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INTRODUCTION

Les années 1990 ont été marquées par I'avenement du "tout sans fil". Les applications
radiofréquences sont aujourd'hui omniprésentes. Citons par exemple la téléphonie sans fil, les
systemes de positionnement par satellite (GPS), les réseaux de transmission de donnees
numériques sans fil (WLAN-Wireless Local Area Network), les systemes de télésurveillance.
De ces applications, c'est sans aucun doute la téléphonie sans fil (GSM) qui est le principal
responsable de la véritable explosion du marché des radiofréquences : en décembre 1999, les
différents réseaux comptaient 20 millions d'abonnés en France. Le téléphone sans fil de
troisieme génération (UMTS2000) devrait voir le jour en 2002. Ce téléphone doit permettre
une couverture planétaire et assurer une transmission de données haut débit. Le but est
d'associer les avantages de la mobilité des téléphones portables avec la possibilité de se
connecter a ce puissant réseau d'information qu'est Internet. Les succés conjugués d’internet
et de la téléphonie portable assurent un bel avenir a ce nouveau standard. En 2005, le marché
qui sera généré par ce téléphone de troisiéme génération est estimé a 100 milliards d'Euros.
Ce chiffre peut étre comparé avec celui du bugdet annuel d'un pays comme la France, qui est
de 300 milliards d'Euros.

Ce développement économique qui peut étre qualifié d’historique possede cependant
certains freins. L'un d'entre eux est lié a la réalisation des systemes électroniques assurant la
liaison radiofréquence. En effet ces systémes sont caractérisés par leur complexité qui se
traduit par un grand nombre de composants mis en ceuvre. Ceci pose un probléme en terme de
colt de production et de fiabilité du produit. La solution a ces deux probléemes passe par
I'intégration des différentes fonctionnalités dans un ou plusieurs circuits intégrés.
L'abaissement du co(t sera encore plus notable si cette intégration utilise les technologies
faible codts, typiquement les technologies silicium. Si la partie logique des systémes
radiofréquences atteint d'ores et déja un niveau d'intégration élevé, il n'en est pas de méme de
la partie analogique. En effet, les architectures classiques de systemes radiofréquences
nécessitent I'utilisation de composants passifs de bonne qualité qui ne sont pas disponibles
dans les technologies silicium actuelles. L'intégration des circuits radiofréquences dans ces
technologies demandent obligatoirement de repenser les architectures globales du systeme

mais également celles des différentes fonctionnalités entrant forcément en ceuvre dans un



systeme radiofréquence (amplificateur faible bruit, oscillateur local, mélangeur, filtre de
réjection de fréquence image, etc.).

C'est dans ce contexte que se situe le travail décrit dans ce mémoire. Ce travail est une
contribution a I'étude d'une nouvelle architecture de synthétiseur de fréquence totalement
intégrable dans les technologies silicium.

Dans le chapitre 1, une architecture classique de systeme de radiocommunication est
détaillée de facon a mettre en évidence le réle de chaque fonctionnalité rencontrée dans une
architecture radiofréquence. Ce chapitre présente également les technologies silicium en
terme de modéles de composants. Ces deux présentations ont pour but de montrer les
principaux obstacles rencontrés lors de I’intégration des systemes radiofréquences dans les
technologies silicium standard..

Le chapitre 2 présente plus en détail le role et les spécifications du synthétiseur de
fréquence. Une analyse critique des différentes architectures de synthétiseurs en vue de leur
intégration est proposée. 1l est montré ici que les spécifications en terme de bruit de phase ne
peuvent étre respectées qu’au détriment d’une consommation globale excessive.

Une architecture originale palliant le probleme de la consommation est proposee dans
le chapitre 3. Elle est basée sur I’utilisation d’oscillateurs verrouillés par injection, appelés
Oscillateurs Synchrones (OS), comme multiplieur de fréquence. L’idée proposée ici est
d’utiliser un OS multiplieur de fréquence piloté par un synthétiseur basse fréquence. Ce
chapitre 3 est donc consacré a I’étude théorique des OS. En particulier une théorie générale
basée sur celle de Huntoon et Weiss [HUN47] est décrite. Celle-ci permet d’obtenir la plage
de synchronisation des oscillateurs verrouillés par une «sous-harmonique » directement a
partir de la valeur des différents composants mis en ceuvre dans I’oscillateur. A partir de cette
theorie, les principales propriétés des OS sont dégagées permettant ainsi de valider les
avantages de I’architecture de synthétiseur de fréquence envisagée.

Le chapitre 4 est consacrée a la description de prototypes d'OS dans la technologie
AMS BiCMOS 0,8 um. Ce chapitre a pour but de montrer la faisabilité de I’intégration des
OS dans les technologies silicium standard. Un premier prototype, réalisé avant que la theorie
ait été mise au point, fonctionnant a 2.4GHz est décrit. Ce démonstrateur a permis de verifier
expérimentalement la propriété qu’a I’OS de recopier le bruit de phase de la référence qui le
synchronise. Le deuxieme prototype fonctionne a 2 GHz. Il permet quant a lui de valider le
principe de I’optimisation de I’étendue de la plage de synchronisation issu de la théorie

présentée au chapitre 3.



Le chapitre 5 décrit quant a lui un OS 5,4 GHz synchronisé sur sa douxiéme
sous-harmonique et réealisé dans la technologie HCMOS7 (technologie CMOS 0,25 pum a six
niveaux de métallisation) de STMicroelectronics a I’occasion d’un contrat industriel. Cet
oscillateur a permis de confirmer la théorie développée dans le chapitre 3. De plus cette

réalisation permet d’envisager comme possible I’intégration de systemes radiofréquences
dans les technologies CMOS standard.



CHAPITRE 1

INTEGRATION DES CIRCUITS RADIOFREQUENCES DANS
LES TECHNOLOGIES SILICIUM STANDARD




Chapitre 1 Intégration des circuits radiofréquences dans les technologies silicium standards

Dans I’introduction, nous avons vu I’intérét d’arriver a une intégration maximale des
fonctions radiofréquences d’un systeme de radiocommunication dans les technologies
silicium standard.

Ce chapitre commence par wune breve présentation des systemes de
radiocommunication illustrée par une description des architectures classiques de leurs
fonctions radiofréquences. Dans un deuxieme paragraphe seront décrits les modeles des
composants disponibles dans les technologie CMOS et BiCMOS. De cette étude decoule une
conclusion sur les contraintes posés par I’intégration dans ces technologies des fonctionnalités

RF décrites dans le premier paragraphe.

1.  ARCHITECTURES RADIOFREQUENCES

1.1.  Généralités sur les systemes de radiocommunication [PAC96-1]

Un systeme de radiocommunication est, comme son nom I’indique, un systeme de
communication qui utilise les ondes hertziennes comme moyen de transmission. Les systémes
de radiocommunication sont nombreux et leurs applications tres diverses : radiodiffusion,
télévision, téléphonie sans fil, téléphonie portable, systémes de positionnement par satellite,
systéemes de radio surveillance, réseaux locaux de transmission de données numériques...

Globalement, tous ces systéemes de communication s’appuient sur le schéma suivant :

|
N

Signal & amplification  filtrage amplification filtrage
transmettre

Signal recu

Traitement Traitement

Synthétiseur de Synthétiseur de
fréquences fréquences
Emetteur Récepteur

figure1-1.  Systéme de radiocommunication

Comme il est montré sur la figure 1-1, un systeme de radiocommunication est

entierement défini par :

le signal a transmettre (signal en bande de base),

la porteuse,

les processus de modulation et démodulation (traitement),

le canal de transmission,
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- Les opeérateurs de la transmission : émetteur et récepteur.

1.1.1. Signal a transmettre

Le signal a transmettre est appelé signal en bande de base. Il contient I’information
utile sous forme analogique ou numérique. La caractéristique la plus importante du signal est

son occupation spectrale, appelée largeur en bande de base.

1.1.2. Signal porteur (porteuse)

Le signal en bande de base est un signal basse fréquence qui ne peut pas étre émis
directement pour deux raisons. La premiéere provient de la difficulté a réaliser des antennes
pour émettre des signaux basses fréquences. La deuxiéme est qu’il faut évidemment éviter
toute interférence entre les différents émetteurs. En conséquence, le signal en bande de base
module un signal de fréquence plus élevée et différente pour chaque émetteur. La porteuse est
en regle générale une onde entretenue issue d’un synthétiseur de fréquence.

Communications

Ondes Liaisons Ondes ondes courtes
Grandes ondes moyennes  maritimes courtes FM
| 7 | . o |
100  300kHz 1 3 10 30 100MHz
radiotéléphones
>/ v ¢ TV ? Figi?ail:(x satallite

100  300MHz 1 3 10 30 100GHz
- Communications
7 . rs - . UMTS
__ ] Radio-Télé diffusions DCS DECT o
oM /O LAN HIPERLAN
| | |
1 2 3 4 5 GHZ

figure 1-2.  Utilisation du spectre de fréquence

Le domaine des fréquences a été découpé en différentes bandes qui ont été attribuees
chacune a une application radiofréquence donnee. L’utilisation du spectre de fréquence

représentée sur la figure 1-2 est réglementée par des lois nationales et, de plus en plus, par des
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accords internationaux afin de rendre compatibles tous les systemes de communication

utilisant la méme bande de fréquence sur n’importe quel point de la planéte.

1.1.3. Modulation et démodulation

La modulation consiste & faire varier une ou plusieurs caractéristiques (amplitude,
fréquence ou phase) de la porteuse en fonction du signal en bande de base. La modulation est
donc liée a I’émission.

La démodulation est le processus inverse qui consiste a récuperer le signal en bande de

base a partir de la porteuse modulée. Elle est donc liée a la réception.

1.1.4. Canal de transmission

Le canal de transmission est I’environnement que traverse le signal entre I’émetteur et
le récepteur. Celui-ci peut étre tres divers et perturbe le signal transmis. Ainsi les réflexions et
les absorptions de I’onde électromagnétique peuvent provoquer son évanouissement
(« fadding »). Le phénomene «multi trajet» est lié a la possibilit¢ d’une recombinaison
possible sur I’antenne de I’onde incidente avec des ondes réfléchies. Dans ce dernier cas la
phase du signal regue est différente de celle du signal incident ce qui perturbe la réception.

D’une maniére générale, le milieu de propagation de la porteuse est un milieu hostile

car variable dans le temps et non linéaire.

1.1.5. Systéme d’émission et de réception

a. Emetteur

Comme il est montré sur la figure 1-1, le systeme d’émission traite I’information en
bande de base et fournit le signal haute fréquence et forte puissance. Tout émetteur est
composé de quatre parties principales :

- un systéme de traitement du signal bande de base (modulation),

- un changement de fréquence

- une partie d’amplification et filtrage

- une partie synthése de fréquence
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b. Récepteur

Le récepteur récupere I’information transmise, c’est-a-dire qu’il recoit le signal haute
fréquence et en extrait le signal en bande de base. Un récepteur classique est généralement
composé des cing parties suivantes :

- un étage d’amplification et de filtrage,

- une partie de translation en fréquence intermédiaire (FI)

- un systéme de traitement et de pré filtrage du canal

- une partie amplification et démodulation

- une partie synthese de fréquence

Dans le paragraphe suivant les différents blocs rencontrés dans une architecture
radiofréquence seront abordés. Nous nous appuierons sur le cas particulier d’une architecture
émetteur-récepteur RF super hétérodyne polyphasé & multiplexage fréquentiel pour en décrire
successivement les éléments de la chaine, sachant que ces différentes fonctionnalités se

retrouvent classiqguement dans les autres architectures.

1.2.  L’architecture classique de type hétérodyne d’un émetteur récepteur

radiofréquence

Synthétiseur de

LNA
Filtre Filtre
—> > —> > CAN —>
passe bande passe bande

fréquences
Filtre

duplexeur

A > 90°

< Filtre CNA ¢ |
- passe bas

Adaptateur
d’impédance

Filtre
passe bas

figure 1- 3.  Architecture classique de type hétérodyne d’un émetteur-récepteur

radiofréquence.
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Nous nous intéressons ici seulement a la partie transmission de I’information, sans
nous préoccuper de son traitement en bande de base. La figure 1-3 représente I’architecture
d’un émetteur-récepteur de type super hétérodyne polyphasé moderne.

1.2.1. Les besoins de la réception

Les contraintes sur le récepteur sont nombreuses :

- le récepteur doit étre sélectif. En effet, le signal utile est souvent noyé parmi des
signaux émis dans des canaux adjacents ou dans des bandes de fréquence allouées
a d’autres applications radiofréquences. Il est nécessaire de rejeter les signaux
perturbateurs car leur amplification saturerait les amplificateurs de la chaine de
réception.

- Le récepteur doit étre le moins bruyant possible. Comme le signal utile a I’entrée
du récepteur peut ne pas excéder quelques dixiemes de uV, il peut se retrouver
noye dans le bruit propre du systeme de réception si celui-ci est trop important.

- le récepteur doit étre le plus linéaire possible afin d’éviter une corruption de
I’information. Le signal utile sur I’antenne peut avoir une amplitude tres variable,
en général de quelques dixiemes de 1V a quelques dizaines de mV. Le probleme
est donc d’obtenir la meilleure linéarité possible sur la plus grande dynamique
d’entrée possible.

L architecture de réception qui satisfait le mieux aux critéres précédents est le
récepteur super hétérodyne détaillé sur la figure 3. Cette structure utilise une fréquence
intermédiaire pour réaliser le traitement de I’information (démodulation et filtrage). En effet,
la largeur des canaux a sélectionner est souvent trés petite devant la frequence de la porteuse
(200kHz pour une porteuse de 900MHz pour le standard GSM) et la sélection directe du canal
nécessiterait I’utilisation de filtres passe bande ayant de trés grands coefficients de qualité
dont la réalisation est problématique. La transposition du spectre recu sur une fréquence plus
basse facilite d’autant la réalisation des filtres et permet ainsi une meilleure sélectivité.
D’autre part, cette structure étant modulaire, les contraintes décrites ci-dessus sont réparties
sur chacun des blocs. 1l est facilement démontrable que les performances globales du systéeme
en terme de linéarité et de bruit dépendent essentiellement de celles des premiers blocs
rencontres sur la chaine de réception [PAC96-1].

Nous allons maintenant passer en revue les blocs rencontrés sur une chaine de

réception super hétérodyne.
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a. Duplexeur

Le filtre duplexeur est le premier étage de la chaine de réception. En mode réception,
ce filtre a pour but de ne laisser passer que la bande de fréquence de réception de I’application
radiofréquence. 1l s’agit d’un filtre passe bande ayant un fort coefficient de qualité (rapport de
la fréquence centrale sur la bande passante du filtre), car il ne doit pas laisser passer les
signaux puissants presents dans la bande d’émission située a proximité de celle de réception,

comme le montre la figure 1-4.

Gabarit filtre
duplexeur en mode

réception
A
/ Signal a | "entrée
du filtre
duplexeur
\\
A\ «— >
Bande Bande de
d ’émission réception
A
Signal a la sortie
du filtre
duplexeur
W ilth
) f

figure 1 - 4. ROle du filtre duplexeur

b. Amplificateur faible bruit

Le signal présent sur I’antenne étant souvent de trés faible amplitude, il est nécessaire
de I’amplifier avant de pouvoir le traiter. Comme cet amplificateur est le premier étage actif
rencontré sur la chaine de réception, il doit apporter le moins de bruit possible et doit étre le
plus linéaire possible. De plus, comme le signal présent sur I’antenne peut étre d’amplitude
trés variable, le gain d’un tel étage est limité afin d’éviter toute saturation des étages suivants.
Enfin, le filtre duplexeur étant en général «transparent», I’impédance d’entrée de
I’amplificateur faible bruit doit étre adaptée a celle de I’antenne afin d’éviter toute perte due

aux réflexions d’ondes
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C. Transposition de fréquence

Le mélangeur est I’opérateur qui permet la transposition du spectre du signal recu vers
la fréquence intermédiaire fr). L’ opération effectuée est la multiplication du signal recu avec
un signal de fréquence contrdlée appelé Oscillateur Local (OL).

La valeur de la fréquence intermédiaire étant fixe, le choix du canal se fait en faisant
varier la fréquence de I’oscillateur local fo, (synthétiseur de fréquences). La plage de variation

de I’oscillateur local doit donc étre égale a la bande de réception.

d. Filtre de fréquence image

Gabarit du filtre
de fréquence

A
image
Avant
| ()() / . \ | mélange
e f; foL f f
+“—rt—>r
fe fe
A
Apreés
()() | | mélange
fe Ao -T2 2ot fr f

figure 1-5.  Transposition de fréquence

Comme le montre la figure 1-5, les deux fréquences : f; = fo_ + fg et f ;= fo - ) Seront
transposées autour de fg aprés leur multiplication avec I’oscillateur local. De maniére
générale, la réception est supradyne, c’est-a-dire que la fréquence de I’oscillateur local est
choisie supérieure a celles des canaux. Dans ce cas, le spectre autour de f; est le spectre du
signal a recevoir. Le spectre autour de f, (représentant un autre canal) est un spectre parasite,
appelé spectre image, qu’il convient d’éliminer par filtrage avant la transposition par le
melangeur.

Ce filtre est donc un filtre de type passe-bande. Il doit avoir un coefficient de qualité

trés grand (rapport entre la fréquence centrale et la bande passante du filtre). Plus la fréquence

13
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intermédiaire est petite, et plus la bande de réception et la bande de fréquence image sont
proches. Ainsi, une fréquence intermédiaire élevée est souhaitée afin de faciliter la réalisation

du filtre image.

e. Filtre de fréquence intermédiaire

Le filtre de fréquence intermédiaire est situé apres le mélangeur. Sa fonction est
d’atténuer le plus possible les signaux provenant de la transposition des canaux adjacents et
les signaux parasites (intermodulation d’ordre 3, harmoniques...) générés par I’amplificateur

faible bruit et le mélangeur comme le montre la figure 1-6.

/ Signal a | "entrée du

filtre de fréquence
intermédiaire

»
»

v

Signal en sortie du
filtre de fréquence
intermédiaire

v

figure 1- 6. ROle du filtre de fréquence intermediaire

Ce filtre est de type passe bande. Plus la fréquence intermédiaire sera faible et moins

le filtre aura besoin d’un coefficient de qualité élevé, ce qui facilite sa réalisation.

f. Amplificateur de fréquence intermédiaire.

Cet amplificateur est généralement un amplificateur a contrdle automatique du gain,
de facon a ce que le signal de sortie ait une dynamique la plus petite possible. Son gain est
donc inversement proportionnel a I’'amplitude du signal issu du filtre de fréquence
intermédiaire.

Le signal utile ayant été au prealable isolé par les filtres de fréquence image et
intermédiaire, les phénomeénes d’intermodulation d’ordre 3 sont trés limités. L’amplificateur

peut donc avoir un grand gain sans poser de gros problémes.
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g. Second mélangeur

Le signal est ensuite transposé de la fréquence intermédiaire vers la bande de base
grace a une multiplication avec un signal de fréquence fixe. Cette deuxieme multiplication
peut se faire, tout comme la premiére, par I’intermédiaire d’un mélangeur, ou a I’aide d’un

convertisseur analogique numérique sous échantillonné.

h. Filtrage et traitement en bande de base

Le signal ramené en bande de base est dans un premier temps filtré afin d’éliminer les
derniéres distorsions. Enfin, le traitement en bande de base correspond a la récupération de

I’information, c’est-a-dire a la démodulation du signal.

i. Oscillateur local et synthése de fréquence.

Dans I’architecture de réception super hétérodyne, nous avons remarqué la présence de
deux oscillateurs locaux. Ces oscillateurs doivent générer des signaux sinusoidaux et de
fréquence fixe (onde entretenue).

Nous avons vu que l’oscillateur local servant a la transposition du signal vers la
fréquence intermédiaire devait nécessairement étre de fréquence variable, afin de pouvoir
transposer les différents canaux. Un tel oscillateur est placé dans un synthétiseur de
fréquences, dont le pas de synthese est en genéral égal a I’écart de fréquence entre deux

canaux.

1.2.2. Architecture classique de I’émetteur

La principale contrainte que doit satisfaire I’émetteur est la linéarité qui doit étre la
meilleure possible et ce malgré la puissance que doit géenérer un tel systeme. La figure 1-3
représente I’architecture classique d’un émetteur. Le traitement en bande de base correspond a
une numérisation des données numeriques et a un filtrage pour éliminer toute distorsion

inhérente a la conversion analogique numérique.

a. Modulation 1Q

Dans la plupart des applications radiofréquences, les données numériques déphasées
(voies I et Q) modulent deux porteuses en quadrature de fréquence intermédiaire fixe, plus

basse que la fréquence d’émission.
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b. Filtre de fréquence d’intermédiaire

Le role du filtre de fréquence intermédiaire est de filtrer les harmoniques éventuelles
de I’oscillateur local OL1. Les contraintes sur le filtre de frequence intermédiaire d’émission
sont moins importantes que pour celui de réception grace a I’absence de signaux parasites de

forte puissance a proximité de la bande de fréquence intermédiaire.

C. Translation a la fréquence d’émission

Le spectre du signal est ensuite transposé de la porteuse de fréquence intermédiaire
vers la porteuse correspondant au canal d’emission. Cette transposition est réalisé par
multiplication (mélange) du signal de fréquence intermédiaire avec le signal issu d’un

oscillateur local de fréquence variable fo., de fagon a obtenir la fréquence du canal désiré.

d. Filtre de fréquence image

Le filtre de fréquence image est placé apres le mélangeur afin d’éliminer le spectre
image issu du mélangeur. Ce filtre doit avoir un coefficient de qualité important pour pouvoir
éliminer une bande de fréquence image d’autant plus proche de la bande du signal utile que la

fréquence intermédiaire est petite par rapport a la fréquence de la porteuse.

e. Amplificateur de puissance

Cet étage fait la particularité de I’émetteur. 1l recoit a son entrée le signal haute
fréquence modulé et restitue en sortie le méme signal mais ayant une puissance suffisante
pour pouvoir étre émis par I’antenne dans de bonnes conditions.

Afin de conserver une bonne linéarité, I’amplificateur de puissance est souvent
sur-dimensionné, c’est-a-dire qu’il est réalisé de facon a ce que la puissance maximale qu’il
puisse fournir ne soit jamais atteinte. Ce sur-dimensionnement entraine une consommation
excessive. Notons, cependant, que la sensibilité a la linéarité du systeme dépend beaucoup de
la modulation choisie. Ainsi, I’utilisation de certaines modulations, en particulier celles a
enveloppe constante, permet de diminuer le sur-dimensionnement de I’amplificateur de

puissance et permet une réduction de la consommation.

f. Duplexeur

Le filtre duplexeur est commun a I’émetteur et au récepteur. En émission, ce filtre a
pour but d’éliminer toute composante qui serait présente en dehors de la bande autorisée.
Comme la largeur du spectre utile est trés petite comparée a la fréquence de la porteuse, ce

filtre doit posséder un trés fort coefficient de qualité.
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1.3.  Caractérisation des systemes RF

La caractérisation de chaque élément de la chaine de réception ou d’émission fait

appel a certains parametres spécifiques sur lesquels s’appuiera la suite de ce travail.

1.3.1. Figure de bruit

Chaque opérateur de la chaine de réception ou d’émission est en géneral bruyant. Le
rapport signal sur bruit a la sortie de chaque opérateur est donc inférieur a ce qui I’était a son
entrée. Par définition, le facteur de bruit F est donné par :

et
F= e (1)
S
ON Corge
Ou S est la puissance du signal utile, et N la puissance du bruit.

La Figure de Bruit (NF) est, par définition, la valeur en décibel du facteur de bruit:

NF =10logF (1-2)

Si le facteur de bruit de chaque opérateur a été mesuré avec comme impédance de
source I’impédance de sortie de I’opérateur précédent, on montre que le facteur de bruit de la
chaine d’opérateurs est relié a ceux des opérateurs par la relation suivante [PAC96-1] :
o

|_|i:1 Gi

F =F1+ (1-3)
Cette derniéere formule nous montre le caractére prépondérant des gains des premiers
éléments rencontrés sur la chaine d'opeérateurs. Il convient d'augmenter le plus possible ces

gains afin de diminuer sensiblement le facteur de bruit de la chaine entiére.

1.3.2. Point de compression a 1dB
Pour un opérateur idéal, le gain en puissance est indépendant de la puissance d’entrée.
Le point de compression a 1 dB mesure I’écart entre la linéarité de I’opérateur et celle de
I’opérateur idéal. 1l est égal a la valeur de la puissance d’entrée (ou de sortie) pour laquelle cet

écart est de 1 dB. Ceci est représenté sur la figure 1-7.
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20 log(Pout) 4
1dB

Puissance du signal d e sortie

CP1 20 log (Pin)

Puissance du signal d “entrée

figure 1-7. Point de compression a 1 dB, CP1

Ce parametre sert a mesurer la dynamique d’entrée.
On montre que le point de compression global d’une cascade d’opérateurs est donné
par [PAC96] :

i=n-1 __ .
1 1 Gl  GIG2 - Ol
= + + +..+
CP1

+... (1-4)
CP1, CP1, CPl, CP1,,

S
L’équation (1-4) montre qu’il est préférable d’avoir un gain croissant le long de la

chaine d’opérateurs. Ce qui est la condition inverse de la minimisation du facteur de bruit.

1.3.3. Point d’interception d’ordre 3

Dans le cas général, la fonction de transfert d’un opérateur peut se mettre sous la
forme d’un polyndme d’ordre 3 :
V., =GV, +GV. +G,V.}] (1-5)
Si deux sinusoides de fréquence f, et f; sont appliquées a I’entrée d’un tel
amplificateur, le terme cubique provoquera une combinaison lineéaire de signaux de
fréquences fo, f1, 2fg, 2f1, 2f;-fg, 2fo-f1... Plus les fréquences fy et f; seront proches et plus les
fréquences 2fo-f; et 2f;-fy seront proches de fq et f; ce qui posera un probleme lors du filtrage
du canal. Ce phénomeéne est appelé inter modulation d’ordre 3.
Le point d’interception d’ordre 3, 1IP3 (Intermodulation Intercept Point 3), est défini
comme étant la valeur de la puissance d’entrée en dBm pour laquelle les puissances des raies

situées a fy, fo, 2fp-f1, 2f1-fo sont égales.
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Tout comme le CP1, il est préférable d’avoir un gain croissant le long de la chaine

d’opérateurs afin d’obtenir un 11P3 le plus élevé possible [PAC96-1].

1.3.4. Bruit de phase des oscillateurs locaux

Les oscillateurs locaux idéaux sont modélisés, dans le domaine des fréquences, par
une impulsion de Dirac. Cependant, les oscillateurs ne sont pas idéaux et leurs spectres
présentent des lobes de part et d’autre de la raie centrale : ce phénomeéne est appelé bruit de
phase de I’oscillateur. Comme nous le verrons plus en détail dans le chapitre 2, ce bruit de

phase est a I’origine de plusieurs phénomeénes génant la bonne réception des informations.

2. LES TECHNOLOGIES SILICIUM CMOS ET BiCMOS

2.1. Introduction

Les technologies CMOS et BICMOS sont les deux grandes technologies d’intégration
sur silicium. Sur un méme substrat silicium, sont intégrés des composants actifs (transistors
MOS et/ou bipolaires) et des composants passifs (résistances et condensateurs). La montée en
fréquence des applications radiofréquences permet de plus d’envisager I’intégration des
inductances dans ces technologies.

Nous nous proposons ici de présenter les éléments d’intégration disponibles dans ces
technologies commerciales avec pour objectifs de cibler sur des modéles électriques
directement exploitables par le concepteur de circuits intégrés. Les phénomenes plus
complexes nécessitant des modeles difficilement exploitables analytiquement seront analysés
a partir des résultats de simulation fournis par nos outils (Spectre de CADENCE).

2.2.  Les transistors MOS

Nous supposerons connus les techniques d’intégration de ces composants ainsi que la

physique de base associée [GRA93].
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2.2.1. Modele grand signal
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figure 1- 8. Caracteéristiques d’entrée et de sortie d’un NMOS a enrichissement
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figure 1-9. Caractéristiques de transfert et de sortie d’un PMOS a enrichissement

Les figures 1-8 et 1-9 sont des exemples de caractéristiques de transfert et de sortie

typiques de transistors NMOS et PMOS a enrichissement (ici, des transistors de taille
W /L=20/0,8 de la technologie BICMOS AMS 0,8 um). Ces caractéristiques mettent en

évidence deux zones de fonctionnement : un régime linéaire et un autre régime appelé saturé.
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a. Modele en régime linéaire

Lorsque |\/gs ~Va| > Vg le transistor fonctionne comme une résistance controlée. Le

modele du transistor est alors celui de la figure 1-10.

GO0————=x 0D

Gca\nal

l

S
figure 1 - 10. Modele grand signal du transistor MOS dans la zone linéaire

L expression de Geana €St donnée par I’équation 1-6 :

C W
Geanar = HZOX é'%(2(\/65 —V5y) =Vps ) = LC,, T(VGS Vi) (1-6)

W et L représentant respectivement la largeur et la longueur du canal. p est la mobilité dans le
canal et Cox est la capacité par unité de surface entre la grille et le substrat (rapport de la
permittivité diélectrique de I’oxyde de grille sur son épaisseur). La tension Vy est la tension
de seuil, c’est-a-dire la tension minimale de Vgs nécessaire pour faire entrer le transistor en

conduction. Cette tension est donnée par :

IVTH | = [VTHO| + y(\/2|§0f | + [VBS| - \/2|§0f |) (1-7)

ou Vs est la différence de potentiel entre le substrat et la source et V1o la tension de seuil

lorsque Vs est nul. y et ¢ sont respectivement le parametre de seuil et le potentiel de Fermi et
ne dépendent que des données technologiques.
L équation (1-7) modélise I’effet de substrat ou effet de volume ("body effect”) : le

substrat agit comme une seconde grille.

b. Modele en régime saturé

Lorsque [\/gs ~ V| < Vg le pincement du canal se produit. La figure 1-11 représente

le modéle du transistor MOS dans la zone saturée.
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GO . 0D

|

S

figure 1 - 11. Modele grand signal du transistor MOS dans la zone saturée

Les expressions de Ip et Rps sont données par les équations (1-8) et (1-9) :

[(C
ID = H 2 = IﬂL(VGS _VTH )2 (1'8)
1
Rps = I (1-9)
D

A est un parametre qui modélise la modulation de la longueur du canal par la tension Vps. Ce

paramétre est le pendant pour le transistor MOS de la tension d’Early pour le transistor
bipolaire.

1.1.2. Modele petit signal

O

Substrat

figure 1 - 12. Composants parasites du transistor MOS intégré

La figure 1-12 représente un transistor NMOS intégré avec ses composants parasites
associes.
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Rs et Ry sont les resistances associées respectivement aux diffusions de source et de
drain. Dans les applications analogiques les transistors MOS ont une largeur W assez
importante, ce qui diminue fortement les valeurs de ces résistances.

Csp et Cyp sont les capacites entre le substrat et, respectivement la source et le drain. Il
s’agit de capacites de jonction PN polarisées en inverse. Ces capacités sont la somme d'un
terme par unité de longueur (capacité périmetrique) et d'une capacité par unité de surface.
(capacité surfacique). Leur expression est de la forme :

C,
v O
V. -2U, 5

]

(1-10)

Csb =

O

|j__

B
V est le potentiel de jonction consideré. C, est la valeur de la capacité de transition pour une
polarisation nulle. Vj est la barriere de potentiel associé a la jonction et m un coefficient
dépendant essentiellement des profils de dopage.

Les capacités Coy sont des capacités provenant du recouvrement d’une partie du drain
et de la source par la grille. Elles ont pour expression :
EOX

Cov = t—WLD (1-11)

ox
ol & est la permittivitée diélectrique de I’oxyde de grille, tox I’épaisseur de I'oxyde de grille,
W la largeur du canal et Lp la longueur de recouvrement de la grille sur les diffusions de drain
et de source.
Coac est la capacité entre la grille et le canal. Son expression est :
CGC = CoxW(L - 2LD) (1-12)
Il existe également une capacité entre le canal et le substrat Ccg donnée par :
_W(L-2L,)C,,

— VCB
Vj-2U,

ou Cjo est la valeur de la capacité de jonction pour une polarisation nulle, Vg la différence de

(1-13)

potentiel entre le canal et le substrat, V; la barriere de potentiel associee a la jonction entre le

canal et le substrat.
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Cgd ‘ ‘
||
Rd
h g A\ e
I gmVbs gmVgs! —
Cgs y \f Rds Cdb
1 Rs
Csb — 71—
S

O
Substrat

figure 1 - 13. . Modeéle petit signal du transistor MOS intégré

La figure 1-13 représente le modele petit signal du transistor MOS intégre.
gm est la transconductance du transistor MOS, c’est le rapport entre le courant
dynamique de sortie avec la tension dynamique d’entrée. Son expression est :
ol
On =50
AV

(1-14)

gmb €st la transconductance modélisant les variations de courant traversant le canal en

fonction des variations de la tension source-substrat. Son expression est :

al,
= 1-15
gmb avbs ( )

gmb Vaut en général 20 a 30 % de gn.
Rgs est la résistance de sortie du transistor MOS.

V
R.= ds 1-16
.= H E (1-16)

Csb, Cab, Cgs, et Cyq, SONt respectivement les capacités source-substrat, drain-substrat,
grille-source, et grille drain. Rset Ry sont respectivement les résistances d’acces a la source et
au drain.

Les valeurs des composants du schéma petit signal du transistor MOS dépendent de
son régime de fonctionnement. Le tableau 1 résume leurs valeurs en fonction du régime

bloqué, linéaire ou saturé du transistor.
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Tableau 1 : expressions des composants du schéma petit signal du transistor MOS

Régime bloqué Régime linéaire Régime saturé
Cos Cov Cov +ﬁ Cov +ECCB
2 3
Cep Cov C C
C. +-cB ov
ov T,
Css C. C 2
158 CjSB + % CjSB + ECCB
Cos CjDB Cost+ h CJ'DB
! 2
gm 0 W,UCOX vV ZWIJCOX
DS
L L DSat
Omb 0 0 0,120,2 g
Ids (%) -1 1
uc i
[0),8 _V
QNT (VGS TH ) @ Al 5

Un des criteres de performance des transistors est donné par la fréquence de transition,
fréquence pour laquelle le gain en courant (courant de drain par rapport au courant de grille)
du montage source commune devient égal a I’unité. Cette fréquence de transition approche
tres grossierement la limite de fonctionnement des circuits. On considére habituellement
qu’un montage non bouclé peut fonctionner jusqu’a f; / 4 et qu’un montage bouclé peut
fonctionner jusqu’a f;/ 10. En utilisant le modele petit signal simplifié on peut montrer que la
fréquence de transition est donnée par :

ff=————"——=_—-"0 (1-17)
2nC,+C, 2mC

Dans le régime de fonctionnement normal du transistor MOS, qui est le régime saturé,

la fréquence de transition peut s’écrire :
1
s %“ %L_@V Vo) (419

Cette derniére équation n’est valable que pour les MOS dits canal long. Les progres
technologiques ont permis une diminution des épaisseurs d’oxyde et des dimensions de la
grille. Les MOS canal court sont caractérisés par des champs électriques tres forts supérieurs
a quelques 10° V / m. A ces valeurs de champ la dépendance de la vitesse des porteurs au
champ électrique faiblit et sature méme & une valeur d’a peu prés 10° m / s. Dans ces
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conditions, les expressions précédentes ne sont plus valables. On montre ainsi que dans la
zone saturée, I’expression du courant de drain devient [GRA93] :

C
o :%W(Ves ~Vny)E

ou Egy est la valeur du champ électrique pour laquelle la valeur de la vitesse des porteurs est

(1-19)

sat

égale a la moitié de celle qu’elle aurait par extrapolation de la loi de mobilité des porteurs aux
faibles champs. Ainsi, dans la zone saturée, le courant de drain admet une loi linéaire en
fonction de la tension Vs et non plus quadratique. Il est possible de démontrer alors que les
expressions de la transconductance gn, et la fréquence de transition f; dans la zone saturée

s’écrivent respectivement :

g, == we, (1-20)
3 HUE
f= = 1-21
L (1-21)
1.1.3. Modele de bruit
R, Vép
GO AV, O oD
5 — 7
I @ g, Cs v 'nd
Rs
Vés

figure 1 - 14. Modele de bruit du transistor MOS

La figure 1-14 représente un modele de bruit simplifié du transistor MOS. Les
résistances d’acces de source et de drain générent deux sources de bruit thermiques dont les

expressions sont respectivement :
V2 = 40K T [R, f (1-22)
V2 =4[k [T [R, [Af (1-23)
ou k est la constante de Boltzmann, T la température absolue en Kelvin, et Af I’écart de

fréquence dans lequel est mesuré le bruit. D’une maniére genérale, les résistances Rp et Rs

peuvent étre négligées et donc les bruits thermiques associés également.
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Le canal du transistor est responsable d’un bruit thermique et d’un bruit en 1/f,

modélisés par un courant de bruit de drain dont I’expression est donnée par :
2

i2 =40k (T £ [y, (2f +$%m (1-24)

0ox

ou & est le coefficient de bruit de drain et gqo la conductance drain source a Vps=0.
Les fluctuations du potentiel du canal se répercutent sur la grille par couplage capacitif

générant ainsi un bruit de grille dont I’expression est donnée par :

iZ, =4k (T (6 (g, (f (1-25)
2 ~2
avec g, = % (1-26)
do

0 est le coefficient de bruit de grille.

