃă foarte bune. Aceste 
inductanŃe simulate cu girator fără capacităŃi externe reprezintă 
arhitecturi promiŃătoare pentru aplicaŃii de filtrare RF şi nu numai, fiind 
propuse implementări de oscilatoare controlate în curent, 
amplificatoare de zgomot mic (LNA) şi amplificatoare trece bandă. 

Un studiu mai detaliat a inductanŃelor simulate CMOS este 
prezentat în Capitolul 4 unde comportamentul în frecvenŃă al TOSI este 
studiat. Principalele contribuŃii ale tezei sunt prezentate tot în acest 
capitol. 

Concluzia finală a activităŃii de cercetare este prezentată a 
sfârşitul tezei, în Capitolul 5. 



 3 

2. Standarde wireless de telecomunicaŃii şi transceivere RF 

2.1 Introducere 

În acest capitol introductiv sunt prezentate cele mai importante 
standarde wireless de telecomunicaŃii ce acoperă domeniul de frecvenŃă 
de până la 5 GHz. Întrucât o prezentare detaliată a fiecăruia este 
dincolo de scopul acestei teze, mai multe detalii se pot găsi în referinŃe. 
Motivul introducerii acestui capitol introductiv îl constituie faptul că 
orice problemă vis-à-vis de proiectarea transceiverelor necesită o 
cunoaştere a standardelor de telecomunicaŃii care sunt adresate, măcar 
la nivel mediu. O dublă motivaŃie a stat la baza alegerii frecvenŃei de 5 
GHz drept frecvenŃă maximă. Pe de o parte, majoritatea standardelor de 
telecomunicaŃii ce vizează aplicaŃiile civile sunt implementate în 
această bandă şi deŃin totodată o cotă însemnată din cifra de afaceri de 
pe piaŃa de telecomunicaŃii. O parte însemnată din articolele propuse în 
literatură a fost dedicată implementării unor transceivere performante, 
peste 350 de configuraŃii fiind propuse până acum în literatură. Cea mai 
importantă tehnologie este CMOS pentru frecvenŃe de până la 10 GHz 
în timp ce, pentru frecvenŃe mai mari de ordinul zecilor de GHz, sunt 
mai eficiente tehnologiile GaAs şi SiGe. Privitor la tehnologia CMOS, 
aceasta se consideră că îşi va atinge minimul (datorită scaling-ului) în 
2036 când legea lui Moore va converge cu fizica cuantică [2.7] cu 
implicaŃii nebănuite asupra arhitecturii front end–ului. 

În ciuda faptului că transceiverele de telecomunicaŃii erau 
proiectate aproape distinct de circuitele din banda de bază, ulterior s-a 
constatat că structura transceiverului poate fi mult simplificată dacă se 
utilizau diverse scheme de modulaŃie şi informaŃia era codată într-un 
anume fel. Astfel, era posibil ca BER (bit error rate) să fie mai mic, 
comunicaŃia să fie mai rezistentă la perturbaŃii iar liniaritatea 
transceiverului să nu fie compromisă. Aici se mai adaugă şi antenele 
care, printr-o proiectare adecvată, ameliorează semnificativ 
performanŃele de transmisie. Concluzia este deci că printr-un efort 
conjugat atât al proiectanŃilor RF cât şi al celor de pe partea de 
telecomunicaŃii, se pot obŃine nişte transceivere foarte perfomante. Pe 
lângă faptul că acestea au ajuns să implementeze standarde diferite, 
problema existentă la ora actuală o constituie şi alocarea diferită a 
spectrului pentru acelaşi standard pe continente diferite ceea ce face 
mai dificilă proiectarea lor.  
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2.2 Standarde de telecomunicaŃii şi alocarea frecvenŃelor 

2.2.1 Sistemele de telecomunicaŃii mobile 2G/3G/4G 

Un rezumat al standardelor de telecomunicaŃii 1G (analogice), 
respectiv 2G şi 3G (digitale) sunt prezentate în Tabelele 1, 2 şi 3. 

 
Tabel 1 Standarde 1G 

Tabel 2 Standarde de telecomunicaŃii mobile 2G 
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Tabel 3 Standarde wireless 3G 
Pentru standardele 3G implementate acum se observă numărul 

mare de benzi distincte alocate fapt ce face destul de dificilă 
implementarea unui terminal multi–standard 3G. Numărul mare de 
filtre RF de preselecŃie reprezintă o piedică importantă în 
implementarea unui terminal complet reconfigurabil implementat pe un 
singur chip. Titlul conŃine şi titulatura 4G deoarece HSDPA, deja 
implementat, reprezintă 3.5G în timp ce 3.75G este deja implementat la 
laptopurile de tip EeePC, oferind rate mari de transfer pentru Internet. 

În privinŃa filtrării, la ora actuală se folosesc filtre SAW care 
oferă o caracteristică de atenuare foarte bună dar cu dezavantajul 
dimensiunii mari şi a lipsei reconfigurabilităŃii. Un exemplu de filtru 
SAW este cel proiectat în banda 925–960 MHz [2.23] a cărei 
caracteristică de frecvenŃă este destul de dificil de obŃinut cu alte 
topologii de filtre şi ilustrată în Fig. 2.1.  

          
Fig. 2.1 Filtrul SAW EGSM B4141 – răspuns în frecvenŃă şi arie chip 

(mm) [2.23] 
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2.2.2 Standarde Wireless LAN (IEEE 802.11) 

O reŃea wireless LAN (WLAN)  este un sistem de 
telecomuncaŃii care oferă servicii de acces la reŃea a dispozitivelor 
wireless portabile utilizând unde radio [2.27]…[2.32]. Această reŃea 
poate fi exploatată ca atare ori în tandem cu o reŃea fixă (LAN). 
ComunicaŃiile într-o reŃea WLAN sunt reglementate de familia IEEE 
802.11 de specificaŃii. Un scurt rezumat al standardelor WLAN este 
redat în Tabelul 4. 

Table 4 WLAN standard and its implemented amendments 
Un exemplu de proiectare, foarte detaliată, a unui transceiver 

WLAN, proiectat pentru a suporta standardele IEEE 802.11a/b/g/n, este 
prezentat în [2.31]. Pentru standardele WLAN implementate la 2.4 
GHz se folosesc filtre SAW în timp ce la 5 GHz de tip BAW. 

2.2.3 Standardul Bluetooth (IEEE 802.15.1) 

Bluetooth este numele dat unui sistem de telecomunicaŃii care 
facilitează comunicaŃii wireless între dispozitive portabile şi/sau fixed 
[2.34]…[2.38]. Ideea din spatele standardului Bluetooth era de 
eliminare a cablurilor pentru transmisia de date pentru distanŃe scurte. 
Sistemele Bluetooth lucrează în aceeaşi bandă de 2.4 GHz (2.4–2.4835 
GHz), la fel ca şi cele WLAN (IEEE 802.11b/g), acestea fiind 
proiectate pentru a lucra într-un spaŃiu cu multă interferenŃă.  

EvoluŃia sistemelor Bluetooth este ilustrată în Tabelul 5. 

 
Tabel 5 SpecificaŃiile standardului Bluetooth 
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2.2.4 Standardul Zigbee (IEEE 802.15.4) 

Zigbee este un sistem de comunicaŃii, similar Bluetooth, 
implementat tocmai în ideea de a acoperi acele domenii pentru care nu 
există implementare Bluetooth. SpecificaŃiile standardului au fost 
reglementate de ZigBee Alliance [2.39]. 

