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Introduction

Contexte de I'étude

Dans le domaine des circuits intégrés analogiques, on integre de plus en plus les éléments se trouve
auparavant a I'extérieur de la puce : filtres, inductances réglables, potentiométres...

L'intérét de ces intégrations est multiple :
* Le fait d’avoir moins d’éléments externes permet a la fois de diminuer la place nécessaire sur le circui
imprimé et le nombre de broches du boitier.
* Si le nombre de broches est le facteur limitant, en le réduisant, en supprimant des éléments externes,
peut alors augmenter le nombre de fonctions a I'intérieur de la puce. Il faut veiller, également, a ne pa
trop augmenter la consommation globale du circuit et donc la consommation de chaque fonction.
* Les filtres ou inductances intégrés peuvent étre ajustés automatiquement par des asservissements
encore par des registres de données numériques. Ceci simplifie considérablement le processus de fabri
tion d’applications completes car il n’est plus nécessaire de régler les éléments se trouvant sur le circu
imprimé (inductance par exemple).

Pour toutes ces raisons, l'intégration d’éléments externes permet une diminution du co(t global de
I'objet réalisé.

Dans le domaine de la transmission de l'information, les démodulateurs utilisent massivement de:
boucles a verrouillage de phase (ou PLL) pour restituer la frequence de la porteuse “non modulée” o
pour effectuer directement la démodulation quand la porteuse est modulée en fréquence.

Comme l'opération de démodulation est effectuée chez I'utilisateur final, elle doit &tre la moins cod-
teuse possible et donc intégrer sur le silicium le maximum possible d’éléments de la boucle. Or, un de
éléments constitutifs de la PLL est I'oscillateur commandé en tension (ou VCO).

Le VCO est une fonction mettant en jeu des phénomenes non linéaires complexes. De plus, un de
parametres souvent critique lors de I'intégration est le bruit provoqué par le mouvement aléatoire des po
teurs de charges électriques généré par les composants €lectroniques du circuit et susceptible d’en pert
ber le fonctionnement. Ce bruit augmente lorsque la fonction est intégrée car il faut remplacer bier
souvent des composants passifs (inductance, idéalement non bruyante) par des éléments équivalents n
bruyants (transistors, résistances). En effet, les inductances réalisables sur du silicium sont petites et av
de petits coefficients de qualité, il y a donc tres peu de cas ou on peut les utiliser. C’est souvent la conjt
gaison des phénomenes non-linéaires et du bruit qui rend difficile I'analyse et l'intégration totale des
oscillateurs sur des puces.

Cette étude sera consacrée a I'analyse du bruit de VCO afin d’en faciliter la compréhension et I'inté
gration.
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Introduction

Terminologie

Des sigles anglais seront utilisés pour désigner des fonctions ou encore des parametres. Ainsi, le VC
correspond a “Voltage Controlled Oscillator” et la PLL a “Phase Locked Loop”.

Un glossaire est présent a la fin de ce rapport afin de faciliter la lecture.

Définition du sujet et Obijectifs

L'objet de cette étude est de comprendre les problemes de bruit de VCO pour pouvoir intégrer totale
ment des VCO performants.

Ce travail va donc porter sur :

* La conception et l'intégration d’'un VCO, comportant un circuit oscillant situé a I'extérieur de la
puce, pour une PLL destinée a faire de la démodulation d’amplitude synchrone. Ceci permettra d’évalue
I'ensemble des paramétres critiques du VCO.

* Lanalyse du bruit du VCO réalisé.

* intégration totale d’'un VCO dont les performances sont satisfaisantes pour I'application en faisant
apparaitre les moyens pour y parvenir.

Déroulement de I'étude
La méthodologie employée a été la suivante :

Une PLL a été réalisée pour effectuer de la démodulation d’amplitude synchrone pour des circuits :
fréquence intermédiaire pour la télévision, comportant un VCO semi-intégré c’est a dire nécessitant un
inductance externe ajustable.

Les parameétres du VCO et de la PLL ont été analysés et mesurés, notamment le bruit de phase. Ce d
nier a été ensuite simulé en utilisant des outils générant du bruit en transitoire. Ceci a permis de déterm
ner les objectifs a atteindre pour le VCO totalement intégré.

Le type de VCO le plus simple a intégrer et a contréler a des fréquences supérMetzast le
VCO a relaxation. De ce fait, une étude du bruit de phase de ce type de VCO a été effectuée. Ceci a cc
duit & la conception d'un VCO totalement intégrée, remplagant la structure précédente en optimisant tou
particulierement son bruit en utilisant des moyens de simulation.

Le paramétre, certainement le plus critique et le plus complexe a comprendre concernant le VCO, a é
son bruit de phase. De ce fait, cet aspect apparait de fagcon permanente a travers I'étude.
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Introduction

Le mémoire se décompose de la facon suivante :

Dans le Chapitre 1 est présenté I'application pour laguelle est destiné le VCO et la PLL, a savoir le:
circuits a fréquence intermédiaire. Lintérét d’'une PLL pour effectuer de la démodulation d’amplitude
synchrone y est présenté.

Le Chapitre 2 est consacré a la description des caractéristiques de la PLL présente dans I'applicatic
dédiée a la démodulation d’amplitude synchrone.

Le chapitre 3 explique le bruit de phase en détails et montre comment il est possible de le simuler ave
des outils du type “Spice”.

Le VCO a inductance réglable externe concu et réalisé est abordé dans le Chapitre 4. Les aspects
plus critiques rencontrés lors de sa conception y sont présentés.

Le chapitre 5 est entierement dédié a I'étude du bruit de phase du VCO a capacité variable réalisé. D
généralités sur le bruit de phase comprenant des circuits résonnants y sont présentées.

Le VCO totalement intégré est étudié dans le Chapitre 6. Le bruit de phase du VCO a relaxation y es
analyseé.
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Chapitre 1

Environnement de la télévision et de la fréquence intermédiaire
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Chapitre 1 - Environnement de la télévision et de la fréquence intermédiaire

Les VCO étudiés s’appliquent a des PLL permettant d’effectuer de la démodulation d’amplitude syn-
chrone pour les circuits a fréquence intermédiaire. Ainsi, pour resituer le contexte, il est intéressant d
présenter le type de signal qu’on démodule et le type de modulation. On peut également se demander
une PLL est nécessaire pour effectuer cette démodulation.

1.A Principe de la transmission du signal de télévision

1.A.a Structure du signal vidéo composite - (vidéo-fréquences)

Le signal vidéo composite (figure 1.1) est constitué par :
- des tops de synchronisation ligne et trame;
- le signal de luminance (Y);
- le signal de chrominance modulé;
- le signal son (signal mono ou stéréo modulé en analogique ou en numérique);
- des impulsions digitales lors de la suppression trame permettant de transmettre des informations (
télétexte par exemple).

Figure 1.1 Constitution du signal vidéo composite.

Tops de synchronisation

ligne et trame -LI_LI_LI- >

signal
Entre les tops de Luminance > vidéo composite
synchronisation lign hromi dulé
Chrominance modulée >
> Z
En permanence { son modulé

Pendant les tops de { signal digital (télétexte) -
suppression trame

Ainsi, entre deux tops de synchronisation ligne, on obtient la somme de la luminance, de la chromi-:
nance modulée et du son modulé en permanence.

On traite, ici d’'un signal composite avec une porteuse son. Néanmoins, dans de nombreux systemes
télévision, le signal vidéo composite est considéré sans cette porteuse son.

1.A.a.1 Tops de synchronisation ligne et trame

Le systéme d’analyse de I'image s’effectue par le principe de balayage des lignes successives.
Ce balayage s’effectue de haut en bas et de gauche a droite sur un écran. L'analyse horizontale de I'ima
est la plus rapide (fréquence ligne), alors que I'analyse verticale est définie par la fréquence trame.
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Chapitre 1 - Environnement de la télévision et de la fréquence intermédiaire

Une image est définie par deux trames successives. La premiere trame correspond aux lignes de nun
ros impairs et la seconde aux lignes de numéros pairs. Ceci constitue le systtme de balayage av
entrelacement qui est la solution habituelle dans les systémes de télévision.

1.A.a.2 Le signal de luminance et de chrominance

Dans un souci de compatibité entre les systemes de télévision en noir et blanc d’'une part et, en co
leurs d’autre part, un signal de luminance est transmis auquel est ajouté un signal de chrominanc
modulé.

En télévision noir et blanc, la grandeur photométrique a traduire est la luminance de I'objet notée Y.
Ainsi la valeur maximale de Y correspond au niveau blanc maximal traduisant, en principe, les images le
plus lumineuses.

En télévision en couleurs, I'image est formée par I'addition de trois composantes primaires qui sont le
rouge, le vert et le bleu. Ces couleurs sont désignées par RVB. Dans ce cas, la luminance est définie pe
Y=rR+VvV+hB.

Ainsi, linformation complémentaire pour la couleur est constituée de deux autres composantes el
plus de la luminance. Suivant les standards de modulation de la chrominance, le choix des deux comp
santes ainsi que le systeme de modulation different (modulation de phase ou de fréquence).

1.A.a.3 Le signal son émis

A I'exception du systeme francais (modulation en amplitude), tous les systemes d’émission du sor
monophonique s’effectuent en modulation de fréequence (modulation FM). Dans ce dernier cas, un:
démodulation interporteuse peut étre effectuée (Voir 81.B).

1.A.b Modulation du signal vidéo composite en Bande Latérale Résiduelle (BLR)

1.A.h.1 Radiodiffusion terrestre

L'objectif est de pouvoir émettre dans les bandes métriques et décimétriques une porteuse (par le
tours hertziennes ou par le cable). Actuellement, les transmissions se font également par satellite (mod
lation FM du signal vidéo et non pas par de la Bande Latérale Résiduelle (BLR) ).

1.A.b.2 Choix du type de modulation

Afin d’obtenir un encombrement spectral minimum et d’utiliser une démodulation simple, la modula-
tion d’amplitude a été choisie. Or, 'une des particularités du signal de luminance (basses fréquences c
signal vidéo composite) est d’avoir un spectre décroissant rapidement avec la fréquence. De ce fait, ur
des deux bandes a été réduite a I'émission afin de réduire I'encombrement spectral. Ceci constitue
modulation & Bande Latérale Résiduelle.
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Chapitre 1 - Environnement de la télévision et de la fréquence intermédiaire

On représente dans la figure 1.2, le spectre du signal vidéo modulé en amplitude en Bande Latéra
Double (BLD) pour les basses fréquences et en Bande Latérale Unique (BLU) pour les hautes fréquer
ces. La largeur de la Bande RésiduelleBgstf;,, est alors la fréquence imadgest la fréequence de la
porteuse de chrominance. Elle se situe,en général,£68®IHzet4,43MHzpar rapport a la fréquence
fim- fs est la fréquence de la porteuse son. Elle se situe4biviHzet 6,5MHz Le spectre de la lumi-
nance se situe entre entre la fréqudpecet une fréquenciinférieure a la porteuse s@pnlLa gamme de
fréquence correspondant a la chrominance (autour de la pdigen'sst pas utilisée pour la luminance.

Le tuner transpose le signal modulé a une fréquence fixe Fl. Cette fréquence vafe,éntkHzet

58,75MHzsuivant les pays. Néanmoins, en Europe, la fréequen38,881Hzest, en général, utilisée.
C’est ce signal que le circuit a fréquence intermédiaire doit démoduler.

Figure 1.2 Spectre a I'émission en Bande Latérale Résiduelle

) - A Amplitude  Bande latérale non atténuée
Bande Latérale Résiduelle R
obtenue par filtrage Spectre correspondant a la

/ modulation d’amplitude

B, fim

Figure 1.3 Spectre apres transposition a la frequence FI par le tuner

|

A

Amplitude

' >
fs fc F fréquences

page 23



Chapitre 1 - Environnement de la télévision et de la fréquence intermédiaire

Pour éviter 'augmentation de I'amplitude du signal de luminance dans la bande ré8gd(edere
1.4), un filtrage est nécessaire avant la démodulation utilisant un flanc de Nyquist (figure 1.5). Ceci per
met alors d’obtenir un signal vidéo dont la réponse en fréquence est globalement plate.

Figure 1.4 Réponse en vidéo-fréquences apres démodulation sans filtre avec flanc de Nyquist

Amplitude
A
1
0.5
>
> f f
Br

Figure 1.5 Filtre avant la démodulation d’enveloppe

Amplitude A — porteuse image
flanc de Nyquist
—a
|
-— a4 f
B, B,

1.A.b.3 Intérét de la démodulation d’amplitude synchrone d’'une porteuse
modulée en Bande Latérale Résiduelle

Pour démoduler en amplitude, on peut effectuer une multiplication de la porteuse npdtjydée la
porteuse régénérdgx(t) qui possede la méme fréquence et la méme référence de phase que la porteus
p(t) non modulée. Il s’agit de la démodulation d’amplitude synchrone. On peut alors écrire :

s(t) = f( p(H).p(t) )

f(t) correspond a un filtre passe-bas(Btest le signal démodulé.

Une autre fagon de représenter cette démodulation est de faire un diagramme vectoriel représentatif
la démodulation a réaliser. La figure 1.6 représente une porteuse modulée en Bande Latérale Unique f
une seule sinusoide dont I'écart de fréquence circulaire par rapport a la porteustcest de . La porteu
régénérée est synchrone par rapport a la porteuse non modulée.

Dans le cas ou la porteuse non modulée est synchrone avec le signal régénéré, on a :

s(t) = [aIo [tos(w, [t) + a,, [cos(w, [ + Aw [1)] [apr [tos(w, [1)
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D'ou :

Dapr Dapr
s(t) = 1+ cos(2L, 1)} + [ cos(Aw [1) + cos(( 2L, + Aw) [1)}
Or, la fréquence correspondan [, est filtrée par le circuit. On obtient, alors, en fixapta 1 :

s(t) = 22+ = cos(Aw L)

2

On obtient le méme résultat, d’aprés la figure 1.6, en effectuant une projection orthogonale des vec
teursay, eta, suray,, et en pondérant le résultat par le coefficient 1/2.

Figure 1.6 Porteuse régénérée synchrone avec la porteuse non modulee
Aw

\

8p» 8m» Gom» Jor €3
correspondent respectivemejt
a 'amplitude : de la porteuss
non modulée, du modulant, de
la porteuse modulée, de la
porteuse régénérée et du

A~ a, signal démodulé.
sl [T

S

I ;

r| |ay
/// pm

o /

\,/ 0 : angle correspondant a de I3

= Aw+T modulation de phase de la
S : porteuse.
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Dans le cas, ou la porteuse régénérée n’est pas synchrone avec la porteuse non modulée, mais, a
celle modulée, on peut faire le méme type de figure (figure 1.7).
On déduit de la figure 1.7, I'expression du signal démodulé :
a, [cos(d) . a,, [cos(Aw [t —9)
2 2

On observe donc que les deux termes du signal démodulé sont affectés par le terme de modulation
phase dont I'expression est la suivante :

a_ [kin(Aw [
S = atarﬂ m ( ) %
ot an [cos(Aw [1)

Ce terme va introduire de la distorsion sur le signal démodulé. Une autre fagon de présenter la disto

sion est de voir sur la figure 1.7 que le signal déma{tiést synchrone avec le modulamit) pour les
valeurs maximum et minimum uniquement.

S(1) = s1(1) +8,(t) =

Par conséquent, pour éviter ce phénomeéne, il semble nécessaire que la porteuse régénérée soit s
chrone avec la porteuse non-modulée. Il s'agit la de la démodulation synchrone.

Figure 1.7 Porteuse régénérée synchrone avec la porteuse modulée

At 3y, @m» dym, or €135 (asr+as))
correspondent respectivement

a 'amplitude : de la porteuse
non modulée, du modulant,
de la porteuse modulée, de la

porteuse régénérée et du signa
démodulé.

o : angle correspondant a de
la modulation de phase de
la porteuse.

a =Awlt
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1.A.b.4 Les systemes du CCIR (normes)

Le Comité Consultatif International des Radiocommunications (CCIR) recommande et décrit les nor-
mes dans un rapport (R624) et les désigne par des lettres de A a N. Ces normes décrivent essentiellem
les caractéristiques de modulation (modulation en BLR positive ou négative du signal vidéo, modulatior
du son), le spectre radioélectrique d’émission (largeur du canal par exemple), les normes de balayage.
ces normes sont associés des systemes de modulation de la couleur, a savoir : le PAL, le NTSC et
SECAM. Les signaux couleurs, apres modulation, sont ajoutés au signal en bande de base.

Les points communs a toutes ces normes sont les suivants :
- Le format de I'image (largeur/hauteud/3;
- Le balayage de synthése de I'image : de gauche a droite et de haut en bas;
- L'entrelacement d@ :1 fournissant une fréquence d’'image égale a la moitié
de celle de la fréquence trame;
- Tous ces systéemes peuvent fonctionner indépendamment du secteur.
On peut noter que des systemes sont actuellement en cours d’études (voir de début d’exploitatior
pour modifier le format de I'imagd /9, le nombre de lignes par imade260au lieu de525 par exem-
ple). La tendance est également au codage numeérique de I'image et du son.
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1.A.c Systeme simplifié d’émission d’un signal de télévision.

Dans certains standards de télévision, notamment lorsque le son est modulé en fréquence, il est éga
ment fait recours a des PLL pour effectuer de la modulation, comme le montre la figure 1.8.

Figure 1.8 Structure simplifiée d’un émetteur VHF/UHF de télévision
Stabilisateur du niveau de suppression (Sortie RF image)

Entrée . .

L Chaine vidéo

vidéo

Fl; )
'mage Modulateur |- Filtre

Y

F.
Mélangeur [ Amplification Image
Synthétiseurde4 Diblexeur Antenne
fréquence P >
Mélangeur [ Amplification J
Fson
:' """""""""""""" I
< | Oscillat PLL |
Entree—»Préaccentuatiorh» sciiateur |
son ! modulé |
: T |
| |
| |
| :
| ..
Flson Diviseur de _.L Discriminateur < Diviseur de |
fréquence | de phase fréquence |
|
|
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1.A.d Systeme simplifié de réception d’'un signal de télévision

Les principales fonctions nécessaires pour le téléviseur (figure 1.9) sont le tuner pour transposer le
porteuses UHF-VHF a la fréquence intermédiaire, le circuit de démodulation de fréquence intermédiaire
(circuit FI) vidéo et son, le processeur de la chrominance démodulant les signaux couleurs, les circuits c
balayage permettant de restituer la synchronisation ligne et trame, le vidéoprocesseur permettant d’obt
nir les trois composantes fondamentales Rouge, Vert et Bleu a partir des signaux de luminance et c
chrominance Y, R-Y et B-Y. D’autre part, des amplificateurs sont nécessaires pour le son et les signau
vidéos avant d’obtenir le son sur le haut-parleur ou I'image sur le tube cathodique. En général, ur
microcontréleur est utilisé pour commander a travers un bus les différents éléments et pour recevoir de
informations d’'une télécommande infrarouge.

Figure 1.9 Structure simplifiée d’un téléviseur

Son -
500MHz

38,9MHz Vidéo
Tuner Fl Vidéo et son processeur

VHF-UHF de la chrominance
1 0 ‘
IN LN ﬂ\

Y
R-Y
R B-Y
| : [ R - v
Ll e ~ R
. vV
Microcontréleur videoprocesseur 5
\ T | H+V
Balayages

Toutefois, les différentes fonctions présentent dans un téléviseur ne sont pas encore regroupees
I'intérieur d’un seul circuit intégré. Dans la figure 1.10 est présenté un diagramme d’un téléviseur dans
lequel chaque fonction constitue un circuit intégré.
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Figure 1.10 Circuits intégrés dans un téléviseur
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1.B Principe du circuit a fréquence intermédiaire (circuit FI)

Le circuit intégré a fréquence intermédiaire effectue deux opérations fondamentales :
- Il restitue le signal vidéo composite
- Il restitue le signal son démodulé

La démodulation de la couleur, la restitution des synchronisations lignes et trames sont effectuées, e
général, par d’autres circuits. Néanmoins, il apparait de plus en plus de circuits qui effectuent toutes ce
opérations dans un méme boitier.

1.B.a Architecture du circuit a fréquence intermédiaire - Exemple de la
démodulation interporteuse

Le circuit a fréquence intermédiaire est constitué essentiellement de deux fonctions. Une partie effec
tue de la démodulation d’amplitude du signal incident permettant d’obtenir le signal vidéo (“Picture
Intermediate Frequency” ou PIF). Une autre partie démodule la porteuse son et permet d’obtenir le son.

La partie démodulant le signal FI (figure 1.11) incident est constituée d’amplificateurs a gain variable
fonctionnant a la fréquence FI c’est a dire envidOMHZz (38,9MHzen général en Europe), un systéme
de démodulation d’amplitude synchrone, pouvant comporter une PLL et un MORHgz un systéme
permettant de contréler 'amplitude de sortie.

Le systeme effectuant la démodulation de la porteuse son est constitué essentiellement d’'une PLI
fonctionnant a enviroBMHz, et permettant de faire de la démodulation de fréquence.

Figure 1.11 Circuit a fréquence intermédiaire interporteuse
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> iltre de Nyquist + ! mplification d’amplitude Amplification \
sélection du canal Fl i synchrone Bl vidéo ¢

filtre d’entrée

|

|

! :
|

Contrdle du gain automatique  leg—— 1 1
|

|

|

|

|

|

Amplification Démodulation Amplification .
audio 7 de fréquence porteuse son [

A
signal son ! o
Filtre
limite du circuit fréquence intermédiaire passe-bande
porteuse
son
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1.B.b La démodulation d’amplitude synchrone permettant d’obtenir le signal vidéo

Pour démoduler 'amplitude de la porteuse, on effectue une multiplication entre le signal modulé et Ia
porteuse reconstituée par un multiplieur.

Figure 1.12 Démodulation d’amplitude pseudo-synchrone
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Figure 1.13 Démodulation d’amplitude synchrone

Ampli . FI U L

= comparateur

| |
:l I :
| |
VCO |4 |
! de phase I
p |
38.9MHz i |
| |
! :

porteuse
modulée BLR

porteuse L
régénéré Y Ampli.vidéo

—>
>< ::I>—> Sortie vidéo
-

Démodulateur

Les figures 1.12 et 1.13 montrent les deux possibilités pour faire de la démodulation d’amplitude
(pseudo-synchrone, et synchrone). Dans le premier cas, le filtre utilisé est assez large car il faut pouvoir
régler de facon industrielle-{- 500 KH2. (voir notamment I'article de McGinn [6]). Comme la porteuse
incidente est modulée en phase de fagon importante (modulation d’amplitude BLR), il en résulte une por
teuse reconstituée qui est fortement modulée en phase parasite. On obtient alors une distorsion impc
tante du signal démodulé.

Ainsi, pour limiter les variations de phase de la porteuse reconstituée, notamment aux fréquences éls
vées (modulation de type BLU), il est nécessaire d’asservir la phase de la porteuse régénérée a celle de
porteuse non modulée, ce qui revient a mieux filtrer la phase de la porteuse modulée. On utilise pour ce
une PLL. En effet, la bande passante de la PLL (engidéiH2) limite fortement cette variation de phase
parasite (figure 1.13).
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1.B.c La démodulation de fréquence permettant d’obtenir le son

Pour effectuer ce type de démodulation, on utilise une PLL. De cette facon, il est possible d’obtenir le
signal modulant en récupérant le signal de commande du VCO (“Voltage Controlled Oscillator”). L'avan-
tage d'un tel systéme est gqu'’il ne requiert aucun réglage. De plus, la porteuse peut prendre des valel
distinctes suivant les différents standards de télévision.

Figure 1.14 Démodulation de la fréquence par boucle a verrouillage de phase (PLL)

Y

—p| Limiteur C%mpahrateur Veo
Porteuse € phase
modulée
MF
Systeme daide 3 Signal démodulé
la capture

3.C Résumé

Une présentation succincte du domaine de la télévision, en insistant notamment sur la transmissic
(émission - réception) du signal, et du domaine de la fréquence intermédiaire dans le récepteur a €
effectuée.

Pour la fréequence intermédiaire sont apparues deux boucles a verrouillage de phase corresponda
d’'une part a la démodulation d’amplitude synchrone permettant d’obtenir le signal vidéo, d’autre part a le
démodulation de fréquence permettant d’obtenir le son.

Il faut rappeler que ces deux PLL doivent étre intégrées dans un circuit devant colter le minimum pos
sible (circuit grand public pour les téléviseurs), et présenter des performances concurrentielles. Il s’agit |;
de deux criteres fondamentaux.

page 33



Chapitre 1 - Environnement de la télévision et de la fréquence intermédiaire

3.D Bibliographie

[1] L.Goussot “Les systemes de télévision - En ondes métriques et décimétriques”, Paris,
Dunod, 1987.

[2] Syndicat des Constructeurs d’Appareils Radioélectriques et Téléviseurs (SCART) “Nou-
veau guide de la télévision en couleurs Tome |, Tome II”, Paris, Chiron, 1980.

[3] C. Babillon “Emetteurs de radiodiffusion”, Techniques de I'ingénieur, 1981.

[4] G. Hamon, J. M. Baer, “Récepteurs radioélectriques - Caractéristiques et conception”,
Techniques de l'ingénieur.

[5] SGS-THOMSON “TV IF Demodulation circuits - Technical Note”, internal documen-
tation, 1992.

[6] M. Mc Ginn “An Advanced IF Amplifier & AFT System suitable for HDTV”, IEEE Tran-

sactions on Consumer Electronics, Vol. 36, no. 3, pp407-414, August 1990.

page 34



Chapitre 2

Démodulation d’amplitude synchrone a PLL pour le circuit FI

page 35



Chapitre 2 - Démodulation d’amplitude synchrone a PLL pour le circuit Fl

page 36



Chapitre 2 - Démodulation d’amplitude synchrone & PLL pour le circuit Fl

Dans ce chapitre est abordé la démodulation d’amplitude dans laquelle est utilisée une PLL et donc u
certain type de VCO. Les performances du VCO sont étroitement liées aux caractéristiques de la PLL.

Le concept de boucle a verrouillage de phase a été initialement décrit par Bellescize en 1932 [1]. ToL
tefois, il na été beaucoup utilisé qu’a I'ere de la télévision ou il a permis de synchroniser le balayage
horizontal du signal vidéo. Un des premiers brevets montrant I'utilisation de la PLL avec un diviseur de
fréquence pour faire de la multiplication de fréquence est apparu en 1970.

Le concept de PLL est maintenant utilisé presque universellement, notamment dans les récepteu
radios. On notera les applications suivantes : I'extraction de la porteuse, la démodulation de phase ou
fréquence, la synchronisation pour les signaux binaires transmis, la synthése de fréquence.

Comme on I'a vu dans le chapitre précédent (1.A.b.3), pour effectuer de la démodulation d’amplitude
d’'une porteuse modulée en BLR, il est nécessaire d’effectuer de la démodulation d’amplitude synchrone

2.A Démodulation d’amplitude synchrone par reconstitution de la porteuse a l'aide d’'une
boucle a verrouillage de phase (PLL)

L'architecture d’'un systeme a démodulation d’amplitude synchrone (figure 2.1) est constitué par :
. une PLL permettant de reconstituer la porteuse non modulée

. un démodulateur constitué par un multiplieur

. un filtrage éliminant le résidu dont la fréequence est double de celle de I'entrée

La PLL permet d’effectuer un filtrage des variations de phase de la porteuse modulée pour les fréquer
ces du signal modulant correspondant a des fréquences supérieures a celles situées dans la bande
Nyquist, c’est a dire pour les fréquences modulées en Bande Latérale Unique. Dans ce cas, le sign
démodulé peut étre mis sous la forme :

S(f) = py(t) Ceos(wy, [+ §4(t))
Py (t) estla porteuse modulé«ap est la fréquence de la porteuse.
¢4(t) correspond a la phase filtrée par la PLL des variations de phase du signal d’entrée. On peut alo

mettrep,,(t) sous deux formes suivant le type de modulation considéeré. En basses fregygtices, e
presque modulée en Bande Latérale Double (BLD), d’'ou :
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Figure 2.1 Principe de la démodulation synchrone

Filtre s(t)
passe-bas

p,(t) = cos(w, [t + (1))

.' .
| |
| |
| |
! VCO A PLL
| KO :
: .
| |
| |
| Comparateuf Filtre |
| L derhase > F(p) |
| d |
: :
| |
Pm(t) = a, 1+ m(1)] Ctos(e, ()
On obtient alors pour la sortie :
a,J1+m(t a,J1+m(t
s(t) = M Coos(94(t)) + M Coos(2 [y [+ (1)
Comme la phase de la porteuse modulée est constante du fait de la modulation @(BLD, est dor

constante. De plus, le second terme est filtré par le filtre passe-bas situé apres le démodulateur. On st
pose le déphasage moyen proche de 0 degré, ce qui n’est pas toujours le cas. On obtient :

a
s(t) = - L(1+m(1)

Pour les hautes fréequences du signal modulant, la porteuse est modulée en BLU. On suppose que
signal modulant est une sinusoide. On pourrait généraliser ce calcul en prenant un signal quelconqu
mais, dans ce cas, il faudrait utiliser la transformation de Hilbert (A. Spataru [3]). La porteuse modulée
peut donc étre mise sous la forme :

P(t) = a, Ebos(wp ) +a, Ebos(wp [ + 0, )
On obtient alors en sortie :
a
s(t) = 3" [Tcos(9(t)) + cos( 2L, [t + ¢4(1))] + x(1) et,
a
X(1) = = [{cos(wp, [+ §(1)) + co(2 Loy [k + @iy [+ §(1))]

et, apres filtrage, on obtient alors :
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a, an,
S(t) = = CLos(94(1)) + =5 [eos(0 [t + d(1)
Or, le termed(t) correspond au filtrage par la PLL des variations de pligse liées au fait que le

porteuse est modulée en BLU (81.A.b.3). Il faut donc minimiser ce terme au maximum afin de réduire |z
distorsion du signal démodulé.