1.3.  Les transistors bipolaires

1.3.1. Modele grand signal

caracteristique d’entree Ui

1.50m ==
1.20m j
900u /
g /
©
—  600u
3@0u / C
000 b e i A
3.00 30@0m o 600m 9@@m
B
caracteristique de sortie U]
< ib="20u" s: b="14.290" o: ib="8.571u" a: ib="2.857u"
| 5gm vi ib="—2.857u" a: ib="—8.571u" =: ib="-14.29u" o: ib="-20u"
k—/_/_‘a/_/
1.36m | E
1.18m /
—
900U /f
. 7B%u //
<
o 500u /F
300u /7
f— %
100U //
—100u /‘77;?
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figure 1 - 15. Caractéristiques d’entrée et de sortie typique d’un transistor NPN vertical
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La figures 1-15 est un exemple de caracteéristiques d’entrée et de sortie d’un transistor
NPN vertical de la technologie AMS BiCMOS 0,8 um (taille de I’émetteur : 0,8 um x 3 pum).

Ces caractéristiques mettent en évidence quatre mode de fonctionnement :

Mode normal direct : Ve >0etVp <0
Mode saturé direct : Ve > Ve >0
Mode normal inverse : Ve >0 etVpe <0
Mode saturé inverse : Ve > Ve > 0.

Nou nous intéresserons qu’au mode normal de fonctionnement, saturé et direct.

a. Régime saturé

BO— IE— O N

+ +

D (-
l

figure 1 - 16. Modele du transistor bipolaire dans le régime saturé

La figure 1-16 represente le modele du transistor bipolaire dans le régime saturé. La
tension Vgeon correspond a peu prés a la tension de seuil de conduction de la diode base-

émetteur polarisée en direct.

b. Régime normal direct
B O— 5> C
+ +
Brle
VBEon > Rce
E

figure 1 - 17. Modeéle du transistor bipolaire dans le régime normal direct
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La figure 1-17 représente le modeéle du transistor bipolaire grand signal dans le régime
normal direct. Vggon €5t la tension de seuil de la jonction base-émetteur polarisée en direct. Le

courant de collecteur s’écrit :

% \Y
| =81 _exp=-8E g +-CE 1-27
c BF S p Ut %’ VA E ( )

ou S est le gain en courant direct, Is le courant de saturation de la jonction base-émetteur, et
Va un parametre appelé tension d’Early. Is dépend des parameétres technologiques et
géométriques du transistor bipolaire de méme que Sk avec en plus une dépendance vis a vis
des polarisations.

L expression de la résistance Rcg est donné en premiére approximation par :

R, = \I’_A (1-28)
C

1.1.2. Modele petit signal

C B E
T T
. Cije
&j s e $Re . Chc
Cep Rb1 = g
Rc1S c_t|) L \W-Rb2 TCle
c T
ChcT §Rc3
AW
Rc2
+Ccs

figure 1 - 18. Transistor bipolaire intégré

La figure 1-18 représente un transistor NPN vertical intégré avec les composants
parasites inhérents a I’intégration :

Ry représente la résistance d’acces a la base. Le transistor NPN ayant une structure
verticale, cette résistance se décompose en deux résistances d’accés Rp; et Rp,. Ry représente

la résistance de la base extrinseque et Ry, la résistance de la base intrinséque.
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R représente la résistance d’acces au collecteur qui se décompose en trois résistances.
R¢1 est la résistance d’accés a la couche enterrée. R, est la résistance de la couche enterrée
jusqu’au collecteur. Res est la résistance du collecteur dans la zone active.

R est la résistance d’acces a I’émetteur.

C.s est la capacité de jonction entre le caisson N du transistor et le substrat P. Il s’agit
donc d’une jonction polarisée en inverse.

Cuc est la capacité de jonction entre le collecteur et la base. En fonctionnement direct
du transistor, cette jonction est polarisée en inverse. Cette capacité est la somme d’une
capacité, Cpy, correspondant a la surface verticale de la jonction base collecteur et d’une autre,
Cy, correspondant a la surface horizontale (entre la base intrinseque et le collecteur
intrinseque). Notons que dans les technologies actuelles ou la surface verticale est largement
supérieure a la surface horizontale, Cpc=Cypy.

Cije est la capacité de jonction en direct base-émetteur.

Cbx=(1-a)Chbc

||
Cu=aChc Re
B 0O AW NW\——-o0¢
Rb
:: ngT[ .
Cmt _
vt RTt RO Ccs
O
S
Re
E

figure 1 - 19. modéle petit signal simplifié du transistor NPN intégré

La figure 1-19 représente un modeéle petit signal simplifié du transistor NPN intégré.

Outre les éléments parasites décrits plus haut, on trouve les éléments suivants :

B

- Ry qui est la résistance dynamique de base. R, =——, ou [3 est le gain en courant

m

du transistor et gn, sa transconductance.
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- Crqui est la somme d’une capacité de diffusion Cy et de la capacité de jonction
Cje. On montre que C, prédomine dans un régime de fonctionnement normal direct avec :

=0Q,
oV

n

Cb =g mlt (1_29)

ou Ts est le temps de transit dans la base. 1l est fonction de la largeur de base et du coefficient
de diffusion des porteurs. Ce temps de transit est constant pour un transistor donné.
- Rp qui est la résistance modélisant I’effet Early du transistor c’est-a-dire, I’effet de
la tension entre le collecteur et I’émetteur sur la largeur de base.
- gm est la transconductance du transistor bipolaire et est donnée par la relation :

ol 1
g =t =2 (1-30)
v, U,

ou I est le courant de collecteur de polarisation du transistor et Ui=26mV a 300K.

Comme pour le transistor MOS, la fréquence de transition pour un transistor bipolaire
est défini comme étant la fréquence représentant un gain de courant ic / iy unitaire dans la
configuration émetteur commun. Son expression est donnée par la relation (1-31) :

_ 1 A@ar) -t 1 g, (1-31)

t _2_ rbec + rrr(Cn +Cbc ) i Z_Crr +Cbc

Cette expression est a comparer avec I’expression de la fréquence de transition pour
un transistor MOS donnée par I’équation (1-17). En regle générale, I’obtention d’une méme
transconductance g, entraine une capacité parasite Cgs pour le transistor MOS bien
supérieure a la capacité C; pour le transistor bipolaire. Ceci entrainant pour un gy, donné une
fréquence de transition plus faible pour le transistor MOS que pour le transistor bipolaire.
Ceci explique I’attrait de la technologie BICMOS pour la réalisation de fonctions analogiques
rapides.

La réduction de la taille des composants intégrables permet une réduction des
capaciteés parasites et a la frequence de transition de croitre. Cependant, seuls les transistors
intégrés dans les technologies SiGe pourront rivaliser avec les transistors HEMT de la

technologie AsGa dont les fréquences de transition demeurent les plus élevées.
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1.1.3. Modéle de bruit

Cbx=(1-a)Chc

N | i
0 0
AW < ] Y, AW C
Rb _
17 { } Tc \V; & —
- —
v RT InVn RO Ccs
0
S
2
VRe
Re

figure 1 - 20. Schéma de bruit du transistor bipolaire intégré

La figure 1-20 décrit le modele de bruit associé au transistor bipolaire intégré. Les
résistances d’acces de base, de collecteur et d’émetteur sont responsables d’un bruit thermique

dont les expressions sont respectivement :

V.2, = 4KTR,AF (1-32)
V2 = 4kTR AF (1-33)
V2 = 4kTR, AF (1-34)

12 est la somme d’un bruit de grenaille associée a la traversée aléatoire de la jonction

base émetteur, d’un bruit en 1/f lié au phénoméne de génération et recombinaison. Son

expression est :

Iaf

15 =2q1, +K, = (1-35)

af est en général a peu pres égal a 2.
IZ est un bruit de grenaille caractérisant I’arrivée aléatoire des électrons dans le
collecteur. Son expression est :

12 =2ql, (1-36)
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1.4. Les résistances

Les résistances disponibles dans les technologies silicium sont communément
réparties dans deux familles : les résistances semi conductrices (résistances diffusées, pincees,
épitaxiales et implantation ioniques) et les résistances film minces (tantale, nickel-chrome,...).
Les résistances semi-conductrices ne nécessitent pas d’étapes supplémentaires dans le procédé
technologique au contraire des résistances de type film mince.

Outre leurs valeurs, les résistances sont caractérisees par leur comportement en
température. L’évolution de la valeur de la résistance en fonction de la température est
modélisée par un polynéme d’ordre 2 dont les coefficients sont appelés coefficient de
temperature :

R(T) =R,(L+TCYT -T,) +TC2(T -T,)?) (1-37)

R est la résistance a la température de référence Ty (en genéral 300K). TC1 et TC2
sont les coefficients de température.

La plupart des résistances intégrées ont une valeur qui dépend de la tension appliquée
a leurs bornes. Cette dépendance est modélisée par un coefficient R, tel que :

R=R,1+RV) (1-38)

1.4.1. Résistances semi conductrices.

La famille des résistances semi conductrices regroupe les résistances diffusées et les

résistances épitaxiales.

a. Résistances diffusées

Les résistances diffusées sont principalement obtenues en utilisant la résistivité d’une
diffusion de drain (source) ou d’une diffusion de base (émetteur collecteur).

Les résistances diffusees sont généralement réalisées dans des caissons d’isolement
polarisés de fagcon a bloquer la jonction PN réalisée par le caisson et la résistance. La figure
1-21 montre un exemple de modéle approché pour une résistance de type pbase.

33



Chapitre 1 Intégration des circuits radiofréquences dans les technologies silicium standards

107W40 2

!

Caisson
figure 1 - 21. Modele de la résistance diffusée pbase

Les capacités parasites dues a la jonction polarisée en inverse étant importantes,
I’utilisation de ces résistances est limitée en fréquence. Leur utilisation dans les applications
radio fréquences dans la gamme 1-5GHz n’est pas envisageable [PAC96-1].

La résistance par carré de ces résistances varie suivant le type de diffusion utilisée.
Elle varie de 2 a 10 Q pour une diffusion de type émetteur, de 100 a 200 Q pour une diffusion
de type base. La résistance par carré peut étre augmentée en pincant une diffusion P base entre
le caisson d’isolement et une diffusion de type N. Dans ce dernier cas, elle peut &tre comprise
entre 2 et 10kQ.

La résistance dépendant du dopage de la couche diffusée, ces résistances dépendent
donc fortement de la température. Le coefficient de température TC1 de telles résistances
varie entre +600 et +3000 ppm/°C.

La tenue en tension de ces résistances dépend essentiellement du type de diffusion
utilisé, la tension a I’une ou I’autre des bornes de la résistance ne devant pas exceder la
tension de claquage inverse de la jonction PN bloquée. D’autre part la valeur de la résistance
dépend de la tension appliquée a ses bornes [PAC96-1], ce qui limite I’utilisation de ces
résistances dans des circuits de polarisation ou dans des circuits basses fréquences.

Typiquement les résistances diffusées ont une dispersion de £20%. Les resistances
implantées permettent d’obtenir une meilleure dispersion de I’ordre de +3%. Notons, que les
dispersions relatives et absolues peuvent étre améliorées par des techniques simples de dessin

(Layout).

b. Résistances épitaxiales

Les résistances épitaxiales utilisent la résistivité de la couche d’épitaxie présente dans

la technologie BICMOS. Les résistances épitaxiales permettent I’intégration de fortes valeurs

34



Chapitre 1 Intégration des circuits radiofréquences dans les technologies silicium standards

du fait du faible dopage de la couche d’épitaxie. La résistance carrée varie de 2 & 5KQ pour
les résistances épitaxiales, et de 4 a 10 KQ pour les résistances épitaxiales pincées.

L avantage de ces résistances par rapport aux résistances de type base pincée est leur
meilleure dispersion absolue et relative. Les autres propriétés sont analogues a celles des

résistances diffusées.

1.1.2. Résistances de type film mince

Dans cette catégorie de résistances on trouve les résistances en silicium poly-cristallin
(polysilicium) utilisant la résistivité des couches polysilicium servant a la réalisation des
grilles des transistors MOS et des émetteurs des transistors bipolaires dans les technologies
BiCMOS.

La résistance polysilicium étant séparée du substrat par une couche d’oxyde, la tenue
en fréquence est meilleure que celle des réesistances diffusées.

La résistance par carréee est relativement faible de I’ordre de quelques dizaines d’ohms
par carré, ce qui est cependant suffisant pour intégrer des résistances ayant un bon
comportement haute fréquence dans les applications de radio communication.

Les dispersions absolues et relatives dépendent de la précision de la gravure. En
conséquence, elles sont meilleures que celles des résistances semi conductrices.

Le coefficient de température TC1 de ce type de résistances est de I’ordre de quelques
centaines de ppm/°C. Leur tenue en température est donc meilleure que celle des résistances
semi-conductrices.

Dans cette catégorie sont présentes également des résistances formees a partir de dép6t
mince de tantale, de nickel-chrome ou d’oxyde d’étain (SnO;). Ces résistances sont
caractérisées par un faible coefficient de température, une faible dispersion absolue, et
d’excellentes caractéristiques hautes fréquences. Malheureusement, la réalisation de telles
résistances necessite des étapes supplémentaires dans le procédé technologique et donc un

surcodt.

1.5. Capacités

Les capacités sont largement utilisées dans les circuits intégrés. Elles servent soit de
capacité de liaison entre deux étages, soit de capacité de découplage, soit comme élément
d’un circuit de compensation (dans les AOP par exemple), soit encore comme élément de

mémorisation de donnee (filtres & capacités commutées par exemple).
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Les capacités peuvent étre caractérisées par leur tenue en tension, leur résistance de
fuite et leur dispersion. Comme les résistances, leurs valeurs dépendent de la température et
de la tension appliquée a leurs bornes. Ces dépendances sont caractérisés par un coefficient de
température et de tension.

Trois types de capacités sont réalisables dans les technologies CMOS et BICMOS : les
capacités de jonction, les capacités MOS et les capacités poly-poly pour les technologies

ayant deux niveaux de silicium polycristallin.

1.5.1. Capacité de jonction

La capacité d’une jonction PN dont un coté est beaucoup plus dope que I’autre

(jonction dissymeétrique) et polarisée en inverse s’écrit :

/12

0

co=ag 1 (1-39)
: m |:INL H‘I"O +Vr

ou A est la surface de jonction effective, & est la permittivité diélectrique du silicium, N la
concentration de porteurs du c6té le moins dopé, q la charge de I’électron, Y le potentiel de
barriére et V, la tension inverse appliquée a la jonction.

Dans les technologies BICMOS, les jonctions base-émetteur et base-collecteur servent

a réaliser ces capacités de jonction.

Rb Dec R, Rb
N ™~
soANN— S—\—oc  BoANN o
—l BE
Dsc Da~ |
T BC
WMA—o ¢
RN — RC
DSC
O ;;
Substrat Substrat
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figure 1 - 22. modele des capacités de jonction (a) base-collecteur, (b) base-émetteur

Les capacités de jonction sont de mauvaises qualité principalement a cause des
résistances d’acces de base et de collecteur comme le montre la figure 1-22. De plus la
présence de capacités parasites des caissons dans lesquels sont implantées les capacités,

limitent encore plus leur tenue en fréquence.
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La tenue en tension de ces capacités est limitée par la tension de claquage inverse des
jonctions PN (entre 25 et 50V pour la jonction base-collecteur et & peu pres 6V pour la
jonction base-émetteur).

Les capacités de jonction ont un fort coefficient de température compris entre
200 ppm/°C pour de grandes tensions inverses et 1000 ppm /°C pour une tension inverse

nulle.

1.1.2. Capacité MOS

Une grille en silicium polycristallin et un caisson de transistor MOS forment les
électrodes de la capacité MOS. Elles sont séparées par un oxyde fin dont I’épaisseur est
comprise généralement entre 50 et 150 nm. Les capacités MOS sont celles qui ont la capacité
surfacique (capacité par pm?) la plus importante.

Le caisson est tres dopé de facon a limiter la largeur de la zone de déplétion se formant
a I’interface en régime de déplétion ou d’inversion. Ainsi la valeur effective de la capacité
MOS est celle d’un condensateur plan dont les deux armatures sont la grille en silicium poly
cristallin et le caisson, et dont I’isolant est I’oxyde fin.

Grille R Caisson

—— o

Substrat
figure 1 - 23. Modele de la capacite MOS

La figure 1-23 représente le modéle électrique de la capacité MOS. Le comportement
haute fréquence est limité d’une part par la présence éventuelle d’une capacité parasite due a
la jonction polarisée en inverse entre le substrat et le caisson, et d’autre part par la résistance
d’acces du caisson. Notons que, comme il est possible de réaliser de nombreux contacts sur la
grille en silicium polycristallin, sa résistance peut étre diminuée sensiblement.

Il est possible de réaliser une capacité en réalisant un court circuit du drain et de la
source d’un transistor MOS. 1l faut polariser toutefois le transistor de telle fagon qu’il soit

dans le régime de forte inversion sinon la capacité obtenue est de faible valeur, non lineaire et
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est caractérisée par de fortes pertes. Le comportement en fréquence est limité par la forte
résistance du canal. D’autre part ces capacités sont caractérisées par un coefficient de tension
important.

D’une maniére générale, c’est la précision sur I’épaisseur de la couche d’oxyde fin qui
limite la dispersion absolue des capacités MOS qui est typiquement de £ 10 %. La dispersion

relative dépend beaucoup de la qualité du layout et peut descendre a 1 voire 0.1 %.

1.1.3. Capacité poly-poly

Dans les technologies comportant deux niveaux de silicium polycristallin
(polysilicium), il est possible de réaliser des condensateurs dont les armatures sont constituées
chacune par des morceaux de polysilicium et I’isolant par I’oxyde qui sépare les deux niveaux

de polysilicium.

Poly 2 Poly 1

By

Rp2 Cc Rp1l
Poly 2 o—/\/\/\,—| T/\/\/\,—q Poly 1
T Cpara
Substrat
@) (b)

-

‘ Substrat

figure 1 - 24. Capacité poly-poly : (a) implantation, (b) modele électrique

La tenue en fréquence des capacités poly-poly est limitée principalement par les
résistances des deux armatures et la capacité parasite entre le substrat et I’armature la plus
proche du substrat. Cependant, les résistances des armatures peuvent étre sensiblement
diminuées par un layout soigné multipliant les contacts entre les armatures et les niveaux de
métallisation qui sont peu résistifs. La capacité parasite est plus génante puisque sa valeur
peut représenter 10 a 30 % de celle de la capacité dessinée.

Ces capacités ont un bon coefficient de température et de tension.

Les dispersions absolue et relative des capacités poly poly sont comparables a celles

des capacités MOS.

1.1.4. Capacité métal-métal

D’une maniére générale, il est possible de réaliser des condensateurs plans entre deux

niveaux d’interconnexion quelconques. Il est ainsi possible de réaliser des capacités entre
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deux niveaux de metallisation. La résistivité des couches metalliques étant tres faible, les
capacités métalliques ont de bons coefficients de qualité. Malheureusement, les couches
d’oxyde séparant les couches d’interconnexion sont relativement épaisses afin de diminuer les
capacités parasites ce qui diminue la capacité surfacique obtenue. La surface occupée par la
capacité étant importante, la capacité parasite entre le substrat et la couche la moins élevée
peut étre importante et limiter la tenue en fréquence de la capacité intégrée.

Différentes méthodes peuvent étre mises en ceuvre afin de remédier a cet
inconveénient :

- Dans les technologies possédant plus de trois niveaux de métallisation, il est

possible de réaliser des capacités de type « sandwich ».

- Comme I’écartement minimum entre deux morceaux de métallisation d’une méme
couche tend a étre plus petit que I’épaisseur de I’oxyde séparant deux couches de
métallisation, il peut étre préférable de réaliser les capacités sur une méme couche
de métallisation en utilisant le couplage capacitif latéral [LEE98-1]. La capacité
surfacique est alors plus importante et les capacités parasites sont moindres.

- Latroisieme méthode consiste a utiliser conjointement les deux premiéres.

Il est a noter que certains procédes technologiques proposent une étape supplémentaire
permettant de réduire la couche d’oxyde entre deux niveaux de métallisation afin de réaliser
un «vrai » condensateur métal-métal, c’est-a-dire un condensateur ayant une capacité
surfacique comparable avec les condensateurs poly / poly et MOS. Cependant cette étape

supplémentaire apporte un surcodt non négligeable.

1.6.  Inductances

Il existe deux possibilités pour intégrer les inductances fonctionnant dans la gamme
radiofréquence dans les technologies CMOS et BiCMOS : les inductances planaires et les
inductances utilisant les fils de connexion entre les plots du circuit intégré et le squelette du
boitier (« bonding »).
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1.6.1. Inductances planaires

a. Présentation géenérale

Métal 1

K Métal 2

Substrat

figure 1 - 25. Inductance spirale carrée

Les inductances planaires sont obtenues par un enroulement de type spirale d’une des
métallisations comme le montre la figure 1-25. La réalisation d’inductance spirale a été
rendue possible par :

- les progrés de la lithographie qui ont permis de réduire la largeur minimum des
métallisations et I’espacement minimum entre deux métallisations, permettant
ainsi une augmentation sensible du nombre de tours par unité de surface ;

- l'augmentation de la fréquence des applications radiofréquences qui permet
d’utiliser des valeurs réduites d’inductance ;

- PPaugmentation des épaisseurs d’oxyde qui a permis de diminuer les pertes des
inductances planaires.

Pour une largeur de piste, un espacement de pistes et une surface donnés, c’est
I’inductance spirale carrée qui aura la plus forte valeur d’inductance. Par contre, pour une
valeur d’inductance donnée c’est I’inductance spirale circulaire qui donnera le meilleur
coefficient de qualité. Cependant, la plupart des outils de Conception Assistée par Ordinateur
(CAO) ne permettent pas le dessin de courbes et n’autorisent que des angles de 90 ou 45
degrés. L’inductance spirale octogonale est parfois prise comme compromis entre la spirale

carrée et la spirale circulaire.

b. Valeur de I’inductance planaire

La valeur des inductances «spirales carrées » peut étre connue avec précision en

appliquant les formules et I’algorithme publié par Greenhouse [GRE74].
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Pour les autres types d’inductances planaires, seuls les solveurs de champ peuvent étre
utilisés pour obtenir leur valeur avec précision. Cependant, il existe toujours des formules
donnant une valeur approchée de I’inductance en fonction de ses principaux parametres
géométriques (nombre de tours, largeur de piste, espacement des pistes, dimensions

extérieures).

C. Pertes des inductances planaires

Contrairement aux inductances planaires des technologies AsGa qui disposent de
métallisation peu résistives (souvent en or) et d’un substrat isolant, les inductances sur
silicium sont sujettes a de nombreuses pertes qui limitent leur valeur et leur comportement en
fréquence. Les pertes dont souffrent les inductances peuvent étre regroupées en trois

catégories : les pertes ohmiques, les pertes capacitives et les pertes magnétiques.

. Pertes ohmiques

Les pertes ohmiques correspondent a la résistance de la piste de métallisation. C’est

elle qui limite le plus le facteur de qualité des inductances.

. Pertes capacitives

Il existe un couplage capacitif entre la piste de métallisation et le substrat. D’autre part
ce couplage est loin d’étre idéal a cause de la présence d’une couche épitaxiale de résistivité
non négligeable.

. Pertes magnétiques

La présence du champ magnétique induit par I’inductance est a I’origine de plusieurs
phénomeénes qui entrainent des pertes.

Le premier phénomene est I’effet de peau : la densité de courant n’est pas uniforme
sur la section d’un conducteur lorsque celui ci est traversé par un courant alternatif. Le
courant est repoussé vers les bords du conducteur et ce d’autant plus que la fréquence du
courant est élevée. Ceci revient a dire que la section efficace du conducteur diminue avec la
fréquence du courant le traversant et donc que la résistance du conducteur augmente avec la

fréquence.
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figure 1 - 26. Génération des courants de substrat

Le champ magnétique créé par I’inductance induit des courants dans le substrat
conducteur (figure 1-26). Les courants de substrat induisent eux mémes un champ magnétique
qui s’oppose a celui qui leur a donné naissance. L’amplitude du champ électrique généré dans
le substrat est proportionnel aux variations du champ magnétique induit par les courants
traversant I’inductance. Ainsi, plus la fréquence est élevée et plus les courants induits dans le
substrat sont importants et réduisent le champ magnétique qui leur a donné naissance. Ceci se
traduit par une diminution de I’inductance totale et une augmentation des pertes (diminution

de I’énergie par pertes de Foucault dans le substrat).
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figure 1 - 27. Geénération des courants tourbillonnants

Le courant traversant I’inductance est a I’origine d’un champ magnétique qui induit
des courants dans les pistes de métallisation qui s’opposent au courant qui leur a donné
naissance. Comme le courant est alternatif et de haute fréquence, le sens du courant induit
varie et semble tourner autour du champ magnétique, on parle alors de courants
tourbillonnants (Eddy currents) comme le montre la figure 1-27 [CRA97]. Les courants

tourbillonnants sont beaucoup plus importants dans les métallisations situées au centre de
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I’inductance c’est-a-dire la ou le champ magneétique induit est le plus concentré. Ainsi, aux
fréquences élevées, la résistance des métallisations au centre de I’inductance s’accroit plus

vite que celle des métallisations situées a sa périphérie.

d. Modele électrique de I’inductance planaire
Cinter
|
I
1 0 N A—o )
L R
COXl T T COXZ
Csub1:: Resub1 Rsub2 — Ceub2
I
substrat

figure 1 - 28. Modele électrique de I’inductance intégree

La figure 1-28 représente le modele électrique de I’inductance planaire le plus
fréquemment utilisé. Dans ce modele, L modélise I’inductance de la structure, Rs modélise les
pertes ohmiques et les pertes par effet de peau dans les métallisations, Cox; et Cox, modélisent
la capacité entre le substrat et la métallisation. Rgun1, Csub1, Rsub2 €t Csupz modeélisent les pertes
dans le substrat, Cint la capacité entre la métallisation et le pont servant a atteindre la borne

centrale de I’inductance planaire.
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figure 1 - 29. Modele de I’inductance planaire avec modélisation des courants de substrat

La figure 1-29 montre un modele amélioré aux fréquences élevées qui modélise les
pertes dans le substrat par I’intermédiaire d’une inductance de substrat bouclée avec une
résistance et couplée avec la self-inductance de la piste métallique.

Malheureusement il est trés difficile d’obtenir la valeur de tous les composants de
chacun des deux modeles directement a partir de la géométrie de I’inductance et des données
technologiques. Pour une technologie donnée, certains parametres ne peuvent étre obtenus

qu’a partir de la mesure ou de la simulation par solveur de champs.

e. Comportement en fréquence et améliorations

Le comportement en fréquence des inductances planaires est lie aux différentes pertes.
Les inductances sont caractérisées par un pic de leur courbe donnant leur coefficient de
qualité en fonction de la fréquence et une fréquence de résonance au-dela de laguelle elle
devient capacitive. L’optimisation des valeurs du pic et de la fréquence de résonance est
difficile car elle nécessite I’emploi de logiciels solveur de champ qui demandent des temps de
simulation importants. Dans la gamme 1 a 5 GHz, les coefficients de qualité obtenus pour une
inductance telle que celle de la figure 1-26, n’excéde pas quelques unités pour des valeurs de
quelques nH.

Plusieurs améliorations ont été proposées afin d’améliorer le facteur de qualité. Toutes
tendent & minimiser les différentes pertes :

- L’utilisation de métallisations de moins grande résistivité que celle de I’aluminium

permet de diminuer les pertes ohmiques.
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- Les pertes ohmiques peuvent également étre diminuées par I’élargissement des
pistes, mais ceci, au détriment de I’encombrement de I’inductance et de sa
fréquence de résonance puisque le couplage capacitif augmente. D’autre part,
I’amélioration est limitée également par I’effet de peau qui est d’autant plus
important que la piste est large.

- Les pertes ohmiques peuvent étre diminuées par la mise en parallele de plusieurs
niveaux de métallisation. Cependant I’amélioration obtenue est limitée par I’effet
de peau plus important, par la résistance des différentes meétallisations qui
augmente pres des vias et par la résistance propre des vias.

- Le couplage capacitif peut étre diminué en utilisant le niveau de métallisation le
plus élevé ou en augmentant les épaisseurs d’oxyde. Notons cependant que le
concepteur ne peut pas modifier ces parametres pour une technologie donnée.

- Les courants tourbillonnants ont des effets sensibles sur les pistes de métallisation
situés au centre de I’inductance. Comme ces pistes contribuent peu a la valeur
finale de I’inductance, il vaut mieux utiliser des inductances « évidees ».

- Les pertes dans le substrat peuvent étre diminuées en utilisant un substrat de forte
résistivité. L’eélimination du substrat par gravure a été proposée. Cette méthode
permet de s’affranchir d’une part des pertes dans le substrat et d’autre part du
couplage capacitif. Cette technique n’est cependant pas disponible aujourd’hui
dans les technologies standard et son codt est important.

- Une amélioration peut étre obtenue en insérant un plan de masse entre la spirale
métallique et le substrat [YUE98]. Les pertes dans le substrat sont dues
essentiellement a la pénétration du champ électrique. Le plan de masse a pour but
d’empécher cette pénétration. Afin d’éviter des pertes magnétiques, il doit étre
morcelé. Une amélioration de 33% du coefficient de qualité peut ainsi étre obtenue
[YUE98] pour un substrat relativement résistif. Dans [KRA98] la méme méthode a
été employée avec une technologie ayant un substrat plus conducteur sans succes.
De plus, cette méthode entraine une réduction de la fréquence de résonance car,
comme le plan de masse est plus pres de I’inductance que ne I’est le substrat, le

couplage capacitif est plus important.

f. Dispersion sur la valeur des self inductances planaires

La valeur de la self inductance est tres faiblement affectée par des variations de

I’épaisseur et de la largeur de la piste métallique [PAC96-1]. Ainsi, une dispersion absolue
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meilleure que 5% peut étre obtenue dans le cas d’inductances spirales carrées ou
rectangulaires dont la valeur peut étre connue précisément par I’algorithme de Greenhouse
[GRE74].

1.6.2. « Inductance bonding »

L’inductance naturelle des fils connectant les plots du circuit intégré aux broches du
boitier peut étre utilisée [CRA95] [AHR97]. L’inductance propre d’un fil de 1mm est a peu
pres de 1nH. Ces fils de bonding ont une trés faible résistance (0,5Q environ pour un fil de
4mm) ce qui assure de grands coefficients de qualité.

Si « I’inductance bonding » est utilisée entre deux plots du circuit intégré, sa valeur
peut étre maitrisée avec une bonne précision (moins de 10% [CRA95]). L’utilisation des
« bondings » entre les plots du circuit intégré et les broches du boitier est plus problématique
puisqu’il faut alors maitriser I’emplacement du circuit intégré dans le boitier. Si I’ajustage de
la valeur désirée est possible en rajoutant a I’extérieur du boftier la valeur manguante, cette
derniére réalisation a I’inconvénient d’augmenter le nombre de broches du boitier nécessaires.

De maniére générale, cette approche n’est pas aujourd’hui compatible avec une

production industrielle.

2. CONCLUSION

Nous avons présenté dans le premier paragraphe de ce chapitre les différentes
fonctionnalités radiofréquences présentes dans une chaine d’émission-réception classique de
type super hétérodyne. Il a été ainsi montré que cette architecture nécessitait I’emploi de
nombreux filtres de type passe bande ayant des coefficients de qualité trés élevé et qui sont en
général réalisé avec des filtres & onde de surface. Malheureusement, il a été montré que les
technologies silicium standard ne disposaient que d’éléments passifs, et tout particuliérement
les inductances, de pietre qualité, rendant impossible I’intégration monolithique de ces filtres.
Ainsi, I’intégration «telle quelle » de I’architecture super hétérodyne n’est pas faisable dans
les technologies standards.

Une premiére étape a donc consisté a proposer de nouvelles architectures
radiofréquences permettant de s’affranchir de I’utilisation de filtres passe bande, bande
étroite. Citons par exemple [I’architecture a conversion directe, I’architecture a faible
fréquence intermédiaire ou encore I’architecture utilisant une fréquence intermédiaire large
bande [RUD98]. Si toutes ces architectures permettent une meilleure intégrabilité du systéme

radiofréquence, elles ne vont pas sans poser chacune des problemes particuliers [RUD98].
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D’une maniere genérale, quelle que soit I’architecture choisie on retrouve toujours les
fonctionnalités décrites dans le premier paragraphe a savoir, I’amplificateur faible bruit, le
mélangeur, le synthétiseur de frequence et I’amplificateur de puissance pour I’émetteur. La
encore, I’absence de bons composants passifs et les caractéristiques genérales en terme de
bruit et de rapidité ne permettent pas d’obtenir les mémes performances pour une méme
topologie qu’avec des composants discrets ou des technologies GaAs [LAR98]. Il est donc
nécessaire également de repenser les architectures de chacune des fonctionnalités entrant dans
les architectures d’émetteur-récepteur radiofréquences.

Tous ces éléments seront pris en considération dans les chapitres suivants pour la
présentation de notre travail sur I’intégration des oscillateurs locaux dans les technologies
silicium.

Il reste bien évidemment de nombreuses contraintes annexes non développées ici car
en marge de notre travail. Citons par exemple les problémes liés au boitier pour lesquels la
modeélisation du brochage reste un probleme délicat dans la gamme du GHz. Citons également
les problemes du substrat qui subissent I’influence de tous les éléments intégrés et qui
souffrent aussi d’un probléeme de modélisation mal maitrisé aujourd’hui lors d’une intégration

systéeme monopuce (System On a Chip-SOC).
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La synthése de fréquence est I’une des fonctions qui pose le plus de problemes quant a son
intégration dans les technologies silicium standards.

Dans un premier temps seront détaillées dans ce chapitre les spécifications auxquelles
doivent répondre les synthétiseurs de fréquence. Ensuite seront présentées les architectures
classiques de synthétiseurs. Ainsi les architectures de synthétiseurs de fréquence directs, et
des synthétiseurs indirects seront détaillées afin de mettre en évidence les limitations dues a

leurs intégrations dans les technologies silicium.

1. SPECIFICATIONS DES SYNTHETISEURS DE FREQUENCE

Un synthétiseur de fréguence est caractérisé par sa plage d’accord, son pas de
synthese, son temps d’établissement, les raies parasites présentes dans le spectre du signal de
sortie, ses caractéristiques en terme de bruit de phase. Mais a ces caracteristiques il faut

rajouter également les critéres de consommation et d’encombrement.

1.1. Plage d’accord

La plage d’accord est la plage de fréquence qui doit étre synthétisee. Cette plage est

fonction de I’application radio fréquence considerée.

1.2.  Pas de synthese

Le pas de synthése est la différence de fréquence entre deux canaux adjacents. Elle est

égale généeralement a la largeur du canal de I’application considérée.

1.3. Temps d’établissement

C’est le temps que met le synthétiseur pour passer d’un état stable a un autre. La
définition du temps d’établissement dépend de I’application, il peut étre relié a une déviation
maximale de la fréquence ou a une déviation maximale de la phase. Le temps d’établissement
est une spécification importante pour certaines applications radiofréquences qui nécessitent
une modulation de I’oscillateur local ou pour les systemes utilisant I’étalement de spectre par

saut de fréquence.

1.4.  «Spurious »

Les « spurious » sont des raies parasites autres que les harmoniques de la fréquence
synthétisées et qui sont inhérentes au processus de synthese.
La figure 2-1 représente les effets des raies parasites issue de la synthése de fréquence

sur la translation du signal radio fréquence vers la fréquence intermediaire [RAZ98]. La raie

49



Chapitre 2 Intégration des synthétiseurs de fréquence dans les technologies silicium standards

parasite du synthétiseur de fréquence va transposer le signal situé a une distance (fo_-fspur) du
signal désiré vers la fréquence intermediaire. Ainsi, outre une augmentation de la modulation
de phase résiduelle de I’oscillateur local, les raies parasites provoquent une réduction de la
sélectivité. Notons cependant que cette réduction dépend a la fois de I’écart entre deux

canaux, et de la position de la raie parasite par rapport a la fréquence synthétisée.