Dispozitivele ZigBee sunt proiectate pentru aplicaŃii precum: 
- control wireless: audio/video, iluminat automat; 
- aplicaŃii de monitorizare: sisteme de securitate, detector de 

apă/foc/fum;  
- aplicaŃii de telecomunicaŃii: reŃele securizate; 
- supraveghere de la distanŃă a pacienŃilor (medicină); 
- jucării.  
Sistemele ZigBee sunt foarte economice, au dimensiuni mici, 

performanŃe foarte bune la lucrul în zone foarte zgomotoase şi au 
implementate şi protocoale de securitate.  

2.2.5 AplicaŃii GPS 

Probabil că a doua realizare majoră a Omenirii după 
implementarea reŃelelor de telecomunicaŃii este reprezentată de 
Sistemul de Nagivare prin Satelit (GNSS) care permite utilizatorilor să-
şi cunoască poziŃia pe Terra graŃie sistemelor de sateliŃi. Primul sistem 
funcŃional de localizare este GPS-ul, dezvoltat de Departamentul de 
Apărare American (DoD). Al doilea, parŃial funcŃional datorită 
problemelor financiare este GLONASS, implementat de Uniunea 
Sovietică. Ambele sisteme, deşi utilizate pe scară largă de civili, sunt 
susŃinute în continuare de Armată. EU şi ESA au decis în 2002 să 
implementeze un sistem  de localizare în întregime European, dându-i-
se numele de Galileo. Acesta a fost gândit ca o completare la GPS şi va 
fi operativ în 2012. 

FrecvenŃele alocate comunicaŃiilor prin satelir au fost alese ca un 
compromis între puterea de transmisie cerută şi erorile provocate de 
ionosferă, erorile scăzând semnificativ pentru frecvenŃe mai mari de 1 
GHz. Din acest motiv benzile GNSS au fost stabilite între 1 şi 2 GHz. 
Cele mai importante benzi sunt L1 şi L2 în timp ce modulaŃia este 
BPSK. Sistemele GPS lucrează în benzile L2 (1215–1240 MHz) şi L1 
(1559–1610 MHz) iar în viitor va fi rezervată şi banda E5A (1164–
1188 MHz). Se progonozează ca L1 să fie utilizată de Galileo împreună 
cu benzile E5A–B (1164–1215 MHz). 

Un review (inclusiv probleme de proiectare) al transceiverelor 
GPS/Galielo este prezentat în [2.42] în timp ce un bun review al 
sistemelor de comunicaŃii prin satelit este prezentat în [2.43].  
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2.2.6 AplicaŃii WiMAX 

Dacă două treimi din populaŃia lumii foloseşte telefoanele 
mobile, utilizatorii de Internet constituie mai puŃin de 20% din 
populaŃia globlui deşi Internetul reprezintă acum suportul de bază al 
economiei mondiale. Statele în curs de dezvoltare sunt cele mai afectate 
datorită problemelor economice, lipsei infrastructurii, posibilit ăŃilor 
financiare restrânse care nu permit achiziŃionarea calculatoarelor 
personale, împiedicarea accesului la informaŃie impuse de diverse 
regimuri politice, etc.Următorul pas după proiectarea reŃelelor 3G 
mobile şi a celor WLAN este implementarea practică a Internetului 
mobil, considerat a fi un pas revoluŃionar. Scopul WiMAX 
[2.44]…[2.46], bazat pe specificiaŃiile IEEE.802.16, este de a oferi 
acces mobil la Internet de la nivelul fizic până la cel de reŃea. Această 
nouă tehnologie face uz de OFDMA ca tehnică de acces multiplu şi 
MIMO, ambele îmbunătăŃind acoperirea şi eficienŃa spectrală. O 
comparaŃie între această nouă tehnologie propusă şi alte soluŃi de bandă 
largă existente deja în lume este realizată în Tabelul 6. 

 
Tabel 6 ComparaŃie între WiMAX şi alte tehnologii de bandă largă 

2.2.7 AplicaŃii Wireless USB 

AplicaŃiile Wireless USB sunt de fapt implementări practice 
alestandardului UWB (IEEE 802.15.3a) [2.47]…[2.49]. UWB se referă 
la orice dispozitiv radio/wireless device la care banda ocupată este mai 
mare de 25% din frecvenŃa centrală ori mai mare de 1.5 GHz. Aceasta 
facilitează ca un număr mare de utilizatori să comunice utilizând 
tehnologia UWB. O comunicaŃie UWB constă din transmiterea unor 
pulsuri foarte scurte de energie joasă, unde impulsul radio UWB este o 
tehnologie radio fără purtătoare (nu este nevoie de mixere), în 
consecinŃă implementarea fizică fiind teoretic simplă. În orice caz, 
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deoarece sistemele UWB operează într-o bandă foarte largă, utilizată în 
acelaşi de alte standarde de telecomunicaŃii, interferenŃe vor exista 
întotdeauna în special pentru frecvenŃe mai mici de 5 GHz (WiMAX, 
WLAN). Acesta este motivul pentru care interferenŃele trebuie 
minimizate pe cât posibil. Masca spectrală reglementată de FCC 
impune un nivel maxim de radiaŃie de –41.3 dBm/MHz în toată banda 
de frecvenŃe 3.1–10.6 GHz. În concordoanŃă cu această specificaŃie, 
există trei tipuri de arhitecturi care satisfac cerinŃele de putere, aşa cum 
este prezentat în Tabelul 7 [2.49]. 

 
Tabel 7 Trei modalităŃi de implementare a sistemelor UWB  

2.3 Arhitecturi RF front–end şi trendul multistandard 

Front–end–ul reprezintă partea din transceiver conŃinută între 
antenă şi partea digitală (DSP), definiŃie valabilă atât pentru receptor 
cât şi pentru emiŃător. Orice carte scrisă în domeniul microundelor are 
măcar un capitol dedicat transceiverelor wireless şi acesta este motivul 
pentru care şi în această teză s–a alocat un spaŃiu semnificativ 
prezentării acestora. Aşa cum se va vedea din arhitecturile lor, filtrarea 
RF are un rol foarte important, putându–se spune pe bună dreptate că 
ele reprezintă de fapt piedica implementării unor transceivere complet 
reconfigurabile. 

2.3.1 Transceiver super–heterodină 

Schema receptorului de tip heterodină este dată în Fig. 2.2 iar 
cea a emiŃătorului în Fig. 2.3. Particular acestei arhitecturi de 
transceiver este translarea semnalului util de pe frecvenŃa purtătoarei pe 
o frecvenŃă intermediară de unde are loc o altă translare în banda de 
bază. Aceasta este prima arhitectură RF implementată şi oferă 
performanŃe foarte bune în ceea ce priveşte SNR–ul dar posedă 
dezavantajul net al imposibilităŃii implementării unei arhitecturi multi–
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standard datorită dimensiunii foarte mari pe care ar avea–o şi implicit al 
costului final.  

 
Fig. 2.2 Receptor de tip heterodină  

 
Fig. 2.3 EmiŃător de tip heterodină  

După cum se poate observa, 5 filtre SAW sunt necesare pentru 
implementarea unui transceiver heterodină ceea ce reprezintă un 
important dezavantaj. În consecinŃă, alte două structuri au fost propuse 
ca alternative la această structură heterodină, prezentate în Fig. 2.4. 