L'intérét de la PLL est de pouvoir filtrer les variations de phase autour de la fréquence de la porteus
avec une bande passante tres étroite par rapport a un filtrage classique utilisant un filtre t&Sobhaant
bande passante de ce dernier est limitée par un compromis qu'il faut trouver entre le réglage de la fre
guence centrale et le coefficient de qualité.

2.B Bande passante, gain statique de la PLL
2.B.a Bande passante de la PLL

La PLL peut étre modélisée par une fonction de transfert en phase lorsqu’elle est verrouillée (figure
2.2). Le termé&, correspond au facteur de sensibilité du comparateur de phase (éh.\K(@elst le fac-
teur de sensibilté du VCO (rad-.&1). T, est la constante de temps correspondant au zéero dirfpire
T, est la constante de temps correspondant au pole. Le 14prest la fonction de transfert qui permet
d’avoir la phase a partir de la pulsatign(p) est la phase issue du @&CP). est la phase du signe
d’entrée.

Figure 2.2 Modélisation de la PLL en mode linéaire lorsqu’elle est verrouillée.

F(p)
+ Ag(p) 1+1,0p w o.(p)
0.(P) Ky R Y ﬁp L Ko —0> 1/p S
P

On peut alors écrire la fonction de transfert en phase de la PLL, a savoir :

K4 K, CF(p)
(ps(p) — p
@.(P) 1+ Kg Ko [F(p)
p
Soit :
(1+71,0p) (K, Ky
H(p) = »
p2+(1+KOEKdEtZ)p+KOEKd
Tp Tp
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On pose alors les relations concernant la pulsation natasglle et le coefficient d’amorti€<sement

KOEKd
W, = / -
p

o 1
(= e L]
2 127K, Ky

Sile termeK  [K, estimportant, on peut alors effectuer la simplification :

W
(==L,

On obtient alors finalement :

2L 1 0O 2
[1 + O, K, D<dDEp} Ltof

2
p?+ 2 [ [, [p + W,

os(p)
Pe(P)

(EQ 2.1)

= H(p) =

D’aprés I'ouvrage de F.M. Gardner [5], on constate alors que la fréquence de coupure est donnée p
(quand( >1):

fo=2.00f, (EQ22)

Pour choisir la valeur de la bande passante, il faut effectuer un compromis :

La bande passante doit étre la plus étroite possible afin de filtrer les variations de phase issues de
modulation en BLU situées en dehors de la bande de Nyquist c’est a dire @0GKdthz

De plus, la PLL doit pouvoir suivre facilement les variations de fréquence présentent a I'entrée du cir-
cuit a fréquence intermédiaire. Or, dans la bande passante de la PLL, le temps d’accrochage du VCO ¢
tres rapide. Par conséquent, plus on souhaite élargir cette gamme, plus la bande passante doit étre élar
Cette variation de fréquence est due aux fluctuations de la fréquence en sortie du tuner. Ces variations
fréquence sont, en général, inférieuré®BHz

On choisit une fréquence de coupures@&Hz Comme on veut s’assurer d’'une bonne stabilité de la
boucle, on fixe{l @. Compte tenu de I'équation 2.2, on obtient une fréequgmel 5SKHz
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2.B.b Gain statique de la PLL K, [K, )

On établit dans un premier temps un lien entre le gain global de la boucle et I'erreur de phase statiqu
entre le signal de sortie et le signal d’entrée :

AQ(p) = @e(P) —@5(P)

En utilisant le résultat de I'équation 2.1, et le tedhy® p) introduit précédemment, on en déduit :

2+ p i Do ()
P OEKdD ¢

p?+2 [T [, [(p + w3

Ag(p) =

En appliquant alors le théoréme de la valeur finale de la transformée de Laplace, on obtient :

tIim Ad(t) = lim p CA@(p)

p-o0
De ce fait, quand on applique un échelon de fréquance , On obtient alors :
: Aw
lim A¢(t) =
lim Ab(1) = =5
Cette erreur de phase est donc étroitement liée au gain de boucle atidle . On peut retrouve
cette erreur de phase par une étude plus physique. Pour faire une déviation de fréglience de , Il fa

appliquer a I'entrée du VCO la tensignde Aw/ K, . Comme cette tension correspond a une valeur

continue, on en deduit que I'erreur de phasé\¢st v./ (K, [F(0)) c'est AdirgK 4 [K,)

Ce déphasage a deux conséquences notables a savoir la distorsion et le bruit sur le signal démodulé

Si on a un déphasage systématique entre la porteuse modulée et le signal issu du VCO, le signal
sortie a pour expression (82.A) :

En BLD :s(t) = a_2p [cos(Ad) + a_an [cos(A¢) [cos(Aw [1)
En BLU :s(t) = %p [cos(Ad) + a_an [cos(Aw [T —A)

On constate alors gu’entre les basses fréquences et les hautes fréquences du signal démodulé, on ¢
déphasage dA¢ , en passant de la modulation en BLD, a la modulation en BLU. Ceci conduit a dire
gu’on a une variation de phase et donc un retard de groupe. Il faut donc minimiser ce déphasage po
atténuer ce probleme.

Ceci se traduit par une distorsion de I'impulsion 2T, qui est un signal test utilisé en télévision. Ainsi,
dans I'étude de C. Bailey Neal et de Shri K. Goyal [12], avec une erreur de ptiasel@adegrés, on

page 41



Chapitre 2 - Démodulation d’amplitude synchrone a PLL pour le circuit Fl

obtient des facteur de forme K de l'impulsion 2T de respectivehébfoet del,4% Un facteur de
forme maximum d&% est défini, en général, pour un téléviseur.

De plus, I'existence du bruit dans la boucle de la PLL (nhotamment a I'entrée de la commande dt

VCO), engendre un bruit de pha8¢ . Si on considére alors uniquement la composante continue, C
obtient :
a
s(t) = - [cos(Ad +39)
Soit :
a a, . _
s(t) = 3" [cos(Ad) [kos(d) —Ep [sin(Ad) Csin(d6)
Si on suppose que le bruit de phase est psliik((1rad ), on obtient alors :
a a, .
s(t) = Ep [tos(Ad) —?p [sin(Ad) (DY (EQ 2.3)

La composante de bruit du signal démodiftgcorrespond alors au second terme qui peut étre mini-

misé en diminuanfA¢ c’est a dire en augmenkyiKy. Néanmoins, si on augmente ce gain, on peut
amplifier d’autres bruits.

Par exemple, on peut exprimer le bruit de phase en fonction du bruit a I'entrée dENGiy@re
2.3).

Figure 2.3 Modeélisation de I'amplification du bruit présent a I'entrée du VCO

Ep

o¢
Ky —»  F(p) Ko S 1/p -

On peut alors écrire :
Eb( p) EKQ

op = D
1+ Ko Ky LF(p)

P

page 42



Chapitre 2 - Démodulation d’amplitude synchrone & PLL pour le circuit Fl

Soit :
KO
Ep(p) O 1+ 7, )
p

P2+ 2 [ [, Op + 02

Or, la constante de tempg  esten général tres grande et, par conséquent, dans la bande ou on co
dere le bruit, on peut écrire :

0 =

Eb(p) (K, p 1
= notamment quand|p| » =
p? + 2 [T [, [p + w2 T,

On constate alors que pour une bande passante donnée de la PLL, plusHg estmaportant, plus
le bruit & I'entrée du VCO est amplifié. Il y a donc un compromis a faire sur le gain de la boucle.

oQ

On peut remarquer gu’en modulation de type BLU, le signal de sortie peut se mettre sous la forme :
a
s(t) = 7”‘ [cos(Aw [T —Ad + 5)

On a alors du bruit de phas®p( ), qui est indépendant du déphasage statique entre le signal de sor
de la PLL et la porteuse d’entrée non modulée et, qui ne dépend que du bruit de phase présent a la sol
de la boucle. Ce type de signal BLU correspond aux composantes hautes fréquences de la luminance, &
porteuse chrominance ou son.

Le gain global de la boucle a été choisi afin de minimiser le déphasage. Ainsi, comme la fréquenc
centrale du VCO peut étre différente s5l@0KHzde celle de la fréquence d’entrée (précision de réglage
du VCO), le déphasage a été fixé de fagon a obtenir un facteur de forme de I'impulsion 2T tres faible. Ul
déphasage maximum de5 degrés été choisi (pour tenir compte d’autres contributions comme le com-
parateur de phase), sachant cqpi@degrésle facteur de forme K de I'impulsion 2T est@65%[12].

Le gain total obtenuo CKd ) est alors de 110Ms

Le gain du comparateur de phase a été fixé par le schéma qui a été optimisé afin d’introduire un déc
lage en phase minimum. On obtient alors g&urune valeur dd, 7 V.radl.

On en déduit alors la sensiblkg du VCO, c'est a diré4,7 M rad.s. V1 .

Le bruit de la PLL a été diminué afin d’en minimiser I'effet par rapport aux bruits des autres éléments
de la chaine du circuit FI, notamment les amplificateurs d’entrée. On a, alors, obtenu la valeur de
radians (chapitre 5, 5.B.b). Ce bruit est satisfaisant sur une image de télévision compte tenu des
déphasages maximum possibi2s(3 degrés
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2.C Systéme d’aide a I'accrochage
2.C.a Capture de la PLL sans aide (capture rapide, capture lente)

On s’intéresse ici a la gamme de capture lorsqu’on se trouve en mode boucle de phase et, qu’il n’y
pas une autre boucle qui aide a la capture, comme la boucle de fréquence qu’on verra par la suite.

Du fait que la bande passante de la PLL est étroite par rapport a la gamme de fonctionnement, il e
nécessaire d’utiliser un systeme permettant un accrochage rapide de la PLL. En effet, sans aide, la gam
de capture rapide est donnée par (F.M. Gardner [5] p. 69) :

1;
A("‘)capture— rapide ~ Ko Ky [F() = Ko Ky DT_
p
Soit, encore :
A(")capture— rapide: 2 [Z Ebl)n

Ceci correspond donc, comme on l'a vu précédemment (giarid ), a la bande passante de la PL
(équation 2.2). La capture rapide signifie que la PLL s’accroche en un seul cycle correspondant a la diffé
rence de fréquence entre la fréquence d’entrée et celle du VCO (awavaiy,., ). Comme son non
I'indique ce mode de capture est le plus rapide. Pour évaluer le temps de capture de la PLL, lorsqu’o
appliqgue un échelon de fréquence, on peut utiliser les résultats classiques d’'un systéme du second or¢

car la boucle se trouve dans un mode linéaire.

Avec la PLL utilisée dans cette étude et ave€ da 2, le temps que met la PLL pour avoir un

) (g =Wy : : , .
dé phasage d@ 1 —————— radians entre le signal d’entrée et celui du VCO est de :

“n

T =4[bon

capture— rapide
w, est la fréquence du signal a I'entrée de la Rh\%o est la frequence initiale du VCO.
Néanmoins, ces expressions donnent uniquement un ordre de grandeur. En effet, la gamme de capti

et le temps de capture dépendent du déphasage initial entre le signal d’entrée et le signal issu du VC:
Ainsi, pour obtenir la gamme de capture avec précision il faudrait tracer le plan de phase :

%(Aq)) (ou encorddw ) en ordonnéeelsp en abscisse qui correspondent a des solutions a des
équations différentielles non-linéaires de la PLL.
Toutefois, ce type d’analyse est assez compliqué puisque les solutions a ces équations ne peuvent |

étre obtenues analytiquement mais avec l'aide d’'un ordinateur.

On définit alors également la gamme de capture lente qui correspond a un accrochage en plusiel
cycles, dans un mode non-linéaire. L'expression donnant la grandeur de cette gamme a une forme cor
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plexe. Cependant, celle-ci est toujours inférieure a la gamme de maintien de la PLL lorsqu’elle accroché
et supérieure a la gamme de capture rapide. La gamme de maintien est :

Aw = K, Ky (A yax

maintien —

Adyax correspond au dephasage maximum possible du fait des limitations physiques imposées par |
comparateur de phase.

On peut alors donner une forme approximative de la gamme de capture lente lorsque le gain de bouc
est important et qud-(0) » F() et uniqguement pour les boucles du second ordre ([5]) :

2 o, <Aw, lenteS /2(Ko Ky [F(0)) (K (K4 [F ()

capture—

Les expressions donnant le temps de capture lent sont complexes et difficiles a obtenir. Néanmoin:
une expression donnant le temps que met la PLL, ici utilisée, pour entrer dans la gamme de capture rapi
(domaine linéaire de la PLL), valable uniqguement lorsqu’on est loin des limites minimum et maximum de
la gamme de capture lente, est :

(Bw)?

Tcapture— lente = 21 (103
n

Aw est la différence de fréquence initiale entre le signal d’entrée et le signal issu du VCO.
En général, il n'est pas souhaitable d'utiliser la gamme de capture lente pour s’accrocher car elle pet
ne pas étre fiable du fait de pbles secondaires présents dans la boucle mais surtout, comme son n

I'indique, elle est lente.

Par conséquent, un systeme d’aide a I'accrochage permet de s’approcher au maximum de la captu
rapide de la PLL et, permet d’optimiser le temps de capture global.
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2.C.b Systeme d’aide a I'accrochage (comparateur de fréquence)

On utilise alors un comparateur de fréquence qui vient aider la capture lorsque la fréquence du VC(
est éloignée de la fréquence d’entrée. Pour réaliser cette boucle, le systeme de la figure 2.4 est utilisé.

Figure 2.4 Schéma simplifié de la boucle fréquence/phase d’aide a I'accrochage.

caractéristique de comparateur de pha@@ @egrés Caractéristique du limiteur
tension vout

vin

T R

0 90

comparatelir . St ()
—de phase || Fi(p) || limiteur

90 degreés

W
en s(t) w
> ; F(p) | VCO S»

5¢ (1)

comparated
—» de phase
0 degré

A

=

Caractéristiqgue du comparateur de phaBelegré

tensiorT
>

/090 Ad

On peut distinguer deux phases de fonctionnement du comparateur phase/fréquence de la figure 2.4

Quand la fréequence d’entrée est grande devant la fréquence de coupure de la PLL, la boucle de fr
quence fonctionne. En effet dans ce cas, le sgfplarie dans le temps, il aura une action sur la gamme
de capture. Dans ce cas, a la sortie du comparateur de @adegréson a un signal dont la fréequence
correspond a la difféerence entre la fréquence d’entggeet la frequence de sortig)( De plus, du fait
gue la différence de fréquence est importante, ce signal est filtré de facon importante par le filtre pass
basF4(p). Du fait de sa faible amplitude, il est nécessaire de le remettre en forme, grace a un limiteur
avant qu'il attaque le multiplieur :

s¢(t) = ay Uf iy (cos(Aw [T + 8(Aw)))

Le termeB(Aw) estle déphasage apporté par le Filife) et qui est fonction de la fréquence. La
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fonction du limiteur est donnée pigt().

En sortie du comparateur de phage degré on obtient un signal triangulaire dont la fréquence cor-
respond a la différence de fréquence efaiyetfs
s¢(t) = chpo[sin(Aco [1)]

Avecfepo) la fonction du comparateur de phase a 0 degre.

Du fait de la différence des caractéristiques des deux comparateurs de phase, lesss{ghaux
s, (t) sont en quadrature de phase. En effectuant une multiplication entre ces deux signaux, on obtier
alors un signal équivalent a :

s(t) = K [kin[6(Aw)]

Ainsi, plus la différence de fréquence est importante, flsw) sera important et plus le résultat de
la multiplication donnera une valeur importante. On obtient donc une tension qui est fonction de la diffé-
rence de fréquence.

Lorsque la fréequence d’entrée et celle du VCO sont quasiment égales, |&@pse verrouille sur
une valeur constante. Seul le comparateur de phase a 0 degré intervient dans la boucle.

On se trouve alors en mode boucle de phase.

Le réle du comparateur de fréquence est d’amener rapidement la fréquence du VCO dans la banc
passante de la PLL et donc de diminuer considérablement le temps de capture.

Dans ce cas, la gamme de capture de la PLL correspond a la gamme de fonctionnement du VCO. L
fait des dispersions présentes en sortie du tuner, c’est a dire mdiMHzeautour de la fréquence de

fonctionnement nominale38,9MHz en général), et de la précision du réglage du VCO (moins de
500KH3, la gamme d’excursion du VCO a été fixég-d,5MHz autour de la fréquence nominale.

2.D Reésumé des caracteéristiques de la PLL pour la démodulation d’amplitude synchrone
Les valeurs suivantes ont été retenues :
Gain statique : K, [K4 = 110Ms™?
Bande passante . = 60KHz, et( = 2
Gain du comparateur de phase Ky= 1,7 V.rad!

Gain du VCO : K, = 64,7 M rad.s'.v!

page 47



Chapitre 2 - Démodulation d’amplitude synchrone a PLL pour le circuit Fl

Fréquence centrale du VCO :f , = 38, 9MHz
Gamme de fonctionnement du VCO (correspondant a celle de la PLL)Af = +1, 5SMHz

Bruit de phase en sortie de la PLL dans la bande de frequence vidéo; = ¢4 =2mrad

2.E Résumé

Les caractéristiques de la PLL, présente dans le circuit a fréquence intermédiaire, pour effectuer de
démodulation d’amplitude synchrone, a été présentée.

Le gain statique, la bande passante et I'accrochage ont été spécifiquement abordés concernant la P
pour la démodulation d’amplitude synchrone en regardant I'influence de ces parametres sur la distorsiol
le bruit obtenu aprés démodulation.
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Présentation du bruit de phase

Simulation du bruit de la fluctuation de fréquence
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On présente les différentes définitions concernant le bruit de phase. On applique ensuite ces définitiol
a des cas de modulation simples.

Lorsqu’on parle ici de bruit, on fait référence au bruit aléatoire dans les composants électroniques
Ainsi, une résistance possede un bruit thermique qui est associé a ses propriétés thermodynamiques.
La Densité Spectrale de Puissance (DSP) est blanche (constante) et correspond a :

Sh=4KOTOR
Aveck, T qui correspondent a la constante de Boltzmann et a la température absolue.

Les transistors (bipolaires, MOS, JFET) possédent des sources de bruit présentées, notamment, dan:
these de P. Bolcato [1].

3.A Définitions concernant le bruit de phase

Une facon de représenter un bruit blanc, apres filtrage avec un filtre tres étroit, est de I'écrire sous |
forme d’'une sinusoide dont on connait la fréequence mais dont 'amplitude et la phase sont des variable
aléatoires ([15]). Dans les oscillateurs harmoniques, du fait de la présence d’un filtre étroit, ce type de for
mulation est souvent utilisé, pour étudier le bruit de phase.

Ainsi, le bruit est formalisé de la fagon suivante :

uy(t) = u, Bin(w, & + ¢)

La densité de probabilité de 'amplitude est celle de Rayleigh :

u2
_ % o om2
p(up) = —= b
2[b
avec .0 = ubefficace

La densité de probabilité de la phase est uniforme :

P(dy) = 5o

3.A.a Densité Spectrale de Puissance
La définition traditionnelle de la densité spectrale de puissance (DSP), en double bande (db), notée

Sayf) pour un signal aléatoir&(M(t) , est donnée par (A. Spataru [11]) :
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o 0
= n) 2
Sar(f) = fim O CE([X{M(f)) Ju

E() est I'espérance mathématiquexdt)( f) est la Transformée de Fourier sur un temps fini de

x(MW(t) . Lindice (n) indique qu'il s’agit d’une réalisation particuliére du signal statistique et I'irldice
une troncature du signal, c’est a dire que :

x(M;(t) = x(M(t) lorsquelt| < T et nulle ailleurs

On obtient alors :

T

2
x{M(f) = [ x@ 2 Ol OF Crge
T

2

Ainsi, six(t) représente le bruit de phase d’'une porteuse (noté sopi¢gnt )Selbys correspond
au spectre du bruit de phase qui serait observé sur un analyseur de spectre.

Un des problémes de la représentation spectrale est I'utilisation de la mesure simple bande par rappc
a la mesure double bande. Les densités spectrales sont définies de maniere a ce que les bandes sc
comprises entreco @ . Cette définition est surtout utile dans I'analyse mathématique pure impliquan
les transformées de Fourier. Pour étre homogene vis a vis des mesures effectuées avec des analyseur
spectre, une DSP unilatérale est définie pour les fréquences positives. Elle correspond au double de
DSP bilatérale a savoir :

S(f) = 2[5,4,(f) quandf =0 et nulle ailleurs.

Le théoreme de Wiener-Khintchine (p. 209 [11]), souvent utilisé, affirme que la densité spectrale de
puissance est la transformée de Fourier de la fonction d’autocorrélation, a savoir :

00

S,(f) = 4[Ry(1) Ceos(2 (L [x)dt
0

Avec la fonction d’autocorrélation définie par :

R (1) = E[x(t) IX(t+1)] et du fait de I'ergodicité :

R (1) = Ix(t) [X(t+1)dt

—00
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3.A.b Définitions de la Densité Spectrale du bruit de phase

Le bruit de phase dans une bande unique est.{dt§ . Il correspond au rapport de la DSP de la pc
teuse modulée en phase sur la puissance totale, a une fréquence de détalage de , en faisant référence
fréquence de la porteuse dans le domaine du spectre de la DSP ([12] et [13]).

L'unité du bruit de phase dans une bande unique és$ite , néanmdBs ezt est également
utilisé lorsqu’on exprime le bruit de phase en décibels.

La densité spectrale du bruit de phase dans une bande uniIS&,e’{rh)e correspond a la DSP du sigr
aléatoired(t) de la porteuse. Elle est obtenue en passant le signal bruité dans un comparateur de ph:
piloté par une porteuse de référence non-bruitée et en mesurant la DSP en sortie a I'aide d’'un analyse
de spectre. On 'appelle également la densité spectrale de phase double bande par opposition a celle d
nie dans une bande unigue. Néanmoins, il ne faut pas confondre le fait qu’elle est unilatérale (définie pot
des fréquences positives) et le fait qu’elle est double bande (donne I'ensemble du bruit de phase, c’est
dire de part et d’autre de la frequence de la porteuse).

L'unité de la densité spectrale du bruit de phase dans une bande unilatéraled®ste" .

En général, on peut faire I'approximation suivante (p. 60 [14]) :

0

notamment quand on aI:S¢(f) fdf « 1 ra{iz], f, est une frequence proche@léiz
fa

|_(f)sSLéD

Les catégories de bruit le plus communément rencontrées dans les travaux de télécommunication sc
les suivantes (M pour Modulation, P pour Phase, F pour Fréquence) :

Tableau 3.1: Différentes catégories de spectre de bruit de phase [14]

nom S¢(f)
MP blanc plat
1
MP en 1/f a?
1
MF blanc o=
f2
1
MF en 1/f o=
£3
MF en 1/f a=
4
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Dans les systémes a modulation de phase, I'impact du bruit de phase est souvent quantifié en terme
la gigue efficace totale d’une source donnée. La gigue de phase efficace, dans une bande deffféquence
f,], est la racine carrée de la variance d’un bruit de phase et est donnée par :

fo
0 = | [ (Sy(1) )
fq

L'expression du bruit de la fluctuation de fréquence, dans une bande de frédudpicee$t donnée
par :

fa
_ 2
o = fI(f B, (1) (i)
1

3.A.c Lien entre le spectre de la porteuse et le spectre du bruit de phase

On peut exprimer, de facon approchée, le signal sinusoidal issu de I'oscillateur sous la forme :

SrealD) = a() Lo, (1 + (D] (EQ3.)

a(t) est I'amplitude créte de l'oscillateug(t)  est la fluctuation de phase.

On évalue la densité spectrale du signal affecté par du bruit de phase (Annexe A.1). On obtien
I'expression suivante :

a2 a2 rSy(w-w,) Sy(-w+w,)
(0] 0 (0] 0
> E[ > + } (EQ 3.2)

Spp(®) = 30 {1-03) B(0—0,) + - >

Dans I'équation 3.2, le premier terme est une raie pure dont I'amplitude est affectée par le bruit de
phase (3¢ ). C’est le deuxieme terme qui permet d’obtenir la densité spectrale du bruit de phase a par
de la densité spectrale de la porteuse.

S¢(w) est la transformée de Fourier de la fonction d’autocorrélétisgp(T) ou encore la densité
spectrale de la phase unilatérale (définie pour les fréquences positives) ou encore le bruit de phase en

bande double dont I'unité estd®.rac’.Hz! . L'intégration du spectre permet d’obtenir la valeur efficace
des variations de phase ). Ceci correspond alors a la variance si le bruit est gajssidiampli-
tude créte du signady, st la fréquence de résonance de I'oscillateur.

On voit alors que I'on peut obtenir le spectre du bruit de phase a partir du spectre de la porteuse
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a2
modulée, en prenant le spectre au dessus de la fréquence de la porteuse et en le di%i@%t par

Dans la figure 3.1, on voit donc comment est transposeé le spectre de la porteuse en bruit de phase.

Figure 3.1 Transposition du spectre de la porteuse en spectre du bruit de phase

Spectre au dessus@g uniqguement
1
S, (Ww—w,) O——
A s, b Y [% A sy
2

q
> >
Wy (0V) W

Densité spectrale de la porteuse Densité spectrale de phase en bande doyble

La densité spectrale du bruit de phase en bande unique est définie comme étant :

S¢p(oo) _ S¢(w—oo0)
a2 2
2

L(w) = a(w) = (EQ3.3)

Les deux types de notation rencontrées dans la littérature sont ici prégentés (et ).
Exemple de la modulation de phase

On peut préciser le cas ou une porteuse est modulée en phase, c’esp@tlire 6, [cos(w,, [T)
i) Calcul simplifié

On utilise I'expression de la porteuse pour déterminer la densité spectrale de phase :

s(t) = a, [cos(w, [ + 6, [cos(w,,, [1))
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Soit 0.« 1rad ) :

a,[®
2

On obtient alors la densité spectrale de puissance due a la variation de phase :

2 2
a2 a2
Spp(®) = [EO [E%CE} B(00— w,— ) + [EO E%E} B(w— 0, + W)
0= 0« O

C

s(t) = a, [kos(w, [) —

[ sin[(w, — w,,) (] + sin[(w, + w,,) [1]]

a2
Si on prend la raie située a une fréquence supérieure a cellg de etsion la di%iﬁ‘aélpar (cor-
respondant a la densité spectrale en bande double), on obtient :
2
% =02
2 efficace:
0 D2
Le bruit de phase en bande simple correspond algféﬁ , il permet d’obtenir la demi-valeur créte.
0< 0

ii) Calcul utilisant la fonction d’autocorrélation

Dans ce cas, on évalue la fonction d’autocorrélation correspondant a la fluctuation de phase :
T

R..(T) = = (6, [tos(w. [1) (B, [cos{ w_ [{t+1)} [t
(]0) T I c m c m
0

Soit :

62
Ryo(T) = ?C [tos(w,, (1)

On obtient alors la fonction d’autocorrélation de la porteuse (Annexes équation A.1) :
a2
Rsgp(T) = = [Ry(T) [os(w, [T)

2
Soit :
a5 8¢
Rss:p(T) = E DZ [{ Cos[(wo_wm) D:] + Coq(wo-'- wm) [t]}

En prenant la transformée de Fourier, on obtient alors I'expression de la densité spectrale de puissan
de la porteuse due a la variation de phase :
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2 2

(w) B—g S0 O0( )+B—§ : % (W=, +wy)
S; (W) = 000 (w—w, —w 00D (w—w, + W
* 02 0200 > ™ 02 0200 o

On obtient donc la méme expression que pour le calcul i).

3.B Le bruit de phase et les différents types de modulation

On détermine le bruit de phase équivalent lorsqu’une porteuse est modulée. On rappelle, d’autre par
les différentes propriétés spectrales et vectorielles des différents types de modulation.

3.B.a Modulation d’amplitude (MA)

Dans ce cas, en supposant que le signal modulant est une sinusoide, I'expression de la porteuse mo
lée est :

p(t) = [uID + U, [cos(w,, [1)] Dsin(oop 1)

W, est la pulsation de la modulatian,,  est 'amplitude créte du signal moduml‘g;\nt. est la pulsation
du signal moduléup est I'amplitude créte du signal non modulé.
Soit, encore :

p(t) = Up 1+ mos(wy, [1)] EBin(oap (1)

m s’appelle le taux de modulation.
On obtient alors I'expression développée suivante :

p(t) = u, Csin(oo, ) + d;l‘ CSin[ (00, + W) ] + Uy d"zi’ CSin[ (00, — @) (] (EQ 3.4)

On obtient ainsi la représentation fréquentielle et vectorielle de la modulation d’amplitude (figure 3.2
et figure 3.3).
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Figure 3.2 Représentation spectrale énergétique d'une porteuse modulée en MA

Energie des A u?2
différentes raies 7"
u2 m? u2 Cm2
T 8 T 8
>
fofm fp fotfm  fréquence
Bande latérale Bande latérale
inférieure supérieure

Figure 3.3 Représentation vectorielle d’'une porteuse modulée en MA

u, m [tos(w,,, [1)

D’aprés le diagramme de la figure 3.3, on constate gu’a tout instant le signal résultant de la modulatio
d’amplitude est toujours en phase avec la porteuse. Le bruit de phase est donc nul dans ce cas.

3.B.b Modulation de phase (MP)
L'expression de la porteuse modulée est la suivante :
p(t) = u, Dsin[w, [T + 6, [sin(wy, [1)]

8, est I'excursion créte de la phase due a la modulation.
Soit :

p(t) = u, Lsin(w, (1) [eog 6, [sin(wy, [1)] + u, [tos(w,, [T) [sin[ 8 [sin(wy, [1)]
On peut développear(t) a I'aide des fonctions de Bessel du premier type. En effet, on a :

cog 0, Dsin(, )] = Jo(8,) + 2 [[J,(8,) CLos(2 o, k) +J,(6,) Ccos(4 [k, (1) +...]
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et,
sin[8, (sin(w,, )] = 200J4(6,) Csin(w,, (@) + J5(8,) sin(3 [, [1) + ...]