Interférence

Signal désiré

Entrée RF
Oscillateur Local
Raie parasite
Sortie du synthétiseur f R
Fl

1:spur f
Signal Fréquence
Intermédiaire

f

fe

figure 2 - 1.  Effet des raies parasites en sortie du synthétiseur de fréquence

1.5.  Bruit de phase du synthétiseur

Oscillateur idéal Oscillateur réel
A
p » |_> - f:
foL foL Af
(a) (b)

figure 2 - 2. Spectre d’un oscillateur (a) idéal et (b) réel

L’ expression temporelle d’un oscillateur idéal est :
Vovigea (1) = Acos(2 Lt [, (1) (2-1)
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Malheureusement, les oscillateurs réels ont une amplitude et une fréquence qui sont
fonction du temps et I’expression temporelle devient :

VoLee (1) = A(t)cos(2 Ot . [ + @ (1)) (2-2)

Dans les systemes de radio communication a enveloppe constante les variations

d’amplitude n’ont que peu d’importance. En régle générale, |(pn(t)| <<1 rad, et I’expression

(2-2) peut se réécrire :

VoL (t) = Acos(2 T [f,, (1) — Ag, (t)sin(2 Ot Cf,, 1) (2-3)

La représentation spectrale de Vo fait apparaitre deux lobes de part et d’autre de la raie

centrale fo_ dus au terme @,(t) appelé bruit de phase comme le montre la figure 2-2. Dans le

domaine des fréquences, le bruit de phase est souvent caractérisé par la densité spectrale de

bruit en bande latérale unique. Son unité est le décibel par rapport a la porteuse par hertz,

dBc / Hz. L'expression du bruit de phase est définie par :

[P, , (fo, + Af 1HZ) B

L (Af) =10 Hog3 en dBc/Hz (2-4)
=

poretuse E

ou P, (f, +Af1Hz) est la puissance de bruit a un offset Af de la porteuse fo_ et calculée

dans une bande passante de 1 Hz. Pporeuse €St la puissance totale du signal.
Les effets du bruit de phase sur la réception et I’émission sont multiples :
- Les modulations modernes sont de plus en plus des modulations de
phase pour lesquelles le signal a la sortie de I’amplificateur faible bruit est de la forme
VRre(t) = Vocos(2mifre t + ¢(t)). Ainsi, a la sortie du meélangeur qui réalise la

multiplication du signal avec I’oscillateur local, le signal a pour expression :
1
Vi (t) = Evlvzcos(znljFl [ +q(t) - ¢ (1) (2-5)

Si @(t) est trop important par rapport a ¢(t), I’information en sortie du mélangeur se
retrouve «noyée» dans le bruit de phase de I’oscillateur local.

- le bruit de phase est responsable d’un «mélange réciproque». Comme le
montre la figure 2-3, lors de la transposition du signal désiré, les lobes de
part et d’autre de la raie centrale de I’oscillateur peuvent causer la
transposition en fréquence d’un signal situé a proximité du signal désiré. Le
signal obtenu sur la fréquence intermédiaire sera ainsi la superposition du
signal désiré et de signaux interférants, ce qui entraine une perturbation de la

réception.
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Entrée Oscillateur réel Signal
RF désiré
\
fOL

Signal
interférant

interférence

Fréquence
Intermédiaire
Signal

désiré \\
i, f

figure 2-3.  Mélange réciproque

A 4

- Enfin, si le bruit de phase de I’oscillateur local de I’émetteur est trop
important, les signaux issus de I’émetteur peuvent masquer des signaux plus faibles et
de fréquence voisine, comme le montre la figure 2 — 4.

i >
fRF fadj f
figure 2- 4.  Effet du bruit de phase dans les émetteurs

Le bruit de phase est une des spécifications les plus importantes des synthétiseurs de

fréquence. La figure 2 — 5 représente le mode de calcul de la spécification de bruit de phase.
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Spectre du
signal d “entrée Signal
interférant
Signal
desire Sortie du
récepteur
N E R
3 f )
- Af, o Signal
" désiré
récepteur . ) ™~
interférence ch .
signal j 5 >_,Vout \
oL R
Bruit de phase AW f
fe
Oscillateur - L(Af,
Local
\ 4~
Vo
foo ©°

figure 2-5.  Calcul de la spécification en bruit de phase de I’oscillateur local d’un

récepteur

Pour une application radiofréquence donnée, les standards fixent la valeur minimale de
la puissance du canal a recevoir (P, en dBm ou dBV), la valeur maximale de la puissance des
canaux interférants situés a un écart de frequence Af, du canal a recevoir (P,(Af.) en dBm ou
dBV) et la valeur minimale du rapport puissance du signal désiré sur la puissance du signal
interférant apres mélange (C/lmin €n dB). Le bruit de phase est considéré comme étant plat sur
la bande de fréquence (BW) qui nous intéresse et qui est située a un offset de Af. de la
fréquence de I’oscillateur local (figure 2 -5). Le bruit de phase requis est alors donné par
I’équation 2-6 :

L (Aaf,) =P, -P (Af,)-C/1,, —10log(BW) (dBc/Hz) (2-6)

Ainsi, la spécification de bruit de phase dépend beaucoup de I’application
radiofréquence considérée : plus les canaux sont rapprochés et plus les contraintes sont
importantes.

Comme nous le verrons plus loin, I’absence de composants passifs et, plus

particulierement, I’absence de self-inductance ayant de bons coefficients de qualité rend tres
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difficile I’intégration monolithique d’oscillateurs satisfaisant les spécifications en terme de

bruit de phase.

1.6.  Puissance dissipée et encombrement.

Les applications radiofréquences se sont développées grace a tous les systemes
portables. Afin de réduire les colts de production, I’intégration doit étre maximale car elle
permet de réduire le nombre de composants passifs discrets et facilite la fabrication du
produit. L’intégration totale permet également une réduction sensible de la puissance
consommée puisqu’elle permet de s’affranchir de I’utilisation des circuits d’adaptation
d’impédance. Cette reduction de la consommation de puissance est trés intéressante
puisqu’elle permet une réduction de la taille des batteries et donc une réduction du poids du
systeme.

En conclusion, I’intégration totale doit étre recherchée tout en minimisant le plus
possible la consommation du circuit. Ce principe est vrai pour toutes les fonctions rencontrées

dans une chaine radio fréquence et a fortiori pour le synthétiseur de fréquence.

1.7. Exemples de spécifications

Le tableau 1 résume les spécifications en terme de plage d’accord, de pas de synthese
et de bruit de phase de quelques applications radiofréquences modernes.

Tableau 1 : spécifications de quelques applications radiofréquences

Application Plage d’accord Pas de synthése Bruit de phase
(MH2z) (kHz) (dBc/Hz @ 600kHz)
GSM Emission : 880 — 915 200 -128
Réception : 925 — 960
DCS 1800 Emission : 1710 — 1785 200 -122
Réception : 1805 — 1880
DECT 1880 — 1900 1728 -115
IEEE 802.11 2400 — 2483 1000 ?

Dans ce premier paragraphe, nous venons de voir quelles étaient les différentes
specifications que devait respecter le synthétiseur de fréquence. Dans les paragraphes suivants
nous passerons en revue les différentes architectures de synthétiseurs de fréquence et nous les
comparerons en vue de I’intégration totale dans les technologies silicium et au vu des

specifications détaillées ci-dessus.
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2. SYNTHESE DE FREQUENCE DIRECTE

Les synthétiseurs de fréquences sont en général répartis en deux grandes familles :

- les synthétiseurs directs,
- les syntheétiseurs indirects.
Les synthétiseurs de fréquence indirects générent I’oscillateur local a partir de

I’asservissement d’un oscillateur au contraire des synthétiseurs directs qui sont détaillés dans
ce paragraphe. Il existe deux types de synthétiseurs de fréquence directs : les synthétiseurs de

fréquence directs analogique et numérique.

2.1.  Synthétiseur de fréquence direct analogique (SFDA)

Le principe du SFDA, visible sur la figure 2 — 6, est la multiplication, la division, le
mélange et le filtrage de sources de fréquence ayant une trés grande pureté spectrale (en
général des oscillateurs a quartz) [VAU97]. Les différentes fréquences en sortie sont obtenues
en choisissant les fréquences appliquées sur les mélangeurs.

fa \C>

faz _O

—0
3 4 /C>

1:out:faii fbi * fci

«
«

JN U

fb?_ fb3 C?_ fc3
figure 2- 6.  Synthétiseur de fréquence direct SFDA

Les principaux avantages de cette structure sont les suivants :

- le temps d’établissement entre deux fréquences a synthétiser est trés court,

- le bruit de phase de I’oscillateur synthétisé est bon puisqu’il dépend du bruit
de phase des références de fréquence,

Les principaux inconvénients de cette structure sont nombreux :

- la fréquence synthétisée étant une combinaison linéaire des fréquences
d’entrée, la plage de synthése et le pas de synthése sont restreints.
Néanmoins, le pas de synthese peut étre diminué soit par division de la
fréquence de sortie soit par une mise en cascade de plusieurs SFDA au
détriment du codt et de la complexité du systéme.

- ce systeme est susceptible de générer des raies parasites de forts niveaux,
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- cette structure nécessite des filtres accordés de type passe bande, ce qui est
incompatible avec une intégration monolithique,
- la puissance dissipée est grande,
- dans le cadre d’une intégration sur un méme circuit intégre, la probabilité de
couplage entre les différents oscillateur est tres grande.
En conclusion, ce type de synthétiseur de fréquence est a rejeter dans le cadre d’une

intégration sur silicium.

2.2.  Synthétiseur de fréquence direct numérique (SFDN)

La synthése de fréquence numérique SFDN est basée sur [’utilisation d’un
convertisseur numérique analogique (CNA) afin de reconstituer une sinusoide a partir d’un
traitement de données numériques [VAU97]. Dans cette famille on peut distinguer trois types
de synthétiseurs : les oscillateurs récursifs digitaux, les synthétiseurs a accumulation de phase
et les synthétiseurs utilisant des RAM (Random Access Memory) [ROH97]. Seuls les SFDN a
accumulation de phase nous intéressent ici car ce sont les seuls SFDN susceptibles de pouvoir

étre simplement modulés angulairement.

Additionneur 4& P
A
M M | Mémoire | K/ _ CNA . Filtre i»
ROM Passe bas
»| Registre
+— Horloge, f,,

figure 2-7.  Synthétiseur de fréquence direct numérique SFDN

Le schéma de principe du SFDN & accumulation de phase est illustré sur la figure 2-7.
Le SFDN est constitué d’un accumulateur de phase et d’un convertisseur transformant la
valeur de la phase en la valeur digitale du sinus correspondant. La valeur numeérique du sinus
est ensuite convertie en sa valeur analogique par le CNA. Enfin, le signal est récupéré par
filtrage du signal.

L’accumulateur de phase est en fait un compteur modulo 2™. Un cycle du compteur
représente 21t Le mot de M bits de ce compteur représente la valeur de la phase qui adresse
une case de la mémoire ROM contenant la valeur du sinus correspondant. L’incrément P du
compteur modulo 2™, qui représente I’incrément de phase, est un mot de longueur M bits

programmable. Ainsi, La fréquence de comptage F, de I’horloge étant fixe, il est possible de
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modifier la fréquence de sortie du synthétiseur en modifiant la valeur de I’incrément de phase.

Il est facilement démontrable que la fréquence de sortie est reliée a la fréquence d’horloge par
la relation [RAZ98] :

A

fS:PZM

(2-7)

La fréquence du signal de sortie peut ainsi étre égale au minimum a f, / 2" pour P=1 et au

maximum a f, / 2 afin de respecter la condition de Shannon pour les systemes echantillonnes.

Les avantages des SFDN sont les suivants :

Le bruit de phase de ces synthétiseurs est tres faible. En effet la puissance de
bruit de phase en sortie est égale a la puissance du bruit de phase de I’horloge
divisée par (f; / f,)?>, comme dans toute division de fréquence. La fréquence
d’horloge étant fixe, celle-ci peut étre obtenue a partir d’un oscillateur a
quartz, assurant ainsi un tres faible bruit de phase.

Le pas de synthése peut étre rendu tres petit en augmentant la longueur du
mot du registre M mais ceci au détriment du codt et de la complexité du
systeme.

Le temps d’établissement est tres faible du fait de I’absence de rétroaction.

I est possible de moduler numériquement le signal de sortie.

Les principaux inconvénients de ce type de synthétiseur sont les suivants :

De nombreuses spurious sont présents. lls proviennent de la conversion
numérique analogique et de la troncature de phase entre I’accumulateur de
phase et la ROM. La troncature de phase est due au fait que, pour des raisons
de complexité du systeme, seuls les K bits de poids les plus forts parmi les M
du registre servent a adresser la ROM affectant ainsi une méme valeur de
sinus a plusieurs valeurs de phase issues de I’accumulateur.

A cause de la conversion numérique analogique, le signal de sortie contient
les fréquences n.f, * fs (n=1,2,3,...) qui doivent étre filtrées par le filtre passe
bas.

Le SFDN est un systeme complexe puisqu’il integre une ROM dont la taille
peut étre importante pour limiter la troncature de phase et les erreurs de
quantification du CNA.

La puissance consommée est trés importante. Cette consommation est
directement liée a la plus grande fréquence a synthétiser qui est fixée par la

fréquence d’horloge.
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- La fréquence maximale synthétisée par un SFDN est limitée par la condition
de Shannon, par le temps d’accés de la mémoire ROM mais également par la
rapidité du CNA.

Le SFDN est entierement intégrable dans les technologies silicium standard. Un
exemple d’implémentation dans une technologie CMOS 0.8um peut étre trouvé dans
[TAN95]. Le circuit proposé intéegre I’accumulateur de phase et la ROM. Ce circuit est
capable de générer deux sinusoides en quadrature a 400Mhz. Il est intéressant de relever la
trés grande surface occupée qui est de 5.9x6.7mm? et la trés grande puissance dissipée : 4W.
Méme s’il existe des méthodes pour diminuer la taille de la ROM, voire méme la faire
disparaitre [NAK97], la puissance consommee demeure rédhibitoire pour des applications
alimentées par piles ou accumulateurs.

Le SFDN n’est donc pas envisageable pour I’intégration d’un synthétiseur de

fréquence pour les applications radiofréquences portables.

3. SYNTHESE DE FREQUENCE INDIRECTE

On retrouve dans cette catégorie de synthétiseurs de fréquence, les synthétiseurs

réalisés autour d’une boucle a verrouillage de phase (PLL Phase Locked Loop).

3.1.  Principe général

Fout
—>
Fdiv
» N ]
Détecteur de %
> phase A % A
__ | Oscillateur a M | | Fref
quartz ’ Vpp VPD
T Quartz

figure 2-8.  Synthétiseur & base de PLL

La figure 2 — 8 représente I’architecture classique d’un synthétiseur de fréquence

utilisant une PLL. La PLL est un systeme bouclé dans lequel la phase d’un signal est asservie
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a la phase d’un signal de référence. La PLL est composée de quatre éléments principaux : un
détecteur de phase, un oscillateur commandé en tension (VCO-Voltage Controlled Oscillator),
un filtre de boucle et un diviseur de fréquence. Lorsque les deux signaux Fgi, et Frs ne sont
pas en phase, le comparateur de phase génere une tension d’erreur. Cette tension est filtrée par
le filtre de boucle et sa valeur moyenne pilote directement le VCO a travers la contre réaction.
Lorsque la boucle est verrouillée, la tension V¢ est constante et les phases dgiv(t) et dref(t) sont
égales ce qui revient a dire que Fgiy = Frer, puisque la fréquence d’un signal est la dérivée de sa
phase par rapport au temps. Cette derniere relation peut alors s’écrire :

N

Fou =3 o (2-8)

ou

Pour réaliser un synthétiseur de fréquence, deux possibilités sont offertes :

- soit la fréquence de sortie est asservie a la fréquence de référence F=F¢/N et la
plage de variation de la fréquence de sortie est égale a la plage de variation de F.s multipliée
par M,

- soit on utilise une frequence de référence fixe, en général générée a partir d’un
oscillateur a quartz pour obtenir un tres faible bruit de phase, et un compteur programmable
dans la boucle de retour (compteur N de la figure 2-8) comptant de A a B. Il est facilement

démontrable que la fréquence du signal de sortie varie alors entre AF s et BF .

3.2 Etude des éléments constituant la boucle

3.2.1. Détecteur de phase

Un détecteur de phase idéal produit un signal de sortie dont la valeur moyenne est

proportionnelle & la différence de phase de deux entrées périodiques :

Vop = KopAg (2-9)

Kpp représente le gain du détecteur de phase. En pratique, la caractéristique de
transfert d’un détecteur de phase n’est pas toujours une fonction monotone ou linéaire, et le
gain peut varier en fonction des amplitudes des signaux qui lui sont appliques.

La classification des PLL se fait en fonction du type de détecteur de phase utilisé. On
distingue deux types de détecteurs de phase : analogiques ou numériques. Suivant le cas on
parle de PLL analogique ou semi numérique.

Le multiplieur analogique quatre quadrants est le détecteur de phase analogique par
excellence et il est souvent réalise sous la forme d’une cellule de Gilbert dans sa zone linéaire
[BES84].
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Les principaux détecteurs de phase numériques sont au nombre de trois. Ils sont

représentés sur la figure 2 — 9 accompagnés de leurs caractéristiques.

Signaux du comparateur Circuits Caractéristiques
v LT L v,
v LT LT L .
’ Q —IN_-T/2 2 e
N I
Q v,
4 Veo

L " Ea o
v T A -,
up v, =down
down —
Enipminnin

figure 2-9.  Détecteurs de phase numériques

Le premier type de détecteur de phase numérique est un OU exclusif : il s’agit en fait
d’un détecteur de phase analogique fonctionnant en régime de forts signaux. Une des
propriétés essentielles de ce détecteur est qu’il est sensible uniquement a la différence de
phase des signaux d’entrées. Ce détecteur se distingue par sa facilité de réalisation, méme si
les deux signaux arrivant sur le détecteur de phase doivent avoir un rapport cyclique de 50%
[PAC96-1].

La deuxiéme type de détecteur de phase numérique est une bascule JK flip-flop de
type maitre esclave fonctionnant sur les fronts montants de ces entrées [BES84]. Ce détecteur
ne nécessite pas un rapport cyclique 50% pour les signaux d’entrée. De plus, ce détecteur de
phase est aussi sensible aux différences de fréquences des signaux d’entrée si cette différence
est grande. Cette propriété est trés intéressante puisqu’elle facilite le verrouillage de la boucle

et réduit les risques de verrouillage sur des harmoniques du signal de référence.
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Le troisieme type de détecteur de phase est une amélioration du précédent, car ce
détecteur est sensible aux différences de fréquences des signaux d’entrées quelle que soit cette
différence. Ce type détecteur est appelé détecteur phase/fréquence. Ce détecteur est largement
employeé puisqu’il facilite le verrouillage de la PLL.

Les deux derniers types de detecteurs de fréquence sont souvent associés a un circuit
appelé pompe de charge. En effet, la tension de contréle du VCO est obtenue par intégration
de la tension issue du comparateur de phase de facon a en extraire la valeur moyenne. Cette
méthode consiste a déposer des charges sur une capacité lors des phases de comparaison.
Entre les deux phases de comparaison la capacité a tendance a se décharger. La pompe de
charge est un circuit qui permet de déposer des charges pendant les phases de comparaison et
qui ne permet pas la décharge de la capacité entre deux comparaisons [BES84] [RAZ98]. Ce
circuit permet également de combiner les signaux des sorties des comparateurs en un signal
unique ce qui est géneralement nécessaire pour piloter un VCO. L’association d’un
comparateur phase/fréquence et d’une pompe de charge permet ainsi d’avoir une plage de
capture limitée a la plage de variation de frequence du VCO et une erreur de phase statique
nulle, lorsque la boucle est verrouillée (en supposant les défauts d’appariement et les offsets

négligeables).

3.2.2. Filtre de boucle

Le filtre de boucle a pour réle d’extraire la valeur moyenne de la tension d’erreur du
détecteur de phase. Il s’agit d’un filtre passe bas qui peut étre passif ou actif. C’est
principalement de ses caractéristiques que vont dépendre les propriétés de la PLL en terme de
rapidité et de bruit de phase.

3.2.3. VCO

Le VCO a une fréquence qui dépend de la tension de contrdle suivant I’expression

suivante :
f= fo + KVCOV_PD (2-10)

L’expression de la phase de I’oscillateur est alors :

t
Buoo () = 2 1ot + 21K IVPD (t)dt (2-11)
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La relation entre I’excés de phase et la tension de contrdle est donc une relation
d’intégration. La transformée de Laplace de cette relation est donnée par :

qoout (S) = 27.[ KVCO
Vo (5) s

(2-12)

ou s représente la variable de Laplace.
Enfin, le VCO est caractérisé par son bruit de phase qui, dans le domaine des

fréquences est un terme additif @,co . (S) -

Le VCO est certainement, avec le filtre de boucle, le bloc du synthétiseur posant le
plus de problémes quant a son intégration. En effet, le VCO doit répondre a un cahier des
charges trés contraignant en terme de bruit de phase et de plage de variation de fréquence.
Dans ce paragraphe, les structures de chaque type de VCO seront détaillées ainsi que leurs

performances respectives en terme de bruit de phase et de consommation.

a. Topologies des VCO

On distingue généralement deux grandes familles de VCO : les oscillateurs a
relaxation parmi lesquels on trouve les oscillateurs astables et en anneau, et les oscillateurs a
réseaux LC parmi lesquels on trouve les oscillateurs harmoniques, les oscillateurs a

résistances négatives et les oscillateurs a déphasage.

. Oscillateur astable

Vcce

I
NN )
Iy
_— AV
I = Trigger de
Schmitt
/177 /177

figure 2 - 10. Principe des oscillateurs astables

La figure 2 — 10 représente le principe des oscillateurs astables. Les charges et
décharges du condensateur sous courant constant génerent des rampes de tension a ses bornes.

Le trigger de Schmitt controle la polarité du courant, forcant la tension aux bornes du
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condensateur a étre contenue dans sa fenétre d’hystéresis et fournit un signal carré en sortie.
On montre que la fréquence des oscillations est donnée par :

I
F = SV T (2-13)
| représente I’amplitude du courant de charge et de décharge de la capacité, AV la
fenétre d’hystérésis du trigger et C la capacité. Une relation linéaire entre le courant et la
fréquence est donc observée sur une gamme de fréquence théoriquement infinie.
L’implantation classique sur silicium de ce type d’oscillateur est I’astable a sources

couplées tel qu’il est représenté sur la figure 2-11

Vcc Vcc

figure 2 - 11. Oscillateur astable a sources couplées

La consommation d’un tel oscillateur est directement liée a la fréquence d’oscillation.
Comme il est trés difficile d’intégrer avec précision des capacités inférieures au pico farad,
I’augmentation du courant de polarisation reste le seul moyen d’obtenir des fréquences de
I’ordre du giga hertz.

Le contrdle de la fréquence des oscillateurs astables est particulierement facile vue la
relation linéaire entre le courant consommeé et la fréquence d’oscillation, méme si le temps de

propagation du trigger de Schmitt détériore la linéarité aux hautes fréquences.
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= Oscillateurs en anneau

Une chaine de N inverseurs rebouclés sur eux-mémes forme un oscillateur si N est un
nombre impair. La fréquence d’un tel oscillateur est alors :
1
F=——
2N [®

Du fait du principe de fonctionnement, ce type d’oscillateur est extrémement rapide et

(2-14)

des fréquences de plusieurs GHz peuvent étre obtenues. La structure des opérateurs est
variable mais on retrouve principalement des topologies asymétriques de type CMOS et
symétriques de type paire différentielle (bipolaire et / ou MOS). Si un nombre impair
d’inverseurs présents dans la chaine est indispensable pour obtenir I’oscillation, il est possible
d’utiliser un nombre pair d’opérateurs en utilisant des opérateurs non-inverseurs. Dans ce cas,
une topologie différentielle est mise en ceuvre de facon a équilibrer les temps de propagation
des opérateurs inverseurs et non-inverseurs.

Le controle de la fréquence des oscillateurs en anneaux est problématique puisqu’il ne
peut se faire que par le contréle du temps de propagation des opérateurs élémentaires. Le
temps de propagation moyen s’écrit sous certaines conditions :

=0, +g (2-15)

Ou 6y est le temps de propagation intrinseque de I’opérateur, C la capacité de charge
équivalente, AV I’excursion logique et | le courant moyen consommeé par |’opérateur
élémentaire. Ainsi, pour les hautes fréquences pour lesquelles 8, n’est plus négligeable, il
n’existe pas de relation linéaire reliant la fréquence et un parametre de contréle (I ou AV). Les
topologies différentielles sont un cas particulier car, comme I’excursion logique est liée au
courant de polarisation par AV = R.I, le temps de propagation devient 8 =68, + RC [SAE90].
Le contrle de la fréquence nécessite alors soit le contrdle des capacités parasites par
I’intermédiaire des conditions de polarisation, soit le contr6le de la résistance a I’aide de
transistors fonctionnant dans leur zone linéaire par exemple. Dans ce dernier cas, I’excursion
logique ne peut étre conservée sans un asservissement du courant | en fonction de la valeur

instantanée de la résistance.
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" Oscillateurs harmonique

Le principe de fonctionnement des oscillateurs harmoniques est le suivant :

B(w)

777 777

figure 2 - 12. Principe de fonctionnement des oscillateurs harmoniques

La fonction de transfert de I’asservissement de la figure 2-12, compte tenu de la
convention de signe utilisee, est donnée par :

V.(w) . A

M) = @) ~ 1+ ABGw)

(2-16)

Ainsi, s’il existe une pulsation wy, pour laquelle AB(jw) = -1, le rapport H(jw) devient

théoriquement infini, ce qui se traduit par I’existence d’un signal Vs en I’absence de signal

d’entrée e,. La condition AB(jw) = -1 est couramment appelée critere de Barkhausen.

Celle-ci se decompose en deux conditions : une condition de phase et une condition de gain.

En effet, le critéere de Barkhausen peut s’écrire :

%@b(AB(jwo)) = -1 (rad) (2-17)

p— 1 -
EA|'|B0%>| (2-18)

Pour comprendre ces deux conditions, une approche qualitative peut étre utile. Dans

un premier temps la tension e, est appliquée, le systéme étant au repos. Dans un premier
temps € = e,. La tension € est alors amplifiée avec un gain A pour former V, qui passe ensuite
dans le réseau déphaseur 3 pour former la tension V. a I’entrée du soustracteur. Deux
possibilités se présentent :
- Ve et e, ne sont pas en opposition de phase, € est réduit et le systeme trouve
un équilibre a terme. Il n’y a pas d’oscillation.
- Ve et e, sont en opposition de phase ce qui permet I’augmentation de € ce qui
est obligatoire pour qu’il y ait oscillation. C’est ce que traduit I’équation
(2-17).
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L’opposition de phase étant attachée a une fréquence, la condition de phase fixe la fréquence
d’oscillation. Pour cette raison, cette condition est souvent appelée condition de fréquence.
Maintenant, si la tension e, est retirée avec € et V. en opposition de phase, deux cas peuvent
se produire :
- Le gain de boucle est inférieur & 1. Comme nous avons |Ve| =| AB(juy)|l], Ve
décroit & chaque passage du signal dans la boucle et I’oscillation s’éteint.
- Le gain de boucle est supérieur ou égal a 1. Dans ce cas, a chaque passage
dans la boucle Ve augmente et I’oscillation est entretenue. C’est ce que
modélise I’équation (2-18).

Ceci montre qu’il faut un signal pour initier les oscillations. C’est en fait le bruit
immanquablement genéré par I’amplificateur qui fournit le signal a la fréquence pour laquelle
la condition de fréquence est respectée.

Le gain de boucle doit étre en théorie égal a I’unité pour assurer I’entretien des
oscillations. Cependant, ce gain de boucle est pris supérieur a I’unité de fagcon a garantir un
démarrage de I’oscillateur, ce qui entraine des distorsions en régime entretenu en I’absence

d’une boucle secondaire de régulation du gain.

Z2

Z1 Z3

L

o Z e o

figure 2 - 13. Structure des oscillateurs harmoniques
La structure des oscillateurs harmoniques communément employée est celle de la
figure 2-13. Elle est constituée d’un amplificateur de gain A et d’un réseau déphaseur Z1, Z2,
Z3 purement réactif. Les deux topologies de base sont les suivantes :

1. COLPITTS : Z1-Z3 comportent deux condensateurs et une self inductance,
2. HARTLEY : Z1-Z3 comportent deux self-inductances et un condensateur.
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Le signal est souvent prélevé en V. qui est une image de Vs aprés filtrage par le réseau
déphaseur et par conséquent d’une qualité spectrale supérieure. Ceci n’est possible que

lorsque I’impédance au nceud de prélévement permet la connexion d’une charge.

. Oscillateurs a résistance négative

LYY Y

C

figure 2 - 14. Oscillateur a résistance négative : topologie électrique

Comme le montre la figure 2-14, le principe des oscillateurs a résistance négative est
baseé sur I’utilisation d’un circuit bouchon LCR parallele. Celui-ci présente des pertes
symbolisées par une résistance parallele R, du fait du coefficient de qualité fini :

Q=" o Q=RCw (2-19)
Lw

L’ajout d’une résistance négative en parallele permet de compenser ces pertes,
aboutissant a un circuit bouchon idéal dans lequel le signal ne subit aucun amortissement. Le
circuit est donc bien oscillant, le démarrage étant assuré a la fois par le bruit des composants
et une résistance négative dont la valeur absolue est supérieure a celle de la résistance
modélisant les pertes du réseau LC, par analogie au gain de boucle supérieur a I’unité des
oscillateurs harmoniques. La résistance négative est obtenue a I’aide d’un amplificateur A
mettant en ceuvre une réaction positive.

D’une facon générale, les oscillateurs a résistance négative présentent une structure

difféerentielle dont un exemple d’implantation est donné sur la figure 2-15.
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\Y V.

A

/777 /777

figure 2 - 15. Oscillateur CMOS a résistance négative

. Oscillateurs a déphasage

Bl(w) .................................. Bn(w)

figure 2 - 16. Oscillateur a déphasage

Le principe des oscillateurs a déphasage est illustré sur la figure 2-16. Il s’agit d’une
chaine de n amplificateurs-déphaseurs rebouclés sur elle-méme. Selon le critére de
Barkhausen, le systéme oscillera a une pulsation «y si la somme des déphasages est nulle
(modulo 2m) et si le gain est au moins égal a I’unité a cette pulsation.

L amplificateur-déphaseur peut étre réalise de fagcon globale a [I’aide d’un
amplificateur accordé ou étre composé d’un amplificateur apériodique associé a un circuit de
déphasage. Le plus souvent, tous les amplificateurs déphaseurs sont identiques. Chacun
participe alors au déphasage a hauteur de 21t/ n.

Geénéralement les amplificateurs sont tels que le déphasage qu’ils apportent est
négligeable devant celui du déphaseur. Les amplificateurs doivent alors avoir une bande
passante supérieure a la fréquence de travail fp, ce qui entraine une grosse consommation
d’énergie. De tels oscillateurs ont montré d’excellentes performances jusqu’a des fréquences
tres élevées [PAC96]. D’autre part, ils présentent une bonne stabilité en fréquence en raison

de la rotation de phase rapide des circuits déphaseurs.

68



Chapitre 2 Intégration des synthétiseurs de fréquence dans les technologies silicium standards

. Controle de la fréquence des oscillateurs LC

Hormis certains types d’oscillateurs & déphasage utilisant des amplificateurs hors
bande afin de diminuer la consommation, tous les oscillateurs a réseau LC utilisent un
résonateur LC accordé sur la fréquence d’oscillation. Lorsque le coefficient de qualité du
circuit résonant est grand devant I’unité, la fréquence de travail de tels oscillateurs est de la
forme :

1

2m,/L,C,

Co et Lo sont le plus souvent issus de la mise en paralléle ou en série de plusieurs

F, = (2-20)

composants elémentaires. Le contrdle en fréquence des VCO intégrés se fait en jouant sur la
capacité C,. Cette derniere est alors constituée, pour tout ou partie, d’une capacité de jonction
PN : ce type de capacité dépend en effet de la différence de potentiel présente aux bornes de
la jonction (capacite de diffusion et de transition). Le contr6le de la fréquence ainsi réalisée
n’est généralement pas linéaire. Cependant, la capacité obtenue avec une jonction PN bloguée
est de mauvaise qualité compte tenu des resistances d’accés. Le coefficient de qualité
n’excede généralement pas la dizaine et limite donc le coefficient de qualité du circuit

résonnant méme en présence d'inductances idéales.

b. Bruit de phase des VCO : approches classiques

] Oscillateurs astables

L’analyse du bruit de phase des oscillateurs a relaxation peut étre trouvée dans
[SNE90]. Cette analyse suppose que, dans le schéma de la figure 2-10, deux sources de bruit
sont & I’origine du bruit de phase :

- un courant de bruit iy, en parallele avec I,
- une tension de bruit u, en série avec le condensateur C.

Les composantes basses fréquences modulent directement la fréquence d’oscillation et
créent un bruit de phase de proximité alors que les composantes hautes fréquences sont
repliées pres de la porteuse a cause de I’action du trigger [SNE90].

Il est ainsi démontré que le bruit de phase basse fréquence d’un oscillateur a relaxation
peut s’écrire :

kT

f,.,  2KTR
L(fr)er = 5+

fO 2
— — 2-21
I’R, ', AV? (fm) (2-21)
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ou fy est la frequence d’oscillation, f,, est I’écart de frequence auquel est mesurée la densité
spectrale de bruit de phase, R; la résistance de bruit équivalente de la source de courant | et R,
la résistance de bruit équivalente de la source de bruit en série avec le condensateur. La valeur
de R, dépend de la technologie employée et du circuit mis en ceuvre pour réaliser le trigger de
Schmitt.

La composante haute fréquence du bruit de phase est principalement constituée par le
bruit de la source de tension u,. En effet, la composante haute fréquence du bruit de phase
géneérée par iy, est filtrée par le condensateur. Le bruit de phase di aux composantes hautes
fréquences s’écrit :

B 6kTR

f
L) = o 2T R (o2 2-22
(e =56 By ) (2-22)

N . B e
ou Beony €5t la bande passante de bruit. Comme le rapport a = %est largement supérieur a
0

1, le bruit de phase ramené par la composante basse fréquence de u, est négligeable par
rapport & celui ramené par sa composante haute fréquence.
Ainsi, pour réduire le bruit de phase d’un oscillateur a relaxation et pour une fréquence
d’oscillation Fy donnée, il convient de :
- obtenir une résistance R; maximale, c’est-a-dire augmenter la
résistance de bruit équivalente de la source de courant I.
- minimiser la valeur de a par I’utilisation d’un filtrage de type passe
bas, mais ceci au détriment de la linéarité de la commande de
I’oscillateur.
La consommation d’un tel oscillateur est directement liée a la fréquence d’oscillation.
Il'y a donc un compromis a faire entre bruit de phase et consommation, puisque augmenter le

courant de polarisation revient a diminuer le bruit de phase.

= Oscillateurs en anneau

Plusieurs études sur le bruit de phase des oscillateurs en anneaux ont été publiées mais
elles dépendent chacune de la structure de I’opérateur élémentaire. Razavi dans [RAZ96]
propose une étude générale du bruit de phase des oscillateurs a relaxation basée sur
I’hypothese simplificatrice qu’un oscillateur a relaxation peut étre modeélisé par un systeme
linéaire invariant. De plus, Razavi met en évidence trois types de bruit prépondérant : un bruit
additif, un bruit multiplicatif basse fréquence et un bruit multiplicatif haute fréquence.

- Le bruit additif est la somme du bruit généré par chaque étage de I’anneau,
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- Le bruit multiplicatif haute fréquence est di a la nature non linéaire du
circuit. La composante située a la fréquence (2f,, - fo) vient s’ajouter a la
composante située a la fréquence f,.

- Le bruit multiplicatif basse fréquence est di au bruit de la source de courant
de polarisation de I’inverseur, par I’intermédiaire de laquelle la fréquence de
I’oscillateur peut varier.

Il est montré que I’apport en bruit de phase du bruit multiplicatif haute fréquence est a
peu pres le méme que celui du bruit de phase additif. Ainsi le bruit total d’un oscillateur en
anneau comportant n étages est donné par :

L(f,) =2 IL(f,) g +NL(F) e (2-23)

Le gros avantage des oscillateurs en anneau est leur tres faible consommation
comparée a celles des autres types d’oscillateurs. En effet, la réduction des dimensions des
technologies actuelles permet d’atteindre des temps de propagation tres réduits par la

réduction des valeurs des capacités parasites.

] Oscillateurs a réseaux LC

L approche classique du bruit de phase des oscillateurs LC est le modéle développé
par Leeson [LEEG6]. Cette théorie est basée sur un modeéle linéaire et invariant dans le temps
des oscillateurs LC. Ainsi ce modéle ne tient pas compte du fonctionnement fortement non
linéaire des oscillateurs et suppose que I’influence des différentes sources de bruit ne dépend

pas de I’état instantané de I’oscillateur. Ce sont la les principales limites du modeéle.