    
Fig. 2.4 Receptor Hartley(stânga) şi Weaver(dreapta) 

2.3.2 Transceiver cu conversie directă 

Această arhitectură, cunoscută şi sub denumirea de zero–IF 
receiver, este mult mai simplă decât cea de tip heterodină, punctul forte 
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fiind translarea directă a semnalului util din domeniul RF în banda de 
bază. Această arhitectură a fost implementată destul de târziu deşi 
schema teoretică era cunoscută de zeci de ani. Problema a fost 
tehnologia care nu permitea implementarea acestei scheme. Structurile 
pentru receptor şi emiŃător sunt date în Fig. 2.5 şi Fig. 2.6. Desigur că şi 
această structură are o serie de dezavantaje, cel mai important fiind 
leakage–ul, dar acestea sunt discutate pe larg în teză. Un avantaj 
semnificativ îl constituie numărul mic de filtre pasive RF necesare. 

 
Fig. 2.5 Receptor cu conversie directă 

 
Fig. 2.6 EmiŃător cu conversie directă 

2.3.3 Receptor de tip Low-IF 

Receptorul cu conversie directă mai este cunoscut şi sub 
denumirea de “zero IF” adică particularitatea acestuia constă în faptul 
că frecvenŃa intermediară de la receptorul de tip heterodină este 0. O a 
doua variantă este ca această frecvenŃă să fie tot în banda de bază dar la 
frecvenŃe nenule iar un asemenea receptor se mai numeşte şi Low–IF. 
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Schema acestuia este dată în Fig. 2.7. Un asemenea receptor este 
puternic afectat de nepotrivirea între ramurile I şi Q. Este utilizat 
practic pentru standardele GSM, Bluetooth şi Edge. 

 
Fig. 2.7 EmiŃător de tip Low–IF 

2.3.4 Software Defined Radio 

SDR reprezintă un concept “revoluŃionar” conform căruia 
procesarea RF trebuie să se realizeze sub control software. Aici există 
două accepŃiuni, prezentate în cele ce urmează. 

1. În prima variantă, partea RF conŃine blocuri (LNA, filtru, 
mixer, VCO) care sunt controlate software astfel încât circuitul să poată 
comuta de la un standard la altul. Cu alte cuvinte, circuitul este în 
întregime reconfigurabil. Un  astfel de circuit este ilustrat în Fig 2.8, 
punctul cheie al acestei arhitecturi reprezentându–l subeşantionarea 
directă a semnalului la frecvenŃa intermediară cu recuperarea directă a 
acestuia în banda de bază. În această categorie intră şi o structură cu 
conversie directă controlată în întregime software (Fig. 2.9). 

 
Fig. 2.8 Bandpass radio sampling transceiver [2.56] 
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Fig. 2.9 Transceiver zero–IF implementat de IMEC [2.70]  

2. Schema reală care implementează acest concept este cea din 
Fig. 2.10 conform căreia întreaga procesare analogică din RF este 
translată în partea digitală, fiind făcută software şi nu hardware. Cu alte 
cuvinte, RF front end–ul nu mai există. Un asemenea circuit ar fi 
capabil să se reconfigureze pe orice standard, singura problemă fiind 
convertorul ADC/DAC care trebuie să aibă o gamă dinamică mare. O 
asemenea arhitectură ar aduce un număr semnificativ de oportunităŃi 
comunicaŃiilor militare în ceea ce priveşte schema de modulaŃie, 
criptarea, extinderea spectrului, etc.  

 
Fig. 2.10 Arhitectură ideală de SDR  

Deocamdată s–a reuşit doar procesarea digitală la frecvenŃa 
intermediară pentru un transceiver de tip heterodină: 

 14 

 
Fig. 2.11 Arhitectură de transceiver digital [2.66]  

Alte două configuraŃii de SDR propuse în literatură sunt 
prezentate în figurile 2.12 şi 2.13.  

 
Fig. 2.12 Receptor cu eşantionare RF [2.68] 

 
Fig. 2.13 Transceiver Bluetooth digital [2.69]  
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2.3.5 Arhitecturi de transceivere fără filtre SAW 

În Fig. 2.14 este prezentată arhitectura unui transceiver multi–
standard, implementat de Epcos. După cum se observă, un mare număr 
de filtre de preselecŃie sunt folosite într–o asemenea arhitectură multi–
standard, lucru care evidenŃiază importanŃa implementării acestei 
reconfigurabilităŃi sub o altă formă. 

 
Fig. 2.14 Modul Front–end D2024 [2.23]  

O variantă propusă de firma Kaben Wireless Silicon nu face uz 
de filtre pasive (Fig. 2.15). 

 
Fig. 2.15 Transceiver reconfigurabil fără filtre SAW [2.71]  
În literatură au fost propuse câteva soluŃii care vizează 

eliminarea necesităŃii filtr ării. Una din ele [2.72] face uz de o filtrare de 
tip opreşte bandă în paralel cu LNA–ul astfel încât, prin scăderea celor 
două semnale, să se rejecteze semnalele din afara benzii. Metoda este 
interesantă de vreme ce filtrele SAW nu mai sunt necesare. În orice caz, 
pentru o asemenea implementare se ridică problema implementării unor 
filtre notch reconfigurabile. Principiul este ilustrat în Fig. 2.16. Un 
LNA care are implementat acest principiu este prezentat în Fig. 2.17. 
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Fig. 2.16 Metodă de filtrare trece–bandă cu filtre notch [2.71]  

 
Fig. 2.17 LNA cu filtru notch [2.71]  

Un chip multi–standard 3G reconfigurabil este prezentat în Fig. 
2.18, circuitul neutilizând LNA–uri şi filtre SAW externe. 

 
Fig. 2.18 Transceiver 3G reconfigurabil [2.76]  
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3. InductanŃe simulate cu girator şi fără capacităŃi externe (TOSI) 
pentru aplicaŃii RF 

3.1 Introducere 

Deşi scaling-ul tehnologiei CMOS a oferit beneficii importante 
pentru transceiverele RF în ceea ce priveşte viteza, frecvenŃa de lucru 
(fT

90nm=100 GHz, fT
45nm=280 GHz şi se aşteaptă fT>400GHz pentru 

L<32 nm [3.1]), dimensiune şi putere consumată, inductanŃele pasive 
implementate pe chip nu resimt aceste beneficii [3.2]. Aceasta justifică 
dezvoltarea unor implementări active care să înlocuiască inductanŃele 
pasive cu precădere în proiectarea RF unde acestea nu pot fi evitate. 
Deoarece aceste inductanŃe active sunt implementate cu ajutorul 
giratorului, un review al teoriei giratorului este prezentat în cele ce 
urmează. 

3.2 Modelul giratorului 

3.2.1 Giratorul ideal şi aplicaŃiile sale în teoria circuitelor 

În teoria circuitelor, convertorul de impedanŃă este un bloc 
important în multe aplicaŃii de proiectare unde, în cazul diporŃilor, este 
reprezentat de ‘girator’ şi de ‘convertorul de negativare a impedanŃei’. 
Giratorul este ilustrat în Fig. 3.1. El este caracterizat de matricea 
impedanŃelor [Z], unde r este rezistenŃa de giraŃie. 

 
Fig. 3.1 Giratorul ideal  
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Când un astfel de girator are drept sarcină o impedanŃă ZL 
(devenind deci un uniport) - Fig. 3.2,  impedanŃa de intrare poate fi 
exprimată ca în rel. (3.2).  
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Fig. 3.2 Girator terminat pe impedanŃa ZL 
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Această relaŃie demonstrează că impedanŃa de intrare este 
inversul impedanŃei de sarcină ceea ce înseamnă că atunci când sarcina 
este o capacitate, la intrarea giratorului va fi văzut un inductor (activ): 

        11
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3.2.2 Implementări practice ale giratorului 

Primele implementări ale giratorului au fost realizate cu 
amplificatoare operaŃionale de vreme ce înainte de anii ’80 nu intra în 
discuŃie implementarea de circuite active care să funcŃioneze peste sute 
de MHz. Merită deci menŃionată arhitectura de convertor de impedanŃă 
a lui Antoniu [3.9], prezentată de asemenea în Fig. 3.3. 