Jo(8,), J1(6,) sont les fonctions de Bessel du premier type de vartgble et d’ordre 0, 1, ...

LorsqueB, est petit, par exemple dans le caBou  correspond a 0,05 radian, on a :

Jo(8) =1, 3,(6) =J5(8) = ... =0 et,
eC
33(8) = 0.025=

On peut alors établir les relations approchées suivantes :
cog 6, [sin(w, [1)] =1

sin[ 6, [kin(w,, )] = 6, Bin(w,, [1)

Dans le cas ou la modulation de phase est due a du bruit ou a une perturbation, & terme  est ¢

général inférieur ou du méme ordre de grandeur que 0,05 radian. Il est donc possible d'utiliser les rele

tions approchées.
Ainsi, on obtient :

_ . ec . ec .
p(t) = Up E[sm(wp 1) + > Esln[(oop +w,) 0] - > Esln[(oop—wm) Et]} (EQ 3.5)
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La représentation spectrale montre alors que rien ne distingue la modulation de phase de la modulatic
d’amplitude (figure 3.4 & comparer avec la figure 3.2).

Figure 3.4 Représentation spectrale énergétique d’une porteuse modulée en MP

A

Energie des
différentes raies

N |'CJCI\)

uj CBg u2 (92
|

fotfm  fréquence

fp-fm fIO
Bande latérale Bande latérale
inférieure supérieure

Dans ce cas, en tenant compte de I'équation 3.3, on obtient :

— @CD2 _ eéfficace
L(fm) - DED - 2

Il est également possible de faire une représentation vectorielle de la modulation de phase (figure 3.5

Figure 3.5 Représentation vectorielle d’'une porteuse modulée en MP

On constate alors d’apreés la figure 3.5 que la porteuse modulée en phase est bien déphasée par rap

a la porteuse non modulée.
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3.B.c Modulation de fréquence (MF)

Dans ce cas, l'information est proportionnelle a la fréquence, on peut donc exprimer la pulsation de
fréquence de la facon suivante :

w(t) = W, + 2 01 [Af [cos(w,, (1)
On obtient alors I'expression de la phase par :

B(t) = o, 1+ ?—f Tsin(o,, )

m

Si on appellgd l'indice de modulatio%u1i on obtient donc :
m
p(t) = Up Dsin(wp [t + B [Bin(w,, 1))

Par conséquent, il suffit de rempla@er par  pour appliquer les résultats de la modulation de phas
a la modulation de fréguence. On suppose, aussi, que dansfte cas est petit devant 1 radian.

3.C Lien entre le bruit de phase et la densité spectrale de bruit

3.C.a Bruit de phase di a la superposition d’'un bruit se situant dans la bande latérale
supérieure

L'expression du signal obtenu est la suivante :
v(t) = Up EBin(oop [3) + v, (t)

On commence par définir le bruit auquel on s’intéresse, c’est a dire un bruit sffidzade la por-
teuse dans une bandeXid¢z Avec un analyseur de spectre, on aurait la représentation de la figure 3.6.

Figure 3.6 Spectre du bruit ajouté

Energie
u2
p
> S
J— .
fo fotfo fréquence

On peut exprimer le bruify(t) , en utilisant la densité spectrélgde ce bruit, et, la phase aléatapie
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associée a ce bruit, sous la forme suivante :

uy(t) = /25, sin[(w, + wp) [ + ¢ ]

On obtient alors I'expression globale du signal et du bruit :
v(t) = up [Bin(oop 1) +./2 5, Esin[(oop +w,) O+ y]

Il est alors possible de montrer (Annexe A.2), qu’on obtient a la fois de la modulation de phase et de I:
modulation d’amplitude. Dans la figure 3.7 sont représentées les deux formes de modulation.

Figure 3.7 Représentation vectorielle d’'une porteuse bruitée par une bande latérale simple

/V

/S, S,

modulation d’amplitude : modulation de phase :

Si on supprime le bruit d’amplitude (avec un limiteur par exemple), il reste seulement du bruit de
phase qui apparait alors dans les bandes supérieure et inférieure.

Dans ce cas, I'excursion créte de phase est :

La densité spectrale de phase dans une bande unique est donc (modulation de phase 3.B.b) :

2
eefficace — So

L(fy) = .
2 2[Up

3.C.b Bruit de phase d( a une bande latérale double
On consideére deux bandes de bruj+d,, et af,-f,, de densité spectrale de puissafig€On peut alors

considérer que le signal équivalent de bruit est d’amplit/@lg] /2 [5, car les deux sources de bruit ne
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sont pas corrélées.

Du fait de cette remarque, on peut en déduire, de facon simplifi€e que la valeur créte du bruit de pha:
est:

Par conséquent, la densité spectrale de phase est (modulation de phase 3.B.b) :

02 S
L(f = _eff = —

Des calculs plus rigoureux, concernant ce point précis, sont effectués dans I'ouvrage de W. P. Robin

2].

3.D Lien entre le bruit de phase et le bruit de la fluctuation de fréquence
On considere une sinusoide modulée en phase par du bruit :
p(t) = Up EBin[oop [t + 6, [kin(w,, )]
La fréquence de cette porteuse est donc :
f(t) = %T D(%[e(t)] - ;)_ST+ ?%”Tﬂ os(w,, 1)
Donc, I'expression du bruit de la fluctuation de fréquence en fonction du temps est :
fp(t) = 6, Of , cos(w,, [1)
D’ou, la relation entre le bruit de phase et le bruit de la fluctuation de fréquence :
fp(t) = f,B,(t)
De méme, du fait de la relation entre la phase et la fréequence, la relation entre la densité spectrale

bruit de phase dans une bande unilatérale (et en bande double) et la densité spectrale du bruit de la fl
tuation de fréquence est :

Si(fr) = fR 05, (f) =20F2 OL(f,) (EQ 3.6)

De plus, on a également les relations suivantes qui peuvent étre intéressantes :
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T étant la période du signalfetsa fréquence, on a :

oT _ _dF
T F
d’'ou
OF = -F2[pT (EQ 3.7)
OT correspond aux petites variations de la période, dues a du bruit par example. représente les fe

bles variations de la fréquence du signal.

3.E Simulation du bruit de la fluctuation de la période (ou de la fréquence) d’un signal

3.E.a Généralités

En général, il est possible de faire des simulations de bruit dans les simulateurs de type “Spice” lors
gue le circuit électrique est tel qu’il fonctionne en mode petits signaux et qu’il existe une relation linéaire
entre le noeud de sortie et les sources de bruit.

On obtient alors la densité spectrale de bruit en fonction de la fréquence. De plus, comme le circuit e
caractérisé en fréquence par une matrice linéaire, il est possible d’obtenir la contribution de chacune de
sources de bruit des éléments.

Mais, dans un oscillateur, en général, il n’y a pas de relation linéaire entre la fréquence de sortie et le
sources de bruit lorqu’on effectue une analyse fréquentielle avec un simulateur “Spice”. De plus, certain
circuits (oscillateur a relaxation par exemple) ne fonctionnent pas en mode petits signaux. Cela signifit
gue la simulation en fréquence obtenue a partir d'une certaine polarisation n’est pas représentative ¢
fonctionnement réel du circuit. Par conséquent, ce genre de simulation n’est pas utilisable.

Toutefois, dans certains simulateurs électriques (ELDO par exemple), il est possible de simuler le brui
en mode transitoire, c’est a dire, correspondant au mode de fonctionnement réel du circuit. De plus, si G
a une tension proportionnelle a la période du signal, on peut simuler le bruit de la fluctuation de la périod
(ou encore la gigue).

3.E.b Simulation du bruit en transitoire

Le principe de fonctionnement de la simulation est de fagamulations avec les sources de bruit,
puis, une simulation nominale sans bruit. A partir de ces différentes simulations, aprés un traitement entt
cesn+1 simulations, on obtient I'évolution de la valeur efficace du bruit en fonction du temps.
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3.E.b.1 Caractéristiques des sources de bruit

A chaque élément du circuit (résistances, diodes, transistors) une ou plusieurs sources de bruit so

ajoutées. Chaque source correspond a la somme de sources de courant sinusoidales, a savoir :
Ns

vi(t) = > &(t) Osin(ey [T + ¢;)
i=1

Les fréquences)  sont choisies dans le spectre de bruit théorique de fagon a avoir la méme énerc
pour toutes les sinusoides.

Les phase$; sont choisies de fagon pseudo-aléatoire au début de chaque nouvelle simulation de br
j et, pour chacune des sinusoidegt) est le bruit représentatif pour une simulation de fpruit

Les amplitudesy(t) sont définies a partir de la densité spectrale de puissance de la source de brui
(figure 3.8).

Figure 3.8 Répartition des fréquences des sinusoides pour un bruit blanc

Densité spex:trale de puissance

S

fmin fl f2 fmax

La valeur de 'amplitude est définie par :

a = 2 [k

et,

x = [ S(hf
fi_1

Durant les simulations, a chaque pas de calcul, la densité spectrale est réévaluée, et ensuite, 'amf
tude desy; de chaque sinusoide est recalculée.
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Par exemple le bruit provoqué par une résistéhde 1KQ , dans une bande de fréquence comprise
entrel0KHzet 1000KHz est simulé ave80 sinusoides de courant (dans le cas olNesst fixé &60).

L'amplitude de chacune des sinusoides est identique car il s’agit d’'un bruit blanc. Lamplitude est
alors :

2 2[SrE(fmax_fmin)

! Ns

On obtient alors pour la résistarigeen utilisant la constante de Boltzmdqra température absolue
T (300° K) :

oo f D4D(DTE(fmax_fmin):/\/2 1, 6606 2° (DI0KHz
i RNs 1KQ (50

Soit :
8 = 811 PAyete _ . _ o _
L'amplitude de chacune des sinusoides est, dans ce cas, tres petite. Il faut alors veiller a ce que le sir
lateur (ELDO dans cette étude) soit capable de simuler avec une bonne précision.

Les fréquences sont réparties effiyg etfi, par la relation :

f max— f min — 990KHz
50 50
Les phases de chacune des simusoides sont choisies aléatoirement 2itre 0 et avec une distribut

uniforme. Lors de la premiere simulation de bruit, il y a un tirage aléatoire pour chacune des sinusoide:
Pour la seconde simulation et les autres simulations de bruit, il y a, a chaque fois, un nouveau tirage.

fi—fi_1=

= 19 8KHz

3.E.b.2 Résultats obtenus

Pour obtenir une analyse de bruit compléte, ihysamulations avec les sources de bruit et, une simu-
lation classique sans source de bruit. Lors de chacune des simulations de bruit, un nouvelle valeur po
chacune des phasgs  est choisie aléatoirement.

Apres ces simulations, les valeurs efficaces de chacun des noeuds sont évaluées de la fagon suivant

Vp(t) = Jﬁ%‘i > v —ve(t)]? (EQ3.8)
i=1

Les termes(t) représentent les tensions avec du bruit @) représente la tension sans bruit.
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3.E.b.3 Principaux parametres accessibles dans le simulateur

L'utilisateur peut choisir le nombre de simulation$, (e nombre de sinusoideNg) des sources de
bruit, les frequences maximuriy,§,) et minimum {,;,) de la bande de bruit.

De plus, il est possible de choisir un facteur d’amplification des sources de bruit. Ceci peut é&tre utile
lorsque les simulations avec les sources réelles sont difficiles ou trop longues a réaliser.

Il est également possible de sélectionner les composants qui provoquent du bruit a I'intérieur d'ur
schéma électrique.

3.E.c  Simulation du bruit d'un VCO

On utilise la simulation du bruit en transitoire pour analyser la gigue de la variation de la période. Tou-
tefois, il y a d’énormes contraintes : temps de simulation importants, pas de densité spectrale de pui
sance disponible, pas d’informations sur les principaux composants contribuant au bruit lorsque plusieur
composants sont activés en bruit, difficultés d’obtenir le bruit global lorsque les bandes de bruit intéres
santes sont disjointes.

3.E.c.1 Nécessité d’avoir une tension proportionnelle a la période ou a la fré-
quence

Lorsqu’on obtient le signal de sortie bruité du VCO (sinusoide ou signal carré), on peut difficilement
I'utiliser directement, pour obtenir le bruit de la fluctuation de la période. En effet, lorsqu’une évaluation
de la valeur du bruit en mode transitoire est faite, on compare le signal nominal non bruité avec un sign:
bruyant en utilisant 'équation 3.8. Cependant, cette expression n’est pas, en général, proportionnelle ¢
bruit de phase ou de la période, si on prend directement le signal issu de I'oscillateur.

Une premiere approche pourrait consister a comparer la phase du signal issu gt} Séns bruit,
avec les tensions bruitéqét). Néanmoins, cette approche nécessite d’avoir des déphasages entre les ten
sionsv(t) ety;(t) dus uniquement au bruit et non aux conditions de démarrage du VCO. Or, d'une simu-
lation de bruit a une autre, il peut y avoir un déphasage important entre les sigt)adu fait des
conditions de démarrage. Dans ces conditions, il est alors difficile d’en déduire le bruit de phase car I
décalage de phase entre les signaux n’est pas représentatif du bruit.

Une seconde approche serait d’analyser le spectre du signal de sortie du VCO en s’intéressant a u
seule simulation de bruit du signal issu de l'oscillateur, et en utilisant la transformée de Fourier de |z
fonction d’autocorrélation du signal. Cependant, le résultat n’est pas trés précis dans ce cas, car on utili
une simulation de bruit. En effet, pour avoir une valeur précise concernant le bruit, il faut plusieurs tirage:
sur les phases aléatoires des différentes sources de bruit. D’autre part, les calculs sont importants sur
résultat car il faut utiliser la transformée de Fourier, puis en déduire le bruit de phase.

L'approche adoptée consiste a comparer la période des différentes simulations de bruit, en utilisant u
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programme qui calcule la période du signal de sortie du VCO, et, la fournit sous la forme d’une tension
pendant la simulation. Dans ces conditions, on n’est pas sensible aux décalages de phase des différer
simulations de bruit dues a des conditions de démarrage différentes. De plus, comme la période est é\
luée sous la forme de tension, il est possible d’utiliser I'équation 3.8 pour en déduire la valeur efficace di
bruit de la période.

Ainsi, un fichier en syntaxe ELDO-FAS a été mis au point et utilisé pour I'analyse du bruit d’'un VCO,
qui évalue la période a chaque demi-période. On obtient un signal dans le temps proportionnel a |
période dont on peut évaluer la valeur efficace a partir des simulations en transitoire. L'organigramme d
la figure 3.9 présente le fonctionnement de ce programme.

Le principe est de mesurer les demi-périodes entre un front de montée et un front de descente ou vic
versa. Lors de la mesure d’'un temps, une interpolation est faite a partir du pas de calcul afin de minimise
I'erreur d’évaluation. D’autre part, il peut y avoir autour du passage a 0V du signal issu du VCO des per-
turbations du fait du simulateur. Pour minimiser I'effet de ces perturbations, une valeur minimum est
fixée sur la valeur de la demi-période. Ainsi, si la valeur de la demi-période est en dessous de ce seuil, e
n'est pas retenue.

Le programme en syntaxe ELDO-FAS est donné en annexe A.3.
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Figure 3.9 Organigramme du modéle fournissant la période sous la forme d’une tension
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A titre d’exemple, on mesure la période d’un signal sinusoidal, modulé faiblement en fréquence, don
I'expression est la suivante (figure 3.10) :
vin(t) = sin[2 O0t[BMHz [0t + 4 [kin(2 Ot 100K Hz [1)]

Figure 3.10 Evaluation de la période sous la forme d'une tension
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Dans les courbes obtenudsest la tension obtenue au cours du temps en micro-secondes, issue du
programme ELDO-FAS. Bien que la porteuse soit modulée faiblement (pas de modulation visible sur le
signalvin), le fichier permet d’évaluer la variation de la période au cours du temps. On voit que la valeur
de la période est évaluée toute les demi-périodes. On obtient ainsi une tension qui est proportionnelle a
période et donc aux variations de la période.

3.E.c.2 Exemple d’évaluation du bruit d’'une période

On évalue le bruit de la période d'un signal sinusoidal modulé en fréquence par un bruit blanc. Dan:
I'exemple de la figure 3.11, une sinusoide&sHz est modulée en fréquence par un bruit blanc dont la
bande de fréquence est comprise eh@dz et IMHz Le bruit en transitoire est généré en utilisant le
principe de P. Bolcato utilisé dans le simulateur ELDO.

Le signal nominal, sans bruit, 8&},inominale Voutb1 €St Une sinusoide modulée par du bruit. En fait,
dans I'exemple présent cing simulations de bruit ont été générées, et donc il y a ég&jgpent .

Le programme permettant d’avoir la période en fonction du temps, génére les Jignariepour la
tensionVyymominale€t: Tp1 POUr la courbé/, 1. On peut alors vérifier que le signél,,, est perturbé
par du bruit. Une fois la simulation non bruitée terminée et les cing simulations avec du bruit générées, |
signalTefficace€St géNéré, conformément a I'équation 3.8, dans ladigi®rrespond &(t), Thominaled
Vo(t), et Tesficaced V(t). Ensuite, une moyenne est effectuée sur le sifygrhceafin d’obtenir le bruit de
la période qui est dans ce cas évalué a 12,8ns.

L'ensemble de ces courbes est généré automatiquement au cours d’une simulation. Ayant obtenu
signal efficace au cours du temps, il suffit alors d’en extraire la valeur moyenne pour obtenir la valeur dt
bruit. On peut noter que plus le nombre de simulation de bruit est important plus le résultat est précis.Ce
type de simulation permet alors d’évaluer le bruit de la période pour une bande de fréquence de bruit dot
née.
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+*

Figure 3.11 Bruit de la période d’'une sinusoide modulée en fréquence par un bruit blanc
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3.E.c.3 Calcul du bruit de phase a partir du bruit de la période

Ayant déterminé le bruit de la périod& , on évalue le bruit de phase. On suppose dans un premie
temps que la densité spectrale du bruit de la fluctuation de la période est blanc.

Si on sait que le bruit est blanc du fait du schéma électrique, on peut faire la simulation de bruit ave
une grande bande de fréquence.

Si on n’a pas d’'idées sur le comportement spectral, on peut choisir les fréquences méxipuen (
minimum (i), de fagon a avoir nettement moins d’'une octave. Comme en général, le comportement
fréquentiel correspond a des filtres d’ordre 1 ou 2 ([2], [3]), on peut alors supposer que dans la gamme ¢
fréquence le spectre est blanc.

Il est alors possible de déterminer la densité spectrale de la variation de fréquence. On connait, €
effet, le lien entre la variation de période et la gigue de la fréquence (équation 3.7) :
OF = f20BT

f, estla frequence de fonctionnement de I'oscillateur. On en déduit alors que la densité spectrale de
fluctuation de fréquence est :
2
(3F)2  _ fgaT)

(fmax_ fmin) - (fmax_ fmin)

S =

Connaissant la relation entre la densité spectrale de la variation de fréquence et la densité spectrale
la variation de phase, on obtient :

f408T)°
___O_E(___)_ D._l_ (EQ 3.9)

(fmax_ fmin) fm2

Sp(fm) =

f, est la fréquence ou la densité spectrale de fréquence est considérée comme constante. D’aprés
hypotheéses initiales, c’est le cas dans la gamme de fréquence compri§g;cetfg

3.E.c.4 Amplification du bruit en transitoire

Une difficulté pour simuler la gigue de la période en transitoire est son ordre de grandeur, qui est d
guelques femto-secondes alors que les pas de calcul raisonnables (en terme de temps de simulation) s
de I'ordre de quelques dizaines de pico-secondes pour la simulation.

De ce fait, il est nécessaire d’amplifier les sources de bruit, si on veut obtenir des temps de simulatior
d’'une durée raisonnable, pour de petites bandes de bruit. En effet, par exemple dans le chapitre 5 (5.(
on obtient des variations de période de quelques femto-secondes sur le signal du VCO. Pour faire la sim
lation en quelques dizaines d’heures, il faut utiliser un pas de calcul d’eh@dms Comme ce pas de
calcul est trés nettement supérieur au résultat attendu, il est nécessaire d’amplifier les sources de bruit
I'origine de la variation de la période, d’'un fact@@0Q
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Le fait d’amplifier le bruit peut modifier le fonctionnement de certains éléments du circuit. Ainsi, dans
un amplificateur une source de bruit de courant peut bloquer le fonctionnement de certains transistors.

Il est donc nécessaire de bien comprendre les processus provocant le bruit pour savoir si on simule d
bruit réels ou si on simule des bruits provoqués par I'amplification.

Vis a vis du nombre de sinusoides, on peut également vérifier I'hypothese formulée dans le paragrapt
précédent, a savoir quand on a une porteuse modulée en phase :

p(t) = up Esin[wp [t + 6, (kin(w,, [1)]

Alors, le bruit doit vérifier I'expression suivante :
0. «1 c’est a dire par exempl, < 0.1

Ainsi, ayant une bande de bruit trés localisée, on obtient le®Fuit sur la période.
Le bruit en phase est donc :

_ 8T [f2
B

m

06

f, est la fréquence du VCO & est la fréquence située a l'intérieur de la bande de it {12

choisie. On suppose dans ce cas que :
foo—f
max min « 1

f

Du fait, de 'amplification @mp et du nombre de sinusoide choNg) le bruit de phase di a chaque
sinusoide est :
oT Of 2
30, = o [fMP
fm  WNs

On doit donc vérifier la relation suivante :

m

06, <0.1rad, soit :

oT [f2
—_— oMb /Ns
fm 0.1
Ceci permet alors de fixer le nombre de sinusoides minimum.

3.E.c.5 Estimation de la valeur du bruit des composants contribuant au bruit
total

Contrairement a I'analyse du bruit en mode linéaire (simulation “ac”), en mode transitoire, on ne peut
pas connaitre la contribution de chacune des sources lorsque plusieurs sources de bruit sont actives.
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Une méthode consiste alors a fairel simulations de bruit lorsque le circuit électrique compkrte
composants. A savolirsimulations avec un seul composant bruyant a la fois et, une simulation avec tous
les éléments bruyants. On peut alors en déduire la contribution de chaque composant.

Si on considére que pour chaque simulation de bruit, il {18 par exemple) simulations bruyantes et
une simulation nominale, on obtient ainsi un totalktel).(n+1) simulations pour une bande de fré-
guence donnée. Ceci peut étre assez colteux en temps de simulation.

Néanmoins, lorsque le montage présente des symétries, il est possible de grouper des composants
leurs sources de bruit se comportent de fagon parfaitement identique.

3.E.c.6 Bruit total sur la période dans le cas de repliement du spectre

Dans le cas des VCO a relaxation (voir le chapitre 6 concernant ce VCO), si on s’intéresse au bruit d
sortie sur la période dans une bande de freqUénrdmaid . alors les bandes de fréquence des sources de
bruit doivent étre situées dans des bandes de freq{ierigg;sfin N.fcgtfmad. N €tant un entier. Le
nombre de bande de fréquenb €st lié a la bande passante des différents éléments. Cela signifie donc
gu’il faut faireN simulations de bruit et qu’il faut ajouter les différentes puissances obtenues afin d’obte-
nir la valeur totale du bruit.

3.F Résumé

Une présentation générale du bruit de phase a été effectuée en rappelant notamment son rapport a
la modulation de phase, ou de frequence. Ensuite, une évaluation du bruit de phase a été calculée pc
deux cas fondamentaux : lorsqu’on ajoute une bande de bruit ou deux bandes de bruit de part et d’aut
d’'une porteuse. L'expression de la densité spectrale de bruit de phase dans une bande latérale unique a
définie et déterminée pour la modulation de phase et dans les cas ou du bruit a été ajouté a la porteuse

Ensuite, une méthode pour simuler la variation de période due au bruit dans les oscillateurs a été pr
sentée. La méthodologie et les nombreuses limitations ont été soulignées.
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On présentera successivement les différentes étapes de la conception du VCO a inductance extel
réglable c’est a dire le choix de la structure, le principe de fonctionnement, les probléemes importants rer
contrés. Les caractéristiques finales, simulées et mesurées, sont ensuite établies.

4. A Choix de la structure du VCO

On peut distinguer plusieurs critéres importants pour choisir la structure. Les quatre facteurs princi-
paux considérés ici sont les suivants :

1. Stabilité de la phase.

On doit avoir une grande stabilité car le signal issu du VCO est utilisé pour faire de la démodulation
d’amplitude synchrone.

2. Gamme d’excursion de fréquence du VG (le la fréquence centrale dans notre cas mais, qui peut
aller d’'une fagcon générale jusqu@%def.)

Ce parametre limite la gamme de capture de la PLL construite a partir de ce VCO.

3. Stabilité en température

Le VCO servira comme référence de fréquence pour le tuner. De ce fait, la référence de fréquence dc
présenter une variation faible lorsque la température varie.

4. Faible co(t

Etant donné I'application grand public du circuit, il doit nécessiter peu de composants externes, et, ul
minimum de surface.

4.A.a Structures de VCO d’usage courant. Choix de la structure.
4.A.a.1 Trois catégories de VCO.

On peut classer les VCO d’'usage courant par ordre décroissant de stabilité de la période par rapport
bruit (F.M. Gardner chapitre 2 [5]) :

1. Oscillateur utilisant un quartz (VCXO).
2. Oscillateur a circuit résonnadnt.
3. MultivibrateurRC.

Les oscillateurs a quartz (Pierce par exemple) permettent d’avoir une grande stabilité de la fréquenc
Cependant, dans notre cas, ils ne sont pas intéressants car ils ne permettent pas d’avoir, en général,
gamme d’excursion de fréquence supérieude2&%de la fréquence centrale de I'oscillateur. Ceci est
donc nettement insuffisant.

Les multivibrateurs contiennent, en général, une capacité a travers laquelle on fait passer un coura
contrélable, un composant définissant la tension de référence, un commutateur. La fréquence est défir
par le temps que met la tension aux bornes de la capacité pour se rendre d’une condition initiale établi
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apres la commutation, au point de déclenchement fixé par le composant donnant la tension de référenc
L'instabilité de la phase du VCO est due notamment a l'instabilité de la tension de référence et du cou
rant, du fait du bruit de ces éléments. Ainsi, ce type de VCO est nettement plus instable que ceux utilisal
la structure d.C. De ce fait, la réalisation est nettement plus complexe, et elle fera I'objet d’une étude
ultérieure présentée dans le chapitre 6.

Les structures de VCO a circuit resonnia@tsont donc les plus intéressantes car elles présentent une
gamme d’excursion en fréquence plus importante que les VCXO, ainsi qu’un bruit nettement plus faible
gue les structures a multivibrateur.

4.A.a.2 Choix de la structure de l'oscillateur

Dans l'ouvrage de Clark et Hess [6], seuls les VCO-LC a transformateur sont présentés. Ce type d
composant étant trop colteux, cette structure n’est pas retenue.

On expliguera le fonctionnement, dans les paragraphes suivants, d’'un VCO-LC ou la fréquence d
résonance est modifiée par le déphasage de la boucle de réaction. Cependant, ce type d’oscillateur n’
pas tres intéressant du fait notamment du coefficient de qu@Jif@ible nécessaire (envirdr0) car la
gamme de capture correspond a la bande passante du circuit résonnant. Ceci implique que les harmo
gues et le bruit sont peu filtrés par rapport au VCO que I'on a développé diiinkd utilisé est de
I'ordre de30. De plus, la sensibilité en température de ce type d’oscillateur est assez importante.

Enfin, un VCO-LC completement intégré n’est pas envisageaVikiz car les inductances inté-
grées présentent des valeurs trop faibles (pour une surface d’'implantation raisonnable) et des coefficier
de qualité trop petits.

Pour limiter les effets de I'alimentation et de la masse, il est intéressant d’utiliser une structure symé
trique permettant d’obtenir les signaux en différentiel. On adoptera une structure a VCO-LC comportant
un amplificateur différentiel a structure symétrique.

La structure de VCO a circuit résonn&a@ développée, a structure différentielle, est constituée d’'un
comparateur permettant de faire commuter un courant et d’'une capacité variable. Cette derniére compor
une capacité fixe (capacité nitrure) dont le courant est atténué par un multiplieur. Une diode a capaci
variable (“varicap”) n'a pas été utilisée du fait des problémes en température que pose ce type de comp
sant.

4 A.b Autres structures d’oscillateur

4.A.b.1 VCO a circuit résonnantLC utilisant le décalage en phase

L'article de R. R. Cordell [5] (figure 4.1) utilise un oscillateur a circuit résoriiantoutefois, au lieu
de faire varier la fréquence centrale par une diode a capacité variable, il force I'oscillateur a une fré:
guence différente de celle du circui. Il utilise pour cela le décalage de phase dans la partie active de
I'oscillateur. En effet, la frequence de l'oscillateur est telle que dans la boucle active le déphasage so
nul.
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FIGURE 4.1 Schéma de principe du VCO-LC avec contrble de la phase

Vout
|

On obtient donc, d’'apres la figure 4.1 :
lout = G DV 1+ 0V)

On definit, d’autre part, le gain en boucle ouvelé), en tension, du systéme, a l'aide de
I'impédanceZ qui est signalée dans la figure 4.1.

A(p) = ZIGH1+ V)
Pour que la boucle de réaction positive ait une phase nulle, on obtient :

arg[A(p)] = 0,dou:
arg(Z) = —arg(1+jv,)

Comme la phase de+ j [V,  est comprise eatfeet +45 degresla phase d& sera comprise dans
le méme intervalle lors de I'oscillation. Ceci correspond a la bande passante diRti€ultexcursion
de frequence du VCQ\f ) s’exprime en fonction de la fréquence de résonance dRE@@) :

fO
Q

L'auteur utilise un coefficient de qualité dl@. Ceci permet d’avoir une excursion de fréquence de +/-
5% def,. Toutefois, ceci engendre un bruit plus important que celui dans la structure envigag@e (
(Voir Chapitre 5). Le probléme de cette structure est le lien entre le coefficient de qualité et la gamme
d’excursion du VCO.

