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Introduction générale

Le temps est la grandeur physique que l’on mesure avec le plusd’exactitude. Cette implacable préci-
sion fait de la mesure du temps un support incontournable pour la caractérisation de diverses grandeurs
physiques et la définition d’autres unités du Système International. Graduer l’échelle du temps néces-
site de disposer d’un système génériquement appelé horloge. Une horloge est un dispositif capable de
générer de manière autonome des repères périodiques découpant l’axe du temps et permettant ainsi de
repérer des instants et d’estimer des durées. Cette échellede temps est caractérisée par deux propriétés
essentielles que sont son exactitude et sa stabilité. L’exactitude exprime la faculté de l’horloge à présen-
ter des jalons dont l’espacement est conforme à l’unité de temps du Système International. La stabilité
sous-entend que les jalons doivent être espacés de facon régulière et pérenne.
De multiples moyens de mesure du temps (observation des astres, clepsydre à eau, sablier, bougie, pen-
dule,...) ont été utilisés par l’Homme au cours de l’Histoire, chacun présentant respectivement des incon-
vénients pour constituer une référence de temps universelle et durable.

Dans le domaine de la métrologie du temps et des fréquences, on distingue principalement deux types
de sources : les étalons primaires (horloges atomiques) et les références secondaires.
Les horloges atomiques, dont la fréquence du signal délivréest fixée par l’écart entre deux niveaux
d’énergie d’une espèce atomique, sont à l’origine de la définition actuelle de la seconde. En effet, depuis
la Conférence Générale des Poids et Mesures en 1967, la seconde est définie en tant qu’unité du Système
International comme la durée de 9192631770 périodes de la radiation correspondant à la transition entre
les deux niveaux hyperfins de l’état fondamental de l’atome de césium 133. Ce système complexe pré-
sente une exactitude relative exceptionnelle d’environ 10−15, soit une dérive de seulement 1 seconde en
30 millions d’années. Les étalons primaires sont largementutilisés dans les systèmes (navigation, géo-
positionnement par satellites, synchronisation des réseaux de télécommunication haut-débit à l’échelle
de 10 gigabits par seconde) pour lesquels la stabilité de fréquence sur le long terme de l’oscillateur est
primordiale.
Les références secondaires exploitent quant à elles un résonateur macroscopique (résonateur à quartz,
résonateur diélectrique..) dont les dimensions et les caractéristiques physiques fixent la fréquence du si-
gnal délivré. Ces sources présentent inexorablement des performances en terme d’exactitude inférieures
à celles des étalons primaires. Cependant, les références secondaires sont généralement caractérisées par
une stabilité court terme supérieure à celle des horloges atomiques. Leur utilisation est donc très répan-
due comme oscillateur d’interrogation pour ces dernières et dans de nombreux dispositifs électroniques
modernes tels que les systèmes radar de haute sensibilité. De plus, leurs performances sont requises pour
le développement de bancs de mesure de bruit de phase de hautesensibilité.

Ce travail de thèse, financé par la Délégation Générale de l’Armement (DGA), est le fruit d’une
étroite collaboration entre le département LPMO de l’Institut FEMTO-ST (Besançon, France) et le
LAAS-CNRS (Toulouse, France).
Le département LPMO (Laboratoire de Physique et Métrologiedes Oscillateurs) de l’Institut FEMTO-ST
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développe des oscillateurs micro-ondes (références secondaires) basés sur l’utilisation d’un résonateur
saphir. Ce type de résonateur, se présentant sous la forme d’un cristal cylindrique d’Al2O3, est caractérisé
par de très faibles pertes diélectriques dans la gamme des fréquences micro-ondes. Il permet alors l’ob-
tention de très forts coefficients de surtension et s’avère être ainsi le meilleur candidat pour réaliser des
sources micro-ondes à haute pureté spectrale. Ces excellentes performances sont obtenues en excitant
dans le résonateur des modes électromagnétiques d’ordre élevé, dits modes de galerie.
Cette activité de recherche, débutée à la fin des années 80, a depuis été sujette à de nombreux progrès.
Les principaux laboratoires internationaux, utilisant cette technologie et impliqués dans ses améliora-
tions, sont le JPL (Jet Propulsion Laboratory, Californie), UWA (University of Western Australia), NIST
(National Institute of Standards and Technology, Colorado), le NMIJ (National Measurement Institute
of Japan, Japon), le NPL (National Physical Laboratory, England), le LNE-Syrte (Observatoire de Paris,
France) et l’Institut FEMTO-ST (France).
Parallèlement, l’équipe de recherche MOST (Micro-ondes etOpto-Micro-ondes pour Systèmes de Té-
lécommunications) du LAAS-CNRS modélise et développe des amplificateurs faible bruit de phase de
haute performance particulièrement demandés dans le domaine de la métrologie du temps et des fré-
quences. Ainsi, la combinaison des compétences des deux laboratoires rend possible le développement
de sources micro-ondes ultra-stables (FEMTO-ST, LPMO : résonateur, LAAS-CNRS : amplificateur).

Dans ce manuscrit sont présentés les enjeux et les diverses étapes de la réalisation d’oscillateurs
micro-ondes destinés à présenter une excellente stabilitécourt terme pour des applications radar de haute
sensibilité ou de métrologie temps-fréquence.

Le premier chapitre est tout d’abord consacré à rappeler lesapplications principales des oscillateurs à
haute pureté spectrale. Il présente également des notions élementaires de la métrologie temps-fréquence
et décrit la structure basique d’un oscillateur (association d’un résonateur et d’un amplificateur). Aussi,
ce chapitre est voué à mettre en avant les différentes techniques utilisables pour caractériser les perfor-
mances en bruit de phase de composants classiques ou d’oscillateurs. Enfin, ce chapitre dresse un état de
l’art des meilleures performances en bruit de phase obtenues à ce jour par des oscillateurs micro-ondes.

Le second chapitre permet de rappeler les propriétés essentielles du monocristal de saphir. Les outils
dédiés à la modélisation des modes de galerie sont décrits. Une étude expérimentale met en avant les
différentes techniques envisageables pour coupler ces derniers. Les difficultés liées aux techniques de
sélection modale sont aussi présentées. Enfin, une étude approfondie (modélisation et tests) propose une
solution originale pour améliorer la stabilisation en température d’un résonateur saphir (à température
ambiante). Cette dernière consiste en l’utilisation d’unecavité symétrique sur laquelle est directement
embarquée une électronique de régulation de haute-précision. Cette technique permet d’améliorer nette-
ment la stabilité de l’oscillateur sur le moyen terme.

Le troisième chapitre est voué à décrire le second élément essentiel constitutif d’un oscillateur de
structure basique : l’amplificateur. Sur le court terme, lesfluctuations de phase de la boucle d’oscillation
proviennent essentiellement du bruit du dispositif d’entretien. Dans la gamme des fréquences micro-
ondes, les amplificateurs présentant les meilleures performances en terme de bruit de phase sont basés
sur l’utilisation de transistors SiGe. Dans ce sens, après avoir rappelé les différents mécanismes à l’ori-
gine du bruit de phase dans les amplificateurs micro-ondes, une modélisation non-linéaire et en bruit très
précise de transistors SiGe est effectuée. Ces modèles sontnécessaires pour simuler mais aussi optimiser
les performances en bruit de phase de l’amplificateur et doncde l’oscillateur. Enfin, le recours à des am-
plificateurs multi-étages pour des applications bande X estjustifié. Les performances préliminaires d’un
amplificateur double étage Si-SiGe, développé au LAAS-CNRS, sont montrées. Parallèlement, l’étude
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d’amplificateurs commerciaux de haute performance est réalisée.

Le quatrième chapitre est dévolu à présenter les performances d’oscillateurs développés en bande
C. De plus, l’étude et la caractérisation en bruit de phase dedoubleurs de fréquence 4,8 - 9,6 GHz est
réalisée.

Le cinquième chapitre décrit le développement et les performances d’oscillateurs d’architecture très
simple en bande X à température ambiante. Dans ce cadre, des filtres micro-ruban de type DBR (Dual
Behavior Resonators) sont développés pour sélectionner lemode désiré. En outre, un banc spécifique
original de mesure de bruit de phase par intercorrélation est mis en place pour mesurer les performances
des oscillateurs saphir. De remarquables résultats sont obtenus. Aussi, le développement de ce banc de
mesures nous a conduit à mener une étude poussée sur l’effet du bruit d’amplitude sur les mesures de
bruit de phase par intercorrélation.

Enfin, le sixième et dernier chapitre apporte un complément très intéressant en présentant les per-
formances en bruit de phase d’oscillateurs bande X cryogéniques pour lesquels le résonateur saphir est
refroidi à la température de l’azote liquide (77K). Ceci autorise l’obtention de coefficients de surten-
sion encore accrus. Le résonateur est simplement combiné à un amplificateur très faible bruit de phase
commercial. D’excellents résultats sont obtenus.
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Chapitre 1

Oscillateurs et métrologie temps-fréquence

Ce premier chapitre décrit le cadre général de ce travail. Ilexplique en premier lieu les applications
dans lesquelles le recours à des oscillateurs ultra-stables est nécessaire et définit les performances que
doivent atteindre ces sources. Nous précisons que les oscillateurs développés dans cette thèse sont carac-
térisés par une excellente stabilité de fréquence sur le court terme.

Nous expliquons la structure de base d’un oscillateur ainsique les moyens à mettre en oeuvre pour
développer des références ultra-stables. Pour cela, il estnécessaire de mettre en avant les différentes
causes d’instabilité de fréquence d’un oscillateur et les outils dont le métrologue dispose pour caractéri-
ser les performances d’un oscillateur en terme de stabilité.

Aussi, nous voyons les différentes techniques expérimentales connues à ce jour pour développer des
bancs de mesure de haute sensibilité permettant de mesurer le bruit de phase de composants divers (am-
plificateurs, déphaseurs,..) ou oscillateurs.

Enfin, nous dressons un état de l’art des oscillateurs présentant les meilleures performances en bruit
de phase à la fréquence de 10 GHz.
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Chapitre 1. Oscillateurs et métrologie temps-fréquence

1.1 Applications des oscillateurs ultra-stables.

1.1.1 Systèmes de navigation.

Historiquement, l’homme a perpétuellement ressenti le besoin de se repérer dans l’espace et dans
le temps. Au 17ème siècle, les grands explorateurs devaientpouvoir repérer leur position sur le globe
lors de leurs parcours en mer. La latitude se déterminait aisément grâce à l’observation des astres. Par
contre, la détermination de la longitude resta longtemps mystérieuse. La clé à ce problème consiste alors
à embarquer à bord du bateau une horloge synchronisée à l’heure du port de départ. En mer, la différence
entre l’heure locale et celle du port initial conservée par l’horloge embarquée permet de déterminer sa
longitude. Une heure de décalage correspond à une longitudede 15 degrés. La dérive de l’horloge em-
barquée est donc synonyme d’une erreur de positionnement, cette dernière s’accroîssant forcément avec
la durée du trajet.
De nos jours, la mesure du temps est encore à la base des systèmes de navigation par satellites GPS
ou Galileo dans lesquels sont embarqués des oscillateurs ultra-stables et des horloges atomiques. Des
données sous forme de signaux codés sont en permanence échangées entre ces satellites et des mobiles
terrestres. Le décodage des signaux fournit alors une information essentielle : le temps de propagation du
signal entre le satellite et le récepteur. Ainsi, un récepteur GPS captant les signaux d’au moins 4 satellites
peut, en mesurant les écarts relatifs des horloges d’émission et de réception, connaître sa distance par
rapport aux satellites (altitude) et par triangulation, saposition sur le globe. La difficulté majeure pour
améliorer la précision du système est de synchroniser les horloges du récepteur et de l’émetteur. Pour
mesurer le temps mis parcouru par l’onde pour lui parvenir, le récepteur GPS compare l’heure d’émis-
sion (fournie dans la trame codée) et celle de réception. Uneerreur de 10−6s provoque une erreur de
300 m sur la position. L’un des paramètres essentiels jouantsur la précision de ce type de système ré-
side donc dans la stabilité des horloges embarquées à bord des satellites. D’ailleurs, la mesure du temps
de propagation de l’onde présente aussi des erreurs dûes auxprincipes de la relativité restreinte et de
la relativité générale. Le premier démontre que le temps ne s’écoule pas de la même manière dans le
référentiel du satellite car celui-ci possède une grande vitesse par rapport au référentiel du récepteur. Le
second principe explique que la plus faible gravité au niveau des satellites engendre un écoulement du
temps plus rapide que celui du récepteur. Ces effets sont pris en compte pour synchroniser les horloges.
La durée d’orbite d’un satellite étant habituellement d’environ 10 ans, cette application impose de dispo-
ser de sources présentant une excellente stabilité sur le long terme.

1.1.2 Télécommunications.

La fréquence est la seule grandeur physique pouvant être transmise d’un point à un autre sans alté-
ration majeure. La transmission radioélectrique et téléphonique a permis d’étendre le champ d’action de
la voix humaine sur la totalité du globe. Depuis l’apparition d’Internet, le débit de données des réseaux
de télécommunication est grandissant (jusqu’à 10 gigabits/s). Les fréquences porteuses et les dispositifs
de synchronisation de ces systèmes complexes doivent être apportés par des oscillateurs à haute pureté
spectrale.

1.1.3 Systèmes radar de haute sensibilité.

Les radaristes mesurent des distances à partir du temps de transit d’une impulsion électromagnétique.
Il faut une grande précision mais pendant une faible durée (approximativement temps d’un aller-retour
de l’onde). Si l’on s’intéresse à la vitesse d’un mobile, on utilise un système radar par effet Doppler. Ce
dernier consiste à générer à l’aide d’un oscillateur local une onde électromagnétique de fréquenceν et
l’émettre en direction d’un objet en mouvement avec une antenne. Le signal, réfléchi par ce dernier et
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reçu par l’antenne, est atténué en amplitude et décalé en fréquence par effet Doppler. Ce décalage∆ν est
proportionnel à la vitesse v de la cible :

∆ν =
2v
c

(1.1)

avecc la vitesse de propagation des ondes dans le milieu concerné.

Le signal "écho" est envoyé sur une voie d’entrée (voie RF) d’un mélangeur. Le signal initial de l’os-
cillateur local est dirigé sur la seconde entrée (voie OL) dumélangeur. Une tension VIF proportionnelle
au produit des 2 signaux en entrée est alors obtenue sur la voie de sortie du mélangeur (voie IF). Ce
signal de sortie VIF est de la forme :

VIF ∝ sin2πνt ×sin2π(ν+ ∆ν)t (1.2)

VIF ∝
1
2
[cos2π∆νt −cos2π(2ν+ ∆ν)t] (1.3)

Un filtre passe-bas supprime le second terme de l’équation1.3et permet de ne conserver que le signal
portant l’information utile (voir figure1.1). La tension finale Vout est image du décalage en fréquence
∆ν. Le spectre du signal IF contient donc un pic à la fréquence∆ν. Une simple mesure de fréquence
réalisée par des circuits électroniques numériques donne alors accès à la vitesse v.
Cependant, certains éléments statiques de la scène réfléchissent le signal sans décalage Doppler. Le
spectre sur la voie RF est donc constitué d’un signal à la fréquenceν + ∆ν (signal réfléchi avec effet
Doppler) ainsi qu’un pic "parasite" à la fréquenceν (signal réfléchi sans effet Doppler) (voir figure
1.2). Le signal généré par l’oscillateur local n’étant pas parfaitement monochromatique, la puissance
qu’il transporte est étalée sur une certaine bande de fréquence autour de la fréquence centraleν et le
signal utile de fréquence∆ν portant l’information risque d’être masqué. Ceci met donc en évidence
l’importance de disposer d’un oscillateur local à très haute pureté spectrale dans ce type de système.
Aussi, le radar "doppler" existe dans une version permettant de mesurer des distances : c’est le cas
du radar FM-CW (modulé en fréquence, à onde continue). Dans cette configuration, le signal émis est
modulé en fréquence par un signal triangulaire. Le décalageen fréquence du signal reçu est proportionnel
à la distance de l’objet. La pureté spectrale de l’oscillateur local est aussi fondamentale dans ce cas.

sin 2πν t sin 2π (ν + ∆ν) t

v

Circulateur

OL RF

antenne
cible

ν

ν + ∆ν

IF

Oscillateur local

Vout 

π∆ν

Filtre

Mélangeur

cos 2 t

FIG. 1.1 –Principe du radar Doppler.
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FIG. 1.2 –Spectre des signaux aux entrées et à la sortie du mélangeur d’un dispositif radar Doppler.

Les oscillateurs développés dans cette thèse sont typiquement voués à des applications radar de haute
sensibilité. Ils doivent présenter une excellente stabilité sur le très court terme.

1.1.4 Caractérisation d’oscillateurs ultra-stables.

L’instrument de mesure de la fréquence d’un oscillateur estun oscillateur de référence associé à un
système de comparaison. Il est donc forcément nécessaire detoujours disposer d’une source à très haute
pureté spectrale pour caractériser d’autres sources moinsperformantes. Le développement d’oscillateurs
à résonateur saphir cryogénique permet par exemple la mesure et donc une meilleure compréhension
des performances d’oscillateurs à quartz très haut de gammevoués à des applications spatiales [1]. Ceci
justifie pleinement le travail du métrologue dont le rôle estde perfectionner les horloges et les techniques
de comparaison.

1.1.5 Tests de physique fondamentale.

Un postulat fondamental de la physique (théorie de la relativité restreinte) explique que les lois de la
physique sont indépendantes du référentiel d’étude. Pour exemple, les tests de l’invariance de Lorentz,
stipulant que la vitesse de la lumière est indépendante de lavitesse et de l’orientation du laboratoire, sont
très importants pour faire progresser la physique fondamentale. Le développement d’oscillateurs saphir
cryogéniques ultra-stables permet de tester expérimentalement ces théories. Cette expérience, connue
comme le test de type Michelson-Morley [2], consiste à comparer la fréquence de deux oscillateurs
cryogéniques en fonction de l’orientation des résonateurs. En outre, on peut évaluer l’influence de la
vitesse de rotation du laboratoire sur la fréquence des oscillateurs (test de Kennedy-Thorndike [1932]).
On étudie alors la variation de fréquence de deux résonateurs orientés orthogonalement sur un long temps
d’intégration [3]. Pour que l’invariance de Lorentz soit contredite, la fréquence de battement des deux
oscillateurs doit présenter des variations périodiques dans le temps. La rotation de la Terre provoque
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en effet une modulation de vitesse et donc de direction des ondes dans le résonateur. La validité de ces
tests est bien sûr renforcée si l’on fait osciller des sources ultra-stables. A ce jour, aucune violation de
l’Invariance de Lorentz n’a été observée.

1.1.6 Métrologie des fréquences.

La détermination de l’échelle de temps constitue l’application la plus fondamentale des horloges.
Une horloge doit fonctionner en permanence, à partir d’un événement choisi comme origine des temps.
Le principe de base est de diposer d’une horloge étalon sur une longue durée pour fixer la date et repérer
l’écoulement du temps. Le problème est qu’une horloge seuledérive forcément. En pratique, on construit
une multitude d’horloges, aussi identiques que possible, que l’on compare les unes aux autres de manière
permanente afin de conserver les plus stables et établir une échelle de temps précise et pérenne.
L’horloge atomique à jet de césium, dont la première fût construite par Essen et Parry en 1955 au NPL
(National Physical Laboratory) à Londres, est à l’origine de la définition actuelle de la seconde. En effet,
depuis la Conférence Générale des Poids et Mesures en 1967, la seconde est définie en tant qu’unité
du Système International comme la durée de 9192631770 périodes de la radiation correspondant à la
transition entre les deux niveaux hyperfins de l’état fondamental de l’atome de césium 133. La fréquence
ν du rayonnement nécessaire à cette transition est déterminée par la relation :

hν = Eb−Ea (1.4)

oùh = 6,62×10−34 J.s est la constante de Planck.Ea etEb sont les niveaux d’énergie concernés tels
queEb > Ea.

Ce rayonnement à 9,192 GHz est généré par un oscillateur local dont la stabilité de fréquence à court
terme doit être de l’ordre de 1.10−13. Un asservissement électronique permet alors de mainteniren per-
manence un accord entre la fréquence du signal d’interrogation et la fréquence de résonance atomique.
Dans ce cas, la fréquence des transitions n’est dépendante que de constantes fondamentales invariantes
dans tout référentiel spatio-temporel. Une horloge atomique est donc une référence quasi-idéale de fré-
quence.
Les horloges à jet atomique présentent cependant des limitations de performances liées en particulier à la
vitesse élevée des atomes dans le jet. En ce sens, des horloges à atomes froids, dans lesquelles la vitesse
des atomes est diminuée (à quelques cm/s) par refroidissement laser, présentent une exactitude record
de l’ordre de 10−15 et une stabilité de l’ordre de 4.10−14 sur un temps d’intégration de 1 seconde [4].
Pour leur fonctionnement, ces horloges nécessitent l’intervention d’oscillateurs ultra-stables présentant
une stabilité de fréquence à court terme de l’ordre de 1.10−14.

Les recherches scientifiques pour le développement de sources encore plus performantes que les hor-
loges atomiques actuelles sont en perpétuelle évolution. Aujourd’hui, il semble très tentant d’augmenter
la fréquence de ces horloges en utilisant des transitions (entre deux niveaux d’énergie d’un atome ou
d’une molécule) dans le domaine optique, soit quelques centaines de térahertz (1014 à 1015 Hz). L’ex-
plication simplifiée de cette course aux hautes fréquences tient à ce qu’un dispositif n’est généralement
pas sensible à une variation relative de fréquence mais absolue : si l’on est capable de mesurer une fré-
quence au Hz près, l’erreur relative ne sera que de 10−14 à 100 THz alors qu’elle est de 10−10 à 10 GHz.
Cependant, suivre le rythme de ces horloges au rythme fou estun challenge difficile. Des chaînes de
synthèse très complexes, occupant des pièces entières, étaient utilisées dans le passé pour transférer la
stabilité de l’horloge à jet de césium à des fréquences supérieures à 10 THz [5]. De récents travaux per-
mettant de mesurer "aisément" la fréquence de ces futures horloges optiques avec une précision extrême
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ont permis à l’américain John Hall (JILA, Colorado, Etats-Unis) et l’allemand Théodor Hänsch (MPQ :
Max Planck Institut für QuantenOptik, Allemagne) d’être récompensés par le Prix Nobel de Physique
2005. Ces travaux ont abouti à la réalisation de lasers femto-seconde [6]. Ces lasers émettent des impul-
sions ultracourtes d’une durée de l’ordre de 10 fs. Un spectre constitué d’une multitude de raies séparées
d’un écart∆ν et couvrant plus d’un octave dans le domaine optique est alors généré. Ces sources sont
constituées d’un laser titane-saphir à modes bloqués. L’écart en fréquence (taux de répétition)∆ν entre
ces raies est déterminé par la longueur de la cavitéLc et la vélocité de groupe vg du pulse tel que∆ν=
vg/2L. Pour élargir le domaine spectral couvert par l’ensemble deces raies, le faisceau laser est envoyé
dans un dispositif à fibre photonique. Ainsi, si la position de chaque raie et l’écart entre chacune d’elles
est déterminé expérimentalement avec une grande précision, ce peigne de fréquences constitue une ex-
cellente référence car n’importe quelle fréquence optiquepeut finalement être comparée à la fréquence
de la raie du peigne la plus proche. Evidemment, le taux de répétition ∆ν des impulsions doit être le plus
stable possible. Pour cela, une portion du train d’impulsions est détectée par une photodiode rapide. Une
harmonique est alors asservie en phase sur une source micro-onde synthétisée pilotée par une horloge à
rubidium ou à césium. Le signal d’erreur agit alors sur un transducteur piézoélectrique ajustant la lon-
gueur de la cavité.
Ces mesures de fréquences optiques sont promises à de nombreuses applications en premier lieu dans
le domaine de la physique fondamentale (vérification de la théorie de la relativité d’Einstein, mesure de
constantes fondamentales) mais aussi dans l’améliorationdes horloges optiques, qui pourraient dans un
avenir proche remplacer les horloges de référence actuelles dans le domaine micro-onde. On se dirigerait
alors vers une nouvelle définition physique de la seconde.

1.2 Oscillateurs

Un oscillateur est un système autonome auto-entretenu capable de générer un signal périodique dans
le temps. Ce signal est caractérisé par sa fréquenceν0 exprimée en Hz ou sa période T0 exprimée en
seconde. En métrologie, on demande aux oscillateurs d’êtrestables, c’est-à-dire d’avoir une fréquence
constante au cours du temps.

1.2.1 Eléments constitutifs d’un oscillateur

Dans sa plus simple configuration, un oscillateur est composé d’un résonateur et d’un amplificateur.
Le résonateur est l’élément fixant la fréquenceν0 d’oscillation. Intuitivement, on comprend que l’ampli-
tude des oscillations va progressivement diminuer car diverses forces ou perturbations dissipent l’énergie
du résonateur. Ces pertes sont habituellement imagées par le facteur de qualité Q0 défini comme :

Q0 = 2πν0
Etc

Pmc
= 2π

Energie stockee
Pertes d′energie par cycle

(1.5)

avecEtc l’énergie totale emmagasinée par cycle dans le résonateur et Pmc la puissance moyenne
dissipée par cycle.

Dans le cas d’un pendule,Q0 correspond approximativement au nombre d’oscillations qu’effectue
ce dernier avant de perdre la totalité de son énergie. Pour être exploitable, le résonateur est couplé avec
l’extérieur avec lequel il échange de l’énergie. Ce couplage entraîne des pertes d’énergie provoquant
un amortissement des oscillations. Ces pertes sont habituellement imagées par l’énergie∆W cédée à
l’environnement pendant une périodeT0. On introduit alors le facteur de qualité de l’extérieurQext défini
par :
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Qext =
2πW
∆W

(1.6)

Le facteur de qualité en chargeQL du résonateur est obtenu par :

1
QL

=
1

Q0
+

1
Qext

(1.7)

Dans le domaine fréquentiel, ces pertes se traduisent par unélargissement de la raie de résonance. Le
facteur de qualité est alors :

QL =
ν0

∆ν
(1.8)

avec∆ν la largeur de raie à -3 dB.

Les figures1.3(a)et1.3(b)montrent la réponse typique en module et en phase d’un résonateur.

ν0

∆ν = ν  / Q

3 dB

fréquence

M
o
d
u
le

0 L

(a)

ν
0

π/2

−π/2

0
fréquencep

h
as

e

(b)

FIG. 1.3 – Module (a) et phase (b) de la réponse d’un résonateur.

Pour obtenir un oscillateur, on associe ce résonateur à un amplificateur dont le rôle est de compenser
les pertes d’énergie du résonateur. Evidemment, ce mécanisme d’entretien doit agir en cohérence, en
"phase" avec le système oscillant. Deux conditions (conditions de Barkhausen) en module et en phase
sont donc nécessaires au démarrage des oscillations :

– le gain de boucle doit être supérieur à 1.
– la phase totale de la boucle doit être égale à 0 + 2 kπ (avec k entier).

1.2.2 Différentes topologies d’oscillateurs.

Oscillateur à contre-réaction parallèle

Un oscillateur à contre-réaction parallèle est un système dans lequel un amplificateur de gainG
fonctionnant en régime non-linéaire est contre-réactionné par un élément passif (résonateur) qui permet
de fixer la fréquence d’oscillation (voir figure1.4).

Le gain de boucle en petit signal et au voisinage de la fréquence du résonateur est supérieur à 1, de
sorte que le signal démarre et augmente en amplitude jusqu’àêtre limité par la saturation de l’amplifica-
teur. Le gain de boucle est inférieur à 1 aux autres fréquences et on vérifie la stabilité de l’amplificateur,
de sorte que l’oscillation ne puisse se produire qu’à travers le résonateur. On résume les conditions d’os-
cillation par :

GA= 1 (1.9)
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Amplificateur

Résonateur

FIG. 1.4 –Modèle élémentaire d’un oscillateur à contre-réaction parallèle.

et

ϕampli+ ϕpassi f = 0+2kπ (1.10)

avecA l’atténuation de la partie passive.ϕampli et ϕpassi f sont respectivement la phase de l’amplifi-
cateur et la phase de la partie passive à la fréquenceν0.

Oscillateur à contre-réaction série

Une autre vision est celle de l’oscillateur à résistance négative (figure1.5(a)). Dans un oscillateur à
contre-réaction série, les parties active et passive se comportent respectivement comme un amplificateur
en réflexion d’impédanceZampli et une cavité en réaction d’impédanceZres (figure1.5(b)). Pour présenter
une résistance négative, il faut réaliser une contre-réaction sur l’émetteur du transistor (ou dans certains
cas avoir recours à une configuration différente telle que lecollecteur commun). En pratique, on dispose
généralement un petit bout de ligne sur l’émetteur du transistor.

Ω

RD transistor

charge

substrat
diélectrique

ligne
microruban

Plan de
masse

50 

(a)

ampliZ resZ

ΓresΓampli

(b)

FIG. 1.5 – (a) Exemple d’un oscillateur à contre-réaction série. Le résonateur diélectrique (RD) est couplé par
une ligne micro-ruban - (b) Modèle de l’oscillateur à résistance négative.

Toute onde incidente issue de la cavité est amplifiée et réfléchie par le transistor jusqu’à ce que les
conditions d’oscillation soient satisfaites. Les conditions d’oscillation sont écrites :

Zampli+Zres = 0 (1.11)

La technique consistant à définir les conditions d’oscillation à l’aide des coefficients de réflexion
Γampli et Γres (voir figure 1.5(b)) est aussi largement utilisée, en particulier par les simulateurs. Ces
conditions sont définies par :
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Γampli×Γres = 1 (1.12)

1.2.3 Instabilités de fréquence.

Définitions.

Le signalV(t) délivré par un oscillateur idéal conserve en permanence la même fréquenceν0 et la
même amplitudeV0. On a alors :

V(t) = V0[cos(2πν0t)] (1.13)

Dans le domaine fréquentiel, le signal délivré par un oscillateur idéal est donc constitué d’un seul pic
de Dirac à la fréquenceν0. Dans la réalité, différents phénomènes déterministes ou aléatoires modifient la
phase et l’amplitude du signal d’une oscillation à l’autre.Le signal réelV(t) s’écrit alors sous la forme :

V(t) = V0[1+ α(t)][cos(2πν0t + ϕ(t))] (1.14)

avecα(t) et ϕ(t) représentant respectivent la modulation d’amplitude et dephase du signal. Dans la
plupart des cas, les fluctuations d’amplitude sont négligeables par rapport aux fluctuations de phase. La
caractérisation des fluctuations de fréquence du signal peut être réalisée soit dans le domaine temporel
soit dans le domaine fréquentiel.

Caractérisation des instabilités de fréquence dans le domaine temporel. La caractérisation des in-
stabilités de fréquence dans le domaine temporel fait appelà des méthodes statistiques. Le principe est
de répéter la mesure de la fréquence du signal un grand nombrede fois de façon à obtenir un tableau de
valeursν1, ν2, ν3,..νN. Une première solution est de calculer la moyenne〈ν〉 surN mesures :

〈ν〉 =
1
N

N

∑
k=1

νk (1.15)

La variance est donnée par :

σ2
ν =

1
N

N

∑
k=1

(νk−〈ν〉)2 =
〈
ν2

k

〉
−〈ν〉2 (1.16)

De la même manière, on introduit la variance vraieIN des variations relatives de fréquenceν−〈ν〉
〈ν〉 .

En pratique, la mesure de la variance est effectuée sur un temps fini notéτ pouvant être représenté
dans le domaine temporel par sa réponse impulsionnelleh1(t). Ainsi, dans le domaine fréquentiel, le
calcul de la variance vraie est donné par :

σ2
<yk> =

Z ∞

0
Sy( f )|H1( f )|2d f (1.17)

où H1( f ) = sin(π f τ)
π f τ est la transformée de Fourier deh1(t). Sy( f ) est la densité spectrale des fluctua-

tions relatives de fréquence.
Ce calcul pose alors un problème de convergence pour certains types de bruits. Pour remédier à ce pro-
blème, on réalise le calcul d’une variance approximée à deuxéchantillons dite variance d’Allan. On
considère alors deux comptages successifs (sans temps morts) d’une duréeτ, démarrant respectivement
au tempstk et tk+1 et permettant d’obteniryk etyk+1. La variance d’Allanσ2

y(τ) est alors donnée par [7] :
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σ2
y(τ) =

1
2
(〈yk+1〉− 〈yk〉)2 (1.18)

On utilise habituellement en pratiqueσy(τ) pour caractériser la stabilité relative de fréquence de l’os-
cillateur.

Le banc de mesure classiquement utilisé pour la mesure de stabilité de fréquence dans le domaine
temporel est indiqué figure1.6. Un signal de battement est obtenu entre le signal à mesurer et une
référence à l’aide d’un mélangeur. La fréquence du signal debattement est alors analysée à l’aide d’un
compteur réciproque lui-même piloté par une référence stable. Le compteur est connecté à un ordinateur
effectuant le calcul de variance.

Compteur

Oscillateur de 

tester

Oscillateur à

référence

Ampli BF

FIG. 1.6 –Banc de mesure de la stabilité de fréquence d’un oscillateurdans le domaine temporel.

Caractérisation des instabilités de fréquence dans le domaine fréquentiel. Dans le domaine fré-
quentiel, les densités spectrales de puissance (DSP)Sϕ( f ) etSα( f ), exprimées respectivement en rad2/Hz
(ou dB.rad2/Hz) et Hz−1, caractérisent la répartition fréquentielle deϕ(t) et α(t). Les constructeurs spé-
cifient régulièrement le bruit de phase d’une source par la quantitéL( f ) telle que :

L( f ) =
1
2

Sϕ( f ) (1.19)

En dB, on a doncL( f ) = Sϕ( f ) - 3 dB.

La modulation de phase et d’amplitude du signal par le bruit provoque un étalement de la puissance
du signal sur une bande de fréquence autour de la fréquence centraleν0 (voir figure 1.7(b)). La pureté
spectrale peut alors être caractérisée pour chaque fréquence ν à une distancef = ν - ν0 de la porteuse
par la puissance disponiblePν sur la puissance de la porteuseP0. En présence du seul bruit de phase, on
a alors :

Sϕ( f ) = 10 log(
2Pν

P0
) [dB.rad2/Hz] (1.20)

On peut aussi faire l’analyse du signal dérivéϕ̇(t). Il caractérise les fluctuations de la fréquence
instantanée définie comme la dérivée de la phase totale, soit:

ν(t) = ν0 +
ϕ̇(t)
2π

(1.21)
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FIG. 1.7 – a) Pic de Dirac d’un oscillateur idéal - b) Etalement fréquentiel de la puissance du signal dû au bruit
dans un oscillateur réel.

Il est commode d’utiliser la quantité sans dimension :

y =
ν−ν0

ν0
=

ϕ̇(t)
2πν0

(1.22)

qui représente les fluctuations relatives de fréquence. Le spectre correspondant est notéSy( f ). Les
signauxϕ(t) ety(t) correspondent par dérivation. Les spectres sont donc dans un rapport j2π f par trans-
formée de Fourier. Il en résulte que leurs densités spectrales sont liées par :

Sy( f ) =
f 2

ν2
0

Sϕ( f ) (1.23)

Les mesures du spectreSϕ( f ) constituent à elles seules un domaine de la métrologie. Ce manuscrit
apportera des éléments détaillés sur ces techniques dans lasection1.3.

Liens entre domaine temporel et domaine fréquentiel. L’équation 1.23 met en évidence qu’il est
possible de lier les résultats de l’analyse temporelle avecceux de l’analyse fréquentielle. Un modèle
classiquement utilisé pour décrire le spectre de bruit de phase d’un oscillateur est celui dit de la "loi en
puissance". On a ainsi :

Sϕ( f ) =
−4

∑
i=0

bi f i (1.24)

Le spectre de bruit de phase tracé dans un diagramme log-log (figure 1.8) est alors constitué de
plusieurs droites de pentes différentes. A chacune de ces pentes correspond un type de source de bruit.

De la même manière, on a :

Sy( f ) =
2

∑
i=−2

hi f i (1.25)

Le tableau1.1 décrit les liens entreSϕ( f ), Sy( f ) et σ2
y(τ). De plus, il indique les types de bruit

auxquels correspondent les différentes pentes rencontrées dans ce type de mesure.
La figure1.8résume les liens entreSϕ( f ), Sy( f ) et σ2

y(τ).

25



Chapitre 1. Oscillateurs et métrologie temps-fréquence

Type de Bruit Sϕ( f ) Sy( f ) Sϕ ↔ Sy σ2
y(τ)

Bruit blanc de phase b0 h2 f 2 h2=b0
ν2

0
∝ τ−2

Bruit flicker de phase b−1 f−1 h1 f h1=b−1

ν2
0

∝ τ−2

Bruit blanc de fréquence b−2 f−2 h0 h0=b−2

ν2
0

1
2h0τ−1

Bruit flicker de fréquence b−3 f−3 h−1 f−1 h−1=b−3

ν2
0

2 ln(2) h−1

Marche aléatoire de fréquenceb−4 f−4 h−2 f−2 h−2=b−4

ν2
0

4π2

6 h−2τ

TAB . 1.1 – Types de bruit, densités spectrales de puissance et variance d’Allan.

b−4f −4

b−3f −3

b0

−2h f −2

Marche aléatoire
de Fréquence

Flicker de 
Fréquence
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−1h f −1

Flicker de 
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0h

Bruit blanc de
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de Phase
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Fréquence
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FIG. 1.8 –Spectre des fluctuations de phase Sϕ(f), de fréquence Sy(f) et variance d’Allanσ2
y(τ).

L’effet Leeson.

Une conséquence très importante de la condition de phase de Barkhausen est que toute perturbation
de phase∆θ dans la boucle est compensée directement par une variation de phase∆θ dans le résonateur
provoquant une variation de la fréquence du signal de sortiede l’oscillateur∆ν (voir figure 1.9) telle
que :

∆ν
ν0

=
∆θ
2QL

(1.26)

On considère désormais que∆θ est une composante de bruit de phase à la fréquencef . Si f est
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∆ θ

Amplificateur

Résonateur

FIG. 1.9 –Oscillateur perturbé par une variation de phase∆θ.

inférieure à la bande passante du résonateurν0/2QL (fluctuations lentes de∆θ), la relation1.26 prend
effet. La densité spectrale de puissance des fluctuations dephase du signal généré par l’oscillateur est
alors :

Sϕ( f ) =
1
f 2 S∆ν = (

ν0

2QL
)2 1

f 2 S∆θ( f ) pour f <
ν0

2QL
(1.27)

Par contre, les fluctuations rapides de∆θ sont filtrées par le résonateur. Il n’y a donc aucune com-
pensation et on retrouve :

Sϕ( f ) = S∆θ( f ) pour f >
ν0

2QL
(1.28)

Les équations1.27et 1.28peuvent être résumées par l’expression suivante dite formule de Leeson
[8].

Sϕ( f ) = S∆θ( f )[1+(
ν0

2QL
)2 1

f 2 ] (1.29)

L’équation1.29peut être simplifiée par :

Sϕ( f ) = S∆θ( f )(1+
f 2
L

f 2 ) (1.30)

où fL= ν0
2QL

est dite fréquence de Leeson.

La relation1.29 met en évidence la nécessité de combiner un résonateur à fortcoefficient de sur-
tension et un amplificateur faible bruit de phase (contribution principale de∆θ) pour développer un
oscillateur à haute pureté spectrale.
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Origines des instabilités de fréquence.

On distingue généralement les instabilités de fréquence long terme et les instabilités de fréquence
court terme de l’oscillateur.

Instabilités de fréquence court terme.

Bruit de l’amplificateur La limitation principale de la stabilité de fréquence d’un oscillateur
micro-onde sur le court terme provient du bruit de l’amplificateur. Pour les fréquences de Fourier dis-
tantes de la porteuse, le bruit de phase de l’oscillateur estfixé par le palier de bruit thermique de l’ampli-
ficateur égal àFkBT/Pin oùF est le facteur de bruit en régime linéaire de l’amplificateur, kB la constante
de Boltzmann (= 1,38.10−23 W/Hz), T la température etPin la puissance de porteuse en entrée de l’am-
plificateur. Pour des fréquences proches de la porteuse, le bruit de l’amplificateur est caractérisé par une
pente enf−1 correspondant au bruit flicker. La densité spectrale de puissance des fluctuations de phase
du signal de sortie de l’amplificateur est alors :

S∆θ( f ) = (1+
fc
f
)
FkBT

Pin
(1.31)

où fc est une fréquence (dite fréquence de coin) dépendant de la technologie de l’amplificateur.

D’après la formule de Leeson, le bruit de phase de l’oscillateur est donc caractérisé par une pente
en f−3 pour des fréquences de Fourier proches de la porteuse (f < fc). Les figures1.10(a)et 1.10(b)
décrivent les deux spectres de bruit de phase d’oscillateurs possibles. Pour résumer, le bruit de phase de
l’oscillateur est obtenu en multipliant le bruit de phase del’amplificateur parf 2 pour les fréquences de
Fourier inférieures àν0

2QL
.

−3f−3b

−2f

S (f)ϕ

Fk  T
B

Pin
Amplificateur

Oscillateur

f−1

fc

Effet Leeson

b−2

0
b

f
=L

2QL

ν0f

(a)

S (f)ϕ

−3f−3b

Fk  TB

−1f Pin

0
b

f

b−1

Oscillateur

Amplificateur

=Lf
2Q

ν0

L
fc

(b)

FIG. 1.10 – Bruit de phase de l’oscillateur obtenu par effet Leeson à partir du bruit de phase de l’amplificateur.
(a) : fc< fL, (b) : fc> fL

Dans le domaine temporel, l’influence du bruit flicker de l’amplificateur se traduit par un plancher de
stabilité (dit palier flicker). En considérant que le bruit flicker fixe la performance ultime de l’oscillateur,
on a d’après1.23:

Sy(1Hz) =
1

ν2
0

Sϕ(1Hz) (1.32)
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où d’après1.29:

Sϕ(1Hz) ' ν2
0

4Q2
L

S∆θ(1Hz) (1.33)

Dans le domaine temporel, on retrouve (voir Tab1.1) :

σ2
y(τ) ' 2ln2× 1

4Q2
L

S∆θ(1Hz) (1.34)

En connaissant le bruit de l’amplificateur utilisé dans la boucle d’oscillation, ces relations permettent
d’estimer aisément le coefficient de qualité nécessaire à l’obtention d’un bruit de phase ou d’une insta-
bilité de fréquence désirée.

Bruit d’autres composants de la boucle. Les oscillateurs de haute performance nécessitent gé-
néralement l’intervention d’un discriminateur de fréquence de haute sensibilité permettant de corriger
le bruit de phase introduit par l’amplificateur. La mise en oeuvre de ces techniques, détaillées dans la
partie1.5.3, permet de mettre en évidence que certains composants tels que les circulateurs ou isolateurs
peuvent limiter la stabilité d’un oscillateur micro-onde.
Enfin, un phénomène reconnu est le bruit propre en 1/ f de divers résonateurs. Ce phénomène a été d’ores
et déja mis en évidence sur des résonateurs à quartz dont le bruit flicker limite la stabilité des oscillateurs
métrologiques vers 1.10−13 [9, 10]. Les origines du bruit en 1/ f des résonateurs à quartz sont encore
énigmatiques mais sembleraient provenir du processus de fabrication. Ce processus n’a pas été encore
démontré sur des résonateurs micro-ondes.

Facteurs de pushing et de pulling. Des fluctuations de fréquence de l’oscillateur peuvent être
dues à une légère variation d’impédance dans le circuit. On parle d’effet pulling. Ce phénomène est
généralement minimisé en isolant la charge de l’oscillateur (isolateur, amplificateur,..). L’impédance de
charge du circuit réactif est alors constante. Le facteur depushing rend compte des fluctuations de fré-
quence de l’oscillateur dues à une légère variation d’une tension d’alimentation (généralement celle de
l’amplificateur d’entretien). Pour exemple, dans le cas de transistors bipolaires, une infime variation de la
tension base-émetteur affecte notablement le bruit de phase du dispositif. D’ailleurs, cet effet reliant les
fluctuations de la tension base-émetteur aux fluctuations defréquence peut être utilisé pour la simulation
de bruit de phase d’oscillateurs [11].

Instabilités de fréquence à moyen et long terme. La stabilité de fréquence à moyen et long terme de
l’oscillateur est principalement limitée par la sensibilité du circuit aux variations de paramètres extérieurs
environnants.

Sensibilité à la température. Tout d’abord, les variations de température modifient la longueur
électrique (et donc la phase) de la boucle. La sensibilité résiduelle thermique de l’oscillateur peut être
estimée en considérant que le circuit d’entretien est composé de câbles en cuivre :

1
∆T

∆ν
ν

=
1

2QL
.2π.

Lb

λ0
.αcu (1.35)

avecλ0 la longueur d’onde dans les câbles,αcu ' 1,7.10−5 le coefficient de dilatation du cuivre (en
K−1) à température ambiante etLb la longueur électrique de la boucle.

Typiquement, pour un oscillateur à résonateur saphir de fréquence 10 GHz, on a à température am-
bianteQL=120.000 etLb ' 1m. On obtient alors une sensibilité résiduelle de l’ordre de 1,48.10−8 K−1.
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Ces fluctuations de phase doivent donc être dans la mesure du possible corrigées. Pour cela, une première
solution est de protéger le circuit des variations de température ambiante en entourant l’ensemble de la
boucle d’un "bouclier" thermique. Une seconde solution, fréquemment utilisée, est de corriger ces fluc-
tuations de phase à l’aide d’un discriminateur de Pound [12]. Dans un oscillateur à quartz, cet effet est
négligeable carLb � λ0. Notons enfin que l’expression1.35n’est qu’un modèle très simplifié car il ne
tient pas compte de la sensibilité thermique des composantsde la boucle tels que les filtres, déphaseurs,
etc..

En second lieu, la température agit directement sur la fréquence du mode excité dans le résonateur.
Il faut donc réaliser un résonateur dont la dépendance fréquence-température présente un ou plusieurs
points d’inversion. Pour le résonateur à quartz, cette compensation est réalisée en jouant sur les angles
de coupe de la lame de quartz. Un point d’inversion est généralement obtenu vers 80◦C.
Le problème est bien plus critique avec le résonateur saphirmicro-onde dont la sensibilité de la fréquence
à la température est élevée (-70 ppm/K à 300K). Cette sensibilité est principalement dûe à la variation de
la permittivité relativeεr du saphir avec la température. En supposant des fluctuationsrms de température
de 1mK (performances typiques pour un régulateur thermique), la stabilité de fréquence de l’oscillateur
est alors de 7.10−10. L’utilisation de températures cryogéniques permet de réduire considérablement
cette sensibilité par la possible obtention de points d’inversion pour lesquels la dépendance fréquence-
température s’annule au premier ordre. Pour cela, on introduit une perturbation qui modifie la fréquence
de résonance. L’effet de cette perturbation est lui-même sensible à la température mais de sens opposé à
la variation naturelle de la fréquence (voir figure1.11).