 
Fig. 3.3 Arhitectura lui Antoniu [3.9] 

Pentru această structură se poate demonstra că impedanŃa de 
intrare este: 
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A doua variantă de implementare o constituie utilizarea 
transconductanŃelor, ca în figura următoare, funcŃionarea fiind descrisă 
de rel. (3.5):  

 
Fig. 3.4 Girator implementat cu transconductanŃe 
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O altă variantă de implementare constă în implementarea directă 
a funcŃiei de giraŃie [3.11] Ńinându-se cont de faptul că pentru a realiza 
un girator ideal, curentul de semnal mic de intrare (adnotat ca iin) 
trebuie să fie proporŃional cu produsul dintre tensiunea de intrare vin şi 
impedanŃa de sarcină 1/(jωC). Circuitul care implementează acest 
girator este prezentat în Fig. 3.5. 

 
Fig. 3.5 TOSI implementat cu tranzistoare MESFET 

Un alt girator este ‘giratorul Meunier’, propus în [3.13] şi ilustrat 
în Fig. 3.6. Acest girator compensat, bazat pe rezistenŃa negativă de tip 
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Meunier, a fost utilizat pentru implementarea unei inductanŃe de 5-nH 
în banda de frecvenŃe 1.5–2.5 GHz.  

       

 

Fig. 3.6 Girator Meunier: schemă de principiu şi girator compensat 

3.3 Arhitecturi TOSI propuse pentru proiectarea RF 

3.3.1 Conceptul TOSI 

Din proiectarea circuitelor analogice se ştie că [3.21] numărul de 
poli ai unei funcŃii de transfer este dependent de numărul nodurilor 
circuitului (şi implicit capacităŃile parazite asociate acestora). Din acest 
motiv, utilizarea unui număr mare de tranzistoare micşorează 
capabilitatea în frecvenŃă a circuitului. Practic aceasta este cauza pentru 
care transconductanŃele de tip OTA nu pot funcŃiona la frecvenŃe 
ridicate (GHz) – datorită numărului mare de capacităŃi parazite (poli). 
Ca atare, implementarea cu OTA a inductantelor simulate pentru 
frecvenŃe de ordinul GHz este practic imposibilă. Singura soluŃie o 
constituie micşorarea numărului de tranzistoare, fapt care semnifică 
înlocuirea transconductanŃelor de tip OTA cu etaje mai simple. 
Deoarece tranzistoarele sunt în esenŃă tot transconductanŃe, ideea este 
de a înlocui OTA cu tranzistoare simple, constând dintr–un singur 
tranzistor, polarizat corespunzător. Giratorul va consta deci dintr–un 
tranzistor utilizat în configuraŃie inversoare şi unul în configuraŃie 
neinversoare, ambele interconectate printr–o buclă de reacŃie negativă. 
Deoarece tranzistoarele utilizate vor avea implicit capacităŃi parazite, 
ideea este de a utiliza aceste capacităŃi drept capacităŃi de giraŃie. 
Această modalitate de implementare minimizează mult aria circuitului 
şi simplică proiectarea. În plus, deoarece capacităŃile parazite ale 
tranzistoarelor sunt foarte mici (de ordinul fF – zeci de fF), frecvenŃa de 
rezonanŃă a acestor inductanŃe simulate este destul de mare, de ordinul 
GHz, ceea ce face posibilă utilizarea acestora la implementarea filtrelor 
RF. Pe de altă parte, o frecvenŃă proprie de rezonanŃă mare facilitează 
utilizarea acestei inductanŃe ca bobină simulată până la frecvenŃe mai 
mari, conservându–se mai bine comportamentul inductiv. 
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Pe parcursul ultimelor două decenii, numeroase topologii de 
inductanŃe simulate au fost propuse în literatură. O parte au fost 
implementate practic în timp ce altele patentate. În cele ce urmează se 
va face o trecere în revistă a acestora. 

3.3.2 Arhitecturi TOSI cu tranzistoare de tip MESFET 

O primă arhitectură a fost propusă de Hara [3.22] şi prezentată în 
Fig. 3.7 împreună cu modelul echivalent. Giratorul constă din două 
tranzistoare de tip MESFET şi o rezistenŃă de feedback utilizată pentru 
tuningul inductanŃei. Din figură se observă că FET2 este tranzistorul 
neinversor şi FET1 cel inversor. Deoarece capacităŃile parazite sunt 
utilizate pentru a obŃine caracterul inductiv, aşa cum s–a menŃionat mai 
sus, dispozitivul obŃinut este mult mai mic decât bobina pasivă. Acesta 
a fost utilizat la implementarea unui divizor de putere.  

    
Fig. 3.7 Arhitectură TOSI de tip MESFET 

Un review foarte bun dar şi o metodă originală de determinare a 
tuturor arhitecturilor posibile de inductanŃe simulate ca o funcŃie de 
numărul de tranzistoare FET este prezentat în [3.30]. Alte versiuni 
ameliorate ale acestei structuri au fost propuse în literatură [3.24] 
…[3.29], acestea constând în înlocuirea rezistenŃei cu un tranzistor, 
respectiv utilizarea de etaje cascodă în locul etajelor elementare (Fig. 
3.8–3.10). 

  
Fig. 3.8 Arhitectură TOSI cu 3 respectiv 4 tranzistoare [3.24] 
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Fig. 3.9 InductanŃă simulată fără pierderi  [3.25] 

 
Fig. 3.10 Low power TOSI  [3.27] 

Aceste structuri implementate cu tranzistoare MESFET sunt net 
superioare celor CMOS întrucât nu este necesară utilizarea rezistenŃei 
negative pentru compensarea pierderilor. 

3.3.3 Arhitecturi TOSI cu tranzistoare CMOS 

De departe cea mai utilizată tehnologie pentru implementarea 
arhitecturilor de tip TOSI este cea CMOS. EvoluŃia tehnologiei CMOS 
şi micşorarea continuă a dimensiunii tranzistorului au un efect pozitiv 
asupra ariei chip–ului şi puterii consumate, cu alte cuvinte pentru partea 
activă. În plus, preŃul scăzut al acestei tehnologii a făcut–o lider de 
piaŃă pentru produsele destinate aplicaŃiilor de telecomunicaŃii de până 
la 6 GHz. Acesta este şi motivul pentru care arhitecturi de inductanŃe 
simulate au fost propuse preponderent pentru tehnologia CMOS. În 
privinŃa inductanŃei implementate pe chip, aceasta nu are prea mult de 
câştigat de pe urma scaling–ului şi din acest motiv, implementarea 
activă a bobinelor în siliciu, devine din ce în ce mai atractivă. Această 
secŃiune este un review al structurilor de inductanŃe simulate de tip 
TOSI implementate în proces CMOS, vizând cu precădere aplicaŃiile 
RF. 