Avec le coefficient de qualité envisag@=30), ce type de structure donnerait une excursion de fré-
qguence de 3.3% dg, ce qui est insuffisant.

D’autre part, la stabilité de la fréquence de I'oscillateur est étroitement liée aux différents éléments de
la boucle qui sont nombreux. Ceci rend I'ensemble difficile a stabiliser en température.

Af =

page 81



Chapitre 4 - Conception d’'un VCO a circuit résonnant LC pour la PIF

4.A.b.2 VCO LC monolithique a1,8GHz

D’apres N.M. Nguyen et R.G. Meyer [3], il est possible d’intégrer des VCO a structure LC dans une
technologie Bicmos (fT-npn #0GH2 ayant une excursion de fréquence importahi®3@ 1,86GH3.

Ainsi, le coefficient de qualité est de I'ordreXld.es inductances utilisées sont de quelqae® hen-
rys. Les éléments parasites associés sont la résistance série, la capacité parasite entre le métal et le ¢
strat, et la résistance par rapport au substrat.

Bien que cette technologie soit tres difficile a transpogd@MiHz (du fait de I'ordre de grandeur des
inductances), cette étude montre la possibilité d’'intégrer completement un VCO a strGcture

4 A.c Résumé des différentes structures et de leurs défauts

Structure a OTA
VCXO VCOAC ou Multivibrateur
monolithique transformateur | 3 retard
gamme Nguyen Clarke , Hess Cordell Bruit de phase, en
d’excursion général, important
en fréquence
faible Fréquence élevée Nécessite une etude
(2GH2) ) - lourde
0,5%def, trop codteux | Coefficient de :
Coefficient de qualite faible
qualité faible
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4.B Structure du VCO-LC adoptée. Nouveau type de compensation de la capacité variable

4.B.a Principe de fonctionnement

Le VCO utilisé est basé sur le principe de la variation de la capacité du circuit réd®n@aba dif-
ficulté essentielle de ce montage est de réaliser une capacité variable aussi parfaite que possible. C’s
pour cette raison qu’un nouveau principe de compensation des déphasages parasites, déphasant le cou
capacitif, a été concu.

Le VCO utilisé (figure 4.2) peut étre décomposé en trois parties distinctes :
+ le circuitRLC définissant notamment la fréquence de résonance
- la paire différentielle en commutation permettant au systeme d’osciller

- la capacité variable permettant de contréler la fréquence d’oscillation

FIGURE 4.2 Structure du VCO - LC

circuit
résonnant
RLC

Tension de contrble

) capacité variable paire différentielle

en commutation

Vinvco

On montre ci-dessous d’'une part comment le systeme oscille et, d’autre part, comment est realisée
capacité variable.
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4 B.b Fonctionnement de 'oscillateur

La figure 4.3 indiqgue comment est réalisé I'oscillateur, a savoir le dRt@tet la paire différentielle.
Il est possible d’établir un montage équivalent pour calculer la fréquence d’oscillation et 'amplitude du
signal. La source de courdgtest commutée dans le circRLC. La fréquence d’oscillation est fixée par
I'inductancel, située a I'extérieur du circuit intégré et la capaCitéituée en partie a 'intérieur du cir-
cuit intégré (capacité variable et capacités parasites), et, en partie a I'extérieur. La reRigteeme-
sente la résistance globale équivalente du circuit résoh@amans cette figure, on ne représente pas la
capacité variable dont le fonctionnement sera expliqué par la suite. La caractéristique non linéaire d
montage est provoquée par la transconductance de la paire différentielle constituée par les transistors (
et Q2. Ces transistors rendent le systeme instable.

FIGURE 4.3 Structure de 'oscillateur et du montage équivalent
Vee

Ry Ry

T J_ ouf(V)
" <Rqlc oL

P R, +R,) [R
— — VEVIVy Ry, = Q

Re Q2 R+ R, +R f() est une fonction
v Y BV dev qui commute
. V2 schéma équivalent le courant,,.

Il est possible de déterminer en utilisant une modélisation de l'oscillateur de K. K. Clarke et D.T. Hess
[6] en approximant la source de courant :

« que le systéme oscille effectivement
« la fréquence de l'oscillation
« lamplitude du signal obtenu

Cette analyse permet de déterminer la condition d’instabilité et la frequence du signal. Le gain de bou
cle, en tension, est donne pak (p) = Z(p) o,

Z(p) est 'impédance du circuRLC etg,, est la transconductance linéaire correspondant a la paire diffé-
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rentielle montée en oscillateur. On obtient I'expression du gain de boucle :

L [p .

1+ COp2+ =P
Req

A(p) =

Pour déterminer la fréquence de I'oscillateur, on utilise les conditions de Barkhausen :
Im(A(p)) =0

Soit :
On L Op(1+LCOp?) =0

On obtient la fréquence d’oscillation :

Pour déterminer 'amplitude de I'oscillation, on utilise le fait que :
Ap) =1

Soit :
Im EReq =1

On doit donc avoir une transconductagggsupérieur d/Ryq pour permettre a l'oscillateur de démar-

rer.
En utilisant la méthode diflharmonique (annexe A.4), on obtient alors :

v = Rqu]ETEIOEbos(wOEt)
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4.B.c Fonctionnement de la capacité variable

La capacité variable (figure 4.4) est constituée par deux cap@citést on fait varier la valeur du
courant les traversant en atténuant le courant issu de ces capacités par l'intermédiaire d’'un multiplieur.
est donc possible d’obtenir un courant en avance ou en retard de 90 degrés sur ka(tension d’atta-
que du dipdle). La capacité variable obte@yest comprise entr€/2 etC/2, comme on peut le montrer
ci-dessous.

La tensionv/2, exercée sur la base d’un transistor, s’applique avec un déphasage sur la Capacité
elle provoque un courait Ce courant est ensuite recopié dans un miroir. Le courant recopié est aiguillé
par I'intermédiaire de quatre transistors Q12, Q17, Q21 et Q26 vers la sortie de la capacité variable. E
contr6lant la tensionc,,, on contréle le courant circulant dans ces transistors. Il est ainsi possible de
faire varier la valeur du courant de soitig,, et, par conséquent la valeur de la capacité variable.

Les résistances équivalentes avec les capacifFsvoquent un déphasage par rapport a un courant
capacitif idéal. Il s'agit, essentiellement, des résistances dynamiques des émetteurs des transistors. ¢
note ces résistances. Ces résistances correspondent alors a :

kOr 1
r,= —
e q q_c
T est la température de la jonction] e courant continu circulant dans la jonction. Les terkres)

sont définis dans le glossaire. On expliquera par la suite I'effet de ce déphasage et comment, on peut
compenser.

Le convertisseur logarithmique permet de commander linéairement la fréquence du VCO par l'inter-
médiaire de la tension de contrdlg,, Le termevy est défini par :

k OT
q
Le courani.y, issu de la capacité variable, a pour expression :

vy =

DtanhD cap D
cout @ [VT

Or, le courant, a pour expression (en négligeant les déphasages parasites) :

= j [C (o EEV
On obtient alors :

- [Veap [
] DC—: Etu[tanhDZ v, 0 D/

L'expression de la capacité variable est donc donnée par :

_C [ CapD
C, = EtanhEjz v, 0

COUt
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FIGURE 4.4 Schéma de principe de la capacité variable

— Vee
Ry R,
v/2 \Y -v/2
P —
g * icout 'icout+ N
Q12 Q17 Q21 Q26 .
lcout
| Convertisseu \ (—‘ -
Vinvco | logarithmique Veas Vinvco Cx < % ?
C — ¢ iC '|c¢ — C R1+R2
r . O. =i -i
; Im e e = lo ¢ schéma équivalert
e @ @ o
=

4.B.d Intégration des différents éléments

L'ensemble des éléments de l'oscillateur sont intégrés sauf I'inductance et la capacité externes
L'inductance externe est ajustable de fagcon précise. Les composants externes sont, en général, nomn
L, etC,.

4.B.e Problémes rencontrés sur la capacité variable - Conséquences

Deux problémes essentiels ont été rencontrés sur la capacité variable :

1) On obtient un déphasage parasite du courant dépendant de la valeur de la capacité. Ce déphasage ir
duit une variation du coefficient de qualité équivalent du cifcGit Ceci est perturbant puisque cela
affecte I'amplitude de sortie.

2) Le VCO est susceptible d'osciller a des fréquences supérieures a celle prévl€mtégne du fait
des éléments parasites qui peuvent changer le mode et la fréquence d’oscillation (fils de connexion, bc
tier, circuit imprimé). 1l faut donc trouver des moyens pour supprimer ces oscillations potentielles.
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4.C Déphasages parasites du courant de la capacité variable - compensation

4.C.a Déphasage du courant, conséquence sur I'amplitude du signal du VCO

A partir des simulations électriques et de I'analyse du montage, on a constaté que le c@utamt
vers la capacit€) et le courani.q,; (aprés le multiplieur) ne sont pas purement capacitif : ceux-ci subis-
sent un déphasage important (figure 4.5).

Ainsi, lorsque le multiplieur est totalement commuté (transistors Q12, Q17, Q21 et Q26), c'est a dire
lorsque 'ensemble du couraigtest complétement aiguillé d’un coté de la sortie ou de l'autre, il y a un
déphasage important sur la phase théorique. Ces déphasages importantsl(@ldegtésa 40 MH2
entrainent une variation trés importante de la tensthnVCO (plusieursiécibel$ suivant la valeur de la
capacitéC, et donc suivant la fréquence. Ceci peut provoquer la saturation des transistors et par conse
guent modifier le mode de fonctionnement du montage. Il est donc nécessaire de minimiser ce
déphasages par une compensation.

Dans les diagrammes de la figure 4.6, on représente I'effet du dépHasage  par des résistances équi
lentes. La résistand®, représente la résistance présente dans la capacité variable, c’esRa+Ree
dans la figure 4.5 . Les élémefisetL, correspondent au circliC externe.

En parallele a ces éléments sont présents une capacité équivalente a la capacité variable et une ré
tance parasite équivalente correspondant a I'effet du déphasage.

Dans le cas ou la capacité variable est maximum et podiiyg 6n obtient une résistance parasite
positive (y\). Ainsi, le circuit résonnant équivalent présente une résistance globale plus petite par rap-
port au cas ou la capacité variable est nulle. Comme I'amplitude du VCO est proportionnelle a cette résis
tance, 'amplitude du VCO diminue. Ce cas correspond a la fréequence minimum du VCO, puisque la
capacité globale équivalente est maximdyy\.

Dans le cas ou la capacité variable est minimum et nég&ijye l& résistance parasite est négative
(rom)- De ce fait, la résistance équivalente globale augmente. Ceci a pour effet d'augmenter I'amplitude
du VCO.

Du fait de ce déphasade , I'amplitude du VCO varie entre la fréquence maximum (capacité variable
négative) et la fréquence minimum (capacité positive) de fonctionnement du VCO. Si ce déphasage var
beaucoup (ceci est le cas), la résistance négative peut provoquer un mauvais fonctionnement du VC
notamment dans le cas ou la résistance équivalente globale est négaénep@rallele avec,,). En
effet, si 'amplitude du VCO est trop importante, il peut y avoir une saturation des transistors du multi-
plieur et le fonctionnement de I'oscillateur peut étre trés perturbé.
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FIGURE 4.5 Capacité variable sans compensation
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FIGURE 4.6 Déphasage - schémas équivalents
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4.C.b Causes des déphasages parasites des courants

On peut distinguer plusieurs causes a ces déphasages parasites :

« Un déphasage entrgetv, qui n’est pas purement capacitif (figure 4.5) et, qui est di essentiellement
aux résistances en série avec la cap&{B[Rg + req7+ regiodans la branche émetteur Q7 et émet-
teur Q10)(Q31 et Q28 également pour l'autre cap&yité

On appellerg la résistance dynamique du transisté%I )REtla résistance ohmique d’accés a
I'émetteur. q-c

« Un déphasage entigeti. qui est di aux transistors Q10, Q13 (et également Q28, Q24)
« Un déphasage da aux transistors du multiplieur egireetiq (Q12, Q17) et (Q21, Q26).

Il est important de noter que seules les phases des courants cités sont sensiblement affectées par
composants et non les amplitudegd@iHz en technologie HF2C).
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4.C.c Compensation du déphasage parasite du courant

L'objectif est de trouver une compensation de méme nature que la cause du déphasage principal
savoir les résistances en série avec la cap@cidn est, de ce fait, peu sensible aux variations du proces-
sus technologique. Ceci a donné lieu au dépdt d’'un brevet [7]. En effet, si par exemple la Capagité
mente, le déphasage augmente. Si de méme la compensation augmente avec l'accroissement de
capacitéC, on est peu sensible aux dispersions de la valeur de la capacité.

Le point de départ est de considérer que le déphasage est di essentiellement aux résistances en s
avec la capacit€ (re, Rg, résistance parasite de la capacité). On peut alors utiliser la tension aux bornes
des émetteurs des transistors Q10 et Q28 (figure 4.5), a savoir la tgggippour obtenir le courant de
compensatioi.. a partir d’'une capacitg.. La figure 4.7 représente un diagramme vectoriel des courants
obtenus et des déphasages présents.

FIGURE 4.7 Courants obtenusi. et de compensationi..

ot A i = <5

icideal | W // Y = atan(r [C [w) =r [C [t

r : résistance série globale
:‘\ / avecC
| /
| /

Vitile €St utilisée pour

|icc| = |VutHe|[I:c [to
B=W+a

parasite

le courant de compensation

.

Le courani.. est ainsi obtenu en appliquant la tensigg. aux bornes de la capac{¢ (figure 4.8).
On obtient alors un courant dont le déphasage par rappgeat étre utilisé. Le déphasagg, g €St
db notamment au couple de transistors Q14 et Q10 dans la figure 4.8 (également Q23 et Q28 par syIr
trie).

On peut voir alors sur le graphique de la figure 4.7 qu’on peut trouver une c@pagitcompense le
déphasag&®’ . En pointillés est présenté le coygpabtenu en effectuant la sommeigeti... Bien que
sur la figure 4.7, le module dg,; semble plus important que le module du courant idéal (correspondant
au module d&, non déphasé), ce module est, en fait, peu affecté.

On effectue des projections sur I'axe du couraitéal, et on obtient :
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litod = liced * ficq
Concernant le couranyc,, on peut ecrire :
|iccp| = [Sin(B) ECc [t‘)] Elvutile|

Vitile €st la tension différentielle entre deux émetteurs ( Q10 et Q28) dont les bases sont des "point
froids". On obtient alors:

|Vutile| = 2Ur.+Rg) Cic|
On adonc:

liod = [COS(W) + sin(B) [T, [ [2 (re + Re)] i

Or, cog(W) =1 etde plussin(B)=[ car ces angles sont petits.
D’autre part :

C
C.wROr +Re) = -C—:CEIZ[HJ

En effet, le déphasagl  est donné par :
W=CLor.+R)

Donc:
. T Cc U1
liwod = fid CHL+ B 0¥ OF (20

CommeC; est du méme ordre de grandeur Quet comme¥ eB  sont petits; on en deduit Ausl
correspond environ fi|.

On obtient donc une compensation dont les élémexyidransistors Q14, Q23) sont de méme nature
gue la source du déphasa@e ffansistors Q7, Q10) et de plus, qui dépend de la source du dépHasage
par I'intermeédiaire d&jje.

Ainsi, lorsque la capacit€ augmente du fait de la variation du processus technologique, la capacité
C. augmente également car les capacités sont de méme nature dans le circuit intégré. Dans ce cas
déphasage parasité = augmente, mais, la compenstion augmente aussi. Ceci signifie que la compensalt
limite les effets de la variation de la capa€ité

De méme, lorsque le courant de polarisation diminue, du fait de la variation des résistances de polar
sation notamment, les résistances dynamigu@sigmentent. Elles sont, en effet, inversement propor-
tionnelles au courant de polarisation. Ceci provoque alors une augmentation de la valeur du déphasa
W. Dans ce cas la tensioge augmente également car elle est proportionnelle a la résistance dynami-
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quer,. Les effets de la variation du courant de polarisation sont ainsi également limités.

La compensation fonctionne ainsi dans un cas typique pour la valeur des capacités et des résistanc
Néanmoins, lorsque les éléments sont dispersés, la compensation suit également ces éléments. On [
alors dire que la compensation suit les variations du processus technologique. Le schéma conduisant
cette compensation est donné par la figure 4.8.

FIGURE 4.8 Mode d’'obtention du courant de compensation
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4.C.d Schéma de la capacité variable avec la compensation du déphasage
Ayant obtenu le courant direct et le courant de compensation; on obtient alors le schéma global de |

figure 4.9. On peut ainsi remarquer dg, est déphasé par rapporig du fait notamment du multi-
plieur. Il faut donc utiliser la capacité de compensaigpour compenser également ce déphasage.

FIGURE 4.9 Schéma de la capacité variable avec la compensation du déphasage
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4.D Problemes des oscillations parasites hautes fréquences dues aux inductances parasites

Du fait de la présence d’inductances parasites dues aux fils de connexion, au boitier, au circui
imprimé, l'oscillateur peut avoir une oscillation parasite superposée a 'oscillation principE&éiz
Cette fréquence peut étre trés élevée c’est a dire #00kIHz et B00MHz Ainsi, il est nécessaire
d’effectuer des compensations afin de les supprimer.

4.D.a Oscillations parasites hautes fréquences

Dans la figure 4.10, une modélisation des éléments parasites est faite en tenant compte de la répartiti
des éléments (inductances/capacités). On a utilisé ce type de modele pour mettre au point le VCO afin
se rapprocher le plus possible des conditions réelles de fonctionnement.

FIGURE 4.10 Modélisation des inductances, des capacités parasites

Ly .Co est

le circuit résonnant
externe

_para_sites du circuit
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En hautes fréquences, on peut obtenir des conditions d’oscillation du systeme. Ainsi, la conductanc
équivalente de la paire (Q1, Q2) (figure 4.3) peut étre négative pour des fréquences importantes et prov
quer l'oscillation du systeme.

Des compensations ont été prévues a trois niveaux successifs :

- En placant des résistances séries avec le circuit résonnant afin de diminuer le coefficient de qualité de
inductances parasitegf etrgy) .

- En diminuant la résistance négative équivalente de la capacité variable en hautes fréquences.

- En rendant la conductance de l'oscillateur (Q1,Q2) plus rapidement positive en fonction de la fré-
quence.

4.D.a.1 Résistances séries avec les inductances parasites

Lintérét des résistances sérieg et ryp, (figure 4.11) est de diminuer le coefficient de qualité des
inductances parasites en hautes fréquences et donc de diminuer la résistance équivalente représentative
coefficient de qualité. Or, on a vu que l'une des conditions d’oscillation du systéme est que :

m [Req =1

Ainsi, en diminuant la résistance équivalente du circuit résonnant, on diminue le risque d’oscillation
du systéme en hautes fréquences.
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FIGURE 4.11 Circuit résonnant avec les éléments parasites et les résistances séries
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I-0
Fsa I'sb

4.D.a.2 Eléments de filtrage sur les transistors d’entrée de la capacité variable
4.D.a.2.1 Résistance série avec la base

L'impédance d’entrée du transistor Q7 (Q31 également) de la capacité variable (figure 4.12) comport:
une conductance négative a la fréquence de fonctionnement de I'oscillateur (et a des fréquences supéri
res) c’est a dire a envirad®OMHz

Or, cette conductance négative vient s’ajouter a celle de l'oscillateur (Q1, Q2). Elle facilite la condi-
tion d’oscillation parasite au dessus4fiHz Pour la diminuer, on met une résistance s&jg) (

On peut alors vérifier que I'impédance d’entrée du transistor présente une condutance négative.

On évalue l'impédance d’entrée du transistor Q7 a des fréquences supérieures a la fréquence de for
tionnement du VCO c’est a dik®dMHz
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FIGURE 4.12 Transistor d’entrée de la capacité variable et montage équivalent

— Ve !
Vi
Q7 R, §
Vi ANA a/\ Vit R”7 CT[7 V7
¥
gm Djn?
relo r810

Montage équivalent
petits signaux

Du fait des composants utilisés, et de la fréquence de fonctionnement; g & [ « 1
(valable jusqu'a00MH3. D’autre part, on pose qué,;; = R;[C,

_ Vi _ RT[7|:(CT[7+C) Ep-l_:l'-i_gm[rrﬂ
e (1+1,,0p) CCOp
En prenanB3,; = g,,[0,; etsachantquona:
Rpz (Cy + C) (10
1+0,
T,70o»1

« 1 (valable jusqu’&@00MH2), et, d’autre part que :

On obtient alors :
0O 1+B, O
—=0

Z 7:_
N Sy oy Al

On peut vérifier les hypothéses choisies en utilisant les valeurs des composants utilisés dans le mo
tage au-dela déOMHz:
Ry = 2, 7KQ, rgyo = 28Q, B; = 130,C,; = 3pF etC = 8pF.
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4.D.a.2.2 Filtre sur la capacité variable en hautes fréquences

Disposant d’'une résistance d’accés avec la base, on réalise un filtre (figure 4.13) qui permet de dim
nuer I'amplitude de la tension d’entrée au dessuB0@&IHz En effet, cette capacité a été faite pour une
fréquence nominale d®OMHz Pour des fréquences plus élevées, il faut inhiber au maximum la capacité
variable.

On a vu, #30MHz que I'amplitude de sortie du VCO pouvait varier de facon importante lorsqu’on ne
compensait pas les déphasages dans la capacité variable. Ces derniers peuvent entrainer des mc
d’'oscillation parasites non contrélés du VCO notamment lorsque la capacité est négative. De plus, le
courants dans les capacitégfigure 4.13) augmentent avec la fréquence. Ceci peut provoquer alors des
fonctionnements non contrdlés de la capacité variable (blocage des transistors par exemple).

Pour toutes ces raisons, il faut filtrer le signal a I'entrée de la capacité variable pour des fréquences él
vées. Ce filtrage n’intervient véritablement que pour des fréquences supéridQ@ddHy, car sinon il
entrainerait un déphasage trop importad®&Hz

Les éléments de filtrage ajoutés ss, Co,, C14, Ria, Rpg @utour du transistor Q7 (figure 4.13).
L'objectif est d’amplifier I'effet des capacit€s,, et Cop a des fréequences supérieure308@MHz Ceci
permet alors d’introduire un filtre plus efficace sur la capacité variable.

A 40MHz on minimise I'effet des capacités en introduisant les rés€qyxR; ;) et Cqp,, Ryp)- Pour
minimiser I'effet de filtrage des capacités, on utilise le fait que la structure est en mode différentiel.
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FIGURE 4.13 Eléments de filtrage associés aux transistors d’entrée de la capacité variable

Q31

le10 le2s

4.D.a.2.2.1 Comportement au-dela d@00MHz

On détermine la fréquence de coupure introduite par le réseau de la figure 4.13 a des fréquences suj
rieures é8800MHz
Dans ces conditions (au-dessus886MH2, on a :(ry o+ re7) [(C o» 1

Il est alors possible de déterminer les courgnis, i3 de la figure 4.13 :
Vi Vi

~

re10+ re7 2 Belo

i,=C, [pOv, 1+ Roa
27 “2a 1 2De1

)
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o CiapOy E[l_ Ryp
1 1+R, (T, Op

20,
Toutefois, les élementy,;, R,, etleséléemants R,, sont identiques.
. , 1 . -

Mais, la fréequence de coupuge est telle que le couyast négligeable devant le

couranti, a partir de la frequence 880MHz
R

On obtient alors une capacité Miller equivalen@.g [ 1 + ﬁo} et donc la fréquence de coupure

du filtre équivalent est : el
1

f.=

cf

R.. [T 1+i (2 Ot
ba 2a 2|jel

Les éléments utilisés ont pour valeurs :
Ry, = 240Q, Ry, = 25002, Ry, = 25002, R,, = 600Q2,r 5 = 28Q ,r; = 28Q,

C,, = 0,3pF, C,, = 0, 2pF etC = 8pF.

4.D.a.2.2.2 Comportement @0MHz

On minimise le déphasage introduit par les élemigpisR,, et C,, a40MHz par l'introduction d’'un
résealR,, Cq, La capacité variable étant symeétrique, I'ensemble de ces réseaux sont donc doublés. Le
réseaux symetriques sont ddRyg,, Ry, etC,, et d’autre partR;p, Cqp,

On obtient alors les courants suivants d’apres la figure 4.13 :

i;=C0OpDvy

i,=C,, Op Ovy ({1 + Ry, [ Op]

i = ClaEpD‘/l
! 1+Rla[C1aEp

A 40 MHz on a :R;, [C;, [« 1 . D’'autre part, les résistanéggetR,, sont identiques.
On obtient alors :

1-Ry, EC Op]

i,~Cy, 0p v, 1 —R,, [T O0p]
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D'ou :
i1+i2 = (C;,+C,,) Op V1 en prenanC,, = C,,

On minimise donc la capacité vue a I'entrée du transistor Q7.

4.D.a.3 Résistances séries avec les transistors de I'oscillateur

Afin d’éviter d’avoir une conductance négative de l'oscillateur au del®@lelHz on place des résis-
tances sérieB.; etR., avec les transistors Q1 et Q2 (figure 4.14).

A la fréquence de fonctionnement on a :
Cr[R,[o»1

En considérant que la moitié du courgnse trouve dans les transistors Q1 et Q2, on obtient alors
(justifiant la relation donnée ci-dessus) :

Ry =Ry, =R, = 1;’3 = 28KQ,Cy = C.p, = C, = 0, 4pF, R, = Ry, = 2000

e

On rappelle que; est la résistance dynamique vue de I'émetteur, a savoir :
k OOT
r,o= —Jd

e

o

N

On peut alors déterminer la conductance :

ltot Dl 0 1 [l CnEp

- +
v i, 1+t0pU 1+10p
avec .t = R, [C,

On obtient alors la conductance suivante :

2
Reai%t;'tD = 1 [[_ 1, CplTw }
v 1+(@mw)? | 2O, 2

On constate donc bien que la conductance devient positive lorsque la fréquence augmente.
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FIGURE 4.14 Résistances séries de I'oscillateur pour augmenter la conductance avec la fréquence

ltot

| Cry etCp sont
0 les capacités parasites
des transistorg1etQ2

4.E Schéma global du VCO avec les diverses compensations

Le schéma global du VCO (figure 4.15) comprend la paire différentielle qui commute le dgurant
constituée par les transistors Q1 et Q2, la capacité variable avec I'ensemble des compensations, et enfir
circuit réesonnant externg,l.C, situé a I'extérieur du circuit intégre.

La capacité variable est construite avec les capatigtdes transistors (Q7, Q10, Q13, Q12, Q17) et
leurs symétriques dans la structure différentielle. La compensation des déphd€idEz st faite avec
la capacitéC, et les transistor@14etQ23 Les compensations des €léments parasites du boitier sont éga-
lement présentes dans le schéma. Il s’agit notammeng dB,, Co5, Rya, C1a, Ria s Rep et de leurs
symétriques.

Dans un souci de simplicité, les éléments parasites du boitier n’ont pas été représentés dans la figL
4.15.
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FIGURE 4.15 Schéma global du VCO
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4.F Convertisseur logarithmique

L'objectif de ce convertisseur tension-tension (figure 4.16) est de permettre de contrbler la fréquenc:
du VCO de facon linéaire et a partir d’'une tension référencée par rapport a la masse. En effet, la con
mande de la capacité variable correspond a un mode différentiel. On a :

_ Aw
KO—V .

invco

Ainsi, dans le cadre de la PLL compléte pour la PIF, il suffira au comparateur de phase d’injecter ur
courant dans une résistance et c’est cette tension qui permettra de commander la capacité variable et dq
la fréequence de l'oscillateur.

FIGURE 4.16 Schéma global du convertisseur

VCC

Vinvco —> Transconductance —| Vreta |refl l'ref

1 I2l 1,
__i __l Ly LY

Vrefc
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4.G Caractéristiques du VCO réalisé

4.G.a Les résultats obtenus par la simulation
4.G.a.1 Simulations obtenues en analyse fréquentielle

Pour effectuer I'analyse de la capacité variable, on utilise le montage de la figure 4.17. On se plac
dans le cas ou la capacité variable est négative. La capacité variable peut prendre plusieurs aspects suiv
les compensations utilisées. Les résistangestrg, sont portées a plusieurs dizaines d’'ohms pour faire
la compensation en hautes fréquences (pour la troisieme simulation uniqguement) et se situent a I'intériel
du circuit intégre. Les iductanckssont les inductances parasites du boitier.

On applique une tensiag, entre les deux entrées de la capacité variable et on analyse les dggyants
etigiop La partie réelle et la partie imaginaire permettent alors d’en déduire la capacité équivalente et I:
résistance équivalente en fonction de la fréquence. L'analyse du cigyipest importante car elle per-
met d’évaluer I'effet des résistanaggetrg,sur la compensation en hautes frequences.