Variation naturelleEffet de la
perturbation

Résonateur 
compensé

ν

Τ

FIG. 1.11 –Principe de la compensation thermique.

Aux très basses températures (< 15K), ce zéro de sensibilitéest "aisément" obtenu par un phénomène
de compensation "naturelle". Il a été montré [13] en effet que la présence d’impuretés paramagnétiques
en très faibles proportions entraîne l’apparition d’une température d’inversion. Ces impuretés sont gé-
néralement des ions molybdène (M3+

o ) ou titane (T3+
i ). La susceptibilité de ces ions est fonction de

la température et conduit à une compensation thermique caractérisée par une température d’inversion
proche de 6K. On comprend alors aisément, avec l’augmentation accrue deQL aux températures cryogé-
niques, que des performances exceptionnelles de stabilitépeuvent être obtenues avec de tels résonateurs.

A de plus hautes températures (autour de 77K), l’effet de cesimpuretés n’est plus suffisant pour
établir un point d’inversion. Diverses méthodes ont été proposées. Hartnett a suggéré le dopage artificiel
du monocristal de saphir par des ionsT3+

i ou T4+
i pour élever la température d’inversion [14] mais au
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détriment d’une dégradation du facteur de qualitéQL du résonateur. Un oscillateur à 12,7 GHz utilisant
ce même procédé (ionsT3+

i ), opérant à 34K et présentant une instabilité relative de fréquence de 2.10−13

pour un temps d’intégration compris entre 8 et 20s, a été construit à FEMTO-ST [15]. Un oscillateur à
résonateur compensé (T4+

i obtenus par recuit deT3+
i à 1000◦C) à 13,8 GHz a montré une instabilité de

fréquence de 7.10−14 sur un temps d’intégration de 16s [16].
La réalisation d’un résonateur saphir composite constituéd’un disque de saphir et d’un disque de rubis
a été proposée par Dick [17]. Ce montage a abouti au développement d’une source dont la stabilité de
fréquence est de 4.10−15 pour un temps d’intégration compris entre 200 et 500 secondes.
Dick a aussi développé une compensation thermomécanique aboutissant à une température d’inversion
de 87K. Son principe consiste à faire varier la permittivitémoyenne vue par le champ électrique en in-
troduisant un gap d’air entre deux monocristaux de saphir [18]. Une source réalisée avec cette structure
présente un palier flicker de 7,5.10−14 avec un coefficient de surtension de 2.106.
Une autre solution consiste à effectuer le dépôt d’un disquede rutile (TiO2) de faible épaisseur sur le
cristal de saphir. En effet, le rutile présente un coefficient en température de permittivité (CTP) de sens
opposé à celui du saphir. Des températures d’inversion proches de 77K [19] ou de 46K [20] (dépôt d’un
film deTiO2 par méthode sol-gel) ont été obtenues par ce procédé. Les résonateurs concernés présentent
des coefficients de surtension allant de 106 à 107. Avec cette technique (rutile déposé par pulvérisation),
un oscillateur présentant une stabilitéσy(τ) ≤ 2.10−13 pour τ compris entre 1 et 1000s a été construit.
Cette même source a une dérive de 2.10−12 par jour [21].
Enfin, une technique proposée par des chercheurs australiens de l’University of Western Australia (UWA),
consiste à exploiter le signal de battement entre deux modesde polarisations orthogonales excités dans
le même résonateur. Ces deux modes présentent une dépendance fréquence-température différente. Pour
une paire de modes choisie de manière appropriée, il existe alors une température à laquelle le gradient
δν
δT de chacun des modes est identique. Il en résulte à cette même température un point d’inversion de la
fréquence de battement entre ces deux modes. Ce battement est alors le signal d’horloge exploité. Une
variation de température affecte de la même manière les deuxmodes WGH et WGE, rendant le signal
de battement insensible aux fluctuations de température au premier ordre. Cette technique a été mise en
place dernièrement à une température de travail de 50K [22] aboutissant au développement d’une source
dont la stabilité de fréquence sur un temps d’intégration de1 seconde est de 4,3.10−14.

A température ambiante, des températures d’inversion proches de 302K peuvent aussi être obtenues
avec cette méthode. Une source présentant une instabilité de fréquence de 8.10−12 sur un temps d’inté-
gration de 1s a pu être construit avec cette technique [23]. Une solution originale, pour des applications
à température ambiante, basée sur la conception d’une cavité "symétrique" à laquelle est associée une
régulation électronique de température de haute-précision est présentée dans ce manuscrit (voir chapitre
2).

Autres effets. Le signal micro-onde injecté dans le résonateur provoque son échauffement. Des
fluctuations de puissance induisent donc des variations de température et de fréquence du système ré-
sonant. De plus, ces fluctuations de puissance provoquent des variations de l’énergie électromagnétique
stockée dans le résonateur. La pression de radiation du cristal est alors modifiée entraînant une faible dé-
formation mécanique du résonateur [24]. Une variation de fréquence en résulte. Cet effet reste cependant
négligeable à 300K.
Par ailleurs, et principalement dans les résonateurs saphir en cavité, le mode principal désiré peut être
perturbé par de nombreux modes parasites fréquemment appelées modes de boîtes. Si ces derniers pré-
sentent une amplitude importante, ils sont susceptibles d’empêcher l’oscillation sur le mode désiré. En
outre, ces modes parasites dégradent notablement le coefficient de qualité du résonateur et augmentent sa
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sensibilité aux perturbations extérieures telles que la température et la puissance [25]. Généralement, on
s’efforce de supprimer ou atténuer fortement ces résonances parasites à l’aide de diverses techniques. Un
dépôt d’absorbant micro-onde à l’intérieur de la cavité estparfois suffisant. La technique classiquement
utilisée dans ce travail de thèse et détaillée chapitre2 repose sur le dépôt de lignes métalliques habile-
ment réparties sur la face supérieure du cristal [26].
Le vieillissement participe aussi à des instabilités de fréquence long terme de l’oscillateur. Les contraintes
mécaniques sur le résonateur et les composants du circuit d’entretien se relâchent peu à peu au cours du
temps, les éléments de fixation induisent des contraintes évoluant aussi. La fréquence de résonance est
donc sujette à dériver lentement sur le long terme.

1.3 Métrologie du bruit de phase de quadripôles.

Détecter des niveaux de bruit toujours plus faibles est un enjeu fondamental de la métrologie temps-
fréquence. Disposer de bancs de mesure ultra-sensibles détectant d’infimes fluctuations d’un signal est
donc primordial pour la caractérisation de composants classiques (amplificateurs, isolateurs, dépha-
seurs,..). Cette section a pour objet la description des différentes techniques de mesure de bruit de phase
en boucle ouverte couramment développées. Ces différentesméthodes sont abordées dans un sens de
complexité croissant. Les systèmes les plus précis et les plus subtils présentés à la fin de la section pré-
sentent de très grandes sensibilités et sont donc susceptibles de mesurer de très faibles niveaux de bruit
(proches du bruit thermique). Les trois principales techniques utilisées sont : la détection de phase à un
mélangeur saturé, la technique de réduction de bruit par suppression de porteuse et la corrélation. La
description de ces différents systèmes de mesure se veut être détaillée car de nombreux dispositifs mis
en place au cours de cette thèse ont fait appel à ces techniques.

1.3.1 Banc de mesure classique à un mélangeur saturé

Présentation

Le banc classique permettant la mesure du bruit de phase de quadripôles est décrit figure1.12.

V  (t)1

V  (t)2

VIF

RF

ϕ

DUT

OL

a

V

IF

Ampli BF

FFT
Analyseur

FIG. 1.12 –Banc de mesure de bruit de phase classique de quadripôles

Ce banc de mesure est basé sur l’utilisation d’un mélangeur doublement équilibré, saturé sur ces
deux entrées (voie OL et voie RF), fonctionnant comme un détecteur de phase. Le déphaseurϕa est réglé
de manière à obtenir la quadrature (différence de phase deπ/2) entre les deux signaux d’entrée. Le signal
de référence, modifié en sortie du DUT (dispositif à tester),est envoyé sur la voie RF du mélangeur et
comparé au signal de référence injecté directement sur la voie OL.
On considère v1(t) et v2(t) les tensions appliquées sur les entrées du mélangeur telles que :
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v1(t) = A1sin[2πν0t + ϕ1(t)] (1.36)

v2(t) = A2cos[2πν0t + ϕ2(t)] (1.37)

Le signal v(t) en sortie du mélangeur est alors :

VIF(t) = Dv1(t)v2(t) (1.38)

VIF(t) =
1
2

DA1A2[sin[4πν0t + ϕ1(t)+ ϕ2(t)]+sin[ϕ1(t)−ϕ2(t)]] (1.39)

où D est une constante.

Un filtre passe-bas en sortie du mélangeur permet de supprimer le terme haute fréquence. On obtient
donc :

V(t) = kϕ[ϕ1(t)−ϕ2(t)] = kϕϕ(t) (1.40)

aveckϕ la sensibilité du mélangeur en V/rad etϕ(t) = ϕ1(t) - ϕ2(t).
En considérant queϕ1 = ϕre f (fluctuations de phase de la source de référence) etϕ2 = ϕre f + ϕDUT

(fluctuations de phase de la source de référence + fluctuations de phase dues au DUT), on obtient bien :

V(t) = kϕϕ(t) = kϕϕDUT(t) (1.41)

Le mélangeur fournit donc une tension proportionnelle à la différence de phase des signaux sur les
voies OL et RF et donc au bruit de phase du DUT. La mesure deSv( f ) (densité spectrale de bruit en
tension de v(t)) obtenue à l’aide d’un analyseur FFT nous permet de déterminerSϕ(f) sachant que :

Sϕ( f ) =
Sv( f )

k2
ϕ

(1.42)

Détermination de la sensibilité en phasekϕ du mélangeur

La valeur dekϕ dépend du mélangeur utilisé et des puissances mises en jeu sur les voies d’entrée.
Sa valeur doit être déterminée expérimentalement. Dans la plupart des cas, la valeur dekϕ est comprise
entre 0,1 et 0,3 V/rad. La sensibilité du mélangeur est maximale pour des puissances d’entrée de l’ordre
de 15 dBm. Si la puissance d’entrée est trop faible,kϕ chute de manière importante. Le mélangeur ne
peut alors plus être utilisé comme détecteur de phase. La puissance d’entrée la plus faible exploitable est
de l’ordre du mW. Certains DUT opérant à faible puissance ne peuvent donc pas être mesurés par cette
méthode sans l’insertion d’un amplificateur. Malheureusement, la contribution en bruit de ce dernier peut
s’avérer plus importante que celle du DUT.
La mesure dekϕ est réalisable par différentes méthodes. On distingue particulièrement la mesure du
battement, la mesure en quasi-statique de l’amplitude crête et la méthode avec détection synchrone.
Evidemment, pour chacune de ces méthodes, la mesure dekϕ doit être effectuée dans des conditions
similaires (puissance et fréquence) au système dans lequelle composant est voué à fonctionner.

La méthode du battement Le coefficientkϕ peut être mesuré au moyen d’un oscilloscope en créant
un battement (à l’aide de deux synthétiseurs distincts par exemple) entre les deux signaux d’entrée du
mélangeur.kϕ est alors la pente en valeur absolue du signal résultant divisée par la pulsation de battement
ω (figure1.13).
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kϕ

v(t)

t (s)

= dV / dt
ω

@ V=0

FIG. 1.13 –Banc de mesure de la sensibilité d’un mélangeur kϕ par la méthode du battement

La mesure en quasi-statique de l’amplitude crête Deux signaux de même fréquence sont envoyés
en entrée du mélangeur. La méthode consiste à faire varier ledéphasage entre les deux signaux d’entrée
et identifier les extrema DC en sortie du mélangeur. Il est préférable cependant d’exclure cette méthode
en RF. En effet, dans cette gamme de fréquence, la longueur d’onde des signaux est telle que de grandes
longueurs de câbles sont nécessaires pour détecter les deuxextrema.

La méthode avec détection synchrone La solution présentée figure1.14est plus lourde à mettre en
oeuvre.

+ νmν0

ν0 + νmν0

Μ2

ν0γ

Ref In

Ch1

D.S

DUT

Mélangeur

RF

OL

IF

s

c

OUT

CPL

IN

Vlockin

O2

O1

FIG. 1.14 –Banc de mesure de la sensibilité kϕ d’un mélangeur avec détection synchrone (DS).

Ce banc de mesure nécessite l’utilisation d’une détection synchrone (DS) et de 2 sources de fré-
quence (O1, O2). O1 et O2 sont des synthétiseurs de fréquence. Le synthétiseur O2 dévivre un signal de
fréquenceν0+νm où νm est de quelques dizaines de kHz. Le battement entre les signaux délivrés par O1
et O2, obtenu avec le mélangeur M2, sert de référence pour la DS. Parallèlement, le mélangeur à tester
est attaqué sur la voie OL par un signal de fréquenceν0. Sur la voie RF, en utilisant un coupleur par
lequel on injecte une raie issue de O2, il est attaqué par un signal de fréquenceν0 modulé en amplitude
et en phase (raie de fréquenceν0 + νm). Le signal v(t) résultant en sortie du mélangeur testé est alors
envoyé sur la DS. La sensibilitékϕ du mélangeur est donnée par :
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kϕ =
V lockin

ϕrms
(1.43)

avec Vlockin la tension rms mesurée par la DS etϕrms (pour des signaux en quadrature) calculé par :

ϕrms=

√
s
2c

(1.44)

où c est la puissance de la porteuse àν0 et sest la puissance de la raie de modulation àν0 + νm.

Limites du banc de mesure à un mélangeur saturé

Le bruit du banc de mesures est dû à quatre contributions principales : la détection des fluctuations
parasites de phase et d’amplitude de la source, le bruit de phase résiduel du mélangeur et le bruit en
tension de l’amplificateur BF situé sur la voie IF du mélangeur. De plus, dans la mesure du possible,
l’environnement de la mesure doit être stable mécaniquement et exempt de pollution électromagnétique.
Expérimentalement, la mesure du bruit du banc est effectuéeen remplaçant le DUT par un tronçon de
ligne non dispersif. Un déphaseur permet de régler la quadrature. La source opère alors avec les mêmes
niveaux de puissance sur le mélangeur que dans l’application concernée.

L’environnement Les perturbations externes sont responsables de la dégradation de la mesure. Ce-
pendant, leurs influences sur le spectre mesuré sont généralement aisément reconnaissables et les défauts
peuvent donc être corrigés. Ces perturbations sont essentiellement des vibrations mécaniques, des fluc-
tuations de température et des ondes électromagnétiques parasites.
Les vibrations mécaniques sont responsables de l’apparition de "bosses" sur le spectre mesuré pour des
fréquences de Fourier proches de la porteuse (de 1 à 20 Hz). Lastabilité mécanique du banc de mesure
est généralement consolidée par l’utilisation de tables anti-vibratoires sur coussins d’air. Les différents
éléments du système sont fixés sur une table similaire aux dispositifs utilisés pour le montage de bancs
optiques. L’ensemble des câbles, liant un noeud du système àun appareil de mesure, doivent aussi dans
la mesure du possible être fixés en deux points sur cette tableoptique.
Les fluctuations thermiques ambiantes, étant des phénomènes variant lentement dans le temps, ont pour
conséquence la dégradation de la mesure pour des fréquencesde Fourier inférieures à 10 Hz. Ces fluc-
tuations sont particulièrement gênantes pour la mesure d’oscillateurs car elles contribuent directement
à leur dérive thermique. Le spectre de bruit de phase de ces derniers prend alors la forme d’une pente
en f−4 ou plus. Toutes les mesures présentées dans ce manuscrit ontété effectuées dans des salles non
thermostatées.
Enfin, les pertubations électromagnétiques (généralement50 Hz et harmoniques) provoquent l’appari-
tion de pics parasites sur le spectre. L’alimentation des composants sur batteries, la disposition du banc
dans une "cage de Faraday" et l’utilisation de filtres limitent normalement leurs effets. Dans notre cas,
ces précautions ont été rarement prises, ne dégradant cependant pas de lourde manière nos résultats. Evi-
demment, l’ensemble de ces perturbations est à prendre en compte pour tout type de banc de mesure de
bruit de phase. Leur contrôle devient même de plus en plus important lors de la mise en place de systèmes
plus sensibles tels que les techniques de correction à suppression de porteuse (voir section1.3.3).

La source La qualité de la source est d’une importance fondamentale. Cette dernière doit présenter
des fluctuations de fréquence et d’amplitude les plus faibles possibles. Le bruit d’amplitude de la source
est particulièrement embarassant. En effet, le mélangeur,essentiellement sensible aux fluctuations de
phase à la quadrature, conserve une sensibilité résiduelleaux fluctuations d’amplitude. Cette sensibilité
au bruit AM est maximale lorsque les signaux en entrée du mélangeur sont en phase ou opposition de
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phase. Pour surmonter en partie ce problème, une technique intéressante consiste à détecter la condition
de phase pour laquelle la sensibilité du mélangeur au bruit AM est minimale. Cette proposition, déja
mise en avant dans des travaux antérieurs [11], fait l’objetd’une étude pousssée dans la section5.4.3de
ce manucrit.
Au cours des travaux présentés, les sources utilisées dans ce type de mesure sont généralement des syn-
thétiseurs de fréquence. Ces derniers, bien que présentantune pureté spectrale généralement inférieure
à celle des oscillateurs à résonateurs diélectriques (ORD)ou à quartz, conservent l’immense avantage
d’être ajustables en fréquence et aisément modulables. Cespropriétés les rendent plus flexibles et plus
souples d’utilisation. Les spectres de bruit d’amplitude de divers synthétiseurs fréquemment utilisés sont
reportés dans [27].

L’amplificateur BF La limitation ultime fixant le palier de bruit du système de mesure provient du
bruit en tension en entrée de l’amplificateur BF (classiquement à base d’amplificateurs opérationnels
(AOP)). Ce dernier se comporte en effet comme un bruit de phase vis-à-vis de la mesure. Les AOP faible
bruit (voir Tab1.2) présentent généralement un plancher de bruit en tension del’ordre de 1 nV/

√
Hz

(Sv = -180 dB.V2/Hz). Il faut noter que l’AOP utilisé présente des performances en bruit optimales si ce
dernier est chargé à son entrée par une résistanceRb égale à en/in (avecen et in respectivement bruit en
tension et bruit en courant de l’AOP).

AOP OP27 OP37 LT1028 OP2177
en(nV/

√
Hz) 3,2 3,2 1 8

in(pA/
√

Hz) 0,4 0,4 1,5 0,2
Rb(kΩ) 8 8 0,6 40

TAB . 1.2 – Bruit basse fréquence en tension, en courant et résistance optimaleRb de divers AOP com-
merciaux.

La résistance optimale est habituellement de l’ordre de 1 kΩ. Cette valeur est élevée comparativement
à l’impédance de sortie du mélangeur (50Ω). En disposant ce type d’AOP en aval d’un mélangeur
correctement saturé (k2

ϕ ' −10 dB.V2/rad2), le plancherSϕ0 du banc de mesure est d’environ -170
dB.rad2/Hz. La valeur du plancher de bruitSϕlim du pont de phase (incluant l’AOP) est donnée par :

Sϕlim[dB] = −20log
en

kϕ
(1.45)

Le mélangeur Généralement, ce composant impose la limite flicker du banc de mesure. Les spécifica-
tions en bruit de phase des mélangeurs n’étant pas fournies par les constructeurs, une sélection initiale
de plusieurs mélangeurs est souvent nécessaire. La mesure du bruit de phase de chacun d’entre eux per-
met de sélectionner le meilleur élément. Un mélangeur à diodes silicium est généralement préférable. Le
bruit de phase typique d’un mélangeur hyperfréquence est montré figure1.15.

Améliorer la sensibilité ou abaisser le bruit propre du détecteur de phase est un problème détermi-
nant et récurent dans le domaine de la métrologie du bruit du phase. Diverses méthodes plus ou moins
complexes sont présentées dans la suite de ce manuscrit. De plus, une étude poussée sur le comportement
en bruit de mélangeurs (hyperfréquences et RF) indépendants est réalisée dans la section5.4
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FIG. 1.15 –Mesure du bruit de phase d’un mélangeur PULSAR MM-02-SC à 5GHz - POL = POL = 10dBm

1.3.2 Technique de corrélation appliquée à deux détecteursde phase.

Dans cette méthode, le signal est détecté à l’aide de deux mélangeurs. On analyse alors la fonc-
tion d’intercorrélation des signaux issus des deux détecteurs. Les bruits des deux mélangeurs sont alors
réjectés car ils sont indépendants et décorrélés. Seules les contributions communes aux deux voies du
système sont alors conservées [28]. Expérimentalement, les deux voies du système doivent donc être
convenablement isolées et "symétriques". L’améliorationdu plancher de bruit de phase, dépendant du
nombreN de spectres moyennés, suit une loi en 1/

√
N [29]. Cependant, siN devient trop important, le

temps de mesure devient conséquent. Les mesures de bruit de phase résiduel de transistors effectuées
au LAAS présentées dans ce manuscrit sont basées sur l’utilisation de cette technique (voir figure1.16).
Le banc de mesure développé dans [11] associe cette technique à une source à haute pureté spectrale
(ORD) à 3,5 GHz combiné à un limiteur de fluctuations d’amplitude utilisant un transistor SiGe très
faible bruit. Les mélangeurs fonctionnent tous deux à leur minimum de détection de bruit d’amplitude.
Ce banc permet d’atteindre un niveau de plancher de bruit -155 dB.rad2.Hz−1 à 10 Hz de la porteuse et
de -180 dB.rad2.Hz−1 à 10 kHz de la porteuse. Il peut être utilisé dans une bande de 2à 18 GHz.
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FIG. 1.16 –Banc de mesure de bruit de phase de quadripôles développé au LAAS-CNRS utilisé en particulier
pour la caractérisation de transistors SiGe.
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Walls a proposé aussi un banc de mesure basé sur les techniques de corrélation. Un palier de bruit de
-200 dB.rad2/Hz a été obtenu [30]. Cette mesure a été effectuée à 5 MHz.

1.3.3 Technique de correction à suppression de porteuse.

Principe Les propriétés avantageuses des mesures en pont sont reconnues depuis longtemps dans di-
vers domaines pour réaliser des mesures de variations relatives de résistance (Pont de Wheatstone) ou
de retard de phase optique (interféromètre de Michelson). Les prémices de la méthode interférométrique
en micro-ondes ont été proposés par Sann [31] pour caractériser des amplificateurs de puissance micro-
ondes. Une technique similaire a été proposée par Horn [32] pour étendre la dynamique d’analyseurs de
spectre HF. Cette technique fut réellement mise en valeur dans le domaine du temps-fréquence à la suite
des travaux d’Ivanov [33] en 1998.
Le schéma de base de l’interféromètre appliqué à la mesure debruit de phase ou de bruit d’amplitude est
décrit figure1.17. Son fonctionnement est précisément décrit puisqu’il est àplusieurs reprises utilisé au
cours de nos travaux.
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FIG. 1.17 –Technique de correction à suppression de porteuse.

Définissons d’abords(t) le signal en sortie du DUT. On considère qu’une sinusoïde pure de fréquence
ν0 est injectée en entrée.

s(t) =
√

2RsPs[1+ α(t)]cos[2πν0t + ϕ(t)] (1.46)

avecRs etPs respectivement la résistance de sortie et la puissance de sortie du DUT.α(t) etϕ(t) sont
respectivement le bruit d’amplitude et le bruit de phase générés par le DUT. Nous nous intéressons alors
aux densités spectrales de puissanceSϕ( f ) etSα( f ).
Un coupleur hybride effectue l’addition vectorielle des signaux 1 et 2. En réglant convenablement l’at-
ténuateurγ1 et le déphaseurϕ1, toute la puissance de la porteuse est transférée sur la voieΣ en sortie de
l’hybride. A l’opposé, le signal de la porteuse est supprimée sur la voie∆. "Seules" subsistent donc sur la
voie∆ les raies latérales de bruit qui, elles, ne sont pas perturbées par l’interféromètre. Ces raies latérales
sont alors amplifiées par un amplificateur faible bruit (LNA)de gainG, transposées en bande de base par
le mélangeur et mesurées par un analyseur FFT. Dans ce montage, le mélangeur n’est donc pas utilisé
comme détecteur de phase mais comme détecteur homodyne. En réglant à l’aide deϕ2 le déphasage
entre les voies RF et OL du détecteur à 90◦ ou 0◦, le mélangeur est alors respectivement sensible au bruit
de phase et au bruit d’amplitude. L’atténuateurγ2 est réglé de manière à obtenir la puissance appropriée
sur la voie OL du mélangeur pour le saturer convenablement.
On montre alors [34] que la sensibilité équivalente du montage en phase et en amplitude sont respective-
ment :
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k2
ϕ =

V2

ϕ2 =
RsGPs

lhlm
(1.47)

k2
α =

V2

α2 =
RsGPs

lhlm
(1.48)

avecV le signal en sortie du mélangeur,lh les pertes de l’hybride etlm les pertes du mélangeur. En
prenant des valeurs typiques de ces différents paramètres (lh = 0,5 dB, lm = 6 dB, G = 40 dB,Ps = 15
dBm), on obtientk2

ϕ = 32 dB.V2/rad2. Cette sensibilité est 42 dB supérieure à la sensibilité de bancs
classiques à un mélangeur saturé.
Le plancher de bruit blanc théorique de ce système peut aussiêtre estimé. On considèreSa le bruit
équivalent en entrée du LNA en absence du DUT :

Sa = FkBT0 (1.49)

avecF le facteur de bruit du LNA,kB la constante de Boltzmann etT0 = 290K la température de
référence. Le bruit en tension Sv0( f ) en sortie du mélangeur est donc :

Sv0( f ) =
2RsGFkBT0

lm
(1.50)

En liant les équations1.47et 1.48à l’équation1.50et en considérant que les contributions de bruit
FkBT0 sont également réparties entre le bruit d’amplitude et le bruit de phase, on obtient les planchers de
bruit en phaseSϕ0( f ) et d’amplitudeSα0( f ) du système :

Sϕ0( f ) =
2lhFkBT0

Ps
(1.51)

Sα0( f ) =
2lhFkBT0

Ps
(1.52)

On remarque queSϕ0( f ) et Sα0( f ) diminuent si la puissance de la porteuse en sortie du DUT aug-
mente. En principe, cette dernière est limitée par la puissance maximale d’entrée des composants passifs
en aval (hybride,..). Ainsi, en prenant des valeurs typiques (Ps = 15 dBm etF = 2dB), on obtientSϕ0( f )=
-185 dB.rad2.Hz−1. Ce plancher est 15 à 20 dB inférieur à celui d’un banc classique dans des conditions
de puissance similaires.

Avantages et limites. Les avantages de cette technique sont nombreux. Ses performances sont essen-
tiellement limitées en palier par les fluctuations thermiques des composants à pertes. Cette méthode rend
par exemple possible la mesure de composants non caractérisables auparavant tels que les isolateurs,
les déphaseurs commandables en tension (DCT), etc.. Elle assure avec une grande sensibilité la détec-
tion du bruit d’amplitude et/ou du bruit de phase. Ce systèmeeffectue en temps-réel (au contraire de
la technique de corrélation nécessitant de nombreux moyennages dans le temps) la mesure de la valeur
instantanée du bruit d’amplitude et/ou de phase en autorisant une suppression dynamique de ces derniers.

L’interféromètre est encore plus attractif si la contribution en bruit flicker du LNA est négligeable.
Ce dernier, comme décrit dans [35], est dû au phénomène de conversion transposant le bruit BF du
composant autour de la porteuse micro-onde le traversant. Ce processus a lieu à travers les éléments
non-linéaires de l’amplificateur. Le bruit flicker est fortement amoindri si le LNA fonctionne en régime
linéaire. Pour cela, il faut conserver une puissance en entrée du composant aussi faible que possible. Cela
passe par une excellente suppression de porteuse (de 60 à 80 dB). Le bruit flicker du mélangeur peut être
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négligé en choisissant convenablement le gainG du LNA (de 30 à 40 dB).

Le niveau de suppression de porteuse requis pour ce système met en évidence les difficultés tech-
niques majeures intrinsèques à son développement. En effet, un niveau de suppression de porteuse de 80
dB à 9 GHz implique que l’atténuateurγ et le déphaseurϕ doivent être respectivement réglés à 8,7.10−4

dB et 100µrad près de leur valeur nominale, soit le maintien des longueurs électriques à 0,4µm près. De
plus, en hyperfréquences, les vibrations mécaniques sont critiques. A 10 GHz, un palier de bruit de -180
dB.rad2.Hz−1 correspond à une fluctuation de longueur électrique de 4.10−12 m. Une autre difficulté
est liée au fait que les amplificateurs micro-ondes sont généralement large bande. Un filtre passe-bande
est donc couramment associé au LNA pour diminuer la largeur de bande ramenant du bruit. Enfin, les
hybrides et les mélangeurs micro-ondes souffrent d’une faible isolation (' 20 dB). Dans le but d’éviter
toute oscillation indésirable dans le système, des isolateurs sont ajoutés.

Malgré l’ensemble de ces précautions, du bruit flicker persiste. Il est alors princialement dû aux
déphaseurs et atténuateurs continus. Des travaux, menés enparticulier par Rubiola et Giordano depuis la
fin des années 90, ont conduit à encore améliorer les performances de ce type de banc.

1.3.4 Avancées des techniques de mesure de bruit de phase

Les techniques proposées par Rubiola ont pour but l’amélioration des techniques de mesures de bruit
de phase. Les systèmes proposés de la gamme RF aux hyperfréquences, dotés d’une grande originalité,
constituent des bancs de mesure de bruit de phase et d’amplitude d’une précision métrologique exem-
plaire. Ces derniers doivent donc être mis en place pour des cas rares et exceptionnels. Pour cette raison,
nous ne décrirons pas les détails de ces méthodes. Le lecteurintéressé pourra se reporter à la bibliogra-
phie citée ci-après.
Une première version améliorée [36,37] consiste à associerles techniques de corrélation et interféromé-
trique. Le bruit du système de mesure est ainsi diminué en faisant l’intercorrélation des signaux de sortie
de deux interféromètres identiques construits autour d’unmême DUT. Un plancher de bruit de phase du
système de mesure de -194 dB.rad2/Hz a été mesuré. Ce dernier est principalement limité par les sources
de bruit partagées dans les deux bras du "double interféromètre".
Une seconde technique proposée par Rubiola en 2000 [38, 39] consiste à effectuer la suppression de
porteuse en deux étapes. La porteuse est déja atténuée de 40 à50 dB en sortie de l’hybride. Les raies
latérales de bruit et la porteuse résiduelle est amplifiée par un premier amplificateur de gainG′ faible
(' 12 dB) et de dynamique importante. En sortie de ce premier LNA, la porteuse est alors supprimée
quasi-totalement à l’aide d’un coupleur dans lequel on injecte un signal provenant de la source de même
amplitude et en opposition de phase avec la porteuse résiduelle. Le bruit est alors amplifié par un second
LNA de gainG′′ et détecté classiquement. En outre, ce système met en évidence l’intérêt d’utiliser des
atténuateurs et déphaseurs par pas dans l’"interféromètreinterne" car ils sont plus stables que les dé-
phaseurs et atténuateurs continus. Or, la stabilité des composants en amont et en aval de l’hybride est
critique. Un niveau de suppression de porteuse de 90 dB peut alors être obtenu, stable durant 1 heure.
Avec cette méthode, un plancher de bruit de phase du banc de -175 dB.rad2/Hz a été mesuré. Un bruit
flicker de -160 dB.rad2/Hz à 1 Hz d’une porteuse à 100 MHz a été mesuré.
Un autre banc de mesures d’une grande originalité, inspiré de [40] et proposé en 2003 [41], met en avant
la réalisation d’un détecteur radiofréquence interférométrique à double suppression de porteuse combiné
aux techniques de corrélation. La véritable originalité dece schéma est basée sur l’amplification des
bandes de bruit et leur mesure simultanée par deux mélangeurs travaillant à± 45◦ de la phase de la
porteuse. En effet, le signal s(t) en sortie du DUT peut être écrit :
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s(t) =
√

2RsPscos(2πν0t)+na(t)cos(2πν0t)−np(t)sin(2πν0t) (1.53)

avecna(t) etnp(t) représentant successivement les composantes en phase et enquadrature du bruit.
On en déduit aisément :

α(t) =
na(t)√
2RsPs

(1.54)

ϕ(t) =
np(t)√
2RsPs

(1.55)

On appelles1(t) et s2(t) les signaux en sortie de chaque mélangeur. En fait, le bruit d’amplitude
et le bruit de phase, par leur représentation vectorielle, peuvent être vus comme deux signaux aléatoires
indépendants dont la somme et la différence définissent une paire d’axes à± 45◦. Un traitement vectoriel
des signauxs1(t) et s2(t) en sortie de chacun des mélangeurs permet ainsi d’avoir accès àna(t) et np(t)
et donc àα(t) et ϕ(t). Avec ce système de mesure, un bruit flicker de -168 dB.rad2/Hz à 1 Hz d’une
porteuse à 100 MHz a été obtenu.
Enfin, dans le cadre de tests visant à vérifier l’invariance deLorentz, A.C. Fowler propose la réalisation
d’un interféromètre dans lequel une détection synchrone est utilisée en sortie du mélangeur pour venir
contrôler un déphaseur commandable en tension se trouvant sur la voieΣ. Ainsi, la mesure est transférée
aux fréquences supérieures à la fréquence de coin (séparation entre bruit thermique et bruit flicker) et le
palier de bruit de phase est alors limité par le bruit thermique à -188 dBc/Hz [42].

1.3.5 Bilan des techniques de mesures de bruit de phase de quadripôles.

La figure1.18résume sur un même graphe un état de l’art des différentes méthodes de mesure de
bruit de phase et leurs performances respectives.
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FIG. 1.18 –Etat de l’art des différentes techniques de mesure de bruit et de leurs performances.

1.4 Techniques de mesure de bruit de phase d’oscillateurs.

1.4.1 Technique classique : démodulateur à boucle de phase.

Prinicipe de la mesure

Le banc de mesure classique permettant de mesurer le bruit dephase d’un oscillateur est décrit figure
1.19. Cette méthode consiste à asservir un oscillateur de référence de même fréquence que l’oscillateur à
tester au moyen d’une boucle de phase. Dans notre cas, la référence est généralement un synthétiseur de
fréquence vu comme un VCO de sensibiliték0 en Hz/V. Dans certains cas, pour obtenir une fréquence
identique à celle du signal à tester, il est nécessaire de diviser par un facteurn la fréquence du signal dé-
livré par le synthétiseur. Un mélangeur, utilisé comme détecteur de phase, délivre alors après filtrage, en
dehors de la bande passante de l’asservissement, un signal d’erreurV1 dont la tension est proportionnelle
aux fluctuations de phase. La densité spectrale des fluctuations de phase est alors obtenue à l’aide d’un
analyseur de spectre FFT.

On considèreϕ1 les fluctuations de phase du signal à mesurer,ϕ2 les fluctuations de phase du signal
de la référence etϕ2-ϕc les fluctuations de phase de la référence asservie. La tension V2 en sortie du
mélangeur après amplification est :

V2(p) = kϕG(p)(ϕ1−ϕ2+ ϕc) (1.56)
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FIG. 1.19 –Banc de mesure de bruit de phase classique d’un oscillateur.

où p fait référence à l’opérateur de Laplace.G(p) est la fonction de transfert du bloc en aval du
mélangeur. Généralement, ce bloc est constitué soit d’un amplificateur BF seul (on a alorsG(p) = G =
gain de l’amplificateur), soit d’un amplificateur BF associéà un filtre.

On montre alors par les méthodes de calcul classiques appliquées à l’étude d’asservissements [43–
45], que :

V2 =
G(p)kϕ

1+A
(ϕ1−ϕ2) (1.57)

avecA donné par :

A =
k0G(p)kϕ

pn
(1.58)

où n est un facteur de division dans le cas où le signal provenant du synthétiseur est divisé en fré-
quence. Le termep du dénominateur vient du fait que, dans cette boucle, une erreur de phase mesurée
en sortie du mélangeur est corrigée par l’ajustement de la fréquence du VCO. Ceci explique le compor-
tement intégrateur intrinsèque de la boucle.

La tension d’erreurV2 est donc proportionnelle aux fluctuations de phase pour les fréquences de
Fourier oùA � 1. Avec cet asservissement, la stabilité de l’oscillateur àtester est celle de ce même os-
cillateur "libre" sur le court terme. Pour des temps d’intégration plus longs, l’oscillateur à tester acquiert
la stabilité de l’oscillateur de référence. La fréquence decoupurefc de l’asservissement est :

fc = Gk0kϕ ×
1

2πn
(1.59)

La réponse en module et en phase de l’asservissement (avecG(p)=G) est présentée figure1.20(a)et
1.20(b).

Si l’on raisonne en terme de densité spectrale, en utilisant(1.57), on montre que (pourG(p)=G) :

SV2( f ) = (
Gkϕ

1+A
)2[Sϕ1( f )+Sϕ2( f )] (1.60)
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FIG. 1.20 – Module en dB et phase de la fonction de transfert de l’asservissement.

La connaissance du spectreSϕ1( f ), si Sϕ2( f ) � Sϕ1( f ), requiert donc la mesure deSV2( f ) au moyen
d’un analyseur FFT et des différents paramètres intervenant dans (1.57).

Enfin, notons que l’amplificateur BF est fréquemment associéà un filtre pseudo-intégrateur pour
que l’asservissement présente un meilleur gain pour des fréquences proches du continu. La fonction de
transfertH2(p) du filtre est du type :

H2(p) = H0
1+ τ2p

τ1p
(1.61)

Le circuit montré figure1.21(a)permet de réaliser cette fonction. On a alorsτ2 = R2C et τ1 = R1C.
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FIG. 1.21 –(a) : Montage pseudo-intégrateur, (b) : Fonction de transfert (module) du pseudo-intégrateur.

Détermination expérimentale des différents paramètres del’asservissement.

La détermination dekϕ fait appel aux méthodes vues précédemment dans ce manuscrit. Les valeurs
dek0 et G sont aisément accessibles.
La mesure de la fonction de transfert de la boucle est obtenueen insérant à l’aide d’un sommateur
une source de bruit blanc en tensioneb (de densité spectraleSeb) perturbatrice dans la boucle de phase
en sortie de l’amplificateur. On caractérise alors à l’aide d’un analyseur FFT à 2 voies la fonction de
transfertVs/eb comme indiqué figure1.22.

La densité spectrale des fluctuations de tensionVs est donnée par :
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FIG. 1.22 –Mesure de la fonction de transfert de l’asservissement.

SVs( f ) = (
1

1+A
)2Seb( f )+ (

Gkϕ

1+A
)2[Sϕ1( f )+Sϕ2( f )] (1.62)

Il est important de remarquer tout d’abord que le niveau de bruit injecté doit être suffisant pour
que la mesure soit effectuée. Généralement, on prendeb=100 mV rms. En outre, le premier terme de
l’équation1.62devient négligeable devant le second pour les fréquences très basses. Ainsi, dans ce type
de mesure, on voit apparaître dans le spectre pour les faibles fréquences de Fourier les fluctuations dûes
à l’oscillateur le moins performant et non au bruit perturbateur.SVs a donc la forme indiquée figure1.23.
ConnaissantG etk0, on peut ainsi à partir defc déterminerkϕ.
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FIG. 1.23 –Densité spectrale des fluctuations de tension Vs.

Limites du banc.

Caractériser l’oscillateur à tester nécessite bien évidemment de disposer d’un oscillateur de référence
présentant une meilleure stabilité. Concernant la mesure des oscillateurs présentés dans ce document, un
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problème de métrologie se pose alors. En effet, il n’existe pas de référence commerciale à laquelle ces
oscillateurs peuvent être comparés. De plus, il nous est impossible au laboratoire de dimensionner deux
résonateurs à fort coefficient de surtension (cristaux de saphir) présentant des fréquences de résonance
parfaitement identiques. Les incertitudes d’usinage sonten effet telles que la fréquence du résonateur est
obtenue à quelques MHz près. Un usinage plus précis suivi d’un polissage du résonateur permettrait de
limiter ces erreurs. Ces procédures coûteuses et longues n’ont pas été mises en oeuvre pour ce travail.
Il est alors inconcevable de réaliser un banc dans lequel deux sources identiques (à tester) seraient di-
rectement asservies l’une sur l’autre. Une solution est alors de réaliser deux oscillateurs de fréquences
très proches et d’étudier leur signal de battement. La source OscTest de la figure1.19devient alors dans
ce cas le battement entre deux oscillateurs quasi-identiques à tester. La fréquence du signal à étudier est
alors fortement réduite, ce qui le rend comparable à un synthétiseur de fréquence divisé ou un quartz
de bonne qualité. Le bruit de phase mesuré est alors la somme quadratique de celui des deux sources. Il
convient donc de soustraire 3 dB au bruit mesuré, pour tenir compte de la contribution de chaque oscil-
lateur.
Comme dit précédemment, le mélangeur reste un élément limitatif de ce type de banc. De plus, la réfé-
rence dans ce système est une source synthétisée. Les performances de cette dernière limitent la sensi-
bilité du banc. Dans la plupart des cas, diviser la fréquencedu signal délivré par le synthétiseur par un
facteurn est suffisant pour obtenir un plancher de bruit de phase performant. En effet, une division de
fréquence parn induit une réduction de bruit den2 (soit 10 logn2 en dB). Néanmoins, la sensibilité de
ces bancs de mesure classiques est parfois insuffisante pourmesurer le bruit de phase d’oscillateurs à très
haute pureté spectrale tels que les oscillateurs à correction interférométriques ou les oscillateurs combi-
nant un résonateur à fort coefficient de surtension et un amplicateur très faible bruit de phase. La mise en
oeuvre de techniques similaires à celles présentées dans lapartie précédente (interférométrie et corréla-
tion) permet alors de développer des bancs de mesure de bruitde phase d’oscillateurs ultra-sensibles.

1.4.2 Banc de mesure de bruit de phase à correction interférométrique.

Cette méthode de mesure est bien décrite dans [33]. Le banc classique est quelque peu modifié
pour aboutir au schéma de la figure1.24. Les signaux des oscillateurs Osc1 et Osc2 sont combinés
vectoriellement dans un coupleur hybride. Lorsque la PLL est fermée, chaque oscillateur délivre un
signal à la même fréquence. Cela autorise la suppression du signal de porteuse dans l’hybride en amont
de l’amplificateur micro-onde en jouant sur l’atténuateurγ1. Le déphaseurϕ1 est réglé pour optimiser la
sensibilité du détecteur de phase.

Les intérêts de ce banc de mesure sont nombreux. On montre queson plancher de bruitSϕIntOsc est
directement dépendant de la puissance de sortiePosc d’un oscillateur et est tel que :

SϕIntOsc( f ) =
2kBT
Posc

(1.63)

La relation1.63met en évidence qu’il est nécessaire pour rendre cette technique efficace de disposer
d’oscillateurs délivrant un signal de puissance correcte.Un autre avantage de cette méthode est la pos-
sibilité d’introduire une seconde voie sensible au bruit d’amplitude. Dans ce cas, le système permet la
mesure simultanée du bruit d’amplitude et du bruit de phase de l’oscillateur.
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FIG. 1.24 –Banc de mesure de bruit de phase à deux oscillateurs intégrant une correction interférométrique.

1.4.3 Banc de mesure de bruit de phase à deux ou trois oscillateurs par intercorrélation.

De nombreux articles [28,46] démontrent le potentiel des techniques de corrélation pour améliorer les
performances de bancs de mesure de bruit de phase d’oscillateurs. Ces méthodes sont particulièrement
intéressantes pour diminuer le plancher de bruit blanc du système pour les fréquences de Fourierf
> 1kHz. Elles peuvent être mises en place pour la caractérisation de sources à haute pureté spectrale
utilisées dans les systèmes radars de haute sensibilité. Leschéma figure5.29décrit un banc de mesure
de bruit de phase à 3 oscillateurs.

FFT

ANALYSEUR

Oscillateur a

Oscillateur b

Oscillateur c

Vac(t)

Vcb(t)

Ampli BF

Ampli BF

FIG. 1.25 –Banc de mesure de bruit de phase à trois oscillateurs par intercorrélation.
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Son principe consiste à utiliser trois oscillateurs dont deux (a et b) sont asservis sur un troisième (c)
en test. Les signauxVac(t) etVcb(t) sont proportionnels aux fluctuations de phase en dehors de la bande
passante d’asservissement comme décrit dans le chapitre1.4.1. On effectue alors à l’aide d’un analyseur
FFT la fonction d’intercorrélation des deux signauxVac(t) etVcb(t). Si les trois sources sont parfaitement
décorrélées, seul subsiste un terme image des fluctuations de phase de l’oscillateurc en test. En effet,
seul le bruit de l’oscillateurc est commun aux deux bras. La fonction d’intercorrélation devient alors la
fonction d’autocorrélation de l’oscillateurc en test. Le spectre de phase de la sourcec n’est alors autre
que la transformée de Fourier de cette fonction d’autocorrélation.
Volontairement, les détails techniques liés à la mise en place de ce système de mesure ne sont pas décrits
ici. Ces derniers seront explicités dans le cinquième chapitre. En effet, la mesure du bruit de phase de
sources en bande X développées dans ces travaux de thèse ont fait appel à une technique similaire à
celle-ci.