O G O

IS

figure 2 - 17. Modele général des oscillateurs LC

La puissance de bruit issue du résonateur peut s’écrire :
P, =kTB (2-24)
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ou k est la constante de Boltzmann, T la température absolue et B la bande passante de bruit.
En sortie de I’amplificateur, la puissance de bruit observable est donnée par :
P, = KTBGF (2-25)

ou G représente le gain en puissance de I’amplificateur et F son facteur de bruit.
Nous avons vu que la puissance de bruit d’un oscillateur était constituée d’une composante de
bruit d’amplitude d’une part et de bruit de phase d’autre part. De par la nature aléatoire du
bruit, les effets de ces deux composantes sont identiques en moyenne. L’expression de la
puissance de bruit de phase est donc :

_ kKTBGF
o 2

Il est possible alors de donner I’expression du rapport bruit-a-porteuse (noise to carrier

P

(2-26)

ratio, NCR). Cette mesure est normalisée a une bande passante de 1 Hertz :

NCR = kZTGF

(2-27)
sig

Ou Psig représente la puissance du signal de sortie de I’oscillateur. Le NCR correspond au
bruit de plancher de I’oscillateur. Dans la bande passante du résonateur, le bruit fait I’objet
d’une amplification associée a un déphasage réduit et il y a donc accumulation de la puissance
de bruit avec le rapprochement de la porteuse avec une pente de 20db par décade, a partir de
fo+ f

e = fo1+1/2Q), fo étant la fréquence de la porteuse, Q le coefficient de qualité du

résonateur et f _,la «fréquence de coin ». Lorsque I’on se rapproche encore davantage de la

1/f2

porteuse, le bruit en 1/ f des composants actifs entre en jeu et la pente passe alors a 30dB par

décade. Ceci est illustré sur la figure 2-18.

»
>

30dB/dec —*

20dB/dec —

»

\ \ 1 l fre,

fo=fpe fofp f, fotfye  fotf

fo/Q

1f?

figure 2 - 18. Puissance de bruit de phase d’un oscillateur a circuit résonant
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Dans la zone ou la pente est de 20dB par décade, le NCR est dit de proximité (close-in

NCR) et répond a I’expression suivante :

NCR, = KTGF Hf [ E{%E (2-28)
2Psig DZQ D m

Ou fy est la fréquence de la porteuse, Q le coefficient de qualité du circuit résonant et fy,
I’écart de fréquence par rapport a la porteuse auquel est fait le calcul. Il est alors possible de

déterminer le bruit de phase en bande latérale unique L(fy,) dans la zone de pente 20dB :

L (f.)=10 [ﬂogEFE e E{% (2-29)
H Psig DZQ D m

Pour justifier un certain nombre d’écarts entre la theorie et I’expérience, Leeson a introduit
dans sa formule de base des paramétres pour :
- Prendre en compte une amplitude plus élevée dans la zone en 1/f  due aux
sources de bruit autres que celles générées dans les résistances de perte de
I’oscillateur,
- Introduire le palier dans les fréquences hautes associé aux autres composants
de I’oscillateur ou simplement a la limitation des appareils de mesure,
- Prendre en compte le comportement en 1/f * du bruit de phase de I'oscillateur
dans la zone basse fréquence.

La formule corrigée devient alors :

~ KTFH . O f, M. fue ]
L(fm)_lo[noggpsig §+52me5%+ ; % (2-30)

f .- est la fréquence de coin entre la zone de pente 20dB et la zone de pente 30dB. f

vl
et F sont en fait deux parametres empiriques obtenus a partir des mesures.

L’intérét de la théorie de Leeson réside dans son aspect quantitatif qui permet
d’appréhender aisement les performances attendues en matiére de bruit de phase des circuits
oscillateurs. Cependant, dans I’optique d’une optimisation des oscillateurs, cette théorie est
limitée par les deux hypothéses de départ a savoir :

- lalinéarite,
- P’invariance temporelle.

Le caractére non linéaire des oscillateurs se manifeste principalement par la limitation
de I"amplitude du signal de sortie. Le bruit thermique influence I’amplitude et la phase des
signaux et voit son effet reporté de moitié sur la phase. L’amplitude du bruit étant
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normalement trés faible vis a vis de la porteuse, I’hypothese de linéarité entre source de bruit
et bruit de phase peut étre considérée comme valide.

Par contre, il n’en va pas de méme pour I’invariance temporelle car il est facilement
démontrable que la réaction de I’oscillateur dépend de I’instant d’occurrence du bruit. Ceci est

le point de depart de la théorie d’Hajimiri développée dans le paragraphe suivant.

C. Nouvelle theéorie du bruit de phase: théorie d’Hajimiri
[HAJ99-1]
o0 |
iyt A0 ) Hytr [0,
0 t
U { Aot
JO L H ey A,
N

t

T

figure 2 - 19. Systémes équivalents pour la phase et I’amplitude

Chaque source de bruit affecte la phase et I’amplitude du signal de sortie de
I’oscillateur. Deux systémes équivalents peuvent étre définis ayant pour entrée la perturbation
en courant (ou en tension), et ayant pour sortie I’un la perturbation de phase et I’autre la
perturbation d’amplitude comme le montre la figure 2-19. Ces deux systémes varient dans le
temps. Pour illustrer ces propos, le circuit de la figure 2-20 est considéré. 1l s’agit d’un circuit

bouchon ideal ayant une amplitude maximale V.
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i(t) —

figure 2 - 20. Circuit LC idéal

Si une impulsion de courant est injectée dans le circuit bouchon, seule la tension aux
bornes du condensateur varie puisque la self inductance s’oppose aux variations de courant la
traversant. Ainsi, si I’on considére que la capacité est invariante dans le temps, la variation de
tension instantanée AV est donnée par :

Aq

AV = (2-31)

total
Ou Aq est la charge injectée par I’impulsion de courant et Cya la capacité équivalente en

parallele avec la source de courant.

A
\Y

out]

v

figure 2 - 21. L’impulsion coincide avec le maximum du signal de sortie de I’oscillateur :

pas de modification de phase
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out

figure 2 - 22. L’impulsion coincide avec le passage a zéro du signal de I’oscillateur :

modification de phase maximale

Les figures 2-21 et 2-22 illustrent le phénoméne de non-invariance temporelle.
Lorsque I’impulsion parasite coincide avec le maximum du signal de sortie de I’oscillateur
(figure 2-21), I’apport d’énergie ne modifie pas la phase du signal. Par contre, un maximum
de déphasage est observe sur le signal de sortie lorsque I’apport d’énergie se fait au voisinage
du passage a zéro du signal de sortie (figure 2-22).

Il est a noter que la plupart des oscillateurs ont un contréle automatique de leur
amplitude du fait de la présence de circuits réalisant un contréle automatique du gain ou du
fait de la non-linéarité des composants mis en jeu. Ainsi, I’effet sur I’amplitude de
I’oscillateur diminue dans le temps. Par contre, comme il n’existe pas de mécanisme de
restauration de la phase, la réponse en phase a une impulsion est un palier comme il est
montre sur la figure 2-19.

Pour de petites impulsions de courant (ce qui est le cas pour le bruit), la variation de
phase est proportionnelle & la variation de tension induite et par conséquent & la charge
injectée. La variation de phase peut alors s’écrire :

Ag =T (ar) 24 (2-32)
max
Ou gmax représente la charge maximale de la capacité au cours d’une oscillation et I'(x) un
coefficient de proportionnalité appelé ISF (Impulse Sensitivity Function). Cette fonction est
sans dimension, indépendante de la fréquence et de I’amplitude, périodique de période 2Tt
Elle décrit la sensibilité de chaque point d’une forme d’onde a I’arrivée d’une impulsion.
La réponse en phase a I’impulsion unité s’exprime alors :

r@n,

h,(t,7) = (t-1) (2-33)

max
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Le systeme étant linéaire, la phase s’exprime alors par :

() = }oh(p(t,r)i(r)dr = TMi(T)dT (2-34)

Ou i(t) représente le courant de bruit injecte.

Comme I (x) est une fonction périodique, il est possible d’en faire le développement
en série de Fourier :

t

1 0 ¢, ® . O
t)=——g, [i(r)d ) ,7)d 2-35
o(t) ] T Il(r) r+nZlc Il(r)cos(nwr) TE (2-35)

max —00 —00

De cette derniere formule il est possible de tirer un schéma bloc expliquant la
transformation du bruit injecté en bruit de phase :

CO
t
X >
c, cos(uyt) J;
t
i(t) g

U, X I o) V()
— = cosfaat + ()] —>

° c, cos(n Lo, [T)

t

» X J’

—00

figure 2 - 23. Processus de modulation de phase

D’apres la figure 2-23, le processus de modulation de phase se décompose en deux
étapes. La premiére est une transformation de la perturbation de courant en une perturbation

de phase, et la deuxieme est une conversion phase tension.

" Transformation courant-phase
A partir de [I’équation 2-33, il est possible de montrer qu’un courant,
i(t)=I,cos[(nux+Awlt], de fréquence voisine d’une harmonique de la fréquence d’oscillation
est responsable de I’apparition de deux raies voisine a Aw dans la densité spectrale de phase

de I’oscillateur. Dans le cas géneral, la phase ¢(t) due a ce courant vaut :

Q(t) = 1.6, sin(Aat) pourn # 0
o) = I,c,sin(Aax) pourn =0

max
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Ou les coefficients ¢, sont les coefficients du développement en série de Fourier de la
fonction ISF de (2-33).

. Conversion phase tension
Cette derniere opération nous permettra d’obtenir la densité spectrale de puissance de
la tension de sortie de I’oscillateur. Pour de petites valeurs de ¢(t), on peut écrire :
cos[w,t + @(t)] = cos(w,t) — @(t) sin(wyt) (2-37)
Ainsi, I’injection d’un courant a nuy+Aw provoque I’apparition de bandes egales de
part et d’autre de la porteuse a wpytAw. Le rapport de la puissance contenue dans une bande

latérale part rapport a la puissance de la porteuse s’écrit :

p =g b é (2-38)
Omax A0

bruit

v

Vout

v

f, 2f, 3f, af, f

figure 2 - 24. Origine de I’accroissement du bruit dans la zone 1/f

C’est a partir de cette derniére expression que peut étre obtenue la densité spectrale de
bruit de phase de I’oscillateur due aux différentes sources de bruits.
Comme le montre la figure 2-24, ce sont les composantes du bruit situées aux

alentours des multiples de la fréquence d’oscillation qui sont responsables du bruit de
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proximité de I’oscillateur. Une source de bruit blanc de densité spectrale ﬁZ/Af est

responsable d’un bruit de phase, dont la densité spectrale s’écrit :

it ¢ B
L(Acw) = 10IogDAf”7‘S (2-39)
w0
0 H
En tenant compte de I’égalité de Parseval 2r?7 = i c?, I’expression de la
n=0
densité spectrale de bruit de phase dans la zone 1/f* devient :
L(Aw) = 10|ogE;fi 2' ug ﬁj E (2-40)
La densité spectrale de la source de bruit en 1/f peut s’exprimer par : i%,,, =i E—I(Z%
La théorie d’Hajimiri prévoit alors une densité spectrale de bruit de phase égale a :
L(Aw) = 10|ogH S i/ i (2-41)

Ebz 2 [D\w? AwH

max

En égalant les expressions (2-38) et (2-39) on obtient la fréquence de coin séparant la

zone en 1/ de la zone en 1/£3:

c
f1/f3 =fy : é (2-42)

rms

Ainsi, cette théorie démontre que la fréquence de coin entre la zone en 1/f* et la zone
en 1/f est différente de la fréquence de coin du bruit en 1/f, ce qui était largement admis
auparavant, mais sans explication réellement fondée.

La théorie d’Hajimiri permet une optimisation du bruit de phase des oscillateurs par la
seule connaissance de la fonction ISF I"(x). Cette fonction peut étre obtenue soit directement
par le calcul, soit de maniere numérique par I’intermédiaire de simulations électriques. En
particulier, la puissance de bruit au voisinage des harmoniques de la fréquence d’oscillation
contribuent au bruit de phase de I’oscillateur pres de sa fréquence d’oscillation. Cet effet est
pondéré par les coefficients c, de la fonction ISF. Ainsi, le concepteur doit veiller a diminuer
tout « spurious » présent aux voisinages des harmoniques dont I’ordre n correspond a une
valeur élevée du coefficient c, correspondant. De méme, I’équation (2-42) montre qu’une

réduction du bruit de phase dans la zone en 1/f* passe par une réduction de la valeur moyenne
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de la fonction ISF représentée par le coefficient co. Le concepteur devra minimiser la

différence entre les temps de montée et de descente afin de minimiser ce coefficient.

La théorie d’Hajimiri est trés géenérale. Par des modifications tres simples, elle permet

de tenir compte de sources de bruit qui n’apparaissent périodiquement que dans un bref

intervalle de temps (sources de bruit intermittentes), et des capacités variant en fonction de la

tension & leurs bornes. 1l suffit de moduler la fonction ISF par un terme multiplicateur pour

modeéliser le phénoméne considéré.

Cette théorie trés genérale est intéressante puisqu’elle s’affranchit de I’utilisation de

parametres empiriques obtenus par les mesures. Cette théorie est donc un bon point de départ

pour I’optimisation en bruit de phase des VCO.

d.

Performances des VCO

Tableau 2 : exemples de performances de VCO a réseaux LC intégrés

Référence | Fréquence Bruitde | Puissance Type technologie | inductances
phase a DC
600kHz
[PAC96-2] | 1.8GHz | -98dbc/Hz | 12mW | Déphasage | BiCMOS Spirales
Q=5
[SOY96] 2.4GHz |-108dBc/Hz | 50 mW Colpitts BiCMOS Spirales
Q=93
[BAD99-1] | 23GHz | -92dBc/Hz | 18mW Colpitts BiCMOS Spirales
Q=4
[BAS94] 1GHz |-110dBc/Hz| 18mW Colpitts CMOS Spirales
Différentiel Q=36
[CRA95] 1.8 GHz |-126 dBc/Hz | 24 mW | Résistance | CMOS Bonding
négative Q=60
[AHR97] 1.6 GHz |-110dBc/Hz | 0.5 mW | Résistance | CMOS Bonding
négative Q=60
[ZAN98] | 1.96 GHz |-117 dBc/Hz | 32,4mW | Résistance | Bipolaire Spirales
négative Q=79
[PAR98] 1.6 GHz |-115dBc/Hz | 36mW | Résistance | CMOS Spirales
négative Q=4
[ITO99] 1.4GHz |-120dBc/Hz | 21mW | Résistance | CMOS Spirales
négative Q=117
[NIK99] 29GHz |-110dBc/Hz | 10mW | Résistance | Bipolaire Spirales
négative Q=15
[MUE99] 2GHz |-125dBc/Hz | 34.2mW | Résistance | BICMOS Spirales
négative Q=11
[HAJ99-3] | 1.8GHz |-126 dBc/Hz| 48mW | Résistance | CMOS Spirales
négative Q=75
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Tableau 3 : exemples de performances de VCO a relaxation intégrés

Référence |Fréquence | Bruit de phase a 600kHz | Puissance DC | Type Technologie
[RAZ96] 2.2GHz -90dBc/Hz Anneau CMOS
[RAZ96] 0.9GHz -100dBc/Hz Astable CMOS

[HAJ99-2] | 0.2GHz -95dBc/Hz 10mwW Anneau CMOS

De nombreux exemples de VCO peuvent étre rencontrés dans la littérature. Les
tableaux 2 et 3 donnent quelques exemples de bruits de phase et de consommations de VCO
obtenus classiquement.

Les oscillateurs a relaxation présentent des performances en bruit de phase trés en
deca de celles des oscillateurs a déphasage, méme aprés optimisation d’apres la théorie
d’Hajimiri [HAJ99-2]. Ce résultat est d’ailleurs tout a fait en accord avec les résultats de la
théorie d’Hajimiri. En effet, d’apres cette théorie les eléments actifs d’un bon oscillateur
permettant la restitution des pertes énergétiques doivent fournir cette énergie dans I’intervalle
le plus court, au plus pres du maximum d’oscillation du signal de sortie. Autrement dit, la
fonction ISF d’un bon oscillateur est constituée d’impulsions localisées sur ces maxima. Or,
la fonction ISF d’un oscillateur a relaxation traduit une répartition de I’énergie dans le temps
avec un maximum au passage par zero de la tension de I’oscillateur, au contraire des
oscillateurs a réseau LC.

Les oscillateurs LC souffrent de la mauvaise qualité des composants passifs intégrés
(self-inductances et varactor). Le tableau 2 montre que les structures différentielles (Colpitts
différentiel et résistance négative) sont préférables afin d’obtenir de faibles bruits de phase.
Trois oscillateurs du tableau 2 se distinguent par leur faible bruit de phase: [HAJ99-3],
[MUE99] et [CRA95]. Ce dernier utilise des inductances de « bonding » afin d’obtenir de
bons coefficient de qualité du circuit résonnant qui se trouve alors principalement limité par
celui du varactor. Cette solution reste exotique car elle pose des probléemes évidents de
fabrication. Les deux autres oscillateurs ont été obtenus par optimisation de leur topologie
grace a la théorie d’Hajimiri. Notons que les faibles bruit de phase ainsi obtenus, qui satisfont
les specifications de quelques applications radiofréquences (DCS 1800, DECT), le sont au
détriment de la consommation assez elevée [HAJ99-3]. Le tableau 2 montre de plus, qu’une
optimisation du coefficient de qualité des inductances spirales est surtout intéressante afin de
diminuer la consommation du VCO. Ainsi, il apparait difficile d’optimiser a la fois la

consommation d’un oscillateur et son bruit de phase.
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D’une maniére générale, les performances en bruit de phase des oscillateurs intégres
ont encore du mal a satisfaire les spécifications de la plupart des applications radiofréquences

pour une consommation moderée.

3.2.4. Diviseur par N

Le diviseur par N est un circuit logique qui divise la fréquence du signal issu du VCO.
Lorsque la PLL est verrouillée Fo,=NxF. Afin de couvrir la plage de fréquence requise par
I’application radiofréquence considérée, N doit varier dans un intervalle [A,B].

Le principe du diviseur par N communément utilisé est celui de la division a
échappement décrite sur la figure 2-25. Cette technique permet d’obtenir des rapports de

division quelconques avec une complexité de réalisation faible [PAC96-2].

Ve Logique |«
A
A
VAP R Com:teur
Fyco—> DivP/P+l
Pveo(s) _
VCo . Comé)teur » Fou=Fyco/N
Dou(S)

figure 2 - 25. division & échappement

Le principe de la division a échappement est basé sur I’utilisation d’un diviseur P/P+1
qui divise par P ou par P+1 suivant I’état de son entrée Vc. Le signal issu du diviseur est traité
en paralléle par deux compteurs, I’un comptant A coups et I’autre comptant B coups. Lorsque
le diviseur est initialisé le signal de contréle V¢ force la division a P+1. Lorsque le compteur
A atteint la valeur A, il force la valeur du signal de contréle V¢ de facon a ce que le facteur de
division passe a P, jusqu’a ce que le compteur B ait atteint la valeur B et initialise de nouveau
le systeme. Ainsi sur un cycle de fonctionnement, le rapport de division est donné par la
formule :

N=P+1)xA+Px(B-A)=A+BxP (2-43)

La relation entre la phase du signal a la sortie du diviseur et la phase du signal pilotant
le diviseur est :

¢ ouT — i -
M(S) N (2-44)
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La technologie employée fixe la fréquence maximale a laquelle peut travailler le
diviseur de fréquence. La consommation du diviseur & échappement de fréquence est surtout
dominée par la consommation du diviseur P/P+1 dont les premieres bascules travaillent a la
fréquence du VCO. Ainsi, I’augmentation de la fréquence des applications radiofréquences
entraine une augmentation de la consommation qui ne saurait étre compensée par I’avancée
des technologies qui réduit les dimensions minimales de dessin et donc les capacités parasites.

En régle générale, le diviseur de fréquence a une topologie différentielle afin d’étre
moins sensible au bruit de mode commun. D’autre part les premieres bascules du diviseur
sont réalisées en technologie ECL (Emitter Coupled Logic), ou une transposition de cette
technologie en CMOS, afin de gagner en rapidité mais ceci au détriment de la consommation :

le tableau 4 résume les consommations de quelques diviseurs de fréquence intégrés.

Tableau 4 : exemples de consommations de diviseurs de fréquence

Référence |Fréquence |Puissance DC |Type de diviseur
[PAC96-2] | 1.8 GHz 45 mW Echappement complet
[CRA95] |1.8GHz 28 mW Diviseur P/P+1
[CRA98] |1.8GHz 18 mW Diviseur P/P+1
[LEE97] |1GHz 31 mw Diviseur P/P+1
[PAR98] |1.6 GHz 22.5 mW Diviseur par P

3.3.  Caractéristiques des synthétiseurs a base de PLL intégreés

Le comportement dynamique des PLL dépend beaucoup du détecteur de phase et du
filtre de boucle utilisé. Nous traiterons ici I’exemple d’une boucle a comparateur de
phase/fréquence et ayant une pompe de charge comme celle de la figure 2-26 car il s’agit de la
structure la plus fréeqguemment employée. En effet, elle permet d’assurer le verrouillage de la
boucle (par I'utilisation du comparateur phase/fréquence) et de s’affranchir de I’utilisation

d’un filtre actif qui assure I’intégration de la tension de sortie du comparateur de phase.
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Fout
—
Fdiv
» N ]
» Détecteur de Pompe XX
»|phase/fréquence de charge &
| Oscillateur a| | ) Fref
=M |
quartz
@ quartz

figure 2 - 26. PLL a comparateur phase/fréquence

3.3.1. Plage du synthétiseur

Dans une PLL la plage de frequence est fixée par le VCO. Pour les comparateurs de
phase ayant une dynamique de tension de sortie trop faible, des filtres de boucle actifs sont

utilisés afin d’augmenter le gain basse fréquence.

3.3.2. Boucle verrouillée

Il est possible de faire une analyse en fréquence de la PLL lorsque celle-ci est

verrouillée. La figure 2-27 représente le schéma bloc aux variations correspondant a la PLL

verrouillée.

Vo ~(S)
18— Kpp F(s) 2 ‘KV%

$veo®

Pouts)

1
N

figure 2 - 27. Schéma équivalent petits signaux de la PLL verrouillée
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On peut alors facilement deduire de la figure 2-27 la fonction de transfert de la PLL.

On trouve :

H(S) — I<VCO K PD F(S)

- (2-45)
Ns + Kyeo Kpp F(5)

Lorsqu’une pompe de charge est employée comme filtre de boucle, la fonction de

transfert du filtre F(s) est généralement de la forme :

B
1+71;8

T,S

F(s) =

(2-46)

On en déduit alors la fonction de transfert de la PLL :

200w, s +w.°
s+ 20w, s+tw’

H(s) = (2-47)

avec (2-48)

La PLL se comporte donc comme un systeme du deuxiéme ordre avec une pulsation
propre w, et un coefficient d’amortissement ¢ donnés par les formules (2-48).

Afin de minimiser le temps de réponse d’un systeme d’ordre 2, il faut que le

coefficient d’amortissement soit égal a 1 / J2 . En pratique ¢ est choisi entre 0.7 et 1.

3.3.3. Bruit de phase de I’oscillateur synthétisé

®c(s) P(s) Pyeo(S)

e()=0 PoulS)
—»@—» Kq —»é—» F(s) Aé—v Kyeo ! S 4>é——>

By(s)
4?4_ N

P4(s)

figure 2 - 28. Modélisation des sources de bruits dans la PLL

Le bruit ramené par chaque elément de la PLL peut étre modélisé dans le schéma aux

variations par un terme additif comme le montre la figure 2-28 [VAU97]. Si on appelle ®¢(s),
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D(3), Ds(S), Dy(s) et Dyeo(S) les transformées de Laplace respectivement, du bruit de phase du
signal d’entrée, du bruit d0 au comparateur de phase, du bruit d au filtre de boucle, du bruit
dd au diviseur de fréquence et le bruit de phase du VCO, il est facilement démontrable, a
partir de la figure 2-28, que :

2

CDi(S) 2| G(s) | vco )
@, (8) = (PZ(s) + D (s) + K2 N 166 + (D3, o(S)+ 7 ())‘1 Y G0) (2-49)
avec G(5) = Koo K e Fr\(;) (2-50)

A partir de ces deux expressions, il est possible de déterminer le comportement en

bruit de la PLL. Vue I’expression de G(s), le terme 1f(3) est de type passe bas et le terme

G(s)

est de type passe haut.
1+G(s) PP

NCR

VCO libre

\\ / N x Référence

VCO asservi /

fréquence

w w

figure 2 - 29. Bruit de phase du VCO et du synthétiseur

La figure 2-29 représente les bruits de phase du VCO libre et le bruit de phase du
VCO asservi dans le synthétiseur. En général, la référence est réalisée autour d’un oscillateur
a quartz dont le coefficient de qualité est trés important. Cette référence est ainsi caractérisée
par un bruit de « plancher » important et une trés faible fréquence de coin. Comme le montre
I’équation (2-48), le bruit de phase du VCO est rejeté dans la bande passante, w, de la PLL
alors qu’il est recopié en dehors. La puissance de bruit de phase de la référence multipliée par
N est recopié dans la bande passante de la PLL et rejeté au dehors.
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3.3.4. Raies parasites structurelles (**spurious’)

Le signal de référence est en général un signal logique riche en harmoniques. Toutes
les harmoniques qui sont situées dans la bande passante de la PLL seront des raies parasites
présentes dans le spectre du signal synthétise.

D’autre part, d’autres raies parasites sont dues a I’utilisation des pompes de charge. En
effet, méme si la différence de phase au sortir du comparateur est nulle, les sorties UP et
DOWN de la pompe de charge produisent des impulsions qui doivent étre identiques de fagon
a s’annuler. Malheureusement les disymétries produisent des impulsions non identiques,
provoquant ainsi une charge de la capacité d’intégration et donc une modification de la
fréquence de I’oscillateur qui sera corrigée a la comparaison suivante. Ce phénomene, connu
sous le nom de « dead zone » (zone morte), entraine une modulation du VCO par le signal de

référence.

3.3.5. Importance du choix de la fréquence de référence

La fréquence de référence est un parametre important qui fixe le comportement
dynamique et le comportement en bruit de la PLL.

D’une maniere générale, la fréquence de référence doit étre la plus grande possible, et
ce, pour plusieurs raisons :

- comme nous I’avons vu, I’association du détecteur de phase/fréquence et de la
pompe de charge est responsable de I’apparition de raies parasites aux
fréquences FycotnXFrs. Augmenter la fréquence de référence permet ainsi
d’eloigner les raies parasites de la raie principale, ce qui facilite le filtrage.

- Du fait de la nature du comparateur phase/fréquence, le systeme est en fait un
systeme échantillonné. Ainsi, pour assurer la stabilité du systéeme il faut que la
bande passante de la PLL soit trés inférieure a la fréquence de référence. Une
regle couramment utilisée est de prendre Fpoucle<Fre/10 [VAU97]. Or une
grande bande passante est souhaitable pour minimiser le bruit de phase du
VCO et obtenir un temps d’établissement le plus rapide possible.

- D’aprés I’équation 2-50, le bruit ramené par la référence dans la bande
passante du synthétiseur de fréquence est d’autant plus important que le facteur
de multiplication est important. Afin de minimiser ce bruit de plancher il
convient de minimiser le facteur de division de fréquence de la boucle de

retour, ce qui revient a augmenter la fréquence de référence.
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Cependant, comme dans le cas étudié Foy,t = N x F €t que N est un nombre entier la
fréquence de reférence ne peut pas étre plus grande que la différence de fréquence separant
deux canaux. Ainsi, le filtrage du bruit de phase des oscillateurs ne peut étre assuré que trés
pres de la fréquence de la porteuse et il reste insuffisant pour la plupart des applications

radiofréquences modernes.

3.4. Conclusion

Les principaux avantages de la PLL simple boucle sont principalement son haut
niveau d’intégration et sa grande plage d’accord. D’un autre c6té, I’intégration du VCO
entraine une augmentation de la puissance dissipée et de la surface occupée si le VCO est un
oscillateur a réseau LC. De plus, la montée en fréquence des applications radiofréquences
entraine une consommation encore plus élevée du diviseur de fréquence qui doit travailler a
une fréquence toujours plus élevée. D’autre part, les contraintes sur la fréquence de référence
sont incompatibles avec les spécifications en terme de bruit de phase de I’oscillateur local.

Il est donc nécessaire d’étudier I’intégration de nouvelles architectures de
synthétiseurs de fréquence qui s’accommodent des performances intrinsequement médiocres
des VCO intégrés en terme de bruit de phase, c’est a dire qui permettent I’augmentation de la
fréquence de référence. D’autre part, il est nécessaire de réduire la consommation du diviseur
de fréquence afin de diminuer de fagon sensible la consommation globale du synthétiseur de
fréquence, de fagon a assurer la portabilité du systéme électronique intégrant le synthétiseur.

4. NOUVELLES ARCHITECTURES DE SYNTHETISEURS DE
FREQUENCE INDIRECTS

Nous distinguerons ici deux types d’architectures de synthétiseurs de fréquence. La
premiére est basée sur I’amélioration du synthétiseur simple boucle. Le deuxiéme type

d’architecture est basée sur des architectures mettant en ceuvre plusieurs boucles.
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4.1. Améliorations de I’architecture simple boucle

4.1.1. Division de la fréquence de sortie

> +P —BFOU
- =N _Fdiv
> Détecteur de Pompe X
»| phase/fréquence de charge %
| O§cillateur a M | Fret
a quartz
[ quartz

figure 2 - 30. Synthétiseur de fréquence avec division de la fréquence de sortie

L utilisation d’un diviseur de fréquence en sortie du synthétiseur, comme représenté
sur la figure 2-30, permet I’utilisation d’une fréquence de référence plus grande ainsi que des
gains de boucles plus grands. Ainsi il est possible d’obtenir un pas de synthése plus petit tout
en améliorant les performances en bruit de phase de I’oscillateur local.

Cette solution est malheureusement peu envisageable pour une intégration totale. En
effet pour que cette architecture soit intéressante dans la gamme 1-5GHz, il faudrait que le
VCO et les diviseurs de fréquences travaillent a des fréquences considérables qu’il n’est pas
possible d’atteindre aujourd’hui avec les technologies silicium. D’autre part, I’augmentation
de la fréquence de travail des diviseurs entraine une augmentation considérable de la

puissance dissipée par le synthétiseur.
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4.1.2. Synthétiseurs fractionnaires

Fref

horloge

\{
A

Entrée
fractionnaire

A4

Détecteur de
phase

A

Diviseur N/N+1

Pompe de
charge

A 4

= N

A

/

débordement

A+B

Accumulateur

figure 2 - 31. Synthétiseur fractionnaire

VCO

Fout

Une autre facon d’augmenter la fréquence de référence tout en maintenant un pas de

synthese réduit est de forcer celui-ci a étre une fraction de cette fréquence de référence. Le

compteur de la boucle de retour doit alors étre capable de manipuler des nombres réels, et non

plus seulement des entiers.

La division fractionnaire est réalisée a I’aide d’un compteur & échappement et en

faisant passer le rapport de division de N a N+1 de facon dynamique de sorte que le rapport

de division moyen corresponde au rapport non-entier de la fréquence de sortie sur la

fréquence de référence désirée.

K périodes

A

\ 4

Facteurde ~ N+1

division

N

figure 2 - 32.
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La figure 2-32 illustre le principe de la division fractionnaire : la sortie du VCO est
divisée par N+1 toutes les K périodes du signal de référence et par N le reste du temps, ainsi
le facteur de division moyen est donné par :

N,, =(N +1)(%) + N(%) =N +% (2-51)

Ainsi, le compteur a échappement assure la partie entiére de la division au travers de N
tandis qu’un autre « compteur » contenant la valeur K assure la partie fractionnaire. Comme
le montre la figure 2-31, ce dernier compteur est en fait un accumulateur dont la valeur
d’incrément K, c’est-a-dire la partie fractionnaire de la division, est programmable afin de
permettre la synthése de fréquence, son horloge étant la fréquence de référence. A chaque
coup d’horloge la sortie de I’accumulateur augmente de la valeur de la partie fractionnaire.
Lorsque I’accumulateur déborde, c’est-a-dire lorsque la valeur en sortie devient supérieure ou
égale a 1, le rapport de division de la boucle passe & N+1. Au coup d’horloge suivant le
débordement, le rapport de division repasse a N et I’accumulateur rajoute la partie
fractionnaire programmeée au reste issu de I’accumulation précédente. Le processus reprend
alors comme précédemment.

Le pas de synthése qu’il est possible d’obtenir par cette méthode est donné par :

AF :1% (2-52)

Ou n représente le nombre de décimales de la partie fractionnaire. En général, le pas de
synthese doit étre égal a I’écart de fréquence séparant deux canaux adjacents. L’équation 2-52
nous montre que pour un pas de synthese fixé, I’augmentation de la taille de I’accumulateur
permet d’augmenter la fréquence de référence de la PLL ce qui, comme il I’a déja été dit au
paragraphe précédent, est tres favorable puisque cela permet un meilleur filtrage du bruit de
phase du VCO.

Un exemple est avantageux ici pour mettre en évidence a la fois I’avantage lié a
I’utilisation de I’accumulateur et un défaut important des PLL fractionnaires. Nous cherchons
a synthétiser une fréquence de 1,9 GHz et de 1,9002 GHz avec un pas de synthése de 200 kHz
et une fréquence de référence de 200 MHz. D’aprés I’équation 2-52, le nombre de décimales
nécessaires est de 3, I’accumulateur aura donc un débordement a 1000. Ainsi pour la
fréquence de 1,9 GHz, le rapport de division est :

D= % =9+0,500 (2-53)
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Ainsi, au premier front de la référence, I’accumulateur charge une valeur de 500 et le
compteur & échappement divise par 9. Au second front de la référence, I’accumulateur passe a
1000, soit donc 0 et active sa sortie de débordement forcant une division par 10. Le cycle
recommence alors a I’infini :le compteur a échappement compte 19 fronts de VCO pour 2
fronts de références, la division moyenne sur environ 20 cycles de VCO est bien de 9,500.
Pour une fréquence de 1,9002GHz, le rapport de division est :

D= % =9+0,501 (2-54)

Au premier front de la référence a 200MHz, I’accumulateur charge une valeur de 501, et le
compteur a échappement divise par 9. Au second front de la référence, I’accumulateur passe a
1002, soit donc 2 et active sa sortie de débordement, for¢ant une division par 10. Le cycle
recommence alors et s’achéve avec une valeur de 4 dans I’accumulateur. Au terme du 250°™
cycle, I’accumulateur contient une valeur de 500, si bien que, des le premier front de la
référence au cours du 251°™ cycle, I’accumulateur prend la valeur 1 et active son
débordement. Le compteur a échappement a donc compté (250 x 19 + 10) fronts de VCO
pour (250 x 2 +1) fronts de référence, soit 4760 périodes de VCO dans 501 périodes de
référence : la division moyenne sur environ 5000 cycles de VCO est bien de 9,501.

L’avantage évident de I’accumulateur est donc de permettre de manipuler avec facilité
des nombres entiers, tout en offrant une division fractionnaire.

L’inconvénient de la PLL fractionnaire est que la division obtenue ne I’est qu’en
moyenne. En temps instantané la division est toujours entiére. Dans I’exemple précédent, lors
de la synthese du 1,9 GHz, au premier front de la référence 200 MHz, le compteur a
échappement divise par 9 et une fréquence de 211 MHz est donc présentée sur une entrée du
comparateur de phase, lequel commande alors le VCO vers des fréquences plus basses afin de
le synchroniser sur la référence. Au second front de la référence par contre, une division par
10 étant forcée par I’accumulateur, une fréquence de 190 MHz est présentée sur I’entrée
précédente du comparateur qui commande alors le VCO vers des fréquences plus hautes. La
pompe de charge est donc continuellement sollicitée par le comparateur de phase et cela se
traduit par I’apparition de raies parasites sur le spectre du VCO (spurious). Le cas de la
synthese du 1,9002 GHz est évidemment le méme, mais avec des spurious plus nombreux liés
a la correction supplémentaire apportée tous les 5000 cycles de VCO. Ainsi les spurious sont
nombreux en sortie d’une PLL fractionnaire, dépendants du canal synthétisé et inhérents au

principe de fonctionnement de la PLL fractionnaire et donc inévitables.
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Il existe cependant des solutions pour atténuer I’amplitude des raies parasites. La plus
répandue consiste a rendre pseudo-aléatoires les corrections de division et non plus
périodiques [VAU97]. Ceci a pour conséquence d’étaler le spectre des raies parasites qui peut
alors étre fortement réduit par le filtre de boucle. Cette méthode peut étre mise en ceuvre soit
par I’utilisation de plusieurs accumulateurs mis en série, associes a des retards et des
additionneurs formant ainsi un modulateur XA, soit par I’utilisation d’un générateur de
nombre pseudo-aléatoire. Une autre solution est basée sur le fait que la sortie de
I’accumulateur représente la différence de phase entre le signal de sortie et la fréquence
N*F. Il est alors possible de compenser le signal issu de la pompe de charge en injectant a
I’entrée du filtre de boucle le signal issu de la conversion numérique analogique de la sortie
de I"accumulateur. Dans I’idéal, aucun spurious n’est alors présent dans le spectre du VCO.
Cependant, la limitation de la résolution des convertisseurs numériques analogiques et la
sensibilité & la température et aux variations des valeurs des composants limitent I’intérét de

cette solution.