On utilise, a partir des courants, les relations suivahteddsigne la partie imaginaire Rela partie
réelle), pour déterminer les éléments équivalents :

o Imlica)
e~ 2 OnlK

1 1

Reqc = R ba) €tReqtor = Re o)

La résistance équivalent%c) doit varier le moins possible dans la gamme de fréquence utilisée
(38,9MHz +ou- 1,5MH32, car sinon 'amplitude du signal de I'oscillateur varie. D’autre part, si le terme
Reqtotdevient négatif, cela signifie qu’une oscillation parasite potentielle est possible.
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FIGURE 4.17 Schéma utilisé lors des simulations
Lo Mp

!
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c /
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Reqc lcap

Capacité variable

On analyse dans un premier temps (figure 4.18) la capacité variable équivalente sans compensatic
Ceci correspond au schéma de la figure 4.5. On constate alors que la résistance équivalente varie sensil
ment avec la fréquence enB@MHzet50MHz Ceci est di a la variation tres rapide des déphasages para-
sites dans cette gamme de fréquence. Ceci est trés génant pour le fonctionnement de I'oscillateur puisg
la forte variation a lieu dans la gamme de fréquence d’utilisation. Il est donc nécessaire de faire une con
pensation. On constate également une forte augmentation de la capacité au-0@hHie Dans ce cas
précis, ceci n'est pas un probleme car on utilise la capacité variable a des fréquences trés inférieures
cette fréquence limite.

La deuxieme analyse (figure 4.19) correspond a la capacité variable compédisitézamais non en
hautes fréquences, c’est a dire en utilisant la cap@gitée schéma correspond a la figure 4.9. La résis-
tance équivalente avec le circuit résonnant ont été rajoutés afin de montrer que des résonances paras
peuvent avoir lieu en hautes fréquences du fait des éléments parasites du boitier et de I'applicatiol
D’aprés cette seconde analyse, on constate donc que le fonctionnement de la capacité variable est satis
sant pour des fréquence inférieuréfdHz Au-dela de cette fréquence, la résistaRgg, présente des
valeurs négatives pour des fréquences de I'a2@68MHzet 600MHz Pour ces fréquences, il est alors
nécessaire de prévoir d'autres types de compensation a des fréquences plus élevées.
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FIGURE 4.18 Capacité et résistance équivalentes de la capacité variable sans compensation
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La troisieme analyse (figure 4.20) correspond au montage final (figure 4.15) et, dans lequel, 'ensem
ble des éléments de compensation abordés dans le paragraphe 4.D.a. ont été utilisés. On constate qu
résistance équivalent&qo ne devient jamais négative. Ceci signifie qu'il ne doit pas y avoir de fré-
quence d’oscillation parasite. La résistaﬁggcvarie peu dans la gamme de fonctionnement. On constate
une variation importante autour 88MHz Néanmoins, a cette fréquence, I'élément prépondérant est

Regtot

Ainsi, ces trois analyses fréquentielles montrent I'intérét d’utiliser les systemes de compensation pré-
sentés précédemment. En effet, du fait des caractéristiques des transistors et, du montage, I'oscillateur
n'aurait pas pu fonctionner correctement sans ces moyens.
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FIGURE 4.19 Capacité variable avec la compensatiocf) & 40MHz
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FIGURE 4.20 Capacité variable avec la compensation40MHz et les compensations hautes fréquences
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Ayant prouvé l'intérét des compensations pour la capacité variable, on présente les résultats globat
concernant I'oscillateur en régime transitoire.
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4.G.a.2 Simulations en régime transitoire de l'oscillateur

a) Excursion de fréquence

A 70°C, on obtient :
AF = 3,09MHzso0it38,9MHz +1,68MHz et -1,41MHz

b) Amplitude du signal de sortie (valeur créte en différentiel)

Verete-différentie™ 376MVrate o _
328m\ate pour la fréquence minimum du VCO423m\V,a¢e pour la frequence maximum.

c) Capacité variable équivalente pour les fréquences maximum et minimum

Cymin = -4,35pF, Cymax= 4,11pF

d) Bruit en sortie :
Spvco = -87,5dB rad/Hz & 10KHz (voir chapitre 5, 5.B.a, figure 5.11)

e) Coefficient en température Af = 1, 5SMHz ) :

Ct =210 ppm/°C
Soit8ppm/°Cpar rapport a la fréquence centrale (capacité variable uniqguement)

f) Alimentation :
Ve = 9V (avec un minimum dav)

g) Surface :0,8mnt
h) Composants externes requis :
Lo =312nH G, = 47pF, Q = 80 (Rsquivalent= 7KQ)

Du fait des capacités internes et des résistances internes du m&itagé ( le circuitRe L, Ce
parallele équivalent est, = 312nH, Ce = 53,65pFRe = 2,5K2 (Qe= 33)
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4.G.b Reésultats mesures
a) Excursion de fréquence

On obtient a la température ambiante :
AF = 3,23MHzs0it38,9MHz +1,65MHz et -1,58MHz

b) Amplitude du signal de sortie (valeur créte en différentiel)

Vcréte-différentie™ 290MVerate o _
240mV,ate pour la fréquence minimum du VCO3#0mM\V, e pour la fréquence maximum.

c) Capacité variable équivalente pour les fréquences maximum et minimum

Cymin= -4,27pF, Cypmax = 4,64pF

d) Bruit en sortie :
Spvco = -88dB rad/Hz & 10KHZvoir chapitre 5, 5.B.a)

e) Coefficient en température par rapport a I'excursion de fréquencel(5MH?2) :
Ct < 450ppm/ °C

Ct < 550ppm/ “Cpourf, - 0,75MHz
Ct < 650ppm/ “Cpourfy+ 0,75MHz

4.G.c Résumé des résultats simulés et mesurés sur le VCO

Table 1: Résumé des parametres du VCO

Parametres du VCO Simulations Mesures
Excursion de fréquence &fHz +1,68/-1,41 +1,65/-1,58
Amplitude de sortie & 38,9MHZJ enmV,ate 376 290
Capacité variable équivalente ph -4,35/+4,11 -4,27 | 4,64
Bruit en sortie 20KHzendB rad?/Hz af, -87,5 -88
Coefficient en température gspm/ °Ca f, par| 210 <450
rapporta 1,5MHz
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4.G.d Photo du circuit dans lequel se trouve le VCO

FIGURE 4.21 Circuit FI dans lequel se trouve la PLL et le VCO
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4 H Résumé

La structure du VCO retenue a tout d’abord été déterminée. Elle est constituée pau un circuit résor
nantLC externe fonctionnant en mode différentiel et ayant une capacité variable permettant de controle
la fréquence.

Les deux problemes essentiels rencontrés sur cette capacité variable ont été abordés de facon détalil
a savoir les déphasages parasites et les oscillations parasites hautes fréquences. Un nouveau type de ¢
pensation du déphasage a été élaboré qui permet d’étre peu sensible aux variations du processus tect
logique.

Des résultats ont été présentés (simulations et mesures) concernant le VCO réalisé.
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L'objectif est de déterminer le bruit de phase issu de l'oscillateur. Pour cela, on s’intéresse d’'une par
au bruit généré par l'oscillateur lui-méme et, de plus, au bruit généré a l'intérieur de la boucle de phase.

Comme on I'a vu dans le paragraphe 2.B.b, le bruit de phase intervient de facon importante lors de |
démodulation car le bruit en sortie est directement proportionnel a ce bruit de phase. On a en effet :

o (1) = a—zp[sin(Ad)) (B (t)

Dans cette expressian(t)  représente le bruit en sortie, apres demodulation synchrone, dans la ban
vidéo, c’est a dire en dessousiMHz environ.a,, est la valeur créte de la porteust. est le décalage
de phase entre |a porteuse modulée et la porteuse regéngétge. correspond a la variation de phase
au bruit dans la bande vidéo.

L'évaluation du bruit de phase provenant des éléments extérieurs au VCO, dans la PLL, est simple c:
il s’agit d’un systeme linéaire. En revanche, I'évaluation du bruit de phase intrinséque du VCO est nette
ment plus complexe. Pour cela, les différentes approches adoptées et les résultats obtenus sont présel
ci-dessous.

5.A Rappels des résultats théoriques sur le bruit de phase dans les VCO sinusoidalCa

On trouve dans la littérature des articles relatifs au bruit de phase datant des années 50 et 60. Il s’al
en geénéral doscillateurs comprenant un circuit réesonRar@ et d’'un élément amplificateur, non
linéaire, assurant I'oscillation du systeme (figure 5.1).

Figure 5.1 Schéma type de l'oscillateur

conversion tension/|
courant
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5.A.a Analyse par une somme d’impulsions de bruit - W.A. Edson, 1960 [3]

L'article de W. A. Edson [3] constitue I'article essentiel sur le bruit de phase car les résul-
tats de cet article seront utilisés par la suite dans I'évaluation du bruit de phase de l'oscillateur réalisé e
analyse fréquentielle.

L'analyse utilisée évite soigneusement l'utilisation des mathématiques appliquées aux systemes nor
linéaires afin de rendre les résultats assez généraux. L'objectif est d’obtenir la densité spectrale de pui
sance, du signal de l'oscillateur, due aux variations de phase et d’amplitude pour un osRjllat€ur
(figure 5.2). La résistanc®1 dans la figure 5.2 représente I'effet non-linéaire. Le bruit considéré est un
bruit blanc c’est a dire une source de courant dont I'origine est le bruit thermique de la réBistance
bruit en 1/f est considére, par I'auteur, comme ayant un effet secondaire.

Figure 5.2 Modéle d'oscillateur pour W.A. Edson

s,0dl) | 6 é L% c+ R -R1

Quand g4t) est nulle-R1 est connectée aux bornes du circuit résonnant

L'idée de base est de représenter le signal comme la superposition d’une porteuse non perturbée
d’un bruiti(t) s’additionnant et constitué par deux signaux aléatoires en quadrature, c’est a dire :

Sycolt) = a, [kos(w, [1) + x; [cos(w, [T) +y1 [sin(w, 1)

Les signaux; ety; sont deux bruits aléatoires et indépendants. Dexyladfecte 'amplitude ey la

phase de la porteuse idéale (figure ug). est la fréquence d’oscillation du VCO c’esf&ﬂue
L C

Pour évaluer ces deux bruits, W.A. Edson représente le bruit en courant comme des impulsions se pr
duisant toutes les quarts de période (figure 5.3). La moitié de ces impulsions entretiennent le cosinus
X, [(cos(w, [) ) et 'autre moitie le sinus.

Dans la figure 5.3, &(t) représente I'évolution de la conductance globale du circuit en tenant compte
de I'élément non-linéaire entretenant I'oscillation du systéme.

Ainsi, les impulsions entretenant le cosinug () sont présentes précisement lorsque le signal d
I'oscillateur est nul c’est a dire lorsque le phénomene régénérateur de I'oscillateur se produit (résistanc
négative). Il faut donc tenir compte du phénomene non-linéaire pour évaluer leur effet.
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Par contre, les impulsions entretenant le sityys () sont présentes lorsque la porteuse ideale est a
maximum. Dans ce cas, on peut considérer que le drtaiest livré a lui-méme. L'évaluation de I'effet
de ces impulsions est alors nettement simplifiée.

Figure 5.3 Modélisation du bruit et variation de la conductance du circuit dans le temps (non-

linéarité)
A
impulsions N N N N
du bruit t: —‘ t: t:
en courant N N N -
: temps
A E x, [tos(w, 1) y; CBin(w, (1)
tension |
de bruit |
i -
: temps
signal A |
de l'oscilla-| |
teur idéal !
1 |
: temps
G A |
évolution |
de la |
conductance ‘\ | ) \ ) \ ) \ ) \ )
\V \V \V \V \V tem>ps

La tensioru? générée par chacune des impulsions de courant lorsque I&&i@est seul, en dehors
de l'oscillateur, est évaluée. Il s’agit d'impulsions aléatoires en amplitude, on ajoute donc les valeurs
guadratiques moyennes des tensions. Chaque tension est amortie par le circuit. Ainsi, la tension quadt
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tigue moyenne globale correspond a la somme des tengions  amorties. Il est alors montré que :
W2 = nkOr _ nik O 0G
CR w, [C2

Q est le coefficient de qualité du circuit sdul, la constante de Boltziiann, la température absolue €
G est la conductance du circuit c’est a dife

Ainsi, au bout den demi-périodes, la tension du sinus cumulée est :

Y1 = JnCu

Et, la phase cumulée est :
(I) = & = '\/FH:U

" a a

o

(6]

On peut alors en déduire la fonction d’autocorrélation du signal de I'oscillateur due a la variation de la
phase :

Rog(T) = a2 CE[cos{ @, T+ (1)} Coos{ @, Tt +T) + ¢(t + 1)}]

Soit :

a2 _[U*%EKDTDD}
Ro(T) = = Cros(a, ) T -4 P HO™

a2
P est la puissance de sortie du signal & sa:&%ms . On en déduit alors la densité spectrale de pui
sance autour de la pulsatior
S¢p(Aw) = . 2 EI<2DT G (EQ5.1)
ME +4[C2 oA )2
()
02P0Q% O
Soit encore :
2 [k OO0 0G
S¢p(Aoo) = TG (EQ5.2)
2 2
DagEC i +4[CcHAw)
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Pour déterminer la densité spectrale due aux variations d’amplitude, I'analyse est assez différente. E
effet, lorsque les impulsions produisent le cosinys (), la conductance n’est pas stable. Neanmoins, c
peut lui associer une conductance équivalenic . En prenant comme unique source de bruit, la col
ductance G, on obtient alors un circuit résonnant ayant comme éelé&nénte C, et .

En considérant que le bruit est apporté par la moitié des impulsions (pour le cosinus), l'auteur er
déduit que la densité spectrale est :

2 [k OO0 0G

Spa(A) = (s0G)2 + 4 [T2 [Aw?

(EQ 5.3)

Il est alors possible de représenter la réponse en fréqueSge de S¢gt de (figure 5.4) B note
la bande passante de la densité spectrale due aux variations d’amplitude etByn note la bande passa
de la densité spectrale due aux variations de phase.

Figure 5.4 Réponse en fréquence désa et c?@p

A Densité spectrale
S¢p(Aw)
Ss.(Aw)
A >
k OT OG - stiG @
Bo = 2 = Pea 7 20C
20, [T

La densité spectrale due aux variations de phase est nettement plus importante que celle dues a
variations d’amplitude autour ds,
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5.A.b Analyse par les équations différentielles - J.A. Mullen, 1960 [4]

L'objectif est ici de déterminer le spectre du signal bruité de I'oscillateur en utilisant la représentation
sous forme d’équations différentielles. Il s’agit d’'un oscillateuC aux bornes duquel sont connectés
une source de bruit et un élément amplificateur qui est non linéaire. Il ne s’intéresse qu’au bruit blanc. |
néglige les harmoniques et il suppose des variations lentes d’amplitude et de phase.

L'équation différentielle s’écrit :
C Dc?_tV(t) +(G+G) V() + % TV T+ V(D)) = i)

Dans cette équatioy,  représente la conductance de chéxge, la conductance non-linéaire cara
téristiqgue de l'oscillateur et (t) la source de bruit équivalente de 'ensemble de I'oscilatestrla
conductance du circuit résonnant correspondanka

On représent®/(t)  sous la form¥(t) = alos(w, I —¢)
a et¢ varient lentement par rapport a la fréquence de la porte(i3e. a donc pour expression :

a(t) = a,+a,(t). w, est la fréquence de réesonance, c’est ajfle:C

Pour résoudre I'équation, la méthode de la phase stationnaire est utilisée et I'effet non-linéaire es
moyenné. Cette méthode consiste a intégrer les équations sur une période en considérant I'amplitude et
phase constants durant cette période.

On pose :

n, = E[%ib(t) Csin(o, Et)} etn, = E[%ib(t) cos(w, Et)} .

On obtient alors le systeme :

da, w n
——1+—2[h1= S
d  Q, w, [C

a,(F0 =

dt wEC

G, dP D a2 , _ .
,ave®, = — 05, etantla puissance de sortie et
dGLD 2

En ayant :Q, = QLE{

I—I

; Dd?

[=

le coefficient de qualit®, = G
L

Apres la résolution du systéme, en prenant les fonctions d’autocorrélation, et enfin les transformées c
Fourier, on aboutit aux solutions suivantes :
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2 [k Or 0G

%EE:QTB-OQg +4 [ JAw)?

S5.(Aw) = S;(Aw) = (EQ5.9)

Cette forme d’expression permet d’optimiser le bruit (minimiser la valeur du bruit).

Pour les fluctuations dues au bruit de phase, on obtient :

2 kKOr oG
+4 2 (Aw)?

(EQ 5.5)

On voit alors que I'expression du spectre de la porteuse du fait des fluctuations de phase (EQ 5.5) r
dépend pas de la non-linéarité. On constate que cette expression et celle d’'Edson (EQ 5.2) sont iden
gues. L'expression de la densité spectrale de puissance due aux fluctuations d’amplitude est différente |
celle d’ Edson. Néanmoins, les deux expressions (EQ 5.3) et (EQ5.4) expriment la forte dépendance de
densité spectrale vis a vis du phénomene non-linéaire présent dans I'oscillateur, c’est a dire par le tern
Qp, dans I'expression de J.A. Mullen, et par le tesés chez W.A. Edson.
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5.B Simulations en mode petits signaux et mesures du bruit de phase du VCO réalisé

On se propose, dans cette partie, de simuler en petits signaux le bruit du VCO seul, puis dans la PL|
par une analyse classique du bruit en mode linéaire et en utilisant les résultats de W.A. Edson. On cor
pare ces résultats aux mesures réalisées.

5.B.a Bruit de phase du VCO seul

L'oscillateur peut étre séparé en deux parties distinctes concernant le bruit de phase (figure 5.5). D'un
part, le convertisseur tension - tensivadconv) contrélant la capacité variable, provoque un bruit direc-
tement sur la fréquence, puis sur la phase, et, d’autre part, I'oscillateur et la capacité vaoaifig (
engendrent également un bruit de phase.

Figure 5.5 Répartition physique du bruit dans 'oscillateur

Lo Co

)

In

Convertisseur tension -
v tension. e,
invco N . _
0 oscillateur
.IC —®  Bloc de contrdle de la / Cap_agllte
capacité variable variable
0 nom : vcoconv
:
m nom : vcopifo

filtre de la PLL
Sortie de I'oscillateur

On peut donc remarquer deux sources de bruit essentielles :  est la source de bruit du bloc converti
seur, eti, est la source de courant de bruit provenant du circuit résbpi@nrésistance equivalente
du circuit résonnant) et de la capacité variable.

La source de bruit en tensiey  module en fréquence le signal du VCO. Il n’y a pas de difficulté nota-
ble pour évaluer cette source de bruit car une simple simulation en mode petits signaux, en mode linéair
du bruit en sortie du bloecoconwpermet d’évaluer sa densité spectrale de puissance.

La source de bruit en courant  peut étre évaluée en simulation petits signaux ad®@Midz
Néanmoins, cette source de bruit provoque un bruit de phase qui n'est pas immédiat a évaluer. On utilis
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pour cela I'analyse effectuée par W.A. Edson pour évaluer son effet.

Il est alors possible de faire un modele petits signaux qui représente les différentes origi-
nes du bruit de phase dans le V&Q; représente le gain du blecoconyK,, représente la sensibilité
(enrad.s1.v'1) du blocvcopifa Dans le montage de la figure 83&,est le signal provenant du compara-
teur de phase. Les élémefts Ry , Ry, servent a réaliser le filtre dans la PLL.

Lorsqu’on étudie le bruit du VCO en dehors de la PLL, le couggrest nul. Le bruit de phase du
VCO est da au bruit du bloecoconv(e,), qui est amplifié par le coeur du VCO, et le bruit propre au
coeur du VCO, c’est a dire essentiellement le bruit de la capacité varjablgu{ correspond au bloc
vcopifo (figure 5.6). Comme le brug, est amplifié paK,, pour obtenir des radians par seconde, il est
nécessaire de l'intégrer pour en déduire le bruit de phase.

Figure 5.6 Modele mathématique du bruit du VCO

len - > Ky *?—» Koo » 1/p *?"cho
G __[]Re

Rfl Sen S¢Cv
bruit di ae;, bruit dd ai,
blocvcoconv bloc vcopifo

Les mesures sont effectuées a deux niveaux successifs. Des mesures de bruit ont été faites au nive
du blocvcopifo(capacité variable et oscillateur) et, d’autre part au niveau de la PLL. Il n’a pas été possi-
ble de mesurer le bruit du blscoconvcontréle du VCO) car le signal de sortie n’est pas accessible dans
le silicium.

Il est alors possible d’estimer le bruit de phad®kHzdu VCO de deux fagons différentes :

Connaissant le bruit mesuré deopifod 10KHz, & savoir -98Brad?/Hz (figure 5.8) et connaissant le
bruit simulé descoconyc’est a dire -96Brad?/Hz (figure 5.10), il est alors possible d’obtenir le bruit du
VCO, en effectuant la somme quadratique de ces deux bruits, a sadiirad®Hz 2 10KHz C'est la
valeur estimée du bruit de phase la plus proche de la mesure, a la fréquidi€elzie

Il est également possible d’estimer le bruit de phd€#adz, en utilisant uniquement les simulations
de bruit en mode petits signaux, pour les blaospifo (figure 5.8) etvcoconv(figure 5.10). On obtient
alors -87.8Brad’/Hz & 10KHz (figure 5.11).

Le bruit de phase du blacopifoa ensuite été estimé en utiliséed simulations de bruit en transi-
toire dans le paragraphe 5.C.

Les mesures dans les figures suivantes sont représentées par des traits verticaux.
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5.B.a.1 Simulations en mode petits signaux et mesures du bruit de phase du
bloc vcopifo (capacité variable et oscillateur)

Pour déterminer le bruit de phase du bloapifo(figure 5.7), on simule la source de bruit équivalente
i, @38,9MHzen parallele sur le circuit résonnant lorsque le circuit resonnant est livré a lui-méme, c’est a
dire lorsque les deux transistors Q1 et Q2 assurant l'oscillation du systeme n’affectent pas le coefficier
de qualité.

Il est alors possible de déterminer la source de courant de J§tit ou encore la densité spectrale
courantS autour d88,9MHzpour deux valeurs de la capacité variabletC,ax)-

On peut alors en déduire la densité spectrale du bruit de phase en bande unique, en utilisant les rést
2
a
tats de W. A. Edson, a patrtir de I'équation EQ 5.2 que I'on a diviséé(—)par et dans laquelle le terme

4 [k OT OG a été remplacé p& . On obtient la densité spectrale de la phase en bande unique :

S
2 2
L¢CV(A00) = 4;[9.0 Cico (EQ 5.6)
D—ﬁ + (Aw)?
82 cg -

Aw correspond aux variations autour de la fréquence de la poréguse,  est I'amplitude créte de la pol
teuse en mode differentiel €., est la capacité globale equivalente du circuit oscillant.

Toutefois, I'équation EQ 5.6 donne la densité spectrale de phase pour les pulsations de fiquence
positives et négatives autour de celle de la porteiyyse  , ou encore la frequence d’'oscillation du VCO. §
on tient compte uniquement des fréquences positives, on obtient :

Spcu(Bdw) = 2 4o (Aw)

Soit :
3
222
Spcv(bw) = 5 S (EQ5.7)
D—ﬁ + (Aw)?2
8 [B2 T2,
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L'équation EQ 5.7 est la densité spectrale de phase double bande dBotée’/Hz), lorsqu’on
I'exprime en décibels.

On obtient alors les densités spectrales du bruit de pkd,%@g (figure S(pg),,gp\x (figure 5.9)
correspondant respectivement a la capacité variable nulle et maximum.

Figure 5.7 Représentation fonctionnelle du blogcopifo (capacité variable et circuit oscillant)

—
I
Lo Mol
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Q7 @ Q31 Q1 Q2
S 'n B Vref Vief2
» N
I0
Q12 Q17 Q21 Q26
>
VcapT L — —‘
>
Q10 —C C= Q28
V,
refl>—\ 013 024 /{] Vet
N g

Pour effectuer la mesure, on évalue le spectre de I'oscillateur en mode différentiel, lorsque la capacit

variable est nulle ou lorsqu’elle correspon@, g ax-
On transforme alors le résultat en bruit de phase en tenant compte de la relation établie au chapitre
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(équation 3.3) c’est a dire en divisant par I'amplitude efficace quadratique de la porteuse et en la multi
pliant par deux; on obtient ainsi la densité spectrale de phase double bande. On obtient alors respecti
MentSycyo—mesure €1Spcvmax— mesure 10rSQUE la capacité variable est nulle et maximum.

Deux phénomenes limitent les résultats obtenus. D’une part, plus on s’éloigne de la fréquence de |
porteuse, plus le bruit et le spectre de la porteuse diminuent. On aboutit alors a une certaine fréquen
limite & mesurer le bruit de fond de I'analyseur de spectre étant donné que le bruit de I'oscillateur devien
faible. Ceci limite la sensibilité de la mesure.

D’autre part, plus on se rapproche de la fréquénde I'oscillateur, plus on est sensible aux variations
dans le temps de cette fréquence qui sont de 'ordtg-d@D0Hz.Ceci limite les mesures de la densité
spectrale lorsqu’on se rapproche de la porteuse, c’est a dire a makbslde

On obtient alors les résultats suivants (figure 5.8) :
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=0

Figure 5.8 Bruit de phasevcopifo (capacité variable et oscillateur) pourCv
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On constate alors que les mesures coincident avec la courbe simul
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De méme, lorsque la capacité variable est maximum, on obtient la courbe de bruit de phase et le

dans la courbe de la figure 5.9.

7

7
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ees

t
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Figure 5.9 Bruit de phasevcopifo (capacité variable et oscillateur) pourCv
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5.B.a.2 Simulations du bruit de phase du blogcoconv

De plus, il est intéressant d’avoir le bruit de phase du convertisseur tension-tension c’est &
dire du bloc qui permet de contrdler la capacité variatdeoony. Il sera alors possible d’obtenir ensuite
le bruit de phase global du VCO. Le bruit du bl@oconvest amplifié par le termi€,, (figure 5.6). Ce
terme correspond a la variation de fréquence du fait de la variation de la capacité variable. Connaissant

densité spectrale de bruit en sortie du blomconvs,,, on en deduit la densité spectrale de phase par :

S - SenEKgZ
dvcoconv w2
Dans la figure 5.10 sont présentes deux bruits de pBgsedone  SpvcBtonu ) correspondant &

une premiere version du blgcoconvivcoconvz, puis, a une seconde version optimisa®¢onvi.
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=0

Figure 5.10 Bruit de phase provoqué par le bloecoconvpour Cv
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en tenant compte des deux versionsodenv(figure 5.11).

pconv(pour les deux versions), c’est a dire :

~

wva
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5.B.a.3 Simulations du bruit de phase global du VCO
Figure 5.11 Bruit de phase total du VCO a la fréquence centrale
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On peut alors déterminer le bruit de phase global du VCO en ajoutant le bruit de pkiespifde

(capacité variable nulle) a celui d
S¢vc0 = Sci)CvO + Scpvcoconv

On obtient alorsSy,cqo  €Byycon
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Chapitre 5 - Bruit de phase dans le VCO-LC

5.B.b Simulations et mesures du bruit de phase filtré par la PLL

La PLL agit comme un filtre passe-haut sur le bruit du VCO. Ce filtrage permet d’'atténuer fortement
les composantes basses fréquences du bruit de phase du VCO qui sont importantes. On peut exprin
mathématiquement I'effet du filtrage, par le modéle de la figure 5.12 et les expressions ci-dessous. Le te
Koz st le gain du bloc de controle du VO@dcony. K, est le terme correspondant a la fonction de
transfert tension-fréquence du blampifo(capacité variable).

Figure 5.12 Modélisation de I'effet du fiItrage sur le bruit du VCO

F(p) Sen Spcvo

1+1,0p
K —_z =
d _>1+rpEp_> Ko1 —H%)—» Koo P 1p

— SpPLL

Dans le modéle de la figure 5.12, on ne peut obtenir que la densité spectrale de puissance en sortie.
doit ajouter la densité spectrale diea , a saSgjr(bloc convertisseuvcocony a celle due a, , a
savoirSyc,o (capacite variable).

La densité spectrale du bruit obtenue en sortie de la PLL est donc :

SppLL = \Hz(p)\z Bent \Hl(p)\z Socvo

Avec les filtrages suivants :

H.(p) = > et d'autre part :

P2+ 2 [T [, [P + w2

02
b o
p?+ 2 [ [, [p + w?

Les termesw,, £ €K correspondent a la fréquence naturelle, au coefficient d’amortissement et au
gain de boucle statique de la PLL. lls ont déja été introduits dans le chapitre 2.
On rappelle gu’ils sont définis par :
K 1+K O,
K= KyKy Ky, 02 = = et2[@ [y, = ——.
Tp Tp
Ayant déterminé les densités spectrégset Spcvo - il est alors possible de simuler la densité spec-

trale S¢PLL de I'ensemble de la PLL.

H,(p) =
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Chapitre 5 - Bruit de phase dans le VCO-LC

Il est possible de faire des mesures du bruit de phase pour pouvoir les confronter avec les résultats
la simulation (figures 5.14 et 5.15). Pour cela, on utilise le circuit de démodulation total réalisé
(démodulateur et PLL).

Figure 5.13 Schéma du circuit utilisé pour effectuer les mesures du bruit de phase

circuit intégré sy
\

“““"""“““""‘“‘\““““““““““

-~

Démodulateur
Pm(t) O cos(w, [T) Filtre
passe-bds

o 5(1) 0 §py CBIN(AD)

Signal provenant
des amplificateurs

p, (1) 0 cos(w, [+ A0 +dp )

VCO
l Ko -
Comparateul lext :|:
1 de phase
Kg

T T T T T T T T INT T T T T T T T T TSIy

P T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T S T ST Sy

A A OV A AN S SO A LA O O O A O A A A O L O LA O L L OO L.\ \ N\

bpLL: bruit de phase de la PLL
AY . déphasage entre la porteuse générée par la PLL et
le signal d’entrée d notamment au coulggt

Comme dans le paragraphe 2.B.b (EQ 2.3), le bruit en sortie démodulée est proportionnel au bruit d
phase. Le bruit est maximum lorsque le signal incident et la porteuse régénérée sont en quadratur
Cependant, le circuit réalisé est tel que les deux signaux sont en phase. Néanmoins, il est possible de p
voquer un déphasaded) 6@ degrépermettant ainsi d’amplifier le bruit de phase en sortie démodulée,
le rendant supérieur au bruit des autres éléments (amplificateurs du signal a I'entrée notamment). C
déphasagé&¢ est provoqué par une source de courant extérjeappliquée sur la broche ou se situe
le filtre de la PLL.