1.5 Topologies d’oscillateurs microondes à faible bruit dephase et état de
l’art.

1.5.1 Oscillateurs libres : résonateur + amplificateur.

Comme décrit par la formule de Leeson, la réalisation d’un oscillateur micro-onde à haute pureté
spectrale requiert la combinaison d’un résonateur à fort coefficient de surtension et d’un amplificateur
à faible bruit de phase. La contribution majeure des fluctuations de fréquence de la source provient du
bruit flicker de l’amplificateur d’entretien.
Les premiers oscillateurs ultra-stables étaient basés surl’utilisation d’un résonateur à quartz. Ce dernier
a l’avantage de pouvoir être excité électriquement grâce auphénomène de piézoélectricité. Les oscilla-
teurs à quartz sont généralement conçus pour des fréquencesd’oscillation de 5, 10 ou 100 MHz. Les plus
performants d’entre eux, les OCXO (Oven-Controlled X-tal Oscillator), sont encore largement utilisés
pour des applications de métrologie temps-fréquence. Ils assurent par exemple la stabilité court terme
des horloges atomiques à césium [47, 48] et représentent d’excellentes références pour systèmes radar
de haute sensibilité [49]. Le cristal de quartz est placé dans une double enceinte thermique régulée à une
température proche de sa température d’inversion voisine généralement de 80◦ [50]. L’OCXO permet
d’atteindre des stabilités de fréquence meilleures que 5.10−9 pour des températures allant de -55◦ à 85◦.
Les meilleurs oscillateurs à quartz commercialisés présentent des perfomances en bruit de phase remar-
quables atteignant -176 dBc/Hz à 10 kHz d’une porteuse à 100 MHz [51]. Cependant, les performances
des oscillateurs à quartz sont grandement limitées dans la gamme des hyperfréquences par le processus
de multiplication de fréquence [52]. Ainsi, fabriquer une source à 10 GHz basée sur un oscillateur à
quartz impose de multiplier sa fréquence par 100, soit une dégradation du bruit de 40 dB. Les oscilla-
teurs à résonateur STW (ondes transverses de surface) ont permis d’atteindre des fréquences plus élevées
(vers 2,5 GHz). Néanmoins, les performances en bruit de phase obtenues, de l’ordre de -110 dB.rad2/Hz
à 1 kHz de la porteuse [53], restent insuffisantes au vu des besoins actuels.
Avec la montée en fréquence des dispositifs électroniques vers les fréquences millimétriques, cette tech-
nologie a progressivement laissé place au début des années 80 [54] aux oscillateurs basés sur l’utilisation
de résonateurs saphirs. Ces derniers, excités sur des modesélectromagnétiques d’ordre élevé particuliers
dits modes de galerie, permettent l’obtention de très fortscoefficients de surtension [55]. Au départ, ces
résonateurs saphir étaient associés à des amplificateurs à diode Gunn ou à transistors FET AsGa. Ces
amplificateurs donnaient des résultats satisfaisants à températures cryogéniques [56,57] mais étaient in-
appropriés à température ambiante à cause de leur bruit flicker élevé.
Désormais, les transistors bipolaires à hétérojonction SiGe ouvrent de nouvelles possibilités d’améliora-
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tion de la pureté spectrale des sources micro-ondes. Ces composants présentent en effet des niveaux de
bruit de phase 15 à 20 dB plus bas que les amplificateurs micro-ondes traditionnels. Une étude menée
conjointement entre deux laboratoires français (LAAS-CNRS et FEMTO-ST) a démontré la potentia-
lité d’un oscillateur combinant un résonateur saphir et un transistor SiGe. Le bruit de phase obtenu est
de -135 dB.rad2/Hz à 1 kHz d’une porteuse à 4,86 GHz [58, 59]. Un niveau de bruit de phase de -117
dB.rad2/Hz à 10 kHz d’une porteuse à 10 GHz a été aussi obtenu en construisant un oscillateur original
en contre-réaction série [60] avec un facteur de qualité QL de seulement 2500. L’inconvénient majeur
des transistors SiGe est leur faible gain en puissance, ce phénomène s’accentuant avec la montée en fré-
quence. La mise en place d’oscillateurs saphir+SiGe implique donc un compromis permanent entre le
gain de l’amplificateur, le couplage du résonateur et les performances en bruit de phase de la source.

1.5.2 Oscillateurs à discriminateurs de fréquence basiques.

Historiquement, les chercheurs ont d’abord commencé à réfléchir au développement de discrimina-
teurs de fréquence basés sur l’utilisation de résonateurs saphir en cavité à forts coefficients de surtension
pour améliorer la stabilité des oscillateurs micro-ondes.Le schéma typique d’un oscillateur utilisant un
discriminateur de fréquence est décrit figure1.26.

ϕ

ϕ

Amplificateur 

+ Filtre

Déphaseur
de la boucle

Discriminateur de 
Fréquence

Amplificateur
d’entretien

1

b

OL RF

FIG. 1.26 –Oscillateur basique à discriminateur de fréquence.

Dans ce montage, le résonateur en cavité assume un double rôle : il est l’élement déterminant la fré-
quence de l’oscillateur et est le convertisseur fréquence-phase du discriminateur de fréquence. Une partie
du signal de l’oscillateur est dirigée vers la voie OL d’un mélangeur. Le signal réfléchi par le résonateur
subit un décalage en phase dépendant des coefficients de couplage du résonateur et est envoyé via un
circulateur sur la voie RF du mélangeur. En réglant convenablementϕ1, le mélangeur délivre alors une
tension proportionnelle à la différence de phase des signaux des voies OL et RF. Le discriminateur de
fréquence ainsi formé convertit donc les fluctuations de fréquence de l’oscillateur en fluctuations de ten-
sion. Le signal d’erreur en sortie du détecteur est alors exploité pour corriger les fluctuations de phase de
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l’amplificateur, à l’origine des fluctuations de fréquence de l’oscillateur, via un déphaseur commandable
en tensionϕb. Les performances en bruit de phase de ce type de source, biendécrites dans [61,62], sont
principalement limitées par la fonction de transfert de l’asservissement et le bruit du mélangeur. De nom-
breux groupes ont développé des sources de ce type [63, 64]. Depuis, des discriminateurs de meilleure
sensibilité ont été construits en utilisant les techniquesà suppression de porteuse.

1.5.3 Oscillateurs avec techniques de correction par suppression de porteuse.

L’amélioration des performances des oscillateurs décritsfigure1.26passe par une augmentation de
la sensibilité du discriminateur. Au début des années 90, Dick et Santiago [65] ont proposé la construc-
tion d’un VCO stabilisé en fréquence à l’aide d’un résonateur externe en réflexion réglé au couplage
critique (β= 1). Cette configuration, diminuant la puissance du signal réfléchi, autorise la mise en place
d’un amplificateur micro-onde faible bruit en amont du mélangeur et donc une amélioration de la sen-
sibilité du discriminateur. Le faible niveau de puissance est nécessaire pour réduire le bruit flicker de
l’amplificateur. L’utilisation d’un amplificateur (F= 1dB) permet par ailleurs de diminuer le plancher de
bruit blanc du système (pertes de conversion du mélangeur= 6dB). Ce type d’oscillateur a été utilisé avec
succès au Jet Propulsion Laboratory (JPL) à différentes températures durant plusieurs années [65, 66].
Des performances en bruit de phase d’oscillateurs, basés sur l’utilisation d’un résonateur saphir refroidi
à 77K, ont été mesurées à -160 dBc/Hz à 1 kHz de la porteuse. La sensibilité est pourtant limitée par
le niveau insuffisant de la suppression de porteuse. Ce défaut est dû à un couplage imparfait entre le
résonateur et la ligne de transmission.
Cet inconvénient majeur est totalement surmonté par la miseen place d’oscillateurs à correction interfé-
rométrique dont le principe est montré figure1.27.

Les multiples avantages de la technique à suppression de porteuse par interférométrie décrits dans
la section1.3.3 sont mis à profit pour la réalisation d’oscillateurs à faiblebruit de phase. Le signal
d’erreur en sortie du dicriminateur de fréquence ultra-sensible (capteur du système) pilote un déphaseur
commandable en tension DCT (actionneur) inséré dans la boucle d’oscillation. Les fluctuations de phase
de la source sont alors corrigées en temps réel dans la bande de l’asservissement. L’oscillateur est asservi
à la fréquence du résonateur. Le niveau de suppression de porteuse peut atteindre 100 dB et peut être
maintenu à l’aide d’une correction automatique (CAS). Cette dernière ajuste l’atténuateurγ1 de la voie
de référence de manière à équilibrer l’amplitude des signaux en entrée de l’interféromètre. La CAS n’est
pas montrée sur la figure1.27.
Cette topologie d’oscillateurs, représentant l’état de l’art actuel mondial des sources micro-ondes à faible
bruit de phase, démontrent des résultats exceptionnels [67–69]. Des performances de bruit de phase de
-170 dBc/Hz à 10 kHz d’une porteuse à 10.24 GHz ont été mesurées. Le bruit d’amplitude de ce même
oscillateur présente un palier de bruit blanc à -185 dBc/Hz.
Les limitations principales en bruit de phase des oscillateurs à correction interférométrique sont montrées
figure1.28.

Malgré leurs excellentes performances, ces oscillateurs restent des systèmes très complexes impli-
quant de nombreux réglages pointilleux et la mise en place dedispositifs d’asservissement. Leur bon
fonctionnement impose de fortes puisssances à l’entrée de l’hybride et un excellent niveau de suppres-
sion de porteuse stable sur le long terme.
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FIG. 1.27 –Oscillateur à correction interférométrique.
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FIG. 1.28 –Limitations des performances en bruit de phase d’oscillateurs à correction interférométrique.

1.5.4 Oscillateurs opto-électroniques (OEO).

Ces dernières années ont vu l’émergence d’oscillateurs opto-électroniques atteignant progressive-
ment des niveaux de bruit de phase remarquables. La structure classique de ces sources est décrite figure
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1.29.
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FIG. 1.29 –Principe d’un oscillateur opto-électronique (OEO) à ligneà retard.

Une diode laser (DL) est modulée en intensité par un modulateur externe. Le signal lumineux se
propage dans une ligne à retard (fibre optique à faibles pertes) assurant le rôle de résonateur. Un photo-
détecteur détecte le faisceau lumineux et le convertit en signal micro-onde. Ce dernier est filtré, amplifié
et dirigé vers le modulateur. Ce dispositif est susceptibled’osciller dans la bande de l’amplificateur dès
que la phase de boucle est un multiple de 2π. La fréquence de l’oscillateur peut donc être commutée sur
une multitude de modes adjacents distants en fréquence defdist telle que :

fdist =
c

l
√

ε
(1.64)

oùc est la célérité de la lumière,l la longueur de la fibre etε la permittivité diélectrique de la fibre.
Le coefficient de surtensionQL f ibre équivalent d’une ligne à retard est donné par :

QL f ibre = πν0τ (1.65)

avecν0 la fréquence de l’oscillateur etτ le temps de retard de la fibre optique.

Les OEO, après diverses améliorations (correction interférométrique), autorisent des performances
remarquables [70–73]. Les meilleurs résultats présententdes niveaux de bruit de phase de - 160 dBc/Hz
à 10 kHz d’une porteuse à 10 GHz [74]. De plus, une nouvelle topologie d’OEO dans laquelle la ligne à
retard est remplacée par un résonateur optique, est en pleine ascension.

1.5.5 Etat de l’art des références micro-ondes à faible bruit de phase.

La figure1.30résume sur un même graphe les performances des différents types de sources micro-
ondes à haute pureté spectrale. Ce type de bilan peut aussi être trouvé dans [75]. La figure1.30montre
clairement que les oscillateurs à quartz sont surpassés parles oscillateurs saphir dans la gamme des hy-
perfréquences. Les oscillateurs à correction interférométrique permettent l’obtention des meilleures per-
formances sur l’ensemble du spectre mais au détriment d’unegrande complexité. Les OEO, excellents
à 10 kHz, semblent encore souffrir actuellement d’un bruit flicker élevé. Les oscillateurs cryogéniques
permettent par augmentation du coefficient de qualitéQL du résonateur saphir de diminuer d’environ
40 dB (à 77K) le bruit flicker de la source. Néanmoins, le palier de bruit reste imposé par l’amplifica-
teur. D’ailleurs, le développement d’oscillateurs saphircryogéniques rencontre beaucoup plus d’intérêts
pour des applications nécessitant une stabilité de fréquence long terme. Le lecteur intéressé de connaître
les stabilités record d’oscillateurs saphirs cryogéniques peut se reporter à la bibliographie [76–81]. En
outre, les oscillateurs cryogéniques sont lourds à mettre en oeuvre et encombrants. Enfin, une topologie
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très intéressante consiste à combiner un résonateur saphiret un amplificateur à transistors SiGe. Cette
technique, beaucoup plus simple, ne peut pas concurrencer la technique interférométrique pour des fré-
quences de Fourier proches de la porteuse mais devient très compétitive pour des applications demandant
un palier très bas telles les systèmes radar de haute sensibilité. Des résultats très encourageants ont été
obtenus à 5GHz [58].
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FIG. 1.30 –Bruit de phase de sources à haute pureté spectrale normalisées à 10 GHz.

Cette thèse s’inscrit dans la continuité des travaux effectués dans [58] et ces objectifs sont divisés en
2 étapes :

1. Optimisation des sources à 5GHz réalisées dans [58].

2. Extension de ces technologies par le développement et la caractérisation d’oscillateurs bande X
présentant des performances en bruit de phase de -142 dB.rad2/Hz à 10 kHz de la porteuse (voir
figure1.30). Dans cette gamme de fréquence, l’obstacle majeur réside dans l’effondrement du gain
en puissance des transistors SiGe.

Réussir ce challenge nécessite une excellente connaissance et une optimisation des deux éléments
essentiels constituant l’oscillateur : le résonateur saphir et l’amplificateur à transistors SiGe. La descrip-
tion de ces technologies, leurs caractéristiques essentielles et les travaux menés au cours de cette thèse
participant à leurs avancées sont l’objet des chapitres suivants.
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Chapitre 2

Le résonateur saphir

Dans un oscillateur, l’élément fixant la fréquence d’oscillation est le résonateur. Dans la gamme
des fréquences micro-ondes, le résonateur saphir excité sur des modes de galerie est connu aujourd’hui
comme l’élément permettant l’obtention des coefficients desurtension les plus importants.

Dans ce chapitre, nous décrivons tout d’abord les caractéristiques essentielles de ce type de résona-
teur. Nous présentons ensuite les modes de galerie ainsi queles techniques de modélisation existantes
pour les décrire. Ensuite, nous testons expérimentalementdifférentes méthodes pour coupler ces modes
de galerie et comparons leurs performances respectives.

Le mode de galerie désiré pouvant être perturbé par de nombreux modes parasites aux effets néfastes,
nous décrivons une technique de sélection modale couramment utilisée pour éliminer ces derniers.

Enfin, nous mettons en avant les améliorations que nous avonsapportées concernant la stabilisation
en température du résonateur. Une technique originale, permettant de réduire fortement la sensibilité du
cristal aux variations de température et donc d’améliorer nettement la stabilité moyen terme de l’oscilla-
teur concerné, est proposée.
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2.1 Présentation générale.

2.1.1 Propriétés du matériau.

Le résonateur saphir se présente sous la forme d’un cylindreusiné dans un monocristal anisotrope
de corindon (Al2O3) de haute pureté cristalline (faible concentration d’impuretés métalliques). L’axe du
cylindre est confondu avec l’axe cristallin d’axe c (parallélisme garanti au degré près par les fabricants).
Plusieurs méthodes de croissance existent pour fabriquer ces cristaux. On distingue par ordre décroissant
de qualité les cristaux HEMEX (Heat Exchanger Method), Czockralski et Verneuil. Dans le cadre de cette
thèse, des cristaux de type HEMEX et Verneuil ont été utilisés. Les dimensions typiques du résonateur
saphir sont une hauteur de 15 à 30 mm et un diamètre de 30 à 50 mm.
Le saphir monocristallin possède une conductivité thermique élevée, des dureté, résistance à l’usure et
température maximale d’utilisation élevées. L’écart entre les bandes d’énergie est large (10eV). Le saphir
est un matériau transparent offrant une transmission utiledes longueurs d’ondes comprises entre 0,2 et
5,5 µm. Il est aussi bien plus résistant que le verre. Les propriétés principales du matériau saphir sont
données Tab2.1.

Constante diélectrique 9,5-11,5
Résistance diélectrique 15-50 kV.mm−1

Dureté Knopp 2000 kgf.mm−2

Résistance à compression 2100 MPa
Résistance à traction 250-400 MPa

Densité massique 3,985 g.cm3

Indice de réfraction 1,71-1,79
Chaleur spécifique 875 J.K−1.kg−1

Conductivité thermique 35-40 W.m−1.K−1

TAB . 2.1 – Caractéristiques physiques principales du matériausaphir.

2.1.2 Le saphir comme référence de fréquence.

Le saphir est le matériau présentant les plus faibles pertesdiélectriques dans la gamme des fréquences
micro-ondes [55]. Ces pertes sont imagées par la tangente depertes tanδ du matériau telle que :

tanδ =
ε′′

ε′ (2.1)

où ε = ε′
- j ε′′

représente la permittivité diélectrique du matériau.
La tangente de pertes tanδ est inférieure à 10−5 à température ambiante et décroît de manière importante
avec la température pour atteindre quelques 10−8 à 77K (azote liquide) et 10−9 (hélium liquide) [82]. Ces
faibles pertes diélectriques permettent un excellent et durable confinement de l’énergie électromagné-
tique que l’on apporte au sein du résonateur. De forts coefficients de qualité peuvent alors être obtenus.
L’inconvénient du matériau saphir réside dans sa faible permittivité (εr ' 10). L’exploitation de modes
électromagnétiques traditionnels (type TE01δ ou TM01δ) aurait alors pour conséquence des pertes trop
importantes de l’énergie par rayonnement. Pour remédier à ce problème, on excite dans le résonateur sa-
phir des modes électromagnétiques d’ordre élevé dits modesde galerie. De plus, le résonateur saphir est
généralement disposé au centre d’une cavité métallique pour limiter les pertes résiduelles d’énergie par
rayonnement. Cette cavité assume en outre un rôle de bouclier thermique et permet d’assurer un montage
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mécanique stable du résonateur. Dans cette configuration optimale, le coefficient de qualité à videQ0 du
résonateur est alors uniquement limité par sa tangente de pertes tel que :

Q0 =
1

tanδ
(2.2)

Le résonateur saphir permet donc l’obtention de coefficients de qualité élevés de l’ordre de 2.105 à
température ambiante, 3.107 à 77K et 1.109 à 4K.

2.2 Les modes de galerie.

2.2.1 Présentation.

Historiquement, les premières cavités à modes de galerie connues furent les cavités accoustiques.
Les plus connues sont la chapelle du Conservatoire des Arts et Métiers de Paris ou encore la galerie
des chuchotements (whispering gallery) de la cathédrale St-Paul à Londres. Dans cette dernière, un chu-
chotement d’un côté s’entend distinctement de l’autre côtéà plus de 34 mètres. Les modes de galerie
furent découverts par Lord Rayleigh en 1910. Ce dernier mit en évidence que des ondes acoustiques
haute-fréquence avaient tendance à s’"accrocher" aux parois d’une surface concave [83]. En 1967, J.R.
Wait étudia des modes de propagation analogues dans des cylindres diélectriques [84]. J. Arnaud fut le
premier en 1981 à étudier ces modes de propagation dans des résonateurs diélectriques [85].
Les résonateurs à modes de galerie confinent l’énergie des ondes électromagnétiques à la périphérie du
cylindre dans une région située entre l’interface air-diélectrique et une caustique de rayonrc. Ce phéno-
mène est similaire au confinement de la lumière dans une fibre optique par réflexions totales successives.
Dans un résonateur diélectrique de rayonb, les ondes sont capturées à l’intérieur du cylindre et tan-
gentiels à la surface de rayonrc (voir figure2.1). La propagation des ondes s’effectue dans la direction
azimutale.

rc

b

FIG. 2.1 – Propagation des modes de galerie dans un résonateur diélectrique. Confinement de l’énergie à la
périphérie du résonateur.

En première approximation,rc peut s’écrire [86] :

rc =
m√

(ω
c )2εr −β2

(2.3)

avecβ la constante de propagation axiale,εr la permittivité relative du résonateur,m la variation
azimutale du champ (nombre de longueurs d’onde à la résonance de l’onde stationnaire, comportant
plusieurs noeuds et ventres de champ),c la célérité de l’onde dans le vide etω sa pulsation. Cette
configuration des champs dans le résonateur autorise le percage du résonateur en son centre (selon l’axe
z) afin de le disposer dans un environnement mécanique stable.
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Chapitre 2. Le résonateur saphir

Les modes de galerie sont des modes hybrides. On distingue (voir figure 2.2) les modes quasi-
transverses magnétiques (dits WGH ou quasi-TM) et les modesquasi-transverses électriques (dits WGE
ou quasi-TE). Pour la première classe, le champ électrique est essentiellement axial (Hz=0) alors que pour
la seconde, le champ électrique est radial (Ez=0). Trois indicesm, n, et l complètent la désignation d’un
mode particulier.m représente le nombre de longueurs d’ondes selon la direction azimutale. Autrement
dit, les différentes composantes du champ présentent 2m maximums sur un tour complet du cylindre.n
et l , généralement égaux à 0 dans la pratique, représentent respectivement les variations radiale et axiale.

Hρ Eρ

Ηϕ Ε ϕ

Ez Hz

WGH WGE

FIG. 2.2 –Champ électromagnétique d’un mode WGH et WGE.

La figure2.3montre la répartition du champ électromagnétique d’un modeWGH17,0,0 d’un résona-
teur saphir.

2.2.2 Description mathématique.

La conception d’oscillateurs basés sur l’utilisation de résonateurs saphir pose la question du dimen-
sionnement du cristal. Cette étape requiert l’exploitation de modèles mathématiques décrivant les modes
de galerie au sein du résonateur et permettant de prévoir avec précision la fréquence et le coefficient
de surtension des différents modes. La modélisation des modes de galerie a été abordée par plusieurs
auteurs dans la littérature [87, 88]. Cependant, un articled’Ivanov retient plus particulièrement notre at-
tention car ce dernier s’attache à décrire les modes de galerie de résonateurs diélectriques en prenant en
compte l’influence de la cavité [89]. Cette méthode est dite méthode en "mode matching", soit méthode
par raccordement modal. Elle est un modèle simplifié de la "Partial Region Method" (PRM) proposée
dans [90].
Son principe consiste à diviser la structure en 4 régions homogènes 1, 2, 3 et 4 (voir figureA.1).

Dans chacune de ces régions, le champ électromagnétique estexprimé en fonction des modes propres
de la structure cylindrique. Les différentes composantes de champs (électrique et magnétique) dans cha-
cune des régions sont alors exprimées à l’aide de coefficients en amplitude inconnus. Ses coefficients
sont obtenus en appliquant les conditions de raccordement (conditions aux interfaces) des composantes
de champ entre régions adjacentes et les conditions aux limites sur les parois métalliques. Cette méthode
de raccordement aboutit par ailleurs à un système d’équations caractéristiques permettant d’établir numé-
riquement les fréquences de résonance du cristal. Des étapes de calcul bien plus détaillées sont données
en annexeA.

2.2.3 Application au cas de résonateurs bande C.

Le tableau2.2 compare les fréquences simulées et mesurées, à températureambiante, de différents
modes de galerie d’un résonateur saphir bande C dont le diamètre est de 50 mm et la hauteur de 20
mm. On remarque que la fréquence des modes WGE est, pour un même ordrem, supérieure à celle des
modes WGH. Ceci semble logique puisque pour un mode WGE, le champ électrique est essentiellement
transversal donc le rôle deεt est dominant. Au contraire, pour les modes WGH, le champ électrique est
esentiellement axial donc le rôle deεz est dominant. Or,εt (=9,4) <εz (=11,5). En comparant les résultats
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2.2. Les modes de galerie.

FIG. 2.3 –Répartition du champ électromagnétique d’un mode WGH17,0,0 d’un résonateur saphir (dessus : lignes
de champ magnétique, dessous : lignes de champ électrique).
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FIG. 2.4 –Modèle du résonateur au sein de la cavité. Environnement divisé en 4 régions 1, 2, 3 et 4.

simulés et mesurés, on s’aperçoit que le modèle est très proche de la réalité et se révèle donc être un outil
précieux pour le dimensionnement de résonateurs.

2.2.4 Application au cas de résonateurs bande X.

Le tableau2.3 compare les fréquences simulées et mesurées, à températureambiante, de différents
modes de galerie d’un résonateur saphir bande X dont le diamètre est de 34,1 mm et la hauteur de 17,05
mm.
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Fréquences simulées (GHz) Fréquences mesurées (GHz)
m WGH WGE WGH
5 4,8161 5,7369 4,866793
6 5,4176 6,4260 5,468291
7 6,0213 7,1138 6,0797
8 6,6258 7,7999 6,671290
9 7,2303 8,4840 7,2782792
10 7,8345 9,1660 7,8846
11 8,4381 9,4860 8,487792
12 9,0411 10,5241 9,09120

TAB . 2.2 – Fréquences simulées et mesurées d’un résonateur bande C. L’ordre azimutalm varie de 5 à
12.

Fréquences simulées (GHz) Fréquences mesurées (GHz)
m WGH WGE WGH
5 6,7531 8,2412 6,8169
6 7,6676 9,2652 7,7194
7 8,5989 10,2825 8,622250
8 9,4862 11,3015 9,524077
9 10,3903 12,3183 10,424590
10 11,2913 13,3210 11,323375
11 12,1894 14,3249 12,220375
12 13,0850 15,3253 ?

TAB . 2.3 – Fréquences simulées et mesurées d’un résonateur bande X de dimensions 34,1× 17,05 mm2.
L’ordre azimutalm varie de 5 à 12.

De la même manière, nous avons mesuré pour valider le modèle le coefficient de surtension à vide
Q0 de différents modes d’un résonateur de dimensions 36× 9 mm2. La figure2.5reporte ces résultats.

1/tg δ

Q
0

m
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 20000

 40000

 60000

 80000
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 160000
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FIG. 2.5 –Coefficients de surtension à vide Q0 d’un résonateur. (+) : calculés, (×) : mesurés. La courbe en noir
indique le Q0 intrinsèque du saphir = 1/tan(δ) ∝ 1/ f .

Le tableau2.4 compare les fréquences simulées et mesurées, à températureambiante, de différents
modes de galerie d’un résonateur saphir bande X dont le diamètre est de 36 mm et la hauteur de 18 mm.
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Fréquences simulées (GHz) Fréquences mesurées (GHz)
m WGH WGE WGH
5 6,3996 7,8110 6,4169
6 7,2667 8,7820 7,3082
7 8,1308 9,7494 8,1644
8 8,9911 10,7128 9,0194
9 9,8483 11,6721 9,8728
10 10,7026 12,6275 10,7244
11 11,5542 13,5792 11,5734
12 12,4033 14,5276 12,4981

TAB . 2.4 – Fréquences simulées et mesurées d’un résonateur bande X de dimensions 36× 18 mm2.
L’ordre azimutalmvarie de 5 à 12.

2.3 Etude de différentes méthodes de couplage.

2.3.1 Définitions.

Expressions générales.

L’ajustement du couplage du résonateur est une étape critique dans le développement d’oscillateurs
saphir. Le résonateur est relié au circuit extérieur par un ou deux accès. Chacun d’eux est caractérisé par
un coefficient de couplageβi (i=1 pour le port 1,i=2 pour le port 2).β1 est le coefficient de couplage à
l’entrée du résonateur etβ2 est le coefficient de couplage à la sortie du résonateur. Ces coefficients sont
définis comme le rapport entre les pertes du circuit extérieur et les pertes intrinsèques du résonateur. On
définit :

βi =
Q0

Qext
=

Pertes du circuit exterieur
Pertes intrinseques

(2.4)

Les pertes internes du résonateur étant directement reliées à la tangente de pertes du matériau (donc
à Q0), on montre que le coefficient de surtension en chargeQL d’un résonateur dépend directement de
Q0, β1 et/ouβ2. On obtient pour un résonateur en transmission :

QL =
Q0

1+ β1+ β2
(2.5)

Pour un résonateur en réaction, on a :

QL =
Q0

1+ β1
(2.6)

Les pertesIL à la résonance sont données dans le cas d’un résonateur en transmission par :

IL =
2
√

β1β2

1+ β1+ β2
(2.7)

Typiquement,βi est compris entre 0,1 et 1. Selon les applications, on cherchera à donner une valeur
plus ou moins forte aux coefficients de couplage.
La mesure des coefficients de couplage d’un résonateur s’effectue en mesurant les paramètres S de
chaque port à l’aide d’un analyseur de réseaux. Pour un résonateur en transmission (configuration utilisée
pour tous les oscillateurs développés dans ce manuscrit), l’allure générale des paramètres S est donnée
figure2.6.
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FIG. 2.6 –Allure générale des paramètres S d’un résonateur en transmission.

La mesure des paramètres S11 et S22 (en amplitude) permet de remonter à la valeur deβ1 et β2. On a
dans le cas d’un résonateur sous-couplé sur chaque port :

β1 =
1−|S11|

|S11|+ |S22|
(2.8)

β2 =
1−|S22|

|S11|+ |S22|
(2.9)

La tangente de pertes du saphir étant fortement sensible à latempérature, les valeurs deβ1 et β2 dé-
pendent aussi de la température. Si la température diminue,les pertes diminuent et le couplage augmente.
Théoriquement, on a une relation du type :

Q0(T0)

Q0(Tamb)
' β1(T0)

β1(Tamb)
(2.10)

Cette relation explique la difficulté de régler le couplage de résonateurs saphir cryogéniques. En effet,
ces derniers étant voués à présenter une excellente stabilité de fréquence sur le long terme, un correcteur
de Pound est généralement implémenté. Pour le bon fonctionnement du correcteur, un des accès du
résonateur doit être réglé à un couplage proche de l’unité. Ceci revient à régler à 300 K un des ports
tel queβ < 0,01. A l’ambiante, le réglage du couplage du résonateur est moins laborieux. Le couplage
dépend bien sûr de la position relative selon−→r et−→z du dispositif de couplage par rapport à la sonde mais
aussi selon−→ϕ (position angulaire relative) car les modes de galerie présentent une périodicité azimutale.
Différentes techniques de couplage de résonateurs saphir àmodes de galerie ont été envisagées dans le
cadre de cette thèse. Ces méthodes sont présentées successivement ci-après et comparées en terme de
stabilité mécanique, reproductibilité, performances électriques et compacité.

2.3.2 Technique classique : sondes électriques ou boucles magnétiques.

La technique classiquement adoptée pour exciter les modes de galerie d’un résonateur saphir consiste
à utiliser des sondes coaxiales ou des boucles magnétiques.Elles présentent l’avantage d’être de manipu-
lation aisée. Leur positionnement et leur orientation par rapport à celle du cristal permet de sélectionner
le type de mode à exciter : WGE ou WGH.
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2.3. Etude de différentes méthodes de couplage.

Pour les modes WGE, on utilise soit une sonde électrique placée perpendiculairement à la surface laté-
rale du résonateur, soit une boucle magnétique (boucle de courant) placée perpendiculairement à l’axe
longitudinal du résonateur (voir figure2.7).

Hz Hz

Eϕ Eϕ

z z

(a) (b)

FIG. 2.7 –Excitation de modes WGE par sondes coaxiales (a) ou boucles magnétiques (b).

Pour les modes WGH, on utilise soit une sonde électrique dontl’axe est parallèle à l’axe du ré-
sonateur, soit une boucle magnétique dont l’axe est perpendiculaire à l’axe du résonateur (voir figure
2.8).

E z Ez

z z

(a) (b)

FIG. 2.8 –Excitation de modes WGH par sondes coaxiales (a) ou boucles magnétiques (b).

Cette technique est efficace pour le couplage de modes de galerie d’un résonateur en transmission.
Le réglage du couplage, avec un peu d’expérience, reste relativement aisé avec cette technique. Les
principaux inconvénients de cette méthode sont sa difficilereproductibilité, sa sensibilité aux vibrations
et sa mauvaise adaptation à la réalisation d’un oscillateurcompact. Notons enfin que des précisions sur
la modélisation de ce type de couplage sont apportées dans [1].

2.3.3 Ligne micro-ruban.

L’utilisation de lignes micro-ruban a déja été largement testée pour coupler un résonateur diélec-
trique à modes conventionnels (type TE01) et de nombreuses publications expliquent, calculs à l’appui,
comment disposer ce dernier par rapport à la ligne pour obtenir des performances optimales. Les coef-
ficients de qualité obtenus de cette manière pour des résonateurs à modes conventionnels, publiés à ce
jour [90–92], restent pourtant faibles (Q en charge de 2000 à4000). Cette solution ne représente donc
pas une bonne option pour réaliser une source à haute pureté spectrale.
Par contre, l’excitation de modes de galerie à l’aide d’une ligne micro-ruban peut s’avérer intéressante.
Différents modèles mathématiques décrivant le couplage entre un résonateur saphir à modes de galerie
et une ligne micro-ruban ont été développés. Khairuddin s’est uniquement intéressé au cas des modes
WGE [93]. Tobar s’est intéressé à cette méthode pour développer des oscillateurs saphir dans lesquels
le résonateur assure le rôle de discriminateur de fréquence[94]. Cette technique évite alors le recours à
un circulateur, composant bruyant pouvant limiter la stabilité de fréquence de la source dans certains cas
(oscillateurs à correction interférométrique en particulier).
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Chapitre 2. Le résonateur saphir

Pour comprendre ce type de couplage, prenons le cas simple d’un résonateur en réaction couplé sur un
seul port par une ligne micro-ruban placée de manière adjacente au cristal (voir figure2.9).

Entrée

FIG. 2.9 –Couplage d’un résonateur par une ligne micro-ruban.

On montre que la matrice S d’un résonateur utilisé en réaction est donnée par :

[S] =
1

β+1+2 jQ0
δω
ω0

[
β 1+2 jQ0

δω
ω0

1+2 jQ0
δω
ω0

β

]

Pour tester ce type de couplage, nous avons conçu et réalisé une ligne micro-ruban sur un substrat de
verre-téflon (rogers6002) adaptée 50Ω à 4,866 GHz (largeur de ligne= 1,91 mm). Les caractéristiques
essentielles de ce substrat sont données tableau2.5.

Permittivitéεr Epaisseur diélectriqueh Tangente de pertes tanδ t
2,94 760µm 0,0012 à 10 GHz 17,5µm

TAB . 2.5 – Caractéristiques principales du substrat diélectrique "rogers6002".

Le saphir est utilisé en réaction. On dispose une charge 50Ω à une extrémité de la ligne. On observe
alors le coefficient de réflexionS11 avec un analyseur de réseaux. Nous avons constaté expérimentalement
les éléments suivants :

– ce type de couplage est propice à l’excitation de modes de galerie d’ordre assez élevés dans des
résonateurs de dimensions faibles. Des essais effectués sur le mode WGH5,0,0 d’un résonateur de
diamètre 50 mm et de hauteur 20 mm ont été très peu concluants.

– il est capital de disposer le résonateur au sein d’une cavité pour obtenir des performances élec-
triques (pertes,QL,..) correctes. De plus, le résonateur doit être surélevé (entre 2 et 6 mm) environ
et non posé directement sur le substrat de la ligne.

Nous avons mesuré, pour le mode WGH10,0,0 (fréquence= 10,72 GHz) d’un résonateur saphir de
hauteur 18 mm et de diamètre 36 mm, l’évolution du coefficientde qualité en chargeQL en fonction de
la distanced entre la ligne et le saphir. Le résonateur est disposé dans une cavité en cuivre. Le montage
expérimental est montré figure2.10.

La figure2.11reporte les différents points mesurés.
Le coefficient de qualité en charge augmente avec la distanced pour des éloignements compris

entre 1,5 et 6,5 mm. Pour des distances inférieures à 1,5 mm etsupérieures à 6,5 mm, il nous a été
impossible d’obtenir un couplage correct et donc de déterminer QL. Il est possible en utilisant cette
technique d’obtenir des coefficients de qualité en charge del’ordre de 60.000 pour des pertes de 8dB
environ. Les résultats obtenus sont proches de ceux publiésdans [94].
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FIG. 2.10 –Disposition expérimentale pour tester le couplage entre une ligne micro-ruban et un résonateur
saphir.
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FIG. 2.11 –Coefficient de qualité en charge QL en fonction de la distance d.

Ce type de couplage peut donc être envisagé pour la réalisation d’un oscillateur à contre-réaction série
en bande X compact. Cependant, il faut préciser que la mise enoeuvre de ce type de couplage est très
laborieuse et minutieuse.

2.3.4 Antennes micro-ruban type "patch".

La possibilité de coupler un résonateur saphir à l’aide d’antennes micro-ruban de type patch a été
envisagée. Ces dernières conservent en effet les avantagesdes lignes micro-ruban (configuration planaire,
faible encombrement, faible coût et compatibilité avec lescircuits intégrés).

Configuration et rayonnement d’une antenne "patch".

Une antenne micro-ruban est constituée d’un "patch" métallique conducteur gravé sur un substrat
diélectrique de hauteurh faible devant la longueur d’onde et comportant un plan de masse. L’énergie est
apportée au dispositif par le biais d’une ligne d’alimentation (voir figure2.12).

La distribution des courants le long des extrémités du patch(élément conducteur) est à l’origine
de l’existence de lignes de champ entre ce dernier et le plan de masse et donc d’un rayonnement. Ce
rayonnement est essentiellement lié aux discontinuités situées aux extrémités (deux circuits ouverts en
faisant abstraction de la ligne d’alimentation) du patch.
Analysons sur la figure2.13le cas d’un patch rectangulaire de longueurL (L ' λ

2) et de largeur W.
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FIG. 2.12 –Configuration d’une antenne patch micro-ruban rectangulaire.
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FIG. 2.13 –Rayonnement d’une antenne patch rectangulaire. (a) : Composantes horizontales du champ élec-
trique, (b) : Composantes normales du champ électrique.

Cet élément rayonne comme les 4 fentes qui le délimitent. La décomposition du champ électrique,
suivant deux directions, l’une normale et l’autre tangentielle au plan de masse met en évidence le rayon-
nement de ce type de dispositif. La résultante des composantes normales du champ électrique autour du
patch est nulle. Il en est de même pour les composantes tangentielles liées aux fentes AD et BC (sens
de la longueur). Par contre, les composantes tangentiellesdu champ électrique liées aux fentes AB et
DC se combinent pour fournir un maximum de champ rayonné dansla direction perpendiculaire au plan
de masse. Ainsi, on peut modéliser l’antenne par deux fentesespacées deλ/2, de largeurh (épaisseur
du substrat) et de longueurW, excitées en phase et fournissant un maximum de champ rayonné dans le
demi-plan situé au-dessus du plan de masse.
De nombreux modèles (calcul du vecteur potentiel, modèle dela cavité, modèle de la ligne de transmis-
sion) ont été utilisés pour décrire le rayonnement d’antennes micro-ruban de type patch. Ces différentes
techniques sont clairement décrites dans [95]. Les figures2.14(a)et2.14(b)montrent une simulation des
lignes de champ électrique et magnétique entre le plan de masse et la plaque conductrice.
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(a) (b)

FIG. 2.14 –a) Simulation des lignes de champ électrique entre le plan demasse et la plaque conductrice, b)
Simulation des lignes de champ magnétique entre le plan de masse et la plaque conductrice. Simulations réalisées
avec le logiciel IE3D de Zeland Software.

Réalisation d’une antenne patch micro-ruban.

En utilisant les formules décrites dans [95], une antenne patch rectangulaire devant résonner à une
fréquenceν proche de 9,87 GHz a été conçue et réalisée. Le diélectrique utilisé est du rogers 6002 (verre-
téflon).

La largeurW du patch est donnée par :

W =
c

2ν
[
εr +1

2
]−0,5 = 10,8mm (2.11)

avecc= 3.108 m.s−1 la célérité de la lumière.

L’allongement fictif∆l du patch est exprimé par :

∆l =
0,412∆ah

∆b
(2.12)

avec :

∆a = (εe+0,3)[(
W
h

)+0,264] (2.13)

et

∆b = (εe−0,258)[(
W
h

)+0,8] (2.14)

La longueurL du patch est alors donnée par :

L = x−2∆l = 8,2mm (2.15)

avecx = c
2ν

√
εe

.

L’antenne patch réalisée a la forme montrée figure2.15. La ligne d’alimentation est constituée d’une
ligne d’accès 50Ω et d’une ligneλ/4 assurant le rôle de transformateur d’impédance.
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FIG. 2.15 –Masque de l’antenne patch.

Cette antenne est caractérisée en réflexion à l’aide d’un analyseur de réseaux. La figure2.16(a)
montre des divergences assez importantes entre les résultats expérimentaux et les simulations prélimi-
naires effectuées sur ADS Momentum. Ces différences sont attribuées aux incertitudes sur les caracté-
ristiques du substrat ainsi qu’au manque de précision concernant le dépôt du connecteur SMA sur la
ligne. Ce test était ma première réalisation de circuits de type micro-ruban. L’antenne ne possède aucune
résonance entre 0 et 7 GHz. La figure2.16(b)montre l’effet d’une coupure dans le sens de la longueurL
du patch.
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FIG. 2.16 –(a) : Paramètre S11 simulé et mesuré de l’antenne patch sur un span allant de 7 à 12GHz. (b) : Effet
d’une coupure du patch dans le sens de la longueur sur le paramètre S11.

Couplage de modes de galerie d’un résonateur saphir à l’aided’antennes micro-ruban de type
"patch".

Deux dispositions expérimentales ont été envisagées pour tester l’utilisation d’antennes patch. On
dispose d’un résonateur saphir de hauteur 18 mm et de rayon 18mm et de 2 antennes patch identiques
à celle décrite précédemment. Dans un premier temps (figure2.17(a)), un port du résonateur est couplé
par une boucle magnétique tandis que le second est couplé parune antenne patch. Dans un second temps
(figure 2.17(b)), le couplage sur chaque accès est assuré par une antenne patch. Le champ électrique
rayonné par une antenne patch étant essentiellement selon la direction perpendiculaire au plan de masse
(selon z), on dispose une antenne patch au-dessus et en-dessous du résonateur saphir pour favoriser
l’excitation de modes WGH. La position relative des antennes par rapport au saphir est schématisée
figure2.17(b). La distance selon z entre le saphir et chaque antenne est notéea.

Dans la configuration décrite figure2.17(b), le couplage d’un résonateur de dimensions 36× 18
mm2 (sans cavité) est testé. La boucle magnétique est toujours ajustée de manière à conserver la même
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boucle magnétique

antenne patch

z

a

(a)

antenne patch 2

antenne patch 1

a

(b)

FIG. 2.17 –(a) : Disposition expérimentale pour tester le couplage de modes de galerie d’un résonateur saphir
à l’aide d’une antenne patch et d’une boucle magnétique. (b): Disposition expérimentale pour tester le couplage
de modes de galerie d’un résonateur saphir à l’aide d’antennes patch.

valeur deS11 sur le port 1 (S11= -1,7 dB). L’antenne patch sur le port 2 est déplacée selon l’axe z. On
relève alors le coefficient de qualitéQL du résonateur en fonction de la distancea. Ceci est efectué
pour 3 modes WGH différents. La figure2.18(a)reporte les résultats obtenus. Des points ont été relevés
pour a compris entre 2 et 5 mm. Au-delà et en-deça de ces valeurs, le couplage obtenu était rarement
exploitable. Ainsi, l’extension des droites concernant les mode WGH9,0,0 et WGH10,0,0 pour a > 5 mm
est à considérer avec beaucoup de précaution. On peut observer logiquement queQL augmente lorsque
a augmente. Pour comparaison, ces mesures ont été effectuéespour des couplages similaires en utilisant
une boucle magnétique pour chaque port. Nous avons constatéque l’utilisation d’antennes patch dégrade
le coefficient de qualité d’environ 25%. De plus, nous avons observé que le coeffcient de réflexion du
port couplé par l’antenne patch prend généralement une forme "perturbée" (voir figure2.18(b)) tandis
que celui du port couplé par la boucle magnétique reste toujours parfaitement symétrique.
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FIG. 2.18 –(a) : Couplage d’un résonateur saphir à l’aide d’une antennepatch et d’une boucle magnétique. (b) :
Mise en évidence de la forme "perturbée" du paramètre de réflexion du port couplé par l’antenne patch pour le
mode WGH9,0,0 (a= 4mm).

Dans la configuration décrite figure2.17(a), de nombreuses difficultés sont rencontrées pour obtenir
un couplage exploitable. Lorsque le patch ne résonne pas, l’énergie est mal rayonnée car elle reste confi-
née dans le diélectrique et l’antenne micro-ruban doit alors se trouver très près du cristal pour obtenir
un couplage correct. D’autre part, lorsque l’antenne résonne, l’énergie est bien rayonnée mais il devient
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alors difficile d’accorder les fréquences du maximum deS21 et des minima deS11 et S22. Le mode de
galerie est alors difficilement exploitable. Ceci peut êtreexpliqué par la modélisation de l’ensemble du
dispositif par 3 circuits RLC couplés par une inductance mutuelle. La fréquence et le coefficient de
qualité de chacun des résonateurs est affecté par la présence de ses voisins. Avec cette technique, les
coefficients de qualité en charge mesurés restent très faibles comparativement aux techniques décrites
précédemment dans cette section.

2.3.5 Autres solutions.

D’autres solutions peuvent être envisagées pour la réalisation d’un oscillateur à contre-réaction série.
Le schéma figure2.19en est un exemple.

1

2

3

retour de l’onde

circulateur

si résonance
résonateur

FIG. 2.19 –Dispositif de couplage utilisant un circulateur, un isolateur et des sondes électriques classiques.

Hors résonance, les sondes agissent comme des réflecteurs quasi-parfaits. Ainsi, l’onde provenant
du point 1 (puis du point 2 via le circulateur) est réfléchie par la boucle et bloquée par l’isolateur. A la
résonance du cristal, l’onde est transmise à travers le résonateur (incluant les pertes de transmission), se
retrouve au point 3 et donc au point 1 via le circulateur. Le coefficient de réflexionS11 présente donc un
maximum à la fréquence de résonance.
Nous avons testé ce dispositif et avons obtenu, pour un modeWGH5,0,0 à 4,86 GHz une résonance pré-
sentant un coefficient de qualité en charge de 80.000 pour despertes de l’ordre de 6 dB. Cette technique
s’avère donc intéressante pour remplacer la ligne micro-ruban dans une topologie en contre-réaction sé-
rie. Elle présente l’avantage de pouvoir être exploitée en bande C ou bande X. Cependant, ce dispositif
est encombrant.