4.1.3. PLL simple boucle avec décalage de fréquence

. é de phase
- M Fref | Détecteur - /\v
d Pompe de charge %
1l 7}
1
Oscillateur

a quartz _ X

ua N —=
Fout'Fdeca

Oscillateur
2

figure 2 - 33. PLL simple boucle avec décalage de fréquence

Le principe de fonctionnement de la PLL avec décalage de fréquence, tel qu’il est
illustré sur la figure 2-33, permet de minimiser le bruit de plancher de la PLL dans sa bande
passante. En effet, le signal avant le diviseur de fréquence est issu du mélange du signal de
sortie du VCO avec le signal issu d’un oscillateur auxiliaire. Ainsi, le rapport de division est
abaisse ce qui minimise le bruit de plancher.

La surconsommation induite par I’ajout d’un mélangeur et d’un autre oscillateur est en
partie compensee par la diminution de la fréquence de travail du diviseur de la boucle de

retour.
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L’inconvénient majeur de cette structure est I’ajout d’un troisieme oscillateur dont la
fréquence est indépendante des fréquences des deux autres oscillateurs, ce qui peut étre une
source d’interférences en sortie du synthetiseur. D’autre part, I’oscillateur auxiliaire doit étre
le moins bruyant possible afin de ne pas rajouter trop de bruit de phase en sortie, et sa stabilité
doit étre remarquable car elle influe directement sur celle de la sortie synthétisée. C’est ce qui
explique pourquoi dans [YAMO97] I’oscillateur auxiliaire n’est pas intégré : cette solution
n’est donc toujours pas satisfaisante en ce qui concerne I’intégration totale du synthétiseur de

fréquence.

4.2.  Architectures multi-boucles

4.2.1. Principe
> Synthétiseur 1
=
777777 Synthétiseur 2

IF.

figure 2 - 34. Synthétiseur multi-boucles

Le principe des architectures multi-boucles de synthétiseurs de fréquence consiste en
la mise en série de plusieurs synthétiseurs de frequence, en géenéral deux, comme il est montré
sur la figure 2-34. Le principe général est de fournir au synthétiseur haute fréquence une
fréquence de référence élevée afin de pouvoir filtrer au mieux le bruit de phase de I’oscillateur
local.

A priori, la structure de chacun des deux synthétiseurs peut étre I’une des structures
décrites préecédemment [VAU97]. Cependant, nous passerons ici sous silence toutes les
architectures multi-boucles qui nécessitent I’emploi de filtres de type passe bande avec un
grand coefficient de qualité qui sont difficilement intégrables dans les technologies silicium

standard.
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4.2.2. Synthétiseur a boucle double
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figure 2 - 35. Synthétiseur a boucle double

Le principe du synthétiseur a boucle double est illustré sur la figure 2-35. 1l s’agit d’un
syntheétiseur simple boucle appelé boucle HF piloté par un autre synthétiseur simple boucle
appelé boucle BF. La fréquence du signal de sortie du synthétiseur est donnée par :

M x N

fl =M sz = fref (2-55)

Le diviseur M est programmable de fagon a relacher les contraintes sur le VCO BF. En
effet ceci permet de réduire la plage d’accord de I’oscillateur BF, ce qui simplifie son
optimisation en terme de bruit de phase et de plage de tension d’accord. D’autre part, comme
son facteur de gain est réduit, il est moins sensible aux signaux parasites arrivant sur son
entrée d’accord par couplage capacitif.

Comme il a éte dit précédemment, la boucle HF travaille avec une fréquence de
référence élevée, ce qui permet un bon filtrage du bruit de phase du VCO HF. D’autre part,
comme le rapport entre la fréquence de I’oscillateur HF et I’oscillateur BF est un nombre
entier, les harmoniques de I’oscillateur BF ne risquent pas se trouver dans la bande passante
de la boucle primaire. Ainsi les inter-modulations des deux oscillateurs par couplage inductif

ou capacitif n’entrainent pas I’apparition de raies parasites dans le spectre du signal de sortie.
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D’autre part, I’utilisation de détecteur de phase de type phase/fréquence dans chaque
boucle assure le bon verrouillage du synthétiseur. De plus, ce type de détecteur provoque le
moins de raies parasites aux harmoniques de la référence. Les seules raies parasites en sortie
du synthétiseur sont celles issues des imperfections de la pompe de charge.

Cette structure a plusieurs avantages. Elle permet un filtrage du bruit de phase du
VCO haute fréquence sur une large bande de fréquence, grace a I’augmentation de la
fréquence de référence de la PLL HF. D’autre part, cette structure ne comporte aucun bloc
critique qui ne puisse étre intégré.

Cependant, cette structure néecessite toujours un VCO et un diviseur de fréquence
travaillant a haute fréquence : I’amélioration en terme de bruit de phase se fait alors forcément
au detriment de la consommation, puisqu’il faut ajouter a la consommation de la PLL HF
celle de laPLL BF.

S. CONCLUSION

Dans ce chapitre, nous avons mis en evidence deux probléemes fondamentaux inhérents
a I’intégration des synthétiseurs de fréquence dans la gamme 1 — 5 GHz dans les technologies
silicium standards. Le premier probleme est la consommation excessive liée au
fonctionnement a de hautes fréquences du diviseur présent dans la boucle de retour. Le
deuxiéme probléme provient de la difficulté de réaliser des synthétiseurs totalement intégrés
dont le bruit de phase satisfasse les spécifications des applications radiofréquences modernes.
En effet, les VCO intégrés, de part la mauvaise qualité des éléments passifs (self-inductances,
condensateur et varactor), ont d’importants bruits de phase qui ne peuvent étre filtrés que dans
la bande passante de la PLL qui est largement inférieure a I’écart de fréquence séparant deux
canaux adjacents.

Il a été présenté des architectures qui sont des améliorations de I’architecture classique
a PLL afin d’augmenter la fréquence de référence et d’atteindre ainsi les spécifications en
terme de bruit de phase. Cependant ces structures sont d’une part plus complexes et, d’autre
part ne résolvent pas le probleme de la consommation excessive.

Dans la suite de cette thése, nous présenterons une architecture a base d’oscillateur
synchrone qui permettra une réduction sensible de la consommation par rapport a la structure

double boucle classique.
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Chapitre 3 Oscillateurs synchrones

Nous avons vu dans le chapitre 2 les problemes poses par I’intégration des synthétiseurs
de fréguence dans les technologies silicium standard. Il est apparu qu’il fallait envisager de
nouvelles architectures afin de répondre a la fois aux spécifications de bruit de phase et de
consommation des synthétiseurs de fréquences destinés aux applications de radio
communication.

Nous proposons dans ce chapitre une architecture de synthétiseur de fréquence utilisant
une structure & boucle double dans laquelle la boucle haute fréquence est remplacée par un
circuit original appelé oscillateur synchrone.

L’oscillateur synchrone utilise une propriété des oscillateurs connue depuis longtemps
mais relativement difficile a mettre en ceuvre et dont I’exploitation a, par conséquent, beaucoup
souffert de la concurrence des boucles a verrouillage de phase.

Nous aborderons ce chapitre par une breve présentation des oscillateurs synchrones et de
leur utilisation possible dans la synthése de fréquence. La conception optimisée de synthétiseurs
de fréquence utilisant des oscillateurs synchrones nécessite une étude théorique de ces derniers.
Celle-ci sera détaillée dans le paragraphe 2. Les propriétés en terme de bruit de phase et de
modulation seront détaillées dans le paragraphe 3. Le paragraphe 4 conclut le chapitre en

résumant les résultats établis dans ce chapitre.

1. PRESENTATION DES OSCILLATEURS SYNCHRONES

1.1.  Généralités sur la synchronisation des oscillateurs

Ve
Oscillateur |
fe OSC>
—>
fOSC
77T

figure 3-1. Oscillateur avec entrée de synchronisation

Normalement un oscillateur est un circuit qui délivre un signal périodique en I’absence
de signal d’entrée. Un oscillateur est donc un systéme ayant une sortie et pas d’entrée. La figure
3-1 représente un oscillateur particulier puisqu’il dispose d’une entrée et d’une sortie. En
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I’absence de signal sur son entrée, I’oscillateur oscille a sa fréquence propre fo. Si un signal
perturbateur périodique, de faible amplitude et de fréquence f. est appliqué sur I’entrée de
I’oscillateur, et si f, est proche de fo, alors I’oscillateur se met a osciller a la fréquence du signal
perturbateur. Ceci est le phénomeéne de synchronisation des oscillateurs.

La synchronisation des oscillateurs est une propriété commune a tous les oscillateurs
gu’ils soient mécaniques, électriques ou méme biologiques.

Cette propriété est connue depuis longtemps puisque la premiéere expérience de
synchronisation des oscillateurs a été réalisée par Huygens (1629-1695). Celui ci s’était rendu
compte que deux horloges qui ne battaient pas la seconde de la méme fagon finissaient par se
synchroniser si elles étaient suspendues toutes les deux sur une méme cloison.

Un autre exemple d’oscillateur synchrone est I’homme. En effet, il a été démontré que le

cycle biologique propre de I’homme est de 25 a 27 heures suivant les individus. Or, la rotation
de la terre sur elle-méme force notre cycle biologique a avoir une période d’a peu pres
24h...Nous sommes donc tous des oscillateurs synchronisés. [LEE98-2]
La synchronisation des oscillateurs est un phénomeéne connu de la communauté RF. En effet, il
est bien connu que la fréquence d’un oscillateur local placé a proximité de I’amplificateur de
puissance d’un émetteur a tendance a suivre la fréquence du signal de sortie. D’autre part,
comme le montre la figure 3-2, si la fréquence d’une puissante interférence est proche de celle
du VCO de I’oscillateur local du récepteur, alors celle-ci vient perturber le VCO a travers
I’amplificateur faible bruit et le mélangeur [RAZ98].

interférence

Amplificateur
faible bruit

Signal désiré

Al . .

VCO

figure 3-2. Synchronisation d’un VCO d’un récepteur par une interférence

Si la synchronisation des oscillateurs est un phénomene génant pour la réalisation de

systemes radiofréquences, cette propriété des oscillateurs a longtemps été utilisée pour réaliser
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la synchronisation des images de télévision. Les récepteurs de télévision avaient deux
générateurs de signaux en dents de scie servant au balayage horizontal et vertical de I’écran.
Pour permettre la synchronisation de I’image, ces deux oscillateurs oscillaient a leur fréquence
propre et étaient synchronisés par des impulsions présentes dans le signal vidéo envoyé au
récepteur de telévision [LEE98-2]. Ce systeme fonctionnait bien tant que le signal vidéo n’était
pas trop bruité, auquel cas les impulsions n’étaient plus suffisantes pour assurer la
synchronisation. L’apparition des premieres PLL intégrées, moins colteuses et plus faciles a

mettre en ceuvre, a été fatale a I’utilisation de la synchronisation des oscillateurs.

1.2. Exemple de synchronisation d’un oscillateur : I’Oscillateur Synchrone

d'Uzunoglu
VCC
VCC VCC
LC
G Gg 1 %
-1 C2 j—
C, L
CS —
% | | ¢
I\ Q, C,
GL
VOUI
H <
+
i N
Veyne SIN(21HE)
a e e

figure 3-3. Oscillateur Synchrone d’Uzunoglu

Cette partie rapporte les résultats observés par Uzunoglu a propos d’un oscillateur
original appelé Oscillateur Synchrone (OS) dans [UZU85]. L’OS d’Uzunoglu est un oscillateur
Colpitts modifie réalisé en composants discrets. Le circuit résonnant est constitué de
I’inductance L et des capacités C, et Cs. L’élément actif de I’oscillateur est le transistor Q, qui

est monté en base commune avec la particularité cependant que sa base n’est pas mise a la
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masse aux hautes fréquences. Une fraction du signal issu du réseau oscillant et présent sur la
self-inductance d’arrét L. est réinjecte au travers du condensateur de liaison C;. D’autre part, le
générateur de courant constitué par Q; a une entrée sur laquelle vient agir le signal de
synchronisation.

Lorsque aucun signal Vs n’est appliqué sur la base de Qi, I’oscillateur oscille a sa
fréquence propre fo, donnée par :

1
C,Cq
C,+C,

fo =

(3-1)
ZW#L

Lorsqu’un signal Vs sinusoidal de fréquence f, voisine de f, est appliqué sur la base de
Qs, alors I’oscillateur capture la fréquence du signal d’entrée : fosc = fe. La plage de capture est
par définition la plage de fréquence pour laquelle I’oscillateur capture la fréquence du signal
d’entrée. Dans la plage de capture, I’OS est un oscillateur non linéaire ayant un grand gain et

une amplitude du signal de sortie constante [UZU85].

G:Vout/ Vsync A

G(dB)

Vsyncl<Vsync2<Vsync3

Vsyncl

/ \ Vsync2

Vsync3

f, f
figure 3-4. Courbes de gain de I’OS pour différentes amplitudes de Vync

La figure 3-4 représente les courbes de gain, G = Vou/Veyne, de I’OS pour différentes
amplitudes Ve du signal de synchronisation sinusoidal. Plus I’amplitude Vs, augmente et
plus la plage de capture, représentée par la partie plate de chaque courbe de gain, est grande et
plus le gain est faible vu que I’amplitude du signal de sortie est constante. Ces courbes de gain

montrent de plus les trois zones de fonctionnement de I’OS. Le plateau correspond a la zone de
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capture. La partie décroissante de la courbe correspond a une région de transition dans laquelle
le signal injecté interagit avec I’oscillateur sans pour autant le synchroniser. Enfin le plancher de
part et d’autre du plateau correspond a une zone d’interaction minimale du signal avec
I’oscillateur.

L’oscillateur synchrone décrit par Uzunoglu a de nombreuses propriétés tres
intéressantes[UZU85] :

- Le temps d’acquisition de I’oscillateur synchrone est largement inférieur a celui

d’une PLL.

- L’OS se comporte comme un filtre passe bande dont la bande passante est ajustée
par I’amplitude du signal le synchronisant. Ainsi, si le rapport signal sur bruit du
signal d’entrée décroit, I’OS réduit sa plage de capture de fagcon a maintenir constant
le rapport signal sur bruit du signal de sortie.

- L’OS est capable de réaliser des divisions entiéres et rationnelles de la fréquence du
signal le synchronisant. Ainsi, I’OS est capable de se synchroniser sur des
harmoniques de sa fréquence d’oscillation (synchronisation harmonique), sur une
fréquence proche de sa fréquence propre (synchronisation sur le fondamental) et sur
des fréquences dont elle est une harmonique (synchronisation sous harmonique).
[POO90] [BAD99-1].

- Dans la plage de capture, I'OS recopie le bruit de phase du signal qui le synchronise
au facteur de multiplication ou de division pres.

- L’OS est un systeme a memoire : il reste synchronisé un certain temps sur la
fréquence d’une porteuse en I’absence de celle-ci.

Ces nombreuses propriétés permettent d’envisager I’utilisation de I’OS dans de
nombreuses applications comme le recouvrement d’horloge, la division et la multiplication de
fréquence. Il peut également étre utilisé comme circuit de synchronisation pour des systemes
utilisant des modulations de phase et de fréquence ou des systemes utilisant I’étalement de
spectre [UZU96].

L’OS d’Uzunoglu est un cas particulier d’Oscillateurs Verrouillés par Injection (OVI1).
La seule propriété qui différencie I’OS des autres OVIs est que sa puissance de sortie est
constante sur la plage de synchronisation. En fait, cette propriété provient du fait que
I’amplitude de sortie de I’oscillateur est « saturée ».

D’une maniére générale, les OVIs possédent toutes les propriétés de 1I’0OS d’Uzunoglu
hormis celle du gain constant dans la plage de verrouillage. C’est pourquoi, dans la suite du

texte, on ne parlera plus que d’Oscillateur Synchrone (OS) pour désigner les OVIs.
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1.2.1. Utilisation des OS dans la synthése de fréquence.

Les propriétés de multiplication et de division de fréquence des OS peuvent étre mises a
profit dans le cadre de la recherche de nouvelles architectures de synthétiseurs de fréquence
totalement intégrables dans les technologies silicium standards.

a. Utilisation de la synchronisation harmonique des OS

La montée en fréquence des applications de radiocommunications modernes pose un
probléme particulier pour la réalisation des diviseurs de fréquence présents dans la boucle de
retour des synthétiseurs & PLL. Ces diviseurs sont généralement des diviseurs digitaux de type
flip-flop. De part leur nature large bande la puissance qu’ils consomment croit avec la montée
de leur fréquence de travail. Comme les synthétiseurs de fréquence sont, par nature, des
systémes bande étroite, I’utilisation de diviseurs de fréquences analogiques bande étroite peut
étre envisagée afin de réduire la puissance consommeée par le systéme.

Une facon de réaliser ce diviseur de fréquence analogique est I’utilisation d’un OS

synchronisé par une harmonique comme diviseur de fréquence [RAT99].

Détecteur Pompe

—>
de phase de charge %

figure 3-5. Synthétiseur de fréquence utilisant un OS comme pré-diviseur par 2

La figure 3-5 représente la structure d’un synthétiseur de fréquence dédié aux reseaux
locaux de transmission de données sans fil (WLAN, Wireless Local Area Network) travaillant
dans la gamme 5-5,3GHz utilisant un OS synchronisé par sa deuxieme harmonique [RAT99].
Le VCO oscille a une fréquence de 5GHz et I’OS a une fréquence de 2.5GHz. Le synthétiseur
ainsi réalisé consomme 32mW, 25mW étant consommeés par le diviseur dont les premiéres

bascules travaillent a 2.5GHz.
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L’intérét de I’utilisation d’un OS synchronisé par une harmonique est démontré ici en ce
qui concerne la faisabilité de diviseurs de fréquence tres haute fréquence en technologie CMOS
et en ce qui concerne la réduction de la consommation de puissance, puisque I’OS ne
consomme que 1/8 de la puissance consommee par les premiers étages du diviseur qui le
suivent et qui travaillent a 2.5GHz.

Cependant, comme cette structure utilise un VCO intégré, les problemes liés au bruit de
phase restent identiques a ceux soulevés dans le chapitre 2. D’autre part, pour assurer un bon
fonctionnement du systeme, la plage de fréquence du VCO et la plage de synchronisation de

I’0S doivent coincider, ce qui pose des problémes de conception.
b. Utilisation de la synchronisation sous-harmonique des OS

La synchronisation sous-harmonique d’un OS permet la réalisation de sources stables de

fréquence contrblées par une fréquence plus basse [POO90].

™ Détecteur > Pompe o o OSx
.| de phase _| de charge[ % VCO > N >
+M <
Boucle basse fréquence Boucle haute fréquence

figure 3-6. Synthétiseur utilisant la synchronisation sous harmonique d’un OS

Le synthétiseur décrit sur la figure 3-6 est un synthétiseur a boucle double dont la boucle
haute fréquence a été entiérement remplacée par un OS. L’harmonique N du signal basse
fréquence issu de la boucle basse fréquence synchronise I’OS.

Cette structure de synthétiseur de fréquence apporte plusieurs améliorations a la
structure double boucle décrite dans le chapitre 2.

La premiére concerne la consommation globale du synthétiseur. En effet, cette structure
fait disparaitre le détecteur de phase, la pompe de charge et surtout le diviseur haute fréquence
ce qui permet une diminution sensible de la consommation. De par leurs structures quasi

identiques, I’OS consomme a peu prés autant qu’un VCO oscillant a la méme fréquence.
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La deuxieme amelioration vient de la propriété de I’OS de recopier le bruit de phase de
leur référence (c’est-a-dire du signal qui le synchronise) au facteur de multiplication pres. Ceci
permet de reporter les contraintes en terme de bruit de phase sur la boucle basse fréquence. Or,
d’aprés la théorie de Leeson détaillée dans le chapitre 2, le bruit de phase d’un VCO libre est
proportionnel au carré de la fréquence d’oscillation. Ainsi il est plus facile d’optimiser le bruit
de phase d’oscillateurs synthétisés aux basses fréquences qu’aux trés hautes.

En résumé, cette structure est doublement intéressante puisqu’elle permet une réduction
sensible de la consommation et permet de reporter les contraintes de bruit de phase sur la boucle

basse frequence.

Il est cependant nécessaire de réaliser une étude théorique des OS afin de prévoir la
plage de verrouillage, le comportement dynamique, le temps d’acquisition et le bruit de phase
de I’OS pour valider la structure du synthétiseur proposé. Cette étude théorique fait I’objet du

paragraphe suivant.

2. ETUDE THEORIQUE DES OSCILLATEURS SYNCHRONES

De nombreuses approches théoriques de la synchronisation des oscillateurs peuvent étre
rencontrées dans la littérature. En effet, d’une part il s’agit d’un probléme classique
d’automatique non linéaire, et d’autre part, ce phénoméne a été utilisé par le passé dans le
domaine des micro-ondes pour réaliser des sources stables de fréquence.

Dans le cadre de la conception optimisée de circuits intégrés, une étude théorique
satisfaisante est celle qui permet de prévoir le comportement du circuit a partir de sa structure et

des composants utilisés.

figure 3-7. Modeéle des oscillateurs utilises dans les théories de la synchronisation dans
[ODY93] et [MIN62].
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La plupart des études théoriques des oscillateurs modélisent I’oscillateur comme étant la
mise en série d’une inductance, d’un condensateur, d’une résistance modélisant les pertes du
circuit résonnant et d’une resistance négative modélisant I’élement actif [ODY93] [MING2].
Les calculs menés dans ces théories sont complexes. De plus, il est assez difficile d’étendre ces
théories a des structures d’oscillateur autres que celle qui a servi a ces théories.

Une théorie se dégage par la simplicité des calculs et son caractere général : la theorie de
Huntoon et Weiss [HUN47]. Cependant, cette théorie souffre de deux limitations. La premiere
est que le phénomeéne de synchronisation est lié a la charge de I’oscillateur et la seconde est que
la theorie est limitée a de faibles amplitudes du signal de synchronisation. Dans ce paragraphe,
nous présenterons la théorie d’Huntoon et Weiss puis une nouvelle théorie, directement dérivée
de cette derniére, mais qui ne lie plus le phénomene de synchronisation a la charge de
I’oscillateur et qui ne se limite plus a de faibles amplitudes du générateur de synchronisation.

2.1.  Théorie d’Huntoon et Weiss

Oscillateur Z

fOSC ¢
Vonef

syncr'1

figure 3-8. Oscillateur pour I’étude de la synchronisation

La figure 3-8 représente le schéma de départ de I’étude de la synchronisation d’un
oscillateur. La synchronisation se fait ici par I’intermeédiaire d’une source de tension sinusoidale
Vsne mono fréquence de fréquence f; placée en série avec la charge Z de I’oscillateur.
L’oscillateur est représenté par une «boite noire». En effet, comme le phénoméne de
synchronisation est commun a de nombreux oscillateurs de structures trés différentes, il doit étre
possible d’étudier le phénomeéne sans faire reférence au fonctionnement interne de I’oscillateur.

La théorie d’Huntoon et Weiss repose sur deux principes fondamentaux [HUN47] :

- tout oscillateur dont la fréquence et I’amplitude des oscillations sont des fonctions

continues de sa charge est susceptible de connaitre le phénoméne de

synchronisation,
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- si la perturbation due a la source de tension est faible et si sa fréquence est voisine de
celle des oscillations libres, alors la source de synchronisation peut étre remplacée

par une petite variation de I’impédance de charge.

Oscillateur Z Oscillateur 4
fosc fosc dZ
Vnef1

sync'

figure 3-9. Principe d’équivalence d’Huntoon et Weiss

L’étude de la synchronisation des oscillateurs se résume donc a étudier les variations de
la fréquence et de I’amplitude des oscillations en fonction de petites variations de I’impédance
de la charge.

2.1.1. Coefficients d’élasticité

Des coefficients d’élasticité sont alors definis comme étant les variations d'amplitude A
et de la fréquence F des oscillations, par exemple en sortie, pour une petite variation de
I’impédance de charge, dz :

0A 0A
=— =— 3-2
Af ar dz=0 A< OX dz=0 ( )
S -
or dz=0 0x dz=0
dz=r+ jx (3-4)

Les coefficients d’élasticité d'amplitude et de fréquence complexes sont définis

respectivement par :
E,=[E e’ = A +]A = A +Ale) (3-5)
Er =|Ecle” =F, +JF, =|F +FZe” (3-6)

Le développement de Taylor a l'ordre 1 de I'amplitude (resp. de la fréquence) des
oscillations par rapport a la petite variation d'impédance nous permet d'établir une relation entre
I'amplitude (resp. la fréquence) des oscillations, le coefficient d'élasticité d'amplitude (resp. la

fréquence) et la petite variation d'impédance :
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A-A =TA — XA (3-7)
f-f,=rF —xF, (3-8)
Ou A, et fy sont la fréquence et I’amplitude des oscillations sans signal de synchronisation.
Notons que, dans le cas particulier de I’oscillateur synchrone d’Uzunoglu, la constance de
I’amplitude du signal de sortie de I’oscillateur sur la plage de synchronisation impose a la fois la

nullité des coefficients A, et A,.
2.1.2. Equation de synchronisation

La tension de synchronisation peut s’écrire sous la forme :
— j2riqt
Vsync - |Vsync ej ' (3-9)

Ou f; est la frequence du signal de synchronisation.

Soit I le courant traversant la charge et le générateur de synchronisation, 1 s’écrit :
| =|l]e 0 (3-10)

G =200 (W)U (3-11)

Ou fqs est la frequence instantanée de I’oscillateur.

Ainsi la tension de synchronisation peut se réécrire :
Vsync = |Vsync ej2nflt — dZ = dZ I:I]I | @j%sa(t) (3_12)

Dans la théorie développée par Huntoon et Weiss, la perturbation est considérée assez

faible pour qu’elle n’entraine pas de variations notables de I’amplitude de | par rapport a sa
valeur de repos Io lorsque le signal de synchronisation est absent. On peut dans ces conditions
tirer I’expression de I’impédance dz équivalente au générateur de synchronisation :

dz = |Vsync| el? =1+ jx (3-13)

[l

@0 = 20, O, (U)clu) (3-14)
Les équations (3-7) et (3-8) se réécrivent alors :

|EA||Vsync

A-A = Tcos((p +0a) (3-15)

fo— | E F ||Vsync

osc 0
[l

cos(@+ P) (3-16)
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La dérivation par rapport au temps de I’équation (3-14) donne :

1
Bl = - 1=~ 1)~ ) (3-17)
Cette derniére expression peut étre réecrite en injectant I’équation (3-16) dans I’équation
(3-17):
1 do e [Vone
N =(f, - f,)- ————cos(p+ 3-18

L’équation différentielle (3-18) donne I’évolution de la phase du signal oscillant au
cours du processus de synchronisation simplement en fonction du module et de I’argument du
coefficient d’élasticité de fréquence Er.

Lorsque I’oscillateur est synchronisé, la phase de I’oscillateur suit la phase du signal de

synchronisation a un offset pres, soit : % =0. Ainsi lorsque I’oscillateur est synchronisé nous

avons la relation :

(f, - f )—%cos( +p) (3-19)
1 0/~ ||0| <00

Ou ¢, représente le décalage de phase entre le signal de synchronisation et celui de I’oscillateur
une fois synchronise.
Compte tenu que la fonction cosinus varie entre —1 et 1, la plage de synchronisation de
I’oscillateur est donnée par :
=
Af =2 ﬂm (Ve

L’équation (3-19) admet deux solutions. Cependant, une des deux solutions est a rejeter

(3-20)

pour cause d’instabilité. La condition de stabilité s’écrit :

4 H9H_ 5 it sin(p+ B <0 (3-21)
deoQdt O

Ainsi, la seule solution de I’équation (3-19) a retenir est celle qui donne une valeur de sin(¢+3)
négative. Il est alors possible de déterminer I’équation donnant ¢ en fonction de la fréquence du

signal de synchronisation :

@(f,) = ¢, = +arccos( ﬁ(fo —f)-m (3-22)
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1.1.3. Variations de I’amplitude

L’amplitude des oscillations dans la plage de synchronisation en fonction de la
fréquence du signal de synchronisation s’obtient en injectant I’équation (3-22) dans I’équation
(3-15):

A-A, = %cos[ — 7T+ arccos( &(f0 -f,))-B+d] (3-23)

1.1.4. Comportement dynamique de I’oscillateur synchrone

La résolution de I’équation différentielle (3-18) permet d’obtenir le comportement
dynamique de I’oscillateur lorsqu’un signal de synchronisation est appliqué a I’oscillateur. Deux
cas sont alors a considérer suivant que la fréquence du signal de synchronisation est, ou non,

dans la plage de synchronisation de I’oscillateur.

a. Fréquence du signal de synchronisation en dehors de la plage de

synchronisation

Lorsque |f1 - fo| > % la solution de (3-18) est :

0 0

fo2 A ﬁ
E\/ - ﬁﬁé 2t -t )B (3-24)
0 2 0 E

U
U 0]

ouU foae = | f1-fo |-

L’équation (3-24) montre que la phase ¢ est périodique de période :

A

Lorsque la condition de synchronisation n’est pas satisfaite, la fréquence de I’oscillateur

T = (3-25)

tend a se rapprocher périodiquement de la fréquence du signal de synchronisation sans jamais
I’atteindre. C’est ce qu’expriment les équations (3-24) et (3-25).
Il est possible de définir une fréquence de battement moyenne [ADL46] :

1 Af é
fa =_= fa 1- (3-26)
T Pt OF o
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foat représente la fréquence de battement qui apparaitrait si I’oscillateur maintenait sa
fréquence d’oscillation propre. Notons que lorsque fus: devient tres grand, alors la fréquence de

battement moyenne se rapproche de plus en plus de fyq:.

b. Fréquence du signal de synchronisation dans la plage de

synchronisation

Lorsque f,, < % la solution de (3-18) devient :

=271 BA—fg—fbmzt
=C,_e 1028 (3-27)

— “onst

Ou Const €St UNe constante d’intégration.

L’equation (3-27) montre que lorsqu’un signal Vg, de fréquence f; est injecté, la phase
de I’oscillateur atteint sa valeur de repos donnée par I’équation (3-19) avec une constante de
temps :

1

= =
ZH‘/E%Q foat

D'apres les équations 3-20 et 3-28, il est possible d'écrire que plus I’amplitude du signal

T

(3-28)

injecté est grande, plus la constante de temps est petite. De méme, plus I’écart entre la fréquence
du signal injecté et la fréquence propre de I’oscillateur est petit et plus la constante de temps est

petite.
1.1.5. Conclusion sur la théorie d’Huntoon et Weiss

La théorie d’Huntoon et Weiss est intéressante puisqu’elle permet de prévoir la plage de
synchronisation (équation 3-19), I’évolution de la phase de I’oscillateur en fonction de celle du
signal de synchronisation (équation 3-18) et I’amplitude des oscillations dans la plage de
synchronisation, directement a partir des coefficients d’élasticité et du point de repos de
I’oscillateur. Autrement dit, I’étude de la synchronisation se résume a la détermination des
facteurs d’élasticité.
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Les calculs présentés dans ce paragraphe décrivent la synchronisation par la mise en
série d’un générateur de tension avec I’impédance de charge. Les calculs peuvent facilement
étre menés pour un générateur de courant mis en parallele avec la charge. On parlera ainsi
respectivement de synchronisation série ou parallele. Notons ici que la synchronisation parallele
est la plus facile a mettre en ceuvre dans le cadre de I’intégration des oscillateurs synchrones. En
effet, comme le montre la figure 3-10, la synchronisation série nécessite I’emploi d’un

transformateur difficilement intégrable dans les technologies actuelles.

ZC
Oscillateur
N ° +
§ CB Vsync
n

figure 3-10.  Réalisation pratique de la synchronisation série

1.2.  Application a I’étude d’un oscillateur Colpitts synchrone

Dans ce paragraphe, nous nous proposons d’appliquer la théorie développée
précédemment a I’étude de la synchronisation paralléle d’un oscillateur de type Colpitts.

1.2.1. Structure de I’oscillateur

Ciiaison

|

I

o o} R,

Vpol <> o
AR 2
D == O

a / /

figure 3-11.  Oscillateur Colpitts base commune
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La figure 3-11 représente un oscillateur Colpitts base commune et une source de courant
de synchronisation placée en paralléle avec la capacité C, du circuit résonnant. Il s’agit ici d’une
synchronisation de type paralléle.

Nous cherchons, dans un premier temps, & prévoir la plage de synchronisation de

I’oscillateur en fonction de I’amplitude du générateur de synchronisation.
1.2.2. Détermination de la plage de synchronisation

Nous avons vu précédemment que le calcul de la plage de synchronisation nécessitait la
détermination des facteurs d’élasticité de fréquence de I’oscillateur considéré. Dans ce but, la

source de synchronisation est remplacée par une petite admittance dy = g + jb. Afin de

déterminer les coefficients d’élasticité F, :6_F

09

et F -_9F

X
dy=0 dy=0

, il est nécessaire de

calculer la fréquence de I’oscillateur en fonction de g et x. Pour cela nous utilisons le schéma

petit signal de la figure 3-12.

Oscillateur
gm Vbe
C @ > E
Ie » Vbe gré
B B
Ve
||
[
05 ¢t L
L C2
p—— dy -

figure 3-12.  Schéma équivalent petit signal

L’oscillateur est mis sous la forme de deux blocs mis en parallele, I’'un contenant les
éléments passifs du réseau résonnant et I’admittance modélisant la source de synchronisation et
I’autre les éléments actifs (ici un seul transistor). Chaque bloc est ensuite modélisé par sa
matrice [Y]. La matrice [Yos] de I’oscillateur complet est obtenue par addition des matrices [Y]
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des deux blocs. Le systeme reliant les courants d’entrée i, et de sortie is aux tensions d’entrée v,
et de sortie v; (figure 3-11) s’écrit :

ﬁe =[] H@GE (3-29)
L s

Les courants d’entrée et de sortie étant nuls (figure 3-11), le systéme (3-29) admet une
solution si et seulement si le déterminant de la matrice (Yosc) est nul: c’est la condition
d’oscillation.

Afin de faciliter les calculs, le transistor ne comporte pas de capacité parasite et gr est
négligé devant gm (9= gm/ B, B étant le gain en courant du transistor).

Les conditions de gain et de fréquence d’un tel oscillateur s’écrivent respectivement :

-Lg,(C, +C,)w* +g(1-LC,w*)+g, —bLg,w=0 (3-30)
et
(1-LC,w?)((C, +C,)w+h)+L(g +g, )g,w+LC w* =0 (3-31)
L’élimination de gn, des équations (3-29) et (3-30) permet d’obtenir une équation dont la
résolution donne la fréquence des oscillations en fonction de b et g :
w'[-LC,C, +1%9,%(C, +C,) +129,0C, |+ 0’(g,’b ~bLC,) + lC, +C,) +b =0 (3-32)
Sans signal de synchronisation (b=0, g=0), I’oscillateur oscille a sa fréquence propre :
1

ZHDJLC:lCZ—ngCZ
C, +C,

fo =

(3-33)

Les coefficients d’élasticité de fréquence s’obtiennent facilement en dérivant I’équation

(3-32) par rapport a b et g, puis en annulant les paramétres b et g. Nous obtenons ainsi :

2 3
Fo=r 99 o 1 ol (3-34)
2 dg| , 40 (C,+C,)
20124 2 _
2mab|,, A (C,+C,)

D’aprés la théorie d’Huntoon et Weiss, la plage de synchronisation de notre oscillateur

s’écrit ;

I sync

af = ochond JFEFz=_1 H-"9.C.% é +El+w°2("29°2 _Lcl)a (3-36)
Vo| V'O 20t V| H(C, +C,) (C,+C,)
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|V0| représente I’amplitude de la tension aux bornes du générateur de synchronisation au repos,

c’est-a-dire, en I’absence de signal de synchronisation.

Nous allons maintenant vérifier par simulation la formule (3-36).

