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Contexte de l’étude

Dans le domaine des circuits intégrés analogiques, on intègre de plus en plus les éléments se trouvant
auparavant à l’extérieur de la puce : filtres, inductances réglables, potentiomètres...

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

Pour toutes ces raisons, l’intégration d’éléments externes permet une diminution du coût global de
l’objet réalisé.

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

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

Le VCO est une fonction mettant en jeu des phénomènes non linéaires complexes. De plus, un des
paramètres souvent critique lors de l’intégration est le bruit provoqué par le mouvement aléatoire des por-
teurs de charges électriques généré par les composants électroniques du circuit et susceptible d’en pertur-
ber le fonctionnement. Ce bruit augmente lorsque la fonction est intégrée car il faut remplacer bien
souvent des composants passifs (inductance, idéalement non bruyante) par des éléments équivalents mais
bruyants (transistors, résistances). En effet, les inductances réalisables sur du silicium sont petites et avec
de petits coefficients de qualité, il y a donc très peu de cas où on peut les utiliser. C’est souvent la conju-
gaison des phénomènes non-linéaires et du bruit qui rend difficile l’analyse et l’intégration totale des
oscillateurs sur des puces.

Cette étude sera consacrée à l’analyse du bruit de VCO afin d’en faciliter la compréhension et l’inté-
gration.
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Terminologie

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

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

Définition du sujet et Objectifs

L’objet de cette étude est de comprendre les problèmes 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 à l’extérieur de la
puce, pour une PLL destinée à faire de la démodulation d’amplitude synchrone. Ceci permettra d’évaluer
l’ensemble des paramètres critiques du VCO.

* L’analyse du bruit du VCO réalisé.

* L’intégration totale d’un VCO dont les performances sont satisfaisantes pour l’application en faisant
apparaître les moyens pour y parvenir.

Déroulement de l’étude

La méthodologie employée a été la suivante :

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

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

Le type de VCO le plus simple à intégrer et à contrôler à des fréquences supérieures à40MHz est le
VCO à relaxation. De ce fait, une étude du bruit de phase de ce type de VCO a été effectuée. Ceci a con-
duit à la conception d’un VCO totalement intégré, remplaçant la structure précédente en optimisant tout
particulièrement son bruit en utilisant des moyens de simulation.

Le paramètre, certainement le plus critique et le plus complexe à comprendre concernant le VCO, a été
son bruit de phase. De ce fait, cet aspect apparaît de façon permanente à travers l’étude.
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Le mémoire se décompose de la façon suivante :

Dans le Chapitre 1 est présenté l’application pour laquelle est destiné le VCO et la PLL, à savoir les
circuits à fréquence intermédiaire. L’intérêt d’une PLL pour effectuer de la démodulation d’amplitude
synchrone y est présenté.

Le Chapitre 2 est consacré à la description des caractéristiques de la PLL présente dans l’application
dédiée à la démodulation d’amplitude synchrone.

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

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

Le chapitre 5 est entièrement dédié à l’étude du bruit de phase du VCO à capacité variable réalisé. Des
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 à relaxation y est
analysé.
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Les VCO étudiés s’appliquent à des PLL permettant d’effectuer de la démodulation d’amplitude syn-
chrone pour les circuits à fréquence intermédiaire. Ainsi, pour resituer le contexte, il est intéressant de
présenter le type de signal qu’on démodule et le type de modulation. On peut également se demander si
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 (le
télétexte par exemple).

Figure 1.1 Constitution du signal vidéo composite.

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 systèmes de
télévision, le signal vidéo composite est considéré sans cette porteuse son.

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

Le système d’analyse de l’image s’effectue par le principe de balayage des lignes successives.
Ce balayage s’effectue de haut en bas et de gauche à droite sur un écran. L’analyse horizontale de l’image
est la plus rapide (fréquence ligne), alors que l’analyse verticale est définie par la fréquence trame.

Tops de synchronisation
ligne et trame

Luminance

Chrominance modulée

son modulé

signal digital (télétexte)

Entre les tops de
synchronisation ligne

En permanence

Pendant les tops de
suppression trame
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Une image est définie par deux trames successives. La première trame correspond aux lignes de numé-
ros impairs et la seconde aux lignes de numéros pairs. Ceci constitue le système de balayage avec
entrelacement qui est la solution habituelle dans les systèmes de télévision.

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

Dans un souci de compatibité entre les systèmes de télévision en noir et blanc d’une part et, en cou-
leurs d’autre part, un signal de luminance est transmis auquel est ajouté un signal de chrominance
modulé.

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

En télévision en couleurs, l’image est formée par l’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 par :
Y = r.R + v.V + b.B.

Ainsi, l’information complémentaire pour la couleur est constituée de deux autres composantes en
plus de la luminance. Suivant les standards de modulation de la chrominance, le choix des deux compo-
santes ainsi que le système de modulation diffèrent (modulation de phase ou de fréquence).

1.A.a.3 Le signal son émis

A l’exception du système français (modulation en amplitude), tous les systèmes d’émission du son
monophonique s’effectuent en modulation de fréquence (modulation FM). Dans ce dernier cas, une
démodulation interporteuse peut être effectuée (Voir §1.B).

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

1.A.b.1 Radiodiffusion terrestre

L’objectif est de pouvoir émettre dans les bandes métriques et décimétriques une porteuse (par les
tours hertziennes ou par le câble). Actuellement, les transmissions se font également par satellite (modu-
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, l’une des particularités du signal de luminance (basses fréquences du
signal vidéo composite) est d’avoir un spectre décroissant rapidement avec la fréquence. De ce fait, une
des deux bandes a été réduite à l’émission afin de réduire l’encombrement spectral. Ceci constitue la
modulation à Bande Latérale Résiduelle.
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On représente dans la figure 1.2, le spectre du signal vidéo modulé en amplitude en Bande Latérale
Double (BLD) pour les basses fréquences et en Bande Latérale Unique (BLU) pour les hautes fréquen-
ces. La largeur de la Bande Résiduelle estBr . fim est alors la fréquence image.fc est la fréquence de la
porteuse de chrominance. Elle se situe,en général, entre3,58MHz et4,43MHz par rapport à la fréquence
fim. fs est la fréquence de la porteuse son. Elle se situe entre4,5MHz et 6,5MHz. Le spectre de la lumi-
nance se situe entre entre la fréquencefim et une fréquencefl inférieure à la porteuse sonfs. La gamme de
fréquence correspondant à la chrominance (autour de la porteusefc) n’est pas utilisée pour la luminance.

Le tuner transpose le signal modulé à une fréquence fixe FI. Cette fréquence varie entre32,7MHz et
58,75MHz suivant les pays. Néanmoins, en Europe, la fréquence de38,9MHz est, en général, utilisée.
C’est ce signal que le circuit à fréquence intermédiaire doit démoduler.

Figure 1.2 Spectre à l’émission en Bande Latérale Résiduelle

Figure 1.3 Spectre après transposition à la fréquence FI par le tuner
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Pour éviter l’augmentation de l’amplitude du signal de luminance dans la bande résiduelleBr (figure
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 après démodulation sans filtre avec flanc de Nyquist

Figure 1.5 Filtre avant la démodulation d’enveloppe

1.A.b.3 Intérêt 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 moduléep(t) par la
porteuse régénéréepr(t) qui possède la même fréquence et la même référence de phase que la porteuse
p(t) non modulée. Il s’agit de la démodulation d’amplitude synchrone. On peut alors écrire :

s(t) = f( p(t).pr(t) )
f(t) correspond à un filtre passe-bas ets(t) est le signal démodulé.
Une autre façon de représenter cette démodulation est de faire un diagramme vectoriel représentatif de

la démodulation à réaliser. La figure 1.6 représente une porteuse modulée en Bande Latérale Unique par
une seule sinusoïde dont l’écart de fréquence circulaire par rapport à la porteuse est de . La porteuse
régénérée est synchrone par rapport à la porteuse non modulée.

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

f
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D’où :

Or, la fréquence correspondantà  est filtrée par le circuit. On obtient, alors, en fixantapr à 1 :

On obtient le même résultat, d’après la figure 1.6, en effectuant une projection orthogonale des vec-
teursam etap surapr et en pondérant le résultat par le coefficient 1/2.

Figure 1.6 Porteuse régénérée synchrone avec la porteuse non modulée
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Dans le cas, où la porteuse régénérée n’est pas synchrone avec la porteuse non modulée, mais, avec
celle modulée, on peut faire le même type de figure (figure 1.7).

On déduit de la figure 1.7, l’expression du signal démodulé :

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

Ce terme va introduire de la distorsion sur le signal démodulé. Une autre façon de présenter la distor-
sion est de voir sur la figure 1.7 que le signal démodulés(t) est synchrone avec le modulantm(t) pour les
valeurs maximum et minimum uniquement.

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

Figure 1.7 Porteuse régénérée synchrone avec la porteuse modulée
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1.A.b.4 Les systèmes 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 à N. Ces normes décrivent essentiellement
les caractéristiques de modulation (modulation en BLR positive ou négative du signal vidéo, modulation
du son), le spectre radioélectrique d’émission (largeur du canal par exemple), les normes de balayage. A
ces normes sont associés des systèmes de modulation de la couleur, à savoir : le PAL, le NTSC et le
SECAM. Les signaux couleurs, après modulation, sont ajoutés au signal en bande de base.

 Les points communs à toutes ces normes sont les suivants :
- Le format de l’image (largeur/hauteur) : 4/3;
- Le balayage de synthèse de l’image : de gauche à droite et de haut en bas;
- L’entrelacement de2 :1 fournissant une fréquence d’image égale à la moitié
de celle de la fréquence trame;
- Tous ces systèmes peuvent fonctionner indépendamment du secteur.

On peut noter que des systèmes sont actuellement en cours d’études (voir de début d’exploitation)
pour modifier le format de l’image (16/9), le nombre de lignes par image (1250 au lieu de625 par exem-
ple). La tendance est également au codage numérique de l’image et du son.



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

page 28

1.A.c Système simplifié d’émission d’un signal de télévision.

Dans certains standards de télévision, notamment lorsque le son est modulé en fréquence, il est égale-
ment fait recours à 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

Synthétiseur de
fréquence

Mélangeur

Mélangeur

Amplification

Amplification

Diplexeur
Antenne

Chaine vidéo

Stabilisateur du niveau de suppression (Sortie RF image)

Entrée
vidéo

Modulateur Filtre

Préaccentuation
Oscillateur

modulé
Entrée
son

Diviseur de
fréquence

Diviseur de
fréquence

Discriminateur
de phase

FI image

FIson

Fimage

Fson

PLL



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

page 29

1.A.d Système simplifié de réception d’un signal de télévision

Les principales fonctions nécessaires pour le téléviseur (figure 1.9) sont le tuner pour transposer les
porteuses UHF-VHF à 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 de
balayage permettant de restituer la synchronisation ligne et trame, le vidéoprocesseur permettant d’obte-
nir les trois composantes fondamentales Rouge, Vert et Bleu à partir des signaux de luminance et de
chrominance Y, R-Y et B-Y. D’autre part, des amplificateurs sont nécessaires pour le son et les signaux
vidéos avant d’obtenir le son sur le haut-parleur ou l’image sur le tube cathodique. En général, un
microcontrôleur est utilisé pour commander à travers un bus les différents éléments et pour recevoir des
informations d’une télécommande infrarouge.

Figure 1.9  Structure simplifiée d’un téléviseur

Toutefois, les différentes fonctions présentent dans un téléviseur ne sont pas encore regroupées à
l’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 à fréquence intermédiaire (circuit FI)

Le circuit intégré à 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, en
général, par d’autres circuits. Néanmoins, il apparaît de plus en plus de circuits qui effectuent toutes ces
opérations dans un même boîtier.

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

Le circuit à 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 à gain variable
fonctionnant à la fréquence FI c’est à dire environ40MHz (38,9MHz en général en Europe), un système
de démodulation d’amplitude synchrone, pouvant comporter une PLL et un VCO à40MHz, un système
permettant de contrôler l’amplitude de sortie.

Le système effectuant la démodulation de la porteuse son est constitué essentiellement d’une PLL,
fonctionnant à environ5MHz, et permettant de faire de la démodulation de fréquence.

Figure 1.11 Circuit à fréquence intermédiaire interporteuse
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1.B.b La démodulation d’amplitude synchrone permettant d’obtenir le signal vidéo

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

Figure 1.12  Démodulation d’amplitude pseudo-synchrone

Figure 1.13  Démodulation d’amplitude synchrone

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 le
régler de façon industrielle (+/- 500 KHz). (voir notamment l’article de McGinn [6]). Comme la porteuse
incidente est modulée en phase de façon importante (modulation d’amplitude BLR), il en résulte une por-
teuse reconstituée  qui est fortement modulée en phase parasite. On obtient alors une distorsion impor-
tante du signal  démodulé.

Ainsi, pour limiter les variations de phase de la porteuse reconstituée, notamment aux fréquences éle-
vées (modulation de type BLU), il est nécessaire d’asservir la phase de la porteuse régénérée à celle de la
porteuse non modulée, ce qui revient à mieux filtrer la phase de la porteuse modulée. On utilise pour cela
une PLL. En effet, la bande passante de la PLL (environ60KHz) 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 façon, 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 système est qu’il ne requiert aucun réglage. De plus, la porteuse peut prendre des valeurs
distinctes suivant les différents standards de télévision.

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

3.C Résumé

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

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

Il faut rappeler que ces deux PLL doivent être intégrées dans un circuit devant coûter le minimum pos-
sible (circuit grand public pour les téléviseurs), et présenter des performances concurrentielles. Il s’agit là
de deux critères fondamentaux.
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Dans ce chapitre est abordé la démodulation d’amplitude dans laquelle est utilisée une PLL et donc un
certain type de VCO. Les performances du VCO sont étroitement liées aux caractéristiques de la PLL.

Le concept de boucle à verrouillage de phase a été initialement décrit par Bellescize en 1932 [1]. Tou-
tefois, il n’a été beaucoup utilisé qu’à l’ère de la télévision où il a permis de synchroniser le balayage
horizontal du signal vidéo. Un des premiers brevets montrant l’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 récepteurs
radios. On notera les applications suivantes : l’extraction de la porteuse, la démodulation de phase ou de
fréquence, la synchronisation pour les signaux binaires transmis, la synthèse de fréquence.

Comme on l’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 à l’aide d’une
boucle à verrouillage de phase (PLL)

L’architecture d’un système à 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 fréquence est double de celle de l’entrée

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

 est la porteuse modulée.  est la fréquence de la porteuse.

 correspond à la phase filtrée par la PLL des variations de phase du signal d’entrée. On peut alors
mettre  sous deux formes suivant le type de modulation considéré. En basses fréquences,  est
presque modulée en Bande Latérale Double (BLD), d’où :

s t( ) pm t( ) ωp t ϕs t( )+⋅( )cos⋅=

pm t( ) ωp

ϕs t( )
pm t( ) pm t( )
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Figure 2.1 Principe de la démodulation synchrone

On obtient alors pour la sortie :

Comme la phase de la porteuse modulée est constante du fait de la modulation en BLD,  est donc
constante. De plus, le second terme est filtré par le filtre passe-bas situé après le démodulateur. On sup-
pose le déphasage moyen proche de 0 degré, ce qui n’est pas toujours le cas. On obtient :

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

On obtient alors en sortie :
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Or, le terme  correspond au filtrage par la PLL des variations de phase  liées au fait que la
porteuse est modulée en BLU (§1.A.b.3). Il faut donc minimiser ce terme au maximum afin de réduire la
distorsion du signal démodulé.

L’intérêt de la PLL est de pouvoir filtrer les variations de phase autour de la fréquence de la porteuse
avec une bande passante très étroite par rapport à un filtrage classique utilisant un filtre résonnantLC. La
bande passante de ce dernier est limitée par un compromis qu’il faut trouver entre le réglage de la fré-
quence 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 être modélisée par une fonction de transfert en phase lorsqu’elle est verrouillée (figure
2.2). Le termeKd correspond au facteur de sensibilité du comparateur de phase (en V.rad-1). Ko est le fac-
teur de sensibilté du VCO (rad.s-1.V-1).  est la constante de temps correspondant au zéro du filtreF(p).

 est la constante de temps correspondant au pôle. Le terme1/p est la fonction de transfert qui permet
d’avoir la phase à partir de la pulsation.  est la phase issue du VCO.  est la phase du signal
d’entrée.

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

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

Soit :
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On pose alors les relations concernant la pulsation naturelle  et le coefficient d’amortissement  :

Si le terme  est important, on peut alors effectuer la simplification :

On obtient alors finalement :

(EQ 2.1)

D’après l’ouvrage de F.M. Gardner [5], on constate alors que la fréquence de coupure est donnée par
(quand ) :

(EQ 2.2)

Pour choisir la valeur de la bande passante, il faut effectuer un compromis :
La bande passante doit être la plus étroite possible afin de filtrer les variations de phase issues de la

modulation en BLU situées en dehors de la bande de Nyquist c’est à dire environ700KHz.
De plus, la PLL doit pouvoir suivre facilement les variations de fréquence présentent à l’entrée du cir-

cuit à fréquence intermédiaire. Or, dans la bande passante de la PLL, le temps d’accrochage du VCO est
très rapide. Par conséquent, plus on souhaite élargir cette gamme, plus la bande passante doit être élargie.
Cette variation de fréquence est due aux fluctuations de la fréquence en sortie du tuner. Ces variations de
fréquence sont, en général, inférieures à50KHz.

On choisit une fréquence de coupure de60KHz. Comme on veut s’assurer d’une bonne stabilité de la
boucle, on fixe  à2. Compte tenu de l’équation 2.2, on obtient une fréquencefn de15KHz.
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2.B.b Gain statique de la PLL ( )

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

En utilisant le résultat de l’équation 2.1, et le terme  introduit précédemment, on en déduit :

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

De ce fait, quand on applique un échelon de fréquence , on obtient alors :

Cette erreur de phase est donc étroitement liée au gain de boucle statique . On peut retrouver
cette erreur de phase par une étude plus physique. Pour faire une déviation de fréquence de , il faut
appliquer à l’entrée du VCO la tensionvc de . Comme cette tension correspond à une valeur

continue, on en déduit que l’erreur de phase est  c’est à dire .

Ce déphasage a deux conséquences notables à 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 de
sortie a pour expression (§2.A) :

En BLD :

En BLU :

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

Ceci se traduit par une distorsion de l’impulsion 2T, qui est un signal test utilisé en télévision. Ainsi,
dans l’étude de C. Bailey Neal et de Shri K. Goyal [12], avec une erreur de phase de3 et 10 degrés, on
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obtient des facteur de forme K de l’impulsion 2T de respectivement0,65% et de1,4%. Un facteur de
forme maximum de3% est défini, en général, pour un téléviseur.

De plus, l’existence du bruit dans la boucle de la PLL (notamment à l’entrée de la commande du
VCO), engendre un bruit de phase . Si on considère alors uniquement la composante continue, on
obtient :

Soit :

Si on suppose que le bruit de phase est petit ( ), on obtient alors :

(EQ 2.3)

La composante de bruit du signal démodulés(t) correspond alors au second terme qui peut être mini-
misé en diminuant  c’est à dire en augmentantKo.Kd. 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 à l’entrée du VCO (Eb) (figure
2.3).

Figure 2.3 Modélisation de l’amplification du bruit présent à l’entrée du VCO

On peut alors écrire :
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Soit :

Or, la constante de temps  est en général très grande et, par conséquent, dans la bande où on consi-
dère le bruit, on peut écrire :

 notamment quand :

On constate alors que pour une bande passante donnée de la PLL, plus le termeKo est important, plus
le bruit à l’entrée du VCO est amplifié. Il y a donc un compromis à faire sur le gain de la boucle.

On peut remarquer qu’en modulation de type BLU, le signal de sortie peut se mettre sous la forme :

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

Le gain global de la boucle a été choisi afin de minimiser le déphasage. Ainsi, comme la fréquence
centrale du VCO peut être différente de500KHz de celle de la fréquence d’entrée (précision de réglage
du VCO), le déphasage a été fixé de façon à obtenir un facteur de forme de l’impulsion 2T très faible. Un
déphasage maximum de1,5 degrés a été choisi (pour tenir compte d’autres contributions comme le com-
parateur de phase), sachant qu’à3 degrés, le facteur de forme K de l’impulsion 2T est de0,65% [12].

Le gain total obtenu ( ) est alors de 110Ms-1.
 Le gain du comparateur de phase a été fixé par le schéma qui a été optimisé afin d’introduire un déca-

lage en phase minimum. On obtient alors pourKd, une valeur de V.rad-1.

On en déduit alors la sensiblitéKo du VCO, c’est à dire64,7 M rad.s-1.V-1 .