2.3.6 Conclusions.

Pour la réalisation d’un oscillateur à contre-réaction parallèle, les sondes électriques ou boucles de
courant magnétiques sont la meilleure solution pour obtenir des coefficients de surtension élevés en
dépit d’une légère instabilité mécanique. La ligne micro-ruban s’avère être assez efficace pour coupler
un résonateur saphir à modes de galerie lorsque les dimensions du cristal sont relativement faibles. Cette
technique serait très intéressante pour la réalisation d’un oscillateur à contre-réaction série compact en
bande X, même si les coefficients de surtension mesurés restent faibles comparativement à la technique
classique. De plus, cette méthode est très délicate à mettreen oeuvre. La position relative de la ligne
par rapport au cristal est critique. Concernant cette même topologie d’oscillateur, la technique décrite
dans2.3.5utilisant un circulateur peut être efficace en bande C et bande X. Enfin, les essais de couplage
à l’aide d’antennes patch se sont révélés peu fructueux. Le tableau2.6 met en avant la technique de
couplage à utiliser de préférence en fonction de la topologie de l’oscillateur développé (contre-réaction
(CR) parallèle ou CR série) et de sa fréquence de travail.

70



2.4. Sélection modale.

Fréquence 5 GHz 5 GHz 10 GHz 10 GHz
Topologie CR parallèle CR série CR parallèle CR série
Couplage Sondes Circ. + Sondes Sondes Ligne micro-ruban ou Circ. + Sondes

TAB . 2.6 – Couplage préconisé en fonction de la topologie et de lafréquence de travail de l’oscillateur.

2.4 Sélection modale.

Un inconvénient majeur des résonateurs saphir à modes de galerie en cavité est leur forte densité
de modes. Le mode intéressant à fort coefficient de surtension est généralement affecté par la présence
de nombreux modes parasites de faible facteur de qualité. Ces modes parasites dégradent notablement
le coefficient de qualité du résonateur et augmentent sa sensibilité aux perturbations extérieures telles
que la température et la puissance [25]. Surtout, ces modes parasites peuvent empêcher le démarrage des
oscillations sur le bon mode. Pour surmonter ce problème, DiMonaco et Giordano [26] ont imaginé une
méthode de sélection modale originale.

Nous avons vu que les différentes composantes du champ électromagnétique d’un mode de galerie
présentent des variations périodiques le long de la direction azimutaleϕ. En considérant le planϕ=0
correspondant au plan de la sonde de couplage, les composantes d’un mode WGHm,0,0 sont telles que :

Hz,Hρ,Eϕ ∝ sin(mϕ) (2.16)

et

Ez,Eρ,Hϕ ∝ cos(mϕ) (2.17)

Cette configuration met en évidence que les plansϕ = kπ
m (aveck=1,2,..,2m) sont des plans courts-

circuits magnétiques parfaits tandis que les plansϕ = (2k + 1) π
2m agissent comme des plans courts-

circuits électriques parfaits. La technique proposée consiste alors à déposer sur l’une des faces du cristal
de fines lignes métalliques. Le mode d’ordrem est sélectionné en déposant 2m lignes le long des direc-
tionsϕ = (2k+ 1) π

2m. La présence de ces lignes perturbe alors fortement tous lesmodes présentant des
variations azimutales différentes de celle du mode désiré.Le mode de galerie, peu affecté par ces lignes,
est conservé. En pratique, ces lignes de chrome de largeur 50µm et d’épaisseur 0,2µm sont obtenues
par un procédé de pulvérisation associé à une photolithographie à résine positive. Ces opérations sont
réalisées en salle blanche. La figure2.20montre le dépôt d’un sélecteur modal pour un mode WGH5,0,0

d’un résonateur bande C.
Les figures2.21(a)et 2.21(b)montrent l’efficacité du sélecteur modal. A température ambiante, la

disposition de ce sélecteur modal n’affecte pas le coefficient de surtension du mode désiré (ou de façon
minime). L’avantage de ce "filtre" directement embarqué surle résonateur est d’éviter toute opération de
filtrage supplémentaire dans la boucle d’oscillation. Cependant, dans quelques rares cas, cette technique
n’est pas suffisante et des modes parasites persistent. Initialement, cette technique a été testée sur des
résonateurs de dimensions assez faibles (18 mm de hauteur et36 mm de diamètre). Ce facteur de forme
semble avoir une influence sur l’efficacité de la méthode. Surdes résonateurs de dimensions plus im-
portantes persistent plus fréquemment des modes indésirables. Dans cette configuration, il devient forcé
de concevoir un filtre passe-bande "externe" intervenant dans la boucle d’oscillation (voir chapitre5).
Notons enfin qu’aux températures cryogéniques, un moyen original a été proposé par Bourgeois pour
supprimer les modes parasites. Dans cette configuration, les murs métalliques latéraux de la cavité sont
ôtés et remplacés par de l’absorbant micro-onde [76]. En utilisant cette technique de "cavité ouverte",
un oscillateur présentant une très faible dérive a pu être construit. Cette source présente un palier flicker
de 7.10−15 et une dérive de seulement 2.10−14 par jour alors que les références secondaires à résonateur
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FIG. 2.20 –Dépôt d’un sélecteur modal pour un mode WGH5,0,0 d’un résonateur bande C.

saphir développées par d’autres groupes présentent une dérive de l’ordre de 1.10−13 par jour [77]. Ceci
met en évidence l’intérêt de supprimer correctement les modes parasites.

(a) (b)

FIG. 2.21 –(a) : Spectre d’un résonateur (mode WGH5,0,0) sans le sélecteur modal sur un span de 150 MHz. (b) :
Spectre du même résonateur avec le sélecteur modal sur un span de 150 MHz.
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2.5 Stabilisation en température du résonateur saphir.

2.5.1 Problématique et état de l’art.

La limitation principale du résonateur saphir comme référence de fréquence réside dans sa forte
sensibilité à la température. La variation de sa fréquenceν, principalement due à la variation de la per-
mittivité relative du matériauAl2O3 avec la température, est telle que :1

ν
∆ν
∆T = - 70 ppm/K à 300K (voir

figure2.22).
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FIG. 2.22 –Variation de la fréquenceν d’un résonateur saphir (WGH6,0,0) en fonction de la température.

En conséquence, la stabilité relative de fréquence d’un oscillateur utilisant ce type de résonateur est
fortement limitée par les fluctuations thermiques pour des temps d’intégration supérieurs à 0,1s.
Comme décrit précédemment, le résonateur saphir consiste en un disque d’Al2O3 dont le diamètre varie
entre 30 et 50 mm et la hauteur entre 10 et 30mm. Le cristal est disposé au centre d’une cavité métallique
généralement en cuivre. Contrôler en température une tellemasse thermique se révèle être un projet dif-
ficile pour différentes raisons. Tout d’abord, réguler la température d’un système nécessite par définition
de connaître précisément sa température. Or, en pratique, dans ce système, le capteur de température est
habituellement ponctuel et séparé du cristal devant être contrôlé en température. Ce capteur délivre donc
une information légèrement différente de celle que l’on cherche. Le capteur fournit la température d’un
point unique n’appartenant pas au saphir. Certes, pour ne pas perturber la résonance du saphir, le capteur
pourrait être disposé au centre du cristal où aucun champ électromagnétique n’existe. Cependant, même
dans ce cas, l’information ne serait toujours pas suffisantepuisque des gradients de température dûs à
la conductivité thermique du matériau et des résistances decontact prennent place entre le capteur et
la région dans laquelle les modes de galerie se propagent. Ensecond lieu, le résonateur n’est pas isolé
par un bouclier thermique parfait. Des flux de chaleur existent forcément entre le milieu environnant et
le cristal. Autrement dit, le résonateur est obligatoirement sensible aux fluctuations de température am-
biante même si le capteur est correctement asservi sur la température de consigne. S’ajoutent enfin à ces
problèmes les limitations dûes à l’électronique de régulation.

Diverses solutions ont été proposées pour stabiliser la température de résonateurs saphir à l’ambiante.
Ces études ont principalement porté sur le contrôle de la température et non sur la modélisation des effets
thermiques dans le résonateur. Kersalé a proposé l’utilisation comme capteur d’un oscillateur à quartz
(résonateur coupe LC à 28 MHz) dont la fréquence est image de la température pour mesurer et corri-
ger la température d’un résonateur saphir à 300K. Ce capteurde haute sensibilité (1050 Hz/K à 300K)
permet un contrôle efficace de la température du saphir. Un oscillateur saphir à 9,4 GHz (QL=120.000)
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présentant un palier flicker de 4.10−11 pour des temps d’intégrationτ < 1s a pu être construit avec cette
technique [96]. Cependant, ce système est relativement encombrant et complexe puisqu’il requiert l’uti-
lisation d’un compteur de fréquence pour récupérer l’information du capteur et d’un correcteur PID
numérique pour régler la commande.
Une autre équipe (UWA) propose l’utilisation d’un élément Peltier comme actionneur. Dans ce cas, le
résonateur est refroidi à 0◦C, ce qui permet d’augmenter le coefficient de surtension (Q0 ' 2,2.105). La
variation relative de fréquence à la température est ainsi réduite à -0,2 ppm/K [97]. Ce même groupe
est aussi à l’origine de la technique "dual-mode" [98] déja discutée dans la section1.2.3. Elle nécessite
l’excitation de deux modes de polarisation orthogonales WGH et WGE dans le même résonateur. Pour
une paire de modes bien choisie, le signal de battement entreces deux modes présente une température
d’inversion. Cependant, ce système est difficile à mettre enoeuvre (excitation de 2 modes dans le même
résonateur) et requiert l’utilisation de divers asservissements (correcteurs de Pound en particulier) [23].

Dans notre cas, nous avons jugé primordial afin de limiter lesfluctuations de fréquence du résona-
teur d’optimiser le comportement thermique de ce dernier etdévelopper une électronique de régulation
de haute-précision. Dans la première partie de cette étude,le comportement thermique de la structure
en régime permanent est évalué à l’aide d’un logiciel de simulation par éléments finis. Ces simulations
prennent en compte la géométrie exacte de la structure et lescaractéristiques physiques des matériaux
mis en jeu. Cette partie met en évidence l’intérêt de rendre la plus symétrique possible la géométrie de
l’ensemble. Dans la seconde partie, nous proposons une analogie électrique simple du comportement
thermique de la structure. Cette approche permet d’évalueravec précision le gain thermique de la struc-
ture mais aussi le temps de montée à la température de consigne. De plus, ce modèle présente l’avantage
de pouvoir être associé, par le biais d’un logiciel de simulation type P-Spice, à l’électronique de ré-
gulation. Evidemment, une électronique de régulation de haute-précision a été développée et testée sur
un résonateur dont la configuration thermique est optimisée. Le comportement thermique de la struc-
ture prédit par les deux modèles est très proche de celui observé lors des tests expérimentaux. Un gain
thermique supérieur à 1000 a été obtenu. La sensibilité de lafréquence de résonance aux variations de
température ambiante est alors fortement diminuée.

2.5.2 Présentation de la structure et choix préliminaires.

Observations préliminaires. Le résonateur saphir étudié possède un diamètre de 50 mm et une hau-
teur de 20 mm. Le cristal est fixé au centre d’une cavité métallique de 100× 40 mm2. Le saphir est
maintenu à l’aide d’une ou deux pièces cylindriques de 10 mm de diamètre.
Généralement, on utilise une cavité en cuivre. Dans le but d’obtenir une cavité plus légère et moins en-
combrante, nous avons décidé d’usiner une cavité en duralumin. L’usinage de ce matériau est en effet
plus aisé. De plus, le duralumin offre des caractéristiquesthermiques intéressantes pour notre application
(voir sections2.5.3et 2.5.4) et il est peu coûteux. Le tableau2.7résume les caractéristiques essentielles
des différents matériaux pouvant être utilisés dans l’environnement du résonateur. On introduit la diffu-
sivité D d’un matériau telle que :

D =
λ

ρĈ
(2.18)

De la valeur deD dépend le temps mis par un matériau pour se mettre en équilibre thermique (re-
froidissement ou réchauffage). Il est important de remarquer que le duralumin présente une conductivité
thermique inférieure à celle du cuivre. Sa constante de temps, définie par le produitρ×Ĉ, est aussi in-
férieure à celle du cuivre. Ainsi, pour une même configuration, l’utilisation de duralumin pour la cavité
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devrait permettre de réduire le temps de montée à la température de consigne, soit diminuer le temps de
chauffe du résonateur.

Matériau ρ (kg.m−3) Ĉ (J.K−1.kg−1) λ (W.m−1.K−1) D (m2.s−1)
Cuivre 8960 385 401 1,16.10−4

Al2O3 3985 875 30 8,60.10−6

Duralumin 2700 883 164 6,87.10−5

TAB . 2.7 – Caractéristiques de matériaux (source Goodfellow) àtempérature ambiante.ρ est la densité
massique,̂C la chaleur spécifique etλ la conductivité thermique.

Evidemment, un point important est de vérifier que, comparativement au cuivre, l’utilisation de dura-
lumin pour la cavité ne dégrade pas le coefficient de surtension du résonateur. Des tests ont été effectués
à température ambiante avec un résonateur de dimensions 50 mm× 20 mm. Deux cavités (une en cuivre
et une en duralumin) de dimensions 100 mm× 40 mm ont été testées. Les coefficients de qualité de
modes WGH d’ordrem=5 à 10 ont été mesurés pour des conditions de couplage similaires. La figure
2.23 montre les résultats correspondants. On peut constater queles coefficients de surtension mesurés
avec une cavité en duralumin sont quasi-identiques à ceux obtenus avec une cavité en cuivre. Il est donc
parfaitement envisageable de réaliser une cavité en duralumin.
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FIG. 2.23 –Comparaison de facteurs de qualité Q0 de différents modes WGH d’un résonateur saphir. (×) cavité
en cuivre, (+) cavité en duralumin.

Bien que le coefficient de surtension du résonateur saphir augmente lorsque la température diminue,
la possibilité de refroidir le résonateur à l’aide d’un élément Peltier a été exclue pour conserver une
structure portable et peu encombrante. A température ambiante, la variation de Q0 avec la température a
été mesurée et est telle que :

1
∆T

dQ0

Q0
'−6,25×10−3K−1 (2.19)

Nous avons choisi de stabiliser la température du résonateur à 313K (40◦C) où Q0 est encore consé-
quent et vaut 170.000.

Echanges thermiques. Stabiliser en température le résonateur saphir nécessite de mettre en évidence
les différents phénomènes à l’origine de flux thermiques dans la structure et le milieu extérieur. Ces
différents phénomènes sont la conduction thermique, la convection et le rayonnement [99].

75



Chapitre 2. Le résonateur saphir

La conduction, correspondant à un transfert de chaleur au sein d’un milieu opaque, sans déplacement
de matière, sous l’influence d’un gradient de température, est un effet dominant dans la (ou les) pièce(s)
supportant le résonateur, la cavité et le cristal. Le flux de chaleurφcond traversant une paroi constituée
d’un seul matériau de conductivité thermiqueλ, d’épaisseureet de surface de sectionSest donné par :

φcond = λ
S
e

∆T [W] (2.20)

avec∆T le gradient de température entre la face la plus chaude et la face la plus froide.
La convection traduit les échanges thermiques entre le gaz environnant et les surfaces de l’enceinte.
Lorsqu’un fluide de températureT1 est placé en contact avec une surfaceSde températureT2, il se crée
un flux de chaleurφconv de la zone chaude vers la zone froide et tel que :

φconv= hS(T2−T1) [W] (2.21)

avech le coefficient d’échange thermique par convection en W.m−2.K−1.
Le rayonnnement est lui fondamentalement différent des autres types de transfert de chaleur, en ce sens
que les substances qui échangent de la chaleur n’ont pas besoin d’être en contact l’une avec l’autre. Le
rayonnement est l’émission d’ondes électromagnétiques par un corps chauffé. L’intensité de rayonne-
ment d’un corps dépend de sa température absolue de surface Tet de son coefficient d’émissivitéε. Un
corps noir présente un coefficient d’émissivité de 1. Le flux de chaleurφray par rayonnement d’un corps
est donné par :

φray = εσST4 [W] (2.22)

avecS la surface du corps etσ= 5,67.108 W.m−2.K−1 la constante de Stefan.

2.5.3 Modélisation par éléments finis de la structure sous ANSYS.

Afin de prévoir le comportement thermique de la structure, unpremier modèle s’appuie sur un lo-
giciel de simulations par éléments finis. Les matériaux sontsupposés homogènes et leurs propriétés
thermiques indépendantes de la température dans la gamme detempérature allant de 273 à 313K. Les
principaux phénomènes physiques à l’origine d’échanges thermiques sont la conduction et la convec-
tion. Les flux de chaleur par rayonnement, au vu de la température de travail, ont été négligés. Aussi, la
puissance micro-onde injectée dans le résonateur (10mW) est négligeable face à la puissance de chauffe
nécessaire au maintien du régime permanent (environ 2W).
Le système est divisé en volumes élémentaires. La symétrie de la structure est exploitée pour diminuer le
volume analysé et ainsi améliorer le maillage. Les contactsentre les différents volumes sont considérés
comme parfaits. On impose alors une température de 320K à l’extrémité de la (ou des) pièce(s) suppor-
tant le saphir (voir figure2.24). On considère que la cavité est entourée de mousse isolanted’épaisseur
5cm et de conductivité thermique 0,05 W.m−1.K−1. A la surface de la mousse isolante, des flux de
convection prennent naissance. La valeur attribuée au coefficient de convectionh de l’air environnant
est 25 W.m−2.K−1. A l’intérieur de la cavité, l’air est considéré comme quasi-statique. Ainsi, seul le
phéomène de conduction y est pris en compte.

Ce premier modèle nous permet d’évaluer la distribution de température au sein du résonateur en ré-
gime permanent pour les deux configurations présentées sur la figure2.24. La symétrie de la géométrie de
la structure est optimisée dans la configuration (b). Le cristal est alors thermiquement relié à chaque ca-
pot de la cavité via une pièce cylindrique en duralumin. Comme vu précédemment, les modes de galerie
sont confinés à la périphérie du résonateur saphir. Cette "région active" est schématisée sur la figure2.24.
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FIG. 2.24 –Configurations possibles du résonateur. (a) : le résonateurest maintenu par un seul "doigt"= confi-
guration non-symétrique, (b) : le résonateur est maintenu par deux "doigts"= configuration symétrique. Le point
O (r=0, z=0) est considéré comme origine du repère.

Deux premières simulations, montrées figures2.25(a)et 2.25(b), nous permettent de comparer gros-
sièrement la distribution de température dans la structureselon si on utilise un ou deux points de chauffe
de part et d’autre de la pièce de maintien du cristal. La cavité en duralumin est alors entourée par de la
mousse isolante (5 cm d’épaisseur). La température de consigne est de 313 K et la température ambiante
de 300K.

(a) (b)

FIG. 2.25 –Distribution de température dans la structure. (a) : un élement de chauffe, (b) : deux élements de
chauffe.

Dans un second temps, nous analysons l’évolution de la température dans la région "active" en fonc-
tion de la température ambiante. La température de consigneest fixée à 320K. Pour chacune des confi-
gurations, le gain thermiqueGth de la structure au point D est évalué. Ce dernier est défini comme le
rapport des variations de température ambiante∆Tamb sur les variations de température∆TD au point D.

Gth =
∆Tamb

∆TD
(2.23)

La figure2.26montre l’évolution de la températureTD en fonction deTamb.
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FIG. 2.26 –Gain thermique simulé de la structure avec Ansys au point D (r=20mm, z=10mm). (♦) : configuration
(a), (+) : configuration (b).

Nous remarquons que le gain thermique est nettement amélioré dans la configuration symétrique (b)
pour laquelle il atteint 1850 alors qu’il n’est que de 92 (∆Tamb

∆TD
= 37

0,402) dans l’autre configuration.

Dans un troisième temps, il est important de quantifier les gradients de température existant à l’in-
térieur du cristal. En effet, l’existence de gradients de tempéraure au sein de la "région active" peut
être à l’origine de variations de fréquence du résonateur. La figure2.27(a)représente le changement de
température le long du rayonr du résonateur dans le plan équatorial (r,z=+10 mm). La figure2.27(b)re-
présente le changement de température le long de la hauteur du résonateur (r=+20 mm,z). La température
moyenne dans chacune des configurations étant différente, les résultats sont normalisés à la température
TA au pointA (r= 25mm,z= 10 mm). Ces deux figures mettent en évidence l’intérêt de symétriser la
géométrie de l’ensemble afin de diminuer les gradients de température dans la région du cristal où les
modes de galerie se propagent.
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FIG. 2.27 –(fig 2.27(a)) : Distribution de température le long du rayon du résonateur (r, z=+10 mm) pour une
température extérieure de 300K. (+) : configuration (a), (♦) : configuration (b) - - (fig2.27(b)) : Distribution de
température le long de la hauteur du résonateur (r=20 mm, z) pour une température extérieure de 300K. (+) :
configuration (a), (♦) : configuration (b)

Dans un quatrième temps, l’évolution de ces gradients avec la température ambiante est estimée.
La figure2.28(a)présente le gradient de température maximal au sein du cristal, le long du segment
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BC (r=+20 mm,z) pour une température ambiante variant de 273 à 310K. Dans lameilleure des deux
configurations testées, pour une température ambiante de 300K, le gradient de température maximal le
long du segment BC est de 0,012 mK alors qu’il est de 0,44 mK dans la configuration non-symétrique.
L’ordre de grandeur de ces gradients est plus important le long du rayon du résonateur (r, z= +10 mm).
La figure2.28(b)présente le gradient de température maximal au sein du cristal, le long du rayon du
cristal (r, z= +10mm) pour une température ambiante variant de 273 à 310K.Pour une température
ambiante de 290K, il est respectivement de 0,13 et 1,94 mK pour les configurations symétrique et non-
symétrique. Néanmoins, dans la "région active", ces gradients radiaux sont bien moindres. La différence
de température entre le point A et le point D, pourTamb= 290K, est de 23µK pour la configuration
optimale et de 211µK dans l’autre cas.
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FIG. 2.28 –(fig 2.28(a)) : Gradient de température maximal au sein du cristal le longdu segment BC en fonction
de Tamb. - - (fig 2.28(b)) : Gradient de température maximal au sein du cristal le longdu segment EA en fonction
de Tamb.

Même si ces gradients de température semblent faibles, leurs effets doivent être estimés. L’effet d’un
gradient de température sur la fréquence du résonateur peutêtre évalué en appliquant la méthode des
perturbations au champ électromagnétique existant dans lerésonateur. Pour cela, on considère

−→
E le

champ électrique présent dans un résonateur de températurehomogène caractérisé par sa permittivité
εr . La permittivité étant sensible aux variations de température, les gradients de température induisent
dans chaque partie du résonateur une variation de permittivité δε(r,z,ϕ). La variation de fréquenceδν
résultant de cette perturbation est telle que :

δν
ν

= −
RRR

V δε
−→
E2dV

2
RRR

V ε
−→
E2dV

(2.24)

oùV est le volume du résonateur.
−→
E , δε et ε dépendent des coordonnéesr, z, ϕ.

Pour approximer cet effet, on considère une répartition simple de la permittivité dans le résonateur décrite
figure2.29.

Dans ce cas simple, l’équation2.24donne :

δν
ν

= −1
4

δε
ε

(2.25)

Le coefficient en température de la permittivité du saphir est de -140 ppm/K. Par conséquent, la
sensibilité de la fréquence de résonance à un gradient interne de températureδT est :
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ε + δε

r

z

ε

FIG. 2.29 –Perturbation simple : gradient de permittivité dans le résonateur.

1
δT

δν
ν

'−33,5ppm/K. (2.26)

L’expression2.26conduit dans le meilleur cas (configuration symétrique - voir figure2.28(a)) à une
variation relative de fréquence de 33,5×10−6 × 2,3×10−5 = 8×10−10 quand la température extérieure
passe de 273 à 310K. En d’autres termes, dans ce cas, le gradient de température est responsable d’une
variation relative de fréquence de 2×10−11 pour une variation deTamb de 1K. Ainsi, au vu de l’ordre
de grandeur des gradients de température existant dans le cristal, nous pouvons estimer que l’influence
de ces derniers sur la fréquence de résonance du saphir est négligeable par rapport aux variations de
la température moyenne du cristal. Un second modèle, décritpar la suite, plus simple et effectuant un
maillage plus grossier de l’ensemble, peut donc être développé et permettre de simuler avec précision le
comportement thermique de la structure.

2.5.4 Analogie électrique du comportement thermique du résonateur.

Le second modèle, inspiré de [100], consiste à effectuer l’analogie électrique du comportement ther-
mique de la structure. La température en un point de la structure correspond alors à une tension et les flux
de chaleur sont modélisés par des courants. L’ensemble est divisé en 7 volumes élementairesVi comme
le montre la figure2.30. V1 etV3 sont les capots de la cavité,V2 le corps cylindrique de la cavité,V4 etV7

les pièces de maintien du saphir. Le résonateur saphir est divisé en deux parties distinctesV5 etV6.
Chaque volumeVi est représenté par une capacité thermiqueCi telle que :

Ci = ρiĈiVi (2.27)

avecĈi la chaleur spécifique du matériau etρi sa densité massique.
Chacun de ces volumes est connecté à ses voisins par le biais de résistancesRi j dans lesquelles circulent
un flux de chaleur de conduction axial ou radial. L’expression de ces résistances, s’étendant sur une
surface supposée homogène en température, est donnée par :

Ri j =
1
λ

l
S

pour les flux axiaux. (2.28)

Ri j =
ln( r1

r2
)

2πλh
pour les flux radiaux. (2.29)

avecl la longueur de l’élément etSsa surface de section. Dans l’expression2.29, h est la hauteur de
l’élément.r1 et r2 sont les rayons respectifs des surfaces circulaires concentriques.
Les résistancesRc, Rd, Re, Rf lient des nœuds appartenant au cristal de saphir. Ces résistances décrivent
des flux de conduction radiaux dans le résonateur. Le réseau électrique équivalent de l’ensemble est
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FIG. 2.30 –Analogie électrique de la structure.

décrit figure2.30. La température aux noeuds importants est notéeTa, Tb,....,Tj . Dans la configuration
optimale (symétrique), un élément de chauffe est disposé depart et d’autre du doigt traversant la cavité.
Un capteur est disposé auprès de l’un d’eux. La température du capteur estTa et la température au centre
du saphir estTd. Au sein de la cavité, les flux de convection sont négligés et seule la conduction dans
l’air est prise en compte. En accord avec le modèle précédent, les pertes de chaleur sont distribuées tout
autour de la cavité et limitées par la présence de mousse isolante d’épaisseur 5cm et de conductivité 0,05
W.m−1.K−1.
L’avantage principal de cette représentation est de pouvoir associer le modèle équivalent électrique de
la structure et la boucle de contre-réaction assurant l’asservissement de la température. Pour analyser le
fonctionnement du système en boucle fermée, nous supposonsen premier lieu l’utilisation d’une simple
correction proportionnelle. La puissance de chauffe de la cavité est limitée à 15W.
La figure2.31(a)représente l’évolution des températuresTd etTa durant le temps de montée à la consigne
Tre f= 313K pourTamb= 288K. On observe que le temps requis pour atteindre la température de consigne
est de l’ordre de 1000s. Evidemment, ce temps de chauffe augmente lorsqueTamb diminue. La puissance
nécessaire en régime permanent, pourTamb=288K, est inférieure à 2W. La figure2.31(b) représente
l’évolution de la températureTd, pour une cavité en cuivre ou en dural, durant le temps de montée à la
consigneTre f , pourTamb= 293K. Nous pouvons observer que le temps de "warm-up" est bien inférieur
avec une cavité en duralumin.

Le gain thermique de l’ensemble peut être obtenu par une simple analyse DC. On obtient avec ce
modèle un gain thermique de 1212 (61,7 dB) dans la configuration optimale. Ce gain thermique est
réduit à 66 (36 dB) si la structure est chauffée avec un seul élément de chauffe (voir figure2.32). Ces
résultats sont très proches de ceux obtenus avec le premier modèle.
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FIG. 2.31 –(a) : Evolution de Ta, Td et de la puissance de chauffe durant le temps de montée à la consigne pour
Tamb=288K. (b) : Evolution de Td durant le temps de montée à la consigne pour Tamb=293K. Comparaison entre
l’utilisation d’une cavité en cuivre et en dural.
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FIG. 2.32 –Gain thermique de la structure simulé avec l’analogie électrique. (♦) : avec un élément de chauffe,
(+) : avec deux éléments de chauffe.

Ce modèle permet donc de simuler le comportement thermique de la structure avec précision. Au
vu de ces résultats, nous avons décidé de concevoir une cavité originale en duralumin aussi symétrique
que possible. Cette symétrie géométrique doit s’accorder avec la configuration des champs électroma-
gnétiques dans le cristal. Le résonateur est relié à chaque capot de la cavité par un doigt en duralumin.
Un élement de chauffe (transistor de puissance) est disposéde part et d’autre de cette pièce. Un trou est
prévu dans le doigt de chauffe pour positionner le capteur detempérature. La géométrie de la cavité est
montrée figure2.33.

2.5.5 Electronique de régulation de haute-précision.

Une électronique de régulation de haute-précision a été développée pour contrôler la température
du cristal. Le système de correction est basé sur un pont de Wheatstone linéaire de haute sensibilité,
une correction de type PI analogique et un étage de puissance. La température mesurée par la sonde est
comparée à une consigne (Tre f= 313K). Le signal d’erreur commande alors la puissance de chauffe de
deux transistors. Une contre-réaction assure le bouclage du système. Le schéma complet du circuit est
montré figure2.34.
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FIG. 2.33 –Dessin de la cavité originale en duralumin optimisée thermiquement..

FIG. 2.34 –Schéma de l’électronique de régulation. Des amplificateursopérationnels OP2177 sont utilisés.

Le thermomètre de mesure constitue le coeur du système et demande une attention particulière en
terme de sensibilité et de bruit. Il est basé sur un pont Wheatstone linéaire. Sa particularité réside dans
l’utilisation d’un courant constant dans la sonde de mesure. Le capteur est une thermistance CTN YSI
55034 [101] dont la résistanceRsondeest de 2663Ω et la sensibilité de -105Ω/K à 313K.V0 est le signal
d’erreur. Sa sensibilité est de 9,92 V/K. La figure2.35montre ce résultat en indiquant la variation deV0

en fonction deRsonde.
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FIG. 2.35 –Variation de la tension d’erreur V0 en fonction de Rsonde autour de la température de consigne
représentée par Rsonde= 2663Ω.
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Une étude bien plus poussée de cet étage est portée en annexeB pour évaluer l’expression et la
contribution des diverses sources de bruit de cet étage, la sensibilité de la sonde en fonction de la tempé-
rature, la sensibilité de l’étage complet, la variation de température minimum détectable, l’échauffement
thermique de la sonde et le choix des résistances du thermomètre.

Le second étage est un correcteur PI dont le gain et la constante de temps sont réglés par la technique
de Ziegler-Nichols. En théorie, on cherche dans un premier temps à atteindre le gain critique correspon-
dant à l’oscillation du système. Le gain critique est ensuite atténué d’un facteur 0,6 avec des valeurs de
résistance judicieusement choisies. Ces dernières doivent répondre à des exigences de bruit bien définies.
La résistance en entrée vue par l’amplificateur opérationnel doit en effet se rapprocher le plus possible de
sa résistance optimale. Ces réglages sont préférentiellement effectués expérimentalement. Le sommateur
PI est doté d’une limitation d’amplitude à l’aide d’une diode Zener 10V.

Enfin, la cavité est chauffée par deux transistors de puissance NMOS IRF840 commandés en parallèle
et disposés de part et d’autre du doigt maintenant le saphir.Ces éléments de chauffe ont été choisis
pour leur petite taille et leur surface planaire, ceci facilitant leur fixation sur le doigt de chauffe. Le
pont diviseur en sortie du sommateur PI assure une limitation de courant et donc de puissance dissipée.
La contre-réaction sur le dernier AOP à droite (figure2.34) force l’asservissement grâce à l’égalité des
potentiels de ses entrées inverseuse et non inverseuse. Ainsi, le courant traversant les transistors et donc la
puissance qu’ils dissipent est asservi en permanence afin deconserver la température souhaitée.Rshuntest
une résistance de shunt thermique. Elle est de faible valeur(0,1Ω) afin de ne pas dissiper plus d’énergie
que les transistors. La puissance maximale délivrée par la somme des deux transistors est fixée à 15W.
Cette dernière pourrait être augmentée afin de diminuer le temps de chauffe du système.

2.5.6 Résultats expérimentaux.

Test du résonateur.

Un résonateur de dimensions 50× 20 mm2 est placé au centre d’une cavité symétrique en duralumin
de 100× 40 mm2. Un modeWGH5,0,0 est excité à 4,8 GHz. L’électronique de régulation est directement
embarquée sur le "toit" de la cavité comme le montre la figure2.36(a)et l’ensemble est disposé dans une
boîte contenant de la mousse isolante (voir figure2.36(b)). La température du résonateur est stabilisée à
313K.

Lors de premiers tests, l’ensemble est disposé dans un four dont la température est ajustable. La
figure2.37montre l’évolution de la fréquenceν du résonateur en fonction de la température ambiante.
Deux configurations sont comparées. Dans la première, la cavité est chauffée avec un seul transistor
tandis qu’elle l’est par deux transistors situés de part et d’autre du doigt de chauffe dans la seconde
configuration.

Les résultats expérimentaux correspondent bien aux résultats de simulation. La sensibilité de la fré-
quence à la température est divisée par 20 si la cavité est chauffée par un seul transistor au lieu de deux.
Dans le cas symétrique optimal, le gain thermique mesuré estde 1360. La sensibilité de la fréquence de
résonance aux variations de température ambiante est ainsiréduite à -0,05ppm/K. Ce résultat est remar-
quable comparativement à celui obtenu dans [102].

Pour confirmer la validité des modèles thermiques, l’évolution de la températureTi (voir figure2.30)
durant le temps de chauffe est mesurée pourTamb= 295K (voir 2.38). Expérimentalement, une sonde est
placée à mi-hauteur de la cavité. On peut constater que les résultats simulés et expérimentaux sont très
proches.
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(a) (b)

FIG. 2.36 –(a) : Photographie de la cavité en duralumin contenant le résonateur saphir et supportant l’électro-
nique de régulation. (b) : Photographie de la cavité dans uneboîte contenant de la mousse isolante.
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FIG. 2.37 –Fréquence de résonance du mode WGH5,0,0 en fonction de Tamb pour deux configurations : (♦) : 2
transistors de chauffe, (+) : 1 transistor de chauffe.

Stabilité de fréquence long terme d’un oscillateur avec résonateur contrôlé en température.

Enfin, le résonateur est implémenté dans un oscillateur micro-onde. Un amplificateur commercial
(AML48L2702 n◦ 0352-101) compense les pertes de la boucle. Le signal de l’oscillateur est comparé
à un synthétiseur de fréquence. Le battement de 200 kHz est mesuré par un compteur de fréquence. La
source développée présente une instabilité relative de fréquence de l’ordre de 4× 10−11 sur un temps
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FIG. 2.38 –Evolution de la température Ti durant le temps de chauffe. Comparaison simulations-mesures.

d’intégration de 1s. Pour des temps d’intégration plus longs (après 10s), la stabilité de l’oscillateur se
dégrade car la température du circuit d’entretien n’était pas stabilisé. Cependant, la mesure de l’instabilité
de fréquence d’un oscillateur exploitant le même résonateur non régulé en température permet de mettre
en évidence les bénéfices de ce travail (voir figure2.39). Dans la configuation optimale, en supposant
que les instabilités de fréquence long terme de l’oscillateur sont dûes uniquement aux variations de
température, on peut considérer que la température du résonateur est stabilisée à 1,4µK près sur une
durée de 30 secondes.
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FIG. 2.39 –Instabilité relative de fréquence de l’oscillateur avec résonateur saphir régulé ou non en température.
(♦) : cavité régulée en température, (+) : cavité non régulée entempérature.

Bruit de phase d’un oscillateur avec résonateur contrôlé entempérature.

Afin de valider totalement l’étude en température du résonateur, nous avons effectué une mesure de
bruit de phase de l’amplificateur d’entretien puis de l’oscillateur complet pour vérifier si ces résultats
s’accordent à ceux obtenus par la mesure de variance d’Allan.

Mesure du bruit de phase de l’amplificateur AML48L2702 n◦ 0352-101 à 4,86 GHz. Le banc de
mesure est décrit figure2.40. Dans ce test, la puissance d’entrée de l’amplificateur est Pin= -16 dBm.
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Le gainG de ces amplifcateurs est 29 dB et leur puissance de sortie à 1 dB de la compression P1dB est
17 dBm. Leur facteur de bruitF est de 1,5 dB. La figure2.41montre le spectre de bruit de phase des
2 amplificateurs dans cette configuration. Le palier de bruitde phase de l’amplificateur n’est pas visible
sur la courbe fig.2.41.
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FIG. 2.40 –Banc de mesure de bruit de phase d’amplificateurs commerciaux AML n◦ 0352-101 à 5GHz.
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FIG. 2.41 –Bruit de phase des amplificateurs AML n◦ 0352-101 à 5GHz.

Mesure du bruit de phase d’un oscillateur avec amplificateurAML48L2702 n◦ 0352-101 à 4,86
GHz. Le banc de mesure de bruit de phase est montré figure2.42. On dispose dans ce banc de mesure
de deux oscillateurs saphir quasi-identiques dont les fréquences sont proches. Un signal de battement à
17 MHz entre ces deux signaux est obtenu par un mélangeur. Ce signal de battement est alors comparé
à un synthétiseur HP8662A divisé par 8. La figure2.43montre le bruit de phase des deux oscillateurs.
Dans cette configuration, le coefficient de qualitéQL est de 70.000, d’où une fréquence de LeesonfL= ν0

2QL

' 45kHz. fL est inférieure à la fréquence de coupurefc du dispositif d’entretien. Le spectre figure2.43,
cohérent avec le bruit de phase des l’amplificateur montré figure 2.41, peut être décrit par la loiSϕ( f )
= ∑−4

i=0 bi f i où b−3=-15 dB.rad2/Hz, b−1=-100 dB.rad2/Hz. b0 n’est pas visible sur le spectre. De plus,
le spectre figure2.43est ici malheureusement stoppé à 10Hz (il aurait été préférable d’avoir la courbe
jusqu’à 1Hz pour vérifier la stabilité).

Dans la partie précédente, nous obtenionsσy(τ)= 4.10−11 sur un temps d’intégration de 1 seconde.
Les expressions données Tab.1.1donnent alors :

Sy(1Hz) =
σ2

y(τ = 1s)

2ln2
= 1,15.10−21 (2.30)
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FIG. 2.42 – Banc de Mesure d’oscillateurs saphir à 4,86 GHz utilisant des amplificateurs commerciaux
AML48L2702. Chaque résonateur est contrôlé en températurecomme décrit dans2.5.6.
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FIG. 2.43 –Bruit de phase de 2 oscillateurs à 4,86 GHz combinant un résonateur saphir contrôlé en température
et un amplificateur AML48L2702.

d’où :
Sϕ(1Hz) = Sy(1Hz)×ν2

0 = 0,02707rad2/Hz= −15,6 dB.rad2/Hz. (2.31)

On constate que les mesures de l’oscillateur dans le domainetemporel et fréquentiel correspondent.
Ces résultats valident totalement l’efficacité de la stabilisation en température du résonateur saphir.

2.5.7 Discussions et évolutions envisageables.

La configuration adoptée pour assurer la stabilisation en température du résonateur saphir permet
d’excellents résultats [103–105] comparables aux autres techniques employées et décrites dans la partie
2.5.1. La solution que nous avons adoptée présente l’avantage d’être bien plus compacte et moins com-
plexe à réaliser pour des performances similaires.
Evidemment, la stabilité court terme de l’oscillateur peutêtre améliorée en utilisant un amplificateur
faible bruit de phase et en augmentant le coefficient de surtension du résonateur. La stabilité long terme
peut être améliorée en ajoutant des techniques de correction de type Pound. Cependant, si l’on se foca-
lise uniquement sur le contrôle de température, notre technique est certainement améliorable, en terme
de sensibilité et de pratique.
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2.5. Stabilisation en température du résonateur saphir.

Tout d’abord, il serait intéressant d’établir la même configuration en utilisant une cavité en cuivre. En
effet, à l’aide de simulations effectuées avec le modèle Spice présenté dans la partie2.5.4, on constate
que le gain thermique de la structure en régime permanent serait amélioré d’un facteur 5 environ, ceci
étant dû au fait que le cuivre présente une plus grande conductivité thermique (voir figure2.44). D’un
autre côté, le cuivre possédant une plus grande constante detemps thermique (ρ× Ĉ), cette structure
réagirait moins rapidement aux fluctuations de températureambiante.
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 275  280  285  290  295  300  305  310

FIG. 2.44 –Gain thermique de la structure simulé avec l’analogie électrique. (–) : cavité en cuivre, (- -) : cavité
en dural.

Concrètement, nous avons aussi conçu un prototype de carte électronique permettant une acquisi-
tion numérique de la température de consigne (figure2.45). Cette dernière est basée sur l’utilisation
d’un microcontrôleur 16 bits. Un convertisseur analogiquenumérique (CAN) 16 bits permet d’ajuster la
température de consigne sur une échelle de 10 dégrés, soit une résolution de 10/216 = 1,4.10−5 K. Par
ailleurs, 8 calibres sont fixés (0, 8, 16, 24, 32, 40, 48 et 56◦C). Ces calibres sont des résistances sur mesure
basées sur les tableaux de correspondance température-résistance de la thermistance YSI 55034 [101].
Le microcontrôleur se charge de calculer la résistance en fonction de la température de consigne ou in-
versement à l’aide de l’équation de Steinhart-Hart [101]. Ainsi, l’opérateur entre la température voulue
(affichée sur un afficheur digital) et le CAN fournit la valeurde tension correspondante. La régulation
de température est toujours effectuée par la boucle analogique présentée dans2.5.5. Le microcontrôleur
gère parallèlement un codeur optique, l’afficheur, le CAN etdes boutons de commande. Des tests expé-
rimentaux de stabilité d’oscillateur ont été effectués à l’aide de cette carte. Les résultats sont similaires à
ceux précédemment obtenus, ceci validant le bon fonctionnement de la carte.

Enfin, une idée originale à tester serait de concevoir un résonateur stabilisé en température à l’am-
biante en combinant la technique "dual-mode" et notre technique. L’association de ces méthodes devrait
permettre la construction d’un oscillateur présentant unestabilité relative de fréquence exceptionnelle.
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FIG. 2.45 –Photo du prototype de la carte permettant l’acquisition numérique de la température de consigne.
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Chapitre 3

Amplificateurs faible bruit de phase

Le second élément essentiel d’un oscillateur, cause première des fluctuations de phase de la boucle
et donc des fluctuations de fréquence court terme de l’oscillateur, est l’amplificateur d’entretien. Aujour-
d’hui, l’amplificateur micro-onde est principalement constitué d’un ou plusieurs transistors.

Dans ce chapitre, nous énumérons différents types de transistors et mettons en évidence l’intérêt des
transistors bipolaires à hétérojonction SiGe pour le développement de sources à haute pureté spectrale.

Ensuite, nous rappelons les deux mécanismes à l’origine du bruit de phase dans les amplificateurs
micro-ondes et mettons en avant leurs différences de comportement (en particulier en fonction de la puis-
sance d’entrée du composant).

Par la suite, nous décrivons la méthodologie adoptée pour modéliser, simuler et optimiser les perfor-
mances en bruit de phase de transistors SiGe.

Enfin est pointée dans ce chapitre la nécessité de développerpour des applications en bande X des
amplificateurs multi-étages à transistors SiGe. Nous voyons les conséquences sur les performances en
bruit de cette mise en cascade et nous présentons les résultats préliminaires obtenus concernant un am-
plificateur double étage Si-SiGe développé au LAAS.

Aussi, ce chapitre décrit la mesure du bruit de phase d’amplificateurs commerciaux haute-performance.

Remarque : il est nécessaire de signaler que la majeure partie du travail de modélisation et des
mesures contenues dans cette partie a été effectuée au LAAS-CNRS.
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Chapitre 3. Amplificateurs faible bruit de phase

3.1 Les amplificateurs micro-ondes : intérêt des transistors SiGe

Basés au début des années 70 sur l’utilisation de diodes Gunnou Impatt, la majorité des disposi-
tifs actifs en hyperfréquences repose aujourd’hui sur l’emploi de transistors. Ces composants, avec les
besoins croissants de domaines tels que les télécommunications, ont évolué dans deux directions essen-
tielles : d’une part, la réduction de la taille pour des besoins d’intégration dans les systèmes modernes
et d’autre part, la prolifération des hétérostructures, consistant à l’association de différents matériaux.
On distingue deux classes de transistors : les transistors unipolaires où seuls les porteurs majoritaires
permettent la conduction et les transistors bipolaires (conduction assurée par les deux types de porteurs
que sont les trous et les électrons).

3.1.1 Les transistors unipolaires

Durant de nombreuses années, le transistor à effet de champ (TEC) sur arsénure de gallium (AsGa)
a été majoritairement utilisé pour les applications d’électronique hyperfréquence. Les trois principales
technologies de cette famille, apparues par ordre chronologique, sont : le transistor à effet de champ
métal-semiconducteur (MESFET), le transistor à haute mobilité électronique (HEMT) et le transistor à
haute mobilité électronique pseudomorphique (PHEMT). Le bruit basse fréquence de ces composants est
relativement élevé et donc prédominant dans les fluctuations de phase de l’oscillateur. De ce point de vue,
le HEMT n’a pas vraiment été un progrès car les phénomènes de piégeage y sont plus nombreux. Ceci
conduit à des spectres ayant de fortes composantes de génération-recombinaison qui viennent relever un
niveau de bruit en 1/ f déja important [106]. Après de nombreuses comparaisons menées au LAAS durant
plusieurs années, le MESFET reste le meilleur composant dans la gamme des TEC pour la conception
d’un oscillateur à faible bruit de phase [107].

3.1.2 Les transistors bipolaires

Le transistor bipolaire Silicium (BJT Si) représente le meilleur choix pour la réalisation d’un oscilla-
teur dans la gamme basse des fréquences micro-ondes. Le BJT Si possède l’avantage principal de présen-
ter un très faible bruit basse fréquence (bruit BF). Des performances en bruit de phase 10 dB meilleures
que celles obtenues avec un MESFET peuvent être atteintes. En outre, cette technologie est relative-
ment ancienne et se trouve donc décrite dans de nombreux ouvrages et références bibliographiques. Pour
exemple, W.J. Tansky a présenté en 1994 [108] un oscillateurà résonateur diélectrique (ORD) avec un
bruit de phase de -157 dBc/Hz à 10 kHz d’une porteuse à 1,3 GHz.L’inconvénient majeur du transistor
Si est de voir son gain diminuer de manière conséquente pour des fréquences supérieures à quelques
GHz. Ainsi, des recherches ont été menées afin de réaliser un composant conservant les performances en
bruit du BJT Si tout en autorisant l’obtention d’un gain plusélevé.