1.1.3. Vérification par simulation

L’oscillateur Colpitts de la figure 3-11 a été simulé avec le logiciel HSPICE. Le modéle
du transistor utilisé, pour pouvoir verifier les équations précédentes, ne fait intervenir aucun
composant parasite. Les valeurs des composants sont :

C1=2.9pF C2=8.3pF L=2.9nH lo=4mA Vee=2.7V  Vpol=1.6V

Rc=150Q

La tension Vo simulée est de 206 mV et la fréquence des oscillations libres est de
2.067 GHz. L application des formules (3-33), (3-34) et (3-35) donne :

fo=2,08 GHz
Fy=258.10° Hz/ Q™"
Fp=2,65.10°Hz/ Q™"

Il est possible alors de donner I’équation donnant la plage de synchronisation en
fonction de I’amplitude du générateur de synchronisation :

Af=359.10". Igyne (H2) (3-37)

—®—plage simulée —® plage prévue

180

160 /L
140
120 /

80 _—
>

60
40
20

(MHz)
[N
o
o

plage de synchronisation

Isync (mA)

figure 3-13.  Comparaison plages de synchronisation prévue et simulée
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La figure 3-13, représente les plages de synchronisation obtenues par simulation pour
une amplitude Isync de 1, 2, 3 et 4 mA. Comme il peut étre vu sur cette figure, la plage prévue
correspond bien a la plage obtenue par simulation. Cette vérification par simulation nous montre
que nous disposons d’une méthode relativement simple, basée sur le calcul des facteurs
d’élasticité de fréquence, pour estimer avec une bonne précision la plage de synchronisation
d’un oscillateur

Cependant, pour les forts courants de simulation on peut remarquer que I’écart entre la
plage simulée et la plage prévue croit. Il est possible de trouver une explication en observant

I'allure de la tension aux bornes du générateur de courant qui synchronise I'oscillateur.

—*Isync=1mA * Isync=2mA Isync=3mA Isync=4mA

S < 270 |
wn 9o ‘
3 250 i
S E 230 T
x =<
32 E 210 %y

3 N
§ g 190
= 170
25
£o 150

2 2,05 2,1 2,15

Fréguence (GHz)

figure 3-14.  Allure de I’amplitude de la tension aux bornes du générateur lgync

La figure 3-14 représente les variations de I’amplitude de la tension aux bornes du
genérateur de courant gy, dans la plage de synchronisation, et ce, pour différentes amplitudes
de lsyne. Plusieurs constatations peuvent étre faites. La premiére est que I’amplitude de la tension
aux bornes du générateur de synchronisation n’est pas constante sur la plage de synchronisation.
D’autre part, plus I’amplitude du courant de synchronisation est élevée, et plus la plage de
synchronisation est disymétrique par rapport & la fréquence d’oscillation libre de I’oscillateur.

L'expression de la plage de synchronisation (équation 3-36) a été établie en supposant
cette tension constante, ce qui peut étre admis pour les faibles amplitudes de lsync, mais ce qui ne

peut plus I'étre pour de fortes amplitudes, comme le montre la figure 3-14. C'est ce qui explique
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I'écart entre les deux courbes (theéorique et simulée) de la figure (3-13). Ainsi, pour les forts
courants de synchronisation, il est nécessaire de tenir compte des variations de I’amplitude de la
tension aux bornes du générateur Isync pour déterminer la plage de synchronisation entiére.

Ceci fait I’objet du paragraphe suivant.

1.3.  Théorie des oscillateurs synchrones pour les forts courants de

synchronisation

Le courant de synchronisation peut s’écrire sous la forme :

sync

. e'™ (3-38)

sync
Ou f; est la fréquence du signal de synchronisation.

Soit V la tension aux bornes du générateur de synchronisation. V s’écrit :

V = Ve (3-39)

G =200 (W)U (3-40)
Ou fos est la fréquence instantanée de I’oscillateur.

Le courant de synchronisation se réécrit :

sync

| |eizt = dy [V =dy Ve %0 (3-41)

sync

De cette derniére équation il est possible d’obtenir I’expression de I’admittance dy

équivalente au générateur de synchronisation :

sync

dy =—""lel? =g+ jx (3-42)

Vi

qo:mmmnmﬁjmwmm (3-43)

De fagon analogue a ce qui a été vu au paragraphe 2.1.2., nous pouvons obtenir une
équation donnant I’amplitude de la tension sinusoidale aux bornes du générateur de

synchronisation.

_ |EA| Isync
V()

Ou |EA| et a sont respectivement le module et I’argument du facteur d’élasticité d’amplitude

V() -V, cos(@+a) (3-44)

complexe relatif a la tension aux bornes du générateur de synchronisation tel qu’il a été défini
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dans la théorie d’Huntoon et Weiss. Ici, nous nous placons dans le cas général pour lequel
I’lamplitude de la tension aux bornes du générateur de synchronisation est fonction de la
fréquence du signal de synchronisation.
Cette derniére équation peut se réécrire :

V D |EA| Isync D
V() =2 H+ [1+4—"lcos(p+a)U (3-45)
2 U V, 0
0 0
Ainsi, I’équation de synchronisation s’écrit :
E IS nc
L 95 —)- -l cos(p+f)  (3-46)
20 dt O |E | | 0
Vfo Al " sync O
4+ 144" cos(p+0)
2 U V, E

Notons que lorsque le produit |E ,|

est tres inférieur a I’unité I’équation (3-46) se

Isync
ramene a I’équation de synchronisation d’Huntoon et Weiss (3-19).

Lorsque I’oscillateur est synchronisé par un signal de fréquence F; nous avons la

relation suivante :

E Isnc
(f,—f,)= = el Dcos(g0+[3) (3-47)
E
Yoz, 1+47| d S Lcos(p+a)d
2 U V, E

L amplitude des oscillations aux bornes du générateur de synchronisation est donnée par
I’équation (3-46). Le traitement dans le cas général des équations (3-45), (3-46), et (3-47) est
tres difficile. Mais ces équations peuvent étre utilisées efficacement dans un logiciel de
résolution d’équation tel que Maple ou un tableur de type Excel pour un oscillateur donné, une
fois les coefficients d’élasticité d’amplitudes et de fréquences connus. Au contraire des
coefficients d’élasticité de fréquence, les coefficients d’élasticité d’amplitude sont difficiles a
obtenir par le calcul et doivent donc étre obtenus par simulation.

Notons cependant, comme nous I’avons déja dit, que ces dernieres équations modélisent

le comportement de I’oscillateur pour de fortes amplitudes du courant de synchronisation.
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1.4.  Synchronisation sur une sous-harmonique de la fréquence d’oscillation

1.4.1. Principe général

Les OS ont la faculté de se synchroniser sur une harmonique du signal de
synchronisation si la fréquence de celle-ci rentre dans la plage de synchronisation de I’OS
[POO90]. En fait, cette faculté est imputable aux éléments non linéaires présents dans
I’oscillateur qui générent les harmoniques du signal de synchronisation. Pour I’Oscillateur
Synchrone de la figure 3-3, le signal de synchronisation vient moduler le courant d’alimentation
fourni par le transistor Q,. Le courant de collecteur peut donc étre vu comme la somme du
courant de repos et d’un courant périodique synchronisant I’oscillateur. Vu le caractere
fortement non linéaire de la diode base-émetteur de Q,, le courant de synchronisation contient
toutes les harmoniques du signal appliqué sur la base de Q,, méme si celui-ci est purement
sinusoidal.

De facon génerale, la plage de synchronisation d’un oscillateur synchronisé par un
signal non sinusoidal s’obtient, en premiere approximation, en calculant I’amplitude de

I’harmonique qui synchronise I’oscillateur.
1.4.2. Vérification par simulation

L’oscillateur Colpitts de la figure 3-11, est maintenant soumis a une source de
synchronisation qui est un train d’impulsion dont la fréquence de répétition est la fréquence de
I’OS divisée par n, avec n entier. La figure 3-15 représente la forme d’onde du signal de

synchronisation.

1 (A)

N
—

v

A
v
—

T

figure 3-15.  Forme d’onde du courant de synchronisation
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Afin de déterminer la plage de synchronisation de notre oscillateur, il est nécessaire de
déterminer I’amplitude de son harmonique d’ordre n, I,. La décomposition en série de Fourier

du courant I(t) donne comme amplitude :

I, = %,/1 —cos(¢n2m) (3-48)

ou C est le rapport de la largeur d’impulsion sur la période du courant de synchronisation et I,
I’amplitude des impulsions.
La plage de synchronisation s’obtient alors en injectant I’équation (3-48) dans

I’expression de la plage de synchronisation (3-36). On obtient :

Ioﬁ,ll—cos(ZnZH)
Af =200 JFZ+F} (3-49)

Vol

ou Fy et Fy sont les coefficients d’élasticité de fréquence calculés plus haut et V, la tension aux

bornes du générateur d’impulsion sans signal de synchronisation. L’équation 3-49 admet un
maximum pour o =1/ 2.n, c’est a dire lorsque I’impulsion a une largeur égale a la moitié d’une

période du signal haute fréquence de I’OS. Ce maximum est donné par :

Af = — % FS+F/; (3-50)
0

‘—’— plage prévue —® plage simulée ‘

20 /;

[

o
v 15
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a

2 57/

>
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1 2 3 4

amplitude des impulsions (mA)

figure 3-16.  Plages théoriques et simulées pour la synchronisation par train d’impulsion

La figure 3-16, compare les plages prévue par la théorie et simulée par HSPICE pour
I’oscillateur de la figure 3-11 avec les valeurs des composants données au paragraphe 2.2.3. Le
modéle du transistor utilisé est celui d'Ebers-Moll [HSP92]. La source de courant est un train

d’impulsions dont la fréquence est la sixieme sous harmonique de la fréquence des oscillations.
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La largeur des impulsions est égale ici a la moitié de la période des oscillations soit a peu pres

240 ps. La figure 3-15 montre un bon accord entre la plage théorique et la plage simulée.

1.5.  Conclusion sur la théorie des oscillateurs synchrones

Les résultats précédents nous ont permis de valider notre adaptation de la théorie
d’Huntoon et Weiss. Cette théorie est un bon point de départ pour une optimisation de la
structure des oscillateurs, puisque la plage de synchronisation est obtenue en fonction des

valeurs des composants de I’oscillateur.

3. PROPRIETES DES OSCILLATEURS SYNCHRONES

3.1.  Bruit de phase des OS

Le bruit de phase des OS a fait I’objet de plusieurs études dont notamment celle de
Kurukowa [KURG68] et celle de Rategh [RAT99]. Ces deux études traitent d’oscillateurs a
réseaux LC. Il doit étre possible d’établir une théorie plus générale ne tenant pas compte du
processus interne de génération des oscillations permettant de déterminer les performances en

bruit de phase des OS en utilisant la théorie précédemment établie.

Oscillateur Z

Fosc(t)
- Vsync’fl(t)

figure 3-17.  Oscillateur verrouillé par injection : cas général

La figure 3-17 représente le cas général de la synchronisation d’un oscillateur. Les
composants internes bruyants de I’oscillateur sont a I’origine d’un bruit de phase de
I’oscillateur. De méme, I’oscillateur est synchronisé par un signal caractérisé par un certain bruit
de phase.

La tension libre de I’oscillateur s’écrit :

V.. (t) =V, cos(@,.(1)

(3-51)
(posc(t) = 2 |]-[I:FO [ﬂ + %O(t)

@o(t) représente le bruit de phase de I’oscillateur provenant de ses éléments bruyants.
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La tension de synchronisation s’écrit de méme :

Vsync(t) = Vsync COS ((psync(t))

(3-52)
0,..(0) = 201F, @+, (1)

(s(t) représente le bruit de phase du signal synchronisateur.
En reprenant un raisonnement analogue a celui développé dans la théorie d’Huntoon et
Weiss, on peut écrire I’équation de synchronisation :

1 do_ [ FIIVsync 1 Mg, da, _
2ordr T cos(e+ A+ méddt dt@ (3:59)

Lorsque I’oscillateur est synchronisé nous avons la relation :

|EF ”Vsync
i

(f,-f,)= cos(@, +B) (3-54)

Lorsque I’oscillateur est synchronisé les phases des tensions de I’oscillateur et du signal

de synchronisation s’écrivent :
G () =207 LH, B+ 0.() — (3-55)
@ync(t) = 20T, [ + @ (1) (3-56)

@(t) représente le bruit de phase de I’oscillateur une fois synchronisé. C’est un bruit global
tenant compte de I’effet de la synchronisation sur le bruit de phase généré par les composants
internes de I’oscillateur et de I’effet du bruit de phase du signal de synchronisation.

Ainsi, lorsque I’oscillateur est synchronisé, I’équation (3-53) s’écrit :
E nc E sync -
%, % e Mo sin (g, + B)@pg = 4 _ % o sin (g, + ﬁ)@pps (3-57)
dt H | H° dt H ] H

A partir de cette derniére équation, il est possible d’obtenir la fonction de transfert en

bruit :

(p) (3-58)

@.(p) =

|EF ||Vsync

avec f, = —Tsin(go0 +pB)= —%sin((p0 + ) (3-59)

P
p+

ou Af représente la plage de synchronisation de I’oscillateur synchrone.
L’équation (3-58) nous montre que la fonction de transfert de bruit d’un oscillateur

synchroniseé est équivalente a celle d’une PLL d’ordre 1. La bande passante de bruit est donnée
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par la relation (3-59). Nous avons vu au paragraphe 2 que sin(q+[3) devait étre negatif afin

d’assurer la stabilité des oscillations : f, est donc bien une fréquence positive.

Ainsi, dans la bande passante de bruit, le bruit de phase de I’oscillateur est rejeté et
I’oscillateur synchronisé recopie le bruit de phase du signal de synchronisation. A I’extérieur
de la bande passante de bruit, I’oscillateur recopie le bruit de phase de I’oscillateur et élimine

celui du signal de synchronisation.

Notons que, contrairement aux PLL, la bande passante de bruit est fonction de la
fréquence du signal de synchronisation, par I’intermédiaire de la relation (3-54). Au centre de la
plage de synchronisation la bande passante de bruit est égale a Af / 2. La bande passante de bruit
décroit au fur et a mesure que la fréquence du signal de synchronisation s’écarte de la fréquence
centrale de la plage de synchronisation, puis décroit brutalement en bout de plage de
synchronisation. Cette bande passante est divisée par 10 lorsque sin(¢o+[3) est égal a 0.1 ce qui
correspond & une valeur de 0.99 pour cos(dpo+[). D’apres la relation 3-54, on peut dire que la
bande passante de bruit maximale, Af / 2, est divisée par 10 lorsque I’écart entre la fréquence du
signal de synchronisation et la fréquence centrale de la plage de synchronisation représente 99
% de la demi plage de synchronisation de I’oscillateur, c’est-a-dire lorsque la fréquence du
signal de synchronisation est en bout de plage. Plus la plage de synchronisation est grande et
plus la bande passante de bruit est grande. Pour un oscillateur ayant une plage de
synchronisation de 100 MHz, la bande passante de bruit est de 50 MHz au milieu de la bande
passante et est encore égale a 5 MHz lorsque le signal de synchronisation s’est écarté de 99 %
de la demi plage de synchronisation par rapport a la fréquence centrale.

Il est a noter que lorsque la référence est un signal dont I’harmonique n synchronise
I’oscillateur, I’oscillateur synchronisé recopie le bruit de phase multiplié par n du signal de

synchronisation dans la bande passante de bruit.

1.2.  Modulation des OS

Nous traiterons ici de la modulation de phase et de fréquence d’un OS.
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1.2.1. Modulation de phase

L’expression du signal de synchronisation est dans ce cas :

Vne(t) =V, cos(@,,.(1))

(3-60)
(psync(t) = 2 Ij-[Dfl Eﬂ + k |]n(t)

Lorsque I’oscillateur est synchronise, la tension de sortie de I’oscillateur peut s’écrire :

V(1) =V, cos(@,.(1)

(3-61)
@, (t) =20, 0+ k () - Ag(t) — @,

Soit @(t) = @sc(t) - @ync(t), On peut écrire :

1 do_ 1 dAp_ k dm@, E.V
— = = f.—f )————cos(p+ 3-62
207 dt 207 dt 207 dt (.= 1o) | @+h) (3-62)

Lorsque I’oscillateur est synchronisé, nous avons la relation (3-54), et I’équation (3-62)

se réécrit sous la forme :

1ok dm@) , [Ec[Von
207 dt 207 dt ]

sin(¢, + BAQ (3-63)

De cette derniére équation, il est possible de déduire I’expression du spectre Ag(f) en
fonction du spectre de la modulation de phase du signal incident, m(f) :
it
Ag(f) = m(f) E—Iif” (3-64)
1+ ] f

ou f, est donnée par I’équation (3-59).

Ainsi pour f<<f, A@f) devient négligeable et la phase du signal de sortie de
I’oscillateur suit bien la modulation de phase m(t) du signal de synchronisation. Ainsi, nous
avons obtenu une limitation de la frégquence de la modulation de phase du signal de

synchronisation :
f, <<sin(g, + 9 (3-65)

ou Af est la plage de synchronisation de I’oscillateur.
Notons que cette condition est, comme pour le bruit de phase, fonction de la fréquence

du signal de synchronisation par I’intermédiaire du terme sin(q@+p).
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1.1.2. Modulation de fréquence

L’expression du signal de synchronisation devient alors :
Vsync(t) = |Vsync Cos((psync(t))
@O, () = 20T [F, [ +2 mrqf k (in(u)du

(3-66)

En appliquant exactement la méme démonstration que précédemment, on montre que la
fréquence de modulation de la fréquence du signal de synchronisation doit vérifier également la
relation (3-65).

4, Conclusion

Dans ce chapitre un circuit original, I’oscillateur synchrone, a été étudié. Ce circuit est
un oscillateur capable de se synchroniser sur un signal qui lui est injecté et dont la fréquence est
voisine de la fréquence d’oscillation libre de I’OS. Ce circuit est aussi capable de se
synchroniser sur I’harmonique d’un signal basse fréquence si celle-ci rentre dans la plage de
synchronisation de I’OS.

Une théorie permettant de déterminer la plage de synchronisation en fonction des
composants de I’OS a eté détaillée. Cette théorie permet donc une optimisation de I’OS en
terme de plage de synchronisation. De plus, cette théorie a permis de mettre en évidence
certaines propriétés intéressantes en terme de bruit de phase et de modulation, qui confirment
gu’un OS peut avantageusement remplacer la boucle haute fréquence d’un synthétiseur a boucle
double. En effet, I’OS est un systeme ayant une grande bande passante de bruit ou son bruit de
phase propre est filtré : il se comporte comme une PLL d’ordre 1 ayant une trés grande bande
passante. Ceci présente I’avantage que la contrainte sur le bruit de phase est entiérement
reportée sur le synthétiseur délivrant le signal basse frequence a I’OS.

Le synthétiseur haute fréquence sera donc constitué de I’OS et du circuit genérant les
impulsions de courant. L’ensemble devrait consommer moins qu’une PLL haute fréquence,
puisque I’on s’affranchit du comparateur de phase, de la pompe de charge et surtout du diviseur
haute fréquence gros consommateur de puissance. D’autre part, nous avons vu que
I’optimisation des VCO en terme de bruit de phase se faisait au détriment de leur
consommation. Ainsi, I’OS qui n’a pas besoin, au contraire d’un VCO, d’étre optimisé en terme
de bruit de phase, devrait consommer moins qu’un VCO.

Ce chapitre ayant confirmé les avantages de I’OS, nous allons présenter dans le chapitre

suivant les implantations d’oscillateurs synchrones dans des technologies silicium.

126



CHAPITRE 4

INTEGRATION D'OSCILLATEURS SYNCHRONES
DANS UNE TECHNOLOGIE BiCMOS 0,8 um




Chapitre 4 Intégration d’oscillateurs synchrones dans une technologie BICMOS 0.8um

Dans un premier temps la technologie BICMOS employée sera décrite. Ensuite, le
travail d’optimisation des self-inductances spirales dans cette technologie sera présentée. Un
premier prototype sera décrit. Il valide les principales propriétés dégagées au chapitre 3.
Enfin, un deuxiéme prototype sera décrit. Ce deuxieme circuit a été obtenu en optimisant le

premier prototype grace a la théorie présentée au chapitre 3.

1. DESCRIPTION DE LA TECNOLOGIE BiCMOS UTILISEE

La technologie employée est la technologie BiCMOS 0.8um d’AMS (Austria Mikro
Systeme). Apres un description générale de ce procéde technologique, les composants actifs
et passifs présents seront présentés.

1.1.  Description générale du procédé technologique BiCMOS 0.8um d’AMS

Emetteur Grille Grille

Poly 2 Poly 1 Polyl
Collecteur Base Source drain source drain

7, 7
P+ Y2408 B %)

Caisson N Caisson P Caisson N
( Couche enterrée N+ )\Couche enterrée P ( Couche enterrée N+
_/
Transistor NPN vertical NMOS PMOS
Substrat P

figure 4 - 1.  Procédé technologique AMS BiCMOS 0.8 um

La figure 4-1 est une vue de coupe du procédé technologique BICMOS 0.8um utilisé
pour I’intégration de I’oscillateur Colpitts synchrone.

Ce procédé technologique est a la base un procédé technologique CMOS avec des
étapes supplémentaires qui lui permettent de disposer d’un transistor bipolaire ayant de
bonnes performances.

Ce procedé est basé sur un substrat de type P. 1l possede une couche enterrée de type
N+ servant a la fois a réduire la résistance d’acces de collecteur des transistors bipolaires et a
réduire la susceptibilité au latchup. L’épitaxie de type N de 1,4 um permet d’avoir une tension

de claquage élevée (BVceo > 16 V) tout en assurant une haute fréquence de transition pouvant
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aller jusqu’a 12 GHz pour le transistor bipolaire NPN vertical. L’émetteur de ce dernier est
réalisé en polysilicium afin d’augmenter I’efficacité d’injection d’émetteur et de réduire sa
surface par la méthode d’auto alignement [ALV92].

Des caissons N et P constituent les substrats des NMOS et PMOS respectivement. La
longueur de canal minimum est de 0.8um et est égale a la définition lithographique. La
longueur de canal effective est alors de 0,65um pour le transistor NMOS. Les grilles sont
réalisées par dépot de polysilicium permettant I’auto alignement des drains et des sources.
Afin de minimiser les dérives de la tension de seuil en fonction du temps la technique LDD
(Lightly Doped Drain) est utilisée pour obtenir des jonctions graduelles N+NP au niveau du
drain et de la source.

1.2.  Les composants actifs

1.2.1. Le transistor MOS
Les vues de coupe des transistors NMOS et PMOS sont visibles sur la figure 4-1. Le
tableau 1 récapitule les principaux parametres technologiques de ces transistors.

Tableau 1 : parametres typiques des transistors MOS 5V de 20 um / 0,8 um

Parameétres NMOS PMOS Unité
Epaisseur d’oxyde Tox 16 16 nm
Tension de seuil Vth 0,72 -0,77 \%
Facteur de transconductance Kp 100 36 A / V2
Mobilité effective p 463 162 cm®/V.s
Tension de claquage 0.8 um BV 13 -12 Vv
Longueur de canal effective 0.8 pm 0,66 0,75 m
Dopage effectif des caissons 7.10" 2,8.10%° cm’
Courant de saturation 0,8 pum lgso 400 -200 HA / um
Courant de substrat 0,8 um lgyp 0,8 X HA / um

Dans cette technologie, les transistors MOS sont donc caractérisés par une tension de
seuil assez élevée et un facteur de transconductance relativement modéré. Cette derniére
remarque est importante pour la réalisation d’oscillateur totalement intégré. En effet, les fortes
pertes du circuit résonant totalement intégré doivent étre compensées par I’énergie fourni par

le transistor. Ainsi le gain petit signal assurant I’amorcage des oscillations doit étre important,

130




Chapitre 4 Intégration d’oscillateurs synchrones dans une technologie BICMOS 0.8um

ce qui se traduit pour cette technologie par un rapport W/L élevé. Les capacités de grilles sont
alors trop grandes pour pouvoir envisager d’utiliser ces transistors a des fréquences de I’ordre
de 2 GHz.

Les principaux parametres des modeles Spectre des transistors MOS sont récapitulés

dans l'annexe A.

1.1.2. Les transistors bipolaires.

Les transistors NPN vertical et PNP latéral sont présents dans cette technologie. La
vue de coupe du transistor NPN vertical peut étre vue sur la figure 4-1. 1l s’agit d’un transistor
de conception classique. Le transistor de taille minimale a une surface d’émetteur de
(3x 0,8 um?). Cette structure dispose d’une couche enterrée et d’une couche épitaxiale. La
base est diffusée et I’émetteur est en silicium poly cristallin. La prise de contact de collecteur
est obtenu par un puits N+ diffusant jusqu’a la couche enterrée. Le fondeur met a disposition
du concepteur une librairie de transistors ayant plusieurs prises de base, d’émetteur ou de
collecteur de fagcon a améliorer les performances du transistor élémentaire (réduction des
résistances d’acces, et des capacités de caisson).

La vue de coupe simplifiée du transistor PNP latéral peut étre vue sur la figure 4-2.

Puits Puits
d’isolement  bpase collecteur EMEWEUr cojlecteur base d *isolement

tP+

N+ N+
Epitaxie N

Couche enterrée N+

7

Substrat p

figure 4 - 2. Transistor PNP latéral

La structure du transistor PNP latéral est semblable a celle du transistor PMOS ou la source,
le drain et le substrat jouent le rble respectivement de I’émetteur, du collecteur et de la base.
Le transistor PNP latéral présente un fort gain en courant, de valeur typique 345 mais des

caractéristiques en fréquence mediocres.
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Le tableau 2 résume les principaux parametres typiques des transistors bipolaires NPN

de surface d’émetteur (3 x 0.8 ) pum? et PNP latéral de surface d’émetteur (3.6 x 3.6 ) pm?.

tableau 2 : parametres typiques des transistors bipolaires NPN et PNP latéral

Parameétres NPN PNP latéral Unité
Courant de saturation 0,7.107° 0,39.10™ A
Gain en courant 3 100 345

Tension d’Early -32 10 \/
Tension de claquage E-B BVggo 5 - VvV
Tension de claquage C-B BVcgo 16 - Vv
Tension de claquage C-E BVcgo 6 - VvV
Fréquence de transition f; 12 0,6 GHz
Surface d’émetteur Sg 3x0,8 3,6 x3,6 pm?
Surface totale Sgyr 11,8x9 30 x 30 pm?

Il est donc tout a fait envisageable d’utiliser le transistor NPN présent dans cette
technologie pour des applications radiofréquences jusqu’a quelques GHz. Par contre
I’utilisation des transistors PNP n’est pas envisageable pour des applications radiofréquences,
en dehors des circuits de polarisation.

Les parametres des modeles Spectre des composants NPN et PNP sont donnés dans

I'annexe A.

1.1.3. Les résistances

Les résistances présentes dans cette technologie utilisent les diffusions et
implantations mises en ceuvre dans la réalisation des éléments actifs (transistors bipolaires et
MOS). Nous retrouvons ainsi dans cette technologie les résistances Nyey, utilisant la
résistivité des caissons des PMOS, les résistances Ngirr et Pgir utilisant la résistivité des
diffusions de drain et source respectivement des NMOS et PMOS, les résistances Ppase
utilisant la résistivité de la diffusion P de la base des transistors NPN verticaux.

De méme, les couches polysilicium de niveau 1 et 2 permettent d’obtenir des
résistances ayant des capacités parasites moins importantes que celles des autres types de
résistances grace a la couche épaisse d’oxyde qui les séparent du substrat.

Le tableau 3 réesume les principales caractéristiques des résistances disponibles.
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Tableau 3 : caractéristiques des résistances dans la technologie BiICMOS AMS 0.8 um

Type de résistance Résistance par carré (Q) Coefficient de température TC (K)
Nwell 3,6 10° 6,6 10
Pbase 4,4 10° 3,2 107
DiffN 23 2,1107
DiffP 43 1,810°
polyl 40 0,7 107
poly2 67 -0,310°

Ainsi les résistances de fortes valeurs (supérieures a 10 kQ) seront des résistances
NWell ou Pbase. Pour les plus faibles valeurs, le choix doit se faire entre les résistances
DiffN, DiffP, polyl et poly2. Pour les applications radiofréquences, ce sont les résistances
polyl et poly2 qui sont retenues car elles ont des capacités parasites moins importantes, et
donc une fréquence de coupure plus élevée, que les résistances diffusées DiffN et DiffP.
D’autre part, ces résistances ont I’avantage d’avoir les coefficients de température les moins

élevés.

1.1.4. Les capacités

Hormis les capacités de jonction et comme nous I’avons vu au chapitre 1, il est
possible d’utiliser le couplage capacitif entre deux niveaux quelconques d’interconnexion
(polyl, poly2, métall ou métal 2) ou entre un niveau d’interconnexion et le substrat pour
réaliser des condensateurs. Une étape du procedé technologique AMS BiCMOS 0,8 um vise a
réduire I’épaisseur d’oxyde entre les deux niveaux de silicium polycristallin de facon a
augmenter le ratio capacité par unité de surface. Hormis le condensateur Polyl / Poly2, il est
possible d’utiliser le condensateur MOS, mettant a profit la faible épaisseur de I’oxyde de
grille. Les caractéristiques de ces condensateurs sont resumées dans le tableau 4.

Tableau 4 : caractéristiques des condensateurs dans la technologie BICMOS AMS 0,8 um

Type de Capacité surfacique | Capacité périmétrique | Tension de claquage
condensateur (fF / um?) (FF / pm) V)
MOS 1,04 0,12 > 18
Polyl / Poly2 1,77 0,2 > 20
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Le tableau 4 nous montre que c’est le condensateur polyl / poly2 qui a le plus grand
ratio capacité / surface. De plus les capacités parasites liées a la jonction entre le substrat et
I’armature N+ du condensateur MOS sont plus importantes que les capacités parasites entre
I’armature en polyl et le substrat. En conséquence ce sont les condensateurs polyl / poly2 qui
seront utilisés pour les applications radiofréquences.

Néanmoins, il est & noter que le coefficient de qualité des condensateurs polyl / poly2
est fortement limité par les résistances d’acces des armatures qui sont non négligeables. Une
expression approchée (ne tenant compte que des résistances d’acceés) est donnée par
I’équation (4-1):

1

Q = (4-1)
(Rpolyl + Rpolyz)Cw

oU Rpoiy1 €t Rpoly2 SONt les résistances d’acces des armatures.
Polyl

L
>,

Poly2

Prises de contacts
figure 4 - 3. exemple de capacité polyl / poly2

Par exemple pour le condensateur de la figure 4-3, il est possible de montrer que les
résistances d’acces des armatures sont données par :

L
R polyl = M P polyl (4'3)

L

RponZ = W pponZ

(4-4)

ol Ppoiyr €L Ppoiy2 SONt les résistances par carré respectivement des couches silicium
polycristallin 1 et 2.
Les équations (4-3) et (4-4), montrent qu’il est possible, par un dessin judicieux des

masques, de diminuer fortement la valeur des résistances d’acces des armatures. Ceci peut
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étre obtenu, par exemple, en diminuant le rapport L / W le plus possible. L’utilisation de ces
condensateurs dans les applications radiofréquences est donc envisageable mais dépendante

du layout.

1.3. Conclusion

La technologie BICMOS 0.8um d’AMS dispose de transistors bipolaires NPN dont la
fréquence de transition de 12 GHz permet d'envisager la réalisation d’oscillateurs a 2,4GHz.
L utilisation des transistors MOS est a réserver pour des applications de fréquence plus basse.
Moyennant un dessin des masques judicieux, il est possible d’obtenir des condensateurs ayant
des coefficients de qualité suffisant, surtout s’ils sont utilisés dans des circuits résonnant

totalement intégrés et dont le coefficient de qualité est limité par celui des inductances.

2. OPTIMISATION DES INDUCTANCES SPIRALES SUR SILICIUM
DANS LA TECHNOLOGIE BiCMOS AMS 0,8 um

La réalisation d’un oscillateur totalement intégré passe par [’utilisation d’une
inductance. Aucune inductance n’étant disponible dans les bibliothéques du fondeur, il a été
nécessaire de modéliser et d’optimiser ces composants.

Ce paragraphe détaille I’étude de I’intégration d’inductances spirales carrées dans la
technologie BICMOS AMS 0.8um. Cette étude a été nécessaire pour deux raisons. La
premiére est qu’il était nécessaire d’obtenir un modéle électrique de I’inductance afin de
réaliser des simulations électriques de I’oscillateur synchrone. D’autre part, il est intéressant
d’obtenir, pour une valeur d’inductance donnée, les parametres géomeétriques qui
minimiseront les pertes de l'inductance.

La méthodologie employée pour I’optimisation des inductances est basée sur
I’utilisation des plans d’expériences. La premiere étape a consisté a fabriquer plusieurs
inductances ayant des géométries différentes. Les mesures réalisées sur ces inductances ont
permis ensuite de valider les résultats de simulation d’un solveur de champ, Momentum de
Hewlett Packard. Le solveur de champs, ainsi calibré, permet de déterminer les
caractéristiques de nouvelles inductances sans avoir a les fabriquer (gain de temps et
d’argent). En utilisant des données provenant des inductances fabriquées avec des données
d’inductances simulées, il est possible de remplir un plan d’expérience. Ce plan d’expérience
permet de déterminer un modéle mathématique empirique modélisant I’influence des
différents paramétres géométriques sur la valeur et le coefficient de qualité des inductances

spirales.
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1.1.

Résultats expérimentaux sur les inductances de test

1.1.1. Présentation du circuit de test

figure 4 - 4.

Circuit de test

Tableau 5 : paramétres géométriques des inductances du circuit de test

N° self Nombre de | Dimensions Largeur de Espacement Notes
inductance tours extérieures piste des pistes
1 5 215 pm 10 pm 10 pm
2 5 215 pm 10 pm 1,8 ym
3 5 215 pm 10 pm 5 um
4 5 215 pm 5 um 5 um
5 5 215 um 15 pm 5pum Circuit résonnant
6 4 180 pum 15 pm 5 um
7 4 180 pm 15 pm 5pum Caisson Nwell
8 5 215 um 15 pm 5pum caisson Nwell
9 6 260 pm 15 pm 5 um
10 5 215 pm 15 pm S um
11 7 300 pm 15 pm S um
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La figure 4-4 est une photographie du circuit de test qui a été envoyé en fonderie.
Onze inductances sont présentes sur ce circuit. Le niveau de metallisation utilisé pour réaliser
la spirale métallique est le niveau le plus éloigné du substrat (Niveau 2) afin de diminuer le
plus possible les capacités de couplage avec le substrat. La deuxiéme borne de I'inductance est
atteinte par I'intermédiaire d'une piste en métal 1. Les parameétres géométriques sont résumeés
dans le tableau 5.

Nous nous sommes efforcés a faire varier au plus un paramétre géometrique d’une
inductance a une autre de facon a remplir plus facilement un plan d’expérience.

L’inductance n° 5 a été implantée avec un condensateur de type poly / poly afin de
réaliser un circuit résonnant.

Enfin, les self-inductances n°® 7 et 8 ont les mémes parameétres géométriques que les
self-inductances n° 6 et 10, respectivement, mais disposent en plus d’un caisson de type N
non polarisé. Nous espérions ainsi diminuer le couplage capacitif du substrat en rajoutant en
série une capacité de jonction (substrat P, Caisson N non polarisé).

Des plots non reliés a des self-inductances sont présents sur le circuit de test de facon a
calibrer le testeur sous pointe et de s’affranchir des effets des plots sur la mesure des

caractéristiques des inductances.

1.1.2. Résultats des mesures

Les parametres S (scattering parameters) de chaque inductance ont été mesurés
directement sur la puce gréce a un testeur sous pointe. Les parameétres Y de chaque inductance
ont alors été déduits grace au logiciel ICCAP.

Le modeéle électrique retenu pour I’inductance spirale intégré est celui de la figure 4-4.

Cinter
|
I
1 0 N\ A —o
J L R
Coxl T: Cox2
Csubl — Rsubl Rsub2 f— Csubz
substrat

figure 4 - 5.  Modele électrique de I’inductance intégré
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Ce modeéle électrique est le modéle largement utilisé et décrit au chapitre 1.
Dans la plupart des utilisations, une des deux bornes de I’inductance est mise a une
masse haute fréquence. C’est pourquoi nous avons utilisé le coefficient de qualité entrée, Q

donné par la relation (4-4) et une valeur d’inductance donnée par la relation (4-5).

_—Imag(Y,) ]
" Real(r,) .
L=—Q g 1! (4-5)

T 1+Q° w Real(Y,)

Ces grandeurs ont largement été utilisées par la communauté RF pour caractériser les
inductances spirales. Cependant cette méthode a I’inconvénient que I’inductance ainsi extraite
dépend de la fréquence puisqu’elle tient compte également des effets du couplage capacitif.
De plus, le coefficient Q n’est pas le coefficient de qualité de la self-inductance. Il est en fait
la différence de I’énergie magnétique stockée dans la self inductance avec I’énergie électrique
stockée dans le condensateur parasite. Notre coefficient Q est donc toujours inférieur au
coefficient de qualité réel de la self-inductance. De plus, le coefficient Q a la propriété

génante de s’annuler a la fréquence de résonance de la self-inductance.

inductance 3

—Q mesuré
3
2 TN
~ \
/1
//
P AN
o 1 /, \
/ \\
0 — | \\
N
-1
1,00E-01 1,00E+00 1,00E+01

fréquence (GHz)

figure 4 - 6.  coefficient Q de I’inductance 3

La figure 4-6 est un exemple de coefficient Q ainsi obtenu pour I’inductance 3. Cette
courbe est caractérisee par un pic (Qmax) et la fréquence de résonance (frs) pour laquelle Q

s’annule.
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Tableau 5 : résultats des mesures sur les inductances intégrées

numéro d’inductance Self (nH) Qnmax fres (GHZ)

1 3,3 2,5 >10
2 6 2,2 7,5
3 4,5 2,2 8
4 7 1,4 55
) 2,2

6 1,6 3,6 > 10
7 1,6 3,4 > 10
8 3 2,7 8
9 4,7 2,5 7,5
10 2,8 2,5 10
11 7 2,2 5,5

Le tableau 5 récapitule I’ensemble des parametres mesurés sur les différentes
inductances intégrées. Comme il était prévisible, les inductances ont toutes de trés faibles
Qmax. Ceci s’explique par la proximité du substrat d’une part, et la forte résistivité des pistes
de métallisations d’autre part.