Le bruit de la PLL a été diminué afin d’en minimiser l’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 de2 m
radians (chapitre 5, 5.B.b). Ce bruit est satisfaisant sur une image de télévision compte tenu des
déphasages maximum possibles (2 à 3 degrés).
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2.C Système d’aide à l’accrochage

2.C.a Capture de la PLL sans aide (capture rapide, capture lente)

On s’intéresse ici à la gamme de capture lorsqu’on se trouve en mode boucle de phase et, qu’il n’y a
pas une autre boucle qui aide à 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 à la gamme de fonctionnement, il est
nécessaire d’utiliser un système permettant un accrochage rapide de la PLL. En effet, sans aide, la gamme
de capture rapide est donnée par (F.M. Gardner [5] p. 69) :

Soit, encore :

Ceci correspond donc, comme on l’a vu précédemment (quand ), à la bande passante de la PLL
(équation 2.2). La capture rapide signifie que la PLL s’accroche en un seul cycle correspondant à la diffé-
rence de fréquence entre la fréquence d’entrée et celle du VCO (à savoir ). Comme son nom
l’indique ce mode de capture est le plus rapide. Pour évaluer le temps de capture de la PLL, lorsqu’on
applique un échelon de fréquence, on peut utiliser les résultats classiques d’un système du second ordre
car la boucle se trouve dans un mode linéaire.

Avec la PLL utilisée dans cette étude et avec unζ de 2, le temps que met la PLL pour avoir un

dé phasage de  radians entre le signal d’entrée et celui du VCO est de :

 est la fréquence du signal à l’entrée de la PLL.  est la fréquence initiale du VCO.

Néanmoins, ces expressions donnent uniquement un ordre de grandeur. En effet, la gamme de capture
et le temps de capture dépendent du déphasage initial entre le signal d’entrée et le signal issu du VCO.
Ainsi, pour obtenir la gamme de capture avec précision il faudrait tracer le plan de phase :

 (ou encore ) en ordonnée et  en abscisse qui correspondent à des solutions à des

équations différentielles non-linéaires de la PLL.
Toutefois, ce type d’analyse est assez compliqué puisque les solutions à ces équations ne peuvent pas

être obtenues analytiquement mais avec l’aide d’un ordinateur.

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

 correspond au déphasage maximum possible du fait des limitations physiques imposées par le
comparateur de phase.

On peut alors donner une forme approximative de la gamme de capture lente lorsque le gain de boucle
est important et que  et uniquement pour les boucles du second ordre ([5]) :

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

 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 peut
ne pas être fiable du fait de pôles secondaires présents dans la boucle mais surtout, comme son nom
l’indique, elle est lente.

Par conséquent, un système d’aide à l’accrochage permet de s’approcher au maximum de la capture
rapide de la PLL et, permet d’optimiser le temps de capture global.
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2.C.b Système d’aide à l’accrochage (comparateur de fréquence)

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

Figure 2.4 Schéma simplifié de la boucle fréquence/phase d’aide à l’accrochage.

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

 Quand la fréquence d’entrée est grande devant la fréquence de coupure de la PLL, la boucle de fré-
quence fonctionne. En effet dans ce cas, le signalsf(t) varie dans le temps, il aura une action sur la gamme
de capture. Dans ce cas, à la sortie du comparateur de phase à90 degrés, on a un signal dont la fréquence
correspond à la différence entre la fréquence d’entrée (fen) et la fréquence de sortie (fs). De plus, du fait
que la différence de fréquence est importante, ce signal est filtré de façon importante par le filtre passe-
basF1(p). Du fait de sa faible amplitude, il est nécessaire de le remettre en forme, grâce à un limiteur,
avant qu’il attaque le multiplieur :

Le terme  est le déphasage apporté par le filtreF1(p) et qui est fonction de la fréquence. La
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fonction du limiteur est donnée parflim().

En sortie du comparateur de phase à0 degré, on obtient un signal triangulaire dont la fréquence cor-
respond à la différence de fréquence entrefen et fs.

Avec fcp0() la fonction du comparateur de phase à 0 degré.

Du fait de la différence des caractéristiques des deux comparateurs de phase, les signaux  et
 sont en quadrature de phase. En effectuant une multiplication entre ces deux signaux, on obtient

alors un signal équivalent à :

Ainsi, plus la différence de fréquence est importante, plus  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 fréquence d’entrée et celle du VCO sont quasiment égales, la sortie sf(t) se verrouille sur
une valeur constante. Seul le comparateur de phase à 0 degré intervient dans la boucle.
On se trouve alors en mode boucle de phase.

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

Dans ce cas, la gamme de capture de la PLL correspond à la gamme de fonctionnement du VCO. Du
fait des dispersions présentes en sortie du tuner, c’est à dire moins de1MHz autour de la fréquence de
fonctionnement nominale (38,9MHz en général), et de la précision du réglage du VCO (moins de
500KHz), la gamme d’excursion du VCO à été fixée à+/-1,5MHz autour de la fréquence nominale.

2.D Résumé des caractéristiques de la PLL pour la démodulation d’amplitude synchrone

Les valeurs suivantes ont été retenues :

Gain statique :

Bande passante : , et

Gain du comparateur de phase :Kd = 1,7 V.rad-1

Gain du VCO : Ko = 64,7 M rad.s-1.V-1

sϕ t( ) a1 f cp0 ∆ω t⋅( )sin[ ]⋅=

sf t( )
sϕ t( )

s t( ) K θ ∆ω( )[ ]sin⋅≈

θ ∆ω( )

Ko Kd⋅ 110Ms 1–=

f c 60KHz= ζ 2=
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Fréquence centrale du VCO :

Gamme de fonctionnement du VCO (correspondant à celle de la PLL) :

Bruit de phase en sortie de la PLL dans la bande de fréquence vidéo :

2.E Résumé

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

Le gain statique, la bande passante et l’accrochage ont été spécifiquement abordés concernant la PLL
pour la démodulation d’amplitude synchrone en regardant l’influence de ces paramètres sur la distorsion,
le bruit obtenu après démodulation.
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On présente les différentes définitions concernant le bruit de phase. On applique ensuite ces définitions
à des cas de modulation simples.

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

Aveck, T qui correspondent à la constante de Boltzmann et à la température absolue.

Les transistors (bipolaires, MOS, JFET) possèdent des sources de bruit présentées, notamment, dans la
thèse de P. Bolcato [1].

3.A Définitions concernant le bruit de phase

Une façon de représenter un bruit blanc, après filtrage avec un filtre très étroit, est de l’écrire sous la
forme d’une sinusoïde dont on connaît la fréquence mais dont l’amplitude et la phase sont des variables
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 façon suivante :

La densité de probabilité de l’amplitude est celle de Rayleigh :

 avec :

La densité de probabilité de la phase est uniforme :

3.A.a Densité Spectrale de Puissance

La définition traditionnelle de la densité spectrale de puissance (DSP), en double bande (db), notée

Sxdb(f) pour un signal aléatoire , est donnée par (A. Spataru [11]) :
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E() est l’espérance mathématique et  est la Transformée de Fourier sur un temps fini de

. L’indice (n) indique qu’il s’agit d’une réalisation particulière du signal statistique et l’indiceT,
une troncature du signal, c’est à dire que :

 lorsque  et nulle ailleurs

On obtient alors :

Ainsi, si x(t) représente le bruit de phase d’une porteuse (noté souvent ), alors  correspond
au spectre du bruit de phase qui serait observé sur un analyseur de spectre.

Un des problèmes de la représentation spectrale est l’utilisation de la mesure simple bande par rapport
à la mesure double bande. Les densités spectrales sont définies de manière à ce que les bandes soient
comprises entre  et . Cette définition est surtout utile dans l’analyse mathématique pure impliquant
les transformées de Fourier. Pour être homogène vis à vis des mesures effectuées avec des analyseurs de
spectre, une DSP unilatérale est définie pour les fréquences positives. Elle correspond au double de la
DSP bilatérale à savoir :

 quand  et nulle ailleurs.

Le théorème 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, à savoir :

Avec la fonction d’autocorrélation définie par :

 et du fait de l’ergodicité :

Sxdb f( ) 1
T
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n( ) f( ) 2( )⋅
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T t( ) x n( ) t( )= t T≤

XT
n( ) f( ) x τ( ) e 2 π j f τ⋅ ⋅ ⋅ ⋅– dτ⋅

T
2
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T
2
---

∫=
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∞– ∞

Sx f( ) 2 Sxdb f( )⋅= f 0≥

Sx f( ) 4 Rxx τ( ) 2 π f τ⋅ ⋅ ⋅( )dτcos⋅
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∞

∫⋅=

Rxx τ( ) E x t( ) x t τ+( )⋅[ ]=

Rxx τ( ) x t( ) x t τ+( )dt⋅
∞–

∞
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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 noté . Il correspond au rapport de la DSP de la por-
teuse modulée en phase sur la puissance totale, à une fréquence de décalage de , en faisant référence à la
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 est le , néanmoins le dB.c.Hz-1 est également
utilisé lorsqu’on exprime le bruit de phase en décibels.

La densité spectrale du bruit de phase dans une bande unilatérale  correspond à la DSP du signal
aléatoire  de la porteuse. Elle est obtenue en passant le signal bruité dans un comparateur de phase
piloté par une porteuse de référence non-bruitée et en mesurant la DSP en sortie à l’aide d’un analyseur
de spectre. On l’appelle également la densité spectrale de phase double bande par opposition à celle défi-
nie dans une bande unique. Néanmoins, il ne faut pas confondre le fait qu’elle est unilatérale (définie pour
des fréquences positives) et le fait qu’elle est double bande (donne l’ensemble du bruit de phase, c’est à
dire de part et d’autre de la fréquence de la porteuse).

L’unité de la densité spectrale du bruit de phase dans une bande unilatérale est le rad2.Hz-1 .

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

 notamment quand on a :  [rad2], f1 est une fréquence proche de0 Hz.

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

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

nom

MP blanc plat

MP en 1/f

MF blanc

MF en 1/f

MF en 1/f2

L f( )
f

Hz 1–

Sϕ f( )
ϕ t( )

L f( )
Sϕ f( )

2
--------------≡ Sϕ f( ) df⋅

f 1

∞

∫ 1«

Sϕ f( )

α1
f
---

α 1
f 2
-----

α 1
f 3
-----

α 1
f 4
-----
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Dans les systèmes à modulation de phase, l’impact du bruit de phase est souvent quantifié en terme de
la gigue efficace totale d’une source donnée. La gigue de phase efficace, dans une bande de fréquence [f1,
f2], est la racine carrée de la variance d’un bruit de phase et est donnée par :

L’expression du bruit de la fluctuation de fréquence, dans une bande de fréquence [f1, f2], est donnée
par :

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

On peut exprimer, de façon approchée, le signal sinusoïdal issu de l’oscillateur sous la forme :

(EQ 3.1)

a(t) est l’amplitude crête de l’oscillateur.  est la fluctuation de phase.

On évalue la densité spectrale du signal affecté par du bruit de phase (Annexe A.1). On obtient
l’expression suivante :

(EQ 3.2)

Dans l’équation 3.2, le premier terme est une raie pure dont l’amplitude est affectée par le bruit de
phase ( ). C’est le deuxième terme qui permet d’obtenir la densité spectrale du bruit de phase à partir
de la densité spectrale de la porteuse.

 est la transformée de Fourier de la fonction d’autocorrélation  ou encore la densité
spectrale de la phase unilatérale (définie pour les fréquences positives) ou encore le bruit de phase en

bande double dont l’unité est ledB.rad2.Hz-1 . L’intégration du spectre permet d’obtenir la valeur efficace
des variations de phase ( ). Ceci correspond alors à la variance si le bruit est gaussien.ao est l’ampli-
tude crête du signal.  est la fréquence de résonance de l’oscillateur.

On voit alors que l’on peut obtenir le spectre du bruit de phase à partir du spectre de la porteuse

σϕ Sϕ f( ) df⋅( )
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modulée, en prenant le spectre au dessus de la fréquence de la porteuse et en le divisant par .

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

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

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

(EQ 3.3)

Les deux types de notation rencontrées dans la littérature sont ici présentés (  et ).

Exemple de la modulation de phase

On peut préciser le cas où une porteuse est modulée en phase, c’est à dire : .

i) Calcul simplifié

On utilise l’expression de la porteuse pour déterminer la densité spectrale de phase :

ao
2

2
----- 1

2
---⋅

Sϕp ω ωo–( ) 1
ao

2

2
----- 1

2
---⋅

-------------⋅
Sϕ ω( )Sϕp ω( )

ωωωo

Densité spectrale de phase en bande doubleDensité spectrale de la porteuse

Spectre au dessus deωo uniquement

L ω( ) α ω( )
Sϕp ω( )

ao
2

2
-----

-----------------
Sϕ ω ωo–( )

2
---------------------------= = =

α L

ϕ t( ) θc ωm t⋅( )cos⋅=

s t( ) ao ωo t⋅ θc ωm t⋅( )cos⋅+( )cos⋅=
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Soit ( ) :

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

Si on prend la raie située à une fréquence supérieure à celle de  et si on la divise par  (cor-
respondant à la densité spectrale en bande double), on obtient :

.

Le bruit de phase en bande simple correspond alors à , il permet d’obtenir la demi-valeur crête.

ii) Calcul utilisant la fonction d’autocorrélation

Dans ce cas, on évalue la fonction d’autocorrélation correspondant à la fluctuation de phase :

Soit :

On obtient alors la fonction d’autocorrélation de la porteuse (Annexes équation A.1) :

Soit :

En prenant la transformée de Fourier, on obtient alors l’expression de la densité spectrale de puissance
de la porteuse due à la variation de phase :
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On obtient donc la même 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 part,
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 sinusoïde, l’expression de la porteuse modu-
lée est :

 est la pulsation de la modulation.  est l’amplitude crête du signal modulant.  est la pulsation
du signal modulé.  est l’amplitude crête du signal non modulé.

Soit, encore :

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

(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

Figure 3.3 Représentation vectorielle d’une porteuse modulée en MA

D’après le diagramme de la figure 3.3, on constate qu’à tout instant le signal résultant de la modulation
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 :

 est l’excursion crête de la phase due à la modulation.
Soit :

On peut développerp(t) à l’aide des fonctions de Bessel du premier type. En effet, on a :
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et,

,  sont les fonctions de Bessel du premier type de variable  et d’ordre 0, 1, ...

Lorsque  est petit, par exemple dans le cas où  correspond à 0,05 radian, on a :

,  et,

On peut alors établir les relations approchées suivantes :

Dans le cas où la modulation de phase est due à du bruit ou à une perturbation, le terme  est en
général inférieur ou du même ordre de grandeur que 0,05 radian. Il est donc possible d’utiliser les rela-
tions approchées.

Ainsi, on obtient :

(EQ 3.5)

θc ωm t⋅( )sin⋅[ ]sin 2 J1 θc( ) ωm t⋅( )sin⋅ J3 θc( ) 3 ωm t⋅ ⋅( )sin⋅ …+ +[ ]⋅=

J0 θc( ) J1 θc( ) θc

θc θc

J0 θc( ) 1≈ J2 θc( ) J3 θc( ) … 0≈ ≈ ≈

J1 θc( ) 0.025
θc

2
-----≈ ≈

θc ωm t⋅( )sin⋅[ ] 1≈cos

θc ωm t⋅( )sin⋅[ ] θc ωm t⋅( )sin⋅≈sin

θc

p t( ) up ωp t⋅( )
θc

2
----- ωp ωm+( ) t⋅[ ]

θc

2
----- ωp ωm–( ) t⋅[ ]sin⋅–sin⋅+sin⋅=



Chapitre 3 - Présentation du bruit de phase - Simulation du bruit de la fluctuation de fréquence

page 60

La représentation spectrale montre alors que rien ne distingue la modulation de phase de la modulation
d’amplitude (figure 3.4 à comparer avec la figure 3.2).

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

Dans ce cas, en tenant compte de l’équation 3.3, on obtient :

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’après la figure 3.5 que la porteuse modulée en phase est bien déphasée par rapport
à la porteuse non modulée.
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3.B.c Modulation de fréquence (MF)

Dans ce cas, l’information est proportionnelle à la fréquence, on peut donc exprimer la pulsation de
fréquence de la façon suivante :

On obtient alors l’expression de la phase par :

Si on appelle  l’indice de modulation  on obtient donc :

Par conséquent, il suffit de remplacer  par  pour appliquer les résultats de la modulation de phase
à la modulation de fréquence. On suppose, aussi, que dans ce 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 dû à la superposition d’un bruit se situant dans la bande latérale
supérieure

L’expression du signal obtenu est la suivante :

On commence par définir le bruit auquel on s’intéresse, c’est à dire un bruit situé à +fb Hz de la por-
teuse dans une bande de1Hz. Avec un analyseur de spectre, on aurait la représentation de la figure 3.6.

Figure 3.6 Spectre du bruit ajouté

On peut exprimer le bruitub(t) , en utilisant la densité spectraleSb de ce bruit, et, la phase aléatoire

ω t( ) ωp 2 π ∆f ωm t⋅( )cos⋅ ⋅ ⋅+=

θ t( ) ωp t⋅ ∆f
f m
------ ωm t⋅( )sin⋅+=

β ∆f
f m
------

p t( ) up ωp t⋅ β ωm t⋅( )sin⋅+( )sin⋅=

β θc
β

v t( ) up ωp t⋅( )sin vb t( )+⋅=

fréquence

Energie

fp fp+fb

Sb

up
2

2
------

ϕb



Chapitre 3 - Présentation du bruit de phase - Simulation du bruit de la fluctuation de fréquence

page 62

associée à ce bruit, sous la forme suivante :

On obtient alors l’expression globale du signal et du bruit :

Il est alors possible de montrer (Annexe A.2), qu’on obtient à la fois de la modulation de phase et de la
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

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

Dans ce cas, l’excursion crête de phase est :

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

3.C.b Bruit de phase dû à une bande latérale double

On considère deux bandes de bruit àfp+fb et àfp-fb de densité spectrale de puissanceSb. On peut alors

considérer que le signal équivalent de bruit est d’amplitude  car les deux sources de bruit ne
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sont pas corrélées.

Du fait de cette remarque, on peut en déduire, de façon simplifiée que la valeur crête du bruit de phase
est :

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

Des calculs plus rigoureux, concernant ce point précis, sont effectués dans l’ouvrage de W. P. Robins
[2].

3.D Lien entre le bruit de phase et le bruit de la fluctuation de fréquence

On considère une sinusoïde modulée en phase par du bruit :

La fréquence de cette porteuse est donc :

Donc, l’expression du bruit de la fluctuation de fréquence en fonction du temps est :

D’où, la relation entre le bruit de phase et le bruit de la fluctuation de fréquence :

De même, du fait de la relation entre la phase et la fréquence, la relation entre la densité spectrale du
bruit de phase dans une bande unilatérale (et en bande double) et la densité spectrale du bruit de la fluc-
tuation de fréquence est :

(EQ 3.6)

De plus, on a également les relations suivantes qui peuvent être intéressantes :
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T étant la période du signal etF sa fréquence, on a :

d’où :

(EQ 3.7)

 correspond aux petites variations de la période, dues à du bruit par exemple.  représente les fai-
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-
que 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 est
caractérisé en fréquence par une matrice linéaire, il est possible d’obtenir la contribution de chacune des
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 les
sources de bruit lorqu’on effectue une analyse fréquentielle avec un simulateur “Spice”. De plus, certains
circuits (oscillateur à relaxation par exemple) ne fonctionnent pas en mode petits signaux. Cela signifie
que la simulation en fréquence obtenue à partir d’une certaine polarisation n’est pas représentative du
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 bruit
en mode transitoire, c’est à dire, correspondant au mode de fonctionnement réel du circuit. De plus, si on
a une tension proportionnelle à la période du signal, on peut simuler le bruit de la fluctuation de la période
(ou encore la gigue).

3.E.b Simulation du bruit en transitoire

Le principe de fonctionnement de la simulation est de fairen simulations avec les sources de bruit,
puis, une simulation nominale sans bruit. A partir de ces différentes simulations, après un traitement entre
cesn+1 simulations, on obtient l’évolution de la valeur efficace du bruit en fonction du temps.

δT
T
------- δF

F
-------–=

δF F2 δT⋅–=

δT δF
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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 sont
ajoutées. Chaque source correspond à la somme de sources de courant sinusoïdales, à savoir :

Les fréquences  sont choisies dans le spectre de bruit théorique de façon à avoir la même énergie
pour toutes les sinusoïdes.

Les phases  sont choisies de façon pseudo-aléatoire au début de chaque nouvelle simulation de bruit
j et, pour chacune des sinusoïdesi. vj(t) est le bruit représentatif pour une simulation de bruitj.

Les amplitudesai(t) sont définies à partir de la densité spectrale de puissance de la source de bruit
(figure 3.8).

Figure 3.8 Répartition des fréquences des sinusoïdes pour un bruit blanc

La valeur de l’amplitude est définie par :

et,

Durant les simulations, à chaque pas de calcul, la densité spectrale est réévaluée, et ensuite, l’ampli-
tude desai de chaque sinusoïde est recalculée.

vj t( ) ai t( ) ωi t ϕi+⋅( )sin⋅
i 1=

Ns

∑=

ωi

ϕi

f

Densité spectrale de puissance

S

fmin fmax
f1 f2 ...

ai 2 xi⋅=

xi S f( ) df⋅
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f i
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Par exemple le bruit provoqué par une résistanceR de , dans une bande de fréquence comprise
entre10KHz et1000KHz, est simulé avec50sinusoïdes de courant (dans le cas où estNs est fixé à50).