O primă configuraŃie TOSI de tip CMOS a fost propusă în [3.31] 
şi arătată în Fig. 3.11a. Comportamentul inductiv este obŃinut prin 
utilizarea unui etaj sursă comună (CS) - M1 şi a unuia neinversor drenă 
comună (CD) - M2. Capacitatea de giraŃie este predominant Cgs2, care, 
spre deosebire de schemele clasice cu girator, se găseşte interconectată 
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mai degrabă între cele două porturi decât la masă. O arhitectură care 
combină giratorul cu o inductanŃă pasivă [3.32], implementată pe chip, 
este arătată în Fig. 3.11b). Deşi inductanŃa are valori mici (nH), bobina 
echivalentă are un factor de calitate mult mai bun decât al bobinei 
pasive.  

       
                                  a)                                          b) 

Fig. 3.11 TOSI implementat cu tranzistoare NMOS şi model RLC 
echivalent 

Ambele arhitecturi prezentate în Fig. 3.11 au un factor de calitate 
mic deoarece nu fac uz de metode de compensare a pierderilor inerente 
acestor structuri active. Aşa cum demonstrează calculele, pierderile 
sunt cauzate în întregime de rezistenŃele de ieşire finite ale 
tranzistoarelor. Dacă acestea pot fi mărite, cu siguranŃă pierderile sunt 
minimizate. Cea mai simplă metodă de creştere a rezistenŃei de ieşire a 
unui tranzistor este de a adăuga un tranzistor suplimentar, ambele 
formând o configuraŃie cascodă. Două variante cascodă pot fi 
implementate pentru acest TOSI, aşa cum este ilustrat în Fig. 3.12 
[3.33].  

            
                                     a)                                     b)                                   

Fig. 3.12 TOSI în configuraŃie cascodă [3.33] 
În continuare, varianta de cascodă din Fig. 3.12a poate fi şi ea 

îmbunătăŃită, obŃinându–se arhitectura TOSI din Fig. 3.13a [3.38]. La 
rândul ei, arhitectura din Fig. 3.12b) poate fi îmbunătăŃită în continuare, 
obŃinându–se cea din Fig. 3.13b) [3.39].  
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                              a)                                              b) 

Fig. 3.13 Versiuni TOSI cu cascode îmbunătăŃite 
Aceste îmbunătăŃiri au fost aduse inductorului activ din 

considerente de stabilitate şi de îmbunătăŃire a factorului de calitate. 
Un alt inductor simulat a fost propus în [3.40], acesta făcând uz 

de rezistenŃă negativă pentru compensarea pierderilor (Fig. 3.14). 

      
Fig. 3.14 Inductor simulat simplu şi flotant [3.40] 

 Până acum, doar configuraŃii de inductori simulaŃi cu două 
tranzistoare au fost propuse, dar există şi giratori implementaŃi cu trei 
tranzistoare, aşa cum este ilustrat în Fig. 3.15. Un asemenea inductor 
simulat este utilizat la implementarea unui oscilator de tip CCO 
proiectat să genereze un semnal de referinŃă de 4.93 GHz [3.43]. 

 
Fig. 3.15 Inductor simulat CMOS diferenŃial [3.42] 

O altă structură, construită cu un număr minim de elemente 
(două tranzistoare şi o sursă de curent) este prezentată în Fig. 3.16a, 
fiind propusă în [3.44]. Aceasta este şi configuraŃia studiată şi 
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îmbunătăŃită pe parcursul activităŃii de cercetare. Inductorul a fost 
utilizat pentru implementarea unui filtru trece bandă cu rezistenŃă 
negativă de compensare a pierderilor (Fig. 3.16b) respectiv a unui 
oscilator (Fig. 3.16c). 

   
Fig. 3.16 Inductor simulat cu număr minim de elemente şi aplicaŃii 

posibile  
Pe baza acestui inductor simulat, alte două configuraŃii derivate 

au fost propuse [3.46] şi ilustrate în Fig. 3.17. 

   
Fig. 3.17 Arhitectură TOSI cu număr minim de componente şi 

versiune îmbunătăŃită [3.46] 
O îmbunătăŃire a inductorului din [3.33] a fost adusă prin 

introducerea unei rezistenŃe suplimentare, aşa cum este arătat în Fig. 
3.18 [3.49] – stânga, prin variaŃia rezistenŃei fiind posibil tuning–ul 
factorului de calitate [3.50], circuitul fiind cel din Fig. 3.18b) – dreapta.  

      
Fig. 3.18 TOSI cu rezistenŃă suplimentară (variabilă) 

Prin utiliarea unor switch–uri (selector), arhitectura TOSI din 
Fig. 3.18 poate fi utilizată la implementarea unui LNA multi–bandă 
(Fig. 3.19a) [3.54] şi chiar a unui VCO reconfigurabil (Fig. 3.19b) 
[3.55].  
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                   a)                                                    b) 

Fig. 3.19 LNA reconfigurabil cu TOSI 
O variantă îmbunătăŃită a inductorului din Fig. 3.18 a fost 

propusă în [3.57] şi arătată în Fig. 3.20. 

      
Fig. 3.20 Arhitectură TOSI îmbunătăŃită (Qmax~ 550) 

O altă arhitectură de TOSI, implementată cu două tranzistoare, 
este arătată în Fig. 3.21, aceasta fiind utilizată la implementarea unui 
filtru reconfigurabil cu selector [3.63]. 

    
Fig. 3.21 Arhitectură TOSI cu patru elemente de circuit  

O implementare absolut originală de girator a fost propusă în 
[3.64], acesta fiind implementat cu doar un singur tranzistor. În orice 
caz, această structură simplă este instabilă astfel că trebuie utilizate 
tranzistoare suplimentare. 
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Fig. 3.22 Girator cu un singur tranzistor şi inductorul simulat 

corespunzător [3.64]  

3.4 Filtre de preselcŃie RF cu inductanŃe simulate de tip  TOSI 

Această secŃiune este o trecere în revistă a filtrelor de ordinul doi 
sau superior implementate cu inductanŃe simulate de tip TOSI. Datorită 
spaŃiului restrâns, vor fi prezentate doar arhitecturile propriu–zise fără a 
se insista asupra performanŃelor fiecăruia.  

3.4.1 Filtre de ordin 2 implementate cu TOSI 

(Aproximativ) Toate configuraŃiile de filtre propuse până acum 
în literatură şi implementate cu TOSI sunt prezentate în Fig. 3.23 
respectiv Fig. 2.24, acestea fiind proiectate la diferite frecvenŃe după 
cum urmează: 

Figură ReferinŃă FrecvenŃă centrală [GHz] 

3.23 a) [3.31] 0.4 – 0.5 

3.23 b) [3.38] 2.4 

3.23 c) [3.44] 0.9 

3.23 d) [3.63] 2.3 (∆f=2.84) 

3.24 a) [3.66] 0.685 – 0.973 

3.24 b) [3.67] 5.42 

3.24 c) [3.70] 1.6 – 2.45 

3.24 d) [3.71] 0.5 – 1.3 

3.24 e) [3.72] 2.4 – 2.6 
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                     a)                                                   b) 

 
                                                       c)                                                    

 
d)                                                    

Fig. 3.23 Filtre trece bandă cu CMOS TOSI –a) 
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            a)                                                         b) 

   
            c)                                                         d) 

    
                                              e)                                                          

Fig. 3.24 Filtre trece bandă cu CMOS TOSI –b) 

3.4.2 Filtre de ordin superior implementate cu TOSI 

O primă arhitectură (Fig. 3.25) corespunde unui filtru trece jos 
implementat la frecvenŃa de 4.57 GHz [3.73]. Răspunsul este ilustrat în 
aceeaşi figură. 