Le circuit résonnant, inductance n°5, a été réalisé en mettant en parallele un
condensateur polyl / poly2 avec une self inductance ayant les mémes parametres
géométriques que la self-inductance n°® 10. Les valeurs quasi identiques des coefficients de
qualité montrent que le coefficient de qualité d’un circuit résonnant sera a peu prés égal au
coefficient de qualité de la self-inductance. Notons que ceci était prévisible compte tenu de la
tres faible valeur de Q.

La comparaison des résultats obtenus pour les self-inductances 6 et 10 avec
respectivement les self-inductances 7 et 8 montre qu’aucune amélioration sensible n’est

apportée par I’ajout d’un caisson N+ sous I’inductance, dans cette technologie.
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1.2.

Modélisation des inductances dans la technologie BICMOS 0.8 um d’AMS.

1.2.1. Position du probleme

La simulation des circuits utilisant des inductances nécessite un modele électrique de

ces inductances. L’idéal serait d’obtenir un modele électrique dont les différents parametres

découleraient directement de la géométrie de I’inductance et des parametres technologiques.

Le modéle couramment utilisé est celui de la figure 4-5. Une premiéere étape consiste a

déterminer la valeur des différents composants a partir des paramétres Y mesurés sur chaque

inductance. Une deuxieme étape consiste a voir s’il est possible de déterminer la valeur de ces

composants a partir des données géométriques et technologiques.

1.1.2. Valeurs des composants pour les inductances intégrées

L’utilisation du logiciel d’optimisation fourni avec HSPICE permet facilement de

déterminer les valeurs des composants du modele de la figure 4 a partir des mesures réalisées

sur les différentes inductances. Les valeurs ainsi obtenues sont récapitulées dans le tableau 3.

Tableau 6 : valeurs des paramétres du modele issues des mesures

N° [L(nH) | R(Q) | Cp (fF) | Coxa (fF) | Coxa (fFF) | Rs1 (Q) | Rs2 (Q) | Csups (fFF) | Csubz (FF)
1] 34 | 97 19 541 449 202 173 44 27
2 | 59 | 124 37 426 603 228 33 0 433
3] 44 | 115 37 500 450 220 216 10 0
4] 65 | 264 40 379 331 258 267 0 0
6 | 16 | 32 15,3 215 508 140 190 40 0
7 2 3,5 0 520 392 117 88 102 160
8 | 28 | 66 56 429 508 182 171 0 39
9 | 47 | 84 41 684 563 200 164 0 0
10 33 | 81 11 632 544 165 142 88 71
11 71 [ 131 42 930 703 192 150 0 0

Certaines valeurs ainsi obtenues paraissent fantaisistes. Ceci provient du trop grand

nombre de paramétres utilisés pour I’optimisation.
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1.1.3. Détermination de la valeur de certains parametres a partir des

données du fondeur.

Plusieurs valeurs de parametres peuvent étre déduites des donnéees du fondeur.

La valeur des inductances de type spirale carrée peut étre connue avec une bonne
précision en appliquant I’algorithme de Greenhouse [GRE74]. Cet algorithme utilise les
formules classiques de calcul des self-inductance et mutuelles inductances afin de déterminer
la valeur globale de l'inductance. Dans le cadre de cette thése, cet algorithme a été
implémenté dans un programme informatique écrit en langage C (Annexe A).

De méme, la résistance de la piste meétallique peut étre estimée avec une bonne
précision grace a la connaissance de la résistance par carrée de la piste métallique.

L’ estimation de capacités de couplage avec le substrat (Cox1 et Cox2) peuvent
également étre estimees par les données du fondeur.

Le tableau 7 liste les valeurs obtenues pour ces trois paramétres a partir des données

géomeétriques et technologiques.

tableau 7: valeurs estimées de I’inductance, de la résistance et de la capacité de couplage a
partir des données géométriques de la self-inductance et des données technologiques

Self inductance L (nH) R(Q) Cox (fF)
1 3.3 10 300
2 5.7 12.5 385
3 4.7 11.5 350
4 7.2 27 280
6 1.7 4.5 260
7 1.7 4.5 260
8 3 6,4 390
9 5 9 550

10 3 6,4 390
11 7.8 12 735

Le tableau 7 nous montre que si les valeurs de I’inductance et de la résistance de la
piste métallique peuvent étre connues avec une bonne précision directement a partir des
données géometriques et technologiques, il n’en est pas de méme pour la capacité Cox. En

effet, il semble que les données du fondeur sous estiment cette capacité.
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De plus, les données du fondeur ne permettent pas d’estimer les valeurs de Rsub et
Csub pour le modéle que nous nous sommes donnés. Ils demeurent des parametres empiriques
qui doivent étre déterminés par la mesure. Ceci est génant, car cela veut dire que le modele
électrique que nous utiliserons dans les simulations devra provenir soit de résultats de mesure,
soit de résultats de simulations électromagnétiques de I'inductance que nous utiliserons dans
le schéma électrique des oscillateurs.

Un modele électrique de I'inductance valable pour la conception optimisée de circuits
intégrés, serait un modele dont les valeurs des differents composants élementaires le
constituant découleraient toutes des parametres géométriques de l'inductance et des
principaux paramétres de la technologie employée. En ce sens, le modele choisi n'est pas
valable. Une étude plus approfondie des inductances dans le but d'en dégager un modéle sera

nécessaire dans le futur.

1.3.  Optimisation des inductances spirales carrées

L’ optimisation d’une self-inductance spirale carrée consiste a donner les valeurs des
parametres qui maximiseront leur coefficient de qualité pour une valeur d’inductance donnée.
Pour une technologie donnée, les seuls parameétres sur lesquels le concepteur peut jouer sont
les parametres géométriques : la dimension extérieure de I’inductance, la largeur de la piste
utilisée, I’espacement entre les pistes et le nombre de tours de I’inductance.

Nous avons vu qu’il n’était pas possible de prédire un modeéle électrique pour des
valeurs quelconques des parametres géométriques. Ainsi, I’optimisation de la géométrie des
inductances ne peut passer que par la réalisation d’un grand nombre d’inductances, ce qui
peut tres rapidement s’avérer trés colteux. L’utilisation d’un solveur de champ électro-
magnétique est alors intéressant puisqu’il permet de réaliser des self-inductances « virtuelles »
et donc de faire de substantielles économies.

La méthodologie utilisée a donc été la suivante : calibrer le logiciel Momemtum de
Hewlett Packard grace aux inductances qui ont été fabriquées sur le circuit de test, puis
compléter un plan d’expérience grace aux simulations des self-inductances qui manquent dans

le plan.

1.3.1. Calibration du logiciel Momemtum de Hewlett Packard

HP Momentum est basé sur une technique de résolution numeérique des champs

électro-magnétiques appelée méthode des moments [HPM95]. Ce logiciel est dédié aux
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hyperfréquences afin de prévoir, entre autre le comportement en fréquence de lignes
(microstrip, stripline).

La simulation électro-magnétique de la self-inductance nécessite deux entrées: la
définition du « substrat » et la géométrie de la self-inductance.

air

Oxyde 3
métalg ——»p
via > Oxyde 2
métall ——p
Oxyde 1

Substrat
silicium

A

Masse, conducteur parfait
figure 4 - 7. Définition du substrat pour les simulations Momentum

La définition du « substrat », consiste a préciser les épaisseurs et les pertes des pistes
métalliques, des diélectriques et du plan de masse utilisés. Comme le montre la figure 4-7, il
s’agit des éléments du procédé technologique influant sur le comportement électro-

magnétique de la self-inductance. Ensuite, la géométrie de la ligne est dessinée.

inductance 3

—Qsimulé ——Qmes
3

2,5 \
2 7 ™SN
1,5 Z A\
o 1

0,5 —

0

-0,5 N\

-1

1,00E-01 1,00E+00 1,00E+01
fréquence (GHz)

A\N

figure 4 - 8. Reésultat de simulation pour I’inductance 3
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La figure 4-8 illustre les résultats de simulation obtenus avec Momentum pour
I’inductance 3. Nous pouvons remarquer la bonne correspondance entre les courbes de
coefficient de qualité mesurée et simulée. L’ensemble des résultats obtenus par simulations

ainsi que les écarts par rapport aux mesures sont présentés dans le tableau 8.

Tableau 8 : résultats de simulation

Inductance valeur Ecart valeur Qmax écart Qmax | Fréquence | écart Fres

simulée (nH) (%) simulé (%) Résonance (%)

1 3,4 3 2,6 4 10 ?7?

2 6,2 3 2,3 4,5 9 20

3 4,7 4 2,8 27 7 14

4 7 0 1,8 28 3,5 o7

6 1,7 6 3,6 0 10,5 ?7?

9 5 6 2,5 0 6 25

10 3 7 2,8 12 91 11

11 7,3 4 2,3 4,5 3,5 S7

Ce tableau montre que les simulations Momentum permettent de connaitre avec une
bonne précision les valeurs des inductances. Elles valident le logiciel Momentum pour la
prévision du comportement en fréquence des inductances dans la technologie AMS BiCMOS

0.8 um.

1.1.2. Optimisation de la géométrie des inductances en utilisant les plans
d’expérience

L'optimisation par plans d’expériences est une stratégie de recherche qui permet
d’obtenir un maximum de renseignements a partir d’un nombre réduit d’expériences lors de
I’étude d’un phénomene mettant en ceuvre de nombreux parametres. Nous ne décrirons pas ici
la méthodologie des plans d’expériences car ceci n’entre pas dans le cadre de cette thése.
Néanmoins elle peut étre trouvée dans [DEV94].

Nous avons bati un plan d’expérience autour des quatre parametres que le concepteur
peut faire varier et qui sont :

- la dimension extérieure de la spirale carrée,

- le nombre de tours de I’enroulement,
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la largeur de la piste,

I’espacement entre les pistes.

Ce plan d’expérience nous a permis alors de tirer des régles de dessin permettant

d’optimiser les performances globales des inductances dans cette technologie. En particulier :

I’espacement entre les pistes doit étre minimum, car son effet sur le coefficient de
qualité et la fréquence de résonance est limité. Cependant, minimiser I’espacement
entre les pistes permet d’augmenter le ratio inductance par unité de surface.

La largeur de piste doit étre suffisamment grande pour diminuer la résistance DC
de la piste métallique. Toutefois si cette largeur est trop importante, le couplage
capacitif avec le substrat devient trop important et diminue le coefficient de
qualité. Un optimum de la largeur de piste semble se situer a 13um. Cette largeur
de piste est relativement grande, compte tenu que la largeur minimale est de 1,8
pm pour les pistes réalisées en métallisation de niveau 2.

Pour une valeur d’inductance donnée, c’est l'inductance qui présente le moins de
tours qui a le meilleur coefficient de qualité. Pour une valeur d’inductance donnée,
ceci revient a dire qu’il vaut mieux augmenter les dimensions extérieures et évider
le centre de l'inductance plutdt que réduire les dimensions extérieures et ainsi

remplir son centre.

Il est a noter que ces régles de dessin ainsi obtenues sont tout a fait cohérentes avec
celles publiées par d’autres auteurs [LON97], [CRA97]

1.1.3. Exemple de résultats de I’optimisation

Ces regles de dessin ont été appliquées aux deux inductances différentes qui ont servi

a I’implantation des oscillateurs synchrones.

La premiére inductance a une de valeur 3,1 nH. L’espacement entre les pistes est

minimum (1,8 um), la largeur de piste est de 15 um, les dimensions extérieures sont de 250

pm sur 250 um et le nombre de tours est de trois. Ces dimensions peuvent étre comparées

avec les dimensions d'un plot d'entrée sortie fourni par AMS : 160 sur 220 pum. La surface

occupée par l'inductance est donc équivalente &, a peu prés, deux plots d'entrée sortie.
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figure 4 - 9.  Coefficient de qualité de I'inductance 3,1 nH optimisée

La figure 4-9 représente le coefficient de qualité de I'inductance 3,1 nH optimisée. Sur
la figure est aussi présente la courbe donnant le coefficient de qualité de I'inductance n°10 qui
a une inductance voisine (3 nH).

La deuxiéme inductance a une valeur de 4,9 nH. L’espacement entre les pistes est
toujours de 1,8 um, la largeur de piste est de 13 um, les dimensions extérieures sont de
250 pm x 250um et le nombre de tours et de quatre. Le coefficient Q de cette inductance est

représenté sur la figure 4-10.
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figure 4 - 10. Coefficient de qualité de I'inductance 4,9 nH optimisée

Sur la figure 4-10 est également représenté le coefficient de qualité de I'inductance n°9

dont la valeur d’inductance est de 4,7 nH.
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Ces deux exemples d’optimisation nous permettent de dire que, méme si le coefficient
de qualité reste médiocre (aux alentours de 3 - 3,5), I’lamélioration par rapport aux premieres
inductances du circuit de test est notable. La méthodologie des plans d’expérience a en effet

permis une amélioration du coefficient de qualité comprise entre 20 et 40 %.

3. INTEGRATION D'UN OSCILLATEUR COLPITTS SYNCHRONE
POUR RESEAUX LOCAUX SANS FIL a 2,4 GHz

Ce paragraphe détaille I’intégration dans la technologie BICMOS AMS 0.8 um d’un
oscillateur Colpitts synchrone dédié aux réseaux locaux de transmission de données
numérique sans fil dans la bande de fréquence 2.40 - 2.49 GHz (WLAN : Wireless Local Area
Network) et capable de se synchroniser sur sa 6° sous harmonique. Ce premier circuit ayant
été congu avant que la théorie des oscillateurs synchrones ait été mise au point, celui-ci est un
simple prototype permettant de vérifier les principales propriétés dégagées au chapitre 3.

Dans un premier temps le schéma de principe sera détaillé et les résultats issus des
simulations seront présentés. La théorie sera validée sur ce circuit. Puis seront présentés la

réalisation et les résultats des mesures.

1.1.  Schéma de principe de I’oscillateur Colpitts synchrone

1.1.1. Cabhier des charges

Ce prototype est destiné aux applications de type WLAN fonctionnant dans la gamme
2.4 — 2.483 GHz. Plusieurs types de modulation sont autorisés par la norme IEEE 802.11 qui
régit les WLAN dans cette gamme de fréquence. La plus employée reste I’étalement de
spectre par saut de fréquence (FHSS - Frequency Hopping Spread Spectrum). Celle—ci
consiste a changer la fréquence de la porteuse périodiquement selon une séquence fixe. Ceci a
pour effet d’étaler le spectre du signal a transmettre. Le récepteur doit connaitre la séquence
de sauts de fréquence pour recouvrer les informations transmises. Ceci permet une
multiplication des utilisateurs et une meilleure réception des informations dans un
environnement bruité. La gamme de fréguence est alors divisée en 79 canaux de 1MHz. La
porteuse du signal doit changer de fréquence 2,5 fois par seconde.

Ainsi, notre oscillateur synchrone doit osciller aux environs de 2,4 GHz, avoir une
plage de fréquence d’au moins 83 MHz, et étre assez rapide pour permettre le saut de
fréquence. Nous avons décidé d’intégrer un oscillateur Colpitts synchronisé par la sixieme

harmonique d’un train d’impulsion de courant.
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1.1.2. Schéma global

Le cceur de I’oscillateur synchrone est un oscillateur Colpitts totalement intégré. La
synchronisation se fait par un générateur de courant générant un train d’impulsions placé en
paralléle sur la capacité C,, comme le montre la figure 4-11.

Vce Vce

@ Isync

Vpol C

figure 4 - 11. Schéma de principe de I’oscillateur Colpitts synchrone

Le schéma de principe est celui qui a servi lors de la validation de la théorie dans le
chapitre 3. Deux éléments distincts sont donc a réaliser : I’oscillateur Colpitts et la source de

courant qui synchronise I’oscillateur.

a. L’oscillateur Colpitts.

L’oscillateur Colpitts choisi est la structure classique réalisée autour d’un transistor
monté en base commune. Un transistor bipolaire est choisi ici. En effet, le gain nécessaire
pour compenser les pertes importantes du réseau LC totalement intégré est plus facile a
obtenir avec un transistor bipolaire. Pour fournir ce méme gain un transistor MOS aurait une
surface telle que ses capacités parasites ne permettraient pas I’oscillation a une si haute
fréquence. D’autre part, obtenir un grand gain avec un transistor MOS demanderait un plus

grand courant de polarisation qu’avec un transistor bipolaire.

b. Géneérateur d’impulsions de courant

L’oscillateur Colpitts devant étre synchronisé par sa sixiéme sous harmonique, le
courant de synchronisation est un train d’impulsions dont la frequence de répétition est de
400 MHz. Comme nous I’avons vu au chapitre 3, la largeur des impulsions doit étre égale a la
moitié de la durée d’une période du signal de sortie haute fréquence de I’oscillateur Colpitts
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pour obtenir une plage de synchronisation la plus grande possible. Dans notre cas de figure, la
largeur des impulsions doit étre égale a 210 ps. Notons ici que, d'apres I'équation (3-49), une
variation de 10 % sur la valeur de la largeur des impulsions donnant une plage de
synchronisation maximale entraine une variation de 2,5 % de la plage de synchronisation, ce

qui permet de relacher la précision nécessaire sur la largeur des impulsions.

L
IN _H_

)

ouT

figure 4 - 12. Geénérateur d’impulsions

La figure 4-12 représente le genérateur d’impulsion. Ce générateur utilise I’approche
conceptuelle appelée DOD- Delay Oriented Design. Elle est basée sur I’utilisation du temps
de propagation de portes logiques élémentaires. Méme s'il est possible de reprocher a cette
méthode sa forte dependance a la technologie employée, c'est la seule qui nous permet
d'obtenir les faibles durées d'impulsions requises par notre application. Ainsi, le schéma de la
figure 4-12 met a profit le retard du au temps de propagation, 6, de I’inverseur pour générer

une impulsion a chaque front montant de I’horloge d’entrée.

vee

lyne l

Générateur
Q

| d’impulsions ﬂ

\j f/ DOD 400MHz
Vpol C)

77T 77T

figure 4 - 13. Geénérateur d’impulsions de courant
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La synchronisation se faisant par un courant, il est nécessaire de transformer les
impulsions délivrées par le générateur d’impulsion en impulsions de courant. Ceci est réalisé
par I’intermédiaire d’un interrupteur de courant, réalisé autour d’une paire différentielle,

comme le montre la figure 4-13.

C. Schéma final de I’oscillateur Colpitts

\@3 Vce

400MHz _
Générateur c, ——
1

D d *impulsions
in j
h
)Vpol
C, —— @ Iy

Boucle de mode
commun

A

figure 4 - 14. Schéma bloc de I’oscillateur synchrone intégre

La figure 4-14 représente le schéma bloc de I’oscillateur Colpitts synchrone tel qu’il a
été implanté. Comme le montre cette figure, les schémas de I’oscillateur Colpitts et du
générateur d’impulsions peuvent étre rassemblés de telle sorte que le transistor base commune
de I’oscillateur soit le transistor de I’interrupteur de courant qui a son potentiel de base fixe.
Par conséquent, la synchronisation s’obtient en coupant périodiquement et pendant 210 ps le
courant de polarisation de I’oscillateur Colpitts.

Une boucle de mode commun a été implantée afin de s’assurer que le point milieu de
la logique du générateur d’impulsions soit le méme que celui de I’interrupteur de courant.

Comme il est prévu de faire des mesures aprés encapsulation de la puce dans un
boitier avec un analyseur de spectre HP 8563 E ayant une impédance d’entrée 50Q, un buffer

classique a été implanté [MEY97] afin d'avoir suffisamment de puissance en sortie.
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1.2.  Implantation de I’oscillateur Colpitts synchrone

Dans ce paragraphe seront détaillées les implantations électrique et physique des
différents sous-blocs de I’OS, a savoir : I’oscillateur Colpitts, le générateur d’impulsions, la
rétroaction de mode commun et le buffer 50Q ainsi que les principaux résultats de leurs
simulations électriques.

Ensuite, les résultats des simulations de I’oscillateur Colpitts synchrone seront

présentés.
1.1.1. L’oscillateur Colpitts

a. Schéma électrique

Vee Vee Vee
R, L
Inductance intégrée
Ry =
Cu L
E; 0, | o =
IO L / CT[ \ C]_ ch
Cd Cd.g..;
| -
I\:I_i|| | M; ...
Cdb

figure 4 - 15. Implantation de I’oscillateur Colpitts base commune

La figure 4-15 représente le schéma électrique de I’oscillateur Colpitts tel qu’il a été
implanté. Cette structure est analogue a celle publiée dans [SOY96]. Seuls les composants
parasites les plus importants dont nous tiendrons compte lors de I’application de la théorie
sont représentés sur cette figure.

L’élément actif de I’oscillateur est le transistor bipolaire Q; Ce transistor a été choisi
de fagon a ce que ses résistances d’acces, en particulier sa résistance d’accés de base, soient
les plus faibles possibles. Ainsi, il est de grande taille (taille élementaire multipliée par 20) et

a plusieurs prises de base et d’émetteur. Le générateur de courant, commun a I’oscillateur et
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au geénérateur d’impulsions, est réalisé a I’aide du miroir de courant MOS M;j-M,. Un
condensateur de découplage C4 raméne la masse sur la base de Q; aux hautes fréquences.

La self-inductance est celle qui a pour valeur 3,1 nH et dont I’optimisation a été
présentée au paragraphe 2. Le modele électrique qui a servi aux simulations est celui de la
figure 4-16.

Cinter

substrat

figure 4 - 16. Modele électrique de I'inductance utilisé pour les simulations

Les valeurs des différents composants sont les suivantes :

L=31nH

R=8

Cox =395 fF

Csub =105 fF

Rsub =195 Q

Le transistor M1 est de tres grande taille de fagon a présenter de grosses capacités
parasites drain-substrat et drain-grille qui constituent ensemble la capacité C, du réseau LC de
I’oscillateur (figure 4-15). Ceci permet de s’affranchir de I’utilisation d’une capacité
poly/poly, dont le modeéle, a I’époque de la réalisation de ce premier prototype, n’incluaient
pas les résistances d’acces des armatures en silicium polycristallin.

Deux versions du premier prototype ont été réalisées. Elles se différencient par la
nature de la capacité C; du réseau LC de I’oscillateur Colpitts. Cette capacité étant de faible
valeur (de I’ordre de 1,5 pF), un des deux prototypes utilise une capacité de type poly/poly
[BAD99-1]. Cette faible valeur permettait en effet d’espérer un coefficient de qualité assez

élevé pour permettre les oscillations. Le deuxieme prototype utilise un condensateur de type
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métal/métal utilisant a la fois le couplage capacitif latéral et vertical des deux niveaux de

métallisation comme le montre la figure 4-17 [BAD99-2].

- Armature 1

Armature 2

\

« Armature 2
Couplage

lateral

Couplage/,

vertical
/

Armature 1
figure 4 - 17. Condensateur utilisant les couplages capacitifs latéral et vertical

Le principal avantage de ce type de condensateur par rapport aux condensateurs
métal/métal utilisant seulement le couplage capacitif vertical, est le meilleur ratio capacité par
unité de surface. Dans les technologies avancées, I’écart minimum entre deux pistes de
métallisation décroit plus vite que les épaisseurs d’oxyde entre les niveaux de métallisation
disponibles, rendant ce type de condensateur de plus en plus attractif. Ce condensateur ne
demande pas d’étapes supplémentaires pour reduire la couche d’oxyde entre les deux
armatures, il peut donc étre utilise dans les technologies dites VLSI (Very Large Scale
Integration). Un modéle électrique de ce condensateur a été déduit des capacités parasites
trouvées par le logiciel de reconnaissance des composants intégrés a partir du dessin des

masques (Extract). Le modele utilisé est celui de la figure 4-18.

‘ ‘ Cfringe
1O ] O 2
Csubfl S N Csubfz
Rsubf Rsubf

figure 4 - 18. Modele du condensateur utilisant les couplages capacitifs latéral et vertical
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Les valeurs des composants du modele du condensateur sont :

Ctringe = 1.4 pF

Csupr =411 fF

Csubz = 400 fF

Rsub1 = Rsupz = 100 Q

Les valeurs des differentes capacités, Csun1, Csubz €t Crringe ONt été obtenues avec I’aide
du logiciel d’extraction. Les valeurs des résistances Rgp €t Rgp2 oOnt été obtenues par
extrapolation des mesures faites sur les inductances. Il est a noter ici le caractére trés

empirique du modele du condensateur fringe.

b. Résultats de simulation

Tableau 9 : principaux résultats de simulation

Oscillateur poly Oscillateur fringe
Tension d’alimentation 3V 2,7V
Courant consommé 8,2 mA 7,6 mA
Puissance dissipée 24,6 mW 20,5 mW
Fréquence d’oscillation 2,398 GHz 2,387 GHz
Amplitude du signal de sortie (créte) 540 mV 436 mV
Amplitude du signal aux bornes du générateur de 215 mV 130 mV
synchronisation (créte)

Le tableau 9 résume les principales caractéristiques des deux oscillateurs sans signal
de synchronisation. Le courant consommeé inclut le courant traversant I’élément actif et les
courants mis en ceuvre dans les miroirs de courant servant a la polarisation du circuit. En ne
tenant compte que du courant dissipé dans I’élément actif, les puissances dissipées sont de 18

mW et 15 mW pour, respectivement, I’oscillateur poly et I’oscillateur fringe.
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figure 4 - 19. bruit de phase simulé de I’oscillateur poly
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figure 4 - 20. Bruit de phase simulé de I’oscillateur fringe

Les figures 4-19 et 4-20 représentent les bruits de phase des oscillateurs poly et fringe
simulés a I’aide du logiciel spectreRF, en I’absence de signal de synchronisation. Les valeurs
des bruits de phase simulés a 600 kHz sont respectivement de —92 dBc/Hz et —99 dBc/hz pour
les oscillateurs poly et fringe. Ces valeurs, & prendre seulement comme ordre de grandeur, ne
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concurrencent pas les bruits de phase des VCO optimisés présentés dans le chapitre 2. Notons
cependant, que le rapport de la valeur du bruit de phase par rapport a la puissance consommeée
est satisfaisant.

La plage de synchronisation, pour une valeur donnée de I’amplitude du courant de
synchronisation est déterminée en synchronisant I’oscillateur par un générateur de courant
sinusoidal et de fréquence voisine de celle des oscillations libres. Typiquement, il est
nécessaire de realiser une dizaine de simulations temporelles pour la déterminer entiérement.
Comme de plus, afin de vérifier si I’oscillateur est synchronisé ou non, il faut attendre que les
phénomenes transitoires de synchronisation aient été dépassés avant de mesurer la fréquence
du signal de sortie de I’oscillateur, le temps de simulation est relativement long : une
simulation de synchronisation durant & peu prés 20 minutes sur une SPARC 5, la
détermination d'une plage de synchronisation pour une amplitude du courant de
synchronisation dure plus de 2 heures sur une SPARC 5. De plus, par cette méthode il est
relativement difficile de déterminer si I’oscillateur est synchronisé ou non en limite de la
plage de synchronisation. Le simulateur SpectreRF s’avere alors étre un outil tres efficace car
ce logiciel permet en quelques itérations de trouver les périodes d’equilibres des signaux d’un
circuit soumis a des stimuli périodiques. De plus, SpectreRF ne converge que si la fréquence
du signal injecté est dans la plage de synchronisation de I’oscillateur. Ainsi, ce simulateur
présente deux avantages : il permet une diminution sensible du temps de simulation et une

détermination plus facile de la plage de synchronisation.

—e— plage de synchronisation

10
>
5 //

plage de synchronisation
(MHz)
N
o

0 100 200 300 400
Amplitude du courant de synchronisation (UA)

figure 4 - 21. Plage de synchronisation simulée de I’oscillateur poly
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—e— plage de synchronisation
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figure 4 - 22. Plage de synchronisation simulée de I’oscillateur fringe

Les plages de synchronisation simulée des oscillateurs poly et fringe sont représentées
respectivement sur les figures 4-21 et 4-22. Pour un courant de synchronisation d’amplitude
100pA, la plage de synchronisation simulée est d’a peu prés 8 MHz pour I’oscillateur poly et
de 16 MHz pour I’oscillateur fringe. De plus, ces plages sont des fonctions linéaires de
I’amplitude du courant de synchronisation : conformément a la théorie de synchronisation des
oscillateurs sous faible courant de synchronisation, a chaque doublement de I’amplitude du
courant de synchronisation correspond un doublement de la plage de synchronisation.

Il aurait été intéressant de simuler le bruit de phase des oscillateurs une fois
synchronisés. A notre connaissance, SpectreRF ne permet de calculer le bruit de phase que
des systéemes autonomes c’est-a-dire des systémes sans signaux d’entrée, typiquement les
oscillateurs. Malheureusement, I’OS est un systeme reconnu par SpectreRF comme étant un
systeme non autonome de part la présence d’un signal d’entrée. Il ne nous a donc pas été
possible de simuler le bruit de phase de I’oscillateur synchronisé.

Cependant, SpectreRF, contrairement aux autres simulateurs permet de simuler la

bande passante de I’OS lorsqu’il est synchronisé.
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figure 4 - 23. Bande passante de I’OS simulé par SpectreRF pour différentes valeurs de la

fréquence du signal de synchronisation

La figure 4-23 représente la bande passante de I’OS poly intégré simulé par
SpectreRF, pour un courant de synchronisation d’amplitude 400pA. Nous voyons sur cette
figure que cette bande passant est fonction de la fréquence du courant de synchronisation.
Plus cette fréquence est proche du centre de la plage de synchronisation et plus la bande
passante est grande. Elle diminue, d’abord progressivement puis brutalement, au fur et a
mesure que cette fréquence se rapproche des limites de la plage de synchronisation. Sur cette
figure on peut constater que la demi bande passante au centre de la plage de synchronisation
est a peu pres égale a 17 MHz, soit a peu prés égale a la moitié de la plage de synchronisation,

ce que prévoyait bien la théorie du chapitre 3.

1.1.2. Le générateur d’impulsions

Le générateur d’impulsions doit étre capable de couper I’alimentation de I’oscillateur
pendant 210 ps. Seule une logique trés rapide peut atteindre cet objectif. C’est pourquoi une
logigue CML (Current Mode Logic) a été employée ici afin de réaliser le générateur
d’impulsions.

Le schéma électrique du genérateur d’impulsions est donné sur la figure 4-24. Les
transistors Q; et Q, forment I’inverseur tandis que les transistors Qs, Q4 et Qs forment la porte

NON-OU. Le transistor Qg est le transistor de I’interrupteur de courant qui permet de
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transformer I’impulsion de tension en sortie de la porte NON-OU en I’impulsion de courant

qui synchronise I’OS.

%R/Z R/a
R% R% \Qs

ke o ke ke o
1, % R, I, % R, aly % Ron

|Vref

Out

figure 4 - 24. Schéma électrique du générateur d’impulsions

Les résistances Rpq servent a isoler le signal d’entrée de la source continue qui pre-
polarise les paires différentielles. Les niveaux bas et haut logique de la logique employée ici
sont donnés respectivement par :

Vs =V, —RU, (4-3)

bas
et
V

=V (4-4)

haut ref

L’ excursion logique est donc égale a R.l,. Cette excursion doit étre modérée, de
I’ordre de 400mV ici, de facon a ce que les transistors ne fonctionnent pas dans I’état
fortement saturé dans I’un ou I’autre des niveaux logiques. La tension de pré-polarisation des
portes, fixée au point milieu de la logique, est réalisée a partir de la source de courant servant
de référence a chacune des portes. Ceci permet de garantir une pré-polarisation au milieu de
I’excursion logique, méme si les valeurs des courants de polarisation ou des résistances
varient a cause des dispersions technologiques.

La porte NON-OU est polarisée avec un fort courant afin de charger les grosses
capacités parasites du transistor Qg qui est de méme taille que le transistor de I’oscillateur

Colpitts, ceci se faisant au détriment de la consommation totale de I'oscillateur synchrone.
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figure 4 - 25. Résultats de simulation temporelle du générateur d’impulsion

La figure 4-25 représente le courant de synchronisation issu du générateur de
synchronisation simulé par Spectre pour une tension d’alimentation de 3 V. La consommation
du générateur est alors de 6,5 mA. La forme des impulsions obtenue est plus triangulaire que
rectangulaire et leur largeur est bien supérieure a 210 ps. La largeur a mi hauteur de
I’impulsion est de 300 ps, et la base des impulsions a une largeur d’a peu prés 500 ps. Les
temps de montée et de descente de I’inverseur et de la porte OU étant inégaux, il existe une
impulsion résiduelle & chaque front descendant de I’horloge. Les impulsions ainsi genérées

sont tres éloignées du peigne idéal du chapitre 3.

1.1.3. Boucle de mode commun

La boucle de mode commun a pour but de polariser la logique du générateur
d’impulsion a partir du potentiel de base du transistor de I’oscillateur Colpitts : ceci assure
que le potentiel du point milieu de I’interrupteur de courant et celui de la logique sont bien les
mémes.

Cette boucle de mode commun est réalisée autour d’un amplificateur opérationnel
BiCMOS monté en suiveur. En effet, le générateur de polarisation du générateur d’impulsions

doit fournir un fort courant.

160



Chapitre 4 Intégration d’oscillateurs synchrones dans une technologie BICMOS 0.8um

1.1.4. Le buffer 50Q

Vee Vee Vcee Vee

Q

externe

figure 4 - 26. Schéma électrique du buffer 50Q

Le buffer est constitué de deux étages de type émetteur suiveur et d’un transistor Qs
polarisé en classe AB [MEY97].

La capacité Cq est une capacité de liaison de type poly/poly de 500fF. Cette valeur est
le résultat d'un compromis entre la valeur de I'impédance du condensateur de liaison qui doit
étre faible a la fréquence de travail (2,4 GHz), et la charge capacitive du collecteur commun
réalisé autour de Q; qui doit étre la plus faible possible.

Le transistor Qs est polarisé par I’intermédiaire d’une inductance externe au circuit
intégré. En effet, la valeur de celle-ci doit étre suffisamment importante (9 nH) pour obtenir
un gain suffisant de I'étage de sortie ce qui ne permet pas d'envisager son intégration.

1.1.5. Simulation des oscillateurs Colpitts poly et fringe synchrone

Comme les oscillateurs synchrones doivent étre testés encapsulés, les simulations
tiennent compte du boitier qui n’est plus neutre électriquement a ces fréquences. Ce modeéle
trés empirique tient compte de I’inductance de la broche du boitier, de I’inductance du fil
reliant le circuit intégré au squelette du boitier (« bonding »), et du plot implanté sur le circuit
intégré et ou est céblé le bonding. Les valeurs des différents composants ont été
volontairement exagérées, ce qui correspond & une simulation pire des cas, afin d’étre sir du
fonctionnement du circuit. Il s’est avéré ainsi necessaire d’utiliser un grand nombre de plots
de masse et d’alimentation afin de réduire le plus possible I’inductance reliant les masses

interne et externe d’une part et les alimentations interne et externe d’autre part. Enfin, pour
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s’assurer que la masse et I’alimentation interne au circuit intégré sont au méme potentiel aux

variations, de nombreux de condensateurs de découplage ont été intégrés.

1m @ courant de symchronisation

=3mM L v e

370 = sortie oscillateur

3.55 L

- 300 L

figure 4 - 27. formes d’onde du courant de synchronisation et de la tension en sortie de

I’oscillateur synchrone

La figure 4-27 représente les formes d’ondes obtenues du courant de synchronisation
et de la tension en sortie de I’oscillateur synchrone. Comme on peut le voir, I’oscillation RF
perturbe beaucoup le générateur d’impulsion.

Les plages de synchronisation simulées sont alors & peu pres égales a 7MHz pour

I’oscillateur poly et un peu plus de 10 MHz pour I’oscillateur fringe.

1.3.  Application de la théorie aux oscillateurs fringe et poly

Il est intéressant d’essayer d’appliquer la théorie des oscillateurs synchrones aux
oscillateurs fringe et poly pour obtenir une estimation de leur plage de synchronisation.