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

On obtient alors pour la résistanceR, en utilisant la constante de Boltzmannk, la température absolue
T (300˚ K) :

Soit :
ai = 811 pAcrête

L’amplitude de chacune des sinusoïdes est, dans ce cas, très petite. Il faut alors veiller à ce que le simu-
lateur (ELDO dans cette étude) soit capable de simuler avec une bonne précision.

Les fréquences sont réparties entrefmax et fmin par la relation :

Les phases de chacune des simusoïdes sont choisies aléatoirement entre 0 et  avec une distribution
uniforme. Lors de la première simulation de bruit, il y a un tirage aléatoire pour chacune des sinusoïdes.
Pour la seconde simulation et les autres simulations de bruit, il y a, à chaque fois, un nouveau tirage.

3.E.b.2 Résultats obtenus

Pour obtenir une analyse de bruit complète, il y an simulations avec les sources de bruit et, une simu-
lation classique sans source de bruit. Lors de chacune des simulations de bruit, un nouvelle valeur pour
chacune des phases  est choisie aléatoirement.

Après ces simulations, les valeurs efficaces de chacun des noeuds sont évaluées de la façon suivante :

(EQ 3.8)

Les termesvj(t) représentent les tensions avec du bruit, et,vo(t) représente la tension sans bruit.

1KΩ
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3.E.b.3 Principaux paramètres accessibles dans le simulateur

L’utilisateur peut choisir le nombre de simulations (n), le nombre de sinusoïdes (Ns) des sources de
bruit, les fréquences maximum (fmax) et minimum (fmin) de la bande de bruit.

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

Il est également possible de sélectionner les composants qui provoquent du bruit à l’intérieur d’un
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 puis-
sance disponible, pas d’informations sur les principaux composants contribuant au bruit lorsque plusieurs
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 à la période ou à la fré-
quence

Lorsqu’on obtient le signal de sortie bruité du VCO (sinusoïde ou signal carré), on peut difficilement
l’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 signal
bruyant en utilisant l’équation 3.8. Cependant, cette expression n’est pas, en général, proportionnelle au
bruit de phase ou de la période, si on prend directement le signal issu de l’oscillateur.

Une première approche pourrait consister à comparer la phase du signal issu du VCOvo(t), sans bruit,
avec les tensions bruitéesvj(t). Néanmoins, cette approche nécessite d’avoir des déphasages entre les ten-
sionsvo(t) etvj(t) dus uniquement au bruit et non aux conditions de démarrage du VCO. Or, d’une simu-
lation de bruit à une autre, il peut y avoir un déphasage important entre les signauxvj(t) du fait des
conditions de démarrage. Dans ces conditions, il est alors difficile d’en déduire le bruit de phase car le
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 à une
seule simulation de bruit du signal issu de l’oscillateur, et en utilisant la transformée de Fourier de la
fonction d’autocorrélation du signal. Cependant, le résultat n’est pas très précis dans ce cas, car on utilise
une simulation de bruit. En effet, pour avoir une valeur précise concernant le bruit, il faut plusieurs tirages
sur les phases aléatoires des différentes sources de bruit. D’autre part, les calculs sont importants sur le
résultat car il faut utiliser la transformée de Fourier, puis en déduire le bruit de phase.

L’approche adoptée consiste à comparer la période des différentes simulations de bruit, en utilisant un
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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 différentes
simulations de bruit dues à des conditions de démarrage différentes. De plus, comme la période est éva-
luée sous la forme de tension, il est possible d’utiliser l’équation 3.8 pour en déduire la valeur efficace du
bruit de la période.

Ainsi, un fichier en syntaxe ELDO-FAS a été mis au point et utilisé pour l’analyse du bruit d’un VCO,
qui évalue la période à chaque demi-période. On obtient un signal dans le temps proportionnel à la
période dont on peut évaluer la valeur efficace à partir des simulations en transitoire. L’organigramme de
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 vice-
versa. Lors de la mesure d’un temps, une interpolation est faite à partir du pas de calcul afin de minimiser
l’erreur d’évaluation. D’autre part, il peut y avoir autour du passage à 0V du signal issu du VCO des per-
turbations du fait du simulateur. Pour minimiser l’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, elle
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 modèle fournissant la période sous la forme d’une tension
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A titre d’exemple, on mesure la période d’un signal sinusoïdal, modulé faiblement en fréquence, dont
l’expression est la suivante (figure 3.10) :

Figure 3.10 Evaluation de la période sous la forme d’une tension

vin t( ) 2 π 5MHz t 4 2 π 100KHz t⋅ ⋅ ⋅( )sin⋅+⋅ ⋅ ⋅[ ]sin=

vin

T

T

µs

µs

V
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Dans les courbes obtenues,T est 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 à la
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 sinusoïdal modulé en fréquence par un bruit blanc. Dans
l’exemple de la figure 3.11, une sinusoïde de5MHz est modulée en fréquence par un bruit blanc dont la
bande de fréquence est comprise entre10Hz et 1MHz. Le bruit en transitoire est généré en utilisant le
principe de P. Bolcato utilisé dans le simulateur ELDO.

Le signal nominal, sans bruit, estVoutnominale. Voutb1 est une sinusoïde modulée par du bruit. En fait,
dans l’exemple présent cinq simulations de bruit ont été générées, et donc il y a égalementVoutb2, ... .

Le programme permettant d’avoir la période en fonction du temps, génère les signaux Tnominale pour la
tensionVoutnominale et, Tb1 pour la courbeVoutb1. On peut alors vérifier que le signalVoutb1 est perturbé
par du bruit. Une fois la simulation non bruitée terminée et les cinq simulations avec du bruit générées, le
signalTefficace est généré, conformément à l’équation 3.8, dans laquelleTbj correspond àvj(t), Tnominale à
vo(t), etTefficaceà vb(t). Ensuite, une moyenne est effectuée sur le signalTefficace afin d’obtenir le bruit de
la période qui est dans ce cas évalué à 12,8ns.

L’ensemble de ces courbes est généré automatiquement au cours d’une simulation. Ayant obtenu le
signal efficace au cours du temps, il suffit alors d’en extraire la valeur moyenne pour obtenir la valeur du
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 don-
née.
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Figure 3.11 Bruit de la période d’une sinusoïde modulée en fréquence par un bruit blanc
Tb1 Tnominale

Voutnominale

Voutb1

Tefficace

µs

µs
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3.E.c.3 Calcul du bruit de phase à partir du bruit de la période

Ayant déterminé le bruit de la période , on évalue le bruit de phase. On suppose dans un premier
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 avec
une grande bande de fréquence.

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

Il est alors possible de déterminer la densité spectrale de la variation de fréquence. On connaît, en
effet, le lien entre la variation de période et la gigue de la fréquence (équation 3.7) :

 est la fréquence de fonctionnement de l’oscillateur. On en déduit alors que la densité spectrale de la
fluctuation de fréquence est :

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

(EQ 3.9)

fm est la fréquence où la densité spectrale de fréquence est considérée comme constante. D’après les
hypothèses initiales, c’est le cas dans la gamme de fréquence comprise entrefmin et fmax.

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 de
quelques femto-secondes alors que les pas de calcul raisonnables (en terme de temps de simulation) sont
de l’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 simulation,
d’une durée raisonnable, pour de petites bandes de bruit. En effet, par exemple dans le chapitre 5 (5.C),
on obtient des variations de période de quelques femto-secondes sur le signal du VCO. Pour faire la simu-
lation en quelques dizaines d’heures, il faut utiliser un pas de calcul d’environ100ps. Comme ce pas de
calcul est très nettement supérieur au résultat attendu, il est nécessaire d’amplifier les sources de bruit, à
l’origine de la variation de la période, d’un facteur2000.
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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 des
bruit réels ou si on simule des bruits provoqués par l’amplification.

Vis à vis du nombre de sinusoïdes, on peut également vérifier l’hypothèse formulée dans le paragraphe
précédent, à savoir quand on a une porteuse modulée en phase :

Alors, le bruit doit vérifier l’expression suivante :
 c’est à dire par exemple

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

fo est la fréquence du VCO etfm est la fréquence située à l’intérieur de la bande de bruit (fmin, fmax)
choisie. On suppose dans ce cas que :

Du fait, de l’amplification (amp) et du nombre de sinusoïde choisi (Ns), le bruit de phase dû à chaque
sinusoïde est :

On doit donc vérifier la relation suivante :

, soit :

Ceci permet alors de fixer le nombre de sinusoïdes minimum.

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

Contrairement à l’analyse du bruit en mode linéaire (simulation “ac”), en mode transitoire, on ne peut
pas connaître la contribution de chacune des sources lorsque plusieurs sources de bruit sont actives.
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Une méthode consiste alors à fairek+1 simulations de bruit lorsque le circuit électrique comportek
composants. A savoirk simulations avec un seul composant bruyant à la fois et, une simulation avec tous
les éléments bruyants. On peut alors en déduire la contribution de chaque composant.

Si on considère que pour chaque simulation de bruit, il y an (10 par exemple) simulations bruyantes et
une simulation nominale, on obtient ainsi un total de(k+1).(n+1) simulations pour une bande de fré-
quence donnée. Ceci peut être assez coûteux en temps de simulation.

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

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

Dans le cas des VCO à relaxation (voir le chapitre 6 concernant ce VCO), si on s’intéresse au bruit de
sortie sur la période dans une bande de fréquence[fmin,fmax] , alors les bandes de fréquence des sources de
bruit doivent être situées dans des bandes de fréquence[N.fvco-fmin, N.fvco+fmax] , N étant un entier. Le
nombre de bande de fréquence (N) est lié à la bande passante des différents éléments. Cela signifie donc
qu’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 avec
la modulation de phase, ou de fréquence. Ensuite, une évaluation du bruit de phase a été calculée pour
deux cas fondamentaux : lorsqu’on ajoute une bande de bruit ou deux bandes de bruit de part et d’autre
d’une porteuse. L’expression de la densité spectrale de bruit de phase dans une bande latérale unique a été
définie et déterminée pour la modulation de phase et dans les cas où du bruit a été ajouté à la porteuse.

Ensuite, une méthode pour simuler la variation de période due au bruit dans les oscillateurs a été pré-
sentée. La méthodologie et les nombreuses limitations ont été soulignées.
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Chapitre 4

Conception d’un VCO à circuit résonnant LC pour la PIF
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On présentera successivement les différentes étapes de la conception du VCO à inductance externe
réglable c’est à dire le choix de la structure, le principe de fonctionnement, les problèmes importants ren-
contrés. Les caractéristiques finales, simulées et mesurées, sont ensuite établies.

4.A Choix de la structure du VCO

On peut distinguer plusieurs critères 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 VCO. (8% de la fréquence centrale dans notre cas mais, qui peut
aller d’une façon générale jusqu’à10% defo)

Ce paramètre limite la gamme de capture de la PLL construite à 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 doit
présenter une variation faible lorsque la température varie.

4. Faible coût

Etant donné l’application grand public du circuit, il doit nécessiter peu de composants externes, et, un
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 au
bruit (F.M. Gardner chapitre 2 [5]) :

1.  Oscillateur utilisant un quartz (VCXO).

2.  Oscillateur à circuit résonnantLC.

3.  MultivibrateurRC.

Les oscillateurs à quartz (Pierce par exemple) permettent d’avoir une grande stabilité de la fréquence.
Cependant, dans notre cas, ils ne sont pas intéressants car ils ne permettent pas d’avoir, en général, une
gamme d’excursion de fréquence supérieure à0,25% de la fréquence centrale de l’oscillateur. Ceci est
donc nettement insuffisant.

Les multivibrateurs contiennent, en général, une capacité à travers laquelle on fait passer un courant
contrôlable, un composant définissant la tension de référence, un commutateur. La fréquence est définie
par le temps que met la tension aux bornes de la capacité pour se rendre d’une condition initiale établie,
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après la commutation, au point de déclenchement fixé par le composant donnant la tension de référence.
L’instabilité de la phase du VCO est due notamment à 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 utilisant
la structure àLC. De ce fait, la réalisation est nettement plus complexe, et elle fera l’objet d’une étude
ultérieure présentée dans le chapitre 6.

Les structures de VCO à circuit résonnantLC sont 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
que les structures à multivibrateur.

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

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

On expliquera le fonctionnement, dans les paragraphes suivants, d’un VCO-LC où la fréquence de
résonance est modifiée par le déphasage de la boucle de réaction. Cependant, ce type d’oscillateur n’est
pas très intéressant du fait notamment du coefficient de qualité (Q) faible nécessaire (environ10) car la
gamme de capture correspond à la bande passante du circuit résonnant. Ceci implique que les harmoni-
ques et le bruit sont peu filtrés par rapport au VCO que l’on a développé dont leQ final utilisé est de
l’ordre de30. De plus, la sensibilité en température de ce type d’oscillateur est assez importante.

Enfin, un VCO-LC complètement intégré n’est pas envisageable à40MHz car les inductances inté-
grées présentent des valeurs trop faibles (pour une surface d’implantation raisonnable) et des coefficients
de qualité trop petits.

Pour limiter les effets de l’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 à VCO-LC comportant
un amplificateur différentiel à structure symétrique.

La structure de VCO à circuit résonnantLC développée, à structure différentielle, est constituée d’un
comparateur permettant de faire commuter un courant et d’une capacité variable. Cette dernière comporte
une capacité fixe (capacité nitrure) dont le courant est atténué par un multiplieur. Une diode à capacité
variable (“varicap”) n’a pas été utilisée du fait des problèmes en température que pose ce type de compo-
sant.

4.A.b Autres structures d’oscillateur

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

L’article de R. R. Cordell [5] (figure 4.1) utilise un oscillateur à circuit résonnantLC. Toutefois, au lieu
de faire varier la fréquence centrale par une diode à capacité variable, il force l’oscillateur à une fré-
quence différente de celle du circuitLC. Il utilise pour cela le décalage de phase dans la partie active de
l’oscillateur. En effet, la fréquence de l’oscillateur est telle que dans la boucle active le déphasage soit
nul.
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FIGURE 4.1 Schéma de principe du VCO-LC avec contrôle de la phase

On obtient donc, d’après la figure 4.1 :

On définit, d’autre part, le gain en boucle ouverteAl(p), en tension, du système, à l’aide de
l’impédanceZ qui est signalée dans la figure 4.1.

Pour que la boucle de réaction positive ait une phase nulle, on obtient :

, d’où :

Comme la phase de  est comprise entre-45 et +45 degrés, la phase deZ sera comprise dans
le même intervalle lors de l’oscillation. Ceci correspond à la bande passante du circuitRLC . L’excursion
de fréquence du VCO ( ) s’exprime en fonction de la fréquence de résonance du circuitRLC(fo) :

L’auteur utilise un coefficient de qualité de10. Ceci permet d’avoir une excursion de fréquence de +/-
5% defo. Toutefois, ceci engendre un bruit plus important que celui dans la structure envisagée (Q=30)
(Voir Chapitre 5). Le problème de cette structure est le lien entre le coefficient de qualité et la gamme
d’excursion du VCO.

Avec le coefficient de qualité envisagé (Q=30), ce type de structure donnerait une excursion de fré-
quence de 3.3% defo, ce qui est insuffisant.

D’autre part, la stabilité de la fréquence de l’oscillateur est étroitement liée aux différents éléments de
la boucle qui sont nombreux. Ceci rend l’ensemble difficile à stabiliser en température.
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4.A.b.2 VCO LC monolithique à1,8GHz

D’après N.M. Nguyen et R.G. Meyer [3], il est possible d’intégrer des VCO à structure LC dans une
technologie Bicmos (fT-npn =10GHz) ayant une excursion de fréquence importante (1,68 à1,86GHz).

Ainsi, le coefficient de qualité est de l’ordre de5. Les inductances utilisées sont de quelquesnano hen-
rys. Les éléments parasites associés sont la résistance série, la capacité parasite entre le métal et le sub-
strat, et la résistance par rapport au substrat.

Bien que cette technologie soit très difficile à transposer à40MHz (du fait de l’ordre de grandeur des
inductances), cette étude montre la possibilité d’intégrer complètement un VCO à structureLC.

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

VCXO VCO-LC ou Multivibrateur
Structure à OTA

Bruit de phase, engamme
  d’excursion

en fréquence

0,5% de fo

faible

Clarke , Hess

transformateur

Nguyen

monolithique à retard
Cordell

Coefficient de
qualité faible

Fréquence élevée
(2GHz)

Coefficient de
trop coûteux

qualité faible

Nécessite une étude
lourde.

général, important
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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 résonnantRLC. La dif-
ficulté essentielle de ce montage est de réaliser une capacité variable aussi parfaite que possible. C’est
pour cette raison qu’un nouveau principe de compensation des déphasages parasites, déphasant le courant
capacitif, a été conçu.

Le VCO utilisé (figure 4.2) peut être décomposé en trois parties distinctes :

•  le circuitRLC définissant notamment la fréquence de résonance

•  la paire différentielle en commutation permettant au système d’osciller

•  la capacité variable permettant de contrôler la fréquence d’oscillation

FIGURE 4.2 Structure du VCO - LC

On montre ci-dessous d’une part comment le système oscille et, d’autre part, comment est réalisée la
capacité variable.

Tension de contrôle
capacité variable paire différentielle

en commutationvinvco

circuit
résonnant

RLC
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4.B.b Fonctionnement de l’oscillateur

La figure 4.3 indique comment est réalisé l’oscillateur, à savoir le circuitRLC et la paire différentielle.
Il est possible d’établir un montage équivalent pour calculer la fréquence d’oscillation et l’amplitude du
signal. La source de courantIo est commutée dans le circuitRLC. La fréquence d’oscillation est fixée par
l’inductanceL, située à l’extérieur du circuit intégré et la capacitéC, située en partie à l’intérieur du cir-
cuit intégré (capacité variable et capacités parasites), et, en partie à l’extérieur. La résistanceReq repré-
sente la résistance globale équivalente du circuit résonnantLC. Dans cette figure, on ne représente pas la
capacité variable dont le fonctionnement sera expliqué par la suite. La caractéristique non linéaire du
montage est provoquée par la transconductance de la paire différentielle constituée par les transistors Q1
et Q2. Ces transistors rendent le système instable.

FIGURE 4.3 Structure de l’oscillateur et du montage équivalent

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 système oscille effectivement

•  la fréquence de l’oscillation

•  l’amplitude du signal obtenu

Cette analyse permet de déterminer la condition d’instabilité et la fréquence du signal. Le gain de bou-
cle, en tension, est donné par : .

Z(p) est l’impédance du circuitRLC etgm est la transconductance linéaire correspondant à la paire diffé-
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rentielle montée en oscillateur. On obtient l’expression du gain de boucle :

Pour déterminer la fréquence de l’oscillateur, on utilise les conditions de Barkhausen :

Soit :

On obtient la fréquence d’oscillation :

Pour déterminer l’amplitude de l’oscillation, on utilise le fait que :

Soit :

On doit donc avoir une transconductancegm supérieur à 1/Req pour permettre à l’oscillateur de démar-
rer.

En utilisant la méthode du 1er harmonique (annexe A.4), on obtient alors :

Al p( ) L p⋅

1 L C p2⋅ ⋅ L p⋅
Req
-----------+ +

------------------------------------------------- gm⋅=

Im Al p( )( ) 0=

gm L p 1 L C p2⋅ ⋅+( )⋅ ⋅ 0=

f o
1

2π L C⋅
-----------------------=

Al p( ) 1=

gm Req⋅ 1=

v Req
2
π
--- I o ωo t⋅( )cos⋅ ⋅ ⋅=



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

page 86

4.B.c Fonctionnement de la capacité variable

La capacité variable (figure 4.4) est constituée par deux capacitésC dont on fait varier la valeur du
courant les traversant  en atténuant le courant issu de ces capacités par l’intermédiaire d’un multiplieur. Il
est donc possible d’obtenir un courant en avance ou en retard de 90 degrés sur la tensionv (tension d’atta-
que du dipôle). La capacité variable obtenueCv est comprise entre-C/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 capacitéC, et
elle provoque un courantic. Ce courant est ensuite recopié dans un miroir. Le courant recopié est aiguillé
par l’intermédiaire de quatre transistors Q12, Q17, Q21 et Q26 vers la sortie de la capacité variable. En
contrôlant la tensionvcap , on contrôle le courant circulant dans ces transistors. Il est ainsi possible de
faire varier la valeur du courant de sortieicout , et, par conséquent la valeur de la capacité variable.

Les résistances équivalentes avec les capacitésC provoquent un déphasage par rapport à un courant
capacitif idéal. Il s’agit, essentiellement, des résistances dynamiques des émetteurs des transistors. On
note ces résistancesre . Ces résistances correspondent alors à :

T est la température de la jonction, etIc le courant continu circulant dans la jonction. Les termesk etq
sont définis dans le glossaire. On expliquera par la suite l’effet de ce déphasage et comment, on peut le
compenser.

Le convertisseur logarithmique permet de commander linéairement la fréquence du VCO par l’inter-
médiaire de la tension de contrôlevcap. Le termevT est défini par :

Le couranticout, issu de la capacité variable, a pour expression :

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

On obtient alors :

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

r e
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q
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FIGURE 4.4 Schéma de principe de la capacité variable

4.B.d Intégration des différents éléments

L’ensemble des éléments de l’oscillateur sont intégrés sauf l’inductance et la capacité externes.
L’inductance externe est ajustable de façon précise. Les composants externes sont, en général, nommés
Lo etCo.