Prin înserierea celulei elementare prezentate în Fig. 3.24, se pot 
obŃine un filtru de ordin 4 respectiv unul de ordin 6 [3.74], având 
caracteristicile din Fig. 3.26. 

 
 



 35 

     
Fig. 3.25 Filtru trece jos de ordin 5 implementat cu TOSI  

  
Fig. 3.26 Filtru trece bandă de ordin 4/6 implementat cu TOSI  
Prin înserierea a două celule de tip TOSI (Fig. 3.27a), se obŃine 

un filtru de ordin 4 cu caracteristica în frecvenŃă precum în Fig. 3.27b). 

     
                                 a)                                                      b) 

Fig. 3.27 Filtru de ordin 2 şi caracteristica filtrului de ordin 4 
obŃinut prin înserierea a două astfel de celule  

O altă variantă de implementare o constituie sinteza pseudo–
pasivă, cu doi rezonatori interconectaŃi şi trei capacităŃi, unde 
inductantorul este activ (Fig. 3.28).  
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Fig. 3.28 Filtru de ordin 5 cu inductanŃe simulate [3.57] 
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4. Tehnici de îmbunătăŃire a răspunsului în frecvenŃă pentru 
inductanŃele simulate CMOS de tip TOSI 

4.1 Introducere 

După cum s-a menŃionat în capitolele precedente, partea de 
filtrare reprezintă un aspect critic la implementarea transceiverelor RF. 
Deşi filtrele pasive SAW satisfac cerinŃele standardelor de 
teleocmunicaŃii, partea de filtrare rămâne încă o problemă deoarece 
filtrele SAW sunt voluminoase, scumpe (cel puŃin 8 filtre sunt utilizate 
la dispozitivele wireless reconfigurabile) şi nu oferă posibilitatea de 
tuning. Cu alte cuvinte, odată o problemă rezolvată, alta se iveşte cu 
siguranŃă. O soluŃie ar reprezenta–o utilizarea inductanŃelor simulate de 
tip TOSI iar a avea o arhitectură elementară de ordinul 2 cu 
performanŃe foarte bune în frecvenŃă este o condiŃie de bază ce trebuie 
îndeplinită înainte de implementarea unor filtre de ordin superior. 

4.2 Model echivalent pasiv pentru CMOS TOSI 

4.2.1 Modele de semnal mic pentru tranzistorul MOS 

Primul pas pentru găsirea modelului echivalent al inductanŃei 
simulate îl constituie calculul funcŃiei de transfer care este în realitate o 
impedanŃă de intrare de vreme ce inductanŃa este un uniport.  

Al doilea pas îl constituie alegerea unui model adecvat pentru 
tranzistorul MOSFET. După cum se ştie, funcŃia de bază a 
tranzistorului este cea de transconductor, astfel că modelul 
tranzistorului trebuie să includă în primul rând surse controlate de 
curent. În acelaşi timp, pentru modelarea comportamentului de înaltă 
frecvenŃă (frecvenŃa de tăiere) respectiv în proiectarea digitală a 
circuitelor (viteză de comutaŃie) este necesară includerea capacităŃilor 
parazite ale tranzistorului. Întrucât există două modele asociate 
capacităŃilor parazite, prezentate separat în Fig. 4.1 respectiv în Fig. 
4.2, trebuie ales cel adecvat domeniului de frecvenŃă pentru care se 
proiectează circuitul. 

    
Fig. 4.1 Model de joasă frecvenŃă al tranzistorului MOSFET 
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Fig. 4.2 Model RF pentru tranzistorul MOSFET 

Prima diferenŃă între cele două modele constă în faptul că 
reŃeaua capacitivă a tranzistorului este reciprocă în primul caz respectiv 
nereciprocă în al doilea (pentru RF). Comportamentul tranzistorului 
MOS este mult mai bine caracterizat în RF la frecvenŃe de ordinul GHz 
de trans–capacităŃi decât de modelul reciproc. RelaŃiile ce descriu 
funcŃionarea trans-capacităŃilor sunt: 
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A doua diferenŃă, mai degrabă o consecinŃă a diferenŃei anterior 
menŃionate, este că în cazul modelului nereciproc capacitatea dintre 
terminale este înlocuită de capacitatea în nod, văzută ca sumă a tuturor 
transcapacităŃilor dintre acel nod şi celelalte noduri ale tranzistorului. 
Acest aspect este descris de relaŃia următoare pentru grila 
tranzistorului: 

gbCgdCgsCggC ++=                      (4.3) 

4.2.2 Model pasiv echivalent pentru inductanŃele de tip TOSI 

În cercetarea efectuată s-a lucrat cu inductanŃa simulată din Fig. 
4.3 pentru care, ca şi pentru alŃi inductori simulaŃi, s–a considerat că 
modelul echivalent pasiv pentru o inductanŃă simulată este un rezonator 
RLC ca în cel din figură. 

      
Fig. 4.3 InductanŃă simulată TOSI şi model echivalent 
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Calculând impedanŃa de intrare a acestei inductanŃe, şi făcând 
unele aproximări, se ajunge la expresia impedanŃei de intrare, aşa cum 
este ilustrat în rel.  (4.4) şi (4.5).  
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Ultima ecuaŃie atestă că modelul echivalent al inductanŃei 
simulate este un circuit paralel RLC constând dintr-un inductor cu 
LS=Cgs1/gm1gm2 şi rS=go2/gm1gm2, o rezistenŃă parazită paralel 1/gm2 şi o 
capacitate parazită Cgs2. De vreme ce inductanŃa simulată este văzută în 
sursa tranzistorului M2 este normal ca Cgs2 care se vede în nodul de 
intrare să fie capacitatea parazită. În cazul ideal, frecvenŃa de rezonanŃă 
a circuitului LC paralel, luând în considerare cele mai sus amintite, este 
dată de (4.6):  
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După cum se poate observa din acest exemplu şi lucru valabil 
pentru toate inductanŃele simulate propuse în literatură, primul model a 
fost utilizat pentru descrierea tranzistorului în frecvenŃă chiar şi în 
aplicaŃiile care vizau frecvenŃe de ordinul GHz.  

4.2.3 Model pasiv echivalent pentru inductanŃele de tip TOSI 

Prin utilizarea celui de-al doilea model (cu trans–capacităŃi) şi în 
lipsa oricărei aproximări, un model mult mai apropiat de realitatea 
practică a fost obŃinut [4.5]. Acesta este ilustrat în Fig. 4.4 unde Geq 
este dat de rel. (4.7).  

 
Fig. 4.4 Architectură TOSI (a) cu model RLC clasic (b) şi  

cu model îmbunătăŃit (c) 
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222 dsgmbgmgeqG ++=                     (4.7) 

Aşa cum rezultatele de simulare (Fig. 4.5) atestă, o foarte bună 
concordanŃă există între rezulatele oferite de acest model echivalent 
îmbunătăŃit şi comportamentul inductanŃei reale, implementată cu 
tranzistoare. 

 
Fig. 4.5 Răspuns în frecvenŃă pentru modelul RLC îmbunătăŃit 

După cum se poate observa din acest model, valoarea inductanŃei 
este decisiv dată de trans–capacităŃi, fiind diferită de cea oferită de 
modelul clasic. În consecinŃă, pentru o proiectare riguroasă, este 
necesară utilizarea acestui model îmbunătăŃit care să ofere o valoare 
exactă a inductanŃei şi a capacităŃilor parazite.   