Les spécialistes se sont alors orientés vers la réalisationde transistors bipolaires à hétérojonction
(TBH). En effet, pour faire fonctionner un transistor bipolaire dans la gamme des micro-ondes, il est né-
cessaire soit de réduire sa résistance de base, soit de réduire sa capacité base-collecteur. La combinaison
de matériaux (hétérojonction) permet de réduire la résistance de base en surdopant la base. Dans ce sens,
différentes technologies ont été développées. Les nombreux travaux menés pour la réalisation de TBH
AsGa ont parfois conduit à des résultats concluants dans ce type d’application [109]. En effet, leur bruit
BF est relativement faible comparativement aux MESFET maisleurs coefficients de conversion (conver-
sion du bruit BF en bruit de phase) sont élevés. Par contre, une dernière filière technologique a permis la
création d’hétérojonctions de type Si-SiGe. L’addition degermanium (Ge) permet en effet l’augmenta-
tion des propriétés en gain et en fréquence du composant sansdégrader ses caractéristiques en bruit BF.
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3.2. Génération de bruit de phase dans les amplificateurs micro-ondes

Des oscillateurs présentant d’excellentes performances en bruit de phase ont ainsi pu être développés à
l’aide d’amplificateurs à base de transistors SiGe [58, 110]. Pour remédier au manque de gain des tran-
sistors SiGe en bande X, on assiste même désormais à la montéeen fréquence de cette technologie par
la mise en oeuvre d’amplificateurs dans lesquels plusieurs étages sont cascadés. Ainsi, AML Communi-
cations [111] commercialise des amplificateurs (mise en parallèle de transistors) à l’état de l’art mondial
présentant, dans la bande de fréquence 8-12 GHz, des performances en bruit de phase de -172 dBc/Hz à
100 kHz de la porteuse et de -156 dBc/Hz à 100 Hz de la porteuse.Leur gain en puissance est de 16dB.
De même, des amplificateurs travaillant dans la bande 2-6 GHz, présentent des performances en bruit de
phase de -175 dBc/Hz à 100 kHz de la porteuse et de -153 dBc/Hz à100 Hz de la porteuse.

La commercialisation de ces amplificateurs haute-performance ayant débuté au cours de ma thèse,
nous avons décidé d’acheter et caractériser l’un d’eux (AML812PNB1901) dans l’optique de développer
des oscillateurs bande X à haute pureté spectrale. Parallèlement, dans la continuité des travaux menés par
Cibiel [11], nous avons poursuivi la modélisation, la compréhension et l’optimisation d’amplificateurs
à transistors SiGe. De plus, un amplificateur double étage Si-SiGe, pour des applications bande X et
présentant des performances très encourageantes, a été développé.

3.2 Génération de bruit de phase dans les amplificateurs micro-ondes

3.2.1 Bruit basse fréquence des amplificateurs micro-ondes

Dans un amplificateur micro-onde, de nombreux phénomènes déterministes ou aléatoires sont à l’ori-
gine de fluctuations de courant ou de tension autour du point de polarisation. Physiquement, ce bruit
appelé bruit BF, est dû au mouvement désordonné des électrons à l’origine de collisions, de trajectoires
aléatoires et d’interactions parasites diverses. On distingue les sources de bruit blanc (non réductibles
- on parle de bruit blanc car, en approximation, toutes les fréquences sont également réparties dans le
spectre) et les sources de bruit en excès (réductibles).

Le bruit blanc

Les deux sources de bruit blanc sont le bruit de diffusion et le bruit de grenaille.

Le bruit de diffusion Quand un corps est porté à une température supérieure à 0K, les noyaux ato-
miques mais surtout les électrons qui le composent (en raison de leur plus faible masse) sont agités et
dotés d’une vitesse en moyenne nulle mais dont la moyenne quadratique est proportionnelle au produit
de la température et de la constante de BoltzmannkB= 1,38.10−23 J/K. Ce type de mouvement est dit
mouvement brownien. Ce bruit de diffusion est considéré comme le bruit minimum généré par le com-
posant. Il est équivalent au bruit thermique en présence d’un champ électrique tant que la mobilité obéit
à la relation d’Einstein. Ainsi, pour un dispositif semi-conducteur de résistanceR porté à la température
T, la densité spectrale de puissance Svd du bruit en tension de diffusion vaut :

Svd = 4kBTR (3.1)

S’il s’agit d’une densité spectrale de bruit en courant SId , on a :

SId =
4kBT

R
(3.2)
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Chapitre 3. Amplificateurs faible bruit de phase

Le bruit de grenaille Le bruit de grenaille est causé par le fait que le courant électrique n’est pas
continu mais constitué de porteurs de charges élémentaires. Le nombre moyenN de porteurs de charge
passé durant un intervalle de tempst donné est tel que :

N =
I
q
× t (3.3)

où I désigne le courant moyen qui parcourt le composant etq= 1,6.10−19 C la charge élémentaire.

Le bruit de grenaille est modélisé par une source de courant de densité spectraleSIg donnée dans le
cas d’une jonction idéale par :

SIg = 2qI (3.4)

Le bruit en excès

Les deux principales sources de bruit en excès sont le bruit de génération-recombinaison et le bruit
de scintillation en 1/ f (couramment appelé bruit flicker).

Le bruit de génération-recombinaison Le bruit de génération-recombinaison est lié à la fluctuation
du nombre de porteurs de charge. Il s’agit ici de fluctuationsliées au caractère non déterministe des
générations-recombinaisons des paires électrons-trous,de la libération ou de la capture de porteurs par
les pièges de surface par exemple. Ce phénomène est dû à des imperfections de la structure cristallogra-
phique du semi-conducteur générant des niveaux d’énergie situés dans la bande interdite de ce dernier.
Ce type de bruit génère un signal aléatoire dont l’amplitudeest inversement proportionnelle au volume du
semi-conducteur et dont l’évolution fréquentielle est lorentzienne. Il dépend principalement du matériau
et est particulièrement gênant dans les composants AsGa [112].

Le bruit de scintillation En 1927, Johnson et Nyquist tentèrent d’expliquer le phénomène suivant :
le bruit connaît une évolution inversement proportionnelle à la fréquence pour les basses fréquences. Ce
bruit est lié à des fluctuations de la conductance du matériaudu composant étudié. Par contre, la véritable
origine de ce bruit flicker est toujours à l’origine de nombreux débats et aucun modèle n’est encore en
mesure d’expliquer parfaitement les causes de ce phénomène. Le bruit en 1/ f est-il dû à des fluctuations
du nombre de porteurs de charges ? Est-il dû à des fluctuationsde la mobilité de ces mêmes porteurs ?
Le paramètre de Hooge [113], semblant indiquer que ces deux processus coexistent, rend compte de ces
phénomènes et indique que suivant le matériau, la température ou les conditions de dopage, l’un des deux
domine l’autre. Le bruit en 1/ f est proportionnel au carré du courant traversant l’échantillon mais aussi
inversement proportionnel au volume de l’échantillon.

Ayant listé les différents phénomènes à l’origine du bruit BF du composant, nous allons voir comment
ces fluctuations de tension ou de courant autour du point de polarisation sont à l’origine du bruit de phase
dans les amplificateurs micro-ondes.

3.2.2 Mécanismes du bruit de phase

Deux mécanismes sont à l’origine de la génération de bruit dephase dans les amplificateurs micro-
ondes. Le premier est dû à la superposition directe du bruit HF du transistor. Le second est un processus
de conversion et transpose le bruit BF du composant aux fréquences HF autour du signal de porteuse
traversant le dispositif.
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Le bruit additif

Ce processus correspond à la superposition directe du bruitHF de l’amplificateur au signal de por-
teuse. Ce bruit additif est directement dépendant de la puissancePin en entrée du composant et fixe le
palier de bruit de phase du dispositif. Le bruit de phase correspondantSϕ0( f ) est exprimé par :

Sϕ0( f ) =
FkBT

Pin
(3.5)

avecF le facteur de bruit en régime linéaire de l’amplificateur etT la température.
Le facteur de bruitF, typiquement de l’ordre de 1 à 2 dB, dépend de la bande passante du composant,
de la fréquence et de la technologie employée. Une grande bande passante induit un bruit en entrée plus
important et par conséquent un facteur de bruit F plus élevé.

D’après la relation de Friis [114], dans le cas où plusieurs amplificateurs sont cascadés, la contribu-
tion en bruit de chaque étage est divisée par le gain des étages précédents. Ainsi, dans la majorité des
cas pratiques, le bruit total additif d’un amplificateur multi-étages est fixé par le bruit additif du premier
étage. Evidemment, cette remarque est valable pour le bruitde phase.

Le bruit de conversion dit bruit en 1/ f

Le mécanisme à l’origine du bruit flicker est un processus aléatoire basse fréquence (près du DC)
présentant une pente en 1/ f . Le bruit BF fait fluctuer la phase du signal micro-onde à travers les éléments
non-linéaires du dispositif. Le bruit de phase est alors multiplicatif et se rapproche d’un phénomène de
modulation. Il a été observé expérimentalement que le bruiten 1/ f est quasi-indépendant de la puissance
de la porteuse [115]. Ainsi, le bruit flicker dem amplificateurs identiques cascadés est normalementm
fois le bruit d’un seul étage. Le comportement du bruit flicker est donc radicalement différent de celui du
bruit additif. De plus, le bruit flicker dépend directement des dimensions physiques de la région active
du composant.

Spectre de bruit de phase d’un amplificateur micro-onde

Le spectre de bruit de phase d’un amplificateur micro-onde est obtenu en ajoutant les contributions
des deux processus précédemment décrits. Retenons en priorité que le terme de bruit blanc additif, noté
b0 (avecb0 = FkBT

Pin
), dépend de la puissance de la porteuse en entrée de l’amplificateur au contraire

de la composante flicker notéeb−1 f−1. La figure3.1 montre le spectre de bruit de phase typique d’un
amplificateur micro-onde. On notefc la fréquence de coupure de l’amplificateur pour laquelle la pente
du spectre passe de 0 à -1.

Evidemment, ces deux processus doivent être minimisés afin d’optimiser et améliorer les perfor-
mances en bruit de phase de l’amplificateur.

3.3 Modélisation non linéaire et en bruit d’amplificateurs à transistors
SiGe

Une étape primordiale dans le but de concevoir un oscillateur micro-onde faible bruit de phase est
de pouvoir modéliser correctement le comportement de l’amplificateur. En effet, le bruit de phase de
l’amplificateur d’entretien est la cause essentielle des fluctuations de phase court terme de l’oscillateur.
Ainsi, toute amélioration du bruit du dispositif d’entretien se répercute directement sur les performances
de la source.
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FIG. 3.1 –Spectre de bruit de phase typique d’un amplificateur micro-onde

La modélisation de l’amplificateur se fait en deux étapes : lapremière consiste à établir un modèle non-
linéaire précis du dispositif tandis qu’une seconde a pour but de modéliser le bruit de ce dernier. Au cours
de cette thèse, nous avons principalement focalisé notre attention sur l’étude de deux transistors SiGe :
le LPNT32 (SiGe Semiconductor) et le BFP620 (Infineon). Le choix de ces composants a été motivé
par l’étude approfondie menée durant la thèse de Gilles Cibiel [11]. La méthodologie de travail est donc
restée quasi-identique à celle choisie durant les travaux précédemment cités.

3.3.1 Modélisation linéaire et non-linéaire

Modélisation linéaire

Nos modèles de transistors, implémentés à l’aide du logiciel Agilent ADS, sont basés sur le mo-
dèle de Gummel-Poon [116]. Le modèle de Gummel-Poon est basésur le concept de la charge de base
dépendant des grandeurs de polarisation appliquées (voir figure3.2).

B

E C

FIG. 3.2 –Modèle de Gummel-Poon

De ce modèle auquel on ajoute divers éléments passifs sont extraits les paramètres statiques et li-
néaires de différents transistors bipolaires. Expérimentalement, la mesure des caractéristiques statiques
(IC en fonction deVCE) est réalisée à l’aide du banc décrit figure3.3.

Ensuite, une première validation du modèle consiste à comparer les paramètres de dispersion simulés
et mesurés telle que le montre la figure3.4.

On observe figure3.4 une bonne concordance entre les résultats simulés et mesurés. De ces carac-
téristiques peuvent être déduites les caractéristiques fréquentielles de l’amplificateur, en particulier la
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FIG. 3.3 –Banc pour caractérisation statique des transistors.
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FIG. 3.4 –Paramètres S simulés (en pointillés) et mesurés sur la plagede fréquence allant de 1 à 10 GHz. Cas
du TBH SiGe BFP620 (VCE=2V et IC= 10 mA).

fréquence de transitionfT et la fréquence maximale d’oscillationfmax. Les expressions de ces dernières
sont données dans [11]. Concernant les transistors (BFP620et LPNT32) étudiés ici,fT est de l’ordre de
30 GHz etfT est d’environ 35 GHz.
Aussi, la mesure des paramètres S permet le calcul du gain dynamique en courantH21 et du gain dyna-
mique en puissance de MasonGMason.

Modélisation non-linéaire

Afin de valider le modèle non-linéaire du composant, on effectue la mesure de la réponse en puissance
du transistor considéré. Pour cela, le dispositif expérimental mis en place est celui décrit figure3.5. Dans
ce banc, le transistor est chargé sur 50Ω et on mesure à l’aide d’un analyseur de spectre la puissance de
sortie du composant en fonction de sa puissance d’entrée pour le fondamental et différentes harmoniques
du signal.

La figure3.6est un exemple de ce type de mesure. On relève un accord satisfaisant entre les résultats
mesurés et les résultats simulés, en particulier pour le fondamental. Quelques divergences sont à noter
pour les harmoniques. Elles semblent cependant négligeables et ne devraient pas nous empêcher de
prévoir correctement le comportement des composants.
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FIG. 3.5 –Banc pour mesure de la puissance de sortie en fonction de la puissance d’entrée.
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FIG. 3.6 –Puissance de sortie Pout en fonction de la puissance d’entrée Pin pour le fondamental et ses harmo-
niques 2 et 3 à 3,5 GHz. Cas du transistor SiGe BFP620 (VCE=2V et IC= 10 mA).

Ces résultats nous permettent de valider le modèle fort signal des composants. Il est donc désormais
nécessaire de s’intéresser au point crucial de cette modélisation : la modélisation en bruit basse fréquence
du transistor.

3.3.2 Modélisation en bruit basse fréquence.

Comme vu précédemment, deux mécanismes contribuent au bruit de phase de l’amplificateur. Ceci
est très bien mis en évidence expérimentalement dans [117].Le premier est multiplicatif et est prédo-
minant pour des fréquences très proches de la porteuse. Le second est additif et dépend des variations
relatives de la puissance d’entrée. Il faut par conséquent inclure dans nos modèles non-linéaires diffé-
rentes sources de bruit pour rendre compte de ces différentes contributions.

Modélisation du bruit HF

La contribution du bruit HF se superposant à la porteuse peutêtre décrite par le facteur de bruitF
de l’amplificateur. Ce dernier traduit la dégradation du rapport signal sur bruit quand le signal traverse
l’amplificateur. Le facteur de bruit est habituellement donné pour un fonctionnement de l’amplificateur
en régime petit signal. Or, dans un oscillateur, l’amplificateur fonctionne pour de forts niveaux de puis-
sance du signal micro-onde. Dans ce sens, il a déja été observé que le facteur de bruit et le gain associé
sont constants dans la zone linéaire du composant. Par contre, en régime de compression, on constate
une augmentation du facteur de bruit et une diminution du gain avec la puissance micro-onde [11]. On
détermine alors le facteur de bruit en régime non-linéaire.
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3.3. Modélisation non linéaire et en bruit d’amplificateursà transistors SiGe

Ainsi, le bruit additif peut être modélisé de deux manières.La première solution consiste à mesurer
le facteur de bruit en régime non-linéaire à l’aide d’un bancspécifique [117] et utiliser cette donnée pour
calculer le bruit de phase à l’aide de l’équation3.5. La seconde solution est d’effectuer une simulation à
l’aide d’ADS (module approprié pour la simulation du bruit HF en régime non linéaire) en implémentant
les sources de bruit HF des différents composants de l’amplificateur (bruit thermique des résistances et
bruit Schottky des diodes).

Modélisation du bruit BF

Dans un premier temps, rappelons qu’il est très difficile d’identifier les sources de bruit BF d’un
composant actif. En effet, les modèles électriques des composants actifs sont nécessairement quelque
peu distants du comportement physique exact de ce dernier. Les sources de bruit peuvent être associées à
un élément non-linéaire [118] ou être considérées comme non-linéaires elles-mêmes [119]. Ce sujet est
toujours débattu à l’heure actuelle parmi les spécialistesde la modélisation du bruit. La seule solution
pour obtenir une représentation rigoureuse du bruit BF du composant serait de faire appel à des modèles
microscopiques [120]. Cependant, ces derniers n’autoriseraient pas par la suite la simulation du compor-
tement de l’amplificateur dans un système aussi complexe qu’un oscillateur.

Notre approche du problème est un peu différente. Elle consiste à modéliser le bruit du transistor par
une source de bruit en tension extrinsèque unique, dépendant directement de la puissance micro-onde,
sur la base du transistor (voir figure3.7). Tâchons de justifier rigoureusement cette approche.

B

C

E

HBT

source de bruit 
en tension

dépendant de la puissance

FIG. 3.7 –Modélisation simplifiée du bruit BF du transistor par une source de bruit en tension ramenée en entrée
sur la base du transistor.

Pourquoi une source de bruit unique en tension ? La principale différence entre un TEC et un tran-
sistor bipolaire (TB), du point de vue électrique, réside dans l’impédance d’entrée (base-émetteur ou
grille-source). En effet, le TEC présente une forte impédance d’entrée. Le bruit du composant est alors
principalement dominé par les fluctuations de tension équivalentes sur la grille. Il est alors inutile de
représenter le bruit BF à l’aide de deux sources (une en courant et une en tension). Dans le cas du TB,
les deux types de bruit ont une influence sur le bruit BF globalen sortie mais aussi sur le bruit de phase.
Dans un modèle classique de transistor bipolaire, la jonction base-émetteur modulée par la tensionVBE

constitue une des principales sources de fluctuations de phase dans le composant.
Deux sources de bruit extrinsèques sont généralement considérées : la source de bruit en tension base-
émetteurVBE et la source de bruit en courant base-émetteurIBE. Cette dernière est directement liée au
courant traversant la jonction base-émetteur. Elle est représentée par une composante en 1/ f , propor-
tionnelle au courant, et par un palier de bruit Schottky. Dans les modèles classiques de type Spice, cette
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Chapitre 3. Amplificateurs faible bruit de phase

composante est l’unique source de bruit en 1/ f prise en compte. L’effet de cette source de bruit est pré-
dominant. Cependant, il a été déja démontré que cette sourcede bruit en courant peut être court-circuitée
en utilisant une capacité de forte valeur (sur la base du transistor) [110] ou un réseau de polarisation basse
impédance [59]. Le bruit ramené en tension sur la tension de commandeVBEint ("int" pour intrinsèque)
peut alors être abaissé de plus de 10dB et donc le bruit de phase dans les mêmes proportions. Dans notre
cas, le réseau de polarisation adapté est décrit figure3.8.

R1 Rvar
L 1

R2

A

2V

Collecteur

Base

FIG. 3.8 –Réseau de polarisation proposé pour les amplificateurs à transistors bipolaires SiGe.

Dans ce montage, le point de polarisation est de 2V, 10mA. La résistanceRp, constituée par la mise
en série deR1 et du potentiomètreRvar, fixe le courant continu. Un réseau capacitif filtre le bruit en
courant sur la base du transistor. Un interrupteur rend possible le branchement d’un ampèremètre pour
visualiser le courant de polarisation lors des réglages. Les inductancesL1 et L2 permettent de supprimer
les composantes HF.R2 est une résistance de faible valeur.
Avec cette technique permettant de réduire fortement le bruit en courant du transistor, seule reste une
source de bruit en tension extrinsèque sur la base du transistor. Cette source prend en compte les fluc-
tuations de tension prenant place sur la base et l’émetteur du transistor mais aussi d’autres fluctuations
intrinsèques du dispositif. C’est une source de bruit "équivalente".

Modélisation de la source de bruit unique en tension Le bruit basse fréquence équivalent en tension
en entrée d’un transistor bipolaire augmente avec la puissance hyperfréquence. Ce phénomène a déja été
observé sur des TEC. Plus le composant fonctionne en régime non-linéaire, plus le bruit BF équivalent
en entrée est élevé. On choisit alors de mesurer le bruit BF entension ramené en entrée du transistor
lorsque ce dernier est chargé sur 50Ω. Cette mesure est effectuée lorsque le composant est au repos mais
aussi et surtout lorsque ce dernier est soumis à un fort signal. Certes, cette approche n’est pas totalement
rigoureuse car il est difficile de faire travailler dans ce cas le dispositif dans des conditions parfaitement
similaires à celles du régime qu’il connaît dans la boucle d’oscillation. Cependant, cette approche a déja
prouvé son efficacité dans de nombreuses publications [59,121].
Le banc mis en place pour effectuer cette mesure est décrit dans [11]. La figure3.9représente la densité
spectrale du bruit BF en tensionSV ramené à l’entrée du transistor SiGe LPNT32 lorsque ce dernier est
en présence d’un signal hyperfréquence à 3,5 GHz pour différents niveaux de puissance. Dans ce cas, on
constate que le bruit BF en tension augmente "linéairement"avec la puissance.

La figure 3.10 montre le même type de mesure mais sur le transistor BFP620. Dans ce cas, on
constate que le bruit BF en tension augmente de manière soudaine lorsque le transistor entre en régime
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FIG. 3.9 –Densité spectrale du bruit basse fréquence en tension ramené à l’entrée du transistor LPNT32 (2V,
10mA) en présence d’un signal micro-onde à 3,5 GHz. Les niveaux de puissance d’entrée Pin sont respectivement :
repos, -5dBm, -2 dBm, 0 dBm, 2 dBm, 4 dBm et 7 dBm.

de compression. Ce "saut" n’est pas clairement expliqué mais il doit en tout cas absolument être pris en
compte pour la modélisation en bruit du composant. De plus, la résonance en fin de courbe est liée à la
réponse en fréquence du té de polarisation.
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FIG. 3.10 –Densité spectrale du bruit basse fréquence en tension ramené à l’entrée du transistor BFP620 (2V,
10mA) en présence d’un signal micro-onde à 3,5 GHz de puissance allant de -20 et 2.5 dBm.

Finalement, les courbes mesurées sont approximées et implémentées dans le modèle. Le bruit en
tensionSV est alors décrit par deux fonctions empiriques données dans[121]. La figure3.11 est un
exemple des courbes obtenues par approximation.

Possédant un modèle non-linéaire et en bruit correct des transistors, il est possible de simuler et
optimiser le bruit de phase de l’amplificateur et par conséquent celui de l’oscillateur.
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FIG. 3.11 –Densité spectrale du bruit basse fréquence en tension ramené à l’entrée du transistor BFP620 (2V,
10mA) mesurée et approximée par le modèle pour diverses puissances Pin (repos, -5 dBm et 5 dBm).

3.3.3 Modélisation du bruit de phase des amplificateurs

A l’aide du modèle de transistors précédemment décrit, des simulations de bruit de phase sont effec-
tuées avec le logiciel ADS.

Techniques de simulation

Pour la simulation de circuits HF, on distingue principalement les simulations dans le domaine tem-
porel et les simulations dans le domaine fréquentiel (équilibrage harmonique,harmonic balance). La
technique temporelle, même si elle permet d’avoir accès à des informations intéressantes concernant le
comportement du circuit en régime transistoire, présente l’inconvénient majeur d’être trop gourmande
en temps, en particulier pour simuler des circuits fortement surtendus. La simulation du bruit de phase
des amplificateurs et oscillateurs est donc essentiellement basée sur la technique de l’équilibrage har-
monique. Cette dernière permet dans un premier temps de déterminer le point de fonctionnement non-
linéaire puis différentes méthodes rendent possible le calcul de la dérivée de l’état fort signal autour du
point de fonctionnement. Ces méthodes sont la simulation d’enveloppe (voir annexeC), le formalisme
des matrices de conversion (voir annexeC) et la perturbation quasi-statique.

Une technique simple mais efficace pour simuler la conversion du bruit BF en bruit de phase est
la méthode de la perturbation quasi-statique (dite aussi méthode de pushing). Cette dernière permet de
déterminer un coefficient nommékφ dans [11] tel que :

Sϕ = kφSV (3.6)

oùSϕ est la densité spectrale des fluctuations de phase du dispositif et SV la densité spectrale équiva-
lente du bruit BF en tension à l’entrée du transistor (en V/

√
Hz).

Cette méthode consiste à introduire une légère perturbation quasi-statique (en tension ou en courant)
à l’entrée du transistor et à évaluer la variation de phase résultante du signal micro-onde traversant le
dispositif. Pour les transistors bipolaires, cette perturbation est généralement appliquée sur la tension
base-émetteur.
La mesure expérimentale dekφ peut être aisément déterminée à partir d’un banc de mesure debruit de
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3.3. Modélisation non linéaire et en bruit d’amplificateursà transistors SiGe

phase en boucle ouverte classique (voir figure1.12). Une variation de tension∆VBE est appliquée sur
la base du transistor. La fluctuation de phase résultante traversant le quadripôle peut être déduite de la
variation de tension∆Vm lue en sortie du mélangeur. On a alors :

kφ =
kϕ∆Vm

∆VBE
(3.7)

où kϕ est la sensibilité du mélangeur.

La détermination dekφ sur ADS obéit au même principe. Ce coefficient est calculé pour différentes
puissances en entrée du transistor (voir [121]).

Quant au bruit additif, il est simulé à l’aide d’outils de simulation disponibles sur ADS. Ces derniers
sont décrits dans l’annexeC. En particulier, le module pnmx d’ADS prévoit généralementavec précision
le plancher de bruit du transistor.

Comparaison simulations-mesures

A l’aide du banc de mesure décrit figure1.16, le bruit de phase résiduel de différents transistors est
mesuré. Les figures3.12et3.13montrent respectivement les performances en bruit de phasesimulées et
mesurées du transistor SiGe LPNT32.
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FIG. 3.12 –Bruit de phase résiduel simulé du LPNT32 (2V, 10mA) chargé sur 50 Ω à 3,5 GHz en fonction de la
puissance d’entrée Pin. Pin varie de -20 dBm à 0 dBm.

On observe un très bon accord entre les résultats simulés et les résultats mesurés. Le palier de bruit
est clairement de nature additive tandis que le bruit en 1/ f reste constant en fonction dePin et augmente
de manière importante pour de très faibles puissances (Pin= -20 dBm). Ce "saut", aussi observé sur le
bruit BF du composant (voir figure3.9), est difficile à expliquer mais représente une sorte de signature
de ce transistor.

La figure3.14montre les performances en bruit de phase simulées et mesurées du transistor SiGe
BFP620 pourPin= -8dBm. De nouveau, les résultats simulés et mesurés sont très proches. Ceci renforce
la validité de notre démarche pour la modélisation en bruit de transistors SiGe.

Cette section a montré les difficultés relatives à la modélisation non-linéaire et en bruit de transistors
bipolaires SiGe. Le modèle établi est un modèle équivalent mais permet de prévoir avec précision les
performances en bruit de phase du transistor. Ces dernièressont d’ailleurs excellentes comparativement
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FIG. 3.14 –Bruit de phase résiduel mesuré et simulé du BFP620 chargé sur50 Ω à 3,5 GHz pour Pin= -8dBm.

à celles présentées dans [111]. Pour une puissancePin de 0 dBm, le bruit de l’amplificateur basé sur
le SiGe LPNT32 présente un bruit de phase de - 172 dB.rad2/Hz à 100 kHz de la porteuse et de - 132
dB.rad2/Hz à 1 Hz de la porteuse.

L’inconvénient de ces composants (TBH SiGe) est que leur gain en puissance s’effondre en bande X.
Dans cette gamme de fréquence, il est alors nécessaire de concevoir des amplificateurs multi-étages. De
cette manière, le gain obtenu est suffisant pour autoriser, dans une configuration oscillateur, un décou-
plage suffisant du résonateur et donc l’obtention d’un fort coefficient de qualitéQL.

3.4 Amplificateurs double étage Si-SiGe pour applications bande X.

3.4.1 Essais préliminaires

Comme décrit par la formule de Leeson, il existe, au cours de la conception d’un oscillateur, un
compromis permanent entre le bruit de phase de l’amplificateur et son gain. En effet, ce dernier doit être
suffisant pour compenser les pertes de la boucle. Parallèlement, adapter et optimiser un amplificateur en
gain dégrade ses performances en bruit de phase [110]. En bande X, le gain des transistors SiGe étudiés
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précédemment chute de manière trop importante. Pour développer un oscillateur à haute pureté spectrale
et de configuration basique (résonateur + amplificateur) dans cette gamme de fréquence, une solution
élégante est alors de cascader plusieurs amplificateurs. Legain total de l’amplificateur est alors en dB la
somme de chacun.
Nous avons envisagé la réalisation d’un amplificateur bandeX double-étage. Dans le cas où les deux
étages sont parfaitement identiques, comme dit dans la section 3.2.2, le palier de bruit doit être fixé par
le premier étage tandis que le bruit flicker doit augmenter de3 dB. Afin de vérifier cela, nous avons dans
un premier temps réalisé un essai en disposant deux transistors quasi-identiques (LPNT32) séparés par
un isolateur. Les deux transistors sont chargés sur 50Ω et polarisés identiquement. La figure3.15montre
le bruit de phase résiduel d’un amplificateur de ce type pour une puissance d’entréePin de 0 dBm. Sur
la même figure est montrée le bruit de phase d’un amplificateurconsitué d’un seul transistor dans les
mêmes conditions de puissance.
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FIG. 3.15 –Comparaison entre le bruit de phase résiduel d’un amplificateur simple étage et d’un amplificateur
double étage pour Pin=0dBm à 3,5 GHz.

Nous observons que le bruit de phase résiduel de l’amplificateur double étage est quasi-identique
à celui du simple étage. Plus précisément, la différence de 3dB sur le bruit en 1/ f n’est pas observée.
On peut alors penser que les deux transistors utilisés ne sont pas strictement identiques. Dans ce cas
particulier, il semblerait alors que le bruit additif et le bruit flicker sont imposés par le premier étage.
La figure 3.16 présente le bruit de phase résiduel d’un amplificateur double étage (cascade de deux
SiGe LPNT32) pour différents niveaux de puissance d’entréePin. Comparativement à la figure3.13, on
s’aperçoit de nouveau que les performances en bruit de phasede l’amplificateur double étage sont très
proches de celles du simple étage. Cette figure met aussi parfaitement en évidence le fait que le flicker
est indépendant de la puissance d’entrée au contraire du bruit additif.

Forts de cette expérience, nous avons donc décidé de concevoir un amplificateur double étage "inté-
gré" faible bruit de phase pour des applications en bande X.

3.4.2 Conception d’un amplificateur double étage Si-SiGe

Un amplificateur double étage cascadant en série un transistor Si IRM894 et un transistor SiGe
BFP620 a été développé. La sortie du premier étage est directement reliée à l’entrée du premier. De cette
configuration naît des problèmes de stabilité de l’amplificateur dûs à des défauts d’adaptation d’impé-
dance entre les deux étages. A l’aide du simulateur ADS, le comportement en stabilité de l’amplificateur
doît donc être évalué parallèlement aux performances en gain et en bruit de phase. Différentes solutions
ont été envisagées pour surmonter ce problème d’oscillations parasites. Dans un premier temps, le réseau
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FIG. 3.16 –Bruit de phase résiduel d’un amplificateur double étage SiGeLPNT32 + LPNT32 (2V, 20 mA) pour
différents niveaux de puissance d’entrée Pin (-15, -10, -5 et 0 dBm) à 3,5 GHz.

de polarisation doît être optimisé de manière à filtrer toutes les fréquences où des oscillations parasites
sont susceptibles d’apparaître. Des filtres sont donc implémentés sur la base et le collecteur des tran-
sistors pour stabiliser la polarisation. Ensuite, le facteur de stabilité de l’amplificateur est étudié et les
oscillations parasites possibles dans la gamme RF (entre 10MHz et 10 GHz) sont éliminées à l’aide
d’éléments capacitifs et "wire bondings" (particulièrement, entre les deux transistors). Après mise en
place de ces précautions, un premier amplificateur bande X a été conçu avec succès. La figure3.17est
une photographie de ce dernier.

FIG. 3.17 –Photographie de l’amplificateur double étage Si-SiGe.

La figure3.18montre les résultats préliminaires des performances en bruit de phase de l’amplificateur
bande X réalisé. Cette mesure est effectuée à 10 GHz. La puissance d’entréePin est de 0 dBm. Le gain de
l’amplificateur est de 8,2 dB. Le spectre obtenu indique l’obtention de coefficientsb0= -168 dB.rad2/Hz
et b−1amp= -125 dB.rad2/Hz. Une légère différence est cependant relevée entre les résultats simulés et
expérimentaux. Dans le cas pratique, la pente du spectre estplus importante que duf−1. Nous ne savons
pas réellement si ce défaut provient de la mesure (vibrations,..) ou d’oscillations parasites intrinsèques
persistantes de l’amplificateur.

La figure3.19montre les performances en bruit de phase de ce même amplificateur après quelques
modifications pour éviter l’apparition d’oscillations parasites. Le spectre obtenu indique l’obtention de
coefficientsb0= -164 dB.rad2/Hz etb−1amp est estimé à -122 dB.rad2/Hz.

Ce dispositif doit encore être sujet à de nouveaux tests et diverses améliorations. Néanmoins, ces
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FIG. 3.18 –Bruit de phase de l’amplificateur double étage Si-SiGe à 10 GHz pour Pin= 0dBm : simulation et
expérience.
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FIG. 3.19 –Bruit de phase de l’amplificateur double étage Si-SiGe à 10 GHz pour différents niveaux de puissance
Pin (-12, -10, -5 et 0 dBm) après modifications.

résultats préliminaires sont fort encourageants et remarquables. Les performances en bruit de phase ob-
tenues sont très proches de celles présentées dans [111].

Devant réaliser deux amplificateurs de ce type, ils persistent à ce jour des problèmes importants sur
l’un d’entre eux (oscillations parasites). Ce dernier est toujours en cours d’étude actuellement au LAAS
pour atteindre les performances requises.
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Chapitre 3. Amplificateurs faible bruit de phase

3.5 Etude d’amplificateurs commerciaux haute-performance

Parallèlement aux études menées visant à concevoir un amplificateur faible bruit de phase, nous
avons acheté, testé et caractérisé des amplificateurs AML812PNB1901. Les caractéristiques essentielles
de ces derniers sont :

– Bande passanteBP= 8-12 GHz
– GainG= 22,5 dB
– Facteur de bruitF= 6,8 dB
– Puissance de sortie à 1dB de compressionPout= +17 dBm
– Polarisation : 15V - 430 mA
Ces amplificateurs consistent en la mise en parallèle de quatre étages d’amplification essentiellement

basés sur l’utilisation de transistors bipolaires SiGe.

Afin de caractériser leurs performances en bruit de phase, lebanc décrit figure3.20est mis en place.
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FIG. 3.20 –Banc de mesure de bruit de phase des amplificateurs AML812PNB1901.

En réglant convenablementγ1 et ϕ1, un niveau de suppression de porteuse de 70 dB est obtenu sur
la voie∆ en sortie de l’hybride. Les raies latérales de bruit des amplificateurs testés sont alors amplifiées
par un amplificateur de gain G’ et converties par un mélangeur. L’utilisation d’un filtre passe-bande de
300 MHz (75 dB) en sortie de l’hybride est nécessaire pour réduire la bande d’intégration de bruit. La
puissance sur la voie OL du mélangeur est de 9 dBm. L’ensembledes élements est fixé de manière
rigoureuse sur une table optique pour éviter tout phénomènede vibration durant la mesure. La figure
3.21montre les performances en bruit de phase des amplificateursAML à 9,5 GHz.

On peut constater que ces amplificateurs présentent d’excellentes performances de bruit de phase.
En effet, pour une puissance d’entréePin de -10 dBm, on mesureb0=-155 dB.rad2/Hz et b−1=-128
dB.rad2/Hz. Le palier de bruit de ces composants peut encore être abaissé d’environ 5 dB puisque leur
régime de compression débute àPin= -5dBm. Enfin, précisons que AML [111] propose des amplifica-
teurs dont les caractéristiques en bruit de phase sont encore meilleures. Ces amplificateurs peuvent donc
être utilisés pour développer des oscillateurs à haute pureté spectrale (voir chapitre5.3.3).

Disposant de résonateurs à forts coefficients de surtensionet d’amplificateurs de haute performance,
nous avons pu entreprendre le développement d’oscillateurs bande C et bande X à haute pureté spectrale.
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FIG. 3.21 –Bruit de phase des amplificateurs AML812PNB1901 à 9,5 GHz. Lapuissance Pin en entrée des
amplificateurs AML est de -10 dBm.
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Chapitre 4

Oscillateurs bande C à haute pureté
spectrale à température ambiante.

Ce chapitre présente les performances des oscillateurs réalisés en bande C. Les problèmes de métro-
logie liés à la caractérisation de ces sources sont mis en avant.

De plus, ce chapitre présente des doubleurs de fréquence 4,8- 9,6 GHz que nous avons développés,
mesurés et qui pourraient potentiellement être utilisés pour transférer dans des conditions acceptables la
stabilité des oscillateurs bande C en bande X.
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Chapitre 4. Oscillateurs bande C à haute pureté spectrale à température ambiante.

4.1 Oscillateurs à contre-réaction parallèle.

4.1.1 Configuration des oscillateurs

Les oscillateurs développés en bande C sont basés sur une simple contre-réaction parallèle. Pour cha-
cun d’eux, le résonateur saphir présente un diamètre de 50 mmet une hauteur de 20 mm. Le résonateur
est fixé au centre d’une cavité cylindrique en duralumin de 100 × 40 mm2. Le résonateur est stabilisé
en température à 313K. La topologie mise en place est celle décrite dans la section2.5. Dans chaque
résonateur, un mode WGH5,0,0 à 4,86 GHz (4,861 GHz pour le premier résonateur et 4,844 GHz pour le
second) est excité. Le coefficient de qualité en chargeQL est de 70.000. De plus, le résonateur est forte-
ment couplé pour réduire les pertes à 5,4 dB environ et permettre l’oscillation malgré le faible gain des
amplificateurs d’entretien à transistors SiGe. Cette configuration est quasi-optimale. Il a été montré en
effet qu’un couplage avec 6 dB de pertes en transmission est le couplage idéal pour réduire la contribu-
tion des bruits additifs [122] et de conversion [59] dans un amplificateur simple étage. Les figures4.1(a)
et 4.1(b)présentent les caractéristiques des modes excités dans chacun des résonateurs.

(a) (b)

FIG. 4.1 –(a) : Couplages du résonateur 1 à 313K. (b) : Couplages du résonateur 2 à 313K.

Un sélecteur modal composé de 10 lignes est déposé sur une desfaces de chaque résonateur dont
l’aspect et l’efficacité ont été respectivement présentéesfigures2.20et 2.21(b). Ce filtre embarqué évite
le recours à un filtre passe-bande dans la boucle d’oscillation. Les pertes de la boucle sont donc réduites,
ce qui autorise un léger découplage du résonateur et donc l’obtention d’un meilleur facteur de qualité.
Deux amplificateurs d’entretien différents ont été testés pour assurer l’entretien des oscillations : le SiGe
LPNT32 et le SiGe BFP620 (voir chapitre3). Au cours de ces expériences, la polarisation des transistors
est telle queVCE= 2V et ICE= 10 mA. Leur puissance d’entréePin dans la boucle est de 0 dBm. Le gain
en puissance du LPNT32 est de 7,2 dB et celui du BFP620 est de 9dB. Ces amplificateurs sont alimentés
sur batterie.
Les oscillateurs sont disposés dans une "cantine" métallique assurant le rôle de cage de Faraday. Les os-
cillateurs consistent simplement en l’association d’un résonateur, d’un amplificateur, de deux isolateurs,
un déphaseur et d’un coupleur pour extraire le signal (voir figure4.2).
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4.1. Oscillateurs à contre-réaction parallèle.

ϕ

LPNT32

BFP620
ou

FIG. 4.2 –Structure basique et simple des oscillateurs bande C.

4.1.2 Mesure du bruit de phase des oscillateurs bande C

La mesure de ce type de circuit pose un problème de métrologiecar il n’existe pas de référence
commerciale à laquelle ces oscillateurs peuvent être comparés. La solution consiste alors à étudier le
signal de battement entre deux oscillateurs quasiment identiques. Dans notre cas, la fréquence du signal
de battement entre les deux oscillateurs saphir est de 17 MHz. Ce signal de battement est comparé à un
synthétiseur HP8662A délivrant un signal à 170 MHz divisé par 10. En effet, comme indiqué dans [123],
c’est à cette fréquence (ainsi que vers 500 MHz) que le HP8662A présente les meilleures performances
en bruit de phase. La figure4.3montre le premier banc de mesure mis en place pour la caractérisation en
bruit de phase de ces oscillateurs. La figure4.4est une photographie des oscillateurs.

LNA

HP 8662A

4.8617 GHz

4.8445 GHz

17 MHz
17 MHz

Oscillateur 1

Oscillateur 2

synthétiseur (170 MHz)

10

AOP

FFT

Analyseur

FIG. 4.3 –Premier banc pour mesure du bruit de phase des oscillateurs bande C.

La figure4.5reporte les différents résultats obtenus. Sur ce graphe sont reportés le bruit de phase des
oscillateurs à 5 GHz (mesurés et simulés) utilisant comme amplificateur d’entretien le transistor SiGe
LPNT32 ou le SiGe BFP620.

On observe tout d’abord que les résultats simulés et expérimentaux sont très proches. Ceci valide
totalement la qualité des modèles de transistors développés dans le chapitre précédent. En outre, les per-
formances en bruit de phase obtenues avec le transistor LPNT32 ou le BFP620 sont quasi-similaires.
Celles obtenues avec le BFP620 sont environ 3 dB plus élevées. Dans le cas optimal, avec le transistor
LPNT32, le bruit de phase du signal de battement à 17 MHz est del’ordre de -132 dB.rad2/Hz à 1 kHz
de la porteuse. On peut donc estimer que le bruit de phase d’unseul oscillateur à 4,86 GHz est de -135
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Chapitre 4. Oscillateurs bande C à haute pureté spectrale à température ambiante.

FIG. 4.4 –Photographie des oscillateurs en bande C. Un mélangeur est utilisé pour extraire le battement à 17
MHz.
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FIG. 4.5 –Bruit de phase des oscillateurs développés en bande C. Chaque courbe correspond au bruit de phase
du battement à 17 MHz.

dB.rad2/Hz à 1 kHz de la porteuse. Ces remarquables performances égalent celles obtenues dans [58].
Cependant, dans notre cas, la structure des oscillateurs est simplifiée car aucun filtre n’est nécessaire dans
la boucle d’oscillation. De plus, la stabilisation en température des résonateurs saphir permet d’assurer
une stabilité long terme satisfaisante. La mesure est alorsplus simple à réaliser car l’asservissement reste
actif de manière durable.

On peut remarquer que la mesure est fortement limitée par le synthétiseur divisé pour des fréquences
de Fourier inférieures à 10 Hz et supérieures à 1 kHz. Nous avons donc décidé de mettre en place un banc
de mesure un peu plus complexe pour caractériser les performances en bruit de phase des oscillateurs
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4.1. Oscillateurs à contre-réaction parallèle.

pour les fréquences proches de la porteuse. Ce banc est décrit sur la figure4.6. Le signal de battement
à 17 MHz entre les deux oscillateurs saphir est mélangé avec un quartz 10 MHz. Le signal résultant est
alors à une fréquence de 7 MHz. Le synthétiseur peut dans ce cas être divisé par 64 au lieu de 10, soit
une amélioration du bruit de 16 dB.
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LNA

7 MHz

448 MHz
HP 8662Asynthétiseur

64

Oscillateur 2
4.844 GHz

Oscillateur 1
4.861 GHz

Analyseur

FFT

Ampli BF

FIG. 4.6 –Banc de mesure amélioré pour mesurer le bruit de phase des oscillateurs près de la porteuse.

La figure4.7montre le bruit de phase mesuré du battement entre deux oscillateurs saphir à 4,86 GHz
basés sur l’utilisation d’un transistor SiGe LPNT32. On constate que le banc limite toujours la mesure.
Le palier des oscillateurs n’est pas observable.
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FIG. 4.7 –Bruit de phase du battement entre deux oscillateurs saphir.

On observe que la pente du spectre de bruit de phase de l’oscillateur reste enf−3 jusqu’à 1 Hz,
menant à un bruit de phase de -39 dB.rad2/Hz à 1 Hz de la porteuse.
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Chapitre 4. Oscillateurs bande C à haute pureté spectrale à température ambiante.

4.2 Développement et mesure de doubleurs de fréquence 4,8-9,6 GHz à
base de mélangeurs.

4.2.1 Principe.

Disposant d’oscillateurs bande C, il est intéressant d’envisager la réalisation de sources en bande X
à l’aide de doubleurs de fréquence. Une solution que nous avons envisagée est de réaliser des multiplica-
teurs de fréquence basés sur l’association d’un coupleur hybride et d’un mélangeur triplement équilibré.
Le principe de ces doubleurs de fréquence est décrit sur la figure4.8.

Pe
Vout D

ϕΑ

Β

1

C

D

4,8 GHz

50Ω

Wiltron 69137A

FIG. 4.8 –Principe des doubleurs de fréquence.

Expérimentalement, les liaisons entre l’hybride et le mélangeur sont de longueur différentes. On
dispose le déphaseurϕ1 pour compenser cette différence. Dans un premier temps, la voie IF du mélangeur
est utilisée comme entrée pour rejeter le continu.

Le signalVoutD en sortie du mélangeur est proportionnel au produit des tensionsVD etVC présentes
sur les voiesD etC du coupleur hybride avec :

VD =

√
2

2
(cosωt −90) =

√
2

2
sin(ωt) (4.1)

et

VC =

√
2

2
(cosωt −180) =

√
2

2
cos(ωt) (4.2)

où ω est la pulsation du signal en entrée sur la voieA du coupleur hybride.
Ainsi, on a :

VoutD ∝ −1
4

sin(2ωt) (4.3)

On obtient donc bien en sortie du mélangeur un signal de fréquence double à celle du signal d’entrée.