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

Deux problèmes 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 intro-
duit une variation du coefficient de qualité équivalent du circuitLC. Ceci est perturbant puisque cela
affecte l’amplitude de sortie.

2) Le VCO est susceptible d’osciller à des fréquences supérieures à celle prévue par leLC externe du fait
des éléments parasites qui peuvent changer le mode et la fréquence d’oscillation (fils de connexion, boî-
tier, circuit imprimé). Il 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 l’amplitude du signal du VCO

A partir des simulations électriques et de l’analyse du montage, on a constaté que le courantic (à tra-
vers la capacitéC) et le couranticout (après 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 à dire
lorsque l’ensemble du courantid est complètement aiguillé d’un côté de la sortie ou de l’autre, il y a un
déphasage important sur la phase théorique. Ces déphasages importants (plus de10 degrés à 40 MHz)
entraînent une variation très importante de la tensionv du VCO (plusieursdécibels) suivant la valeur de la
capacitéCv et donc suivant la fréquence. Ceci peut provoquer la saturation des transistors et par consé-
quent modifier le mode de fonctionnement du montage. Il est donc nécessaire de minimiser ces
déphasages par une compensation.

Dans les diagrammes de la figure 4.6, on représente l’effet du déphasage  par des résistances équiva-
lentes. La résistanceRo représente la résistance présente dans la capacité variable, c’est à direR1+R2
dans la figure 4.5 . Les élémentsCo etLo correspondent au circuitLC externe.

En parallèle à ces éléments sont présents une capacité équivalente à la capacité variable et une résis-
tance parasite équivalente correspondant à l’effet du déphasage.

Dans le cas où la capacité variable est maximum et positive (CM), on obtient une résistance parasite
positive (rpM). Ainsi, le circuit résonnant équivalent présente une résistance globale plus petite par rap-
port au cas où la capacité variable est nulle. Comme l’amplitude du VCO est proportionnelle à cette résis-
tance, l’amplitude du VCO diminue. Ce cas correspond à la fréquence minimum du VCO, puisque la
capacité globale équivalente est maximum (fmin).

Dans le cas où la capacité variable est minimum et négative (Cm), la résistance parasite est négative
(rpm). De ce fait, la résistance équivalente globale augmente. Ceci a pour effet d’augmenter l’amplitude
du VCO.

Du fait de ce déphasage , l’amplitude du VCO varie entre la fréquence maximum (capacité variable
négative) et la fréquence minimum (capacité positive) de fonctionnement du VCO. Si ce déphasage varie
beaucoup (ceci est le cas), la résistance négative peut provoquer un mauvais fonctionnement du VCO,
notamment dans le cas où la résistance équivalente globale est négative (Ro en parallèle avecrpm). En
effet, si l’amplitude du VCO est trop importante, il peut y avoir une saturation des transistors du multi-
plieur et le fonctionnement de l’oscillateur peut être très perturbé.

Ψ

Ψ
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FIGURE 4.5 Capacité variable sans compensation
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FIGURE 4.6  Déphasage - schémas équivalents

4.C.b Causes des déphasages parasites des courants

On peut distinguer plusieurs causes à ces déphasages parasites :

•  Un déphasage entreic etv, qui n’est pas purement capacitif (figure 4.5) et, qui est dû essentiellement
aux résistances en série avec la capacitéC (  + reQ7 + reQ10dans la branche émetteur Q7 et émet-
teur Q10)(Q31 et Q28 également pour l’autre capacitéC).

On appellere la résistance dynamique du transistor ( ). EtRE la résistance ohmique d’accès à
l’émetteur.

• Un déphasage entreid et ic qui est dû aux transistors Q10, Q13 (et également Q28, Q24)

• Un déphasage dû aux transistors du multiplieur entreicout et id (Q12, Q17) et (Q21, Q26).

Il est important de noter que seules les phases des courants cités sont sensiblement affectées par les
composants et non les amplitudes (à40MHz, en technologie HF2C).
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4.C.c Compensation du déphasage parasite du courant

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

Le point de départ est de considérer que le déphasage est dû essentiellement aux résistances en série
avec la capacitéC (re, RE, résistance parasite de la capacité). On peut alors utiliser la tension aux bornes
des émetteurs des transistors Q10 et Q28 (figure 4.5), à savoir la tensionvutile , pour obtenir le courant de
compensationicc à partir d’une capacitéCc. La figure 4.7 représente un diagramme vectoriel des courants
obtenus et des déphasages présents.

FIGURE 4.7 Courants obtenus ic et de compensationicc

Le couranticc est ainsi obtenu en appliquant la tensionvutile aux bornes de la capacitéCc (figure 4.8).
On obtient alors un courant dont le déphasage par rapport àic peut être utilisé. Le déphasage  est
dû notamment au couple de transistors Q14 et Q10 dans la figure 4.8 (également Q23 et Q28 par symé-
trie).

On peut voir alors sur le graphique de la figure 4.7 qu’on peut trouver une capacitéCc qui compense le
déphasage . En pointillés est présenté le courantitot obtenu en effectuant la somme deic et icc. Bien que
sur la figure 4.7, le module deitot semble plus important que le module du courant idéal (correspondant
au module deic non déphasé), ce module est, en fait, peu affecté.

On effectue des projections sur l’axe du courantic idéal, et on obtient :
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Concernant le couranticcp, on peut écrire :

vutile est la tension différentielle entre deux émetteurs ( Q10 et Q28) dont les bases sont des "points
froids". On obtient alors:

On a donc :

Or,  et de plus  car ces angles sont petits.
D’autre part :

En effet, le déphasage  est donné par :

Donc :

CommeCc est du même ordre de grandeur queC et comme  et  sont petits; on en déduit que|i tot|
correspond environ à|ic|.

On obtient donc une compensation dont les éléments (Cc, transistors Q14, Q23) sont de même nature
que la source du déphasage (C, transistors Q7, Q10) et de plus, qui dépend de la source du déphasage
par l’intermédiaire devutile.

Ainsi, lorsque la capacitéC augmente du fait de la variation du processus technologique, la capacité
Cc augmente également car les capacités sont de même nature dans le circuit intégré. Dans ce cas, le
déphasage parasite  augmente, mais, la compenstion augmente aussi. Ceci signifie que la compensation
limite les effets de la variation de la capacitéC.

De même, lorsque le courant de polarisation diminue, du fait de la variation des résistances de polari-
sation notamment, les résistances dynamiquesre augmentent. Elles sont, en effet, inversement propor-
tionnelles au courant de polarisation. Ceci provoque alors une augmentation de la valeur du déphasage

. Dans ce cas la tensionvutile augmente également car elle est proportionnelle à la résistance dynami-

i tot i ccp icp+=

i ccp β( )sin Cc ω⋅ ⋅[ ] vutile⋅=

vutile 2 r e RE+( ) ic⋅ ⋅=

i tot Ψ( ) β( ) Cc ω 2 r e RE+( )⋅ ⋅ ⋅ ⋅sin+cos[ ] i c⋅=

Ψ( ) 1≈cos β( )sin β≈

Cc ω 2 r e RE+( )⋅ ⋅ ⋅
Cc

C
------ 2 Ψ⋅ ⋅=

Ψ

Ψ C ω r e RE+( )⋅ ⋅≈

i tot i c 1 β Ψ
Cc

C
------ 2⋅ ⋅ ⋅+ 

  i c≅⋅=

Ψ β

Ψ

Ψ

Ψ



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

page 93

quere. 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 résistances.
Néanmoins, lorsque les éléments sont dispersés, la compensation suit également ces éléments. On peut
alors dire que la compensation suit les variations du processus technologique. Le schéma conduisant à
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 la
figure 4.9. On peut ainsi remarquer queicout est déphasé par rapport àitot du fait notamment du multi-
plieur. Il faut donc utiliser la capacité de compensationCc pour compenser également ce déphasage.

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

Du fait de la présence d’inductances parasites dues aux fils de connexion, au boîtier, au circuit
imprimé, l’oscillateur peut avoir une oscillation parasite superposée à l’oscillation principale de40MHz.
Cette fréquence peut être très élevée c’est à dire entre100MHz et 800MHz. 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 répartition
des éléments (inductances/capacités). On a utilisé ce type de modèle pour mettre au point le VCO afin de
se rapprocher le plus possible des conditions réelles de fonctionnement.

FIGURE 4.10 Modélisation des inductances, des capacités parasites
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En hautes fréquences, on peut obtenir des conditions d’oscillation du système. Ainsi, la conductance
équivalente de la paire (Q1, Q2) (figure 4.3) peut être négative pour des fréquences importantes et provo-
quer l’oscillation du système.

Des compensations ont été prévues à trois niveaux successifs :

• En plaçant des résistances séries avec le circuit résonnant afin de diminuer le coefficient de qualité des
inductances parasites (rsa et rsb) .

• 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

L’intérêt des résistances sériesrsa et rsb (figure 4.11) est de diminuer le coefficient de qualité des
inductances parasites en hautes fréquences et donc de diminuer la résistance équivalente représentative du
coefficient de qualité. Or, on a vu que l’une des conditions d’oscillation du système est que :

Ainsi, en diminuant la résistance équivalente du circuit résonnant, on diminue le risque d’oscillation
du système en hautes fréquences.

gm Req⋅ 1=
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FIGURE 4.11 Circuit résonnant avec les éléments parasites et les résistances séries

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) comporte
une conductance négative à la fréquence de fonctionnement de l’oscillateur (et à des fréquences supérieu-
res) c’est à dire à environ40MHz.

Or, cette conductance négative vient s’ajouter à celle de l’oscillateur (Q1, Q2). Elle facilite la condi-
tion d’oscillation parasite au dessus de40MHz. Pour la diminuer, on met une résistance série (Rba)

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

On évalue l’impédance d’entrée du transistor Q7 à des fréquences supérieures à la fréquence de fonc-
tionnement du VCO c’est à dire40MHz.

=> montage équivalent à 40MHz
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FIGURE 4.12 Transistor d’entrée de la capacité variable et montage équivalent

Du fait des composants utilisés, et de la fréquence de fonctionnement, on a : .
(valable jusqu’à700MHz). D’autre part, on pose que :

En prenant  et sachant qu’on a :

 (valable jusqu’à700MHz), et, d’autre part que :

On obtient alors :

On peut vérifier les hypothèses choisies en utilisant les valeurs des composants utilisés dans le mon-
tage au-delà de40MHz :

, , ,  et .

Montage équivalent
petits signaux

Rπ7 Cπ7

re10

gm vπ7⋅

v1 vi1

C3 C3

CC

re10

v1
Q7

Vcc

Rba

i1

vπ7

r e10 C ω⋅ ⋅ 1«
τπ7 Rπ7 Cπ7⋅=

Ze7

v1

i1
-----

Rπ7 Cπ7 C+( ) p⋅ ⋅ 1 gm r π7⋅+ +

1 τπ7 p⋅+( ) C p⋅ ⋅
--------------------------------------------------------------------------------= =

β7 gm r π7⋅=

Rπ7 Cπ7 C+( ) ω⋅ ⋅
1 β7+

---------------------------------------------- 1«

τπ7 ω⋅ 1»

Ze7

1 β7+

τπ7 C ω2⋅ ⋅
---------------------------

 
 
 

–≈

Rπ7 2 7KΩ,= r e10 28Ω= β7 130= Cπ7 3pF= C 8pF=
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4.D.a.2.2 Filtre sur la capacité variable en hautes fréquences

Disposant d’une résistance d’accès avec la base, on réalise un filtre (figure 4.13) qui permet de dimi-
nuer l’amplitude de la tension d’entrée au dessus de300MHz. En effet, cette capacité a été faite pour une
fréquence nominale de40MHz. Pour des fréquences plus élevées, il faut inhiber au maximum la capacité
variable.

On a vu, à40MHz, que l’amplitude de sortie du VCO pouvait varier de façon importante lorsqu’on ne
compensait pas les déphasages dans la capacité variable. Ces derniers peuvent entraîner des modes
d’oscillation parasites non contrôlés du VCO notamment lorsque la capacité est négative. De plus, les
courants dans les capacitésC (figure 4.13) augmentent avec la fréquence. Ceci peut provoquer alors des
fonctionnements non contrôlés de la capacité variable (blocage des transistors par exemple).

Pour toutes ces raisons, il faut filtrer le signal à l’entrée de la capacité variable pour des fréquences éle-
vées. Ce filtrage n’intervient véritablement que pour des fréquences supérieures à300MHz, car sinon il
entraînerait un déphasage trop important à40MHz.

Les éléments de filtrage ajoutés sontR2a , C2a , C1a , R1a , Rba autour du transistor Q7 (figure 4.13).
L’objectif est d’amplifier l’effet des capacitésC2a et C2b à des fréquences supérieures à300MHz. Ceci
permet alors d’introduire un filtre plus efficace sur la capacité variable.

A 40MHz, on minimise l’effet des capacités en introduisant les réseaux (C1a, R1a) et (C1b, R1b). Pour
minimiser l’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

4.D.a.2.2.1 Comportement au-delà de300MHz

On détermine la fréquence de coupure introduite par le réseau de la figure 4.13 à des fréquences supé-
rieures à300MHz.

Dans ces conditions (au-dessus de300MHz), on a :

Il est alors possible de déterminer les courantsi1, i2, i3 de la figure 4.13 :

re10
re28

C1a C1b
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Rba Rbb

R1a R1b

i3
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C C
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re10 r e7+( ) C ω 1»⋅ ⋅
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Toutefois, les éléments ,  et les éléments ,  sont identiques.

Mais, la fréquence de coupure  est telle que le couranti1 est négligeable devant le

couranti2 à partir de la fréquence de300MHz.

On obtient alors une capacité Miller équivalente à  et donc la fréquence de coupure
du filtre équivalent est :

Les éléments utilisés ont pour valeurs :
, , , , , ,

,  et .

4.D.a.2.2.2 Comportement à40MHz

On minimise le déphasage introduit par les élémentsRba, R2a etC2a à40MHz, par l’introduction d’un
réseauR1a , C1a. La capacité variable étant symétrique, l’ensemble de ces réseaux sont donc doublés. Les
réseaux symétriques sont doncRbb , R2b etC2b et d’autre part,R1b , C1b.

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

A 40 MHz, on a : . D’autre part, les résistancesR2betR2a sont identiques.
On obtient alors :

i1
C1a p v1⋅ ⋅

1 R1a C1a p⋅ ⋅+
--------------------------------------- 1

R2b

2 r e28⋅
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r e10 R2a re28 R2b

1
R1a C1a 2 π⋅ ⋅ ⋅
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f cf
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i1
C1a p v1⋅ ⋅
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D’où :

 en prenant

On minimise donc la capacité vue à l’entrée du transistor Q7.

4.D.a.3 Résistances séries avec les transistors de l’oscillateur

Afin d’éviter d’avoir une conductance négative de l’oscillateur au delà de100MHz, on place des résis-
tances sériesRc1 etRc2 avec les transistors Q1 et Q2 (figure 4.14).

A la fréquence de fonctionnement on a :

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

, ,

On rappelle quere est la résistance dynamique vue de l’émetteur, à savoir :

On peut alors déterminer la conductance :

avec :

On obtient alors la conductance suivante :

On constate donc bien que la conductance devient positive lorsque la fréquence augmente.

i1 i2+ C1a C2a+( ) p v1⋅ ⋅= C1a C2a=

Cπ Rπ ω 1»⋅ ⋅

Rπ1 Rπ2 Rπ
1 β+

r e
------------ 28KΩ= = = = Cπ1 Cπ2 Cπ 0 4pF,= = = Rc1 Rc2 200Ω= =

r e

k T⋅
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I o

2
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v
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1
2 r e⋅
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FIGURE 4.14 Résistances séries de l’oscillateur pour augmenter la conductance avec la fréquence

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 courantIo,
constituée par les transistors Q1 et Q2, la capacité variable avec l’ensemble des compensations, et enfin le
circuit résonnant externe Lo , Co situé à l’extérieur du circuit intégré.

La capacité variable est construite avec les capacitésC et les transistors (Q7, Q10, Q13, Q12, Q17) et
leurs symétriques dans la structure différentielle. La compensation des déphasages à40MHz est faite avec
la capacitéCc et les transistors Q14 etQ23. Les compensations des éléments parasites du boîtier sont éga-
lement présentes dans le schéma. Il s’agit notamment dersa , R2a , C2a , Rba , C1a , R1a , Rc1 et de leurs
symétriques.

Dans un souci de simplicité, les éléments parasites du boîtier n’ont pas été représentés dans la figure
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 contrôler la fréquence
du VCO de façon linéaire et à partir d’une tension référencée par rapport à la masse. En effet, la com-
mande de la capacité variable correspond à un mode différentiel. On a :

.

Ainsi, dans le cadre de la PLL complète pour la PIF, il suffira au comparateur de phase d’injecter un
courant dans une résistance et c’est cette tension qui permettra de commander la capacité variable et donc
la fréquence de l’oscillateur.

FIGURE 4.16 Schéma global du convertisseur
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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 l’analyse de la capacité variable, on utilise le montage de la figure 4.17. On se place
dans le cas où la capacité variable est négative. La capacité variable peut prendre plusieurs aspects suivant
les compensations utilisées. Les résistancesrsa et rsb sont portées à plusieurs dizaines d’ohms pour faire
la compensation en hautes fréquences (pour la troisième simulation uniquement) et se situent à l’intérieur
du circuit intégré. Les iductanceslp sont les inductances parasites du boîtier.

On applique une tensionvin entre les deux entrées de la capacité variable et on analyse les courantsicap
et iglob. La partie réelle et la partie imaginaire permettent alors d’en déduire la capacité équivalente et la
résistance équivalente en fonction de la fréquence. L’analyse du courantiglob est importante car elle per-
met d’évaluer l’effet des résistancesrsaet rsbsur la compensation en hautes fréquences.

On utilise, à partir des courants, les relations suivantes (Im désigne la partie imaginaire etRe la partie
réelle), pour déterminer les éléments équivalents :

 et

La résistance équivalente (Reqc ) doit varier le moins possible dans la gamme de fréquence utilisée
(38,9MHz + ou - 1,5MHz), car sinon l’amplitude du signal de l’oscillateur varie. D’autre part, si le terme
Reqtot devient négatif, cela signifie qu’une oscillation parasite potentielle est possible.

Ceq

Im icap( )
2 π f⋅ ⋅
--------------------=

Reqc
1

Re icap( )
--------------------= Reqtot

1
Re iglob( )
----------------------=
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FIGURE 4.17 Schéma utilisé lors des simulations

On analyse dans un premier temps (figure 4.18) la capacité variable équivalente sans compensation.
Ceci correspond au schéma de la figure 4.5. On constate alors que la résistance équivalente varie sensible-
ment avec la fréquence entre30MHz et50MHz. Ceci est dû à la variation très rapide des déphasages para-
sites dans cette gamme de fréquence. Ceci est très gênant pour le fonctionnement de l’oscillateur puisque
la forte variation a lieu dans la gamme de fréquence d’utilisation. Il est donc nécessaire de faire une com-
pensation. On constate également une forte augmentation de la capacité au-delà de100MHz. Dans ce cas
précis, ceci n’est pas un problème car on utilise la capacité variable à des fréquences très inférieures à
cette fréquence limite.

La deuxième analyse (figure 4.19) correspond à la capacité variable compensée à40MHz, mais non en
hautes fréquences, c’est à dire en utilisant la capacitéCc . Le schéma correspond à la figure 4.9. La résis-
tance équivalente avec le circuit résonnant ont été rajoutés afin de montrer que des résonances parasites
peuvent avoir lieu en hautes fréquences du fait des éléments parasites du boîtier et de l’application.
D’après cette seconde analyse, on constate donc que le fonctionnement de la capacité variable est satisfai-
sant pour des fréquence inférieures à50MHz. Au-delà de cette fréquence, la résistanceReqtot présente des
valeurs négatives pour des fréquences de l’ordre200MHz et 600MHz. Pour ces fréquences, il est alors
nécessaire de prévoir d’autres types de compensation à des fréquences plus élevées.

R2

Co

Lo rlp

rsa rsb

lp lp

viniglob

icap
Ceq
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Capacité variable



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

page 108

FIGURE 4.18 Capacité et résistance équivalentes de la capacité variable sans compensation

La troisième analyse (figure 4.20) correspond au montage final (figure 4.15) et, dans lequel, l’ensem-
ble des éléments de compensation abordés dans le paragraphe 4.D.a. ont été utilisés. On constate que la
résistance équivalenteReqtot ne devient jamais négative. Ceci signifie qu’il ne doit pas y avoir de fré-
quence d’oscillation parasite. La résistanceReqc varie peu dans la gamme de fonctionnement. On constate
une variation importante autour de80MHz. Néanmoins, à cette fréquence, l’élément prépondérant est
Reqtot.

Ainsi, ces trois analyses fréquentielles montrent l’intérêt d’utiliser les systèmes de compensation pré-
sentés précédemment. En effet, du fait des caractéristiques des transistors et, du montage, l’oscillateur
n’aurait pas pu fonctionner correctement sans ces moyens.