Dans ces conditions, la porteuse d’entrée est non-modulée (on mesure uniqguement les variations

page 135



Chapitre 5 - Bruit de phase dans le VCO-LC

phase de la PLL) et d’'amplitude élevée (pour minimiser le bruit des amplificateurs). Les densités spect

(figures 5.14 et 5.15) correspondent respectivement aux deu

%

cas du blowcoconvvcoconv2etvcoconvd avec la capacité variable nulle pour le blaopifa Dans les

courbes des figures 5.14 et 5.15, les mesures correspondent aux traits verticaux.

rales de bruit de pha

8fpL14

PLL2

Figure 5.14 Bruit de phase dans la PLL version 2
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7

équences supérieu

s

On constate une différence notable entre les mesures et la simulation pour des fr
a 1MHz ou inférieures dKHz Pour les fréquences élevées, le bruit propre de I'analyseur de spectre

devient non négligeable. Pour les fréquences basses, il existe un bruit en basses fréquences en sortie

démodulateur présent également quand les signaux sont en phase. Comme ce bruit est présent méme |

Figure 5.15 Bruit de phase de la PLL version 4

X S¢PLL4— mesure

o’ SppLL4

1 - - L - L Jd_-

- =

A C T CTA-CTI—CTOI—CTI"C T I—CTTI-CTI-CT I CI—C1-C 71" C 371" C 1" C 1" F3"1" T 371" T 31”77 "I T

EERE]

Entre2KHz et 1MHz, les mesures sont corrélées a 2dB prés avec la simulation.

dB racf/Hz
=S

o
o
7

k=
-
¥

o k=
0 M
i T

=140

k=
7]
¥

gue le déphasage est nul, cela implique qu'il ne s’agit pas d’un bruit de phase. |l s'agit certainement d’ul

bruit dG aux amplificateurs d’entrées.
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On peut faire les mémes remarques sur le bruit de phase de la PLL version 4 que celle de la version
Cependant, on constate que la différence entre les mesures et la simulation apparait a des fréquences |
élevées pour les basses fréequent&&Kzcontre2KHz dans la version 2). Le fait que le bruit de phase
de la version 4 est plus faible que dans la version 2 explique cette différence.

Le bruit de phase obtenu dans la bandBMeElz est alors de (version optimiséedmcony capacité
variable nulle, figure 5.15) :

5MHz

OppLL = f SppLia( ) [Of = 1.7mradysicace
10

5.C Simulation en mode transitoire du bruit de phase de la capacité variable et de 'oscilla-
teur (vcopifo)

On utilise la technigque exposée dans le chapitre 3 (3.E.c), utilisant la simulation du bruit en transitoire
dans ELDO, pour évaluer le bruit de phase de la capacité variable, de I'oscillateur et du circuit résonnar
L, C, (blocvcopifg, en se situant &50KHzde la porteuse (8 5.B.a.1). On compare ces résultats a ceux
de la figure 5.8, a la fréquence4i80KHz Sur la figure 5.8 se trouvent les résultats mesurés et les simu-
lations petits signaux basées sur les résultats de W.A. Edson.

La gigue de la période est évaluée dans une bande de fréequa@Kékz La fréquence de l'oscilla-
teur étant d&8,9MHz on choisit une bande de bruit er3&3MHzet39,4MHz

On obtient alors une valeur pour I'écart type de la période. On suppose que la densité spectrale c
bruit de fréquence est constante eB88MHzet39,4MHz En effet, on a vu que la densité spectrale de
puissance du bruit de phase est de la forme :

Spevo( ) =f52 d'aprés 'équation 5.7.

Or, la relation entre la densité spectrale de puissance du bruit de phase et la densité spectrale du br
de la fluctuation en fréquence est donnée par (équation 3.6) :

Stcvo(f) = Spevo(f) Of 2= K
Connaissant la gigue de la périade  , on peut en déduire la gigue de la fr&fuence . On a en effe!
OF = dT Of2

f, estlafréquence centrale de I'oscillateur, c’est a3B8MHz
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Or, I'expression de I'écart type de la fréquence est donnée par :

f2
(5F)2 = ISvaO(f) [f = (f,—1f1) BBrevo
f

Connaissant la densité spectrale du bruit en fréquence, on peut en déduire la densité spectrale de ph
a450KHz c’est a dire en tenant compte uniquement de la bande supérieure en simulation :

Sicvo (6T)2Df§
Sy eun(f) = =
¢CVO( m f2 (f,—fy) Of 2

Dans ce cas,on a:

(3T)2 ({38, IMH2)*

Sycvol(fr) = [P = 2, 260L0M4(3T)?
pcvol Tm) (500K Hz — 400K Hz) [{450K Hz)>2 (°T)

Deux séries de simulation ont été effectuées, d’une part afin d’évaluer le mof8liEd.2) de simula-
tions de bruit en transitoire nécessaire afin d’obtenir une précision correcte sur le résultat obtenu, d’autr
part afin de déterminer I'effet d’amplification des sources de bruit.

Dans cette premiere série, on a choisi les parameétres suivants :
* Bande de bruit choisie39,3MHz-39,4MHz
* Nombre de sinusoides dans la baB88MHz-39,4MHz : 100
* pas de calcul maximurhOOps(pour des raisons des temps de simulation), ceci conduit a un facteur
d’amplification du bruit de 2000 de facon a ce que les variations de période dues au bruit soient compar:
bles au pas de calcul minimum).
* Temps de simulation : le temps doit étre grand devant le nombre de période soit 3us.

Tableau 5.1: Bruit de phase obtenu en fonction du nombre de simulations de bruit

siml;\lla(l)trir(])arseddeebruit 6T enfs e BEEE Sggg‘g’t;ipog 20
dBrad?/Hz en heures
> 30 -127 6
10 32 -126,3 12
20 33 -126,1 24

Le résultat évalué par le calcul et la mesure esil@é dBrad/Hz. On voit que I'on obtient de trés
bons résultats (inférieur au dB). Il semble que ce type de VCO (forme du spectre) est bien adapté a «
type de simulation.

On obtient une bonne précision sur le bruit obtenu a parti0 demulations. Néanmoins, avBsimu-
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lations, la valeur du bruit simulée est déja assez précise.

La seconde série d’évaluation du bruit de phase est effectuée avec les mémes paramétres que pré
demment mais en prenant toujolissimulations de bruit et en faisant varier 'amplification du bruit et le
pas de calcul maximum.

Tableau 5.2: Bruit de phase en fonction du facteur d’amplification du bruit

amplification / Spcwo @ 450KHz en temps CPU
pas de calcul 0T enfs Sparc Station 20
maximum (en ps) dB Orad?/Hz en heures
4000/ 200 37 -125,1 6
2000/ 100 32 -126,3 12
500/ 20 32 -126,3 58

Le meilleur compromis, dans ce cas (temps de simulation / précision), correspond a un facteu
d’amplification de 2000 et a 10 simulations de bruit.

5.0 Résumé

Des résultats d’articles concernant le bruit de phase dans les oscillateurs ont été présentés. L'article
W. A. Edson est utilisé par la suite pour déterminer le bruit de phase dans l'oscillateur LC réalisé.

Une comparaison entre les bruits de phase simulés et mesurés a I'analyseur de spectre a partir du c
cuit intégré a été effectuée. Une bonne corrélation a été établie a la fois pour le bruit de phase du VC
seul (coeur de l'oscillateur LC), et pour le bruit de phase du VCO dans la PLL.

Les résultats ainsi établis permettent de déterminer les caractéristiques du nouvel oscillateur qui do
étre totalement intégré sur la puce, c’est a dire sans le circuit résonnant LC externe aujourd’hui utilisé.

Des simulations en transitoire du bruit de phase ont permi de montrer la validité de la méthode déve
loppée dans le chapitre 3. C’est cette méthode qui sera utilisée pour mettre au point un VCO a relaxatic
afin d’optimiser son comportement vis a vis du bruit. Le bruit de phase dans les VCO a relaxation est dif
ficile a évaluer. L'étude du bruit du VCO dans le mode de simulation transitoire devrait étre la méthode le
plus fiable.
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Intégration d’'un VCO a relaxation pour la PIF
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Ayant caractérisé I'oscillateurC réalisé, notamment en bruit de phase, on utilise ces résultats pour
concevoir un VCO a relaxation. L'avantage essentiel d’'utiliser ce dernier type d’oscillateur est qu'’il ne
nécessite pas de circuit résonnant externe qui est colteux, et qui est nécessaire pour le VCO a struct
LC développé précédemment.

On commence donc par présenter I'oscillateur a relaxation ainsi que ses principales sources de bruit.
L'objectif est d'utiliser les résultats théoriques ainsi que des moyens de simulation du bruit en transitoire
afin de concevoir un VCO compatible avec son utilisation dans une PLL pour la partie PIF d’un circuit &
fréquence intermédiaire pour la télévision.

6.A Présentation

L'oscillateur multivibrateur est constitué de trois éléments essentiels : une ou plusieurs capacités, u
ou plusieurs comparateurs avec un systeme a hystérésis (déclencheur de Schmitt), des courants de chz
et de décharge. L'idée est donc de charger et de décharger des capacités dans une gamme de tension
nie par les seuils de tension du comparateur a hystérésis.

Le fonctionnement de base de ce type d'oscillateur est abordé abondamment dans la littérature [1].

L'oscillateur a relaxation avec la charge et la décharge de la capacité par courant constant est ur
structure de base des oscillateurs a relaxation. On rencontre, également, des oscillateurs dans lesquels
sources de courants sont remplacées par des résistances. Dans ces conditions, la période est définie p
temps que met la tension de la capacité pour se rendre de la tension de seuil minimum a la tension ma
mum et inversement du comparateur a hystérésis, a savoir :

C
T= T (2 H(Upmax— Ymin) (EQ6.1)

Figure 6.1 Oscillateur a déclenchement de Schmitt

@A/\ Tt

Umin  Umax

2.1 __C

L'une des limitations majeures de ce type d’oscillateur est son bruit de phase qui est en général nett:
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ment plus important que celui des oscillateutCacomme celui réalisé auparavant (F.M. Gardner [2]).

Le coefficient en température, la réjection des parasites de l'alimentation sont également, en génére
moins bons. Néanmoins, il présente I'avantage d’'étre facilement intégrable, d’avoir une large gamme d
frégquence de fonctionnement.

6.B Choix de la structure du VCO a relaxation faible bruit

L'oscillateur multivibrateur a émetteurs-couplés est un schéma souvent utilisé. Il peut fonctionner a
des fréguences généralement trés élevées, a savoir plusieurs centaines de mégahertzs dans les techr
gies actuelles. Néanmoins, il présente le défaut de faire varier la tension de mode commun sur la capac
C (tensionv,, dans la figure 6.2). Or, il y a des capacités parasites par rapport a la masse (au substra
(Cp1 €tCyp) de part et d’autre de cette capacité lorsqu’elle est intégrée. Ceci affecte le fonctionnement de
I'oscillateur en hautes fréquences [9].

Un autre inconvénient, souligné par A. A. Abidi [3], est la combinaison dans le méme montage de la
détection du seuil et du phénoméne de régénération. Il est, de ce fait, tres difficile a optimiser en bruit. |
est alors plus intéressant de se tourner vers des structures constituées par des éléments détectant le se
provocant le phénomene de régénération séparément, afin de les optimiser.

Figure 6.2 Oscillateur multivibrateur a émetteurs-couplés

T Ve
Dléz §R1 R2§ QZD2 —
out; -e » OUb
Q Q2
Q3 Q4
Ve T | 4N N
L e [
RESS @ @ @ @ SNEE
| T |

On détermine, dans un premier temps, le type de structure permettant de commuter le courant, puis
type de déclencheur de Schmitt.
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6.B.a Choix de la structure commutant le courant dans les capacités

Il apparait intéressant d’utiliser une structure completement différentielle basée sur deux capacité
pour obtenir une bonne réjection de la tension de mode commun comme I'ont montré J.G. Sneep et C.J.
Verhoeven [4] et, avoir de bons résultats de bruit de phase a une fréquence de fonctionnement élevé
Ainsi, dans la figure 6.3, si le courdrdst perturbé, la réjection d’alimentation sera meilleure que dans la
figure 6.1 car il s’agit d’'un mode différentiel.

6.B.a.1 Structure a déclenchement de Schmitt différentielle faible bruit a
100MHzde J.G. Sneep et C.J.M. Verhoeven

L'architecture de l'oscillateur de J.G. Sneep et C.J.M. Verhoeven (figure 6.3) est constituée de deu:
capacités, permettant ainsi d’obtenir un fonctionnement en mode différentiel, et, d’'une régulation de
mode commun.

Dans ce cas, il n’est plus nécessaire de commuter les tensions de la capacité mais uniguement le cour
21.

Figure 6.3 Architecture d'oscillateur a déclenchement de Schmitt de Sneep et Verhoeven

VCC
* | | * comparateur
(V+vyp)/2 Cv
172 s bascule
" +<>+ V2 mparateur
] 1 /R comparateur —
Cl p CZ _/
. - Vs
-
J}» 2y

Ce VCO permet d’obtenir de tres bonnes performances en terme de bruit de phase, si on est capal
d’avoir des sources de courant et des comparateurs provocant un bruit faible avec I'architecture de |
figure 6.3 ([4]).

Toutefois, cet oscillateur a été concu avec une tension d’alimentation minimum de 6V. Si on diminue
I'alimentation de 6V a 4,5V, cela signifie que I'on doit avoir des sources de courant fonctionnant sous une
dynamique plus petite. Or, une source de courant faible bruit est généralement constituée par un transisi
et une résistance de dégénérescence dans I'émetteur. Plus cette résistance est petite (condition néces:
pour satisfaire la dynamique), plus le bruit de la source de courant augmente.

De ce fait, la dimimution de la dynamique a pour conséquence d’augmenter le bruit en courant et don
le bruit de phase de I'oscillateur.
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D’autre part, ce type d'oscillateur nécessite des transistors bipolaires PNP reliés a la tension d’alimer
tation (les deux sources de courfntAinsi, du fait des capacités parasites des transistors PNP, le mon-
tage est sensible aux perturbations sur I'alimentation.

La régulation du mode commun agit directement sur le courant définissant la fréquence de l'oscilla:

tion (21). Sa mise au point peut s’avérer délicate.
De ce fait, une nouvelle architecture a été élaborée afin de minimiser les défauts précédents.

6.B.a.2 Structure a déclenchement de Schmitt différentielle a réseau R,C

La nouvelle architecture proposée consiste a remplacer les sources de courant PNP (les deux sourt
de courant) par des résistances. Ainsi, on minimise les sources de bruit dues au courant (figure 6.4).

Figure 6.4 Architecture a déclenchement de Schmitt difféerentielle a R,C

Vee

B

R R

-V, V.
vy v, S S
[ 1
C ) ; C

-

21 *

D’apres la figure 6.4, il est alors possible d’exprimer la tension sur les bornes de chacune des capacit
lorsque la source de cour&itest connectée sur la borne de la capacité correspondant a la vempsion

—t
vy = Vg + %ﬂ R - X2t R 2 etv, = vcc—gzis+ R A e
La tension différentielle obtenue est :
v, -V, = —R[RI + (v;+ R[2I) e t/t (EQ 6.2)

en prenant = ROC . On pose/:= Vv, —V,
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On détermine le temps pour que la tension en différentielle évolug dev, a

To . (R2I+vg
2 - UHNREmr o

On obtient alors la valeur de la période suivante (en supposant que le temps de commutation est insta
tané) :

~ d?DZI +vSD
T,=20 ElnERDZI —VSD (EQ 6.3)

6.B.b Choix de la structure du déclencheur de Schmitt

On compare deux types de déclencheur de Schmitt. On détermine par des simulations de bruit la stru
ture de comparateur la plus intéressante. La premiére structure est un déclencheur utilisant comme set
des chutes de tension a travers des résistances. La deuxiéme structure est constituée par deux comp
teurs et une bascule de mémorisation. Les comparateurs fonctionnent en mode différentiel.

La figure 6.5 représente le premier comparateur fonctionnant en mode différentiel. Les tensions d
seuil sont fixées par les résistanBgsR; et le courant provenant du transistor Q22. En faisant varier le
courant, par l'intermédiaire des transistors Q2 et Q3, dans les résiRgnRgson provoque l'effet
d’hystérésis. Le déclencheur est commandé en différentiel par les tensions digret&es
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Figure 6.5 Déclencheur de Schmitt utilisant des résistances pour les tensions de seuil
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La figure 6.6 représente le deuxieme déclencheur a hystérésis comportant deux comparateurs dont
tension de seuil est fixée par les tensions des jonctions base émetteur du transistor Qcl et du transis
Qc4. Leffet de mémorisation est effectué par une bascule qui est faite a partir des transistors Q1 et QO
des résistancd’, etR;. Le déclencheur est commandé en différentiel a partir des tengienhs,. Les

sources de courant des deux déclencheurs sont faites de la méme facon de maniére a pouvoir comparer
réponses.
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Figure 6.6 Déclencheur de Schmitt comportant deux comparateurs et une bascule
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En effectuant des simulations de bruit, on constate que la gigue du deuxieme comparateur est nett
ment moins importante que celle du premier. Pour faire ces comparaisons (figure 6.7), on a simulé |
variation du moment de commutatidg) (de chacun des deux déclencheurs avec du bruit. Les temps de
commutation ;) des deux déclencheurs est comparable, c’est a dire e®daps En prenant une
bande de bruit importanté QOKHza 1GH2, des temps de montée des signaux d’entreg) de I'ordre
de6ns on a obtenu une gigue du moment de commutatdp () respectivenierpsefficace pour le
premier déclencheur et d&0fspour le second.

Ce simulations ont été obtenues par le simulateur de bruit en transitoire du logiciel ELDO.
Le deuxieme déclencheur est constitué de deux comparateurs dont les tensions de seuils sont fixé
par des jonctions base émetteur, qui sont moins bruyantes que les tensions de seuil des comparateurs
premier déclencheur. En effet dans ce dernier, les tensions de seuil sont fixées par des résistances et
courants nettement plus bruyants que des jonctions base émetteur, en général.
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Figure 6.7 Réponse dans le temps des déclencheurs de Schmitt
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La structure finalement retenue est celle de la figure 6.8. Elle comprend la structure différentielle aves
un courant2l qui est commuté, les résistanéepour décharger les capacit€set un déclencheur de
Schmitt comportant deux comparateurs et une bascule.

Figure 6.8 Structure finale retenue pour le VCO
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6.C Etude du bruit de phase engendré par les VCO a relaxation

On étudie, dans un premier temps, le bruit de phase du VCO constitué par une structure a deux capa
tés et deux comparateurs suivis d’un systeme de régénération, c’est a dire une structure équivalente
celle de J.G. Sneep et C.J.M. Verhoeven (figure 6.3). On utilise alors ces résultats pour évaluer le bruit c
phase dans la structure a déclenchement de Schmitt différentielle aR€seau

6.C.a Bruit de phase dans la structure de J.G. Sneep - C.J.M. Verhoeven

On s’intéresse, dans un premier temps, a la tension de bruit due aux comparateurs et qui provoque u
variation de la période et donc du bruit de phase. Le fait que le bruit n’influence pas la caractéristique d
transfert petits signaux implique que le transfert du bruit en bande de modulation est linéaire. Ainsi,
I'amplitude du bruit de phase peut étre obtenue en utilisant le principe de superposition. C’est le type d
formulation qui a été utilisé par C.A. Boon, |.W.J. Rutten et E.H. Nordholt [5].

On évalue ensuite la variation de période engendrée par les sources de courant de la figure 6.3.
Toute source de bruit peut étre modélisée par des tensions sinusoidales avec des phases aléatoi
C’est le type de modélisation qui est utilisé pour simuler le bruit en transitoire dans le logiciel ELDO qui

reprend les résultats de P. Bolcato (chapitre 3 [1]). L'effet de chaque composante peut étre évalué sépal
ment et, le spectre du bruit de phase peut étre déterminé en sommant toutes les contributions.

6.C.a.1 Bruit de phase di aux comparateurs
On s’intéresse, premiérement, a une source de bruit en tension, présente lors des deux commutatio

et qui est intercalée entre la tension de la capacité et le(s) comparateur(s). Orudppehsion sur la
capacité, eti, le bruit en tension présent a I'entrée des comparateurs.

Figure 6.9 Bruit présent lors des deux commutations

u
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/

\/\/ u T comparateur
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Le bruit peut étre mis sous la forme :
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up(t) = albin(w, [t +¢)

¢ estun déphasage aleatoire lié au bruit (distribution uniforme-entrent  &f, ). est la fréquence du
bruit.

On choisit la phase de la perturbation de fagon a obtenir la perturbation maximale. En effet, si pal
exemple, une perturbation provoque une modification constante de la période au cours du temps, alors
valeur de la période en fonction de la phase aléatoire du bruit peut étre mise sous la forme :

OT = OT . os(d)

oT .., étant la variation maximale de la période.

max

On obtient alors la variance de la période par :

21
0% = [8T3axT0Z () CP($) [T
0

p(¢p) = ﬁ est la densité de probabilité associée a la phase aléatoire.

On obtient alors I'écart type de la période par :

oT
= T = 6Teﬁ‘icace
J2

Il suffit donc de déterminer la variation créte de la période pour en déduire I'écart type qui corresponc
a la valeur efficace.

Ot

On suppose que les perturbations sont dues a un bruit blanc gaussien, c’est a dire le bruit d’'une rés
tance par exemple. D’autre part, dans ce cas, la valeur de la période est proportionnelle a la tension ma
mum de la capacité. Il suffit donc de déterminer les variations de tension pour en déduire les variations c
période.

Dans la figure 6.10 est représenté le signal issu des capadeesensions de seuil haut ) et bas
(Umin) des comparateurs. A ces seuils est superposeé le bruit des comparaigurs. est la fréquen
d’oscillation du systemel; est la période d’oscillation du systeme.
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Figure 6.10 Perturbation du signal de la capacité par une tension avant le comparateur
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On obtient la densité spectrale de phase, pour des perturbations situées autour des fréquences mu
ples impaires de la fréquence de fonctionnement (annexe A.5a)):

T 4
16[soi[cos§mmz°% of ¢ 2
D 0

(EQ 6.4)
(umax_ umin)2 A(;.)2

S¢(Aco) =

Aw est la variation de fréquence autour des fréquences multiples impaires de la fréquence de fonctionn
ment. Elle est comprise entreo, @} S, est la densité spectrale du bruit F, est la fréquence
d’oscillation.

On observe donc un repliement du spectre de bruit situé de part et d’autre des fréquences multiples
la fréquence centrale de l'oscillateur vers les basses fréquences. Ceci a pour conséquence de limiter
fréquence du bruit de phase a des fréquences inférieures a la fréquence de fonctionnement de I'oscill
teur.
D’autre part, le bruit en fréequence s’obtient en multipliant I'équation 6.£Ap1§r . La densité spec-
trale de fréquence n’est donc pas constante, elle dépend de la fréquence du bruit.
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Dans le cas ou le bruit n’est présent que pendant 'une des demi-périodes (figure 6.11), on peut repr
senter le phénomeéne par le graphique de la figure 6.12.

Figure 6.11 Perturbation du seuil d'un seul comparateur

Umax comparateur
Up
N
u \_/ | comparateur
Umin —
Figure 6.12 Perturbation de la tension de la capacité pendant un seuil uniquement
umax
""""""""""" }""" N~~~ """ Unmin
Up
On obtient la densité spectrale de bruit de phase (annexe A.5 b)) :
S Fé
S, (Aw) = R (EQ 6.5)
¢ (umax_ umin)2 Dﬂﬁ
(D Gl

Aw est la variation de fréquence autour des fréquences multiples de la fréquence de fonctionnement.

T
On suppose, de plus, qied D?O <0, Iradian
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6.C.a.2 Variation de période engendrée par les sources de courant

On considere le bruit en courant dans un systéeme constitué par deux capacités (figure 6.13). On a fo
damentalement deux sources de bruit de type différent. On détermine la variation de période provoqué
par le courant commuigz, puis par le courant constamment présent sur une caqﬁcité

On pourrait déterminer le bruit de phase a partir de la variation de période. Néanmoins, comme on uti
lise surtout les résultats qualitatifs de cette analyse, on calcule uniguement les variations de période.

Pour évaluer la gigue de la période, on détermine la variation des temps, due aux perturbations du co
rant, que met la capacité pour parcourir la gamme de tension définie par les comparateurs ( ).

Dans ce paragraphe, I'aspect le plus important est relatif au mode de transposition du bruit situé e
hautes fréquences vers les basses fréequences. On retiendra essentiellement I'aspect qualitatif pour le pe
graphe suivant (6.C.b).

6.C.a.2.1 Perturbation engendrée par le courant commuté,,

On a la relation suivante déterminant le temps mis par la capacité pour passer d’un niveau de tension
un autre (figure 6.3 et figure 6.13) :

Ts
t, + pO=— 2| +]|
ory = (b 2 P2y,
S I T0 O ¢ 0O

(—
P2
t, est le temps pour parcourir la premiére demi-périagest la tension de seuil des comparateurs.

Figure 6.13 Perturbations en courant présentes sur les capacités

02 2l

pl pl

On exprime alors la perturbation du courant par :
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lo2 = ipEbos((ob[HcI))

ip est lamplitude créte de la perturbatian, est la pulsation de la perturbfation.  est la phase alé
toire.

On se place, dans un premier temps, dans le cas ou on néglige le temps de commutation du courz
devant la variation de la perturbation, puis, on évalue l'influence de ce temps de commutation.

a) temps de commutation négligeable devant la variation de la perturbation

On détermine la variation de période quand owog Lt « 1rad
t. est le temps de commutatian,  est la frequence du bruit.

On obtient la perturbation maximale sur la période (annexe A.6 a)), si on a
Aw T, « 1radian :

|
5T o = 32 D(%; Csin(Aw OT,)

Le termeAw correspond aux faibles variations de fréquence autour des fréquences multiples paires c
,

o -
Dans ce cas, la variation de période doit diminuer rapidement avec la fréquence du bruit.

b) Evaluation de I'effet du temps de commutation

En fait, le temps de commutation n’est pas négligeable lorsque la fréquence du bruit augmente.
Si on pose w, =2 [h[w, , on obtient alors (annexe A.6 b)):

I 1 . 2
=B
6Tmax 2] Dé h l:bk)o [4 [[Sln(n [b-)o Dc)] (EQ 6.6)
Ainsi, si le temps de commutation n’est pas négligeable, c’est a digl$i n'est pas petit devant

radian, le bruit situé dans des bandes autour des fréequences multiples pairs de la fréquence d’oscillatic
produit une gigue de la période en basses fréquences.
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6.C.a.2.2 Perturbation engendrée par le courant permanertf,;

Dans ce cas, on a pour les deux demi-périodes, en supposant uniqguement une des deux perturbati
lp1 (figure 6.3 et 6.13) :

T,

t+ pD—2| +1 1E(—1)p
[t

s=] 1, c

DD—

On suppose que la source de couBhmist commutée vers la source de perturbagplorsque
p est impair.
On néglige, dans un premier temps, le temps de commutation.
a) temps de commutation négligeable devant la variation de la perturbation
Le bruit situé autour des fréquences multiples impaires de la fréquence d’oscillation provoque de:s

fluctuations de période en basses fréquences.

Pour les bandes de bruit situées autour des fréquences multiples impaires de la fréquence de fonctic
nement (@, = (2Ch+1) [, +Aw ), on obtient, en prenaxd [T, « Iradian (annexe A7):

i T
— p ; o
5T = 4Dmtsln[AprD-2—+¢}

b) Evaluation de I'effet du temps de commutation
On se place dans le cas ou owat, n’est plus négligeable devant 1 radian.

Dans ce cas, si on se place dans le campe (2 [h+ 1) Qo, + Aw , alors on obtient I'expression
suivante pour la gigue de la périodefsy [T« 1

oT

max — 21 m
Soit, si¢ = 90 degrés:

oT

I
max 21 [h) c] + ]]

page 159



Chapitre 6 - Intégration d’un VCO a relaxation pour la PIF

6.C.b Etude du bruit de phase dans la structure a déclenchement de Schmitt a réseau
R,C

Pour étudier le bruit, on utilise une structure simplifiée permettant a la fois d’effectuer une analyse e
des simulations des sources de bruit fondamentales.

La structure de l'oscillateur présentée dans la figure 6.14 comprend trois blocs : Les dRr@ents
avec le courant de déchargje les comparateurs et la bascule.

Les élement®, C correspondent B;, C; et aR,, C,. Le courant de déchar@éest assuré par l'inter-
médiaire de la résistan&get de la tension provenant de la bascule. La commutation est faite par les tran-
sistors QO et Q1 qui sont commandés par la bascule.

Les comparateurs sont constitués notamment par les transistors Qcl a Qc6. Les réRjstatiRgs
sont des résistances de bruit équivalentes des transistors du comparateur. Elles sont données ici a t
indicatif pour les calculs.

La bascule comprend les transistors Q2 a Q5, les résisRyeeR,. De la méme fagon, les résistan-
cesRy3 etR,, sont des résistances de bruit équivalentes.

out; etout, sont les sorties du VCO.

La tensionV,es; est une tension constante dans le cas présent. Néanmoins, comme |e2¢aarant
pour faire varier la fréquence, la tension moyenne a travers les résidkqretds, varie. De ce fait, la
tensionV,¢; variera de fagon a réguler les tensions moyewnesv,.

La tensionV,es est une tension constante qui est optimisée en bruit. |l faut tenir compte du bruit de
cette source de tension pour évaluer le bruit du co@tant

En faisant 'analyse du montage et des simulations, on a identifié quatre contributions majeures con
cernant le bruit de phase du VCO. Il s’agit des comparateurs, du courant de d2khdegaésistances
de charge de la capacRg etR,, et de la bascule.