4.2.2 Mesure du bruit de phase des doubleurs de fréquence.

Mesures classiques.

Dans un premier temps, le banc décrit figure4.9 est monté pour mesurer le bruit de phase des dou-
bleurs de fréquence.
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4.2. Développement et mesure de doubleurs de fréquence 4,8-9,6 GHz à base de mélangeurs.
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FIG. 4.9 –Premier banc de mesure pour caractérisation des doubleurs de fréquence.
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FIG. 4.10 –Bruit de phase mesuré de : amplificateur Miteq, banc de mesureet doubleurs de fréquence.

La figure4.10montre le bruit de phase mesuré de différents éléments. Initialement, la performance
en bruit de phase des doubleurs de fréquence est fortement limitée par les amplificateurs Miteq utilisés
en sortie des mélangeurs. Nous avons donc décidé de les ôter.

Une seconde mesure est effectuée sans les amplificateurs Miteq en prenantPe= 19 dBm la puissance
délivrée par le synthétiseur. La sensibilité du mélangeur du banc de mesure est alorskϕ= 187 mV/rad.
Enfin, nous mesurons le bruit du banc de mesure en prenant garde de conserver des niveaux de puissance
similaires sur les entrées du mélangeur que précédemement.On s’aperçoit alors que la mesure du bruit
des doubleurs de fréquence est limitée par le banc de mesures.

Pour surmonter ce problème, une première solution que nous avons envisagée est de faire travailler le
détecteur de phase du banc de mesure à son minimum de détection AM (voir section5.4). La figure4.11
montre la diminution du bruit de phase du mélangeur du banc demesure lorsque le détecteur travaille à
ce point optimal. Un gain de l’ordre de 5 dB est obtenu.

Le bruit du banc reste cependant élevé. Nous avons donc décidé de développer un banc de mesure en
pont (suppression de porteuse) pour être certains de caractériser les doubleurs de fréquence.

Mesures en pont.

La figure4.12décrit le banc mis en place.
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Chapitre 4. Oscillateurs bande C à haute pureté spectrale à température ambiante.

FIG. 4.11 –Bruit de phase du mélangeur du banc en condition de quadrature ou au minimum de détection AM.

γ1

γ2

ϕ1

F1

F2

1

2

G1

G2 ϕ2

2

2

Vc

DCT

Σ

∆
D.S

P= −3,3 dBm

coupleur 1 coupleur 2

P= −50 dBm
P= −3,3 dBm

350 kHz
40 dB

F
F

T

A
n
aly

seu
r

4.8 GHz

FIG. 4.12 –Banc de mesure en pont pour caractérisation en bruit de phasedes doubleurs de fréquence.

Des filtres passe-bande sont disposés en sortie des doubleurs de fréquence pour réduire fortement
la puissance des fréquences harmoniques générées par la multiplication de fréquence. Une photo de
l’ensemble doubleurs+filtres est montrée figure4.13.

FIG. 4.13 –Photographie des doubleurs de fréquence avec filtres passe-bande.

Le filtre F1 présente des pertes de 0,7 dB à 9,6 GHz et une bande passante de300 MHz. Le filtre F2

118



4.2. Développement et mesure de doubleurs de fréquence 4,8-9,6 GHz à base de mélangeurs.

présente des pertes de 4 dB à 9,6 GHz et une bande passante de 15MHz. Les puissances des différentes
composantes du signal en sortie des doubleurs de fréquence sont données tableau4.1.

Fréquences (GHz) Filtre F1 - P (dBm) Filtre F2 - P (dBm)
4,8 -53 -80
9,6 -2,4 0,9
14,4 -68 -49
19,2 -67 -19

TAB . 4.1 – Puissance des différentes raies générées en sortie des doubleurs de fréquence après filtrage.

Conditions expérimentales et Mesure de la sensibilité équivalente de l’interféromètre Pour me-
surer la sensibilité de l’interféromètre, on mesure d’abord la sensibilité du DCT (voir figure4.14). Une
sinusoïde de fréquence 10 kHz et d’amplitude 1V rms est envoyée depuis une détection synchrone sur le
DCT. On obtient alors en sortie du DCT le signal montré figure4.14.

2 cos     tΩ

Vout1

Vd = Vd       rms

DCT

9,6 GHz

9,6 GHz

− 10 kHz

9,6 GHz 9,6 GHz

+ 10 kHz

− 0,5 dBm

− 48 dBm − 48 dBm

FIG. 4.14 –Mesure de la sensibilité du DCT.

En théorie, l’amplitudeb des raies de modulation est donnée par :

b =
c
2

ϕ2
rms= −44dBm (4.4)

avecc l’amplitude de la porteuse.

La sensibilité du DCTkϕDCT est mesurée à 0,315◦/V, soit 5,2 mrad/V ou -45 dB.rad/V.

L’amplificateur sur la voie∆ présente un gainG2 de 43 dB à 9,6 GHz. Son facteur de bruit est de 2,6
dB. La puissance de la porteuse en sortie de cet amplificateurest de seulement -50 dBm, ce qui repré-
sente une suppression de porteuse de l’ordre de 90 dB. L’utilisation d’isolateurs en sortie de l’hybride
est indispensable pour éviter des "retours d’onde" dégradant fortement le niveau de la suppression de
porteuse. Deux coupleurs sont utilisés pour visualiser en temps réel le niveau de suppression de porteuse
avant et après amplification. La puissance sur la voie OL du mélangeur est de l’ordre de 9 dBm.

La seconde étape consiste à mesurer la fonction de transfertdu système. Pour cela, on injecte du bruit
blanc en entrée du DCT et on connecte la sortie du banc sur l’entrée 2 du FFT. En jouant sur le déphaseur
ϕ2, on obtient au mieux 10,7 dB.

En théorie, la sensibilité équivalente de l’interféromètre kϕinter f est telle que :

kϕinter f =
SVout

Sϕ
= | Vout

VinDCT
dϕ
dV

|2 (4.5)
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Chapitre 4. Oscillateurs bande C à haute pureté spectrale à température ambiante.

Nous avons obtenu expérimentalementkϕinter f ' 56 dB.V2.rad−2 (45+10,7).

Pour effectuer la mesure de bruit de phase, on coupe évidemment la modulation de phase sur le DCT.
On règle de nouveau la suppression de porteuse en prenant garde de fixer correctement l’ensemble des
éléments du banc sur la table optique pour éviter les vibrations. La figure4.15montre une photographie
du banc de mesure complet.

FIG. 4.15 –Photographie du banc (interféromètre) pour mesure du bruitde phase des doubleurs de fréquence.

Bruit de phase des doubleurs de fréquence.La figure4.16montre le bruit de phase de deux doubleurs
de fréquence 4,8 - 9,6 GHz mesuré avec l’interféromètre. Dans ce cas, la voie IF des mélangeurs utilisés
au sein des doubleurs de fréquence est utilisée comme voie d’entrée.

Nous avons effectué ensuite le même type de mesure en montantles mélangeurs des doubleurs de
fréquence "classiquement", c’est-à-dire en utilisant la voie IF comme sortie. Dans ce cas, la sensibilité
équivalente de l’interféromètre est de nouveau mesurée et est de 52 dB.V2.rad−2. La figure4.17montre
le bruit de phase de deux doubleurs de fréquence mesuré dans ce cas.

Le tableau4.2résume les performances typiques des doubleurs de fréquence réalisés.

Configuration Sϕ (1Hz) [dB.rad2/Hz] Sϕ (100 kHz) [dB.rad2/Hz]
IF en entrée -126 -155
IF en sortie -128 -156,5

TAB . 4.2 – Bruit de phase d’un doubleur de fréquence (3dB de moinsqu’une paire) en fonction de la
configuration du mélangeur (voie IF en entrée ou voie IF en sortie).

Le bruit de phase des doubleurs de fréquence réalisés sembledonc limité par les performances des
mélangeurs (diodes Schottky) les constituant. Les deux configurations testées (voie IF en entrée ou en
sortie) donnent des résultats équivalents. Les performances atteintes par les doubleurs sont intéressantes
mais insuffisantes pour notre application. En effet, si ces derniers sont utilisés pour générer un signal en
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4.2. Développement et mesure de doubleurs de fréquence 4,8-9,6 GHz à base de mélangeurs.

FIG. 4.16 –Bruit de phase de deux doubleurs de fréquence - Dans ce cas, lavoie IF des mélangeurs utilisés pour
réaliser les doubleurs est utilisée en entrée.

FIG. 4.17 –Bruit de phase de deux doubleurs de fréquence - Dans ce cas, lavoie IF des mélangeurs utilisés pour
réaliser les doubleurs est utilisée comme voie de sortie.

bande X à partir des oscillateurs bande C présentés dans4.1, le bruit de phase de l’oscillateur à 9,6 GHz
(et plus particulièrement le plancher) sera limité par le bruit des doubleurs.

Une autre solution serait de réaliser des doubleurs de fréquence basés sur l’utilisation de diodes ou
d’un transistor très faible bruit. Cette méthode nécessiterait de disposer de modèles non-linéaires et en
bruit très précis de ces composants pour l’étape de conception. Ce type d’étude pourrait par exemple
être menée avec des transistors Si ou SiGe présentés dans le chapitre3. Des doubleurs de ce type ont été
développés par Llopis mais leurs performances en bruit de phase n’ont pas été mesurées [123]. Enfin,
notons que les performances en bruit de phase de ce type de circuits sont rarement données par les
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Chapitre 4. Oscillateurs bande C à haute pureté spectrale à température ambiante.

constructeurs. Hittite [124] présente sur leur site internet le bruit de phase de diviseurs de fréquence dans
cette gamme. Les meilleures performances, détenues par le HMC369LP3 (TBH AsGa MMIC), sont de
-142 dBc/Hz à 100 kHz de la porteuse et de -122 dBc/Hz à 100 Hz dela porteuse. Le HMC368LP4
(PHEMT AsGa MMIC) présente des performances de -137 dBc/Hz à100 kHz de la porteuse et de -125
dBc/Hz à 100 Hz de la porteuse.

4.2.3 Mesure du bruit de phase du DCT.

Nous avons profité de la mise en place du banc de mesure précédemment décrit pour caractériser les
performances en bruit de phase du DCT. Cette mesure était en effet intéressante à réaliser car elle n’avait
jamais été effectuée au laboratoire. Le banc de mesure construit est similaire à celui décrit figure4.12.
Les doubleurs et les filtres passe-bande sont bien sûr ôtés. L’atténuateurγ1 est placé dans la voie 1. La
source délivre une puissancePe de 19 dBm à 9,6 GHz. La sensibilité équivalente mesurée du banc est de
70,6 dB. Une photographie du banc de mesure est montrée figure4.18.

FIG. 4.18 –Photographie du banc de mesure de bruit de phase du DCT.

La figure4.19montre le bruit de phase du DCT.
Le plancher de bruit du DCT est très bas puisqu’il atteint - 178 dB.rad2/Hz. La pente du spectre

pour des fréquences inférieures à 50Hz augmente et est plus importante que duf−1. Cette mesure a
certainement été dégradée par des problèmes de vibration. Sans ces défauts, le bruit de phase du DCT
aurait dû être mesuré à -144 dB.rad2/Hz à 1Hz de la porteuse.
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4.2. Développement et mesure de doubleurs de fréquence 4,8-9,6 GHz à base de mélangeurs.

FIG. 4.19 –Bruit de phase du DCT à 9,6 GHz.
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Chapitre 4. Oscillateurs bande C à haute pureté spectrale à température ambiante.
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Chapitre 5

Oscillateurs bande X à haute pureté
spectrale à température ambiante.

Ce chapitre présente les oscillateurs développés en bande Xà température ambiante.

Dans un premier temps, nous décrivons la structure de ces oscillateurs. Les résonateurs saphir utili-
sés étant caractérisés par l’existence de nombreux modes parasites dégradant le mode de galerie désiré,
nous montrons les différentes étapes de conception, simulation, réalisation et caractérisation de filtres
passe-bande micro-ruban de type DBR (Dual Behavior Resonators).

La mesure du bruit de phase des sources à 10 GHz a mené à diverses études. En particulier, nous
avons développé un banc spécifique de mesure de bruit de phasepar intercorrélation pour caractériser
les oscillateurs. La mise en place de ce banc a aussi été à l’origine d’une étude poussée concernant la
sensibilité au bruit d’amplitude de mélangeurs hyperfréquences et RF.

Enfin, nous montrons les performances en bruit de phase des oscillateurs développés dans cette bande
de fréquence.
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Chapitre 5. Oscillateurs bande X à haute pureté spectrale à température ambiante.

5.1 Le résonateur

5.1.1 Caractéristiques et modes parasites

La réalisation d’oscillateurs à 10 GHz a nécessité le dimensionnement de nouveaux résonateurs. La
demande d’usinage de ces derniers a été effectuée en septembre 2004. Ces résonateurs, de type Verneuil,
présentent un diamètre de 34,1 mm et une hauteur de 17,05 mm.

Dans un premier temps, nous avons mesuré les caractéristiques de différents modes WGH en cavité
ouverte. Ces résultats sont reportés dans les tableaux5.1et5.2. Pour ces mesures, le résonateur est assez
fortement découplé.

m ν (GHz) S21 QL Q0

6 7,717 ? 9821 ?
7 8,6200 -22 40010 ?
8 9,5216 -19 97509 110556
9 10,4217 -10,5 98064 142244
10 11,3202 -11,19 126524 177540
11 12,2167 -11,64 102594 139138
12 13,1113 -12,41 97010 127807
13 14,0033 -13,95 82595 103368

TAB . 5.1 – Caractéristiques des modes WGH du résonateur 1 34,10× 17,05 mm2 à température am-
biante sans cavité. L’ordre azimutalm varie de 6 à 13.

m ν (GHz) S21 QL Q0

5 6,818 ? ? ?
6 7,722 -23 10780 ?
7 8,6256 -14,95 89095 ?
8 9,5271 -22,6 96574 108000
9 10,4290 -17,8 123524 141815
10 11,3282 -21,64 141973 154776
11 12,2256 -22,86 130007 140961
12 13,1210 -20,51 113117 126700
13 14,0139 -21,46 114036 126961

TAB . 5.2 – Caracrtéristiques des modes WGH du résonateur 2 34,10× 17,05 mm2 à température am-
biante. L’ordre azimutalmvarie de 5 à 13.

La fréquence de battement entre les deux résonateurs est de 6MHz. En pratique, le résonateur est
initialement implémenté au centre d’une cavité en duralumin de dimensions 68,20× 34,10 mm2. Un trou
de 3 mm de diamètre est percé au centre du cristal le long de l’axe z pour assurer sa fixation. En accord
avec les bons résultats obtenus en bande C concernant la stabilisation en température du résonateur, la
symétrie de la structure est conservée. De plus, le design mécanique des cavités est amélioré de manière
à permettre un réglage plus pratique et plus souple des couplages. La figure5.1montre l’environnement
du résonateur bande X.

Dans un second temps, nous avons mesuré les caractéristiques de différents modes WGH en cavité
fermée. Force fût de constater que les modes de galerie étaient littéralement noyés au milieu de nombreux
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5.1. Le résonateur

FIG. 5.1 –Résonateur bande X en cavité.

modes parasites. Il était même simplement impossible de lesexciter correctement. Pour surmonter ce
problème, nous avons tout d’abord modifié le diamètre intérieur de la cavité. Nous avons ajouté un tube
de duralumin au sein de la cavité réduisant son diamètre à 60 mm. Cette première démarche nous a
permis d’exciter avec plus d’aisance les différents modes de galerie. Ces derniers restaient cependant
couverts par de nombreux modes indésirables. Nous avons ensuite décidé de mettre en place un sélecteur
modal composé de 16 lignes (voir section2.4) sur une face du résonateur afin de privilégier l’excitation
du mode WGH8,0,0. La figure5.2(a)montre le spectre typique du résonateur sur un large span. Sur la
figure5.2(b), le mode de galerie WGH8,0,0 est mis en évidence en réduisant la fenêtre d’observation.

(a) (b)

FIG. 5.2 –(a) : Spectre d’un résonateur bande X (mode WGH8,0,0) sans le sélecteur modal sur un span de 4 GHz.
(b) : Spectre du même résonateur avec le sélecteur modal sur un span de 400 MHz.

Nous pouvons voir que malgré le dépôt d’un sélecteur modal, un mode parasite d’amplitude impor-
tante persiste à seulement 160MHz du mode WGH8,0,0. Le dépôt d’absorbant micro-onde à l’intérieur de
la cavité permet d’atténuer le mode parasite mais dégrade lecoefficient de surtensionQL du mode désiré.
De plus, ne disposant pas de logiciels de simulation par éléments finis nous permettant de déterminer
l’origine et la "position" de ce mode gênant, il nous était difficile de savoir comment positionner l’ab-
sorbant. La démarche était donc difficile, hasardeuse et imprécise. La figure5.3est un relevé du spectre
obtenu à 303K avec ou sans absorbant micro-onde.

Il s’est donc avéré nécessaire de développer un filtre passe-bande micro-onde (voir section5.2) per-
mettant de sélectionner le mode de galerie. Une forte réjection doit être obtenue à 9,340 GHz afin d’at-
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Chapitre 5. Oscillateurs bande X à haute pureté spectrale à température ambiante.
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FIG. 5.3 –Modes parasites autour de la résonance principale du mode WGH8,0,0 du résonateur saphir. L’utilisa-
tion d’absorbant micro-onde permet d’atténuer le mode parasite mais dégrade le coefficient de surtension QL du
mode désiré.

ténuer fortement le mode parasite .

5.1.2 Comportement en température

De nouveau, une électronique de régulation de haute-précision est directement embarquée sur le toit
de la cavité. Son schéma électrique est identique à celui de la figure2.5.5. Des composants CMS ont été
principalement utilisés afin de réduire la dimension de la carte et disposer cette dernière sur la cavité. La
figure5.4montre une photographie de l’ensemble.

FIG. 5.4 –Photographie du résonateur bande X au sein d’une cavité symétrique en duralumin. L’électronique de
régulation est disposée sur le toit de la cavité.

A l’aide du modèle électrique développé dans2.5.4, nous avons pu simuler le comportement ther-
mique de cette structure. La température de consigne est toujours 40◦C. Les figures5.5(a) et 5.5(b)
comparent les performances respectives des cavités à 5 GHz et 10 GHz. Le gain thermique est amélioré
d’un facteur 1,4 dans le cas du résonateur en bande X. De plus,le temps de montée à la température de
consigne est environ 2 fois inférieur dans le cas du résonateur en bande X.
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5.2. Développement de filtres micro-ondes DBR (Dual Behavior Resonators).
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FIG. 5.5 – (a) : Gain thermique de la structure de la cavité à 5 GHz et de lacavité à 10 GHz. (b) : Temps de
montée à la température de consigne pour Tamb= 20◦C : comparaison entre la cavité à 5 GHz et la cavité à 10
GHz .

Il est aussi intéressant d’estimer les effets de la réduction du diamètre intérieur de la cavité sur le
comportement thermique du résonateur. Les figures5.6(a)et 5.6(b) comparent les performances res-
pectives de ces deux structures. La cavité modifiée présenteun volume de matière plus important. Son
comportement thermique en est donc quelque peu dégradé maisde manière négligeable.
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FIG. 5.6 –(a) : Gain thermique de la structure : cavité à 10 GHz initialeet cavité à 10 GHz modifiée. (b) : Temps
de montée à la température de consigne pour Tamb= 293K : comparaison entre la cavité à 10 GHz initiale et la
cavité à 10 GHz modifiée.

5.2 Développement de filtres micro-ondes DBR (Dual BehaviorResona-
tors).

Comme mis en évidence dans la partie précédente, il s’est avéré nécessaire de développer des filtres
passe-bande permettant de sélectionner le mode de galerie désiré et supprimer les modes parasites gê-
nants. Après avoir mis en évidence l’intérêt de développer des filtres planaires dans cette bande de fré-
quence, nous voyons les différentes étapes de conception defiltres DBR.
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Chapitre 5. Oscillateurs bande X à haute pureté spectrale à température ambiante.

5.2.1 Différentes topologies de filtres.

Dans cette bande de fréquence, différentes topologies de filtres sont envisageables. Nous décrivons
brièvement par la suite les deux types de filtres les plus utilisés dans cette bande de fréquence : les filtres
à résonateurs diélectriques et les filtres planaires.

Filtres à résonateurs diélectriques.

Les filtres à résonateurs diélectriques sont apparus à la fin des années 1960. Ils se sont peu à peu
substitués aux filtres à cavités métalliques. Ils sont baséssur l’utilisation de résonateurs diélectriques de
formes cylindriques [125] et parallélépipédiques. Ces résonateurs présentent des facteurs de qualité à vide
élevés suivant le matériau utilisé. Typiquement, pour des applications de filtrage, les meilleurs matériaux
commercialisés présentent un produitf Q de 300000 à 1 GHz. De plus, ces résonateurs présentent une
stabilité thermique satisfaisante, un faible coût de fabrication ainsi qu’un encombrement moins important
que les filtres à cavités métalliques. Disposés dans une cavité, les résonateurs sont excités à l’aide de
boucles magnétiques, de sondes électriques ou de lignes microruban (figure5.7).

FIG. 5.7 –Filtre 3 pôles Tchebychev utilisant des résonateurs diélectriques parallélépipédiques.

Les principales évolutions des filtres à résonateurs diélectriques résident dans l’amélioration des
systèmes de couplage, afin de limiter les pertes d’insertion[126]. Excités par des lignes micro-ruban,
ils présentent l’avantage d’être relativement aisément intégrables dans un environnement planaire. Le
positionnement des résonateurs par rapport aux lignes d’excitation reste cependant très délicat. De plus,
avec la montée en fréquence, la mise en oeuvre des résonateurs diélectriques dans les systèmes de filtrage
devient difficile à cause de la diminution de leur taille.

Filtres planaires.

Le faible encombrement des filtres planaires, leur parfaiteintégration à l’environnement électronique
et leur grande reproductibilité associée à de faibles coûtsde production font de ces derniers des candi-
dats très intéressants. Le point faible des filtres planaires est de présenter des pertes importantes. En
effet, leur faible facteur de qualité à videQ0 réduit leur sélectivité et n’autorise pas la réalisation de
bandes passantes étroites (moins de 1%). Nous ne dresseronspas une liste de la totalité des filtres pla-
naires connus. En particulier, de nouvelles technologies de filtres planaires (filtres à ondes acoustiques
de surface SAW [127], technologies multicouches [128], technologies du substrat suspendu [129]) ne
seront pas décrites. Nous ne parlerons que des filtres planaires classiques et plus précisément des filtres
en technologie micro-ruban.
La technologie micro-ruban occupe de nos jours une place privilégiée dans la conception de circuits
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5.2. Développement de filtres micro-ondes DBR (Dual Behavior Resonators).

micro-ondes passifs tels que les filtres. Il est en effet aiséde concevoir des résonateurs ayant des perfor-
mances intéressantes et des dimensions réduites en jouant sur la dimension des lignes.

La ligne micro-ruban comporte un substrat diélectrique, complètement métallisé sur l’une de ses
faces et couvert d’une bande métallique sur l’autre (figure5.8).

Substrat εr

Plan de masse

W
t

h

H

E

Ruban métallique

FIG. 5.8 –Paramètres caractéristiques et lignes de champ d’une lignemicro-ruban.

Le substrat est caractérisé par son épaisseurh et sa constante diélectrique relativeεr . Plus cette der-
nière est grande, plus le champ électromagnétique est concentré et donc plus les pertes par rayonnement
sont faibles. La bande est caractérisée par sa largeurW et son épaisseurt. L’impédance caractéristique
de la ligne, pour une permittivité donnée, est alors déterminée par le rapportW/h.
La propagation dans une ligne micro-ruban s’effectue dans le substrat, de permittivitéεr et dans l’air
de permittivité 1, comme le montre la figure5.8. Le mode dominant qui se propage dans une ligne
micro-ruban est un mode hybride ayant les six composantes duchamp électromagnétique non nulles.
Cependant, compte tenu de la faible amplitude des composantesEz et Hz (composantes suivant l’axe de
propagation) par rapport aux composantes transversesEt etHt , on peut considérer que le mode dominant
sur une ligne micro-ruban est un mode quasi-TEM. Mais même dans ce cas, il est difficile de définir une
vitesse de propagation de l’onde puisque cette dernière se fait dans deux milieux de permittivité relative
différente. Ainsi, il est classique d’établir une modélisation équivalente de la ligne par une ligne micro-
ruban à diélectrique homogène illimité défini par sa permittivité effectiveεe. Les travaux de Wheeler et
Hammerstad [130] ont permis de déterminer avec une bonne précision la valeur deεe, en fonction deεr ,
W et h. Pour une meilleure approximation, on se reportera aux expressions plus compliquées de Bhartia
et Bahl [95].
L’inconvénient majeur des filtres micro-ruban provient du niveau élevé de leurs pertes d’insertion. Il en
résulte qu’il est difficile de concevoir un filtre très sélectif et présentant peu de pertes. Ces dernières sont
d’origines diverses et se traduisent par une décroissance exponentielle de la puissance de l’onde le long
de l’axe de propagation tel que :

P(z) = P(0)×exp(−2αz) (5.1)

avecP(0) : puissance initiale du signal enz=0, P(z) : puissance du signal enz, α coefficient d’atté-
nuation en Np/m.

On distingue dans une ligne micro-ruban trois types de pertes :

– les pertes diélectriques: ces pertes proviennent du fait que le substrat utilisé n’est pas un isolant
parfait. Il y a donc dissipation sous forme de chaleur d’une partie du signal dans le diélectrique.
Ces pertes sont caractérisées par la tangente de pertes telle que :
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Chapitre 5. Oscillateurs bande X à haute pureté spectrale à température ambiante.

tanδ =
ε′′

ε
=

σ
ωεr

(5.2)

avecε′ partie réelle de la permittivité diélectrique relativeεr du substrat,ε′′ partie imaginaire de la
permittivité diélectrique relativeεr , σ conductivité des diélectriques (non nulle) etω pulsation de
l’onde à la fréquenceν de travail.

– les pertes métalliques: elles constituent la principale source de pertes d’un circuit planaire clas-
sique. Elles sont dûes au fait que la conductivité des conducteurs utilisés n’est pas infinie. Il y
a donc échauffement des conducteurs et pertes par effet Joule au passage de l’onde. Les pertes
métalliques peuvent augmenter de façon importante suivantl’état de surface du métal.

– les pertes par rayonnement: elles ont pour origine les discontinuités présentes sur les conducteurs.
Elles dépendent essentiellement des caractéristiques du substrat et augmentent avec la fréquence.
Pour des applications aux fréquences élevées, il apparaît donc préférable de sélectionner un maté-
riau diélectrique de forte permittivité avec un substrat defaible épaisseur afin de limiter l’appari-
tion de modes de substrats.

Les expressions de l’ensemble de ces pertes sont décrites dans de nombreux ouvrages [131].

Choix d’un filtre planaire.

Cette partie a pour but de faire la synthèse des deux technologies pouvant potentiellement répondre
à nos besoins. Leurs performances respectives sont reportées dans le tableau5.3.

Filtres à résonateurs diélectriques planaires
frequence 800MHz - 100GHz 100MHz - 60GHz

largeur de bande 0,5 à 10 % 1 % de l’octave
pertes d’insertion + -

Q0 + -
encombrement – +

sensibilité thermique - +
puissande admissible ++ +
stabilité mécanique + ++
compatibilité EM - ++
reproductibilité - ++

coût - +
Analyse théorique + +

TAB . 5.3 – Comparaison de topologies filtres envisageables en bande X.

En résumé, les technologies volumiques peuvent satisfaireaux contraintes de filtrage. La mauvaise
intégration, le prix relativement coûteux de la réalisation ainsi que les difficultés de réglages sont des
handicaps. De l’autre côté, les technologies planaires montrent des performances électriques pouvant
être suffisantes pour notre application. Ils présentent de plus l’avantage d’être de dimensions faibles,
d’être aisément compatibles avec un environnement planaire, facilement reproductibles et peu coûteux.
Notre choix de topologie de filtre s’est donc orienté vers la réalisation d’un filtre planaire à stubs en
technologie microruban. Plus précisément, nous avons optépour la conception d’un filtre DBR (Dual
Behavior Resonators).
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5.2. Développement de filtres micro-ondes DBR (Dual Behavior Resonators).

5.2.2 Conception d’un filtre DBR assisté par le logiciel ADS.

Principe de fonctionnement.

Cette topologie de filtre est un concept récent (2003) et se trouve décrit dans [132]. Le résonateur
DBR consiste en la mise en parallèle sur une ligne de transmission de deux stubs de longueur différente
λ0/4 en terminaison circuit ouvert. Chaque stub provoque l’apparition d’un zéro de transmission dépen-
dant de sa condition de résonance à une fréquence particulière. Une construction originale consistant à
rendre nulle la somme des deux impédances présentées par chacun des stubs permet d’assurer une re-
combinaison constructive et donc une bande passante entre les deux zéros de transmission. La structure
de base, le DBR, permet donc d’obtenir une réponse de type passe-bande, de part et d’autre de laquelle
deux fréquences peuvent être fortement réjectées. Démontrons ce principe à l’aide du simulateur ADS
(Advanced Design System) d’Agilent.

L’élément de base du DBR est le stub (voir figure5.9). La réponse électrique en transmission d’un
stub terminé en circuit ouvert et connecté à une ligne de transmission 50Ω est présentée figure5.10sur
une large bande de fréquence. Les zéros de transmission d’une structure de ce type, en considérant que la
propagation s’effectue dans un milieu équivalent à de l’air, apparaissent aux fréquences pour lesquelles
la longueurl du stub correspond à un multiple deλ0/4 (l= (2k+1) λ0/4 oùk est un entier).

Port 2
Ω50 

Port 1
Ω50 

Ζ = 50
Ε = 70
f = 1 GHz

Ω Ζ = 50
Ε = 70
f = 1 GHz

Ω

Z = 50 

f = 1 GHz

Ω
E = 90

FIG. 5.9 –Représentation d’un stub sur une ligne de transmission.
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FIG. 5.10 –Réponse électrique d’un stub. Paramètres S11 et S21.

Le DBR consiste en la mise en parallèle de 2 stubs d’impédances d’entrée respectivesZs1 et Zs2.
L’impédance totaleZ de la structure est alors :
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Chapitre 5. Oscillateurs bande X à haute pureté spectrale à température ambiante.

Z =
Zs1Zs2

Zs1+Zs2
(5.3)

On définit les admittancesYs1= 1/Zs1 etYs2= 1/Zs2.

 = 1.1 GHzν

 = 0.9 GHzν
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YR
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FIG. 5.11 –Structure générique d’un DBR en dérivation d’une ligne de transmission.

SoitYT l’admittance totale vue en entrée du circuit etYR l’admittance de la charge. On a :

YT = Ys1 +Ys2+YR (5.4)

Ce circuit est adapté si et seulement si :

YT = YR =
1
50

(5.5)

Ceci est possible dans le cas où :

Ys1 +Ys2 = 0 (5.6)

A cette condition, les impédances d’entrée des stubsZs1 etZs2 présentent le même module et sont en
opposition de phase. On simule figure5.12 la réponse électrique d’une structure basique de ce type en
respectant la condition5.6.
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FIG. 5.12 –Réponse électrique d’un DBR. Paramètres S11 et S21.

Nous obtenons bien une bande passante entre deux zéros de transmission. L’intérêt de ce type de
structure est de pouvoir contrôler indépendamment la bandepassante autour de la fréquence centrale et
les fréquences atténuées de part et d’autre de cette bande. Ce type de structure correspond donc parfaite-
ment à notre application puisqu’elle nous permet de sélectionner le mode de galerie et rejeter fortement
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5.2. Développement de filtres micro-ondes DBR (Dual Behavior Resonators).

un (ou des) mode(s) parasite(s) gênant(s).

Le DBR peut être considéré comme élément générique d’un filtre passe-bande possédant de bonnes
performances de réjection hors bande. Un filtre passe-banded’ordre n est constitué den DBR séparés
par des inverseurs d’impédance. Un filtre d’ordren peut présentern pôles dans la bande passante tandis
quen zéros de transmissions peuvent être positionnés de manièreindépendante de part et d’autre de cette
bande.
La figure 5.13 présente la structure générique d’un filtre DBR de type Tchebychev (voir annexeD)
d’ordre 3. Les paramètres de réglage sont pour chaque résonateur DBR j les longueurs respectivesl j1 et
l j2 et les impédances de lignesZ j1 et Z j2. Dans notre cas, nous ne fixerons qu’une fréquence à rejeter à
gauche de la bande passante et une à droite de cette dernière.Ainsi, chaque DBRj sera constitué d’un
stub de longueurlb f (pour réjecter une fréquence à gauche de la bande passante) et lh f (pour réjecter une
fréquence à droite de la bande passante).

λ  / 40 λ  / 40
λ  / 40 λ  / 40Ζ = 50 Ω

ligne d’accès
Ζ = 50 Ω

ligne d’accèsPort 1

50 Ω

Port 2

50 Ω

Z11, l11 Z21, l21 Z31, l31

Z12, l12 Z22, l22 Z32, l32

DBR 1 DBR 2 DBR 3

FIG. 5.13 –Structure totale d’un filtre DBR d’ordre 3.

Un inconvénient majeur du filtre DBR est que la réponse en fréquence peut remonter rapidement en
dehors de la bande passante. Ceci est dû au fait que la bande passante obtenue est une recombinaison
constructive entre la résonance intrinsèque de chaque stub. Pour cela, de nouvelles topologies consistent
simplement à introduire des filtres passe-bas et passe-hautdans le dessin du filtre [133].

Cahier des charges

Le filtre que nous devons développer doit répondre aux spécifications suivantes :
– Filtre passe-bande de type DBR d’ordre 3permettant de sélectionner le mode de galerie du réso-

nateur saphir à 9,512 GHz.
– Bande passante: de 1 à 4 % maximum (soit 100 à 400 MHz de bande).
– Pertesà la fréquence sélectionnée : 5 dB maximum
– Adaptation(S11 etS22) : -15 dB ou mieux.
– Réjectiondu mode parasite du résonateur saphir à 9,340 GHz à -20 dB.
– Pas de remontées importantes de la réponse en fréquence dans la bande 8 - 12 GHz correspondant

à la bande passante des amplificateurs AML utilisés pour construire l’oscillateur saphir.
– La phase du paramètre de transmissionS21 doit être linéaire autour de la fréquence sélectionnée

(9,512 GHz) afin de ne pas avoir d’effets néfastes sur la phasede l’oscillateur.
– Type de substrat: Alumine.
– Ce filtre doit être implémenté dans un boîtier afin de l’isoler correctement du reste de la boucle

d’oscillation. Les dimensions du boîtier doivent être évaluées afin d’éviter l’apparition de modes
de boîte et conserver un encombrement raisonnable.

Nous allons voir désormais les différentes étapes nécessaires à la conception de ce filtre à l’aide du
logiciel ADS.
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Conception d’un filtre DBR sur substrat d’alumine.

Le substrat alumine. L’alumine est potentiellement le meilleur candidat pour des applications de fil-
trage en bande X. En effet, il est préférable à ces fréquencesd’utiliser un substrat de forte permittivité et
de faible épaisseur pour limiter les pertes de la ligne. Les caractéristiques de l’alumine sont décrites dans
le tableau5.4.

Caractéristiques εr h (µm) t (µm) tanδ σ rugosité
alumine 9,8 254 1,5 0,002 5.107 0,0010

TAB . 5.4 – Caractéristiques de l’alumine.

Sur un substrat d’alumine, les couches de métallisation sont en or. Une couche d’accroche entre le
diélectrique et la bande, en chrome, est présente. Pour repère, une ligne micro-ruban 50Ω avec un substrat
d’alumine présente une largeurW de 238µm.

Etudes en lignes parfaites. En première approche, notre filtre DBR est réalisé à l’aide delignes par-
faites ne présentant aucune perte (figure5.14). L’impédance de toutes les lignes est forcée à 50Ω. Les 3
DBR sont identiques. Les inverseurs d’impédance entre chaque DBR sont réalisés par une ligne appor-
tant un déphasage proche de 90◦. Une ligne d’accès 50Ω est ajoutée de part et d’autre entre le filtre et les
ports de terminaison. Cette étape permet d’estimer les longueurslb f et lh f pour fixer le gabarit du filtre.

ligne d’accès

Ζ = 50 Ω
ligne d’accès

Ζ = 50 Ω

Port 1

Ω50 
Port 1

Ω50 
λ  / 40

ΩZ = 50 

λ  / 40
ΩZ = 50 

λ  / 40
ΩZ = 50 

λ  / 40
ΩZ = 50 

Z = 50 Ω
l = lbf = 8.570 mm

Z = 50 Ω
l = lbf = 8.570 mm

Z = 50 Ω
l = lbf = 8.570 mm

l = lhf = 7.110 mm

Z = 50 Ω

l = lhf = 7.110 mm

Z = 50 Ω

l = lhf = 7.110 mm

Z = 50 Ω

DBR 1 DBR 2 DBR 3

FIG. 5.14 –Etude du filtre DBR avec lignes idéales.

On simule figure5.15la réponse en fréquence du filtre sur la bande 8-12 GHz.
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FIG. 5.15 –Réponse électrique du filtre DBR avec lignes idéales.

On observe bien les 3 pôles du filtre dans la bande passante surle paramètreS11. La réponse du
filtre est volontairement non centrée surν0 (9,512 GHz) car la complexification du modèle par la suite
(transformation en lignes micro-ruban, etc..) décale la réponse vers les basses fréquences.
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Transformation en lignes micro-ruban. La seconde étape de la conception sur ADS consiste à rem-
placer chaque bout de ligne parfaite par son équivalent en ligne micro-ruban. Un module disponible sous
ADS ("LineCalc") permet de convertir les caractéristiquesélectriques de chaque ligne en caractéristiques
physiques (dimensions métriques : longueur et largeur) en fonction des caractéristiques du substrat.

L’équivalent en ligne micro-ruban d’une ligne parfaite de longueurl0 est alors une ligne de longueur
l telle que :

l =
l0√
εe

(5.7)

La largeur de la ligne micro-ruban est fixée par l’impédance de la ligne équivalente dans le modèle en
lignes idéales. On obtient ainsi un premier schéma équivalent en lignes micro-ruban (voir figure5.16).
Le modèle est amélioré en prenant en compte les effets capacitifs en bout de ligne à l’aide de "lignes
MLEF" disponibles sur ADS. Les jonctions entre la ligne de transmission et les DBR sont représentées.
Ces diverses modifications provoquent nécessairement un décalage de la réponse en fréquence du filtre.
La longueur des stubs des DBR est alors progressivement réajustée pour se rapprocher de la réponse
souhaitée.

50 Ω
50 Ω

w = wa mm w = wa mm w = wa mm w = wa mm w = wa mm w = wa mm

w = wa mm w = wa mm w = wa mm

w = wa mmw = wa mmw = wa mm

l = lbf mm

l = lbf mm

l = lbf mm

l = lhf mm

l = lhf mm

l = lhf mm

l = l1 mm l = l1 mml = l2 mm l = l2 mmPort 1
Port 2

FIG. 5.16 –Modèle préliminaire du filtre en lignes micro-ruban.

On simule figure5.17les paramètresSdu schéma ci-dessus sur la bande de fréquence 8-12 GHz.
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S21
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FIG. 5.17 –Réponse électrique du filtre DBR préliminaire. Paramètres S11 et S21 en dB.

Dans un premier temps, on obtient des pertes de -6,615 dB à 9,512 GHz et une réjection de -33 dB
à 9,340 GHz. Ces résultats ne sont pas satisfaisants. En effet, les pertes en transmission à la fréquence
sélectionnée sont trop importantes. Afin de réduire ces pertes et améliorer la qualité de la réjection,
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une solution consiste à surdimensionner le résonateur BF, c’est-à-dire la longueurlb f . Cette technique
permet en effet d’obtenir un zéro de transmission plus proche de la bande passante tout en conservant
des impédances caractéristiques réalisables. Dans notre cas, la longueurlb f est multipliée par un facteur
proche de 3. Une simulation du filtre DBR avec résonateur BF surdimensionné donne les résultats figure
5.18.
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FIG. 5.18 –Simulation de la réponse électrique du filtre DBR avec résonateur BF surdimensionné. Paramètres
S11 et S21 en dB.

Dans ce cas, les pertes à 9,512 GHz sont réduites à -4,6 dB et lemode parasite à 9,340 GHz est rejeté
à -34 dB. Une fois cette étape réalisée (simulation du circuit depuis la partie "schematics" d’ADS), il est
possible de générer le layout correspondant à notre filtre.

Etude et simulation depuis le layout. Le layout du circuit étant généré, une simulation électromagné-
tique du circuit est réalisée à l’aide du logiciel Agilent "MOMENTUM". Ce dernier est principalement
dédié à l’analyse 2D1/2 de circuits planaires. Le calcul de telles structures repose sur une méthode basée
sur des équations intégrales (méthode des moments). Le champ électromagnétique est déterminé à partir
des courants surfaciques existant sur les parties métalliques de la structure. Son principe de fonctionne-
ment est donné en annexeD.
Une première simulation sous Momentum présente des pertes en transmission de - 5,290 dB à 9,512 GHz
et une réjection de -28 dB à 9,340 GHz. Afin d’améliorer ces résultats préliminaires, des réajustements
sont nécessaires. La première étape consiste à jouer sur leslongueurslh f et lb f afin de décaler la réponse
à la fréquence voulue. En second lieu, nous avons éloigné la fréquence rejetée en haute fréquence (soit
diminuer la longueurlh f ) afin d’augmenter la bande passante et diminuer les pertes à 9,512 GHz. En-
fin, sachant que les pertes d’une ligne micro-ruban sont inversement proportionnelles à sa largeur, nous
avons décidé d’augmenter la largeur de toutes les lignes du filtre, hormis les lignes d’accès devant rester
à 50Ω pour conserver un circuit adapté. La figure5.19 montre le layout obtenu après ces différentes
modifications.

La figure5.20montre les paramètresS11 et S21 simulés du filtre après ces différents réajustements.
La figure5.21se focalise sur le paramètre de phase deS21 du filtre. En outre, la figure5.22compare les
résultats de simulation du paramètreS21 avec le modèle "Momentum" et le modèle "schematics".

Au final, le filtre DBR présente en simulation des pertes de -3,596 dB à 9,512GHz et une réjection
de -20 dB à 9,340GHz. Ces performances, au vu du cahier des charges décrit dans5.2.2, sont pleinement
satisfaisantes pour notre application.
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wa = 238 µm

wb = 248µm

lbf = 9.430 mmlbf = 9.430 mm

lhf = 2.309 mm

lhf = 2.309 mm

lbf = 9.430 mm

l2 = 2.773 mm l2 = 2.773 mm

lhf = 2.309 mm

la = 5 mm la = 5 mm

l1 = 3.009 mm l1 = 3.009 mm

FIG. 5.19 –Masque final du filtre DBR.
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FIG. 5.20 –Simulation des paramètres S11 et S21 (dB) sous Momentum du filtre DBR avec résonateur BF surdi-
mensionné.

5.2.3 Réalisation du filtre DBR.

La réalisation du filtre est réalisée en 2 étapes. On réalise d’abord le masque puis le filtre en salle
blanche. On met ensuite en boîtier le filtre et on dispose les connecteurs SMA d’accès.

Réalisation du filtre en salle blanche

L’objectif de cette étape est de venir implémenter le dessindu filtre sur le substrat d’alumine. Ce
dernier possède au départ deux couches de métallisations entre lesquelles se situe le diélectrique. Les
différentes étapes de la réalisation sont résumées figure5.23.
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FIG. 5.21 –Simulation sous Momentum du paramètre de phase S21 du filtre DBR avec résonateur BF surdimen-
sionné.
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FIG. 5.22 –Comparaison des simulations du paramètre S21 obtenues avec le modèle "schematics" et le modèle
sous Momentum. Ces dernières sont comparées afin de montrer le décalage de la réponse entre ces 2 modèles et
les ajustements effectués.

Réalisation du boîtier.

Afin d’isoler le filtre, ce dernier est fixé dans un boîtier. Lesdessins techniques d’un boîtier en laiton
ont été réalisés. Les dessins techniques du boîtier sont reportés en annexeE.
Une photographie du filtre en boîtier est montrée figure5.24.

5.2.4 Caractérisation des filtres.

On observe figure5.25 une bonne concordance entre la réponse en fréquence du filtresimulée et
mesurée. Les pertes réelles du filtre s’élèvent à -4,6 dB à la fréquence du mode de galerie à préserver.
Ces dernières sont quelque peu supérieures à celles prévuespar la simulation. On observe de plus un léger
décalage en fréquence. Les causes de ce décalage peuvent être diverses. Tout d’abord, il demeure toujours
des incertitudes sur les caractéristiques du substrat utilisé dans le modèle. Le procédé de gravure peut être
responsable d’imperfections des lignes (planitude, surgravure ou sousgravure locale,..). De plus, le dépôt
des connecteurs est très laborieux car la largeur des lignesest très faible. Les connecteurs sont fixés sur
les lignes à l’aide de pâte d’argent. Cette dernière peut être à l’origine d’effets capacitifs. L’adaptation
sur les 2 ports est de -16 dB à 9,512GHz. Le mode parasite du résonateur saphir à 9,340GHz est rejeté à
-26 dB. Ces performances sont pleinement satisfaisantes pour notre application consistant à développer
un oscillateur bande X à l’aide des amplificateurs AML812PNB1901 présentés dans le chapitre 3.
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Ni + Cr + Au

Alumine

Ni + Cr + Au
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révélation

etch Cr

etch Au

FIG. 5.23 –Etapes de la réalisation des filtres DBR en salle blanche.

FIG. 5.24 –Photographie d’un filtre DBR en boîtier.

5.3 Développement et Mesure d’oscillateurs bande X : Saphir+ Amplifi-
cateurs AML

5.3.1 Configuration des oscillateurs

Les oscillateurs développés en bande X sont basés sur une simple contre-réaction parallèle. La boucle
consiste simplement en l’association d’un résonateur saphir contrôlé en température à 313K, un amplifi-
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FIG. 5.25 –Paramètres S11 et S21 du filtre DBR simulés et mesurés.

cateur AML812PNB1901 (présenté dans chapitre3), deux isolateurs, un déphaseur, un filtre passe-bande
et un coupleur pour extraire le signal. La figure5.26résume la configuration simple de ces sources.

ϕ

Résonateur

Amplificateur AML

FIG. 5.26 –Configuration simple des oscillateurs bande X.