Reqc

Ceq
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FIGURE 4.19 Capacité variable avec la compensation (Cc) à 40MHz
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FIGURE 4.20 Capacité variable avec la compensation à40MHz et les compensations hautes fréquences

Ayant prouvé l’intérêt des compensations pour la capacité variable, on présente les résultats globaux
concernant l’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 :
= 3,09MHz soit38,9MHz +1,68MHz et -1,41MHz

b) Amplitude du signal de sortie (valeur crête en différentiel) :

Vcrête-différentiel = 376mVcrête
328mVcrête pour la fréquence minimum du VCO et423mVcrête pour la fréquence maximum.

c) Capacité variable équivalente pour les fréquences maximum et minimum :

Cvmin = -4,35pF; CvMAX= 4,11pF

d) Bruit en sortie :
 = -87,5dB rad2/Hz à10KHz (voir chapitre 5, 5.B.a , figure 5.11)

e) Coefficient en température ( ) :

CT = 210 ppm/ ˚C
Soit8ppm/˚C par rapport à la fréquence centrale (capacité variable uniquement)

f) Alimentation :
Vcc = 9V (avec un minimum de8V)

g) Surface :0,8mm2

h) Composants externes requis :

Lo = 312nH, Co = 47pF, Q = 80 (Réquivalent = 7K )

Du fait des capacités  internes et des résistances internes du montage (R1+R2), le circuitRe, Lo , Ce
parallèle équivalent est :Lo = 312nH, Ce = 53,65pF, Re = 2,5K ( )

∆F

Sϕvco

∆f 1 5MHz,=

Ω

Ω Qe 33≈
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4.G.b Résultats mesurés

a) Excursion de fréquence :

On obtient à la température ambiante :
= 3,23MHz soit38,9MHz +1,65MHz et -1,58MHz

b) Amplitude du signal de sortie (valeur crête en différentiel) :

Vcrête-différentiel = 290mVcrête
240mVcrête pour la fréquence minimum du VCO et340mVcrête pour la fréquence maximum.

c) Capacité variable équivalente pour les fréquences maximum et minimum :

Cvmin= -4,27pF; CvMAX= 4,64pF

d) Bruit en sortie :
= -88dB rad2/Hz à 10KHz (voir chapitre 5, 5.B.a)

e) Coefficient en température par rapport à l’excursion de fréquence (1,5MHz) :

CT < 450ppm/ ˚C
CT < 550ppm/ ˚C pour fo - 0,75MHz
CT < 650ppm/ ˚C pourfo+ 0,75MHz

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

Table 1: Résumé des paramètres du VCO

Paramètres du VCO Simulations Mesures

Excursion de fréquence enMHz +1,68 / -1,41 +1,65 / -1,58

Amplitude de sortie à 38,9MHz (fo) en mVcrête 376 290

Capacité variable équivalente en pF -4,35 / +4,11 -4,27 / 4,64

Bruit en sortie à10KHz endB rad2/Hz à fo -87,5 -88

Coefficient en température enppm/ ˚C à fo par
rapportà 1,5MHz

210 < 450

∆F

Sϕvco
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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 réson-
nantLC externe fonctionnant en mode différentiel et ayant une capacité variable permettant de contrôler
la fréquence.

Les deux problèmes essentiels rencontrés sur cette capacité variable ont été abordés de façon détaillée
à savoir les déphasages parasites et les oscillations parasites hautes fréquences. Un nouveau type de com-
pensation du déphasage a été élaboré qui permet d’être peu sensible aux variations du processus techno-
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 part
au bruit généré par l’oscillateur lui-même et, de plus, au bruit généré à l’intérieur de la boucle de phase.

Comme on l’a vu dans le paragraphe 2.B.b, le bruit de phase intervient de façon importante lors de la
démodulation car le bruit en sortie est directement proportionnel à ce bruit de phase. On a en effet :

Dans cette expression  représente le bruit en sortie, après démodulation synchrone, dans la bande
vidéo, c’est à dire en dessous de5MHz environ.  est la valeur crête de la porteuse.  est le décalage
de phase entre la porteuse modulée et la porteuse régénérée.  correspond à la variation de phase due
au bruit dans la bande vidéo.

L’évaluation du bruit de phase provenant des éléments extérieurs au VCO, dans la PLL, est simple car
il s’agit d’un système linéaire. En revanche, l’évaluation du bruit de phase intrinsèque du VCO est nette-
ment plus complexe. Pour cela, les différentes approches adoptées et les résultats obtenus sont présentés
ci-dessous.

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

On trouve dans la littérature des articles relatifs au bruit de phase datant des années 50 et 60. Il s’agit
en général d’oscillateurs comprenant un circuit résonnantRLC et d’un élément amplificateur, non
linéaire, assurant l’oscillation du système (figure 5.1).

Figure 5.1 Schéma type de l’oscillateur

δs t( )
ap

2
----- ∆ϕ( ) δϕ t( )⋅sin⋅=

δs t( )
ap ∆ϕ

δϕ t( )

LCR A

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 l’article essentiel sur le bruit de phase car les résul-
tats de cet article seront utilisés par la suite dans l’évaluation du bruit de phase de l’oscillateur réalisé en
analyse fréquentielle.

L’analyse utilisée évite soigneusement l’utilisation des mathématiques appliquées aux systèmes non-
linéaires afin de rendre les résultats assez généraux. L’objectif est d’obtenir la densité spectrale de puis-
sance, du signal de l’oscillateur, due aux variations de phase et d’amplitude pour un oscillateurR, L, C
(figure 5.2). La résistance-R1 dans la figure 5.2 représente l’effet non-linéaire. Le bruit considéré est un
bruit blanc c’est à dire une source de courant dont l’origine est le bruit thermique de la résistanceR. Le
bruit en 1/f est considéré, par l’auteur, comme ayant un effet secondaire.

Figure 5.2 Modèle d’oscillateur pour W.A. Edson

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

Les signauxx1 ety1 sont deux bruits aléatoires et indépendants. De plus,x1 affecte l’amplitude ety1 la

phase de la porteuse idéale (figure 5.3).  est la fréquence d’oscillation du VCO c’est à dire .

Pour évaluer ces deux bruits, W.A. Edson représente le bruit en courant comme des impulsions se pro-
duisant toutes les quarts de période (figure 5.3). La moitié de ces impulsions entretiennent le cosinus (

 ) et l’autre moitié le sinus.
Dans la figure 5.3, Gtot(t) représente l’évolution de la conductance globale du circuit en tenant compte

de l’élément non-linéaire entretenant l’oscillation du système.
Ainsi, les impulsions entretenant le cosinus ( ) sont présentes précisément lorsque le signal de

l’oscillateur est nul c’est à dire lorsque le phénomène régénérateur de l’oscillateur se produit (résistance
négative). Il faut donc tenir compte du phénomène non-linéaire pour évaluer leur effet.

ib(t)svco(t)

Quand svco(t) est nulle-R1 est connectée aux bornes du circuit résonnant

L C R -R1

svco t( ) ao ωo t⋅( )cos⋅ x1 ωo t⋅( )cos⋅ y1 ωo t⋅( )sin⋅+ +=

ωo
1

L C⋅
----------------

˙

x1 ωo t⋅( )cos⋅

x1
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Par contre, les impulsions entretenant le sinus ( ) sont présentes lorsque la porteuse idéale est à un
maximum. Dans ce cas, on peut considérer que le circuitRLC est livré à lui-même. L’évaluation de l’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)

La tension  générée par chacune des impulsions de courant lorsque le circuitRLCest seul, en dehors
de l’oscillateur, est évaluée. Il s’agit d’impulsions aléatoires en amplitude, on ajoute donc les valeurs
quadratiques moyennes des tensions. Chaque tension est amortie par le circuit. Ainsi, la tension quadra-

y1

impulsions
du bruit

temps

temps

temps

temps

tension

en courant

de bruit

signal
de l’oscilla-
teur idéal

Gtot(t)
évolution
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conductance

x1 ωo t⋅( )cos⋅ y1 ωo t⋅( )sin⋅

ao ωo t⋅( )cos⋅

u2
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tique moyenne globale correspond à la somme des tensions  amorties. Il est alors montré que :

 est le coefficient de qualité du circuit seul,  la constante de Boltzmann,  la température absolue et
 est la conductance du circuit c’est à dire1/R.

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

Et, la phase cumulée est :

On peut alors en déduire la fonction d’autocorrélation du signal de l’oscillateur due à la variation de la
phase :

Soit :

 est la puissance de sortie du signal à savoir . On en déduit alors la densité spectrale de puis-
sance autour de la pulsation .

(EQ 5.1)

Soit encore :

(EQ 5.2)

u2

u2 π k T⋅ ⋅
C Q⋅

------------------ π k T G⋅ ⋅ ⋅
ωo C2⋅

---------------------------= =

Q k T
G

n

y1 n u⋅=

ϕn

y1

ao
----- n u⋅

ao
--------------= =

Rϕϕ τ( ) ao
2 E ωo t⋅ ϕ t( )+{ }cos ωo t τ+( )⋅ ϕ t τ+( )+{ }cos⋅[ ]⋅=

Rϕϕ τ( )
ao

2

2
----- ωo τ⋅( )cos e

ωo
2 k T⋅ ⋅

4 P Q2⋅ ⋅
---------------------- 

  τ⋅–
⋅ ⋅=

P
ao

2

2
----- G⋅

ωo

Sϕp ∆ω( ) 2 k T G⋅ ⋅ ⋅

ωo
2

C k T⋅ ⋅ ⋅
2 P Q2⋅ ⋅

------------------------------
 
 
 

2

4 C2 ∆ω( )2⋅ ⋅+

-------------------------------------------------------------------------------=

Sϕp ∆ω( ) 2 k T G⋅ ⋅ ⋅
k T G⋅ ⋅
ao

2 C⋅
------------------- 

 2
4 C2 ∆ω( )2⋅ ⋅+

--------------------------------------------------------------------=



Chapitre 5 - Bruit de phase dans le VCO-LC

page 121

Pour déterminer la densité spectrale due aux variations d’amplitude, l’analyse est assez différente. En
effet, lorsque les impulsions produisent le cosinus ( ), la conductance n’est pas stable. Néanmoins, on
peut lui associer une conductance équivalente . En prenant comme unique source de bruit, la con-
ductance G, on obtient alors un circuit résonnant ayant comme éléments ,  et .

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

(EQ 5.3)

Il est alors possible de représenter la réponse en fréquence de  et de  (figure 5.4). On note
la bande passante de la densité spectrale due aux variations d’amplitude et, on note  la bande passante
de la densité spectrale due aux variations de phase.

Figure 5.4 Réponse en fréquence de  et de

La densité spectrale due aux variations de phase est nettement plus importante que celle dues aux
variations d’amplitude autour de .
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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 l’oscillateur en utilisant la représentation
sous forme d’équations différentielles. Il s’agit d’un oscillateurRLC 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. Il
néglige les harmoniques et il suppose des variations lentes d’amplitude et de phase.

L’équation différentielle s’écrit :

Dans cette équation,  représente la conductance de charge,  la conductance non-linéaire carac-
téristique de l’oscillateur et  la source de bruit équivalente de l’ensemble de l’oscillateur.G est la
conductance du circuit résonnant correspondant à1/R.

On représente  sous la forme : .
 et  varient lentement par rapport à la fréquence de la porteuse.  a donc pour expression :

. ωo est la fréquence de résonance, c’est à dire .

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

On pose :

 et .

On obtient alors le système :

En ayant : , avec  étant la puissance de sortie et

le coefficient de qualité .

Après la résolution du système, en prenant les fonctions d’autocorrélation, et enfin les transformées de
Fourier, on aboutit aux solutions suivantes :
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(EQ 5.4)

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

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

. (EQ 5.5)

On voit alors que l’expression du spectre de la porteuse du fait des fluctuations de phase (EQ 5.5) ne
dépend pas de la non-linéarité. On constate que cette expression et celle d’Edson (EQ 5.2) sont identi-
ques. L’expression de la densité spectrale de puissance due aux fluctuations d’amplitude est différente de
celle d’ Edson. Néanmoins, les deux expressions (EQ 5.3) et (EQ5.4) expriment la forte dépendance de la
densité spectrale vis à vis du phénomène non-linéaire présent dans l’oscillateur, c’est à dire par le terme
Qb dans l’expression de J.A. Mullen, et par le terme  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 PLL,
par une analyse classique du bruit en mode linéaire et en utilisant les résultats de W.A. Edson. On com-
pare ces résultats aux mesures réalisées.

5.B.a Bruit de phase du VCO seul

L’oscillateur peut être séparé en deux parties distinctes concernant le bruit de phase (figure 5.5). D’une
part, le convertisseur tension - tension (vcoconv), contrôlant la capacité variable, provoque un bruit direc-
tement sur la fréquence, puis sur la phase, et, d’autre part, l’oscillateur et la capacité variable (vcopifo)
engendrent également un bruit de phase.

Figure 5.5 Répartition physique du bruit dans l’oscillateur

On peut donc remarquer deux sources de bruit essentielles :  est la source de bruit du bloc convertis-
seur, et  est la source de courant de bruit provenant du circuit résonnantLo Co (résistance équivalente
du circuit résonnant) et de la capacité variable.

La source de bruit en tension  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 linéaire,
du bruit en sortie du blocvcoconv permet d’évaluer sa densité spectrale de puissance.

La source de bruit en courant  peut être évaluée en simulation petits signaux autour de38,9MHz.
Néanmoins, cette source de bruit provoque un bruit de phase qui n’est pas immédiat à évaluer. On utilise
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tension.
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pour cela l’analyse effectuée par W.A. Edson pour évaluer son effet.
Il est alors possible de faire un modèle petits signaux qui représente les différentes origi-

nes du bruit de phase dans le VCO.Ko1 représente le gain du blocvcoconv, Ko2 représente la sensibilité
(enrad.s-1.V-1) du blocvcopifo. Dans le montage de la figure 5.6,Ien est le signal provenant du compara-
teur de phase. Les élémentsCf , Rf1 , Rf2 servent à réaliser le filtre dans la PLL.

Lorsqu’on étudie le bruit du VCO en dehors de la PLL, le courantIen est nul. Le bruit de phase du
VCO est dû au bruit du blocvcoconv (en), qui est amplifié par le coeur du VCO, et le bruit propre au
coeur du VCO, c’est à dire essentiellement le bruit de la capacité variable (in), qui correspond au bloc
vcopifo (figure 5.6). Comme le bruiten est amplifié parKo2 pour obtenir des radians par seconde, il est
nécessaire de l’intégrer pour en déduire le bruit de phase.

Figure 5.6 Modèle mathématique du bruit du VCO

Les mesures sont effectuées à deux niveaux successifs. Des mesures de bruit ont été faites au niveau
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 blocvcoconv (contrôle du VCO) car le signal de sortie n’est pas accessible dans
le silicium.

Il est alors possible d’estimer le bruit de phase à10KHz du VCO de deux façons différentes :

Connaissant le bruit mesuré devcopifo à10KHz , à savoir -93dBrad2/Hz (figure 5.8) et connaissant le
bruit simulé devcoconv, c’est à dire -90dBrad2/Hz (figure 5.10), il est alors possible d’obtenir le bruit du
VCO, en effectuant la somme quadratique de ces deux bruits, à savoir -88dBrad2/Hz à 10KHz. C’est la
valeur estimée du bruit de phase la plus proche de la mesure, à la fréquence de10KHz.

Il est également possible d’estimer le bruit de phase à10KHz , en utilisant uniquement les simulations
de bruit en mode petits signaux, pour les blocsvcopifo (figure 5.8) etvcoconv (figure 5.10). On obtient
alors -87.5dBrad2/Hz à10KHz (figure 5.11).

Le bruit de phase du blocvcopifo a ensuite été estimé en utilisantles simulations de bruit en transi-
toire dans le paragraphe 5.C.

Les mesures dans les figures suivantes sont représentées par des traits verticaux.

Ko1 Ko2+ +1/p
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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 blocvcopifo (figure 5.7), on simule la source de bruit équivalente
 à38,9MHz en parallèle sur le circuit résonnant lorsque le circuit résonnant est livré à lui-même, c’est à

dire lorsque les deux transistors Q1 et Q2 assurant l’oscillation du système n’affectent pas le coefficient
de qualité.

Il est alors possible de déterminer la source de courant de bruit  ou encore la densité spectrale de
courant  autour de38,9MHz pour deux valeurs de la capacité variable (0 etCvMAX).

On peut alors en déduire la densité spectrale du bruit de phase en bande unique, en utilisant les résult-

tats de W. A. Edson, à partir de l’équation EQ 5.2 que l’on a divisé par  et dans laquelle le terme

 a été remplacé par . On obtient la densité spectrale de la phase en bande unique :

(EQ 5.6)

 correspond aux variations autour de la fréquence de la porteuse,  est l’amplitude crête de la por-
teuse en mode différentiel et  est la capacité globale équivalente du circuit oscillant.

Toutefois, l’équation EQ 5.6 donne la densité spectrale de phase pour les pulsations de fréquence
positives et négatives autour de celle de la porteuse , ou encore la fréquence d’oscillation du VCO. Si
on tient compte uniquement des fréquences positives, on obtient :

Soit :

(EQ 5.7)
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L’équation EQ 5.7 est la densité spectrale de phase double bande (notéedB rad2/Hz), lorsqu’on
l’exprime en décibels.

On obtient alors les densités spectrales du bruit de phase  (figure 5.8) et  (figure 5.9)
correspondant respectivement à la capacité variable nulle et maximum.

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

Pour effectuer la mesure, on évalue le spectre de l’oscillateur en mode différentiel, lorsque la capacité
variable est nulle ou lorsqu’elle correspond àCvMAX.

On transforme alors le résultat en bruit de phase en tenant compte de la relation établie au chapitre 3
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(équation 3.3) c’est à dire en divisant par l’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 respective-
ment  et  lorsque la capacité variable est nulle et maximum.

Deux phénomènes limitent les résultats obtenus. D’une part, plus on s’éloigne de la fréquence de la
porteuse, plus le bruit et le spectre de la porteuse diminuent. On aboutit alors à une certaine fréquence
limite à mesurer le bruit de fond de l’analyseur de spectre étant donné que le bruit de l’oscillateur devient
faible. Ceci limite la sensibilité de la mesure.

D’autre part, plus on se rapproche de la fréquencefo de l’oscillateur, plus on est sensible aux variations
dans le temps de cette fréquence qui sont de l’ordre de+/- 200Hz. Ceci limite les mesures de la densité
spectrale lorsqu’on se rapproche de la porteuse, c’est à dire à moins de1KHz.

On obtient alors les résultats suivants (figure 5.8) :

SϕCv0 mesure– SϕCvMAX mesure–
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Figure 5.8 Bruit de phasevcopifo (capacité variable et oscillateur) pourCv= 0

On constate alors que les mesures coïncident avec la courbe simulée à partir de l’équation EQ 5.7 (à
2dB près) pour des fréquences inférieures à300KHz. Au-delà de cette fréquence, le bruit de fond de
l’analyseur de spectre affecte de façon significative la mesure.

dB rad2/Hz
SϕCvo

SϕCvo mesure–
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De même, lorsque la capacité variable est maximum, on obtient la courbe de bruit de phase et les
mesures représentées dans la courbe de la figure 5.9.

Figure 5.9 Bruit de phasevcopifo (capacité variable et oscillateur) pourCv= CvMAX

dB rad2/HzSϕCvMAX SϕCvMAX mesue–
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5.B.a.2 Simulations du bruit de phase du blocvcoconv

De plus, il est intéressant d’avoir le bruit de phase du convertisseur tension-tension c’est à
dire du bloc qui permet de contrôler la capacité variable (vcoconv). Il sera alors possible d’obtenir ensuite
le bruit de phase global du VCO. Le bruit du blocvcoconv est amplifié par le termeKo2 (figure 5.6). Ce
terme correspond à la variation de fréquence du fait de la variation de la capacité variable. Connaissant la
densité spectrale de bruit en sortie du blocvcoconv , on en déduit la densité spectrale de phase par :

Dans la figure 5.10 sont présentés deux bruits de phase (  et ) correspondant à
une première version du blocvcoconv (vcoconv2), puis, à une seconde version optimisée (vcoconv4).
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ω2
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Figure 5.10 Bruit de phase provoqué par le blocvcoconv pour Cv= 0

dB rad2/Hz

Hz

Sϕvcoconv2
Sϕvcoconv4
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5.B.a.3 Simulations du bruit de phase global du VCO

On peut alors déterminer le bruit de phase global du VCO en ajoutant le bruit de phase devcopifo
(capacité variable nulle) à celui dû àvcoconv (pour les deux versions), c’est à dire :

On obtient alors  et  en tenant compte des deux versions devcoconv (figure 5.11).