Modelul propus este suficient de general deoarece, dacă o 
inductanŃă simulată are admitanŃa de intrare identică cu cea dată de 
(4.5), cu siguranŃă se obŃine acelaşi model echivalent prin sintetizarea 
acesteia. InductanŃele prezentate în Fig. 4.6, cu notaŃiile adoptate 
conform figurii, au aceeaşi impedanŃă de intrare deci implicit şi model 
echivalent. În consecinŃă, modelul propus este suficient de general. 

              
Fig. 4.6 Topologii TOSI cu aceeaşi impedanŃă de intrare 
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4.3 SoluŃii de îmbunătăŃire a răspunsului în frecvenŃă pentru TOSI  

4.3.1 RezistenŃa negativă şi compensarea pierderilor TOSI 

După cum s–a amintit in capitolul anterior, o metodă de creştere 
a factorului de calitate a inductorului simulat o constituie utilizarea unei 
rezistenŃe negative. Ideea de bază este că, fie prin conectarea în serie – 
caz în care rezistenŃa negativă se sumează cu cea parazită pozitivă şi o 
anulează, fie prin conectarea în paralel – caz în care rezistenŃa 
echivalentă devine infinită atunci când cele două sunt aproximativ 
egale, rezistenŃa negativă compensează pierderile inductorului. 
Deoarece inductorul activ are un model RLC paralel după cum s–a 
văzut în secŃiunile precedente, rezistenŃa negativă va fi cuplată în 
paralel cu inductorul activ. Dezavantajul conectării în paralel este că 
inductorul este compensat doar la o anumită frecvenŃă spre deosebire 
de varianta conectării în serie când rezistenŃa parazită era anulată 
definitiv. Principalul efect al acestui tip de conexiune o constituie inter 
dependenŃa dintre factorul de calitate şi frecvenŃa de rezonanŃă. Aceasta 
se manifestă prin faptul că, la fiecare modificare a valorii lui Q, f0 se 
modifică în consecinŃă, dar şi reciproc după cum atestă relaŃiile (4.8). 

Considerând că o rezistenŃă negativă ideală este conectată în 
paralel cu inductorul simulat, relaŃiile pentru f0 şi Q sunt date de: 
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4.3.2 Metodă propusă pentru tuningul independent ω0–Q 

Această secŃiune prezintă un principiu propus pentru 
compensarea pierderilor inductanŃei simulate cu afectarea 
nesemnificativă a frecvenŃei proprii de rezonanŃă. Acesta constă, pe de 
o parte, din decuplarea rezistenŃei negative astfel încât polarizarea 
acesteia să nu influenŃeze punctul static al inductanŃei, iar pe de altă 
parte, introducerea unei a doua rezistenŃe negative în al doilea nod al 
inductorului, conform Fig. 4.10a. RezistenŃa negativă utilizată este 
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prezentată în Fig. 4.10b. Circuitul implementat a fost deci single–
ended. 

        
                              a)                                             b)  

Fig. 4.10 InductanŃă simulată cu tuning independent [4.6] 

RelaŃiile (4.8) şi (4.9) descriu acest principiu (“left tuning” 
respectiv “right tuning”). 
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În Fig. 4.11 se prezintă efectele tuning–ului factorului de calitate 
asupra frecvenŃei de rezonanŃă când se utilizează doar o singură 
rezistenŃă negativă decuplată. Practic se obŃin deviaŃii de zeci de MHz, 
acestea crescând odată cu creşterea frecvenŃei, mai precis 30 MHz la 
2.5 GHz şi 73 MHz la 5.4 GHz. Se observă că aceste deviaŃii reprezintă 
o parte semnificativă din benzile de frecvenŃă alocate diverselor 
standarde de telecomunicaŃii (Bluetooth şi WLAN), aspect care 
justifică identificarea unor modalităŃi prin care această deviaŃie să fie 
minimizată. O soluŃie o constituie deci introducerea unei a doua 
rezistenŃe negative suplimentare, rezultatele de simulare fiind 
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prezentate în Fig. 4.12 pentru “left tuning” respectiv Fig. 4.13 pentru 
“right tuning”, metoda fiind testată pentru frecvenŃa de aproximativ 690 
MHz.  

 
Fig. 4.11 DeviaŃia frecvenŃei centrale la modificarea lui Q 

 
Fig. 4.12 Tuning independent pentru f0 şi Q (left tuning) [4.6] 

 
Fig. 4.13 Tuning independent pentru f0 şi Q (right tuning) [4.6] 
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Efectul capacităŃilor parazite ale rezistenŃei negative asupra 
acestui calităŃii tuning–ului independent au fost studiate în [4.7], 
principiul fiind testat şi pentru o frecvenŃă mai mare, de aproximativ 
1.54 GHz.  

Această metodă a fost testată şi pentru o configuraŃie diferenŃială 
(Fig. 4.14) [4.11], rezistenŃa negativă utilizată în acest caz fiind 
prezentată în Fig. 4.15. Rezultatele de simulare sunt în Fig. 4.16/4.17. 

 
Fig. 4.14 InductanŃă simulată diferenŃială cu tuning independent  

 
Fig. 4.15 RezistenŃă negativă cross–coupled 

 
Fig. 4.16 Tuning independent pentru TOSI diferenŃial la f0=1.67 GHz  
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Fig. 4.17 Tuning independent pentru TOSI diferenŃial la f0=2.42 GHz  

După cum se observă în Fig. 4.18 circuitul este stabil chiar şi la 
obŃinerea unui factor de calitate foarte bun. În orice caz, la modificarea 
continuă a rezistenŃei negative, circuitul devine iniŃial oscilator şi 
ulterior instabil. Aceste două cazuri sunt de evitat. 

 
Fig. 4.18 Răspuns tranzitoriu la f0=2.42 GHz 

Principiul a fost testat şi pentru f0=1.6 GHz şi f0=2.6 GHz [4.12]. 
Efectul capacităŃilor parazite asupra principiului de tuning independent 
a fost studiat în [4.13].  

Tuning–ul în frecvenŃă poate fi îmbunătăŃit pentru această 
schemă prin introducerea de varactori [4.14] care să modifice 
capacitatea parazită a inductanŃei simulate (Fig. 4.19).  
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Fig. 4.19 InductanŃă simulată cu un tuning larg al frecvenŃei proprii de 

rezonanŃă şi tuning independent [4.14] 

Prin introducerea a doi varactori suplimentari la schema iniŃial 
proiectată pentru o frecvenŃă centrală de 2.42 GHz, se obŃine un tuning 
al frecvenŃei centrale în benzile de frecvenŃă 1.77–1.99 GHz respectiv 
600–990 MHz. Răspunsul în frecvenŃă este ilustrat în figurile 4.20 şi 
4.21. 

 

 
Fig. 4.20 Tuning al frecvenŃei centrale (f0=1.77–1.99 GHz) 
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Fig. 4.21 Tuning al frecvenŃei centrale (f0=600–990 MHz) 
Caracteristicile celor doi varactori sunt prezentate în Fig. 4.22 şi 

Fig. 4.23.  

 
Fig. 4.22 Caracteristica varactorului T1 

 
Fig. 4.23 Caracteristica varactorului T2 
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4.4 Inductor simulat cu răspuns îmbunătăŃit în frecvenŃă  

4.4.1 Inductor simulat cu rezistenŃă de grilă suplimentară 

După cum s–a văzut anterior, o primă direcŃie de cercetare a 
constituit–o implementarea unui tuning aproximativ independent al 
frecvenŃei şi factorului de calitate.  