Dans chaque résonateur, un mode WGH8,0,0 à 9,51 GHz (9,512 GHz pour le premier résonateur et
9,518 GHz pour le second) est excité à l’aide de sondes électriques. Le coefficient de qualité en charge
QL est de 80.000. La fréquence de Leeson estfL= 60 kHz. Le résonateur présente des pertes d’insertion
d’environ 11dB. Les figures5.27(a)et 5.27(b)présentent les caractéristiques des modes excités dans
chacun des résonateurs. Dans la boucle, l’amplificateur d’entretien opère dans un régime proche de la
compresion (Pin= -5dBm).

5.3.2 Développement d’un banc de mesure de bruit de phase parintercorrélation.

Comme dit précédemment dans la section4.1.2, la mesure de ce type de circuit est difficile car les
niveaux de bruit attendus sont très bas. Pour comparaison, ils sont mêmes inférieurs au bruit de fond
d’instruments sophistiqués tels que ceux présentés dans [134]. Nous avons donc décidé d’étudier le
battement entre nos deux oscillateurs saphir quasi-identiques. La fréquenceνb de ce battement est de 6
MHz. Dans un premier temps, ce dernier est comparé à un synthétiseur HP8662A dont la fréquence est
divisée par 64 comme le montre la figure5.28. Cependant, le palier de bruit de phase des oscillateurs
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(a) (b)

FIG. 5.27 –(a) : Couplages du résonateur 1 à 9,518 GHz. (b) : Couplages durésonateur 2 à 9,512 GHz.

n’est pas observable en utilisant ce système. L’élément limitatif est le bruit du synthétiseur divisé.

LNA
9.512 GHz

9.518 GHz

6 MHz
6 MHz

Oscillateur 1

Oscillateur 2

Synthétiseur HP8662A (384 MHz)

64

Ampli BF

FIG. 5.28 –Premier banc développé pour la mesure du bruit de phase des oscillateurs saphir bande X.

Pour surmonter ce problème, nous avons développé un banc spécifique de mesure de bruit de phase
par intercorrélation. Son principe est décrit figure5.29. Parallèlement, la figure5.30est une photographie
du montage.

Ce système, bien que proche de celui décrit dans la section1.3.2, présente cependant une originalité.
Dans notre cas, la fonction d’intercorrélation s’appliquesur ce qui est déja le signal de battement entre
deux oscillateurs saphir. La méthode consiste à asservir deux synthétiseurs identiques (HP8662A) sur le
signal de battement entre les deux oscillateurs saphir. Lessignaux d’erreurx(t) ety(t) sont proportionnels
aux fluctuations de phase en dehors de la bande passante d’asservissement. On mesure alors à l’aide d’un
analyseur FFT la fonction d’intercorrélation de ces deux signaux. Ce calcul d’interspectre est efficace
pour rejeter le bruit des synthétiseurs en supposant bien sûr que le bruit du mélangeur est suffisamment
bas. Les signaux d’erreur sont écrits :

x = kϕ(ϕc−ϕa) (5.8)
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FIG. 5.29 –Banc de mesure de bruit de phase par intercorrélation.

FIG. 5.30 –Photographie du Banc de mesure de bruit de phase par intercorrélation.
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et

y = kϕ(ϕc−ϕb) (5.9)

aveckϕ la sensibilité du mélangeur. La figure5.31montre la fonction de transfert de l’asservissement
correspondant à un "bras" du banc. L’asservissement constitué par chacun des deux bras présente une
fréquence de coupure proche de 1 kHz. Non visible sur la figure5.31, le spectre présente comme expliqué
dans la section1.4.1une pente enf−1 de 1 à 10 Hz.

FIG. 5.31 –Fonction de transfert de l’asservissement d’un des deux "bras" du banc de mesure.

Classiquement, l’interspectre est défini comme le produit des transformées de Fourier des signauxx
ety, moyenné surm réalisations du processus. On a alors :

Syx( f ) = 〈Y( f )X∗( f )〉m (5.10)

où le script∗ correspond au complexe conjugué. Ainsi, en considérant queles sources de bruit pro-
venant des synthétiseurs (indépendants) sont parfaitement décorrélées, seul subsiste un terme image des
fluctuations de phase du signal de battementc. En effet, seules les sources de bruit provenant de ce signal
de battement sont communes aux deux "bras" du banc. La fonction d’intercorrélation calculée n’est alors
autre que la fonction d’autocorrélation du signalc. On obtient ainsi :

Syx( f ) = k2
ϕSϕc( f ) (5.11)

Evidemment, en pratique, des termes résiduels proportionnels àSϕa et Sϕb persistent. Ces derniers
sont proportionnels à1√

2m
et s’atténuent fortement pour de longs temps d’intégration.

5.3.3 Performances des oscillateurs bande X.

La figure5.32reporte le bruit de phase d’un oscillateur saphir à 9,5 GHz enconsidérant qu’il est 3
dB inférieur au bruit de phase du signal de battement mesuré.

Le spectre obtenu est bien décrit par la relation1.24avecb−3= -36 dB.rad2/Hz, b−2= -67 dB.rad2/Hz
etb0= -160 dB.rad2/Hz. Le bruit de phase à 10 kHz de la porteuse est de -145 dB.rad2/Hz. Notons que le
bruit du banc de mesure n’a pas été mesuré par manque de temps.Cependant, le spectre obtenu étant to-
talement cohérent avec le modèle de Leeson et les spécifications des amplificateurs AML812PNB1901,
la mesure est validée. Ces oscillateurs présentent d’excellentes performances tout en adoptant une confi-
guration très simple. Les oscillateurs à correction interférométrique permettent l’obtention de meilleurs
performances mais au prix de systèmes bien plus complexes. Les australiens de PSI (Poseïdon Scientific

145



Chapitre 5. Oscillateurs bande X à haute pureté spectrale à température ambiante.

b  =−160 dB.rad  /Hz
0

2

S
ϕ

(d
B

.r
ad

  
/H

z)
2

−3
2

f (Hz)

−2

b    =−36 dB.rad  /Hz

2b    = −67 dB.rad  /Hz

fL

−180

−160

−140

−120

−100

−80

−60

−40

−20

 1  10  100  1000  10000  100000

FIG. 5.32 –Bruit de phase d’un oscillateur à 9,5 GHz.

Instruments) ont aussi dernièrement développé des oscillateurs bande X combinant un résonateur saphir
et un amplificateur multi-étages faible bruit. Leurs résultats, grâce à l’utilisation d’amplificateurs encore
plus performants (et plus coûteux) sont meilleurs que les nôtres [135]. De plus, l’utilisation de résona-
teurs saphir présentant de meilleurs coefficients de surtension [136] aurait pu nous permettre d’obtenir
de meilleurs résultats.
En théorie, nous pouvons estimer la variance d’Allan de nos oscillateurs à partir du spectre de bruit de
phase. On a alors :

σ2
y(τ) =

b−2

ν2
0

1
2τ

+2ln2
b−3

ν2
0

(5.12)

menant à :

σy(τ) =
1,31.10−12

√
τ

+2,35.10−12 (5.13)
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5.4 Métrologie : Effet du bruit d’amplitude sur les mesures de bruit de
phase par corrélation.

5.4.1 Contexte de l’étude

Comme décrit dans le chapitre 1, la mesure de bruit de phase est réalisée au moyen d’un détecteur de
phase en aval duquel sont disposés un amplificateur BF faiblebruit et un analyseur FFT. Dans la plupart
des cas, ce détecteur de phase est un mélangeur doublement équilibré à 4 diodes en anneaux. La figure
5.33en montre la structure interne générale.

V     (t)OL
V     (t)RF

V     (t)IF

mélangeur

D2 D1

D4D3

OL RF

Rg Rg

Charge IF

source OL source RF

IF

FIG. 5.33 –Schéma général d’un mélangeur doublement équilibré

Des diodes Schottky sont utilisées pour leur faible tensionde seuil et leur rapidité de commutation.
En général, l’impédance caractéristique à laquelle chaqueport doit être liée est 50Ω.

Nous avons vu que la technique de mesure en pont (souvent appelée "interféromètre"), où les raies
latérales de bruit d’un composant à tester sont amplifiées ettransposées en bande de base par un mélan-
geur, est utilisée lorsque la plus haute sensibilité de mesure est requise. Cette dernière est alors limitée
par la température équivalente de l’instrument. Nous savons aussi que les techniques de corrélation et de
moyennages, où deux systèmes séparés (et donc indépendants) mesurent le même élément, permettent
d’améliorer nettement la sensibilité d’un banc de mesure debruit de phase. Enfin, les systèmes associant
ces deux techniques permettent l’obtention de sensibilités record [37].

Au cours du développement du banc de mesure par corrélation décrit dans5.3.2, nous nous sommes
intéressés à l’effet du bruit d’amplitude (bruit AM) sur desmesures de bruit de phase de haute sensibilité.
En effet, dans les systèmes de mesure par intercorrélation,l’hypothèse consistant à considérer les deux
"bras" du système de mesure totalement indépendants requiert des mises en garde. En particulier, les
mélangeurs utilisés ne sont pas parfaitement équilibrés enraison de l’asymétrie des diodes et des trans-
formateurs les constituant. Ils sont alors sensibles aux fluctuations d’amplitude. Le bruit d’amplitude est
alors converti en sortie du mélangeur en une composante continue en tension. Idéalement, les mélangeurs
doivent donc fonctionner à leur minimum de sensibilité au bruit d’amplitude. Ainsi, il nous a paru néces-
saire d’effectuer une étude rigoureuse sur la sensibilité de mélangeurs indépendants au bruit d’amplitude
et donc sur l’effet de ce dernier sur les mesures de bruit de phase par corrélation. Malheureusement, peu
d’informations sont disponibles dans la littérature sur lebruit d’amplitude [27]. Une analyse pointilleuse
des schémas de mesure par corrélation est nécessaire pour comprendre l’effet du bruit d’amplitude et
savoir dans quel cas ce dernier peut être réduit ou éliminé. Après cela, la mesure des paramètres du
détecteur est assez simple.
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5.4.2 Mesures de bruit de phase par corrélation

Saturés par deux signaux en quadrature de puissance comprise entre 3 et 30 mW (5-15 dBm), le
mélangeur doublement équilibré à diodes Schottky se comporte comme un détecteur de phase tel que :

vo(t) = kϕϕ(t) (5.14)

aveckϕ compris entre 0,1 et 0,5 V/rad, en fonction des conditions expérimentales et de la technologie
utilisée.
La figure 5.34 reporte les schémas de mesure de bruit de phase par corrélation. Les ombres claires
indiquent les sources de bruit éliminées par la corrélationet les moyennages tandis que les ombres
foncées mettent en avant les points par lesquels les effets du bruit d’amplitude interviennent dans le
spectre obtenu.

Le schéma5.34A, déja décrit dans la section1.3.2, est utilisé pour des mesures de dipôles ou qua-
dripôles. Le schéma5.34B sert à mesurer le bruit de phase d’un oscillateur. Ce montage est couramment
utilisé au NIST pour la mesure de bruit de phase d’oscillateurs à haute pureté spectrale. Les références
utilisées sont des synthétiseurs. Nous avons mis en place unbanc de mesure similaire dans la section
5.3.2. Dans notre cas, la source à tester est le battement entre deux oscillateurs saphir. Dans ce montage,
la fonction de transfert de l’asservissement doit être mesurée précisément. Le schéma C utilise deux ré-
sonateurs de référence convertissant le bruit de fréquencede l’oscillateur en bruit de phase aux entrées du
mélangeur. La bande passante du résonateur limite la fréquence maximale de mesure. Aussi, les pertes
des résonateurs atténuent la puissance de porteuse de l’oscillateur. Les mélangeurs peuvent donc être
insuffisamment saturées. Dans le schéma D, le mélangeur travaille en régime petit signal sur la voie RF
où seules les raies latérales de bruit du dispositif à testersont présentes. Ce montage permet de disposer
d’un détecteur de très haute sensibilité.

5.4.3 Effet du bruit AM sur les systèmes de mesure par corrélation

Le principe de la mesure par corrélation peut être décrite par le schéma de la figure5.35.
Les mélangeurs sont représentés par des noeuds sommateursΣ car ils effectuent la différence de

phase des signaux incidents. NotonsE{} l’espérance statistique et〈〉m le moyennage surm réalisa-
tions. On note aussi queE{〈〉m} = E{}. Les densités spectrales de puissance sont mesurées tellesque :
〈Sxx〉m = 〈XX∗〉m et〈Syy〉m = 〈YY∗〉m pour la densité spectrale d’une seule voie, et〈Syx〉m = 〈YX∗〉m pour
un interspectre.X andY sont les transformées de Fourier des variablesx et y tandis que le script ‘∗’
dénote le complexe conjugué.

Dans un premier temps, on considère quea et b de la figure5.35sont les bruits de fond statistique-
ment indépendants de chaque bras etc est le bruit du dispositif à mesurer. Il suit alors que :

E
{
〈Syx〉m

}
= Scc (5.15)

carE{Sba} = 0. Le bruit du dispositif sous test est mesuré de cette manière.

En fixantc = 0, on aE
{
〈Syx〉m

}
= 0. Cela permet de déterminer le bruit de fond du système de

mesure par la variance VAR
{
〈Syx〉m

}
telle que :

VAR
{
〈Syx〉m

}
= E

{∣∣〈Syx〉m−E
{

Syx
}∣∣2}

(5.16)

= E
{∣∣〈Syx〉m

∣∣2} , (5.17)
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en sombre.

qui est proportionnelle à 1/m.

Comme dit précédemment, un mélangeur réel n’est pas parfaitement équilibré en raison de l’asymé-
trie des diodes et des transformateurs. Le bruit d’amplitude est alors converti en sortie du mélangeur en
une composante continue en tension. Par conséquent, le bruit d’amplitude, "introduit" de cette manière,
ne peut pas être réjecté par corrélation. Annuler la sensibilité au bruit d’amplitude est un problème pou-
vant être résolu en jouant sur la relation de quadrature et les puissances mises en jeu. Cette solution fut
reportée il y a plus de 30 ans dans [137] avec de vieux mélangeurs HF. Il a été aussi suggéré de faire
travailler le mélangeur sur un point, proche mais distinct de la condition de quadrature classique. Dans ce
cas, le mélangeur travaille à son minimum de sensibilité auxfluctuations d’amplitude tout en conservant
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FIG. 5.35 –Mesure basique de spectre à l’aide de deux voies (corrélation).

une sensibilité au bruit de phase maximale. Une approche similaire a été proposée dans [29] avec des
mélangeurs micro-ondes. Pourtant, rien n’a été clairementdécrit sur la méthode de travail en fonction du
type de mélangeur ou des systèmes de mesure à mettre en oeuvre.

Tout d’abord, nous avons observé expérimentalement que le signal de sortie vo d’un mélangeur est
de la forme :

vo(t) = kϕ ϕ(t)+klr α(t) (schéma A) (5.18)

si les deux entrées voient le même bruit AM,

vo(t) = kϕ ϕ(t)+kl αl (t)+kr αr(t) (schémas B et C) (5.19)

si les deux entrées voient des bruits AM distincts, alors quel’équation5.19devient

vo(t) = kϕ ϕ(t)+ksdαl (t) (schéma D) (5.20)

dans le schéma en pont, où seule la voie OL est saturée. Les notationsl et r font référence à OL et à RF
et sdà détection synchrone (synchronous detection).

Le schéma A est un cas assez simple. Le bruit d’amplitude y estdécrit par :

x(t) = (klr )aα(t) (5.21)

y(t) = (klr )bα(t) , (5.22)

Les déphaseurs de chaque "bras" peuvent être ajustés séparément de manière à ce que le mélangeur
opère au point correspondant au minimum de sensibilité au bruit d’amplitude, s’il existe.

Pour le schéma B, le bruit d’amplitude est donné par :

x(t) = (kl )a αa(t)+ (kr)a αDUT(t) (5.23)

y(t) = (kl )b αb(t)+ (kr)b αDUT(t) . (5.24)

Dans ce cas, le bruit d’amplitude des oscillateurs de référence est réjecté par la corrélation car les
deux oscillateurs sont indépendants. C’est donc suffisant pour annuler les deuxkr . S’il existe, le point de
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minimum de sensibilité au bruit d’amplitude est différent de celui obtenu dans le schéma A. La condition
optimale de phase, proche de la quadrature, est alors ajustée en ajoutant une composante continue à l’en-
trée de la boucle d’asservissement de phase. Pour déterminer le point de travail pour lequel la sensibilité
du mélangeur au bruit d’amplitude s’annule, on module le signal en sortie du DUT et on inspecte le si-
gnal en sortie du mélangeur à l’aide d’une détection synchrone. Evidemment, le modulateur d’amplitude
ne doit pas présenter de modulation résiduelle de phase autour du point de polarisation choisi.

Dans le cas du schéma C, le bruit d’amplitude est décrit par :

x(t) = (kr )aα(t)∗ha(t)+ (kl )a α(t) (5.25)

y(t) = (kr )bα(t)∗hb(t)+ (kl )b α(t) (5.26)

où ∗ est l’opérateur de convolution eth est la fonction de transfert (passe-bas) du résonateur. Cette
opération de convolution décorrèle le bruit d’amplitude dudispositif sous test aux entrées du mélangeur
en introduisant le retard de groupe du résonateur dans un desbras. Evidemment, il n’existe pas de moyen
d’annulerkr etkl du même mélangeur en ajustant la phase autour de la quadrature.

Enfin, dans le schéma D, l’effet du bruit AM est donné par :

x(t) = (ksd)a α(t) (5.27)

y(t) = (ksd)b α(t) . (5.28)

Le gain de l’amplificateur micro-onde précédant le mélangeur influence le rapportkϕ/ksd. Ce para-
mètre joue sur la réjection du bruit d’amplitude. Pourtant,même si la réjection du bruit AM ne dépend
que d’un seul paramètre, il ne peut pas être annulé en ajoutant un léger offset de phase à la condition de
quadrature classique. En effet, la détection synchrone détecte le bruit du DUT en accord avec :

x(t) ∝ α(t)sinγ+ ϕ(t)cosγ , (5.29)

où γ est la phase du signal de la voie OL du mélangeur. En conséquence, γ 6= 0 fait que le bruit AM
du DUT est confondu avec son bruit de phase.

5.4.4 Mesure de mélangeurs

Nous validons notre analyse à l’aide des expériences décrites dans la figure5.36. En effet, il nous a
semblé primordial de séparer l’effet de la modulation d’amplitude selon la voie du mélangeur sur laquelle
elle est envoyée. En effet, selon si la modulation d’amplitude est injectée sur la voie RF ou sur la voie
OL (ou les deux), le comportement des diodes est différent etdonc le signal résultant modifié.

Les mélangeurs testés sont sélectionnés parmi ceux dont nous disposons au laboratoire. Ces derniers
sont testés dans des conditions similaires à celles rencontrées pour la mesure de bruit de phase. Ces
composants ne sont pas spécialisés et voués à la mesure de bruit de phase mais sont des dispositifs de
haute-performance en ingénierie micro-onde et radio.

Mélangeurs hyperfréquences

Expérimentalement, l’une des voies d’entrée (ou les deux) du mélangeur est attaquée par un signal
de fréquenceν0. Dans la seconde entrée est injecté un signal de même fréquence modulé en amplitude.
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FIG. 5.36 –Mesure de la sensibilité au bruit d’amplitude de mélangeurs. A : modulation d’amplitude sur les deux
voies du mélangeur, B-C : modulation d’amplitude sur l’une des voies d’entrée du mélangeur (OL ou RF), D :
modulation d’amplitude sur la voie OL du mélangeur tandis que la voie RF est chargée.

Cette modulation est obtenue à l’aide d’un atténuateur commandable en tension (ACT). Pour rendre la
mesure valide, il faut s’assurer évidemment que l’ACT n’apporte pas de modulation de phase résiduelle.
Nous avons donc mesuré les caractéristiques de ce composantà l’analyseur de réseaux en fonction de sa
tension de polarisationupACT à la fréquence de 11,565 GHz (figure5.37).
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FIG. 5.37 –Pertes et déphasage de l’ACT en fonction de la tension de polarisation upACT à 11,565 GHz.

On remarque que la phase de l’ACT est quasi-insensible à la tension de polarisation dans une plage
d’environ 1V centrée autour deupACT = 3,5V. Autour de ce point de fonctionnement choisi pour travailler
afin de limiter la modulation résiduelle de phase créée par l’ACT, la sensibilitékACT de ce dernier est de
-0,62 dB/V et les pertes de -1,5 dB. Afin d’éviter tout effet non-linéaire, l’indice de modulation est ajusté
à une valeurαrms = 7,2×10−3 faible. Ainsi, le signal en sortie du mélangeur n’excède jamais 350µVrms.
Les puissances en entrée du mélangeur sont modifiées en ajustant la puissance de la source (synthétiseur,
figures5.36 A et 5.36 D) ou à l’aide d’un atténuateur (figures5.36 B et C). Un déphaseur permet de
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s’écarter plus ou moins de la condition de quadrature (schémas figures5.36A, B et C). Aussi, précisons
que la détection synchrone est réglée de manière à mesurer lapartie réelle du signal obtenue en sortie
du mélangeur afin d’en conserver le signe. Cette dispositionpermet en effet d’identifier avec rigueur le
point de passage par le zéro de sensibilité au bruit AM tandisque la mesure du module montre un pic
étroit mais insuffisamment précis.

Dans un premier temps, afin de mettre en évidence l’existenced’un minimum de détection AM dans
les mélangeurs hyperfréquences, nous avons mesuré l’évolution des coefficientskl et kr de différents
mélangeurs en fonction du déphasage entre les voies d’entrée. Dans ces tests, les voies d’entrée du
mélangeur sont saturées et l’une des voies d’entrée est modulée en amplitude. La détermination des
coefficientsk est donnée par :

k =
Vlockin

αrms
[mV] (5.30)

oùVlockin est la tension lue sur la détection synchrone.

La figure5.38 reporte ces résultats pour le mélangeur Narda 4805 SN0973. La figure5.39 reporte
ces résultats pour le mélangeur Pulsar MM-02-SC.
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FIG. 5.38 –Sensibilité au bruit d’amplitude du mélangeur Narda 4805 SN0973.
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FIG. 5.39 –Sensibilité au bruit d’amplitude du mélangeur Pulsar MM-02-SC.

Pour le mélangeur Narda,kl et kr présentent des pentes similaires pour différentes fréquences et
puissances. Les courbes présentent une pente négative et dans chaque condition reportée, un zéro de
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sensibilité au bruit AM est clairement visible. Ce dernier apparaît en moyenne lorsqu’on s’écarte de la
quadrature d’environ 20 degrés. Cette valeur peut sembler assez élevée. Pour cet offset de phase, la valeur
dekϕ (sensibilité en phase) n’est que peu dégradée. Par contre, le problème majeur est que cette valeur
de 20 degrés correspond à une tension continue en sortie du mélangeur de l’ordre de 100 mV. Cette
tension est élevée pour l’amplificateur BF de précision utilisé en sortie du mélangeur. On utilise en effet
généralement un amplificateur de gain 40 dB pour ne pas être limité par le bruit d’entrée de l’analyseur
FFT.
Dans le cas du mélangeur Pulsar, nous observons quekl etkr changent de signe de manière "inattendue"
et que la puissance joue un rôle mineur. On observe aussi que le signe de la pente des courbes est positif
lorsque la fréquence est de 7 GHz tandis qu’il est négatif lorsque la fréquence est de 6 GHz. Ceci fait
penser à un effet systématique dans les "baluns". Aussi, un zéro de sensibilité au bruit AM est toujours
clairement visible. Ce dernier est toujours confiné dans unerégion de±5◦ autour de la quadrature, où la
tension continue correspondante en sortie du mélangeur estde 30 mV.

Le tableau5.5 reporte l’ensemble des coefficientsk de quatre mélangeurs différents mesurés à 10
GHz. La puissance du signal sur les voies OL et RF est de 8 dBm. Ces coefficientsk sont mesurés en
condition de quadrature. Le niveau continu en sortie du mélangeur est alors de 0V.

Mélangeur kϕ klr kr kl ksd

NARDA4805s.No0972 272 16 7,9 37 6,5
NARDA4805s.No0973 274 18,3 17,1 44 9,8

NEL20814 279 51,5 12,1 37,9 2,7
NEL20814 305 41 1,9 30,2 3,7

Unités mV/rad mV mV mV mV

TAB . 5.5 – Mesure des coefficientsk de mélangeurs hyperfréquences dans les configurations décrites
figure5.36- ν0= 10 GHz et P= 8 dBm (6,3mW).

Nous observons queksd diffère dekl de manière significative. Ceci est lié au fait quekl est me-
suré quand la voie RF est saturée tandis que pour la mesure deksd, la voie RF est chargée. En outre,
nous remarquons queklr est significativement différente dekl +kr . Ceci met en avant la signature d’une
interaction bizarre entre les deux voies du mélangeur. Aussi, la valeur deklr est généralement élevée
comparativement aux autres coefficientsk. Ceci paraît logique car de la modulation AM est alors appor-
tée sur chacune voies d’entrée du mélangeur. Enfin, le coefficientksd est généralement plus faible que les
autres coefficientsk. Ceci pousse à penser que les mélangeurs sont peu sensibles au bruit d’amplitude
dans les systèmes de mesure de bruit effectuant une suppression de porteuse.

Les figures5.40(a), 5.40(b), 5.41(a)et5.41(b)montrent l’effet de la puissance et de la fréquence sur
deux mélangeurs différents.

Au contraire de la puissance, la fréquence de travail a une influence non négligeable sur la variation
de la sensibilité au bruit d’amplitude du mélangeur. Des comportements similaires (non reportés ici
pour des raisons de clarté) ont été observés sur d’autres mélangeurs. Ceci renforce l’idée de l’existence
d’erreurs de phase systématiques dans les baluns. Comprendre cet effet est difficile car la littérature à
ce sujet est ancienne [138, 139] et car il est impossible de connaître la structure physique interne exacte
du mélangeur. Néanmoins, nous pouvons penser que les balunssont conçus de manière à obtenir des
variations de puissance les plus faibles possibles dans unegamme de fréquence déterminée. On cherche
ainsi à obtenir une courbe d’amplitude la plus plate possible en fonction de la fréquence. La relation
amplitude-phase est gouvernée par la condition de Cauchy-Riemann. La courbe de phase en fonction de
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FIG. 5.40 –Effet de la puissance et de la fréquence sur les coefficients kl de deux mélangeurs.
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FIG. 5.41 –Effet de la puissance et de la fréquence sur les coefficients kr de deux mélangeurs.

la fréquence présente alors une pente maximale où la courbe d’amplitude en fonction de la fréquence
est la plus plate. Enfin, nous pouvons retenir que la sensibilité kα au bruit d’amplitude des mélangeurs
n’évolue pas proportionnellement avec la puissance au contraire de la sensibilité en phasekϕ.

5.4.5 Mélangeurs RF

Les mélangeurs sélectionnés sont utilisables dans la gammede fréquence allant de 1 à 500 MHz.
Cette dernière est limitée par les transformateurs toriques utilisés. Pour des puissances sur les voies
d’entrée de l’ordre de 5 à 6 mW (7 à 8 dBm), le coefficientkϕ est de l’ordre de 220 mV/rad, soit une valeur
environ 20 % inférieure aux valeurs obtenues pour des mélangeurs micro-ondes. Nous avons effectué des
tests à deux fréquences différentes, 6MHz (déterminée par l’application spécifique décrite dans la section
5.3.2) et 200MHz. Ces fréquences sont suffisamment proches des fréquences de travail courantes (5, 10
et 100 MHz). Le système de mesure diffère légèrement de celuiprésenté dans les figures5.36B et C.
Nous avons utilisé deux synthétiseurs (HP8662A et Agilent E4433B) pilotés par la même référence.
L’un deux est ajustable en phase (Agilent E4433B) tandis quel’autre est modulé en amplitude. L’indice
de modulation estα = 10−2. Le signal modulant (1kHz) sert de référence à la détection synchrone. Nous
nous sommes focalisés sur les schémas5.36B et C. Les résultats correspondants sont présentés sur les
figures5.42(a), 5.42(b), 5.43(a)et5.43(b).

On remarque sur les graphes5.42(a), 5.42(b), 5.43(a)et 5.43(b)que l’existence d’un zéro de sensi-
bilité au bruit d’amplitude est très rarement vérifiée (au contraire des mélangeurs hyperfréquences). Les
rares zéros de sensibilité observés l’ont été pour des conditions spécifiques de fréquence et de puissance.
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Chapitre 5. Oscillateurs bande X à haute pureté spectrale à température ambiante.
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FIG. 5.42 – Effet de la puissance et de la fréquence sur les coefficients kl et krl de mélangeurs RF. Pour compa-
raison, kϕ est de l’ordre de 220 mV/rad.
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FIG. 5.43 – Effet de la puissance et de la fréquence sur les coefficients kl et krl de mélangeurs RF. Pour compa-
raison, kϕ est de l’ordre de 220 mV/rad.

Aucun zéro de détection AM n’a été vu avec le mélangeur HP10514. Pour tous les mélangeurs, aucun
zéro de sensibilité au bruit AM n’a été vu à 6 MHz. De plus, les zéros de sensibilité observés sont obtenus
pour un offset de phase de l’ordre de 40˚. Dans ces conditions, la valeur dekϕ est alors fortement dé-
gradée et le mélangeur ne peut plus être utilisé comme détecteur de phase. De plus, le niveau de tension
continue en sortie du mélangeur (jusqu’à 150 mV) est trop élevé pour l’amplificateur BF se trouvant en
aval du mélangeur. Précisons de plus que ces mesures ont été effectuées pour des puissances d’entrée
de 8 dBm (non affichées pour des raisons de clarté des graphiques). Les observations ont été identiques.
L’inspection qualitative de deux autres mélangeurs a conduit aux mêmes conclusions.

5.4.6 Remarques finales et conclusions

Nous avons analysé les méthodes de mesure de bruit de phase dans lesquelles les techniques de cor-
rélation et de moyennage sont utilisées pour réjecter le bruit de fond du système de mesure. Toutes ces
méthodes requièrent un mélangeur, utilisé soit comme un détecteur de phase soit comme un détecteur
synchrone linéaire. En raison de l’asymétrie de la structure du mélangeur (diodes et transformateurs), le
bruit d’amplitude est converti en une tension continue en sortie du détecteur. La mesure de mélangeurs
indique que la sensibilité au bruit d’amplitude de mélangeurs est de l’ordre de 5 à 50 mV, ce qui est 12 à
35 dB plus bas que la sensibilitékϕ à la phase.
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5.4. Métrologie : Effet du bruit d’amplitude sur les mesuresde bruit de phase par corrélation.

De plus, nous avons observé que seuls les mélangeurs micro-ondes présentaient un zéro de sensibilité au
bruit d’amplitude. Les mélangeurs RF ne présentent pas ce point de détection minimale. Cette différence
de comportement peut certainement être attribuée aux dissemblances entre la structure interne propre
des mélangeurs micro-ondes et celle des détecteurs RF. La seule différence notable entre les mélangeurs
RF et les mélangeurs micro-ondes réside dans la technologieutilisée pour réaliser les transformateurs
"divisant" les signaux se dirigeant sur les entrées RF et OL.Dans les mélangeurs RF, jusqu’à 500 MHz,
cette étape est effectuée par des "baluns" basés sur l’utilisation de transformateurs toriques métalliques.
Ces derniers assurent une excellente isolation et une répartition symétrique du signal incident. Dans les
mélangeurs hyperfréquences, jusqu’à quelques dizaines deGHz, cette étape est réalisée à l’aide de ré-
seaux en lignes micro-ruban (principalement lignesλ/4 etλ/2). Ces derniers, en raison de leur réalisation
technique minutieuse et difficile, sont à l’origine d’imperfections. Ainsi, l’environnement électronique et
les signaux issus de la "division" présentent de légères dissymétries (longueurs électriques, impédance,
puissance..). Ces imperfections favoriseraient alors l’existence dans les mélangeurs micro-ondes d’une
condition de phase pour laquelle la sensibilité au bruit d’amplitude est nulle.
Enfin, nous avons vu que le bruit d’amplitude ne peut pas être réjecté par les techniques de corrélation
s’il provient de la source à tester. Le bruit d’amplitude de la référence peut être réjecté par corrélation
si deux références indépendantes sont utilisées (figure5.34C). Supprimer plus ou moins correctement
le bruit d’amplitude peut avoir des conséquences surprenantes. Pour exemple, la figure5.44montre les
performances en bruit de phase et en bruit d’amplitude d’un oscillateur à quartz ultra-stable. Le spectre
de bruit de phase est fourni par le constructeur tandis que lebruit d’amplitude est le plus faible ayant été
mesuré [27]. Dans ce cas, si la réjection du bruit d’amplitude est inférieure à 20 dB, une erreur de mesure
sur le spectre de bruit de phase apparaît aux fréquences proches de 3 kHz.
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157



Chapitre 5. Oscillateurs bande X à haute pureté spectrale à température ambiante.
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Chapitre 6

Oscillateurs cryogéniques à haute pureté
spectrale

Ce court chapitre présente les performances préliminairesen bruit de phase d’oscillateurs cryogé-
niques (77K) développés au cours des mois de septembre et octobre 2006. En effet, même si le recours
aux basses températures n’était pas prévu dans le sujet initial de ce travail, nous avons pensé que me-
surer le bruit de phase d’oscillateurs saphir cryogéniquespouvait être un complément très intéressant
à ce manuscrit. Les différentes raisons de cette étude sont en premier lieu que le refroidissement du
résonateur saphir permet une forte diminution de la tangente de pertes du matériau et donc l’obtention
de coefficients de surtension accrus (environ 3.107 à 77K). La stabilité moyen terme de l’oscillateur est
donc nettement améliorée. De plus, la stabilité des oscillateurs cryogéniques est généralement caractéri-
sée sur le long terme (variance d’Allan). Dans la littérature, beaucoup moins de références s’intéressent
aux performances en bruit de phase de ces derniers. Aussi, caractériser des oscillateurs de ce type impose
forcément de porter une attention particulière au banc de mesure utilisé. Enfin, précisons que le déve-
loppement d’oscillateurs cryogéniques requiert généralement l’utilisation de nombreux asservissements
pour améliorer ses performances (correcteur de Pound, asservissement de puissance, contrôle de tem-
pérature..). Cet ensemble rend la structure de l’oscillateur complexe et difficile à mettre en oeuvre. En
cohérence avec les chapitres4 et 5, notre objectif est ici de construire des sources d’architecture simple
associant un résonateur saphir refroidi à la température del’azote liquide et un amplificateur très faible
bruit de phase.

Dans un premier temps, il convient de présenter les technologies thermiques et électroniques s’articu-
lant autour de la construction de l’oscillateur cryogénique. Nous décrivons ainsi les propriétés générales
de l’azote liquide employé et les caractéristiques essentielles des cryostats. Aussi, nous justifions l’implé-
mentation du résonateur saphir au sein d’une "cavité ouverte" et voyons la disposition de ce dernier dans
l’enceinte cryogénique . La seconde partie de ce chapitre apporte des précisions sur les différents élé-
ments prenant place dans la boucle d’oscillation. La configuration des résonateurs saphir est explicitée.
Le couplage de différents modes de galerie est mesuré à température ambiante puis à 77K. La caractéri-
sation d’autres composants (déphaseurs commandables en tension (DCT), amplificateurs..) nécessaires à
l’expérience est mise en avant. Enfin, la dernière partie expose le système mis en place pour mesurer les
performances en bruit de phase des oscillateurs cryogéniques. Les résultats obtenus sont excellents.
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Chapitre 6. Oscillateurs cryogéniques à haute pureté spectrale

6.1 L’environnement cryogénique

6.1.1 L’azote liquide

L’azote liquide (N2) est fréquemment employé pour des applications à basse température. L’azote
bout (passage de l’état liquide à l’état gazeux) à -196◦C pour une pression de 1,013 bar. Sur le diagramme
de phase, son point triple est situé à une température de -210◦C pour une pression de 12,5 kPa. Sa courbe
de vaporisation s’arrête au point critique situé à une température de -146,9◦C pour une pression de 3399
kPa.
L’azote liquide est obtenu en comprimant de l’air. Le but estde rapprocher les molécules et de les ralentir.
On obtient alors un liquide constitué par un mélange des différents gaz existant dans l’air. Une distillation
permet de ne récupérer que l’azote. L’azote liquide est conservé dans notre cas dans des cryostats de taille
importante (voir section6.1.2). Ces derniers sont d’ailleurs aussi voués à être utilisés pour conserver de
l’hélium liquide. Dans notre cas, nous avons uniquement travaillé à 77K pour des raisons de temps, de
facilité de mise en œuvre et de coût. Les matériaux utilisés doivent maximiser les échanges thermiques
et minimiser la consommation d’azote.

6.1.2 Le cryostat

Les deux cryostats utilisés, ainsi que l’équipement associé, ont été installés au sein du laboratoire
dans le cadre de la thèse de P.Y. Bourgeois [1]. Les détails mécaniques de ces ensembles sont détaillés
dans [1] et représentés sur la figure6.1.

FIG. 6.1 –Vue de l’insert cryogénique au sein du cryostat.

Les cryostats, d’une capacité de l’ordre de 100l , ont été réalisés par la société Precision Cryogenics
Systems [140]. Lors de l’utilisation d’azote liquide, l’autonomie de travail est de l’ordre de 14 jours.
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6.2. Eléments de la boucle d’oscillation

Avec de l’hélium liquide, cette autonomie est réduite à une semaine.
L’intérieur du cryostat est divisé en trois parties. Tout enbas se trouve le réceptacle contenant le dispo-
sitif expérimental à refroidir. Au-dessus de ce volume, le réservoir est élargi pour augmenter la capacité
de liquide cryogénique. Enfin, ce réservoir est relié au sommet du cryostat par un long col. L’ensemble
du système est protégé par une excellente isolation pour mieux conserver le liquide cryogénique et amé-
liorer ainsi l’autonomie de travail.
Au sommet du cryostat se trouve une flasque contenant le tube de transfert cryogénique, des connecteurs
BF et SMA, une bouche d’évaporation et une artère principaledans laquelle sont placés des contrôleurs
de vide et des capteurs de température. Cette artère est un tube en inox le long duquel sont placés des
écrans antiradiation thermiques.
Au fond du cryostat se trouve une boîte constituant la terminaison de l’insert cryogénique. Un fil d’in-
dium est posé sur le pourtour du couvercle de la boîte au moment de la fermeture pour assurer l’étanchéité
vide. L’intérieur de cette enceinte, tapissé d’absorbant hyperfréquence, contient le résonateur en cavité
ouverte, des capteurs de température (sondes PT100) et des éléments de chauffe (résistances HTR25).
Le maintien de la cavité (et donc du résonateur) au sein de l’enceinte est assuré via une pièce unique en
cuivre. Le résonateur est alors relié au reste de la boucle d’oscillation, situé sur une plaque métallique
fixée sur la flasque supérieure du cryostat, via deux câbles semi-rigides en cuivre de plusieurs mètres et
d’atténuation 1,5dB/m.

6.2 Eléments de la boucle d’oscillation

6.2.1 Le résonateur saphir

Dans chaque oscillateur, le résonateur saphir utilisé, de type HEMEX, est un cylindre de 50 mm de
diamètre et 20 mm de haut. Le résonateur est disposé au sein d’une cavité ouverte [76]. Cette technique
s’est avérée très efficace aux températures cryogéniques pour supprimer les nombreux modes parasites
entourant le mode désiré. Cette méthode évite par ailleurs le besoin d’utiliser un filtre passe-bande dans
la boucle d’oscillation. Un mode de galerie de type WGH est excité au sein du cristal au moyen de deux
boucles magnétiques (voir section2.3.2) disposées à 180 degrés l’une de l’autre selon l’angle azimutal.

En premier lieu, nous avons relevé les caractéristiques de différents modes à température ambiante.
L’évolution des couplages du résonateur entre la température ambiante et la température de l’azote li-
quide est donnée par l’équation2.10. Cherchant à obtenir des couplages identiques (β1= β2= 0,5) sur les
deux ports du résonateur à 77K, on doit régler le résonateur àl’ambiante de manière à avoirS11= S22=
-0,06 dB et des pertes en transmission de -43 dB.
En second lieu, chaque résonateur saphir est inséré dans un cryostat. La descente de l’insert au sein du
cryostat (effectuée à l’aide d’un palan électrique) demandant de l’attention, les couplages sont vérifiés à
température ambiante avant le transfert d’azote. Une fois l’azote liquide transféré, on mesure le couplage
de différents modes des résonateurs à 77K. Pour chaque résonateur, un mode WGH14,0,0 de fréquence
10,351 GHz est sélectionné. Ce dernier est choisi car ses performances sont bonnes et, au contraire
d’autres modes, il ne présente pas de dégénérescence particulière.
Pour le premier résonateur, nommé "Marcel", les pertes en transmission sont de -11,1 dB. Les coeffi-
cients de réflexion sont tels queS11= -10,6 dB etS22= -7 dB. Le coefficient de qualité en charge est tel
queQL= 13,5× 106. Pour le second résonateur, nommé "Raoul", les pertes en transmission sont de -13,5
dB. Les coefficients de réflexion sont tels queS11= -13 dB etS22= -3,5 dB. Le coefficient de qualité en
charge estQL= 11,6× 106. Les réponses en transmission de ces deux résonateurs sont présentées respec-
tivement figure6.2(a)et 6.2(b). On observe une légère dégénérescence concernant le mode de"Raoul"
mais ceci ne doit pas dégrader les performances de l’oscillateur à construire.
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Chapitre 6. Oscillateurs cryogéniques à haute pureté spectrale
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FIG. 6.2 – Paramètre S21 des résonateurs saphir à 77K. (a) : Marcel, (b) : Raoul.

6.2.2 Déphaseurs contrôlables en tension

Nous avons testé des déphaseurs contrôlables en tension de marque Waveline. Ces derniers doivent
être utilisés dans la boucle d’asservissement nécessaire àla mesure du bruit de phase des oscillateurs
cryogéniques. Nous avons mesuré les caractéristiques de ces composants à l’analyseur de réseau en
fonction de la tension de polarisationVpola pour la fréquence de 10,35 GHz. Les figures6.3(a)et 6.3(b)
montrent ces résultats pour deux DCT distincts.
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FIG. 6.3 – Pertes et déphasage de DCT en fonction de la tension de polarisation Vpola. (a) : Waveline 1, (b) :
Waveline 2.

Pour ces deux composants, la variation de phase est linéairepour des tensionsVpola comprises entre
0 et -10V. La sensibilité du DCT Waveline 1 est de 7◦/V tandis que celle du DCT Waveline 2 est de
5◦/V. Pour les deux DCT, l’évolution des pertes est non linéaire dans cette zone. Ces dernières sont alors
comprises entre 1,6 et 2,1dB. En raison de sa plus forte sensibilité en phase, nous avons décidé d’utiliser
le DCT Waveline 1. Le DCT est dans notre cas l’élément permettant de corriger la phase de l’oscillateur
de référence et assurant donc l’asservissement. Nous avonsdécidé de polariser le DCT àVpola= -7V.
A ce point, la sensibilité en phase est toujours maximale et une plus grande plage de correction pour
l’asservissement est assurée.
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6.3. Mesures de bruit de phase d’oscillateurs cryogéniques

6.3 Mesures de bruit de phase d’oscillateurs cryogéniques

6.3.1 Banc de mesure

Nous avons monté deux oscillateurs cryogéniques pour lesquels seul le résonateur est inséré dans
le cryostat. Le reste de la boucle d’oscillation est placé sur une plaque métallique fixée sur le col du
cryostat à température ambiante. La boucle d’oscillation est simplement composée du résonateur, d’un
amplificateur d’entretien, de deux isolateurs, d’un déphaseur manuel et d’un coupleur pour extraire le
signal. Une photographie des oscillateurs est montrée figure 6.4.

FIG. 6.4 –Photographie des deux oscillateurs cryogéniques.

Le système mis en place pour mesurer les performances en bruit de phase des oscillateurs cryogé-
niques est montré figure6.5. Initialement, la fréquence de battement entre les deux oscillateurs à 77K
est d’environ 100 kHz. Cette fréquence étant assez faible, nous avons décidé d’asservir directement un
oscillateur sur l’autre. Pour cela, la température d’un desrésonateurs est augmentée d’environ 1K pour
"annuler" la fréquence de battement. Aussi, l’asservissement est assuré en disposant dans l’un des deux
oscillateurs un DCT (Waveline 1). L’ensemble de la boucle d’asservissement (amplificateur BF, intégra-
teur et sommateur) est réalisée à l’aide d’un banc de mesure de bruit de phase HP11848A équipé d’un
analyseur FFT HP3561A. Le DCT, de sensibilité 7◦/V peut être modulé dans une plage de± 4V autour
d’une tension de polarisationVpola de -7V. La sensibilité de l’oscillateur asservi est mesuré à60 Hz/V. La
température de chaque résonateur est contrôlée au mK près à l’aide de contrôleurs de température com-
merciaux Lakeshore LS340. La sensibilité de la fréquence durésonateur saphir étant de -10 ppm/K à
77K, une régulation au mK limite donc la variation de fréquence à une centaine de hertz. Ces techniques
de contrôle sont suffisantes pour assurer le maintien de l’asservissement le temps d’une mesure de bruit
de phase. En effet, au vu des coefficients de surtension obtenus, la largeur de raie des pics de résonance
est proche de 1 kHz.

Nous avons d’abord mesuré le bruit du banc de mesure à 10,35 GHz à l’aide d’un synthétiseur Agilent
E8254A dont la référence provient d’un maser à hydrogène. Lafigure6.7montre la méthode utilisée. Le
mélangeur, utilisé en condition de quadrature comme détecteur de phase, est saturé sur ses deux voies
d’entrée.

La figure6.7 reporte le bruit mesuré du banc pour différentes valeurs de la sensibilitékϕ du mé-
langeur. Cette sensibilité est modifiée en jouant sur la puissance micro-onde du signal délivrée par le
synthétiseur.
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Chapitre 6. Oscillateurs cryogéniques à haute pureté spectrale
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On constate l’existence de nombreuses raies parasites harmoniques du 50 Hz. Concernant les perfor-
mances obtenues, on voit que le bruit du banc de mesure diminue lorsquekϕ augmente. Lorsque les deux
voies du mélangeur sont correctement saturées (kϕ= 233 mV/rad obtenues avecPOL= PRF= 10 dBm), le
palier atteint est de l’ordre de -165 dB.rad2/Hz. A partir de 10 kHz, le spectre évolue enf−1. Dans le cas
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6.3. Mesures de bruit de phase d’oscillateurs cryogéniques

optimal, le bruit du banc de mesure est alors de -125 dB.rad2/Hz à 1 Hz de la porteuse. Ces performances
sont quasi-satisfaisantes pour notre application (voir section 6.3.2).