Figure 5.11 Bruit de phase total du VCO à la fréquence centrale

Sϕvco SϕCv0 Sϕvcoconv+=

Sϕvco2 Sϕvco4

f=10KHz Sphivco2=-73,5dBrad2/Hz

f=10KHz Sphivco4=-87,5rad2/Hz

dBrad2/Hz
Sϕvco2 Sϕvco4

Sϕvco2=-73,5dBrad2/Hzf=10KHz

Sϕvco4 =-87,5dB rad2/Hzf=10KHz
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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 exprimer
mathématiquement l’effet du filtrage, par le modèle de la figure 5.12 et les expressions ci-dessous. Le ter-
mesKd , concernant le comparateur de phase, et le filtreF(p) ont déjà été introduits au chapitre 2 (2.B).
Ko1 est le gain du bloc de contrôle du VCO (vcoconv). Ko2 est le terme correspondant à la fonction de
transfert tension-fréquence du blocvcopifo (capacité variable).

Figure 5.12 Modélisation de l’effet du filtrage sur le bruit du VCO

Dans le modèle de la figure 5.12, on ne peut obtenir que la densité spectrale de puissance en sortie. On
doit ajouter la densité spectrale dû à , à savoirSen (bloc convertisseurvcoconv) à celle due à , à
savoir  (capacité variable).

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

Avec les filtrages suivants :

 et d’autre part :

Les termes ,  etK correspondent à la fréquence naturelle, au coefficient d’amortissement et au
gain de boucle statique de la PLL. Ils ont déjà été introduits dans le chapitre 2.

On rappelle qu’ils sont définis par :

,  et .

Ayant déterminé les densités spectralesSen et , il est alors possible de simuler la densité spec-
trale  de l’ensemble de la PLL.
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Il est possible de faire des mesures du bruit de phase pour pouvoir les confronter avec les résultats de
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

Comme dans le paragraphe 2.B.b (EQ 2.3), le bruit en sortie démodulée est proportionnel au bruit de
phase. Le bruit est maximum lorsque le signal incident et la porteuse régénérée sont en quadrature.
Cependant, le circuit réalisé est tel que les deux signaux sont en phase. Néanmoins, il est possible de pro-
voquer un déphasage  de 60 degrés permettant ainsi d’amplifier le bruit de phase en sortie démodulée,
le rendant supérieur au bruit des autres éléments (amplificateurs du signal à l’entrée notamment). Ce
déphasage  est provoqué par une source de courant extérieureIext appliquée sur la broche où se situe
le filtre de la PLL.

Dans ces conditions, la porteuse d’entrée est non-modulée (on mesure uniquement les variations de
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phase de la PLL) et d’amplitude élevée (pour minimiser le bruit des amplificateurs). Les densités spect-
rales de bruit de phase  et  (figures 5.14 et 5.15) correspondent respectivement aux deux
cas du blocvcoconv (vcoconv2 etvcoconv4) avec la capacité variable nulle pour le blocvcopifo. Dans les
courbes des figures 5.14 et 5.15, les mesures correspondent aux traits verticaux.

Figure 5.14 Bruit de phase dans la PLL version 2

SϕPLL2 SϕPLL4

dB rad2/Hz SϕPLL2 SϕPLL2 mesure–
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On constate une différence notable entre les mesures et la simulation pour des fréquences supérieures
à 1MHz ou inférieures à1KHz. Pour les fréquences élevées, le bruit propre de l’analyseur de spectre
devient non négligeable. Pour les fréquences basses, il existe un bruit en basses fréquences en sortie du
démodulateur présent également quand les signaux sont en phase. Comme ce bruit est présent même lors-
que le déphasage est nul, cela implique qu’il ne s’agit pas d’un bruit de phase. Il s’agit certainement d’un
bruit dû aux amplificateurs d’entrées.

Entre2KHz et1MHz, les mesures sont corrélées à 2dB près avec la simulation.

Figure 5.15 Bruit de phase de la PLL version 4
dB rad2/Hz SϕPLL4 SϕPLL4 mesure–
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On peut faire les mêmes remarques sur le bruit de phase de la PLL version 4 que celle de la version 2.
Cependant, on constate que la différence entre les mesures et la simulation apparaît à des fréquences plus
élevées pour les basses fréquences (10KHz contre2KHz 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 bande de5MHz est alors de (version optimisée devcoconv, capacité
variable nulle, figure 5.15) :

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

On utilise la technique 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 l’oscillateur et du circuit résonnant
Lo Co (blocvcopifo), en se situant à450KHz de la porteuse (§ 5.B.a.1). On compare ces résultats à ceux
de la figure 5.8, à la fréquence de450KHz. 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 fréquence de100KHz. La fréquence de l’oscilla-
teur étant de38,9MHz, on choisit une bande de bruit entre39,3MHz et39,4MHz.

On obtient alors une valeur pour l’écart type de la période. On suppose que la densité spectrale du
bruit de fréquence est constante entre39,3MHz et39,4MHz. En effet, on a vu que la densité spectrale de
puissance du bruit de phase est de la forme :

 d’après l’équation 5.7.

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

Connaissant la gigue de la période , on peut en déduire la gigue de la fréquence . On a en effet :

 est la fréquence centrale de l’oscillateur, c’est à dire38,9MHz.
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SϕCv0 f( ) K
f 2
-----≈

SfCv0 f( ) SϕCv0 f( ) f 2 K≈⋅=

δT δF

δF δT f o
2⋅=

f o



Chapitre 5 - Bruit de phase dans le VCO-LC

page 139

Or, l’expression de l’écart type de la fréquence est donnée par :

Connaissant la densité spectrale du bruit en fréquence, on peut en déduire la densité spectrale de phase
à450KHz, c’est à dire en tenant compte uniquement de la bande supérieure en simulation :

Dans ce cas, on a :

Deux séries de simulation ont été effectuées, d’une part afin d’évaluer le nombren (3.E.b.2) de simula-
tions de bruit en transitoire nécessaire afin d’obtenir une précision correcte sur le résultat obtenu, d’autre
part afin de déterminer l’effet d’amplification des sources de bruit.

Dans cette première série, on a choisi les paramètres suivants :
* Bande de bruit choisie :39,3MHz-39,4MHz
* Nombre de sinusoïdes dans la bande39,3MHz-39,4MHz : 100
* pas de calcul maximum100ps(pour des raisons des temps de simulation), ceci conduit à un facteur
d’amplification du bruit de 2000 de façon à ce que les variations de période dues au bruit soient compara-
bles au pas de calcul minimum).
* Temps de simulation : le temps doit être grand devant le nombre de période soit 3us.

Le résultat évalué par le calcul et la mesure est de-126 dBrad2/Hz. On voit que l’on obtient de très
bons résultats (inférieur au dB). Il semble que ce type de VCO (forme du spectre) est bien adapté à ce
type de simulation.

On obtient une bonne précision sur le bruit obtenu à partir de10 simulations. Néanmoins, avec5 simu-

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

Nombre de
simulations de bruit

 en fs
 à 450KHz en temps CPU

Sparc Station 20
en heures

5 30 -127 6

10 32 -126,3 12

20 33 -126,1 24
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lations, la valeur du bruit simulée est déjà assez précise.

La seconde série d’évaluation du bruit de phase est effectuée avec les mêmes paramètres que précé-
demment mais en prenant toujours10 simulations de bruit et en faisant varier l’amplification du bruit et le
pas de calcul maximum.

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

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

5.D Résumé

Des résultats d’articles concernant le bruit de phase dans les oscillateurs ont été présentés. L’article de
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 à l’analyseur de spectre à partir du cir-
cuit intégré a été effectuée. Une bonne corrélation a été établie à la fois pour le bruit de phase du VCO
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 doit
être totalement intégré sur la puce, c’est à 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 à relaxation
afin d’optimiser son comportement vis à vis du bruit. Le bruit de phase dans les VCO à relaxation est dif-
ficile à évaluer. L’étude du bruit du VCO dans le mode de simulation transitoire devrait être la méthode la
plus fiable.

amplification /
pas de calcul

maximum (en ps)
 en fs

 à 450KHz en temps CPU
Sparc Station 20

en heures

4000 / 200 37 -125,1 6

2000 / 100 32 -126,3 12

500 / 20 32 -126,3 58

δT
SϕCv0

dB rad2 Hz⁄⋅
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Ayant caractérisé l’oscillateurLC réalisé, notamment en bruit de phase, on utilise ces résultats pour
concevoir un VCO à relaxation. L’avantage essentiel d’utiliser ce dernier type d’oscillateur est qu’il ne
nécessite pas de circuit résonnant externe qui est coûteux, et qui est nécessaire pour le VCO à structure
LC développé précédemment.

On commence donc par présenter l’oscillateur à 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 à
fréquence intermédiaire pour la télévision.

6.A Présentation

L’oscillateur multivibrateur est constitué de trois éléments essentiels : une ou plusieurs capacités, un
ou plusieurs comparateurs avec un système à hystérésis (déclencheur de Schmitt), des courants de charge
et de décharge. L’idée est donc de charger et de décharger des capacités dans une gamme de tension défi-
nie par les seuils de tension du comparateur à hystérésis.

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

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

(EQ 6.1)

Figure 6.1 Oscillateur à déclenchement de Schmitt

L’une des limitations majeures de ce type d’oscillateur est son bruit de phase qui est en général nette-

T
C
I
---- 2 umax umin–( )⋅ ⋅=
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ment plus important que celui des oscillateurs àLC, comme celui réalisé auparavant (F.M. Gardner [2]).
Le coefficient en température, la réjection des parasites de l’alimentation sont également, en général,
moins bons. Néanmoins, il présente l’avantage d’être facilement intégrable, d’avoir une large gamme de
fréquence de fonctionnement.

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

L’oscillateur multivibrateur à émetteurs-couplés est un schéma souvent utilisé. Il peut fonctionner à
des fréquences généralement très élevées, à savoir plusieurs centaines de mégahertzs dans les technolo-
gies actuelles. Néanmoins, il présente le défaut de faire varier la tension de mode commun sur la capacité

 (tensionvc2 dans la figure 6.2). Or, il y a des capacités parasites par rapport à la masse (au substrat)
(Cp1 etCp2) de part et d’autre de cette capacité lorsqu’elle est intégrée. Ceci affecte le fonctionnement de
l’oscillateur en hautes fréquences [9].

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

Figure 6.2 Oscillateur multivibrateur à émetteurs-couplés

On détermine, dans un premier temps, le type de structure permettant de commuter le courant, puis le
type de déclencheur de Schmitt.

C
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6.B.a Choix de la structure commutant le courant dans les capacités

Il apparaît intéressant d’utiliser une structure complètement différentielle basée sur deux capacités
pour obtenir une bonne réjection de la tension de mode commun comme l’ont montré J.G. Sneep et C.J.M
Verhoeven [4] et, avoir de bons résultats de bruit de phase à une fréquence de fonctionnement élevée.
Ainsi, dans la figure 6.3, si le courantI est 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 à déclenchement de Schmitt différentielle faible bruit à
100MHz de 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 deux
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 uniquement le courant
2I.

Figure 6.3 Architecture d’oscillateur à déclenchement de Schmitt de Sneep et Verhoeven

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

Toutefois, cet oscillateur a été conçu avec une tension d’alimentation minimum de 6V. Si on diminue
l’alimentation de 6V à 4,5V, cela signifie que l’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 transistor
et une résistance de dégénérescence dans l’émetteur. Plus cette résistance est petite (condition nécessaire
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 donc
le bruit de phase de l’oscillateur.
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D’autre part, ce type d’oscillateur nécessite des transistors bipolaires PNP reliés à la tension d’alimen-
tation (les deux sources de courantI). Ainsi, du fait des capacités parasites des transistors PNP, le mon-
tage est sensible aux perturbations sur l’alimentation.

La régulation du mode commun agit directement sur le courant définissant la fréquence de l’oscilla-
tion (2I). 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 à déclenchement de Schmitt différentielle à réseau R,C

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

Figure 6.4 Architecture à déclenchement de Schmitt différentielle à R,C

D’après la figure 6.4, il est alors possible d’exprimer la tension sur les bornes de chacune des capacités
lorsque la source de courant2I est connectée sur la borne de la capacité correspondant à la tensionv1 par :

 et

La tension différentielle obtenue est :

(EQ 6.2)
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On détermine le temps pour que la tension en différentielle évolue de  à  :

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

(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 struc-
ture de comparateur la plus intéressante. La première structure est un déclencheur utilisant comme seuils
des chutes de tension à travers des résistances. La deuxième structure est constituée par deux compara-
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 de
seuil sont fixées par les résistancesR2, R3 et le courant provenant du transistor Q22. En faisant varier le
courant, par l’intermédiaire des transistors Q2 et Q3, dans les résistancesR2, R3, on provoque l’effet
d’hystérésis. Le déclencheur est commandé en différentiel par les tensions d’entréesv1 etv2.
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Figure 6.5 Déclencheur de Schmitt utilisant des résistances pour les tensions de seuil

La figure 6.6 représente le deuxième déclencheur à hystérésis comportant deux comparateurs dont la
tension de seuil est fixée par les tensions des jonctions base émetteur du transistor Qc1 et du transistor
Qc4. L’effet de mémorisation est effectué par une bascule qui est faite à partir des transistors Q1 et Q0 et
des résistancesR0 et R1. Le déclencheur est commandé en différentiel à partir des tensionsv1 et v2. Les
sources de courant des deux déclencheurs sont faites de la même façon de manière à pouvoir comparer les
réponses.

Q22

Q2 Q3

R2
R3

v1 v2

Vcc

gnd

vo1 vo2



Chapitre 6  - Intégration d’un VCO à relaxation pour la PIF

page 151

Figure 6.6 Déclencheur de Schmitt comportant deux comparateurs et une bascule

En effectuant des simulations de bruit, on constate que la gigue du deuxième comparateur est nette-
ment moins importante que celle du premier. Pour faire ces comparaisons (figure 6.7), on a simulé la
variation du moment de commutation (tc) de chacun des deux déclencheurs avec du bruit. Les temps de
commutation (tm) des deux déclencheurs est comparable, c’est à dire environ500ps. En prenant une
bande de bruit importante (100KHz à1GHz), des temps de montée des signaux d’entrée (tmen) de l’ordre
de6ns, on a obtenu une gigue du moment de commutation ( ) respectivement de1,7psefficace pour le
premier déclencheur et de450fs pour le second.

Ce simulations ont été obtenues par le simulateur de bruit en transitoire du logiciel ELDO.
Le deuxième déclencheur est constitué de deux comparateurs dont les tensions de seuils sont fixées

par des jonctions base émetteur, qui sont moins bruyantes que les tensions de seuil des comparateurs du
premier déclencheur. En effet dans ce dernier, les tensions de seuil sont fixées par des résistances et des
courants nettement plus bruyants que des jonctions base émetteur, en général.

Q1 Q0 Qc6 Qc5Qc2 Qc3

Qc1

Qc4

R0 R1

Vcc

gnd

v1

v2

vo1 vo2

δtc
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Figure 6.7 Réponse dans le temps des déclencheurs de Schmitt

La structure finalement retenue est celle de la figure 6.8. Elle comprend la structure différentielle avec
un courant2I qui est commuté, les résistancesR pour décharger les capacitésC, et 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 à relaxation

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

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

On s’intéresse, dans un premier temps, à la tension de bruit due aux comparateurs et qui provoque une
variation de la période et donc du bruit de phase. Le fait que le bruit n’influence pas la caractéristique de
transfert petits signaux implique que le transfert du bruit en bande de modulation est linéaire. Ainsi,
l’amplitude du bruit de phase peut être obtenue en utilisant le principe de superposition. C’est le type de
formulation qui a été utilisé par C.A. Boon, I.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 être modélisée par des tensions sinusoïdales avec des phases aléatoires.
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 être évalué séparé-
ment et, le spectre du bruit de phase peut être déterminé en sommant toutes les contributions.

6.C.a.1 Bruit de phase dû aux comparateurs

On s’intéresse, premièrement, à une source de bruit en tension, présente lors des deux commutations,
et qui est intercalée entre la tension de la capacité et le(s) comparateur(s). On appelle u la tension sur la
capacité, etub le bruit en tension présent à l’entrée des comparateurs.

Figure 6.9 Bruit présent lors des deux commutations

Le bruit peut être mis sous la forme :

comparateur

comparateur

umax

umin

ub

u
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 est un déphasage aléatoire lié au bruit (distribution uniforme entre  et ).  est la fréquence du
bruit.

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

 étant la variation maximale de la période.

On obtient alors la variance de la période par :

 est la densité de probabilité associée à la phase aléatoire.

On obtient alors l’écart type de la période par :

Il suffit donc de déterminer la variation crête de la période pour en déduire l’écart type qui correspond
à la valeur efficace.

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

Dans la figure 6.10 est représenté le signal issu des capacitésu, les tensions de seuil haut (umax) et bas
(umin) des comparateurs. A ces seuils est superposé le bruit des comparateurs.  est la fréquence
d’oscillation du système.  est la période d’oscillation du système.
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Figure 6.10 Perturbation du signal de la capacité par une tension avant le comparateur

On obtient la densité spectrale de phase, pour des perturbations situées autour des fréquences multi-
ples impaires de la fréquence de fonctionnement  (annexe A.5a)):

(EQ 6.4)

 est la variation de fréquence autour des fréquences multiples impaires de la fréquence de fonctionne-
ment. Elle est comprise entre  et .Sb est la densité spectrale du bruitub. Fo est la fréquence
d’oscillation.

On observe donc un repliement du spectre de bruit situé de part et d’autre des fréquences multiples de
la fréquence centrale de l’oscillateur vers les basses fréquences. Ceci a pour conséquence de limiter la
fréquence du bruit de phase à des fréquences inférieures à la fréquence de fonctionnement de l’oscilla-
teur.

D’autre part, le bruit en fréquence s’obtient en multipliant l’équation 6.4 par . 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 où le bruit n’est présent que pendant l’une des demi-périodes (figure 6.11), on peut repré-
senter le phénomène par le graphique de la figure 6.12.

Figure 6.11 Perturbation du seuil d’un seul comparateur

Figure 6.12 Perturbation de la tension de la capacité pendant un seuil uniquement

On obtient la densité spectrale de bruit de phase (annexe A.5 b)) :

(EQ 6.5)

 est la variation de fréquence autour des fréquences multiples de la fréquence de fonctionnement.

On suppose, de plus, que .
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6.C.a.2 Variation de période engendrée par les sources de courant

On considère le bruit en courant dans un système constitué par deux capacités (figure 6.13). On a fon-
damentalement deux sources de bruit de type différent. On détermine la variation de période provoquée
par le courant commutéIp2, puis par le courant constamment présent sur une capacitéIp1.

On pourrait déterminer le bruit de phase à partir de la variation de période. Néanmoins, comme on uti-
lise surtout les résultats qualitatifs de cette analyse, on calcule uniquement les variations de période.

Pour évaluer la gigue de la période, on détermine la variation des temps, due aux perturbations du cou-
rant, que met la capacité pour parcourir la gamme de tension définie par les comparateurs ( ).

Dans ce paragraphe, l’aspect le plus important est relatif au mode de transposition du bruit situé en
hautes fréquences vers les basses fréquences. On retiendra essentiellement l’aspect qualitatif pour le para-
graphe suivant (6.C.b).

6.C.a.2.1 Perturbation engendrée par le courant commutéI p2

On a la relation suivante déterminant le temps mis par la capacité pour passer d’un niveau de tension à
un autre (figure 6.3 et figure 6.13) :

 est le temps pour parcourir la première demi-période.vs est la tension de seuil des comparateurs.

Figure 6.13 Perturbations en courant présentes sur les capacités

On exprime alors la perturbation du courant par :
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ip est l’amplitude crête de la perturbation.  est la pulsation de la perturbation.  est la phase alé-
toire.

On se place, dans un premier temps, dans le cas où on néglige le temps de commutation du courant
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 on a :
tc est le temps de commutation,  est la fréquence du bruit.

On obtient la perturbation maximale sur la période (annexe A.6 a)), si on a
 :

Le terme  correspond aux faibles variations de fréquence autour des fréquences multiples paires de
.
Dans ce cas, la variation de période doit diminuer rapidement avec la fréquence du bruit.

b) Evaluation de l’effet du temps de commutation

En fait, le temps de commutation n’est pas négligeable lorsque la fréquence du bruit augmente.
Si on pose : , on obtient alors (annexe A.6 b)):

(EQ 6.6)

Ainsi, si le temps de commutation n’est pas négligeable, c’est à dire si  n’est pas petit devant1
radian, le  bruit situé dans des bandes autour des fréquences multiples pairs de la fréquence d’oscillation
produit une gigue de la période en basses fréquences.
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6.C.a.2.2 Perturbation engendrée par le courant permanentI p1

Dans ce cas, on a pour les deux demi-périodes, en supposant uniquement une des deux perturbations
Ip1 (figure 6.3 et 6.13) :

On suppose que la source de courant2I est commutée vers la source de perturbationIp1 lorsque
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 des
fluctuations de période en basses fréquences.

Pour les bandes de bruit situées autour des fréquences multiples impaires de la fréquence de fonction-
nement ( ), on obtient, en prenant  (annexe A7):

b) Evaluation de l’effet du temps de commutation

On se place dans le cas où on a  n’est plus négligeable devant 1 radian.
Dans ce cas, si on se place dans le cas où , alors on obtient l’expression

suivante pour la gigue de la période, si  :

Soit, si  degrés :
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6.C.b Etude du bruit de phase dans la structure à déclenchement de Schmitt à réseau
R,C

Pour étudier le bruit, on utilise une structure simplifiée permettant à la fois d’effectuer une analyse et
des simulations des sources de bruit fondamentales.