Pour évaluer le bruit de phase, quelques calculs, puis des simulations de bruit en mode transitoire so
effectués. Pour évaluer comment les fréquences élevées du bruit sont transposées vers les basses fréq
ces, on utilise les résultats de I'analyse précédente (6.C.a). On utilise la méthode développée au chapitre
pour effectuer ces simulations.
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Figure 6.14 Schéma simplifié de I'oscillateur a structure R,C pour I'étude du bruit
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ElémentsR,Cavec le courant de décharge comparateurs

Dans la figure 6.15 est représenté la forme des signawux, ainsi que la différence entre les deux
signaux. Il est alors possible de voir que les signaux ne sont pas tout a fait triangulaires.
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6.C.b.1 Evaluation du bruit des comparateurs

On utilise les résultats du paragraphe 6.C.a pour évaluer le comportement du repliement du spectre.
En effet, dans ce cas, le bruit des bandes se situant de part et d’autre des fréquences multiples de la 1
guence de l'oscillateur se retrouvent transposées en basses fréquences.

Néanmoins, pour évaluer la valeur de ce bruit, il faut tenir compte des particularités du montage étu
dié, c’est a dire que les signaux sur les capacités ne sont pas tout a fait triangulaires.

6.C.b.1.1 Calcul du bruit des comparateurs

Suivant la fréquence de la perturbation, on peut aborder le probléme de facon différente. Alors qu
d’'une fagon générale, dans les VCO a relaxation la pente est constante durant toute la phase de commt
tion, ce n'est pas le cas pour ce VCO.

Il est alors plus simple de repartir de I'expression de la période donnée par I'équation EQ 6.3 (hors
temps de commutation).

On a, dans ce cas, I'expression de la période suivante :

ORI +vy R2I+vgp
T =t ot TRy, O

Vg1 etvgo sont les tensions de seuil des comparateurs. Et, on a :
T =ROC

On détermine les variations de la période vis a vis de la tension de seuil de I'un des comparateurs. C
obtient :

T  _ TE[ 1 + 1 }
0Vgy RI2I +vg; RIR2I-vg

Soit :

s = _U2[RCDI

= \Y/ EQ6.7
(RzO)2-vz & (EQ 6D

Le bruit d0 & chacun des comparateurs peut étre modélisé par une résisghtreltagR,; OuR)))
en série avec chacun des comparateurs.

a) Bruit en basses fréquences

Dans ce cas, on a une tension de bruit dans une Uafde due a la résistandg,;. En utilisant
I'équation EQ 6.7, on obtient alors :
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0T = 16fs

On utilise, pour cela, les paramétres suivants :
T = 6,3ns (en tenant compte des capacités parasites des transigbrs),l, 9ImA R = 1KQ ,
vg = 0,8V.

b) Bruit autour de la fréquence de fonctionnement

A cette fréquence, la tension parasite est suffisamment stable pendant le processus de commutati
pour pouvoir utiliser 'équation EQ 6.7.

On obtient alors une gigue de (en prenant une bantileMezpour le bruit) :
0T = 52 4fs

Pour les fréquences plus élevées, le processus et plus complexe. En prenant des transistors idéc
(sans capacités parasites), on constate qu’il n’y a pas de diminution du bruit pour des fréequences corre
pondantes a aux moi2s&f,.

En fait, c’est le filtre de la bascule constitué par les résistaneE¥dehmgR; etR,) et les capacités
parasites, qui constitue un filtre pour les fréquences élevées.

Ainsi, lorsque le transistor Qc2 du comparateur conduit (figure 6.14), il envoie une rampe de couran
dans la résistand®; et la capacité associée a cette résistance. Le bruit de la résigapoavoque une
perturbation qui modifie le temps de commutation. A partir d’'une certaine fréquence (éAGedMH3,
cette perturbation commence a étre filtrée.

6.C.b.1.2 Simulation du bruit des comparateurs

On utilise la méthode développée dans le chapitre 3 (3.E.c) et évaluée dans le chapitre 5 (5.C).

On considére que le bruit situé autour de chacune des harmonidiyesstizansposé en basses fré-
guences car il s'agit d’'un bruit présent a I'entrée d’'un seul comparateur. L'analyse effectuée en 6.C.a.
reste valable dans ce cas.

On utilise alors des simulations de bruit en ne rendant bruyant que les éléments d’un comparateur da
des bandes de frequencesl@®Hzautour des harmoniques fdgenviron80MH2) et également en bas-
ses fréguences dans une banddMélz Les bruits situés autour des fréquences multiple§ dent
transposés dans une bandéNHz en basses - fréquences concernant les variations de la période.

On en déduit la densité spectrale de période transposée en basses fréquences en supposant un sp
blanc :

2
Pour la simulation en basses fréquences, 0Ba = flz/lTl-)u

| _ . _ (3T)?
Pour les simulations en hautes fréquences, dga = 5MHz

On effectue, ensuite, la somme quadratique pour obtenir la densité spectrale due a un comparatel
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Pour obtenir la contribution des deux comparateurs, on multiplie le résultat de la densité spectrale pour u
comparateur par deux.

On obtient alors pour les deux comparateurs (annexe A.8) :

—33 2
Ssteomp = 25 4010 s/ Hz

En basses fréquences (dans une banldz), on obtient, en simulation, une gigue de la période de
19,5fs(16fsestimés par le calcul), et autourfg®4,5fs(52,5fsestimes par le calcul). On note une assez
bonne corrélation entre les calculs et la simulation.

6.C.b.2 Evaluation des bruits en courant intégrés par les capacités

On détermine dans un premier temps le bruit provoqué par la résiBtaf@é® ohmget la référence
de tensiorV,¢¢ (représenté par une résistance de bruit équivaiptede 1400 ohm)s qui est un courant
commuté a chaque demi-période sur I'une des deux cap@gjt€s. On appelle ce type de bruit, le bruit
dd au courant commuté.

On détermine ensuite le bruit provoqué par les deux résistant&<OéR,; etRy).

6.C.b.2.1 Evaluation du bruit d0 au courant commuté

On effectue des calculs sur ce type de bruit afin de comparer les résultats calculés aux résultats simul
(annexe A.9). Il s’agit d'un bruit se situant autour des harmoniques paires de la fréquence d’oscillation.
On obtient finalement la densité spectrale de la gigue de la période concernant le courant commuté.

—33 2
Ssrec = 8 3010 5°/Hz

6.C.b.2.2 Evaluation du bruit en courant di aux résistances permet-
tant de décharger les capacités

Les résistances en paralléle avec les capaciteéd de (6,3pFavec les capacités parasites des transis-
tors), a savoiR, etR,, correspondent a un bruit en courant présent en permanence. Il s’agit du méme
type de bruit que celui traité en 6.C.a.2.2. On s’intéresse donc uniquement aux bandes de bruit présent
autour des harmoniques impaires de la fréquence de la porteuse.

Pour évaluer sa valeur, on pourrait utiliser le méme type d’analyse que celle effectuée en 6.C.b.2.1

Le résultat obtenu par la simulation (annexe A.10) pour les résistaneeR, (figure 6.14) est :

_ 33 2
Ssreg = 1, 9010 [5°/Hz
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6.C.b.3 Evaluation du bruit d0 aux éléments propres de la bascule

Dans ce cas, on évalue le bruit d0 aux résistancd®@ehmsle la basculeR; etR,), et les résis-
tance de bruit equivalenteBg et R,,) dues aux transistors permettant de faire une transposition de
niveau.

On obtient le bruit suivant par la simulation (annexe A.11) :

Ssrp = 11, 45010 >° 5%/ Hz

6.C.b.4 Bruit global provoqué par le VCO

On obtient alors la densité spectrale de la période suivante en sommant la densité spectrale des div
€léments provocant de la gigue :

SE')T = SE)Tcomp+ SESTCC + SESTcd + SESTb

Ssp = 47010332/ Hz

Comme on divise la fréquence [2aa I'aide d’une bascule maitre-esclave (annexe A.12), on multiplie
par 2 la gigue (et donc pat la densité spectrale) du fait que le bruit se situe dans une babdéHte
autour d’une frequence d&,8MHzc’est a dire que la fréequence du bruit est faible devant la fréquence de
I'oscillation.

Ssrs = 4 557

Comme le spectre est blanc, on obtient la densité spectrale de phase (3.D) :
Sp(fm) = ET_%EW_(‘}

A savoir :
S¢(fm) = Of—g]?’ en prenanf ; = 38, 9MHz .

Soit-83,5dB [rad?/Hz a10KHz
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6.D Structure globale du VCO concgu
Le VCO qui doit étre inséré dans la PLL de la PIF est constitué par quatre blocs distincts (figure 6.16)

Le coeur du VCO reprend les éléments de la structure a déclenchement de Schmitt différentielle pré
sentée précédemment. Elle est séparée en deux parties afin de percevoir plus clairement les différents ¢
ments.

Un bloc de contréle permet d’obtenir le gain souhaité dans la PLL PIF. Il permet également de faire
I'interface avec la sortie du comparateur de phase et le filtre de la PLL.

Etant donné la grande dispersion de la fréquence centrale, et la gamme de contrdle limitée de la PLI
un convertisseur numeérique/analogique de 8 bits est prévu. Il permet ainsi de contrdler la fréquence ce
trale du VCO a partir de la boucle de fréquence. Les bits de poids fort contrdlent directement la commu
tation des résistances dans la partie coeur du VCO. Les 4 bits de poids faible contrélent la commutatio
des courants générés par un résealR

Enfin une bascule permet de diviser la frequence par deux. Le fait d’avoir un VCO travaillant a fre-
guence double de celle d’entrée permet notamment de récupérer en sortie de la 3&8dMkg)(un
signal dont le rapport cycligue est 8@%avec une précision meilleure gli.

Fig_]ure 6.16 Structure globale du VCO

convertisseur coeur du VCO diviseur de fréquence .
numérique/analogique charge/décharge capacités bascule
réseau R-2R >
. sortie sortie
lin 77,8MHz 38,9MHz
bits de poids faible bits de poids fort
de contrble de la de controle de la
fréquence centrale fréquence centrale
commande commande en courant
—»{ contrdle du VCO
en courant
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6.D.a Coeur du VCO

Dans le schéma coeur de VCO représenté par la figure 6.17, on reconnait la structure différentiell
avec les capacités, - C, dans lesquelles on applique le coutnt es résistancdg,; etR, sont les résis-
tances de décharge des capacités. Il s'agit du groupe d’éléments appelés RREsmac commutation
du couran®l|”. Le courant2] est déterminé par un réseau de quatre résistances que I'on commute.

Les signaux logiquea,-ag controlent quatre transistors MOS qui commutent des résistances afin de pou-
voir modifier le courant de référence dans les capacités et donc la fréquence centrale du VCO. lls corre
pondent aux bits de poids fort du convertisseur numérigue-analogique ajustant la fréquence du VCC
D’autre par, le courang, provient du bloc “contrle du VCO” et du bloc “convertisseur numérique/
analogique résedr-2R. Ce courant permet de contréler la fréquence du VCO.

L'amplificateur opérationnel représenté dans le montage permet de contréler la valeur moyenne de |
tension de mode commun présente sur les deux cap@gitt<C, c'est a dire les tensiong etv,. En
effet, du fait que I'on fait varier le courant & travers les résistaRcesR, pour ajuster la frequence de
fonctionnement, la tension moyenne varierait en fonction de la fréquence si on ne faisait pas cett
régulation. Cela permet de minimiser la variation de la tension de mode commun et donc de simplifie
globalement les probléemes relatifs a la dynamique.
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Figure 6.17 Schéma du coeur du VCO avec en détails le résda@

. invetr_seutg et bascule

L : ransposition de niveau

Régulation du mode commun de P

Vi etVZ

o Veelh— o

|

|

: Vref3.—k

|

|

|

|

|

|

|

|

comparateurs
iin »
gndp————

ResealR,C
avec commutation du
courant?|

Dans la figure 6.18 est représenté les autres parties du coeur du VCO. On y reconnait les comparatel
constitués par les transistors Qc1-Qc6 et les éléments de la bascule avec les transistors Q2-Q5 et les ré
tancesR;, R4. Un étage inverseur a été rajouté afin de pouvoir minimiser le coefficient en température et
le bruit au niveau des tensiongg etvg, qui s'appliquent sur les bases des transistors QO et Q1, et donc,
qui contribuent au coura@l. L'étage inverseur est constitué par les transistors Q6, Q7 et les résistances
Rs, Rg. Les transistors Q8 a Q11, cablés en diode, permettent d’avoir une tension de référence faiblemel
bruyante. Les sortiesut; etout, sont les sorties du VCO. Elles sont connectées au diviseur de fréquence
qui permet de diviser la fréquence du VCO par 2.
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Figure 6.18 Schéma du coeur du VCO avec en détails les comparateurs, la bascule et I'inverseur

inverseur avec transposition de niveau bascule
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6.D.b Contréle en tension du VCO

L'étage contrdlant le VCO (figure 6.19) doit permettre a la tension issue du filtre de la PLL de com-
mander le VCO. En fait, la sortie du comparateur de phase est un courant qui est ensuite filtré Bn réseat
- C. La résistance du filtre est interne alors que la capacité, trop importante pour pouvoir étre intégrée, s
situe a I'extérieur du circuit intégré.

Le montage convertit alors la tension en courant pour pouvoir fonctionner dans la PLL. Il doit avoir de
bonnes performances en terme de bruit, mais, également, en terme de réjection de la tension d’alimen

tion.

Figure 6.19 Schéma du circuit de contrdle du VCO

Vcc.
Vref
Res
VCOht
= T
Filtre externe
Re1
i I lin
Cext
Rext
gnd
<9 ®
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6.D.c Convertisseur numérique-analogique de commande du VCO

L'objectif du convertisseur (figure 6.20) est de permettre des ajustements fins du courant et donc de |
fréquence centrale du VCO. Il doit, comme le bloc de contrdle, avoir de bonnes performances en bruit €
en réjection de I'alimentation. Il basé sur un réedeéRde transistors connectés sur une tension de réfée-
rence.

Figure 6.20 Schéma du convertisseur numérique-analogique R-2R
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¢
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Chapitre 6 - Intégration d'un VCO a relaxation pour la PIF

6.D.d Diviseur de la fréquence du coeur du VCO

La division en fréquence du VCO est assurée par une bascule maitre-esclave dont le schéma est dor
par la figure 6.21.

Figure 6.21 Schéma de la bascule divisant la fréquence du VCO par deux

"\

SR A

0 u tl n n n n 0 u tb 1

Butbz

»
OUtz

SN S & B SR

6.D.e Caractéristigues du VCO a relaxation intégré
a) Fréquence de fonctionnement

Au niveau coeur du VCO77,8MHz
En sortie de la bascule maitre-escla88,9MHz

b) Bruit de phase estimé a0KHz
-83,5dB rad?/Hz (6.C)

c) Gamme de la tension de fonctionnement
Entre4,5Vet5,5V

d) Coefficient en température (coeur du VCO)
Environ600 ppm/°Cde la fréquence centrale
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6.E Résumé

Une structure d’oscillateur a relaxation a été fixée, en comparant deux types de déclencheur de Sc
mitt et, en utilisant les résultats d’articles. Celle-ci fonctionne en mode différentiel et elle est constituée
de deux capacités, de deux résistances de décharge des capacités, d'un déclencheur de Schmitt basé
deux comparateurs et une bascule.

Une étude du bruit de phase du VCO a relaxation a été effectuée, avec I'aide d’'une méthode pot
simuler la gigue de la période. Celui-ci se rapproche du VCO a stru@uémlisé précédemment.

Enfin des schémas électriques, concernant la conception globale du VCO ont été présentés.
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Conclusion

Cette étude a porté essentiellement sur I'analyse et la simulation du bruit des oscillateurs en vue c
I'appliquer a des VCO destinés a la Fréquence Intermédiaire. Aprés avoir présenté le bruit de phase, et
avoir analysé ses propriétés générales, le bruit d'un VCO a structure LC, puis d’un VCO a relaxation on
été étudiés.

Une méthode de simulation originale du bruit de la fluctuation de période, permettant d’en déduire le
bruit de phase, a été conduite, afin de pouvoir prévoir et optimiser le bruit de phase d’'un VCO avant d
I'intégrer.

Ce type de simulation s’inscrit dans la continuité du travail effectué par Pascal Bolcato (thése INPG dé
1993), qui concernait la simulation du bruit en régime transitoire (utilisable dans le simulateur électrique
ELDO) et donne les moyens d’évaluer, de facon plus précise, I'effet des différentes sources de bruit sur |
fluctuation de la période du VCO.

Ainsi, en utilisant a la fois la simulation en transitoire du bruit et un fichier en langage ELDO-FAS,
évaluant la période du signal sous la forme d’une tension, il a été possible d’obtenir la gigue de |z
période.

D’autre part, deux oscillateurs ont été congus pour les circuits a Fréquence Intermédiaire en optimisatr
leur bruit.

Un premier VCO a structure LC a été concu et réalisé (I'inductance étant située a I'extérieur du circuit
intégré). Son bruit de phase a été calculé, simulé et mesuré. Une bonne corrélation a été établie entre
différentes approches. En outre, la structure de l'oscillateur utilise une capacité variable, utilisant des
transistors bipolaires, dont I'un des défauts majeures est le déphasage provoqué sur les courants a la f
guence de fonctionnement. Une méthode originale pour compenser ces déphasages, a été utilisée. Ce
cuit est actuellement utilisé dans les circuits intégrés a Fréquence Intermédiaire pour la télévision chez |
société SGS-THOMSON.

Un deuxieme VCO, a relaxation, destiné a remplacer le premier, a été congu. Sa structure repose s
des éléments RC utilisés en mode différentiel. Il est destiné a é&tre utilisé sous une faible tension d’alimer
tation. Il a été optimisé en bruit de phase afin d’utiliser le travail antécédent. Il ne nécessite pas de circu
résonnant, et, par conséquent, il ne nécessite pas d’élément externe. Ceci constitue un avantage éconc
gue important.

Ainsi, une référence concernant des oscillateurs a faible bruit a été établie. Ceci devrait faciliter, &
I'avenir, la compréhension, I'évaluation du bruit des VCO a réaliser.

De plus, les structures de VCO congues peuvent avoir d’autres applications que la Fréquence Interm
diaire, notamment pour des applications fonctionnant a des fréquences a&@@MtHiEet nécessitant un
bruit faible.
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Glossaire

BLD :
BLR:
BLU :
CCIR:
DSP :
E[X] :
h:

Fl .
JFET :
K:
L(f,) :
MA :
MF :
MOS ou

MOSFET :

MP :
NTSC :
PAL :
PIF :
PLL :
q:

RF:
Redt) :
o

S:
S{UWE
Sp(frm)
Sq)p(fm) :

SECAM :
SIF:

T:

0, :
UHF :
VCO:
VHF :

Bande Latérale Double (modulation)

Bande Latérale Résiduelle (modulation)

Bande Latérale Unique (modulation)

Comité Consultatif International des Radiocommunications

Densité Spectrale de Puissance

Espérance mathématique de la variable

Constante de Planck (1.05458d-s)

Fréquence Intermédiaire (Gamme de fréquence ou circuit effectuant la démodulation)
Junction Field Effect Transistor

Constante de Boltzmann (1.380686/K)

Densité spectrale de phase dans une bande latérale unique a la frégquence
Modulation d’amplitude

Modulation de Fréquence

“Metal-Oxide-Semiconductor Field Effect Transistor”

Modulation de Phase

“National Television System Committee” (modulation de la couleur)
“Phase Alternated Line” (modulation de la couleur)

Picture Intermediate Frequency

“Phase Locked Loop”

Charge d'un électron (1.68C)

Radio-Fréquences

Fonction d’autocorrélation d’un signal

Ecart type d’une variable aléatoire

Notation utilisée pour la densité spectrale de puissance d’un spectre
Densité spectrale de la fluctuation de fréquence a la fréqfignce

Densité spectrale de phase unilatérale a la fréqugnce
Densité spectrale du signal modulé par un bruit de phase a la fréyence

“SEquentiel Couleur A Mémoire”(modulation de la couleur).
Sound Intermediate Frequency

Température absolue en kelvins.

Excursion de phase créte

“Ultra High Frequency” (Gamme de fréquence de télécommunication)
“Voltage Controlled Oscillator”.
“Very High Frequency” (Gamme de fréquence de télécommunication)
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A.1 Chapitre 3 - Densité spectrale d’'une porteuse affectée par du bruit de phase -

(3.A.0)
On utilise I'expression du signal affecté par du bruit de phase :

Svcolt) = 8, [Los(w, [T + ¢ (1))
) car, en utilisant le théoréme de Wie-

On s’intéresse a la fonction d’autocorrélationsgig(t) R.((T)
du signal est :

ner-Khintchine [11], on peut montrer que la densité spectrale de pui%nce

[ee]

S¢p(w) =4 DIRSS(T) [cos(w [T) [t
0

On évalue alors la fonction d’autocorrélation du signal bruité :
RodT) = E[5,c0(t1) Byco(ty + T)]. On obtient :
R(T) = a§ CE[cos{ w, 11 + ¢ (t;)} Coos{w, [ty + 1) + ¢ (t,; + 1)} ]

En développant le produit d’autocorrélation et en ayant :
E[cos(2 [y, [t + w, X + ¢ (ty) +P(t; +1))] = 0
ELsin(¢(ty + 1)~ ¢(t;))] = 0

La fonction d’autocorrélation devient alors :

R.(T) = % 82 CE[ cos(d(t, + 1) — b (t,))] Coos(w, )

On obtient alors I'expression suivante :

2

R,(T) = = CE[cos((t; + 1) ~(ty))] Cos(, 1) (EQAL)

Ainsi, ayant du bruit de phase vérifiant la relatfoft, + t) — ¢ (t;) « 1rad , On peut faire le dévelop-

pement limité suivant :
E[d(t)?] E[d(t 2
E[cos(¢(ty +T) —0(t;))] = 1- W;” [¢(12+T) ]+R¢¢(T)

La fonction ¢ (t) étant stationnaire, ses propriétés ne dépendent pas du temps, on obtient alors :

E[0(t)2 _ E[9(t,+1)Y] _ oF
2 2 2

Soit :
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E[cos(d(t; +T) =9 (t1)] = 1=0F + Ryy(T)
La fonction d’autocorrélation peut alors s’écrire :

2
R(T) = a [eos(w, [T) [ 1-03 + Ry (1)]

2
En prenant la transformée de Fourier, on obtient alors :
a2 az S, (w-—w,) S;(—w+w,)
Spp(®) = 5 H1-03) (B(0— ) + 75 [ o+ 2|

A.2 Chapitre 3 - Modulation de phase et d’amplitude pour un bruit ajouté a une
porteuse (3.C.a)

L'expression de la porteuse a laquelle, on superpose un bruit blanc est :

v(t) = u, Csin(w, @) + /208, Osin[ (w,, + 03y) [t + ]
On peut alors la décomposer en :

v(t) = u, sin(w, (1) + 25,0 sin[w,, (1] Ccos{wy, [t + ¢,,] + cog| w,, (] Csin[wy, [t + ¢p]}
Soit :

v(t) = sin(w, () Qu, + /2 (5, Ccos(wy, [t + ¢p,)] + cos(w,, (1) [,/ 205, Csin(wy, [t + ¢},)]
On peut alors mettre I'expression précédente sous la forme :

v(t) = ROsin[w, Ct + ()]

Avec :
R? = [u,+ /2 (5, cos(wy, [ + )17+ [/2 05, Csin(w, [t + ¢p)]°
Soit :

RZ=u2 + 2 [, 0/2 15, Ccos(wy, [ + ¢y)

On obtient alors :
/25,
u

P

0 0
R=u, 11+ [cos(w, (X)O
P0 0
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De plus, concernant le déphasage, on a:

tan[8(t)] = —2 2 (BN, T+ ¢y)

Uy + [2 05, Ccos(wy, [T + §)
Soit :
o(t) = [2 5, Csin(w, (@ + ¢,)
u

p
On obtient alors le taux de modulation d’amplitude :

Et, I'excursion créte de phase est :

6, = L2

C
Up
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A.3 Chapitre 3 - Programme évaluant la période sous la forme d’une tension (3.E.c.1)

Le programme évaluant la valeur de la période d’'un signal sous la forme d’'une tension est donné ci
apres :

* Modeéle FAS donnant la période d’un signal sous forme la forme d’une tension

* Parameétres :  1¢xposant: unité de sortie (par défaut ag

* 2) perideale: valeur de la période idéale (par défaut 10)

3) ttolmin : minimum acceptable sur la demi-période (par défaut 0.5
soit 50% de la demi-période idéale)

4) ttolmax : maximum acceptable sur la demi-période (par défaut 0.5
soit 50% de la demi-période idéale)

* % F X

amodel periode (entree, sortie) ;

declare pin entree, sortie : electrical ;

declare param exposant, perideale, ttolmin, ttolmax : real ;
declare local tmin, tmax, entreep, dentree, tm, td : real ;
declare state perm, perd, pertot, ventree : real ;

initialize

make exposant = 1e9

make perideale = 10

make ttolmin = 0.5

make ttolmax = 0.5

make tmin = (1.0-ttolmin)*perideale/2.0
make tmax = (1.0+ttolmax)*perideale/2.0
vsource(sortie)

endinitialize
analog

(************************************************************************)

(* La tensionentree est placée dans une variable d’état afin de pouvoir *)
(* récupérer sa valeur au pas de calcul précédent *)

(************************************************************************)

make ventree = volt.value(entree)

(************************************************************************)

(* Evaluation du temps de passage a 0V du signtiee lorsqu’il est croissant *)
(************************************************************************)
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if (volt.rising(entree,0.0)=1) then

(*******************************************************************)

(* Evaluation du temps de passage a OV plus préuois€n *)
(* interpolant a partir de la valeur précédenteveletree *)

(* (state.last_value, du pas de calcutgtep), du temps *)
(* courant {ime) : tm = temps courantventreepente *)

(*******************************************************************)

make entreep = state.last_value(ventree)
make dentree = ventree-entreep
if (dentree”=0.0) then
make tm = (time-ventree/dentree*tstep)*exposant
else
make tm = time*exposant
endif

(*******************************************************************)

(* Evaluation de la demi-période si le temps correspondant au *)
(* passage a OV pour un signal décroissant du sejrtete a *)
(* déja été évalué *)
(*******************************************************************)
if (td~=0.0) then

make perm = tm-td

(*******************************************************************)

(* vérification si la demi-période est dans la gamme autorisée *)
(* sinon, on garde la valeur précédente *)
(*******************************************************************)
if (perm<tmin) then
make perm = state.last_value(perm)
endif
if (perm>tmax) then
make perm = state.last_value(perm)
endif
endif
endif

(*******************************************************************)

(* Evaluation du temps de passage a OV du signtikelorsqu’il est croissant  *)
(*******************************************************************)
if (volt.falling(entree,0.0)=1) then
make entreep =state.last_value(ventree)
make dentree = entreep - ventree
if (dentree”=0.0) then
make td = (time+ventree/dentree*tstep)*exposant
else
make td = time*exposant

page 189



Annexes

endif
if (tm”=0.0) then
make perd =td - tm
if (perd<tmin) then
make perd = state.last_value(perd)
endif
if (perd>tmax) then
make perd = state.last_value(perd)
endif
endif
endif
make volt.across(sortie) = perd + perm
endanalog
endmodel
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A.4  Chapitre 4 - Amplitude du signal de I'oscillateur VCO-LC (4.B.b)
Pour déterminer 'amplitude de I'oscillation, on utilise une des conditions de Barkhausen :
A(p) = 1 soit,
Om EReq =1
On utilise alors la méthode d&"harmonique permettant de modéliser le phénoméne non-linéaire et,

permettant de déterminer I'amplitude du signal de sortie.
L'éléement amplificateur et sa non-linéarité sont réduits a une seule source contrélée sans élémen
réactifs. De cette facon, on peut représenter la paire différentielle en commutation par une source de co

rant contrélée par la tension aux bornes du ciRU(E. On rappelle le schéma initial de I'oscillateur.

FIGURE A.1. Schéma simplifié de I'oscillateur

Ry R,

T J_ ouef(V)
! Reg|C DL

= R, +R,) [R

o Q2 Ri+R+R () est une fonction
\ Y o dev qui commute
' V2 schéma équivalent le courant,.

On peut alors déterminer en dynamique I'expression de la source de ¢gyjpanies montages équi-

valents ci-dessous.
Quand le transistor Q2 conduit, on peut établir le schéma équivalent en dynamique (voir figure A.2).

On peut alors en déduire plusieurs schémas équivalents. On a :

| :_I_Q_Z:_.I_OetR :-———————(R1+R2)ER
cd 2 2 9 R;+R,+R

De méme quand le transistor Q1 conduit, on pourrait faire un schéma équivalent.
Donc, globalement, le couraly, est donné par I'expression suivante :
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De plus, on peut obtenir 'expressionIgg etlq; en fonction dey, la différence de potentielle entre
les deux bases de Q1 et Q2. En utilisant les expressions des transistors idéaux, on obtient les relatic

usuelles :

FIGURE A.2. Montages équivalents en dynamique de I'oscillateur

R R | o= DRiRz -l
j\/\/\_ /\/\/\_ eq Q2R +R, 2
: carR; =R,
Q2 conduit
) il
| a R c st
N T
Ri+R;
Voet Voe2
le¥m +le¥ =1,
VbeZ_vbellj I
loge @ +e ' O=l,;onobtientalorsty = et de méme pdyp :
O O —
1+e ™
I

lg2 = —=— . On obtient alors.y:

1+e"

| v
log = = thE=-H
a2 T [pOLU

Cette fonction peut étre approximeée par trois segments de droite afin de simplifier les calculs.