6.3.2 Performances d’oscillateurs cryogéniques

Oscillateurs avec amplificateurs traditionnels

Dans un premier temps, nous avons disposé dans la boucle d’oscillation des amplificateurs tradition-
nels (technologie AsGa) dans la boucle d’oscillation. Nousavons testé deux amplificateurs différents.
Le premier est un amplicateur Miteq-JS3-08001200-15-10A de gain 30 dB et de puissance de sortie +12
dBm à la compression. Le second est l’amplificateur Miteq AFS4-107-01170-25-10P-4 de gain 32 dB et
de puissance de sortie +11 dBm à la compression. Les pertes totales dans la boucle sont ajustées à l’aide
d’un atténuateur afin de faire travailler l’amplificateur d’entretien dans un régime de faible compression.
La fréquence de Leeson est de 470 Hz. Pour extraire le signal d’oscillation, on utilise un coupleur 6 dB
afin de disposer de puissances suffisantes sur les voies d’entrée du mélangeur. Dans les deux cas, la sensi-
bilité du mélangeur du banc de mesure est proche de 180 mV/rad. La figure6.8montre les performances
obtenues de ces oscillateurs. Le bruit de phase d’un oscillateur est considéré 3 dB inférieur à celui du
battement mesuré.
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FIG. 6.8 –Bruit de phase d’oscillateurs cryogéniques avec amplificateurs traditionnels (AsGa) dans la boucle
d’oscillation.

On observe de nouveau que les mesures sont polluées par de nombreuses harmoniques du 50 Hz.
Une élévation ("bosse") anormale du spectre autour de 100Hzest d’ailleurs observée. Les pentes des os-
cillateurs sont néanmoins observables. On constate que lesperformances de l’oscillateur utilisant l’am-
plificateur JS3 sont meilleures que celles de l’oscillateurutilisant l’amplificateur AFS4. Cette différence
est principalement notable concernant le palier de bruit dephase. Dans le meilleur cas (amplificateur
JS3), le bruit de phase de l’oscillateur est respectivementde -145 dB.rad2/Hz, -133 dB.rad2/Hz et -48
dB.rad2/Hz à 100 kHz, 1 kHz et 1 Hz de la porteuse. Ces résultats sont cohérents avec les performances
respectives des amplificateurs (disponibles dans la documentation technique du laboratoire) et le modèle
de Leeson.

Oscillateurs avec amplificateurs AML812PNB1901

Cette mesure consiste à combiner dans un oscillateur d’architecture simple un résonateur saphir
refroidi à 77K et un amplificateur très faible bruit de phase AML812PNB1901 (voir section3.5). Nous
avons développé deux oscillateurs quasi-identiques. Les performances du résonateur sont décrites dans
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la section6.2.1. La fréquence de LeesonfL est de 470 Hz. L’amplificateur AML opère en régime de
compression. Sa puissance d’entrée est de -2dBm. Dans chaque oscillateur, un coupleur 6 dB est utilisé
pour extraire le signal. La puissance de sortie de l’amplificateur étant de 17 dBm, la puissance incidente
sur les voies d’entrée du mélangeur du banc de mesure sont telles quePOL=PRF= 11 dBm. La sensibilité
kϕ du mélangeur est alors de 250 mV/rad. La figure6.9 reporte le bruit de phase d’un seul oscillateur
saphir cryogénique à 10,35 GHz (3 dB inférieur au bruit du battement) ainsi que le bruit du banc de
mesure.
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FIG. 6.9 –Bruit de phase d’un oscillateur cryogénique avec amplificateur AML812PNB1901.

On constate que la mesure des oscillateurs est limitée par lebanc entre 1kHz et 10 kHz. Dans cette
partie du spectre, le palier des amplificateurs devrait se prolonger. Ailleurs, on observe que les oscilla-
teurs présentent des performances remarquables. Le bruit de phase mesuré est respectivement de -160
dB.rad2/Hz, -134 dB.rad2/Hz et -105 dB.rad2/Hz à 10 kHz, 100 Hz et 10 Hz de la porteuse. Le spectre
obtenu est cohérent avec le modèle de Leeson, les spécifications des amplificateurs AML812PNB1901
ainsi que les résultats obtenus à température ambiante (voir section5.3.3). Ces résultats sont excellents
comparativement à d’autres sources cryogéniques développées dans le le passé et caractérisées en bruit
de phase. Taber a développé en 1995 des oscillateurs saphir à9,6 GHz (résonateur refroidi à 40K ou
moins pour un coefficient de surtension de 2.107) [57]. Le bruit de phase à 1 Hz de ces sources était
alors de -50 dB.rad2/Hz à 1Hz de la porteuse. La pente du spectre entre 1 et 10 Hz était en f−4. Plus
récemment, Marra a réalisé des oscillateurs saphir (refroidis à 4K,QL= 856.106) présentant un bruit de
phase de -88 dB.rad2/Hz à 1Hz de la porteuse [141]. Les amplificateurs d’entretien utilisés sont des am-
plificateurs standards (FET AsGa). La mesure pour des fréquences de Fourier supérieures à quelques Hz
était alors fortement limitée par le banc de mesure (battement entre deux oscillateurs saphir comparé à
un synthétiseur divisé par 3000).

Remarques et discussions

Nous avons rencontré de nombreuses difficultés à effectuer cette mesure de bruit de phase. Nous
avons en effet été longuement gênés par des perturbations électromagnétiques. Le spectre mesuré était
alors couvert par de nombreuses harmoniques du 50 Hz d’amplitude importante. Ces harmoniques sou-
levaient le spectre (en particulier autour de 100 Hz) et rendaient les pentes de bruit de l’oscillateur à
mesurer méconnaissables. Les diverses raisons pouvant dégrader à ce point le spectre mesuré sont nom-
breuses. De multiples précautions ont donc été nécessaires.
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6.3. Mesures de bruit de phase d’oscillateurs cryogéniques

D’abord, les pompes utilisées pour faire le vide dans les cryostats provoquent des vibrations non né-
gligeables. Le temps de la mesure, ces pompes ont été coupées. Les boucles de masse existantes dans
l’ensemble du système ont été limitées au maximum. La longueur des câbles reliés aux appareils a été
réduite le plus possible. A cet égard, seuls des câbles SMA ont été utilisés. L’utilisation au départ de
câbles BNC classiques, mal isolés, polluaient la mesure et provoquaient en particulier l’apparition de
raies importantes entre 10kHz et 100kHz. La distance entre les différents composants (amplificateur BF,
sommateur) en sortie du mélangeur est minimisée. Les amplificateurs d’entretien des oscillateurs ont
parfois été branchés sur batterie.
L’ensemble de ces précautions met sans aucun doute en avant le fait que les performances obtenues, bien
qu’extrêmement encourageantes, sont à prendre avec attention. Ces résultats sont à considérer avec une
certaine distance. De nouvelles mesures doivent être effectuées pour s’assurer de la reproductibilité de
ces performances. Ces résultats restent le fruit d’un système "prototype", objet de laboratoire, et certai-
nement non viable sur le long terme. D’ailleurs, la mesure denotre oscillateur présentée figure6.9 est
arrêtée à 10 Hz. Les mesures que nous avons effectuées jusqu’à 1 Hz montraient généralement l’appari-
tion d’une pente enf−4 à partir de 8 Hz. Les performances à 1Hz étaient alors prochesde -69 dB.rad2/Hz.
Cette pente indique une dérive en température. Il existe en effet de forts gradients de température dans
la boucle d’oscillation et le circuit d’entretien n’est passtabilisé en température. Aussi, notre oscillateur
est des plus simples. Il ne contient aucun asservissement depuissance ni de correcteur de Pound. Il est
donc fort probable que la stabilité long terme soit peu satisfaisante. Néanmoins, cette expérience a de
nouveau montré l’intérêt d’utiliser des amplificateurs à transistors SiGe pour des applications faible bruit
de phase.
Enfin, disons qu’une expérience intéressante à mettre en place serait de refroidir le résonateur à 4K (pour
encore augmenter le coefficient de surtension) et coupler fortement l’un de ses ports. De cette manière, un
correcteur de Pound pourrait être mis en place. Le but initial de ce travail de thèse consistant à développer
des oscillateurs à haute pureté spectrale d’architecture simple en serait alors quelque peu détourné.
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Conclusions

Les travaux décrits dans ce manuscrit sont une contributionà l’avancée des performances des sources
à haute pureté spectrale dans la gamme des fréquences micro-ondes. Les oscillateurs développés, d’archi-
tecture très simple, s’appuient sur la combinaison d’un résonateur saphir à fort coefficient de surtension
(à température ambiante) et un amplificateur à transistor(s) SiGe.

Au début de cette thèse, le résonateur saphir était une technologie déja bien maîtrisée. Certaines
techniques (couplage des modes de galerie, sélection modale) ont pu ainsi être réutilisées avec succès.
Diverses techniques de couplage ont d’ailleurs été envisagées et comparées. Le véritable apport de ce
travail concernant cette technologie réside dans la proposition d’une solution originale pour améliorer la
stabilisation en température du résonateur saphir à température ambiante. Le comportement thermique
du résonateur saphir est ainsi amélioré en optimisant la symétrie de la géométrie de la cavité. Une élec-
tronique de régulation de haute-précision a été parallèlement développée pour mesurer la température du
cristal et asservir cette dernière sur une température de référence. Cette solution conduit à une structure
beaucoup plus simple que celles décrites jusque-là dans la littérature et aboutissant à des performances
en stabilité (σy(τ) = 4.10−11 pourτ allant jusqu’à 10s avec un amplificateur classique !) de l’oscillateur
similaires. De surcroît, cette étude a conduit au développement de modèles simples permettant de prévoir
précisément le comportement thermique du résonateur. Ces modèles peuvent bien sûr être appliqués à
d’autres géométries de structure plus ou moins compliquées.

De la même manière, des études antérieures avaient démontréla potentialité des transistors SiGe
pour la conception d’oscillateurs micro-ondes fabile bruit de phase. Ce travail de thèse, dans la conti-
nuité des travaux de [11], a permis de confirmer ces résultats. La modélisation en bruit de ces transistors,
justifiée par l’utilisation d’un réseau de polarisation basse impédance, s’avère être un excellent moyen
pour simuler et optimiser les performances en bruit de phasede ces composants. De plus, la demande
croissante d’applications en bande X a montré l’intérêt de cascader plusieurs transistors pour obtenir des
performances en gain et en bruit de phase remarquables. Ainsi, parallèlement à l’étude d’amplificateurs
haute-performance commercialisés depuis peu, des amplificateurs double étage, cascadant en "série" un
transistor Si et un transistor SiGe, ont été conçus, réalisés et mesurés. Des performances préliminaires
en bruit de phase très encourageantes de l’ordre de -168 dB.rad2/Hz à 100 kHz de la porteuse ont été
mesurées.

Evidemment, l’aboutissement consistait à développer des oscillateurs ultra-stables sur le court terme.
Nous avons ainsi mis en évidence le fait que l’implémentation de sources de fréquence d’architecture très
simples (résonateur+amplificateur) permet l’obtention deperformances en bruit de phase remarquables.
La figure10 reporte sur le même graphe les performances à 10 GHz des oscillateurs développés dans
le cadre de cette thèse. Ces dernières sont comparées aux meilleurs oscillateurs développés dans cette
bande.

On constate que, à température ambiante, l’oscillateur à correction interférométrique [68] possède
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FIG. 10 –Bruit de phase à 10 GHz d’oscillateurs haute-performance.

les meilleures performances, au prix d’une structure bien plus complexe. Il est aussi mis en évidence que
des oscillateurs d’architecture simple peuvent rivaliseravec ce dernier pour des applications nécessitant
un faible bruit pour des fréquencesf > 10 kHz de la porteuse. Pour des fréquencesf < 10 kHz de la por-
teuse, les oscillateurs "simples" sont forcément limités par le bruit flicker non corrigé de l’amplificateur.
Les sources développées à 5 GHz [142] constituent l’état de l’art mondial en bande C pour des distances
à la porteuse de 1 kHz et se révèlent être encore très performantes en bande X après multiplication de
fréquence. Les sources développées à 10 GHz à température ambiante sont tout aussi remarquables. Elles
auraient cependant pu être améliorées. En effet, le mode de galerie excité dans le résonateur saphir (de
type Verneuil) utilisé s’est avéré être dégradé par de nombreux modes parasites. De plus, AML Comuu-
nications commercialise des amplificateurs encore plus performants mais aussi plus coûteux. Par ce biais,
PSI a pu réaliser des oscillateurs présentant un meilleur palier de bruit de phase grâce à l’utilisation d’un
amplificateur où sont mis en parallèle des transistors InGaP[135]. Le coefficient de surtensionQL obtenu
dans [135] est similaire à celui de ce travail [143]. Aussi, on observe que le recours aux températures
cryogéniques permet d’améliorer nettement le coefficient de surtension et donc d’améliorer le bruit de
l’oscsillateur proche de la porteuse. Notre oscillateur dans lequel le résonateur est refroidi à 77K en est
un exemple concret.

Enfin, ce travail de thèse a conduit au développement de divers bancs de mesure de haute sensibilité
pour la caractérisation de composants ou d’oscillateurs. Ces techniques, déjà existantes avant le début de
cette thèse, ont donc dû être assimilées et mises en place. Ilest alors nécessaire de rappeler que ces der-
nières font appel à des précautions expérimentales pointilleuses et minutieuses. Aussi, un banc spécifique
et original de mesure de bruit de phase par intercorrélationa été développé pour mesurer les oscillateurs
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bande X. Ce dernier est d’une certaine originalité dans le sens où le signal, sur lequel sont asservis deux
synthétiseurs dans deux "bras" distincts, est le battemententre deux oscillateurs saphir quasi-identiques.
De plus, cette étude nous a poussé à nous intéresser de près à l’effet du bruit d’amplitude sur les mesures
de bruit de phase par corrélation. De nombreuses mesures expérimentales ont été menées sur des mé-
langeurs hyperfréquences et RF, éléménts centraux des bancs de mesure de bruit de phase. Ces résultats
sont reportés dans [144].

Ces divers résultats ont engendré l’intérêt d’industriels(Aeroflex .Etats-Unis) mais aussi de labo-
ratoires internationaux de grande renommée (NIST : National Institute of Standards and Technology,
Etats-Unis) spécialistes de ce domaine. Les performances obtenues à 10 GHz répondent aux attentes de
la DGA (Délégation Générale pour l’Armement) et peuvent leur permettre de disposer de sources de fré-
quences ultra-stables à court terme pour des applications radar de haute sensibilité. Ce travail de thèse a
aussi fait l’objet de plusieurs publications dans des revues scientifiques internationales ainsi que plusieurs
séminaires dans des conférences internationales ou nationales. Ce travail de thèse a d’ailleurs été récom-
pensé par le prix "Jeune Chercheur" au congrès international IEEE Frequency Control Symposium [145].

Par manque de temps, certaines expériences n’ont pu être réalisées. En particulier, le développement
et la mesure d’un oscillateur bande X combinant un résonateur saphir et les amplificateurs double étage
développés au LAAS sera réalisé très prochainement. Les performances typiques et attendues de ce der-
nier sont reportées sur le graphe figure10.

Enfin, il est intéressant d’envisager les perspectives de cetravail. Le résonateur saphir est aujourd’hui
une technologie bien connue, presque éprouvée, mais conserve encore quelques mystères à éclaircir. Par
exemple, il serait intéressant de modéliser la sensibilitédu résonateur aux variations dynamiques de
température. Aussi, la conception d’un résonateur saphir combinant la technique "dual-mode" et la tech-
nique proposée dans ce manuscrit, devrait permettre le développement d’un oscillateur à température
ambiante présentant une stabilité long terme exceptionelle. De manière plus générale, il est important de
noter qu’aujourd’hui, les principaux efforts menés à travers le monde dans le domaine de la métrologie
du temps et des fréquences sont liés au développement et la caractérisation de sources de fréquences op-
tiques. Ainsi, un laboratoire de métrologie tel que FEMTO-ST se devra de disposer des bancs nécessaires
à la mesure de fréquences optiques dans un avenir très proche. Concernant le développement de sources,
un domaine très prometteur et d’approche similaire à celui abordé dans ce manuscrit, consiste à conce-
voir des oscillateurs ultra-stables avec des micro-résonateurs optiques. Ces résonateurs, constitués d’un
disque de silice dont les dimensions sont proches de celles d’un bouton de manchette, permettent le confi-
nement de milliers de milliards de longueurs d’onde optiques. De nombreux problèmes et phénomènes
analogues à ceux vus dans ce manuscrit, tels que l’optimisation du couplage du résonateur optique, la
sensibilité à la température et la puissance du signal incident, seront alors à résoudre. L’ensemble des
connaissances et compétences acquises au cours de ce travail s’avérerait alors être très précieux et repré-
senterait un excellent support pour effectuer la transition vers les fréquences optiques.
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Annexe A

Description des modes de galerie du
résonateur saphir

A.1 Description mathématique : Matching Method

L’environnement du résonateur est décrit par la figureA.1.

h

−h

s

−s

z

ρ
ϕ

b c
1

2

3
4

FIG. A.1 – Modèle du résonateur au sein de la cavité. Environnement divisé en 4 régions 1, 2, 3 et 4.

A.1.1 Calcul des champs dans la région 1

Les équations de Maxwell établissent les relations suivantes pour un matériau anisotrope :

−→
∇ ∧−→

H = iωε0ε−→E (A.1)

−→
∇ ∧−→

E = −iωµ0
−→
H (A.2)

−→
∇ .

−→
H = 0 (A.3)
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−→
∇ .(ε−→E ) = 0 (A.4)

avec :

ε =




εt 0 0
0 εt 0
0 0 εz





où ε est le tenseur de la permittivité diélectrique relative du saphir.
La résolution des équations de Maxwell, pour un guide diélectrique cylindrique, entraîne que les compo-
santesEz etHz du champ électromagnétique vérifient l’équation de Helmholtz. On a alors :

∆Ψ+k2Ψ = 0 (A.5)

aveck = ω
c

√
εr le vecteur d’onde etΨ = Ez,Hz.

La forme générale des champs dans la région 1 est alors :

E1
z = AJm(kEρ)(e+ jnϕ + ξe− jnϕ)(e+ jβz+ χe− jβz) (A.6)

H1
z = j

√
ε0

µ0
BJm(kHρ)(e+ jnϕ −ξe− jnϕ)(e+ jβz−χe− jβz) (A.7)

avecJm(kEρ) et Jm(kHρ) les fonctions de Bessel d’ordrem liées respectivement aux champs élec-
trique et magnétique oùkE,H = k2

0εt −β2.
On retrouve bien par les équationsA.6 et A.7 que pourm suffisamment grand, l’énergie du mode est
confinée à la périphérie du saphir entre l’interface air-diélectrique et une caustique de rayonrc. A l’exté-
rieur de cette région, les champs sont évanescents. Il est ensuite possible de déduire les composantesE1

ρ,
E1

ϕ, H1
ρ etH1

ϕ dans la région 1 à partir des expressions deE1
z etH1

z avec les relations suivantes.

E1
ϕ =

1

k2
H

( jωµ0
δH1

z

δρ
+

1
ρ

δ2E1
z

δzδϕ
) (A.8)

E1
ρ =

1

k2
H

(− jωµ0
1
ρ

δH1
z

δϕ
+

δ2E1
z

δzδρ
) (A.9)

H1
ϕ =

1

k2
H

(
1
ρ

δH1
z

δϕδz
− jωε0εt

δE1
z

δρ
) (A.10)

H1
ρ =

1

k2
H

(
δ2H1

z

δρδz
+ jωε0εt

1
ρ

δE1
z

δρ
) (A.11)

A.1.2 Raccordement radial.

Une première équation transcendante peut être obtenue en appliqant les conditions de raccordement
des composantes du champ entre la région 1 et la région 2. En premier, le même type de calcul que
précédemment est mené dans la région 2 en séparant les cas oùk2

0 −β2 ≥ 0 ouk2
0 −β2 < 0. On obtient

alors sik2
0−β2 ≥ 0 :

E2
z = [CJm(koutρ)+DYm(koutρ)](e+ jnϕ + ξe− jnϕ)(e+ jβz−χe− jβz) (A.12)
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H2
z = j

√
ε0

µ0
[EJm(koutρ)+FYm(koutρ)](e+ jnϕ −ξe− jnϕ)(e+ jβz−χe− jβz) (A.13)

aveck2
out = k2

0−β2.

Dans l’autre cas, sik2
0 −β2 < 0, les champs sont décrits de la même manière parIm(

√
k2

0−β2ρ) et

Km(
√

k2
0−β2).

Les conditions aux limites enρ =0 etρ =b permettent alors de déterminer les coefficientsA, B, C, D,
E, F. Le raccordement radial permet alors d’obtenir une première équation transcendante dans laquelle
les deux inconnues sontβ et k0 et telle que :

ℜ(β,k0) = 0 (A.14)

A.1.3 Raccordement axial.

Le même raisonnement est appliqué entre les régions 1 et 3 avec deux hypothèses simplificatrices.
On considère que :

– i) il n’y a pas de champ dans la région 4.
– ii) les dépendances enρ et enϕ sont les mêmes dans les régions 1 et 3.
On montre alors que :

E3
z = Jm(k3ρ)(e+ jnϕ + ξe− jnϕ)(G1e−αz+G2e

+αz) (A.15)

avecα la constante de propagation dans la région 3 telle quek3 = k2
0 + α2.

L’application de ii) aboutit alors à :

Jm(k3ρ) = Jm(kEρ) soit α2 = k2
E −k2

0 (A.16)

De même, on a pour le champ magnétique dans la région 3 :

H3
z = j

√
ε0

µ0
Jm(k3ρ)(e+ jnϕ −ξe− jnϕ)(H1e−αz+H2e

+αz) (A.17)

Dans ce cas, l’application de ii) aboutit à :

α2 = k2
H −k2

0 (A.18)

On réalise donc que les égalitésA.16 et A.18 sont incompatibles. La seule solution pour lever cette
incompatibilité est de séparer les composantes des modes WGH et WGE. Ainsi, pour les modes WGH,
on a Hz = 0 pour h ≤ z≤ s et α2 = k2

E − k2
0. Pour les modes WGE, on aEz = 0 pour h ≤ z≤ s et

α2 = k2
H −k2

0. On montre alors que pour les modes WGH, on a :

E1
z ∝ cosβz et βtan(βh) = εtαth(α(s−h)) (A.19)

Pour les modes WGE, on a :

H1
z ∝ cosβz et βtan(βh) =

α
th(α(s−h))

(A.20)

Le matching axial, en posant la continuité des composantes tangentielles entre les régions 1 et 3 et
les conditions à l’interfacez= s, aboutit alors à une seconde équation transcendante dans laquelle les
deux inconnues sont encoreβ etk0 et telle que :
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Λ(β,k0) = 0 (A.21)

A.1.4 Combinaison des raccordements axial et radial.

Le système de 2 équations (eqA.14 et A.21) à 2 inconnues (β et k0) est résolu numériquement. Le
programme calcule alors les vecteurs d’onde vérifiant les équations précédentes pour chaque valeur de
β. La solution est alors donnée dans le plan (β, k0) par le point P à l’intersection des courbes représentant
les équations caractéristiques imposées par les raccordements axial et radial. La figureA.2 montre le
type de réponse obtenu.

k β

k β<

>

radial

axial

P

β

k

FIG. A.2 – Allure des relationsℜ(β,k0) = 0 et Λ(β,k0) = 0.

Au final, ce modèle permet donc de retrouver les fréquences des différents modes WGE et WGH du
résonateur. De plus, le coefficient de surtension peut être évalué en tenant compte des pertes diélectriques
du matériau et de la résistance de surface des parois métalliques de la cavité. Ce modèle donne des
résultats proches de la réalité (à 1% près pour les fréquences de résonance et 10% près pour les facteurs
de qualité). Cependant, d’après [89], pour que les résultats expérimentaux et simulés concordent bien,
il faut m > 5 et b

2h < 2. De plus, ce modèle permet de prévoir la variation de fréquence d’un mode
de résonance en fonction d’une variation de température. Pour cela, il est nécessaire d’entrer dans le
programme un polynôme décrivant la variation de permittivité du matériau avec la température.

A.2 Autres méthodes de modélisation des modes de galerie.

D’autres méthodes ont été développées pour modéliser les modes de galerie d’un résonateur diélec-
trique. On distingue en particulier la méthode des lignes etla méthode par éléments finis. La méthode des
lignes est classiquement utilisée pour des circuits planaires mais peut être adaptée à certaines géométries
de résonateurs. Son principe est de diviser la structure en couches successives de permittivités diélec-
triques différentes [146]. La méthode par éléments finis, comme son nom l’indique, consiste à mailler la
structure en un certain nombre d’éléments simples 2D ou 3D. Le calcul des modes est alors effectué par
interpolation à l’aide de polynômes de Nédélec ou Lagrange [86].
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Annexe B

Electronique de régulation pour
stabilisation en température de

résonateurs saphir.

Cette annexe a pour but d’apporter des précisions sur l’électronique de régulation présentée dans la
partie2.5.5et destinée à stabiliser la température de résonateurs saphir. Notre attention est principalement
focalisée sur le thermomètre de mesure dont le schéma est rappelé figureB.1.

R1 R3
25 kΩ

Vref

Rsonde

R2

25 kΩ

1,25 MΩ

Rp

R4

5 V

=
consigne
2663 Ω

FIG. B.1 –Thermomètre de mesure de précision.

B.1 Sensibilité du thermomètre de mesure

Les caractéristiques principales de la sonde CTN YSI55034 sont :
– Rsonde= 5 kΩ à 25◦C.
– Rsonde= 2663Ω à 40◦C.
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Annexe B. Electronique de régulation pour stabilisation entempérature de résonateurs saphir.

Dans une résistance CTN, la variation de la résistance avec la température T est de la forme :

R(T) = R0exp[β(
1
T
− 1

T0
)] (B.1)

avec pour la CTN YSI55034β= 3891.

On obtient alors :

logR(T) = logR0 + β(
1
T
− 1

T0
) (B.2)

On noteα= 1
R

dR
dT . On montre alors aisément en dérivant l’expression (B.2) par rapport àT que :

α =
−β
T2 avec T en Kelvins. (B.3)

On calcule ainsiα à différentes températures. A 25◦C, α= -4,38.10−2 K−1. A 40◦C, α= -3,97.10−2

K−1. A 10◦C, α= -4,85.10−2 K−1.

On voit que la sonde est plus sensible lorsque la températurediminue. La sensibilité de la sondek
est :

– à 40◦C, k= 2663× (-3,97.10−2) = -105Ω/K.
– à 25◦C, k= 5000× (-4,38.10−2) = -219Ω/K.
Dans le thermomètre de mesure, l’expression deV0 est donnée par :

V0 = (−Vre f
Rp

R3
)±α (B.4)

La sensibilitésdu thermomètre est alors :

– à 40◦C, s= -5× (1,25.106

25.103 ) × -3,97.10−2 = 9,92 V/K.

– à 25◦C, s= -5× (1,25.106

25.103 ) × -4,38.10−2 = 10,95 V/K.

B.2 Expression et contribution des sources de bruit du thermomètre de
mesure.

Les différentes sources de bruit du thermomètre de mesure présenté figureB.1 peuvent être décrites
par la figureB.2.

On court-circuite la sourceVre f considérée comme parfaite (résistance interne nulle). L’ensemble des
sources de bruit est évalué dans le tableauB.1.

On obtient donc en théorieE2
n0

= 1,8243.10−11 V2/Hz soit -107 dB. Expérimentalement, à l’aide d’un
analyseur FFT, on mesureE2

n0
= 3,94.10−11 V2/Hz soit -104,05 dB. Cette différence de 3 dB avec le calcul

théorique semble acceptable au vu des incertitudes. On en déduit doncEn0=
√

E2
n0

= 6,27µV (dans une

bande de 1 Hz et à 25◦C).

Nous avons vu que :

V0 = −Vre fRp(
1
R3

− 1
R4

R2

R1
) (B.5)
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B.2. Expression et contribution des sources de bruit du thermomètre de mesure.

R1

R2

R4

R3

Rp

In1

En1

E2

E4

E1

E3

En2

In2

Ep

En0

FIG. B.2 –Répartition des différents sources de bruit de l’étage "thermomètre de mesure".

Générateur Contribution à la sortie Valeur en V2/Hz
E1 (4kTR1)/(R2/R1)

2(Rp/R4)
2 1,0281.10−12

E2 (4kTR2)(Rp/R4)
2 5,1405.10−12

E3 (4kTR3)(Rp/R3)
2 1,0281.10−12

E4 (4kTR4)(Rp/R4)
2 5,1405.10−12

Ep 4kTRp 2,0562.10−14

In1 (R1In1)
2(R2/R1)

2(Rp/R4)
2 6,25.10−14

In2 (R3In2)
2(Rp/R3)

2 6,25.10−14

En1 E2
n1

(1+R2/R1)
2(Rp/R4)

2 5,76.10−12

En2 E2
n2

(1+(R2/Req))
2 3,0976.10−16

Total E2
n0

1,8243.10−11

TAB . B.1 – Expressions et contribution des diverses sources de bruit du thermomètre de mesure avec
des amplificateurs opérationnels OP2177. La résistanceReq est telle queReq= R3//R4.

Ainsi, à l’équilibre,R1= R3, soit :

V0 = −Vre f
Rp

R3
(1− R2

R4
) (B.6)

On peut donc estimer la variation du signal de sortie lorsquela résistanceR2 (sonde) varie :

δV0

δR2
= −Vre fRp

1
R1R4

(B.7)

d’où :

∆V0 = ∆R2Vre fRp
1

R1R4
(B.8)

On peut ainsi évaluer la plus petite variation∆R2min deR2 (sonde) possible :
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Annexe B. Electronique de régulation pour stabilisation entempérature de résonateurs saphir.

∆R2min =
En0

Vre f
Rp

R1R4

= 1,254.10−4Ω (B.9)

Connsaissant la sensibilité à 40◦C (k= -105Ω/K), on peut calculer la plus petite variation de tempé-
rature mesurable∆Tmin par cet étage :

∆Tmin =
∆R2min

k
=

1,254.10−4

105
' 1,2µK. (B.10)

Un calcul similaire a été mené en prenant les caractéristiques de l’amplificateur opérationnel OP27.
On obtient alors∆Tmin= 7,54.10−7 K. Il semblerait donc que ce thermomètre de mesure serait encore
plus performant en utilisant des amplificateurs opérationnels OP27. De plus, la dérive en température de
la tension d’offset de ces AOP est similaire (0,2µV/K).

B.3 Echauffement thermique de la sonde.

Il faut limiter au maximum la puissance dissipée par la sondeafin de ne pas fausser la mesure de
température. Pour cela, il serait judicieux de prendre des valeurs deR1 et R3 importantes pour limiter le
courant dans la sonde. Cependant, conformément à l’expression deV0, si ces dernières sont trop faibles,
le gain du thermomètre de mesure est réduit. On choisitR1 = R3 = 25 kΩ.
Dans ces conditions, la tension au point de la sonde est :

Vsonde= −Vre f
Rsonde

R1
= −5

2663
25000

= −0,53V (40◦C) (B.11)

La puissance dissipéePdissSondepar la sonde est alors :

PdissSonde=
V2

sonde

Rsonde
=

0.532

2663
= 100µW (40◦C) (B.12)

De la même manière, on calcule à 25◦C PdissSonde= 200µW.
Ce comportement est acceptable car la puissance dissipée par la sonde est négligeable. De plus, il est
préférable que la sonde dissipe moins de puissance pour des températures proches de la température de
consigne où la situation est bien plus critique et le besoin de précision très important.

B.4 Choix des résistances du thermomètre de mesure.

Les résistancesR1, R3 et R4 doivent assurément être des résistances de précision variant peu en
fonction de la température. Nous avons choisi des résistances Vishay S102K (0,3 ppm/K).
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Annexe C

Techniques de simulation de bruit de
phase.

La figureC.1résume les différentes techniques de simulation de bruit dephase utilisables sur ADS.

Bruit vu comme un phénomène de:

Simulation

Temporelle

Simulation

Fréquentielle

Matrices de 

Conversion

Simulation

d’enveloppe

Perturbation

Quasi−Statique

Simulation

de Bruit de Phase

Bruit additif Bruit flicker

pnmx

NON PERTURBE

SUPERPOSITION

SUR ETAT FORT SIGNAL

PERTURBATION

DE L’ETAT FORT SIGNAL

pnfm

Utilisé dans notre cas pour simuler:

FIG. C.1 –Techniques de simulation de bruit de phase sur ADS.

Le formalisme des matrices de conversion [147] implique unedescription des dérivées des non-
linéarités à partir de leur développement en séries de Fourier. On utilise la matrice de ces dérivées (ma-
trice Jacobienne) pour calculer la transposition des tensions de bruit BF (pour les commandes des non-
linéarités) vers le voisinage de la fréquence d’oscillation et des harmoniques. Ces matrices permettent
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Annexe C. Techniques de simulation de bruit de phase.

le calcul à la fois du bruit additif et du bruit de conversion et donc du bruit flicker. Le seul défaut de
cette méthode est une bifurcation naturelle très près de la porteuse, mais que l’on peut repousser à des
fréquences non gênantes en augmentant la précision de calcul (et donc le temps de calcul). C’est une
méthode très complète et tout à fait rigoureuse. Lorsqu’elle est disponible, il vaut mieux l’utiliser.

Les deux autres techniques supposent que le bruit est un processus de modulation. Autrement dit, la
différence dans l’approche modulation, réside dans le faitque l’on modifie l’état fort signal, c’est-à-dire
qu’on calcule une perturbation de l’état fort signal (tandis que dans l’approche des matrices de conver-
sion, on suppose une superposition directe de bruit autour d’un état fort signal non perturbé). Ces deux
approches sont réalisées par les fonctions "pnfm" (calcul de modulation) et "pnmx" (calcul de mélange
ou conversion) disponibles sous ADS. La fonction pnmx est généralement habile pour simuler le palier
de bruit du composant (considère le bruit comme additif) mais des problèmes apparaissent près de la
porteuse (pentes supérieures à duf−1). D’autre part, aucun plancher de bruit n’est obtenu avec lafonc-
tion pnfm. Une idée possible est de combiner ces deux techniques. Cependant, au vu de la précision des
résultats, le palier de bruit de phase est généralement simulé avec la fonction pnmx tandis que le bruit
flicker de l’amplificateur est prédit par la méthode de perturbation quasi-statique. Précisons enfin que les
fonctions pnfm et pnmx sont réservées à la simulation d’oscillateurs et ne permettent pas la simulation
du bruit de phase en boucle ouverte.

La simulation d’enveloppe est une technique dédiée à la simulation d’une modulation lente sur un
signal hyperfréquence. Ces résultats sont généralement exploitables pour la simulation de bruit de phase
en boucle ouverte mais plus difficilement pour des systèmes autonomes tels que les oscillateurs. C’est
une technique très sophistiquée de simulation temporelle par fenêtre étroite, autour du point de fonction-
nement. Elle est très puissante et ne se limite pas au cas du bruit (simulation de PLL par exemple).

Enfin, la technique de perturbation quasi-statique permet de travailler quel que soit le logiciel de
calcul non-linéaire utilisé puisqu’il s’agit de deux calculs consécutifs du point de fonctionnement. Cette
méthode a de nombreux défauts dont il faut se méfier. A moins defaire préliminairement les calculs, elle
ne prend pas en compte les dispersions fréquentielles BF (grosses capacités). Elle est de plus incapable
de voir le plancher de bruit de phase.

Remarque concerant les lacunes d’ADS: La variable "amplitude des bandes latérales" (disponible
en plus de pnfm et pnmx) semble effectuer une somme de pnfm et pnmx, ce qui constitue une erreur
grossière allant à l’encontre de la documentation du logiciel. Un bruit 3dB trop élevé est alors obtenu
dans la zone de coïncidence entre pnfm et pnmx.
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Annexe D

Filtrage passe-bande.

D.1 Fonctions de filtrage des filtres micro-ondes passe bande.

La réponse d’un filtre micro-onde doit vérifier des contraintes notamment électriques fixées par un
certain gabarit. Cette réponse peut être assimilée à différentes fonctions d’approximation satisfaisant au
gabarit, telles que les fonctions de type Butterworth, Tchebychev ou Elliptique pour les filtres passe-
bande. Dans un premier temps, la méthode d’étude d’un filtre microonde dite "méthode des pertes d’in-
sertion" consiste à déterminer le prototype passe-bas équivalent au filtre que l’on désire synthétiser. Une
fois ce prototype établi, la fonction de filtrage passe-bande est obtenue par transformation à l’aide d’un
changement de variable. Cette méthode est décrite dans de nombreux ouvrages [131]. La figureD.1
représente l’allure de l’atténuationα des prototypes passe-bas des filtres Butterworth, Tchebychev et
Elliptique.

FIG. D.1 –Prototype passe-bas des3 types de filtres.

Après transformation, ces trois prototypes conduisent auxparamètres de transmission S21 du filtre
(figureD.2).

Le filtre Butterworth ne présente aucune ondulation dans la bande passante, possède une réponse très
régulière et un temps de propagation de groupe assez constant dans la bande passante. En contrepartie,
il offre une mauvaise réjection hors bande. Cette dernière peut être améliorée par une augmentation du
nombre de pôles, mais elle reste cependant moins bonne que celle des autres types de filtres. De ce fait,
ce type de réponse présente peu d’intérêt pour notre application.
Le filtre Tchebychev tolère une légère ondulation dans la bande passante mais possède une meilleure
réjection que le filtre Butterworth. Ce type de filtre est assez simple d’utilisation. Pour un ordren élevé,
il possède une pente élevée dans la zone de transition et une ondulation d’amplitude constante dans la
bande passante. Le temps de propagation de groupe est très irrégulier.
Le filtre elliptique possède des zéros de transmission en dehors de la bande, ce qui conduit à une meilleure
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Annexe D. Filtrage passe-bande.

FIG. D.2 –Paramètre de transmission S21 des 3 types de filtres.

réjection en limite de bande passante. La réalisation de tels filtres nécessite l’obtention de couplages
négatifs entre certains éléments du circuit, ce qui rend la conception plus délicate. En raison des fortes
réjections pouvant être obtenues et de sa "plus simple" utilisation que les filtres elliptiques, nous avons
décidé de nous orienter vers la réalisation d’un filtre passe-bande de type Tchebychev.

D.2 Synthèse de filtre passe-bande de type Tchebychev.

L’atténuation d’un filtre Tchebychev admettant une ondulation α dans sa bande passante est :

α(ω)dB = 10× log(1+ εT2
n (

ω
ωc

)) (D.1)

oùTn(ω) représente les polynômes de Tchebychev définis par :

– hors de la bande :

Tn(ω) = cosh(n×arccos(ω)) (D.2)

– dans la bande :
Tn(ω) = cos(n×arccos(ω)) (D.3)

avecn l’ordre du filtre.

La fonction de filtrage Tchebychev peut être synthétisée parun réseau en échelle passe-bas composé
d’éléments capacitifs et selfiques normalisés (figureD.3).

Les élémentsgi coefficients de Tchebychev, sont connus et tabulés. Ils dépendent de l’ordre du filtre
et de l’ondulation dans la bande passante. Connaissant les éléments du réseau passe-bas, la synthèse
des filtres consiste à établir le schéma équivalent passe-bande du réseau. La transformation passe-bas /
passe-bande permet de transformer chaque élément série du réseau passe-bas en un circuit résonant série
et chaque élément parallèle en circuit résonant parallèle.Elle consiste à faire subir à la variable complexe
normaliséep la transformation :

p→ 1
B

(p+
1
p
) (D.4)

Cette transformation conduit à un passe-bande symétrique possédant les mêmes paramètres fonda-
mentaux. La cellule élémentaire du passe-bas est alors transformée comme le montre la figureD.4.
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D.3. Simulation par Momentum

g1
g0

g

g

g

g

2

3

n

n+1

n pair

g1
g0 gn

g

g
g

2

3
n+1

n impair

FIG. D.3 –Schéma équivalent passe-bas du filtre.

FIG. D.4 –Transformation élémentaire d’un passe-bas en passe-bande.

D.3 Simulation par Momentum

La figureD.5 montre le principe d’analyse du simulateur Momentum utilisé pour la conception des
filtres DBR.

z

y

x

M

FIG. D.5 –Analyse par la méthode des moments.

Le champ électromagnétique est défini par la détermination des potentiels scalairesV et vecteurs~A.
En considérant :

~E = −~∇V − jω~A (D.5)

~H =
1
µ0

~∇∧~A (D.6)

~∇.~A+ jωµ0εV = 0 (D.7)

L’équation associée au potentiel vecteur~A est :
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∇2~A+k2~A = −µ0~J (D.8)

aveck = ω
√

εµ nombre d’onde et~J la densité de courant de la structure générant le potentiel vecteur
~A.

Cette équation est résolue avec l’introduction de la fonction de GreenG(r) qui représente la réponse
impulsionnelle du système :

(∇2 +k2)G(r) = δ(r) (D.9)

où δ(r) représente la source ponctuelle.

Par convolution, on obtient le potentiel vecteur au point d’observation P :

~A(r) = −µ0

Z

S
G(

r
r ′

)~J(r ′)dS (D.10)

oùSest la surface métallisée.

La résolution de cette équation intégrale peut être effectuée par la méthode des moments (MoM) qui
permet la transformation en équation algébrique matricielle, traitable numériquement. Cette méthode,
adaptée au traitement des circuits planaires, impose une homogénéité du ou des substrats de la structure
dans un même plan. Il est possible de traiter les structures multicouches, mais l’insertion d’éléments
rompant l’homogénéité du substrat (pont à air, trous métallisés..) ne peut être pris en compte de manière
rigoureuse et nécessite l’utilisation de modèles approchés. Ces analyses sont 2D1/2 et ne requièrent que
le maillage des conducteurs.
L’analyse par le logiciel MOMENTUM comporte deux étapes :

– la première consiste à dessiner le circuit en définissant les couches métalliques et les accès du
système.

– la seconde permet de définir l’environnement du circuit (épaisseur et nature du substrat et de la
métallisation, définition ou non du blindage), afin de générer le maillage et effectuer l’analyse
électromagnétique.
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Annexe E

Boîtiers pour Filtres DBR.

Cette annexe présente les dessins techniques des boîtiers conçus pour intégrer les filtres DBR pré-
sentés dans5.2. Les figuresE.1, E.2et E.3présentent l’ensemble des pièces constituant les boîtiers.
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FIG. E.1 –Capot des boîtiers.
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FIG. E.2 –Corps des boîtiers.
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Annexe E. Boîtiers pour Filtres DBR.

FIG. E.3 –Parois latérales des boîtiers.
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Résumé

Ce mémoire présente le développement et la mesure d’oscillateurs micro-ondes à haute pureté spectrale basés sur la
combinaison d’un résonateur saphir et d’un amplificateur faible bruit de phase (à transistors SiGe). Les applications de ces
sources sont les systèmes radar de haute sensibilité et la métrologie temps-fréquence.
Le résonateur saphir (Al2O3), dans lequel sont excités des modes électromagnétiques d’ordre élevé dits modes de galerie,
permet l’obtention de forts coefficients de surtension (de l’ordre de 2.105 à température ambiante). Différentes techniques de
couplage de ces modes sont présentées ainsi qu’une méthode efficace pour privilégier le mode désiré. S’appuyant sur des
modèles précis, l’utilisation d’une cavité originale sur laquelle est directement embarquée une électronique de régulation
de haute-précision permet de réduire à -0,05 ppm/K la sensibilité de la fréquence du cristal aux variations de température
ambiante. Un oscillateur construit avec ce résonateur optimisé présente une instabilité relative de fréquence de 4.10−11 sur
un temps d’intégration de 1s.
Parallèlement, nous présentons un modèle non-linéaire et en bruit très précis d’amplificateurs à base de transistors SiGe
permettant de simuler et optimiser les performances en bruit de phase de ces composants. Des amplificateurs originaux
multi-étages, utilisés en bande X, sont étudiés, conçus et caractérisés. Des paliers de bruit de l’ordre de - 165 dB.rad2/Hz à
10 kHz de la porteuse sont mesurés.
En bande C, les oscillateurs développés présentent des performances en bruit de phase de -135 dB.rad2/Hz à 1 kHz de
la porteuse. Ce résultat consitue l’état de l’art mondial dans cette bande de fréquence. En bande X, les sources réalisées
présentent un bruit de phase de -160 dB.rad2/Hz à 100 kHz de la porteuse et de -145 dB.rad2/Hz à 10 kHz de la porteuse.
Pour de faibles fréquences de Fourier, ces performances sont améliorées de 40 dB en refroidissant le résonateur à 77K.

Mot-clés : Oscillateur, Résonateur Saphir, Modes de galerie, Transistors SiGe, Bruit de phase, Métrologie.

Abstract

This thesis is devoted to the development and the measurement of high spectral purity microwave oscillators based on the
combination of a sapphire resonator and low phase noise sustaining amplifier. These sources are used for high sensitivity
radar systems and metrological applications.
The sapphire resonator (monocrystal Al2O3 puck), in which are excited whispering gallery electromagnetic modes, enables
to obtain Q-factors as high as 2.105 at room temperature. Different coupling techniques are presented. An efficient modal
selection method is also pointed out. Based on accurate models, the use of an original symmetrical cavity on which is directly
embedded a high-precision electronic temperature controller leads to a resonator thermal frequency sensitivity of -0,05
ppm/K. An oscillator based on this optimal structure presents a fractional frequency instability of 4.10−11 for a 1s integration
time.
Moreover, SiGe transistors based amplifiers are accuratelymodelled in order to simulate and optimize their phase noise
performances. Multi-stage amplifiers, needed for X-band applications, are studied, designed and measured. Phase noise
floors as low as - 165 dB.rad2/Hz at 10 kHz offset are obtained.
Oscillators are then constructed. In the C-band range, phase noise levels as low as -135 dB.rad2/Hz at 1 kHz from the carrier
are measured. This result represents the state of the art forroom temperature sources in this frequency range. In the X-band
range, phase noise levels as low as -160 dB.rad2/Hz at 100 kHz from the carrier and -145 dB.rad2/Hz à 10 kHz offset are
obtained. Fow low offset frequencies, a gain of 40 dB is obtained by cooling the resonator at 77K.

Key words : Oscillator, Sapphire Resonator, Whispering Gallery Modes, SiGe transistors, Phase Noise, Metrology.
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