O a doua direcŃie direcŃie de cercetare o constituie dezvoltarea 
unor arhitecturi de inductanŃe simulate care să aibă un răspuns cât mai 
bun în frecvenŃă adică o frecvenŃă proprie de rezonanŃă cât mai mare. 
Cu cât aceasta este mai mare cu atât inductorul simulat poate fi folosită 
ca inductor ideal la frecvenŃe mai mari. Pe această direcŃie s–a remarcat 
că prin introducerea unei rezistenŃe suplimentare în grila unui tranzistor 
se obŃine un răspuns îmbunătăŃit în frecvenŃă. Circuitul este prezentat în 
Fig. 4.24, utilizându–se aceeaşi rezistenŃă negativă diferenŃială 
prezentată anterior.  

 
Fig. 4.24 InductanŃă cu frecvenŃă proprie de rezonanŃă extinsă [4.17] 

Deşi prin conectarea acestei rezistenŃe pozitive suplimentare 
frecvenŃa proprie de rezonanŃă scade, neobŃinându–se nici un beneficiu, 
prin utilizarea în tandem cu o rezistenŃă negativă (decuplată şi 
diferenŃială), se obŃine o creştere a frecvenŃei proprii de rezonanŃă aşa 
cum este reliefat în Tabelul 8: 

 

Tabel 8 Creşterea benzii inductorului funcŃie de rezistenŃa din grilă 
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Rezultatele de simulare sunt trecute în Fig. 4.25–4.29. 

 
Fig. 4.25 Creştere a benzii cu 200 MHz la 1.5 GHz [4.17] 

 
Fig. 4.26 Creştere a benzii cu 500 MHz la 3 GHz [4.17] 

 
Fig. 4.27 Creştere a benzii cu 820 MHz la 4.92 GHz [4.17] 
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Fig. 4.28 Creştere a benzii cu 190 MHz la 3.57 GHz (caz real) 

 
Fig. 4.29 Creştere a benzii cu 220 MHz la 2. 75 GHz (caz real) 

4.4.2 Inductor simulat cu o schemă îmbunătăŃită de polarizare 

O altă îmbunătăŃire semnificativă adusă acestui inductor a 
constat în introducerea unei surse de tensiune flotante în grila 
tranzistorului sursă comună, fapt ce desparte practic polarizările celor 
două tranzistoare. Aşa cum sunt cele două tranzistoare interconectate în 
schema originală, punctele statice ale acestora sunt inter–dependente, 
fapt ce influenŃează negativ liniaritatea şi capabilitatea în frecvenŃă. 
Prin conectarea unei surse flotante, aşa cum este ilustrat în Fig. 4.30a, 
tensiunea din nodul (2) devine diferită de cea a grilei tranzistorului M1, 
o parte din tensiunea de ieşire a sursei de curent fiind extrasă de sursa 
flotantă şi repartizată mai departe celor două tranzistoare, crescându–le 
astfel tensiunea de ieşire Vds. Dacă tensiunea de grilă Vb rămâne 
constantă, întreaga tensiune Vsupp va suplimenta tensiunea Vds2 în caz 
contrar, aceasta va fi repartizată şi pe tranzistorul M1. Se obŃin astfel 
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două beneficii. Pe de o parte, un Vds mai mare va determina o liniaritate 
mai bună pentru tranzistoare, acestea fiind mult mai saturate, iar pe de 
altă parte, inductanŃa este mult mai uşor de polarizat, nemaiexistând 
constrângeri. Varianta finală a inductorului este ilustrată în Fig. 4.30b 
iar rezultalele obŃinute sunt trecute în Tabelul 9. 

               
                              a)                                                     b) 

Fig. 4.30 Inductor simulat cu sursă de tensiune flotantă suplimentară 

 
Tabel 9 Efectul introducerii sursei flotante asupra polarizării 

Pentru fiecare caz din tabel s–a obŃinut un factor de calitate 
foarte bun, evident cu păstrarea stabilităŃii, acesta fiind obŃinut pentru 
fiecare valoare particulară a reizstenŃei negative. Ceea ce nu s–a 
constatat practic a fost îmbunătăŃirea liniarităŃii, lucru de aşteptat de 
vreme ce o creştere a liniarităŃii tranzistoarelor ce implementează 
giratorul se face pe seama creşterii neliniarităŃii tranzistorului utilizat ca 
sursă de curent. În consecinŃă, liniaritatea circuitului rămâne 
aproximativ neschimbată. Singurele beneficii şi cele mai importante 
rămân însă o dependenŃă mai scăzută a factorului de calitate de 
frecvenŃa de rezonanŃă şi o polarizare mult mai facilă a inductorului.  
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5. Concluzie şi Future Work 

 
În cele ce urmează vor fi prezentate câteva concluzii cu privire la 

teză şi contribuŃiile autorului sunt prezentate în raport cu articolele 
publicate până acum. 

Teza vizează studiul şi dezvoltarea unor arhitecturi de filtre 
bazate pe inductanŃe simulate numai cu tranzistoare (TOSI), vizând 
aplicaŃiile RF din domeniul GHz. 

După un capitol introductiv ce prezintă problema filtrării în 
aplicaŃiile de telecomunicaŃii, un întreg capitol (Capitol 2) este dedicat 
standardelor wireless şi transceiverelor RF. Alocarea spectrului, 
cerinŃele de atenuare în afara benzii pentru filtrele RF şi trendul multi–
standard pentru transceivere sunt toate revăzute. Capitolul 3 este gândit 
ca un ‘state of the art’ în ceea ce priveşte arhitecturile de tip TOSI. 
Conceptul giratorului este revăzut de asemenea aici. Capitolul 4 conŃine 
toate contribuŃiile originale aduse vis-à-vis de conceptul de inductanŃă 
simulată de tip TOSI. Cele mai importante contribuŃii sunt prezentate în 
cele ce urmează. 

1. A fost propusă o metodă de tuning/acord independent al 
frecvenŃei şi factorului de calitate pentru o configuraŃie single ended 
TOSI în variantă CMOS, pentru frevenŃe mai joase (690 MHz). 

2. Aceeaşi metodă a fost validată pentru o arhitectură diferenŃială 
şi pentru frecvenŃe mai mari (1–3 GHz). 

3. A fost realizat şi un studiu al efectelor capacităŃilor parazite 
asupra calităŃii tuningului independent, prezentându-se limitările 
metodei. 

4. A fost investigată posibilitatea utilizării varactorilor la 
implementarea unui tuning larg al frecvenŃei centrale a filtrelor active 
bazate pe conceptul TOSI. 

5. A fost propusă o metodă de îmbunătăŃire a unei arhitecturi de 
inductanŃă simulată prin utilizarea unei rezistenŃe suplimentare în grila 
unui tranzistor. 

6. A fost propusă o îmbunătăŃire în DC a aceleiaşi arhitecturi 
TOSI cu obŃinerea unor performanŃe mai bune în frecvenŃă prin 
minimizarea inter-dependenŃei dintre frecvenŃa centrală şi factorul de 
calitate. 

7. În final, a fost realizat un “state of the art” cu privire la 
inductanŃele simulate CMOS de tip TOSI. 

O parte din rezultatele de cercetare au fost publicate în jurnale 
indexate la Thomson Reuters în timp ce altele au fost prezentate la 
conferinŃe internaŃionale. 

Dacă cercetarea continuă pe această direcŃie, va fi investigată 
implementarea unui filtru multi–standard de ordin 6  bazat pe TOSI, 
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vizând implementare practică pe chip. În orice caz şi alte aplicaŃii RF 
unde se pot utiliza inductanŃe simulate pot fi adresate. 
 