Si on suppose gueest sinusoidale a la fréquence-de—— alors, la réponse de la source de cou-
rant non-linéaire est donnée par : 21yL [C

leg = Ipc + 11 ooS(wq (1) + 1, (cos(2 [, (1) + ...

e

Comme le coefficient de qualité est élevé (Q de 30 environ dans 'application finale), on obtient :

leq = |, Ccos(w, [1)

e

page 192



Annexes

Le rapport entre 'harmonique 3 du courant et le fondamental est donné par :

| 3

= 0.0125

I Q(32-1)

Cette derniere relation est établie de la fagon suivante Z@Jikimpédance du circuiRLC.

b
Ona:Z(p) = ¢ 1
p2 + P_ .
ROC L[IC

On peut alors faire un diagramme vectoriel représentant cette impédance a la frédquepce

FIGURE A.3. Diagramme vectoriel du circuit RLC

Im
n Lo, A
dénominateur numérateur
i n [to,
Facteur d’échelle 1/C
p 4 W
L 1
2[ROC z
| JAn) >Re
p2 =+ -

On en déduit donc que lorsque le coefficient de qualité est important, on obtient :

1
2[RIC

« W,

(0]

On a alors Pp1= (n—1) [,

et de pluspp2= (n+1) [

0 )

dou :
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P n
C C
Z(nlw,)| = =
| ( O)| ppll:ppz OOOE(nZ—l)
|_Z(n[mo)| _ In _ n n

On obtient finalement

G
On détermine alors I'amplitude dig

w, (ROC(r?—1) - Qn’-1)

FIGURE A.4. Caractéristique de la source de courant

] Al
approximation_0 LY [0 eq
> 50 |
0 _ __
2
| >
-2 2 v
/’/ 2|3/T
- = o
2

On détermine la réponse tg, qui est une source de courant dépendant tension aux bornes du
dipéle. Pour cela, on peut étudier la réponse du systéme a une sinusoide.
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FIGURE A.5. Réponse dd.4a une sinusoide

o

-
(0]
o)

On peut alors déterminer I'expression du fondamental a partir de la figure A.5 .
Tt

> 0

|, =2 Q@ DI—O[d +2|°Eb | i

1—ﬂ[§co (a) > a _(!’2 os(a) O(E
Soit :

I, = %[[loc[wg}ﬂl—sin(e)] DO}

O 0
o [

avec :0 = acos+—0
VvV O
[(2v, 0

. VvV .

Si ZTiT » 2, on obtient 8 0O

On a alors :

2

I1 = F[Do

On en déduit alors que :
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v = Rqu]ETEIOEbos(wOEt)

application au schéma final

_ (Ri+R)) R (2K +2K) [, 4K
€4 R +R,+R 2K +2K +6, 4K

l,= 187uA
On obtient alors |[v| = 2.46k E]%[EﬂS?uA

R

= 2, 46KQ

Soit : v =300MV;ate

A.5 Chapitre 6 - Bruits présents dans les comparateurs dans la structure de J.G.
Sneep - C.J.M. Verhoeven (6.C.a.1)

a) bruit présent a I'entrée de deux comparateurs

On détermine I'effet d’'une perturbation (bruit) présente a I'entrée de deux comparateurs. On transpos
dans un premier temps I'effet de cette perturbation sur la tension de charge et de décharge de la capac
On suppose que le comparateur est idéal. Puis, on choisit la gamme de fréquence de la perturbation,
fagon a tenir compte de I'effet en fréquence. Du fait du phénoméne d’échantillonnage, les hautes fréquel
ces de la perturbation sont transposées en basses fréquences concernant les variations de la période.
On en déduit ensuite la densité spectrale des variations de fréquence, puis la densité spectrale des va
tions de phase.

On appelleu, etugy les excursions de tension liées a la charge et a la décharge de la capacité. On déte
mine les variations maximales de tension dues a cette perturbation en fonction de la fréquence de la pe
turbation. On obtient alors (figure 6.10) :

T T T
Ud%p—l) D?OE: Umax— umin_ub%p_l) DEO%*' Ub%p—Z) DEOE

To To To
UCBJ DEE = Unax~ Umin* ub%) D?E_ ubgp_l) D?%

On a représenté sur le graphique 6.10, le cas ou on sort I'information de la demi-période au terme de
montée de la tensian Toutefois, on peut également sortir I'information au terme de la diminution de la
tensionu. Au terme de la charge de la capacité, on considere le pgpaie On détermine alors I'expres-
sion qui donne la variation de la tension a chaque demi-période.

On obtient la variation globale de la tension :

T
6u%) Df% = (U, +Ug) , SOit :
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Tor To Tor Tos
sup o2l = ()P [[ubao o2 p-1) 2k up-2) ng}

On peut exprimer la fréquence de la perturbation par :
W, = w,+Aw avecw, = n[w, ,neétant un nombre multiple impairet,  étant la frequence d'oscilla-

tion du systemeAw est alors compris erttg;  wgt

Pour vérifier que le comportement en fréquence de la variation de période vis a vis de la fréquence ¢
la perturbation est bien celui mentionné plus haut, il est possible de faire des simulations.

Ayant un signal sinusoidal delMHz(in 1,1MHzdans le graphique de la figure A.6), on I'échan-
tillonne a la fréequence d@VHz (ech 1,1MH% de facon a obteniech(n) Cette fréquence correspond
alors a une frequendég de1MHz

On lui applique ensuite une procédure de facon a olde(m) (du 1,1MH3, a savoir :
du(n = (-1)"Qech(n—2Cech n-1) + ech( n-2)] .

On applique les mémes opérations a un signal dHz

On constate alors que si la fréequence d’entrée est décal@®Ideizpar rapport &, (1,1MH2, alors
le signaldu est a la fréquence d®0KHz

Lorsque le signal d’entrée est dglMHz on constate que le signdli est modulé par dOOKHz

mais il change de signe a chaque échantillon. La fréquence de ce signal est donc nettement plus éley
quel00KHz
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FIGURE A.6. Variations de tension obtenues sur des sinusoides HdMHz et de2,1MHz
Vl 2 in 1,1MHz

P A A A A A A A P
TS Y A TV A

—12 T ==
4

-
455

ech 1,1MHz
1.2

"1 2 in 2,1MHz

A
ST A

-1.2

e S RN

-nuaz___;} \f v_“»:i_'l\i_\g/ V \.z"____\w/ BVL RV

WNWR2E-—JT-—-|-—-t-—-|—-—r-—--——-—pf*tq4-—--—4—-——-|——t—-—-—-—t-79-=- -
3.0 3. 4 0 4. 4 4_Ge-5

On obtient alors la variation de tension suivante, autour des fréquences multiples impaires de
la fréequence de fonctionnement :
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T
6u%) D ZDaEbos%koo[(p 1)D—D+aEbos%3prD—°D+aEbOSg3wE(p—2)DEOE

T
6u§o D 2 (A cosdw [ p- 1)D—D+2Da[bosgxw[(p 1)D—°DEbos%3wDE°E

Soit encore :
T,

o]_ OD o[]
6u€p D—Z—D 2 Eﬁ[bos%kw[(p 1) D— E[l+ cos%kw[!— }
5u§oDT—D— 4 [a (o Aw [H 1)D— Dco§gwaT—°D

20~ S[ P a 40

On obtient :
U, = 4 [a ko %kw D—O[
On en déduit la gigue de la période, puis la gigue en fréquence, puis celle en phase :

Comme il y a une relation linéaire entre la période et la tension sur la capacité (équation 6.1), on e
déduit la gigue de la période :

oT _ ou
To (umax_ umin) (2
T, est la période du signal issu du VCO.

La gigue de la fréquence devient alors (d’apres I'équation 3.7) :
oT _ —Ou
To (umax_ umin) (2

o
T

n

o

F, estla frequence de fonctionnement du VCO.
La densité spectrale de la fluctuation de la fréquence est obtenue par :

E2
S;(Aw) = iz DZO , & savoir §, est la densité spectrale du bruit) :
(umax_ umin)
T0
415, E[cos%m) DZS
Si(Aw) = 5 [F2

(umax_ min)
On obtient la densité spectrale du bruit de phase :
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165, E[cos%m D—a 519 F

(umax mln)2 A(Jo

S¢(Aw) = (EQA.2)

b) Bruit présent a I'entrée d’un seul comparateur
On détermine la densité spectrale du bruit de phase lorsque le bruit est présent lors d’'une comparaist

seulement.
On obtient la variation de la tension résultante (figure 6.12) :

T (1-(-1)P) T T
Sulp D—D = ~(1+(-1)P) Wyfp-1) O E[ubao 02+ upHp-2) D—ZEE
Avec, dans ce cas, la frequence du bruit définie par :
. . _wo ) . .
w, = ko, + Aw aveck un entier eAw compris entre;= ei? . On obtient la perturbation
de tension pour ldsimpaires (pour lek pairs, il faudrait multiplié par -1 I'expression):

-
6u%3 oD_ (1+(-1)P) [a[bos%kco dp-1) D§°E+a et avec :

_1-(=1P Tor To
a = — [a E[cos%kw[p D§D+ cos%koo[(p—Z) Dfa
Soit :

EUEPDIZ— = a[bosgxoo[(p 1) D—EDE%H 1)p+008%3wﬂ-9 [ 1-(- ])p)D

T
Si on se place dans le cas alw D—29 <0, Iradian
On peut faire 'approximation suivante :

T, T
. o]
6u€p DED~ alp Ebos%m) Hp-1) DED

On obtient la densité spectrale de bruit par :
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Sp(Aw) i O i (EQA3)
w) = EQA.
¢ (umax_ umin)2 Dﬂﬁ
(2 Gl
A.6 Chapitre 6 - Bruit en courant engendré par la source de courant commutée In2
(6.C.a.2.1)

a) temps de commutation négligeable devant la variation de la perturbation

On néglige, dans un premier temps, le temps que met la source de courant a étre commutée lorsque
tension de la capacité dépasse la tension de seuil des comparateurs.
La premiere demi-période peut étre exprimée par :

T
t1+ P05 21+l

_ [ P27
20 = J’ =t

To C
P

On obtient alors I'expression pour le temp<c’est a dire la durée de la premiére demi-période.

: T : T
om i sm[wb E%l +p Dfo% ¢} sm[wb EB) Dgo% ¢}

t, = S —
1212 0, W,
C
Vg est la tension de seuil des comparateurs. On pose alors :
Ty 20
27 2
: sin| w EB)EL’HlDHb sin| w EB)D-I-—OD+¢
- T, i b 2 O b 20
1= 5 7o -

I W, W,

De la méme fagon pour la demi-période suivante :

To
Lrpbz 2l 1o

2V :I (ot
S To C
t1+p|]§

Ceci conduit au temps suivant :
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T, T
. |:| . ()|:|
T sm[wb [Ez +plsg+ q)} sm[wb Egl +pls+ q)}
t,= 2+t —L 2 B 2

2 2 W, Wy,

On obtient :

i Sin[oob EED +2) D-%’% ¢} sin[oob [H) D-%’% ¢}
=T,—= _

2l W, Wy
L : : Ly T :
Si la fréquence de la perturbation est faible c’est a—eQHZA— «1 , On obtient :
[
)
oT 5 ar,

Dans le cas ou la perturbation est a des fréquences élevées, on peut alors mettre la fréquence du b
sous la forme w, = 2[h[Ww,+Aw avehw compris entr®, Bt n &tant un entier.

Le bruit se trouvant autour des fréquences multiples paires de la fréquence d’oscillation provoque de
fluctuations de fréquence en basses fréquences.

Il est alors possible d’exprimer les variations de période par :
[

T T
_pd . Ot d 4+ O o o, a
5T 2|D@E[S'”%3wtpﬂg 0 +A80 - sinfAw (p 02 + ¢

Lorsque la fréquence augmente, la perturbation de la période est divisée par la pulsation, ceci est d(
I'intégration par la capacité du courant.

On obtient la perturbation maximale sur la périod@ il , « lradian

oT Dl [Bin(Aw 0T ,) (EQA.4)

max 2|

b) Evaluation de I'effet du temps de commutation de la source de courant

On évalue I'effet du temps de commutation sur la variation de période. Si on appeellemps de
commutation, on obtient alors la variation de période suivante :

D—E[sm[pobtgp+2) -2 —t D+c|)D sm[pobE%p+1) D—OD+¢D+0(—‘
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et, avec :
.0 T g . d T U

a = S|n[mbEEp+1)DEO—tCE+¢D—S|n[mbEpD§O+¢E
U U U N

On suppose ensuite que l'effet le plus important est di au temps de commutation, on peut alors nég|
ger les variations de fréquence autour des multiples de la fréquence de I'oscillaieur () dans le cas ¢

elles ne sont pas trop importantes.
On pose alors, dans un premier tempg = 2 [h [to,

T max = -'2-$ Dm—lm-; [2 (] sin[¢ — (t, (2 [h [wg)] — sin(9)]

Sion prendd a 90 degrés, on obtient alors :

,dou:

i 1 . 2
=P
6Tmax o [m (4 [Isin(n [to, Etc)] (EQ A.5)
A.7 Chapitre 6 - Bruit en courant engendré par la source de courant permanente Ip1

(6.C.a.2.2)
a) temps de commutation négligeable devant la variation de la perturbation
Si le temps de commutation est négligeable devant la variation de la perturbation. On obtient avec |
méme type de calcul que précédemment :

I T T
— p i o U_ i o [
8Ty = ()P O-1) Oy E[sm%ub Tp+1) 02+ o H- sintbo, Cp o2+ ¢D}
et d’autre part, pour la deuxieme demi-période :

i T T
5T, = (-1)P+1 Q-1 Dm'—&)b E[sin%ob[(p+2) D§+¢E—singub[(p+1) D§+¢a

On a alors:

T = 8T, +9dT,
Les bandes de bruit situées autour des fréquences multiples impaires de la fréquence de fonctionn

ment provoquent des perturbations de la période en basses fréquences.

Si la fréequence de la pertubation est telle goe = (2 [h+ 1) [, + Aw , On obtient, si

Ty )
AW DE « lradian :

(EQ A.6)

i T
—_ P ; 0
5T = 4Eim)EB|n[AprDE+¢}
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A.8 Chapitre 6 - Simulation du bruit des comparateurs (6.C.b.1)

Pour effectuer les simulations, les parameétres suivants ont été choisis :
pas de calcul maximum20ps; pas de calcul minimum20fs; amplification du bruit 200 ; nombre
de simulations de bruitl0 ; nombre de sinusoide200Q

On effectue globalemeatl simulations de bruit composées chacun&@igimulations avec des sour-
ces de bruit et d'une simulation nominale. On couvre ainsi une large gamme de fréquence.

On obtient ainsi un temps de simulation & heurespour chaque simulation de bruit et donc un
temps global d210 heuregpour un comparateur (Sun Sparc Station 20).

Tableau A.1 : Résultats des simulations de gigue concernant le comparateur

Ser €n
Bande de fréquence oT enfs
s?/Hz
AMHz a5MHz 19,5 3,80 16
f, +- 5SMHz 54,5 5,94 16
2f, +- 5MHz 58 6,73 16*
3f, +- 5MHz 64 8,19 16*
4f, +- 5MHz 61,5 7,56 164
5f, +- 5SMHz 60,5 7,32 164
6f, +- 5GMHz 68 9,25 163
7f, +- 5MHz 66 8,71 104
8f, +- 5SMHz 68 9,25 104
of, +- 5MHz 70 9,8 103
10f, +- 5MHz 66 8,71 104
11f, +- 5MHz 65,5 8,58 16+
12f, +- 5MHz 56 6,27 16*
13f, +- 5MHz 55 6,05 16°4
14f, +- 5MHz 46,5 4,32 16
15f, +- 5MHz 48 4,6 103
16f, +- 5MHz 45 4,05 103
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Tableau A.1 : Résultats des simulations de gigue concernant le comparateur

SeT €n
Bande de fréquence oT enfs

s?/Hz
17f, +- 5SMHz 37,5 2,81 164
18f, +- 5MHz 35 2,45 103
19f, +- 5SMHz 28 1,57 103
20f, +- 5SMHz 24 1,15 1634

Total pour les 2 comparateurSstcomp  |) 356,5 25,433

Avec des simulations de bruit comprenant uniquerbesimulations avec des sources de brubiGet
sinusoides 4 heuresde simulation pour chaque simulation de bruit et globalel@értieurey, on a
obtenu au total une gigue d60fsau lieu de356,4fsc’est a dire une erreur de I'ordre du décibel.

On pourrait donc se contenter de preriglsmulations pour obtenir une simulation globale du bruit (sur
plusieurs bandes de fréquences). Néanmoins, I'erreur commise sur une simulation de bruit et donc po
une bande de fréquence-tle 5MHz peut atteindr@dB.

A.9 Chapitre 6 - Evaluation de la variation de période provoquée par le courant
commuté (6.C.b.2.1)

a) Calcul du bruit provoqué par le courant commuté

Pour évaluer ce bruit, il n’est pas suffisant d’utiliser la formulation du paragraphe 6.C.a.2.1. En effet, il
faut tenir compte des résistand®set R,, et donc d’'une équation différentielle du premier ordre pour
déterminer sa valeur.

Néanmoins, le fait que le bruit autour des multiples pairs de la fréquence d’oscillation est transposé e
basses fréquences, reste valable. On détermine le bruit uniquement autour des multiples pairs.

On peut alors déterminer le lien entre la durée de la premiére demi-période et la perturbation. On pel
alors poser la relation suivante :

t

ty
{(ZI +1 p)dt = {%: D%v(t) +‘%Eﬂt (EQA.7)

Cette équation s’applique au schéma de la figure A.7.
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FIGURE A.7. Schéma équivalent pour évaluer I'effet de la perturbatior ,,

Yoo [T
R R 2 comparateur —
Vs bascule
Vl V2 comparateur
c 1 1 . M P ~
—\ I %
S
-
Ip2 2l

On utilise d’autre part les notations suivantes, pour la tension différemtig/lee courant de perturba-
tion I 5, et la constante de temps

v(t) = vy(t) =vy(t)
|p2 = ipEbos(oob[t+¢)
T =RIC

Il est alors possible d’exprimer la tension aux bornes des deux capacités par :
—t —t
V(t) = RL2I + (R 21 —vy) B + ROF(i) E[cos(oob t+¢,) - cos(d,) EET}

Le filtre RC provoque l'atténuation et le déphasage suivaﬁ!tDF(ip) ¢ et . On pose alors :

¢ = ¢+

On pose :
t; =t + 0ot

ot, correspond a la variation du tentps
En intégrant I'équation sans la perturbation dans I'équation A.7, on obtient :

2 [T Dy,

t
B V¢ oo H-+ O
2l __%HREQIDB[EGT_:LE
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En utilisant le résultat précédent dans I'équation A.7, on obtient alors :

i sin(w, O, +¢)—sin(¢) 2T 0V v o0& g
p b —1 — S S T _
o1 © @ i +[1+RE2JBEE€ 10+ a
F@.) [sin(w, [, +d,)—sin The
avec ;0 = ;Ip) (@ wq)t) (¢t)+COS(¢t)E’f E{e T —1ﬂ
b

T
On utilise le developpement limité autourtde= ?O —t. t; étant le temps de commutation :

e

_tl _tlc

T oet 8l
el =e' —— [t
T

et, d'autre part :

¢
K=|[1+ ’s e T (EQ A.8)
- [ RDZJ ' '
On obtient :
I, sin(w,[,.+¢)—sin
K [Bt, = _de (@ [y + 0) (¢)D+cx (EQ A.9)
I w, N
En tenant compte de la deuxieme demi-période, on obtient :
_ T [Lp sin(w, [ +¢) - sin(d))D
5T (K = [ e o = a} ¥, (EQ A.10)

1) Bruit en basses fréquences

On considére dans ce cas quag,:[t «1
Pour les basses fréquences (autout,BMH2, on utilise I'expression A.9 pour chaque demi-période),
et on obtient :
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T

i
5T [K = Z—FI’Ebos(q)t) Te® —1|| (EQ A.11)

En prenant les valeurs particuliéres relatives au montage simulé :

T
T=6,3ns,2l =1,9mA, t; = 5/81s, = = 6,16ns,v,=0,8V,R= R =R, = 1kQ.

2
Le bruit en courant est diRy etR, s dans une bande d&Hz, soit :
Ak0Orgd O
i, = 1MHZ[E4D<DT+ 2R”efD: 12, 3nAefficace
0 Rs Rg 0
On obtient :

K = 0,565etdT = 87fs
2) Bruit autour de 2f,

On se propose de déterminer le bruit a la frequen@é,deour pouvoir le comparer a la simulation.
Dans ce cas, il faut tenir compte de I'expression A.10. Dans ce cas le déphasage maximum, corre
pond ap = ¢ . En effet, c’'est la tension présente sur le filtre qui provoque I'effet de gigue maximum.

Comme la fréquence est 1l62MHz on obtient un déphasage tle42radians
On choisit un angle afin d’obtenir Il maximum de fluctuation, & sawie: 2, Iradians
On obtient :

OT = 45fs

3) Bruit autour de 8f,

n

3)

On pourrait réitérer ce calcul plusieurs fois, on obtient ainsi igp = —
0T = 25fs

b) résultats de simulation concernant le bruit du courant commuté

On effectue des simulations de bruit du méme type que celles effectuées pour le comparateur.

Les gigues obtenues en basses frequen@isetsf, sont respectivement &8fs 53fset22fs(a com-
parer aux résultats calcul8gfs 45fset 25fg. On obtient des valeurs assez proches de celles calculées
précédemment.

On obtient les résultats suivants :
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Tableau A.2 : Résultats de simulation de gigue concernant le bruit en courant commuté

Syt €en
Bande de fréquence oT enfs

s?/Hz
AMHz5MHz 83 68,9 10*
2f, +- 5MHz 53 5,62 10*
4f ) +- SBMHz 41,5 3,44 16+
6f, +- 5GMHz 23 1,06 103
8f, +- 5SMHz 22 0,97 104
10f, +- 5SMHz 22 0,97 16*
12f, +- 5MHz 21 0,88 16*
14f, +- 5MHz 17 0,58 16*
16f, +- 5SMHz 12 0,3 103
18f, +- 5SMHz 8 0,13 1034
20f, +- 5MHz 4.2 0,04 163
Total (Sgrec) 204 8.3 103

En prenant 5 simulations (au lieu de 10 simulations) avec des sources de bruit (50 sinusoides), C
constate une erreur globale de 2dB.

A.10 Chapitre 6 - Résultats de simulation de bruit provoqué par les résistances de
décharge (6.C.b.2.2)

On utilise les mémes conditions que pour la simulation du bruit du comparateur. On effectue les simu
lations pour une résistandg;f. On en déduit alors le bruit pour les deux résistarRestR,).

Tableau A.3 : Résultats de simulation de gigue concernant le bruit des résistances de décharge

Ser €n
Bande de fréquence oT enfs
s?/Hz
f, +- 5BMHz 61 7,44 10%
3f, +- 5GMHz 22,6 1,02 16
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Tableau A.3 : Résultats de simulation de gigue concernant le bruit des résistances de décharge

SeT €n
Bande de fréquence 0T enfs
s?2/Hz
5f,, +- 5GMHz 14,5 0,42 16+
7f, +- 5MHz 11 0,24 16*
of , +- 5SMHz 8,5 0,15 16°
11f, +- 5MHz 6,5 0,09 163
13f, +- 5SMHz 5 0,05 10**
15f, +- 5SMHz 3,5 0,03 16*
Total une résistance 68,7 9,44%0
Total deux résistanceS{;.q ) 97,5 1,9%0

A.11 Chapitre 6 - Evaluation de la variation de période provoquée par les éléments de la
bascule (6.C.b.3)

a) Calcul du bruit provoqué par la bascule en basses fréquences

Dans ce cas, on évalue le bruit di aux résistancd®@ehmsde la basculeR; etRy), et les résis-
tance de bruit equivalenteBg et Ry, dues aux transistors permettant de faire une transposition de
niveau.

On détermine alors le bruit provoqué par les résistaRgesRys.

Dans ce cas, deux types de phénoménes provocant de la gigue coexistent. D’une part, du fait que
tension définissant le courant dans la résist®agrovient de la bascule, cela provoque une variation du
courant de référence. C'est le méme type de phénomeéne que celui abordé en 6.C.b.2.1, mais pendant
demi-période. Il est présent notamment en basses fréquences.

D’autre part, aux fréquences multiples impaires de la fréquence de fonctionnement, le bruit en tensiol
provoque une variation du temps de commutation de la bascule car la pente n’est pas trés importante.
On retrouve d’ailleurs le méme type de bande passante que pour le comparateur, concernant les fréque
ces élevées (envirddOOMHzd’'apreés les différentes simulations de bruit obtenues). Il s’agit de I'essen-
tiel du bruit aux fréequences élevées. De ce fait, on s’intéressera aux fréquences impaires.

On utilise I'équation A.11, pour déterminer le bruit en basses fréquences, mais appliquée a une dem
période, a savoir :
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. —t;
| 1
3T [K = H [tos(¢,) O E{e‘ —1ﬂ
En prenantjp = 7, 4nAeff dankMHz on obtient alors :

0T = 26fs

2) Simulation de la gigue provoquée par la bascule

On utilise les mémes conditions que pour la simulation du bruit du comparateur. On applique ces
simulations a la moitié des €léments, c’est a dire a Q3, R4 €n obtient :

Tableau A.4 : Résultats de simulation de gigue concernant la bascule (moitié des éléments)

SeT €n
Bande de fréquence oT enfs
s?/Hz
4MHz-5MHz 25 6,25 10*
f, +- 5SMHz 56,5 6,38 16+
3f, +- 5SMHz 42 3,53 104
5f,, +- 5MHz 52 5,4 103
7f, +- 5MHz 61 7,44 163
of , +- SMHz 69 9,5 103
11f, +- 5SMHz 65 8,5 103
13f, +- 5SMHz 52 5,4 103
15f, +- 5SMHz 39 3103
17, +- 5MHz 26 1,35 10%
19f, +- 5SMHz 16 0,5 103
Total pour la moitié de la basculgs,, ) 169 5,72540
Total pour la basculeSgr,, ) 239 11,4570
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A.12 Chapitre 6 - Effet d’'une division asynchrone par une bascule sur la variation
de période (6.C.b.4)

On représente dans le graphique ci-dessous le signal a I'entrée du diviseur, puis a la sortie.

Figure 6.8 signhaux présents a I'entrée et a la sortie d’un diviseur

signal modulé
par du bruit
signal obtenu
en sortie d'une

bascule

IﬂlDTO (n+1) DTO

On suppose que la période du signal d’entrée de la bascule est perturbée par un signal et, on obtient

T(t) =T+ ty [os(wy, [1)
La période du signal de sortie devient alors :
Ty = 2007, +t, [leos(w, th OOT,,) +t , [cos(wy, L{n+ 1) [TT)
On peut alors exprimer cette période différemment :
T, = 20T, + 201, Ccog @, Lf + %EDTO} [bosg”%.rog
Les perturbations de la période peuvent alors se mettre sous la forme :

_ 10 (% Tory
oT = 2[1, Ek:os[wb ng + QDDTO} EbOSD_i_D

On constate que les faibles variations de période par rappgsoat multipliées par 2.
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Résumeé

Cette étude a été consacrée a I'analyse et a la simulation du bruit des oscillateurs afin de I'appli-
guer a des VCO (Voltage Controlled Oscillator) pour des circuits intégrés a la Fréquence Intermé-
diaire dans le domaine des téléviseurs. Une méthode de simulation originale de la fluctuation de
période en mode transitoire a été mise au point grace au simulateur du bruit en transitoire présent
dans le simulateur ELDO et a un extracteur de la valeur de la période (basé sur le langage ELDO-
FAS). Le premier VCO, basé sur une architecture utilisant un circuit résonnant LC (inductance-
capacité) a été concu et réalisé. Linductance est située a I'extérieur de la puce. La variation de
fréguence est produite par une capacité variable. Le probleme majeur de cette capacité (déphasage
parasite du courant capacitif) a été compensé de fagon originale. Le bruit de phase de ce VCO a
été mesure, simulé de plusieurs facons, avec une bonne corrélation. La simulation de la fluctua-
tion de période a été validée. Un second VCO, a relaxation, completement intégré (il ne requiert
aucun composant externe), devant remplacer le premier, a été congu. Son architecture est basée
sur des éléments RC (résistance-capacité) en mode différentiel. Il peut fonctionner sous une faible
tension d’alimentation (5V). Son bruit de phase a été optimisé a l'aide de la méthode de simula-
tion des variations de période mentionnée plus haut.

Title
Voltage controlled oscillator study for Intermediate Frequency - Oscillator
noise analysis and simulation

Abstract

This study was devoted to oscillator noise analysis and simulation in order to apply it on VCOs
(Voltage Controlled Oscillator) for Intermediate Frequency integrated circuits, especially for TV
receivers. An original period jitter transient simulation method, thanks to the transient noise simu-
lator in ELDO and to a period extractor (ELDO-FAS based language software) has been worked
out, making it possible to deduce the VCO phase noise. The first VCO, using a LC (inductance -
capacitance) resonant architecture (the inductance is located outside the integrated circuit) has
been designed and implemented. The frequency variation is produced by a variable capacitor. The
variable capacitor defect (parasitic phase displacement of the capacitive current) has been origi-
nally compensated. This VCO phase noise has been measured, simulated in many ways, with a
good correlation. The period jitter simulation methodology has been so validated. A second VCO,
of relaxation kind, completely integrated (it does not need any external element), dedicated to
replace the first one, has been designed. Its architecture is based on RC (resistance - capacitance)
elements in differential mode. It is able to operate with a low power supply (5V). Its phase noise
has been optimized thanks to the previous methodology.
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Oscillateur Contrélé en Tension pour la Fréquence Intermédiaire - Capacité variable - Simulation
de la fluctuation de période en transitoire - Evaluation du bruit de phase
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