La structure de l’oscillateur présentée dans la figure 6.14 comprend trois blocs : Les élémentsR, C
avec le courant de décharge2I, les comparateurs et la bascule.

Les élémentsR, C correspondent àR1, C1 et àR2, C2. Le courant de décharge2I est assuré par l’inter-
médiaire de la résistanceRSet de la tension provenant de la bascule. La commutation est faite par les tran-
sistors Q0 et Q1 qui sont commandés par la bascule.

Les comparateurs sont constitués notamment par les transistors Qc1 à Qc6. Les résistancesRb1 etRb2
sont des résistances de bruit équivalentes des transistors du comparateur. Elles sont données ici à titre
indicatif pour les calculs.

La bascule comprend les transistors Q2 à Q5, les résistancesR3 et R4. De la même façon, les résistan-
cesRb3 etRb4 sont des résistances de bruit équivalentes.

out1 etout2 sont les sorties du VCO.

La tensionVref1 est une tension constante dans le cas présent. Néanmoins, comme le courant2I varie
pour faire varier la fréquence, la tension moyenne à travers les résistancesR1 et R2 varie. De ce fait, la
tensionVref1 variera de façon à réguler les tensions moyennesv1 etv2.

La tensionVref est une tension constante qui est optimisée en bruit. Il faut tenir compte du bruit de
cette source de tension pour évaluer le bruit du courant2I.

En faisant l’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 décharge2I, des résistances
de charge de la capacitéR1 etR2, et de la bascule.

Pour évaluer le bruit de phase, quelques calculs, puis des simulations de bruit en mode transitoire sont
effectués. Pour évaluer comment les fréquences élevées du bruit sont transposées vers les basses fréquen-
ces, on utilise les résultats de l’analyse précédente (6.C.a). On utilise la méthode développée au chapitre 3
pour effectuer ces simulations.
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Figure 6.14 Schéma simplifié de l’oscillateur à structure R,C pour l’étude du bruit

Dans la figure 6.15 est représenté la forme des signauxv1, v2 , ainsi que la différence entre les deux
signaux. Il est alors possible de voir que les signaux ne sont pas tout à fait triangulaires.
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Figure 6.15 Tensionsv1 et v2 présentes sur les capacités C1 et C2
v1

v2

v=v1-v2
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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 fré-
quence 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 à dire que les signaux sur les capacités ne sont pas tout à fait triangulaires.

6.C.b.1.1  Calcul du bruit des comparateurs

Suivant la fréquence de la perturbation, on peut aborder le problème de façon différente. Alors que
d’une façon générale, dans les VCO à relaxation la pente est constante durant toute la phase de commuta-
tion, ce n’est pas le cas pour ce VCO.

Il est alors plus simple de repartir de l’expression de la période donnée par l’équation EQ 6.3 (hors
temps de commutation).

On a, dans ce cas, l’expression de la période suivante :

vs1 etvs2 sont les tensions de seuil des comparateurs. Et, on a :

On détermine les variations de la période vis à vis de la tension de seuil de l’un des comparateurs. On
obtient :

Soit :

(EQ 6.7)

Le bruit dû à chacun des comparateurs peut être modélisé par une résistance de250 ohms (Rb1 ouRb2)
en série avec chacun des comparateurs.

a) Bruit en basses  fréquences

Dans ce cas, on a une tension de bruit dans une bande1MHz due à la résistance Rb1. En utilisant
l’équation EQ 6.7, on obtient alors :
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On utilise, pour cela, les paramètres suivants :
 (en tenant compte des capacités parasites des transistors), , ,
.

b) Bruit autour de la fréquence de fonctionnement

A cette fréquence, la tension parasite est suffisamment stable pendant le processus de commutation
pour pouvoir utiliser l’équation EQ 6.7.

On obtient alors une gigue de (en prenant une bande de10MHz pour le bruit) :

Pour les fréquences plus élevées, le processus et plus complexe. En prenant des transistors idéaux
(sans capacités parasites), on constate qu’il n’y a pas de diminution du bruit pour des fréquences corres-
pondantes à aux moins25fo.

En fait, c’est le filtre de la bascule constitué par les résistances de400 ohms (R3 etR4) 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 courant
dans la résistanceR3 et la capacité associée à cette résistance. Le bruit de la résistanceRb1 provoque une
perturbation qui modifie le temps de commutation. A partir d’une certaine fréquence (environ1400MHz),
cette perturbation commence à être 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 considère que le bruit situé autour de chacune des harmoniques defo est transposé en basses fré-

quences car il s’agit d’un bruit présent à l’entrée d’un seul comparateur. L’analyse effectuée en 6.C.a.1
reste valable dans ce cas.

On utilise alors des simulations de bruit en ne rendant bruyant que les éléments d’un comparateur dans
des bandes de fréquences de10MHz autour des harmoniques defo (environ80MHz) et également en bas-
ses fréquences dans une bande de1MHz. Les bruits situés autour des fréquences multiples defo sont
transposés dans une bande de5MHz en basses - fréquences concernant les variations de la période.

On en déduit la densité spectrale de période transposée en basses fréquences en supposant un spectre
blanc :

Pour la simulation en basses fréquences, on a :

Pour les simulations en hautes fréquences, on a :

On effectue, ensuite, la somme quadratique pour obtenir la densité spectrale due à un comparateur.

δT 16 fs=

τ 6 3ns,= 2I 1 9mA,= R 1KΩ=
vs1 0 8V,=

δT 52 4fs,=

SδT
δT( )2

1MHz
---------------=

SδT
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Pour obtenir la contribution des deux comparateurs, on multiplie le résultat de la densité spectrale pour un
comparateur par deux.

On obtient alors pour les deux comparateurs (annexe A.8) :

En basses fréquences (dans une bande1MHz), on obtient, en simulation, une gigue de la période de
19,5fs (16fs estimés par le calcul), et autour defo 54,5fs (52,5fs estimés 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 résistanceRS (450 ohms) et la référence
de tensionVref (représenté par une résistance de bruit équivalenteRvref de 1400 ohms), qui est un courant
commuté à chaque demi-période sur l’une des deux capacitésC1, C2. On appelle ce type de bruit, le bruit
dû au courant commuté.

On détermine ensuite le bruit provoqué par les deux résistances de1  (R1 etR2).

6.C.b.2.1 Evaluation du bruit dû au courant commuté

On effectue des calculs sur ce type de bruit afin de comparer les résultats calculés aux résultats simulés
(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.

6.C.b.2.2 Evaluation du bruit en courant dû aux résistances permet-
tant de décharger les capacités

Les résistances en parallèle avec les capacités de6,1pF (6,3pF avec les capacités parasites des transis-
tors), à savoirR1 et R2, correspondent à un bruit en courant présent en permanence. Il s’agit du même
type de bruit que celui traité en 6.C.a.2.2. On s’intéresse donc uniquement aux bandes de bruit présentes
autour des harmoniques impaires de la fréquence de la porteuse.

Pour évaluer sa valeur, on pourrait utiliser le même type d’analyse que celle effectuée en 6.C.b.2.1

Le résultat obtenu par la simulation (annexe A.10) pour les résistancesR1 etR2 (figure 6.14) est :
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6.C.b.3 Evaluation du bruit dû aux éléments propres de la bascule

Dans ce cas, on évalue le bruit dû aux résistances de400 ohms de la bascule (R3 et R4), et les résis-
tance de bruit équivalentes (Rb3 et Rb4) dues aux transistors permettant de faire une transposition de
niveau.

On obtient le bruit suivant par la simulation (annexe A.11) :

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 divers
éléments provocant de la gigue :

Comme on divise la fréquence par2 à l’aide d’une bascule maître-esclave (annexe A.12), on multiplie
par 2 la gigue (et donc par4 la densité spectrale) du fait que le bruit se situe dans une bande de5MHz
autour d’une fréquence de77,8MHz c’est à dire que la fréquence du bruit est faible devant la fréquence de
l’oscillation.

Comme le spectre est blanc, on obtient la densité spectrale de phase (3.D) :
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6.D Structure globale du VCO conçu

Le VCO qui doit être 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 à déclenchement de Schmitt différentielle pré-
sentée précédemment. Elle est séparée en deux parties afin de percevoir plus clairement les différents élé-
ments.

Un bloc de contrôle permet d’obtenir le gain souhaité dans la PLL PIF. Il permet également de faire
l’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 contrôle limitée de la PLL,
un convertisseur numérique/analogique de 8 bits est prévu. Il permet ainsi de contrôler la fréquence cen-
trale du VCO à partir de la boucle de fréquence. Les bits de poids fort contrôlent directement la commu-
tation des résistances dans la partie coeur du VCO. Les 4 bits de poids faible contrôlent la commutation
des courants générés par un réseauR-2R.

Enfin une bascule permet de diviser la fréquence par deux. Le fait d’avoir un VCO travaillant à fré-
quence double de celle d’entrée permet notamment de récupérer en sortie de la bascule (38,9MHz) un
signal dont le rapport cyclique est de 50% avec une précision meilleure que1%.

Figure 6.16 Structure globale du VCO
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6.D.a Coeur du VCO

Dans le schéma coeur de VCO représenté par la figure 6.17, on reconnaît la structure différentielle
avec les capacitésC1 - C2 dans lesquelles on applique le courant2I. Les résistancesR1 etR2 sont les résis-
tances de décharge des capacités. Il s’agit du groupe d’éléments appelés “RéseauR, C avec commutation
du courant2I”. Le courant2I est déterminé par un réseau de quatre résistances que l’on commute.
Les signaux logiquesa0-a3 contrôlent 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. Ils corres-
pondent aux bits de poids fort du convertisseur numérique-analogique ajustant la fréquence du VCO.
D’autre par, le courant iin provient du bloc “contrôle du VCO” et du bloc “convertisseur numérique/
analogique réseauR-2R”. Ce courant permet de contrôler la fréquence du VCO.

L’amplificateur opérationnel représenté dans le montage permet de contrôler la valeur moyenne de la
tension de mode commun présente sur les deux capacitésC1 et C2 c’est à dire les tensionsv1 et v2. En
effet, du fait que l’on fait varier le courant à travers les résistancesR1 et R2 pour ajuster la fréquence de
fonctionnement, la tension moyenne varierait en fonction de la fréquence si on ne faisait pas cette
régulation. Cela permet de minimiser la variation de la tension de mode commun et donc de simplifier
globalement les problèmes relatifs à la dynamique.
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Figure 6.17 Schéma du coeur du VCO avec en détails le réseauRC

Dans la figure 6.18 est représenté les autres parties du coeur du VCO. On y reconnaît les comparateurs
constitués par les transistors Qc1-Qc6 et les éléments de la bascule avec les transistors Q2-Q5 et les résis-
tancesR3, R4. Un étage inverseur a été rajouté afin de pouvoir minimiser le coefficient en température et
le bruit au niveau des tensionsvQ0 etvQ1 qui s’appliquent sur les bases des transistors Q0 et Q1, et donc,
qui contribuent au courant2I. L’étage inverseur est constitué par les transistors Q6, Q7 et les résistances
R5, R6. Les transistors Q8 à Q11, câblés en diode, permettent d’avoir une tension de référence faiblement
bruyante. Les sortiesout1 etout2 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 l’inverseur
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6.D.b Contrôle en tension du VCO

L’étage contrôlant le VCO (figure 6.19) doit permettre à 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 un réseauR
- C. La résistance du filtre est interne alors que la capacité, trop importante pour pouvoir être intégrée, se
situe à l’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’alimenta-
tion.

Figure 6.19 Schéma du circuit de contrôle du VCO
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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 la
fréquence centrale du VCO. Il doit, comme le bloc de contrôle, avoir de bonnes performances en bruit et
en réjection de l’alimentation. Il basé sur un réseauR-2R de transistors connectés sur une tension de réfé-
rence.

Figure 6.20 Schéma du convertisseur numérique-analogique R-2R
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6.D.d Diviseur de la fréquence du coeur du VCO

La division en fréquence du VCO est assurée par une bascule maître-esclave dont le schéma est donné
par la figure 6.21.

Figure 6.21 Schéma de la bascule divisant la fréquence du VCO par deux

6.D.e Caractéristiques du VCO à relaxation intégré

a) Fréquence de fonctionnement

Au niveau coeur du VCO :77,8MHz
En sortie de la bascule maître-esclave :38,9MHz

b) Bruit de phase estimé à10KHz

-83,5  (6.C)

c) Gamme de la tension de fonctionnement
Entre4,5V et5,5V

d) Coefficient en température (coeur du VCO)
Environ600 ppm/˚C de la fréquence centrale
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6.E Résumé

Une structure d’oscillateur à relaxation a été fixée, en comparant deux types de déclencheur de Sch-
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 sur
deux comparateurs et une bascule.

Une étude du bruit de phase du VCO à relaxation à été effectuée, avec l’aide d’une méthode pour
simuler la gigue de la période. Celui-ci se rapproche du VCO à structureLC réalisé précédemment.

Enfin des schémas électriques, concernant la conception globale du VCO ont été présentés.
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Cette étude a porté essentiellement sur l’analyse et la simulation du bruit des oscillateurs en vue de
l’appliquer à des VCO destinés à la Fréquence Intermédiaire. Après avoir présenté le bruit de phase, et en
avoir analysé ses propriétés générales, le bruit d’un VCO à structure LC, puis d’un VCO à relaxation ont
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 de
l’intégrer.

Ce type de simulation s’inscrit dans la continuité du travail effectué par Pascal Bolcato (thèse INPG de
1993), qui concernait la simulation du bruit en régime transitoire (utilisable dans le simulateur électrique
ELDO) et donne les moyens d’évaluer, de façon plus précise, l’effet des différentes sources de bruit sur la
fluctuation de la période du VCO.

Ainsi, en utilisant à 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 la
période.

D’autre part, deux oscillateurs ont été conçus pour les circuits à Fréquence Intermédiaire en optimisant
leur bruit.

Un premier VCO à structure LC a été conçu et réalisé (l’inductance étant située à l’extérieur du circuit
intégré). Son bruit de phase a été calculé, simulé et mesuré. Une bonne corrélation a été établie entre les
différentes approches. En outre, la structure de l’oscillateur utilise une capacité variable, utilisant des
transistors bipolaires, dont l’un des défauts majeures est le déphasage provoqué sur les courants à la fré-
quence de fonctionnement. Une méthode originale pour compenser ces déphasages, a été utilisée. Ce cir-
cuit est actuellement utilisé dans les circuits intégrés à Fréquence Intermédiaire pour la télévision chez la
société SGS-THOMSON.

Un deuxième VCO, à relaxation, destiné à remplacer le premier, a été conçu. Sa structure repose sur
des éléments RC utilisés en mode différentiel. Il est destiné à être utilisé sous une faible tension d’alimen-
tation. Il a été optimisé en bruit de phase afin d’utiliser le travail antécédent. Il ne nécessite pas de circuit
résonnant, et, par conséquent, il ne nécessite pas d’élément externe. Ceci constitue un avantage économi-
que important.

Ainsi, une référence concernant des oscillateurs à faible bruit a été établie. Ceci devrait faciliter, à
l’avenir, la compréhension, l’évaluation du bruit des VCO à réaliser.

De plus, les structures de VCO conçues peuvent avoir d’autres applications que la Fréquence Intermé-
diaire, notamment pour des applications fonctionnant à des fréquences autour de50MHz et nécessitant un
bruit faible.
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BLD : Bande Latérale Double (modulation)
BLR : Bande Latérale Résiduelle (modulation)
BLU : Bande Latérale Unique (modulation)
CCIR : Comité Consultatif International des Radiocommunications
DSP : Densité Spectrale de Puissance
E[x]  : Espérance mathématique de la variablex
h : Constante de Planck (1.05458e-34 J-s)
FI : Fréquence Intermédiaire (Gamme de fréquence ou circuit effectuant la démodulation)
JFET : Junction Field Effect Transistor
k : Constante de Boltzmann (1.38066e-23 J/K)

 : Densité spectrale de phase dans une bande latérale unique à la fréquencefm
MA : Modulation d’amplitude
MF : Modulation de Fréquence
MOS ou
MOSFET : “Metal-Oxide-Semiconductor Field Effect Transistor”
MP : Modulation de Phase
NTSC : “National Television System Committee” (modulation de la couleur)
PAL : “Phase Alternated Line” (modulation de la couleur)
PIF : Picture Intermediate Frequency
PLL : “Phase Locked Loop”
q : Charge d’un électron (1.6e-19C)
RF : Radio-Fréquences
Rss(t) : Fonction d’autocorrélation d’un signal

 : Ecart type d’une variable aléatoire
S : Notation utilisée pour la densité spectrale de puissance d’un spectre
Sf(fm) : Densité spectrale de la fluctuation de fréquence à la fréquencefm

 : Densité spectrale de phase unilatérale à la fréquencefm

 : Densité spectrale du signal modulé par un bruit de phase à la fréquencefm

SECAM : “SEquentiel Couleur A Mémoire”(modulation de la couleur).
SIF : Sound Intermediate Frequency
T : Température absolue en kelvins.

 : Excursion de phase crête

UHF : “Ultra High Frequency” (Gamme de fréquence de télécommunication)
VCO : “Voltage Controlled Oscillator”.
VHF : “Very High Frequency” (Gamme de fréquence de télécommunication)

L f m( )

σ

Sϕ f m( )

Sϕp f m( )

θc
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 A.1 Chapitre 3 - Densité spectrale d’une porteuse affectée par du bruit de phase -
(3.A.c)

On utilise l’expression du signal affecté par du bruit de phase :

On s’intéresse à la fonction d’autocorrélation de  ( ) car, en utilisant le théorème de Wie-
ner-Khintchine [11], on peut montrer que la densité spectrale de puissance  du signal est :

On évalue alors la fonction d’autocorrélation du signal bruité :

. On obtient :

En développant le produit d’autocorrélation et en ayant :

La fonction d’autocorrélation devient alors :

On obtient alors l’expression suivante :

(EQ A.1)

Ainsi, ayant du bruit de phase vérifiant la relation , on peut faire le dévelop-
pement limité suivant :

La fonction  étant stationnaire, ses propriétés ne dépendent pas du temps, on obtient alors :

Soit :
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La fonction d’autocorrélation peut alors s’écrire :

En prenant la transformée de Fourier, on obtient alors :

 A.2 Chapitre 3 - Modulation de phase et d’amplitude pour un bruit ajouté à une
porteuse (3.C.a)

L’expression de la porteuse à laquelle, on superpose un bruit blanc est :

On peut alors la décomposer en :

Soit :

On peut alors mettre l’expression précédente sous la forme :

Avec :

Soit :

On obtient alors :
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De plus, concernant le déphasage, on a :

Soit :

On obtient alors le taux de modulation d’amplitude :

Et, l’excursion crête de phase est :

θ t( )[ ]tan
2 Sb⋅ ωb t ϕb+⋅( )sin⋅
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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-
après :

* Modèle FAS donnant la période d’un signal sous forme la forme d’une tension
* Paramètres : 1)exposant : unité de sortie (par défaut en ns)
* 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)

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 à 0V du signalentree lorsqu’il est croissant *)
(************************************************************************)
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if (volt.rising(entree,0.0)=1) then
(*******************************************************************)
(* Evaluation du temps de passage à 0V plus précis (tm) en *)
(* interpolant à partir de la valeur précédente deventree *)
(* (state.last_value), du pas de calcul (tstep), du temps *)
(* courant (time) : tm = temps courant -ventree/pente *)
(*******************************************************************)
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 à 0V pour un signal décroissant du signalentree a *)
(* déjà 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 à 0V du signalentree lorsqu’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
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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 l’oscillateur VCO-LC (4.B.b)

Pour déterminer l’amplitude de l’oscillation, on utilise une des conditions de Barkhausen :
 soit,

On utilise alors la méthode du 1er harmonique permettant de modéliser le phénomène non-linéaire et,
permettant de déterminer l’amplitude du signal de sortie.

 L’élément amplificateur et sa non-linéarité sont réduits à une seule source contrôlée sans éléments
réactifs. De cette façon, on peut représenter la paire différentielle en commutation par une source de cou-
rant contrôlée par la tension aux bornes du circuitRLC. On rappelle le schéma initial de l’oscillateur.

FIGURE A.1. Schéma simplifié de l’oscillateur

On peut alors déterminer en dynamique l’expression de la source de courantIeqpar les 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 :

 et

De même quand le transistor Q1 conduit, on pourrait faire un schéma équivalent.
Donc, globalement, le courantIeq est donné par l’expression suivante :

Al p( ) 1=

gm Req⋅ 1=

v

Io

Req

dev qui commute
le courantIo.

L

C

R
R1R2

v1 v2

C L
v

iout=f(v)

v=v1-v2 Req

R1 R2+( ) R⋅
R1 R2 R+ +
-------------------------------=

schéma équivalent

Q1 Q2 f() est une fonction

I eq

I Q2

2
--------–

I o

2
----–= = Req

R1 R2+( ) R⋅
R1 R2 R+ +
-------------------------------=
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De plus, on peut obtenir l’expression deIQ2 et IQ1 en fonction dev, la différence de potentielle entre
les deux bases de Q1 et Q2. En utilisant les expressions des transistors idéaux, on obtient les relations
usuelles :

FIGURE A.2.  Montages équivalents en dynamique de l’oscillateur

; on obtient alors :  et de même pourIQ2 :

. On obtient alorsIeq :

Cette fonction peut être approximée par trois segments de droite afin de simplifier les calculs.

Si on suppose quev est sinusoïdale à la fréquence de  alors, la réponse de la source de cou-
rant non-linéaire est donnée par :

Comme le coefficient de qualité est élevé (Q de 30 environ dans l’application finale), on obtient :

I eq
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----------------------=
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C LR2
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carR1 = R2
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I eq
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----------–= =R
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R– 2 I Q2⋅
+

R
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I se
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I se
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---------

+ I o=

I Q1 1 e

vbe2 vbe1–
vT

------------------------
+

 
 
 

⋅ I o= I Q1

I o

1 e
v
vT
-----–

+

-------------------=

I Q2

I o

1 e
v
vT
-----

+

----------------=

I eq

I o

2
---- th

v
2 vT⋅
------------- 

 ⋅=

1

2π L C⋅
-----------------------

I eq I DC I 1 ωo t⋅( ) I 2 2 ωo⋅ t⋅( ) …+cos⋅+cos⋅+=

I eq I 1 ωo t⋅( )cos⋅=
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Le rapport entre l’harmonique 3 du courant et le fondamental est donné par :

Cette dernière relation est établie de la façon suivante : SoitZ(p) l’impédance du circuitRLC.

On a : .

On peut alors faire un diagramme vectoriel représentant cette impédance à la fréquence .

FIGURE A.3. Diagramme vectoriel du circuit RLC

On en déduit donc que lorsque le coefficient de qualité est important, on obtient :

On a alors :

 et de plus , d’où :

I 3

I 1
---- 3

Q 32 1–( )
------------------------ 0.0125= =

Z p( )

p
C
----

p2 p
R C⋅
------------ 1

L C⋅
------------+ +

-------------------------------------------=

n ωo⋅

p1

p2

Im

Re
z1

ωo

ωo-

Facteur d’échelle 1/C
n ωo⋅

n ωo⋅

numérateurdénominateur

1
2 R C⋅ ⋅
-------------------

1
2 R C⋅ ⋅
------------------- ωo«

ρp1 n 1–( ) ωo⋅≈

ρp2 n 1+( ) ωo⋅≈
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On obtient finalement :

On détermine alors l’amplitude deI1.

FIGURE A.4. Caractéristique de la source de courant

On détermine la réponse deIeq qui est une source de courant dépendant dev, tension aux bornes du
dipôle. Pour cela, on peut étudier la réponse du système à une sinusoïde.

Z n ωo⋅( )

ρz1

C
-------

ρp1 ρp2⋅
---------------------

n
C
----

ωo n2 1–( )⋅
------------------------------= =
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-------------------------
I n
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ωo R C n2 1–( )⋅ ⋅
------------------------------------------- n

Q n
2

1–( )⋅
----------------------------= = =

I eq

2-2

approximationI o

2
---- th

v
2 vT⋅
------------- 

 ⋅
I o

2
----

I o

2
----–

v
2 vT⋅
-------------
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FIGURE A.5. Réponse de Ieqà une sinusoïde

On peut alors déterminer l’expression du fondamental à partir de la figure A.5 .

Soit :

avec :

Si , on obtient :

On a alors :

On en déduit alors que :

2-2

I eq
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π
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application au schéma final

Io = 187uA
On obtient alors  :

Soit :v =300mVcrête

 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 à l’entrée de deux comparateurs

On détermine l’effet d’une perturbation (bruit) présente à l’entrée de deux comparateurs. On transpose
dans un premier temps l’effet de cette perturbation sur la tension de charge et de décharge de la capacité.
On suppose que le comparateur est idéal. Puis, on choisit la gamme de fréquence de la perturbation, de
façon à tenir compte de l’effet en fréquence. Du fait du phénomène d’échantillonnage, les hautes fréquen-
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 varia-
tions de phase.

On appelle uc etud les excursions de tension liées à la charge et à la décharge de la capacité. On déter-
mine les variations maximales de tension dues à cette perturbation en fonction de la fréquence de la per-
turbation. On obtient alors (figure 6.10) :

On a représenté sur le graphique 6.10, le cas où on sort l’information de la demi-période au terme de la
montée de la tensionu. Toutefois, on peut également sortir l’information au terme de la diminution de la
tensionu. Au terme de la charge de la capacité, on considère le termep pair. On détermine alors l’expres-
sion qui donne la variation de la tension à chaque demi-période.

On obtient la variation globale de la tension :

, soit :

v Req
2
π
--- I o ωo t⋅( )cos⋅ ⋅ ⋅=
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R1 R2+( ) R⋅
R1 R2 R+ +
------------------------------- 2K 2K+( ) 6 4K,⋅

2K 2K 6 4K,+ +
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v 2.46k
2
π
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To

2
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To

2
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2
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 +=
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To

2
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  umax umin– ub p
To

2
------⋅ 

  ub p 1–( )
To

2
------⋅ 

 –+=

δu p
To

2
------⋅ 

  δ uc ud+( )=
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On peut exprimer la fréquence de la perturbation par :
 avec ,n étant un nombre multiple impair et  étant la fréquence d’oscilla-

tion du système.  est alors compris entre  et .

Pour vérifier que le comportement en fréquence de la variation de période vis à vis de la fréquence de
la perturbation est bien celui mentionné plus haut, il est possible de faire des simulations.

Ayant un signal sinusoïdal de1,1MHz (in 1,1MHz dans le graphique de la figure A.6), on l’échan-
tillonne à la fréquence de2MHz (ech 1,1MHz) de façon à obtenirech(n). Cette fréquence correspond
alors à une fréquenceFo de1MHz.

On lui applique ensuite une procédure de façon à obtenirdu(n) (du 1,1MHz), à savoir :

.

On applique les mêmes opérations à un signal de2,1MHz.

On constate alors que si la fréquence d’entrée est décalée de100KHz par rapport àFo (1,1MHz), alors
le signaldu est à la fréquence de100KHz.

Lorsque le signal d’entrée est de2,1MHz, on constate que le signaldu est modulé par du100KHz,
mais il change de signe à chaque échantillon. La fréquence de ce signal est donc nettement plus élevée
que100KHz.

δu p
To

2
------⋅ 

  1–( )p ub p
To

2
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  2 ub p 1–( )
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2
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  ub p 2–( )
To

2
------⋅ 

 +⋅–⋅=

ωb ωn ∆ω+= ωn n ωo⋅= ωo
∆ω ω– o ωo

du n( ) 1–( )n
ech n( ) 2 ech n 1–( )⋅– ech n 2–( )+[ ]⋅=
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FIGURE A.6. Variations de tension obtenues sur des sinusoïdes de1,1MHz et de2,1MHz

On obtient alors la variation de tension suivante, autour des fréquences multiples impaires de
la fréquence de fonctionnement :

in 1,1MHz

ech 1,1MHz

du 1,1MHz

in 2,1MHz

ech 2,1MHz

du 2,1MHz
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Soit encore :

.

On obtient :

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 en
déduit la gigue de la période :

 est la période du signal issu du VCO.

La gigue de la fréquence devient alors (d’après l’équation 3.7) :

 est la fréquence de fonctionnement du VCO.
La densité spectrale de la fluctuation de la fréquence est obtenue par :

, à savoir (Sb est la densité spectrale du bruit) :

On obtient la densité spectrale du bruit de phase :
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(EQ A.2)

b) Bruit présent à l’entrée d’un seul comparateur

On détermine la densité spectrale du bruit de phase lorsque le bruit est présent lors d’une comparaison
seulement.

On obtient la variation de la tension résultante (figure 6.12) :

Avec, dans ce cas, la fréquence du bruit définie par :

 aveck un entier et  compris entre  et . On obtient la perturbation

 de tension pour lesk impaires (pour lesk pairs, il faudrait multiplié par -1 l’expression):

 et avec :

Soit :

Si on se place dans le cas où :

On peut faire l’approximation suivante :

On obtient la densité spectrale de bruit par :
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(EQ A.3)

 A.6 Chapitre 6 - Bruit en courant engendré par la source de courant commutée  Ip2
(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 à être commutée lorsque la
tension de la capacité dépasse la tension de seuil des comparateurs.

La première demi-période peut être exprimée par :

On obtient alors l’expression pour le tempst1, c’est à dire la durée de la première demi-période.

vs est la tension de seuil des comparateurs. On pose alors :

De la même façon pour la demi-période suivante :
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On obtient :

Si la fréquence de la perturbation est faible c’est à dire , on obtient :

Dans le cas où la perturbation est à des fréquences élevées, on peut alors mettre la fréquence du bruit
sous la forme :  avec  compris entre  et ,n étant un entier.

Le bruit se trouvant autour des fréquences multiples paires de la fréquence d’oscillation provoque des
fluctuations de fréquence en basses fréquences.

Il est alors possible d’exprimer les variations de période par :

Lorsque la fréquence augmente, la perturbation de la période est divisée par la pulsation, ceci est dû à
l’intégration par la capacité du courant.

On obtient la perturbation maximale sur la période, si  :

(EQ A.4)

b) Evaluation de l’effet du temps de commutation de la source de courant

On évalue l’effet du temps de commutation sur la variation de période. Si on appelletc le temps de
commutation, on obtient alors la variation de période suivante :
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et, avec :

On suppose ensuite que l’effet le plus important est dû au temps de commutation, on peut alors négli-
ger les variations de fréquence autour des multiples de la fréquence de l’oscillateur ( ) dans le cas où
elles ne sont pas trop importantes.

On pose alors, dans un premier temps : , d’où :

Si on prend  à 90 degrés, on obtient alors :

(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 le
même type de calcul que précédemment :

et d’autre part, pour la deuxième demi-période :

On a alors :

Les bandes de bruit situées autour des fréquences multiples impaires de la fréquence de fonctionne-
ment provoquent des perturbations de la période en basses fréquences.

Si la fréquence de la pertubation est telle que : , on obtient, si

 :

(EQ A.6)
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 A.8 Chapitre 6 - Simulation du bruit des comparateurs (6.C.b.1)

Pour effectuer les simulations, les paramètres suivants ont été choisis :
pas de calcul maximum :20ps ; pas de calcul minimum :20fs ; amplification du bruit :200 ; nombre

de simulations de bruit :10 ; nombre de sinusoïdes :1000.

On effectue globalement21 simulations de bruit composées chacune de10 simulations 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 de10 heures pour chaque simulation de bruit et donc un
temps global de210 heures pour un comparateur (Sun Sparc Station 20).

Tableau A.1 : Résultats des simulations de gigue concernant le comparateur

Bande de fréquence  en fs
 en

4MHz à5MHz 19,5 3,80 10-34

fo +- 5MHz 54,5 5,94 10-34

2fo +- 5MHz 58 6,73 10-34

3fo +- 5MHz 64 8,19 10-34

4fo +- 5MHz 61,5 7,56 10-34

5fo +- 5MHz 60,5 7,32 10-34

6fo +- 5MHz 68 9,25 10-34

7fo +- 5MHz 66 8,71 10-34

8fo +- 5MHz 68 9,25 10-34

9fo +- 5MHz 70 9,8 10-34

10fo +- 5MHz 66 8,71 10-34

11fo +- 5MHz 65,5 8,58 10-34

12fo +- 5MHz 56 6,27 10-34

13fo +- 5MHz 55 6,05 10-34

14fo +- 5MHz 46,5 4,32 10-34

15fo +- 5MHz 48 4,6 10-34

16fo +- 5MHz 45 4,05 10-34

δT
SδT

s2 Hz⁄
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Avec des simulations de bruit comprenant uniquement5 simulations avec des sources de bruit et50
sinusoïdes (4 heures de simulation pour chaque simulation de bruit et globalement84 heures), on a
obtenu au total une gigue de400fs au lieu de356,4fs c’est à dire une erreur de l’ordre du décibel.
On pourrait donc se contenter de prendre5 simulations pour obtenir une simulation globale du bruit (sur
plusieurs bandes de fréquences). Néanmoins, l’erreur commise sur une simulation de bruit et donc pour
une bande de fréquence de+/- 5MHz peut atteindre2dB.

 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 résistancesR1 et R2, 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 en
basses fréquences, reste valable. On détermine le bruit uniquement autour des multiples pairs.

On peut alors déterminer le lien entre la durée de la première demi-période et la perturbation. On peut
alors poser la relation suivante :

(EQ A.7)

Cette équation s’applique au schéma de la figure A.7.

17fo +- 5MHz 37,5 2,81 10-34

18fo +- 5MHz 35 2,45 10-34

19fo +- 5MHz 28 1,57 10-34

20fo +- 5MHz 24 1,15 10-34

Total pour les 2 comparateurs ( ) 356,5 25,42 10-33

Tableau A.1 : Résultats des simulations de gigue concernant le comparateur

Bande de fréquence  en fs
 en

δT
SδT

s2 Hz⁄

SδTcomp
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FIGURE A.7. Schéma équivalent pour évaluer l’effet de la perturbationI p2

On utilise d’autre part les notations suivantes, pour la tension différentiellev(t), le courant de perturba-
tion Ip2 et la constante de temps :

Il est alors possible d’exprimer la tension aux bornes des deux capacités par :

Le filtre RC provoque l’atténuation et le déphasage suivant :  et . On pose alors :

On pose :

 correspond à la variation du tempst1.

En intégrant l’équation sans la perturbation dans l’équation A.7, on obtient :
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En utilisant le résultat précédent dans l’équation A.7, on obtient alors :

avec :

On utilise le développement limité autour de ,tc étant le temps de commutation :

et, d’autre part :

 . (EQ A.8)

On obtient :

(EQ A.9)

En tenant compte de la deuxième demi-période, on obtient :

(EQ A.10)

1) Bruit en basses fréquences

On considère dans ce cas que :
Pour les basses fréquences (autour de4,5MHz), on utilise l’expression A.9 pour chaque demi-période),

et on obtient :
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(EQ A.11)

En prenant les valeurs particulières relatives au montage simulé :

, , , , , .

Le bruit en courant est dû àRS etRvref dans une bande de1MHz, soit :

On obtient :

 et

2) Bruit autour de 2fo

On se propose de déterminer le bruit à la fréquence de2fo, pour pouvoir le comparer à la simulation.
Dans ce cas, il faut tenir compte de l’expression A.10. Dans ce cas le déphasage maximum, corres-

pond à . En effet, c’est la tension présente sur le filtre qui provoque l’effet de gigue maximum.

Comme la fréquence est de162MHz, on obtient un déphasage de .
On choisit un angle afin d’obtenir ll maximum de fluctuation, à savoir :
On obtient :

3) Bruit autour de 8fo

On pourrait réitérer ce calcul plusieurs fois, on obtient ainsi pour8fo ( ) :

b) résultats de simulation concernant le bruit du courant commuté

On effectue des simulations de bruit du même type que celles effectuées pour le comparateur.
Les gigues obtenues en basses fréquences, à2fo et8fo sont respectivement de83fs, 53fs et22fs (à com-

parer aux résultats calculés87fs, 45fs et 25fs). On obtient des valeurs assez proches de celles calculées
précédemment.

On obtient les résultats suivants :
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En prenant 5 simulations (au lieu de 10 simulations) avec des sources de bruit (50 sinusoïdes), on
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 mêmes conditions que pour la simulation du bruit du comparateur. On effectue les simu-
lations pour une résistance (R1). On en déduit alors le bruit pour les deux résistances (R1 etR2).

Tableau A.2 : Résultats de simulation de gigue concernant le bruit en courant commuté

Bande de fréquence  en fs
 en

4MHz-5MHz 83 68,9 10-34

2fo +- 5MHz 53 5,62 10-34

4fo +- 5MHz 41,5 3,44 10-34

6fo +- 5MHz 23 1,06 10-34

8fo +- 5MHz 22 0,97 10-34

10fo +- 5MHz 22 0,97 10-34

12fo +- 5MHz 21 0,88 10-34

14fo +- 5MHz 17 0,58 10-34

16fo +- 5MHz 12 0,3 10-34

18fo +- 5MHz 8 0,13 10-34

20fo +- 5MHz 4.2 0,04 10-34

Total ( ) 204 8.3 10-33

Tableau A.3 : Résultats de simulation de gigue concernant le bruit des résistances de décharge

Bande de fréquence  en fs
 en

fo +- 5MHz 61 7,44 10-34

3fo +- 5MHz 22,6 1,02 10-34

δT
SδT

s2 Hz⁄

SδTcc

δT
SδT

s2 Hz⁄
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 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 dû aux résistances de400 ohms de la bascule (R3 et R4), et les résis-
tance de bruit équivalentes (Rb3 et Rb4) dues aux transistors permettant de faire une transposition de
niveau.

On détermine alors le bruit provoqué par les résistancesR3 etRb3.

Dans ce cas, deux types de phénomènes provocant de la gigue coexistent. D’une part, du fait que la
tension définissant le courant dans la résistanceRS provient de la bascule, cela provoque une variation du
courant de référence. C’est le même type de phénomène que celui abordé en 6.C.b.2.1, mais pendant une
demi-période. Il est présent notamment en basses fréquences.

D’autre part, aux fréquences multiples impaires de la fréquence de fonctionnement, le bruit en tension
provoque une variation du temps de commutation de la bascule car la pente n’est pas très importante.
On retrouve d’ailleurs le même type de bande passante que pour le comparateur, concernant les fréquen-
ces élevées (environ1400MHz d’après les différentes simulations de bruit obtenues). Il s’agit de l’essen-
tiel du bruit aux fréquences élevées. De ce fait, on s’intéressera aux fréquences impaires.

On utilise l’équation A.11, pour déterminer le bruit en basses fréquences, mais appliquée à une demi-
période, à savoir :

5fo +- 5MHz 14,5 0,42 10-34

7fo +- 5MHz 11 0,24 10-34

9fo +- 5MHz 8,5 0,15 10-34

11fo +- 5MHz 6,5 0,09 10-34

13fo +- 5MHz 5 0,05 10-34

15fo +- 5MHz 3,5 0,03 10-34

Total une résistance 68,7 9,44 10-34

Total deux résistances ( ) 97,5 1,9 10-33

Tableau A.3 : Résultats de simulation de gigue concernant le bruit des résistances de décharge

Bande de fréquence  en fs
 en

δT
SδT

s2 Hz⁄

SδTcd
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En prenant,  dans1MHz, on obtient alors :

2) Simulation de la gigue provoquée par la bascule

On utilise les mêmes conditions que pour la simulation du bruit du comparateur. On applique ces
simulations à la moitié des éléments, c’est à dire à Q3, Q4 etR3. On obtient :

Tableau A.4 : Résultats de simulation de gigue concernant la bascule (moitié des éléments)

Bande de fréquence  en fs
 en

4MHz-5MHz 25 6,25 10-34

fo +- 5MHz 56,5 6,38 10-34

3fo +- 5MHz 42 3,53 10-34

5fo +- 5MHz 52 5,4 10-34

7fo +- 5MHz 61 7,44 10-34

9fo +- 5MHz 69 9,5 10-34

11fo +- 5MHz 65 8,5 10-34

13fo +- 5MHz 52 5,4 10-34

15fo +- 5MHz 39 3 10-34

17fo +- 5MHz 26 1,35 10-34

19fo +- 5MHz 16 0,5 10-34

Total pour la moitié de la bascule ( ) 169 5,725 10-33

Total pour la bascule ( ) 239 11,45 10-33

δT K⋅
i p

2I
----- ϕt( )cos τ e

t1–
τ

-------
1–⋅ ⋅⋅=

ip 7 4nAeff,=

δT 26 fs=

δT
SδT

s2 Hz⁄

SδTb
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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 à l’entrée du diviseur, puis à la sortie.

Figure 6.8 signaux présents à l’entrée et à la sortie d’un diviseur

On suppose que la période du signal d’entrée de la bascule est perturbée par un signal et, on obtient :

La période du signal de sortie devient alors :

On peut alors exprimer cette période différemment :

Les perturbations de la période peuvent alors se mettre sous la forme :

On constate que les faibles variations de période par rapport àFo sont multipliées par 2.
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Résumé
Cette étude a été consacrée à l’analyse et à la simulation du bruit des oscillateurs afin de l’appli-
quer à des VCO (Voltage Controlled Oscillator) pour des circuits intégrés à 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 grâce au simulateur du bruit en transitoire présent
dans le simulateur ELDO et à 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 conçu et réalisé. L’inductance est située à l’extérieur de la puce. La variation de
fréquence est produite par une capacité variable. Le problème majeur de cette capacité (déphasage
parasite du courant capacitif) a été compensé de façon originale. Le bruit de phase de ce VCO a
été mesuré, simulé de plusieurs façons, avec une bonne corrélation. La simulation de la fluctua-
tion de période a été validée. Un second VCO, à relaxation, complètement intégré (il ne requiert
aucun composant externe), devant remplacer le premier, a été conçu. 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 à 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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