Afin de simplifier le probléme, nous supposerons que nous sommes dans un régime de
bande étroite, ce qui veut dire que les calculs qui suivront seront valides pour une plage de
synchronisation inférieure a un dixieme de la fréquence des oscillations. Ceci permet de
simplifier les modeles de I’inductance et de la capacité fringe grace aux transformations série-

parallele et parallele-série résumées dans le tableau 10 [PRI96].
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Tableau 10 : transformation série paralléle.

Circuit série Q Partie réelle | Partie imaginaire| Circuit paralléle
Lw L’
R, L Q=g
. , 1+Q2
w— YV R =(1+QR, L==3tL _
R‘ QL
Q= Lw
R,
R C Q.= 1 Csub2
sub2 -
sub2 © ReupaCsun2® : , Qe I I
J\A/V\/—i Rabe =@+ Qc)Rap2 | Camo :WCsubz — -
(6]
- ' ' WW
QC _Rsubzcsubzw R b ’
sub2

Ainsi, dans cette approximation bande étroite, les modeles de I’inductance et de la
capacité fringe deviennent ceux de la figure 4-28.

Cinter
||
[ C
L’ fringe
1o N\ o 2 ° | o
N )
R’ 1 Raubf1 1
Con == % R’ Rsup2 ’é Coxz’ Cop1 Couz
T Rsubf2
o 6
substrat substrat
(a) self-inductance (b) condensateur fringe

figure 4 - 28. Modeles bande étroite

Dans ces conditions, les schéma petit signal des oscillateurs Colpitts poly et fringe est
celui de la figure 4-29.
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Oscillateur

figure 4 - 29. Schéma petit signal servant au calcul des facteurs d’élasticité

Le générateur d’impulsion est remplacé, conformément a la théorie, par une petite
admittance dy = g + jb. Le tableau 11 résume la valeur des composants C,’, C,’, L’ et Rc pour
les oscillateurs Poly et Fringe :

Tableau 11 : valeurs des différents composants

Poly Fringe
cuw C,+C +C, +C,' C,+C +Cy +C i +C ey
G’ C,+Cy +Cy, +C, C,+Cy +Cy +C +Cyy’
L’ L’ L’
Rc Rybz /IR’ Rapz 1/ Rs' I Ryyy'
Or rl/ro drlIro [IRsub2”

Dans ce tableau, C,, C¢, et g sont respectivement la capacité collecteur-base, la capacité
collecteur-substrat et la transconductance base émetteur du transistor Q1. Cqg, Cup €t 1o sont
respectivement la capacité drain-grille, la capacité drain-bulk et la résistance de sortie du
transistor MOS servant de source de polarisation au transistor Q;. Les autres éléments sont les

composants des modeéles de la capacité fringe et de I’inductance explicités plus haut.
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L application de la méthodologie du chapitre 3, permet d’obtenir une expression de la
fréquence d’oscillation en fonction des parties réelles et imaginaires de I’admittance
modeélisant la source de synchronisation, respectivementgetb :

PRt
Sy

avec 0,=0,+9 (4-6)
; . b

et C,=C,+— (4-7)
w

En toute rigueur, il conviendrait d’éliminer g, afin d’obtenir une expression de la
fréquence fonction seulement des éléments du circuit. La valeur de g, est la valeur minimale
du gain du transistor nécessaire a I’amorcage des oscillations.

L’obtention de la fréquence d’oscillation libre s’obtient en résolvant pour b = 0 et

g =0, le systeme d’équations (4-5), (4-6) et (4-7). Nous obtenons :
Lg
+ c +
N
L + ClCZ'
oCc +C,

La dérivation par rapport a g et b de I’équation (4-8) nous donne respectivement la

(4-8)

partie réelle Fy et la partie imaginaire Fy, du coefficient d’élasticité de fréquence Eg de notre
oscillateur. Nous obtenons :
L ote .

F, = 4-9
o gor f, cu(c,'+C,)+C,'C, (4-9)
0 0
|:| 1 2 |:|
F — i 1 Lg (gm + g ) + Cl ' ] (4_10)
4 7T a Lg gm + g ) C + C:1C:2 D
C, +C, ¥ +C,'H
La plage de synchronisation est alors donnée par :
IS nc
A =2 GVY— F’+F? (4-11)

0
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figure 4 - 30. Forme d’onde idéalisée des impulsions du générateur de synchronisation

La figure 4-30 représente la forme d’onde idéalisee du courant de synchronisation qui
s’apparente a un train d’impulsions triangulaires d’amplitude Iy et de rapport cyclique .
Le développement en série de Fourier de la forme d’onde de la figure 4-30 nous donne

I’amplitude I, de I’harmonique n :
21
| =——2-[1-cos(¢(nrm 4-12
= o L costén)] (4-12)

D’apres le chapitre 3, la plage de synchronisation s’écrit donc:
-
A = 2\/—,/Fb +F? (4-13)
0
ou V) est la tension au repos aux bornes du générateur d’impulsion.

Tableau 12 : valeurs des composants entrant dans la théorie

Composant Oscillateur poly | Oscillateur fringe
L’ 3.1nH 3.1nH
R’ 280 Q 280 Q
Cint 20 fF 20 fF

Cox2’ 180 fF 180 fF
Rsub2’ 450 Q 450 Q
C 1,7 pF 1.38 pF
Cu 65fF 65fF
Cn 2,36 pF 2,3 pF
Ceb 176 fF 171 fF
Cag 617 fF 617 fF
Cab 662 fF 662 fF
Ot 5510°S 0,011 S
Caub2’ - 293 fF
Rsub2’ - 375Q
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Les valeurs des composants entrant en jeu dans le calcul théorique de la plage de
synchronisation pour les oscillateurs poly et fringe sont listées dans le tableau 12.

Les valeurs du tableau 12 nous permettent alors de trouver la valeur du coefficient
d’élasticité de fréquence et I’expression de la plage de synchronisation en fonction de
I’amplitude du courant de synchronisation. Ces résultats sont résumés dans le tableau 13 pour

les oscillateurs poly et fringe.

Tableau 13 : résultats de la théorie appliquée aux oscillateurs poly et fringe

Oscillateur | Fg(Hz/Q™ | Fb(Hz/Q™) | EF(Hz/Q™) |[Vo(mV) AF (Hz)

Poly 3,56 10° 7 10° 7,9 10° 215 6,86 10™.Isync

Fringe 4,85 10° 6,26 10° 7,9 10° 130 | 1,37 10" Isync

Dans le tableau 13, Isync est I’amplitude du courant de synchronisation donné en ampeére.

Les résultats de la théorie sont cohérents avec ceux obtenus en simulation puisque,
pour un courant de synchronisation d’amplitude de 400 pA, les plages de synchronisation
prévues par la théorie sont de 27,5MHZ et 55MHz respectivement pour les oscillateurs poly
et fringe, alors que les plages simulées donnent respectivement 35MHz et 69MHz. Les écarts
peuvent s’expliquer facilement par la simplicité du schéma aux variations qui ne tient pas
compte de tous les éléments parasites. De plus la tension aux bornes du générateur
d’impulsions de I’oscillateur fringe est suffisamment faible pour que I’on soit dans le régime
de la synchronisation aux forts courants. La simulation confirme cette hypothése puisque la
plage de synchronisation pour un courant de synchronisation d’amplitude 400 pA s’étend de
2,358 GHz a 2.427 GHz. Elle n’est donc plus centrée sur la fréquence d’oscillation libre qui
est de 2,387 GHz, ce qui caractérise le régime de synchronisation aux forts courants comme
nous I’avons vu au chapitre 3.

Nous pouvons de plus, a I’aide de I’équation (4-12), évaluer I’amplitude de la sixiéeme
harmonique des impulsions de courant synchronisant les oscillateurs poly et fringe.

Pour I’oscillateur poly, la tension d’alimentation, 3 V, du circuit permet des pics de
2mA d’amplitude et une largeur d’impulsion a la base d’environ 500 ps, soit un rapport
cyclique d’environ 0,2. L’amplitude de la sixiéme harmonique est estimée alors & 100 pA. En
utilisant I’expression de la plage de synchronisation du tableau 13, la plage de synchronisation
attendue de notre oscillateur est d’a peu pres 7 MHz.
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Pour I’oscillateur fringe, la tension d’alimentation du circuit, 2,7 V, nous permet
d’obtenir des pics de courant de 1 mA et une largeur d’impulsion a la base de 180 ps, soit un
rapport cyclique d’environ 0,072. L’amplitude de la sixiéeme harmonique du train d’impulsion
est alors estimée a 62 pA. La plage de synchronisation théorique de notre oscillateur
synchrone fringe est donc d’a peu pres 8,5 MHz

Notons ici que ces valeurs correspondent trés correctement avec celles obtenues en

simulation qui étaient de 7 Mhz pour les oscillateurs fringe et poly.

1.4. Résultats expérimentaux

1.4.1. Protocole expérimental

Condensateur
latéral

figure 4 - 32. photographie du circuit intégré : oscillateur Colpitts fringe synchrone
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Les oscillateurs synchrones poly et fringe sont visibles sur les figures 4-31 et 4-32.

Les oscillateurs synchrones poly et fringe sont encapsulés dans un boitier de type
JLCC28 pouvant travailler a hautes fréquences. Le boitier est brasé sur un circuit imprimé de
type FR4. Ce substrat présente de fortes pertes a nos fréquences de travail (2.4GHz).
Cependant la petite taille du circuit imprimé (2.5 cm sur 6 cm environ), et le petit nombre de
composants entrant en ceuvre permettent malgré tout un fonctionnement convenable du circuit
intégré.

Les mesures ont été réalisées en placant a I’entrée de I’oscillateur synchrone un
générateur de signaux synthétisés HP 83712 B. Le signal de sortie est visualisé par

I’intermédiaire d’un analyseur de spectre HP 8563 E.

1.4.2. Mesures sur I’oscillateur poly

ATV TR 10d=3 DMK -85, 48ds S Hz
RL. OCdiBm 10dB3,’ 200~z
Rt . ST SR T - - -
,f.
VTR L
’>EOO‘kHZ‘ o o ;% e
Dagsl. 16 dB, e fi
S i . i

! L IR 14 ‘
o i A W B M’“t il
0 AT Wi
L
CEp TR 2 3715‘;7378(_;:%4,:{ SF;{':?*J" 2.000MHz
AW L OR WEBW 10z SWR S50 .0ms

figure 4 - 33. Spectre de I’oscillateur poly libre

La consommation de I’oscillateur poly est de 24mA sous 3V en parfait accord avec la
simulation. Cette consommation est repartie entre I’oscillateur (7,6 mA), le générateur
d’impulsion et la boucle de mode commun (7mA), et le buffer 50 Q (9,5 mA)

La figure 4-33 représente le spectre de I’oscillateur poly sans aucun signal appliqué a
son entrée. La fréquence propre de I’oscillateur est ainsi de 2,315 GHz. La puissance du

signal en sortie du buffer sur 50 Q est de — 7 dBm.
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Phase noise (dBc/Hz)
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figure 4 - 34. Bruit de phase de I’oscillateur poly libre

La figure 4-34 repréesente le bruit de phase en bande latérale unique de I’oscillateur

poly libre. On remarquera le bon accord des mesures avec la simulation spectreRF. D’autre

part, comme il a déja été dit, le bruit de phase de I’oscillateur libre est moins bon que ceux des

VCO optimisés du chapitre 2. Cependant la consommation relativement faible de I’oscillateur

(18 mW) est incompatible avec des bonnes performances de bruit de phase.
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figure 4 - 35. Spectre de I’oscillateur synchronisé

La figure 4-35 représente le spectre de I’oscillateur lorsqu’un signal sinusoidal

d’amplitude 200 mV créte et de fréquence 389,2 MHz est applique a I’entrée de la logique de

synchronisation de I’oscillateur synchrone. La fréquence est alors de 2,3352 GHz soit six fois

la fréquence du signal d’entrée :
fenétre de visualisation (200 Hz par carreau) de la figure 4-27,

I’oscillateur est bien synchronisé. D’autre part, vu I’étroite

il apparait bien que,

conformément a la théorie, I’oscillateur synchrone recopie le bruit de phase de la référence
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(ici le générateur HP 83712 B) au facteur de multiplication preés puisque la valeur du bruit de
phase a 1 kHz de la porteuse est de -105 dBc/Hz.

La plage de synchronisation mesurée pour cet oscillateur est de 18 MHz. Cette valeur
est supérieure a celles prévues par la théorie et par la simulation. Notons ici que cette erreur
est trés relative, car il convient de la comparer a la frequence de travail. Elle est liée aux
éléments parasites d’intégration (par exemple les résistances parasites) non pris en compte par

les outils de simulations actuels.

1.1.3. Oscillateur synchrone fringe

La consommation de I’oscillateur fringe est de 21 mA sous 2.7V répartie entre
I’oscillateur (7,6 mA), le générateur d’impulsions et la boucle de mode commun (6,5 mA) et
le buffer 50 Q (7 mA). La fréquence d’oscillation libre est de 2.,640 GHz. Cette fréquence
d’oscillation est supérieure a la fréquence donnée par la simulation. Ceci est d0 au caractere
trés empirique du modele du condensateur fringe et aux effets parasites liés au routage non

pris en compte par le simulateur.
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figure 4 - 36. Spectre de I’oscillateur Colpitts fringe sans signal de synchronisation

La figure 4-36 représente le spectre de I’oscillateur fringe libre. Le bruit de phase est
de -96 dBc / Hz a 1 MHz de la porteuse.
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figure 4 - 37. Spectre de I’OS fringe synchronisé

La figure 4-37 représente le spectre de I’OS fringe une fois synchronise. Le bruit de
phase a 200 Hz de la porteuse est estimé a —81 dBc / Hz. La plage de synchronisation obtenue
est de 12 MHz. Pour cet oscillateur aussi, la plage de synchronisation est plus grande que
celle prévue par la théorie et celle simulée.

Lorsque la résistance série du modele de la self-inductance passe de 8 a 12 Q, les
plages de synchronisation des oscillateurs fringe et poly sont respectivement de 12 et 16
MHz, en bon accord avec les mesures. Ceci confirme que les écarts mesurés proviennent bien
des éléments non tenus en compte par le simulateur (en particulier les résistances des
métallisations) et par les dispersions technologiques (la résistivité de la métallisation de

niveau 2 dans cette technologie peut varier jusqu’a 60%).

1.5.  Conclusion sur le premier prototype

Ce premier prototype a permis de montrer la faisabilité¢ de I’intégration dans une
technologie silicium standard d’un oscillateur synchronisé par une sous harmonique. Ce
démonstrateur a permis de plus de vérifier la propriété qu’ont les oscillateurs synchrones de
recopier le bruit de phase de la référence, au facteur de multiplication pres dans le cas de la
synchronisation par une sous harmonique.

Ce prototype peut maintenant étre optimisé a partir de la théorie établie au chapitre 3.
En particulier, il convient de montrer la faisabilité de I’obtention d’une grande plage de
synchronisation. Par exemple, pour les WLAN a 2,4 GHz, la plage de synchronisation doit

étre au moins supeérieure a 83 MHZ, qui représente la bande de fréquence de cette application.
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4, Deuxiéme prototype : oscillateur synchrone optimisé

4.1.  Cabhier des charges

Ce deuxieme prototype est un oscillateur Colpitts synchrone dédié a I’application
radiofréquence  UMTS2000. Ce nouveau standard est la troisieme génération de
communication mobile. Il doit permettre une plage de couverture planétaire et permettre, en
plus des communications orales, la transmission haut débit de données numériques. Sa mise
en service est prévue pour I’an 2002.

Ce deuxiéme prototype doit couvrir la bande de fréquence de réception du mobile dont
I’étendue est de 60 MHz. Notre oscillateur doit donc avoir une fréquence d’oscillation aux

alentours de 2 GHz et couvrir a peu prés une centaine de mégahertz.

4.2.  Structure du deuxiéme prototype

Vce Vce

logique du générateur d “impulsion

Vce

figure 4 - 38. Structure générale du deuxieme prototype

La structure du deuxieme prototype a été modifiée part rapport au premier afin
d’éliminer les perturbations causées par I’oscillateur sur le générateur d’impulsion. Nous nous
débarrassons ici de I’interrupteur de courant qui était en fait un convertisseur tension courant,
transformant I’impulsion de la logique du générateur d’impulsions en une impulsion de

courant. En remarquant que la logique CML est avant tout une logique en mode courant, il
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doit étre possible de synchroniser I’oscillateur a partir du courant de collecteur de la derniére
porte de la logique d’impulsion, comme le montre la figure 4-38.

Cette structure a le gros avantage que la résistance de sortie du générateur de
synchronisation est maintenant élevée puisque le courant est délivré par le collecteur d’un
transistor bipolaire : la perturbation du générateur d’impulsions de courant par I’oscillateur
RF est donc considérablement diminuée par rapport au premier prototype. Le potentiel de
base du transistor actif de I’oscillateur est fixé au potentiel d’alimentation afin de permettre a
la logiqgue CML d’avoir une tension d’alimentation suffisante pour pouvoir fonctionner
convenablement. Ceci permet de plus une simplification du découplage de la base par rapport
aux masses a haute fréquence. L’inconvénient est qu’il faut limiter I’amplitude des
oscillations de sortie de fagon a ce que la diode collecteur-base n’entre jamais en conduction.
(Pamplitude des oscillations doit étre inférieure a la tension de seuil de la jonction base-

collecteur).

4.3.  Principe de I’optimisation

L application du principe de I’optimisation de I’oscillateur synchrone Colpitts vient

directement de la formule de référence établie au chapitre 3 et rappelée ici :
Af =205 (E, (4-14)
VO

ou lsync est Iamplitude du signal de synchronisation, Vo est I’amplitude aux bornes du
générateur de synchronisation et Er le module du facteur d’élasticité de fréquence de
I’oscillateur Colpitts.

Pour une tension aux bornes du générateur de synchronisation donnée I’augmentation
de la plage de synchronisation peut donc se faire de deux fagons différentes :

- augmenter I’amplitude du courant de synchronisation,

- augmenter le facteur d’élasticité de fréquence.

Nous avons choisi ici une combinaison des deux solutions précédentes afin

d’optimiser notre plage de synchronisation
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4.4. Implantation des différents blocs du deuxieme prototype

4.4.1. Générateur d’impulsion de courant optimisé

L

b

ouT

figure 4 - 39. Principe du générateur de synchronisation optimisé

Comme le montre la figure 4-39, I’utilisation d’une porte NON-OU EXCLUSIF
(NON-EX) permet la génération d’une impulsion sur les fronts montants et descendant de
I’horloge. Ceci nous permet d’espérer un doublement des amplitudes des harmoniques par

rapport a la structure utilisant une porte NON-OU.

Do e >

ouT

figure 4 - 40. Structure interne du genérateur d’impulsions

La figure 4-40 représente la structure interne du générateur d’impulsions tel qu’il a été
implanté dans le deuxiéme prototype. Comme pour le premier prototype, les portes logiques
sont de type CML. Notons ici que I’inverseur CML peut servir de buffer en utilisant sa sortie
non inverseuse. La fonction inverseuse de la figure 4 - 40, apportant le temps de retard
nécessaire sensiblement égal a la moitié de la période du signal haute fréquence de
I’oscillateur, peut étre obtenue en insérant un nombre pair ou impair de portes élémentaires
comme le montre la figure 4 - 41. Ceci permet un ajustement plus aisé du temps de retard
nécessaire.

Dans notre structure, un premier inverseur sert a la mise en forme du signal d’entrée
qui est sinusoidal lors de nos tests. Le NON-EX est realisé a partir de portes OU. Cette
structure n’est pas la structure optimale en terme de nombre de composants et de
consommation. Cependant, cette structure a I’avantage de pouvoir fonctionner pour de basses
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tensions d’alimentation, et permet une optimisation plus facile des temps de montée et de

descente qui sont critiques dans notre application.
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figure 4 - 41. Simulation du générateur d’impulsion

La figure 4-41 représente les résultats de simulation aprés optimisation du générateur
d’impulsions. Le générateur d’impulsion est alimenté sous 2,7 V et consomme 13 mA. Le
signal d’entrée est un signal sinusoidal d’amplitude 200 mV et de fréquence environ
330 MHz.

Des améliorations sensibles par rapport a la premiére version peuvent étre constatées.
La premiére concerne I’amplitude des pics dont qui sont tous supérieurs a 3.5 mA. La
deuxieme concerne la largeur des pics qui ne fait plus qu’environ 440 ps a leurs bases. Du fait
de la disymétrie des temps de montée et descente des portes logiques, le rapport cyclique de
50% du signal d’entrée n’est plus conservé. C’est cette disymétrie qui est responsable de plus
de la différence d’amplitude entre les pics crées par les fronts montants et descendants de
I’horloge de référence. De méme, ce générateur d’impulsion a I’inconvénient, par rapport a
celui du premier prototype, de demander un rapport cyclique d’a peu pres 50% pour le signal
d’entrée.

Pour calculer I’amplitude du courant de synchronisation, il suffit de calculer

I’amplitude de I’harmonique d’ordre six du signal représenté sur la figure 4-36.
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figure 4 - 42. forme d’onde idéalisée du générateur d’impulsion optimisé

Le développement en série de Fourier du signal de la figure 4-42 nous permet

d’obtenir I’amplitude de son harmonique d’ordre n. On trouve :

_H g Mg, 0

| —%llosmczéngcos(m{) +Z2Ilsmc2ép2%os(m(25 g
; HZ (4-15)
. o[MNG [ oM,

...+%1losmc épzéln(m{) +{,l,sinc é%%:os(m(% +Z2))HE

Pour notre générateur d’impulsion, { = 0,451, §=0,141, §=0,159, = 4,5 mA et
I, = 3,5 mA. En appliquant I’équation (4-15) avec ces valeurs numériques, on trouve que
I’amplitude de I’harmonique 6 est a peu pres égale a 430 pA. L’amélioration par rapport au
premier prototype est donc notable puisque I’amplitude de la sixiéme harmonique du courant
de synchronisation était alors d’environ 100 pA.

Enfin, le générateur d’impulsion fonctionne sur une plage de tension d’alimentation
allantde 2,1Va3V.

1.1.2. Oscillateur Colpitts optimisé

L’ optimisation du coefficient d’élasticité de fréquence est un probléme complexe si
I’on tient compte de tous les composants parasites de I’oscillateur Colpitts synchrone intégré.
Nous nous limiterons ici a une optimisation au premier ordre, c’est-a-dire en utilisant
I’oscillateur Colpitts base commune qui a servi a la validation de la théorie au chapitre 3.
Nous rappelons ici les expressions de la partie réelle et imaginaire du coefficient d’élasticité

de fréquence respectivement Fg et Fy, ainsi que I’expression de la fréquence des oscillations :
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1 dw| 1 LgCw

F =— = e (4-16)
* 2mog| , 40t (C +C))
‘(Lg* - w,’LC’
b__ia_ou __ 1 &+w0(Lgc LCl): 1 o % e (4-17)
2rrab |, 40T (C,+C)) 401 (C +C,)’

E. = «/sz + ng (4-18)
f = L (4-19)

C.C, 2 2

2L ——=--L°g,

C1 +C2
L’ expression de la plage de synchronisation est donnée par I’équation (4-20) :
AF=2[%EDWM (4-20)
0

ou Vy est I’'amplitude de la tension aux bornes du générateurs de synchronisation, c’est-a-dire
aux bornes de C,, et Isync I’amplitude du courant de synchronisation. En supposant que C; et
C, forment un diviseur idéal de tension, la tension de sortie de I’oscillateur Vs est reliée a la
tension V, par la relation :

0 = Cl VS
C,+C,

(4-21)

L’expression de la plage de fréquence en fonction de la tension Vs, s’écrit alors,
compte tenu des équations (4-16), (4-17) et (4-18) :

1

I 4122
AF = sync \/(ngcwg)z + wOLC]_

(C, +C,) (4-22)

2 Vv

S

Il est alors possible d’optimiser la plage de synchronisation a partir de la formule
(4-22). En particulier pour une amplitude d’oscillation de sortie et une fréquence données, il
est possible de maximiser la plage de synchronisation en augmentant L et en augmentant le

rapport (J:rl . Compte tenu de la relation existant entre L, C1 et C2 au travers de
1 2

I’expression de la fréquence, ces deux propositions impliquent une diminution de la valeur de
C2, aux bornes de laquelle est realisée la synchronisation.
Nous avons donc dégageé les regles d’optimisation qui vont étre appliquées a notre

oscillateur Colpitts base commune.
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figure 4 - 43. Oscillateur Colpitts base commune du deuxiéme prototype

La figure 4-43 représente le schéma électrique de I’oscillateur Colpitts tel qu’il a été
implanté dans le deuxieme prototype. Seuls ont été représentés les composants parasites qui
rentrent en jeu dans le calcul théorique de la plage de synchronisation. C,, Cret Cg, sont
respectivement les capacités base-collecteur, base-émetteur et collecteur-substrat (capacité de
caisson) du transistor bipolaire Q;. Cdg, Cdb sont respectivement les capacités drain-grille et
drain substrat du transistor MOS M1. Croutl tient compte de la capacité parasite de la piste
métallique qui relie le générateur d’impulsion a I’émetteur du transistor Q1. Crout2 est une
capacité parasite liée a la piste métallique reliant I’inductance spirale et le buffer 50 Q au
collecteur du tansistor Q1. Cette capacité tient compte de plus de la capacité d’entrée du
buffer 50 Q.

La structure de I’oscillateur Colpitts base commune est donc tres voisine de celle du
premier prototype. Le transistor actif est le transistor bipolaire Q1 qui est de grande taille de
facon a réduire les résistances d’accés. Sa source de polarisation est réalisée a I’aide d’un
miroir de courant MOS.

Le circuit résonnant est constitué principalement des capacités C;, C,, auxquelles
viennent se rajouter les capacités parasites, et de I’inductance spirale intégrée L.
Conformément au principe de I’optimisation, la valeur de I’inductance L a été augmentée par

rapport au premier prototype puisqu’elle est de 4,9 nH. Il s’agit de la self inductance
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optimisée du paragraphe 2. Le modele approché de la self-inductance est celui de la figure
4-16. Les valeurs des composants du modéle sont :

L=49nH

R=118Q

Cint =30 fF

Cox =450 fF

Csub =85 fF

Rsub =240 Q
Les deux condensateurs C; et C, ont de petites valeurs, respectivement 1 pF et 1,2 pF. Ce sont
des condensateurs de type poly / poly dont le layout a été soigné de facon a réduire les
résistances d’acces des armatures. Conformément a la stratégie d’optimisation, la valeur du
condensateur C, a été réduite le plus possible.

Le premier prototype nous a confirmé la propriété qu’ont les oscillateurs synchrones
de recopier le bruit de phase du signal de référence dans la bande de synchronisation. Ainsi,
I’optimisation en terme de bruit de phase de notre oscillateur est totalement superflue. Ceci
nous a permis de réduire fortement la consommation de notre oscillateur. Les principaux

résultats de simulation sans signal de synchronisation sont résumés dans le tableau 14

Tableau 14 : principales caractéristiques de I’oscillateur Colpitts base commune libre

Tension d’alimentation 2,7V
Courant consomme 2,6mA
Puissance dissipée 7mwW
Fréquence d’oscillation libre 1,962 GHz
Amplitude des oscillations de sortie 415 mV
Amplitude des oscillations aux bornes du générateur de synchronisation | 106 mV

Il est possible d’appliquer la théorie utilisée pour le premier prototype a ce second
prototype. Comme pour le premier prototype, il convient de faire I’hypothése de bande étroite
pour pouvoir utiliser le modéle de la figure 4-28 (a). Les valeurs des composants du modéle

bande étroite aux alentours de 2 GHz de la self-inductance sont :

Cint=30fF
R’=333Q
L’=51nH
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Cox’= 175 fF

Rsub’ =420 Q

Les valeurs des autres composants rentrant dans le calcul théorique sont résumées dans
le tableau 15.

tableau 15 : valeurs des différents composants du circuit de la figure 4-43

Cy 1 pf
C, 1,2 pF
C, 100 fF
Cn 1,045 pF
Ceb 100 fF
I 910 Q
Cya 138 fF
Cab 122 fF
Ro 854 Q
Croutt 130 fF
Crout2 290 fF

Notons ici ,que les valeurs C,, C¢, sont des valeurs exactes qui tiennent compte de la
géométrie de Q1.
Nous rappelons ici les formules établies au paragraphe 3-3 permettant de calculer les

parties réelles et imaginaires du coefficient d’élasticité de fréquence.

F=—1t olo 9 (4-23)
sur f, CH(C2I+C1)+C2IC1
2D =
D 1 2 |:|
Fb — 1 1 : D Lgc (gm + gn )' + Cl | |:| (4_24)
4m C, +C, + L9, (9n *+9,) C + CC' O
% C, +C, * C,+C,'H

Les expressions des différents composants entrant en ceuvre dans ces deux formules

ainsi que leurs valeurs numériques sont résumeées dans le tableau 16.
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tableau 16 : expressions et valeurs des difféerents éléments présents dans les expressions des

parties réelles et imaginaires du coefficient d’élastictité de fréquence

Elément Expression Valeur
G’ Co+CitCyy*+Cap+Crount 2,65 pF
C. CutCrouztCeptCox’ 0,6 pF

9e 1/ (R I/ Raw’) 5.4 mS
O 1/ (Rn/l Ro) 2,3mS
Om Gain minimum pour I’amorcage des oscillations 40 mS

L application numérique donne pour Fg et Fb :
F;=6,3.10°Hz/ Q"
Fr=97.10°Hz/ Q"
Compte tenue de I’amplitude aux bornes du genérateur d’impulsions, V=106 mV,
I’expression de la plage de synchronisation théorique est, d’apres I’équation (4-13) :
AF=22.10". Isync (Hz) (4-25)
ou Isync est I’amplitude du courant de synchronisation en amperes.
—e—plage prévue —=—plage simulée
—— 2(fO-fréquence basse)
ZUV j
180
160
140

120
100 A
80

60
40 -
20

100 200 300 400 500 600
amplitude du courant de synchronisation (UA)

Plage de synchronisation
(MH2z)

figure 4 - 44. Plage de synchronisation prévue par la théorie et simulée en fonction de

I’amplitude du courant de synchronisation.

La figure 4-44 présente la plage de synchronisation en fonction de I’amplitude du
courant de synchronisation obtenue par la simulation et la théorie. La courbe simulée se
rapproche d’une parabole, ce qui caractérise le régime de la synchronisation aux forts

courants (chapitre 3). Ceci explique I’erreur entre la plage prévue par la théorie et celle
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simulée. Le chapitre 3 nous a montré que le régime de la synchronisation aux forts courants
était caractérisé par une dysimétrie de la plage de synchronisation par rapport a la fréquence
centrale.

La courbe intitulée 2(fO-fréquence basse) représente le double de I’écart de fréquence
entre la fréquence d’oscillation libre et la fréquence la plus basse de la plage de
synchronisation simulée. Cette courbe représente en fait la plage de synchronisation en
régime de synchronisation sous faible courant. Nous noterons alors la bonne précision de
notre théorie pour le régime de synchronisation sous faible courant puisque les courbes

théoriques et 2(f0-fréquence basse) coincident.

1.1.3. Boucle de mode commun

Comme pour le premier prototype, une boucle de mode commun fixe le potentiel
d’alimentation des portes de la logique d’impulsion et leurs points milieux, a partir d’un
potentiel fixe.

Cette boucle de mode commun est réalisé autour d’un amplificateur opeérationnel
monté en suiveur capable de délivrer le fort courant d’alimentation demandé par la logique du
générateur d’impulsions tout en garantissant un potentiel fixe en sa sortie et ce, malgré les

variations du courant dues aux basculements des portes.

1.1.4. Buffer 50 Q

Cet oscillateur synchrone étant destiné a étre mesuré en boitier, un buffer 50 Q a été
implanté afin de s’affranchir du grand couplage capacitif vers le substrat, donc la masse,
présenté par le plot de sortie. Le schéma utilisé est celui de la figure 4-26 du premier
prototype. Le buffer a été optimise afin de delivrer le maximum de puissance sous 50 Q pour
une amplitude du signal d’entrée donnée, ceci au détriment de la consommation (14 mA sous

2,7 V) par rapport a la version du premier prototype (9 mA sous 3 V).
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1.5. Reésultats des simulations de I’oscillateur Colpitts synchrone

5m v lsync

3m b

(A)

36 1 sortie oscillateur

32 L

2.8

(V)

24 L

figure 4 - 45. Formes d’ondes temporelles du courant de synchronisation et de la tension de

sortie de I’oscillateur synchrone

L’oscillateur synchrone complet consomme 31 mA sous 2,7V répartis entre
I’oscillateur Colpitts base commune (2,6mA), le générateur d’impulsions de courant (13,5
mA), la boucle de mode commun (1,5 mA) et le buffer (14 mA).

La figure 4-45 est un exemple de résultats de simulation de I’oscillateur synchrone
complet. En particulier cette figure montre la forme d’onde du courant de synchronisation et
de la tension de sortie de I’oscillateur. L’amélioration sur le courant de synchronisation
attendue est nette puisque la forme d’onde du courant de synchronisation n’est que trés peu
perturbée par les oscillations RF de I’oscillateur.

La plage de synchronisation obtenue par simulation est a peu prés de 110 MHz.
Notons ici le bon accord avec la théorie qui, pour une amplitude du courant de
synchronisation de 430 pA, prévoit une plage de synchronisation de 95 MHz. L’écart entre la
simulation et la théorie provient du fait, comme il a été vu plus haut, que notre oscillateur
fonctionne en régime de synchronisation aux forts courants et du calcul approximatif de

I’amplitude de la sixiéme harmonique du courant de synchronisation.
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1.6. Résultats de mesure

HIHIIIII” i 1'
I

s I.ll i | T 4
T o e ————_ g

figure 4 - 46. Photographie du circuit intégré

Le circuit intégré, dont une photographie est visible sur la figure 4-46, a été encapsulé
dans un boitier JLCC44. Comme pour le premier prototype, le circuit intégré a été brasé sur
un circuit imprimé de type FR4 dont les dimensions ont été le plus possible minimisées afin
de réduire au mieux les pertes inhérentes a ce type de substrat.

Sans signal de synchronisation, I’oscillateur a une fréquence d’oscillation de 1,908
GHz.

Un signal sinusoidal de puissance —10dBm délivré par un générateur de signaux
synthétisés de type HP 83712 B est ensuite appliqué sur I’entrée de I’oscillateur synchrone.
La plage de synchronisation en entrée est de 16,7 MHz entre 308 MHz et 326,7MHz, soit une
plage de synchronisation de 112 MHz, ce qui est en parfait accord avec la simulation et la
théorie. Ces résultats expérimentaux confirment donc la théorie et le principe d’optimisation
de I’étendue de la plage de synchronisation qui en découle. Les principaux résultats issus des
simulations, de la théorie et des mesures sont récapitulés dans le tableau 16.

Tableau 16 : récapitulation des résultats issus des simulations, de la théorie et des mesures

Simulation (MHz) Théorie (MHZz) Mesures (MHz)

Plage de synchronisation 110 MHz 95 MHz 112 MHz
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figure 4 - 47. Spectre du signal de sortie de I’oscillateur synchronisé par un signal de
fréquence 316,6667MHz

La figure 4-47 représente le spectre du signal de sortie de I’oscillateur synchronisé. Il
est possible de vérifier encore ici la propriété qu’ont les oscillateurs synchrones de recopier le
bruit de phase de la référence au facteur de multiplication pres puisque la valeur du bruit de

phase de I’oscillateur synchronisé est d’a peu prés —90 dBc / Hz a 200 Hz de la porteuse.

1.7.  Conclusion sur le deuxiéme prototype

Les mesures sur le deuxiéme prototype valident le principe d’optimisation du
paragraphe 4-2. L’optimisation conjointe du générateur d’impulsions et des valeurs des
composants de I’oscillateur nous ont permis d’obtenir une plage de synchronisation
supérieure a 110 MHz

Cependant, ce deuxieme prototype présente un défaut puisqu’il entre dans le cadre de
la synchronisation aux forts courants. Ceci est génant puisque dans ces conditions,
I’lamplitude du signal de sortie de I’oscillateur varie en fonction de la fréquence de
synchronisation et devient inférieure a sa valeur de repos en dehors de la plage de

synchronisation prévue par la théorie comme le montre la figure 4-48.
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A
Amplitude des
oscillations

Vs

AF théorie

AF synchronisation aux forts courants

A 4

fo

figure 4 - 48. Allure de I’amplitude des oscillations en fonction de la fréquence du signal de

synchronisation pour de forts courants de synchronisation

Cette remarque étant faite, nous pouvons corriger notre principe d’optimisation pour
déterminer les regles de conception d’un bon oscillateur synchrone, c’est a dire un oscillateur
dont la plage de fréquence est entierement déterminée par la théorie du chapitre 3 et dont
I’amplitude des oscillations est toujours supérieure ou égale a celle des oscillations libres. En

effet dans le chapitre 3, il a été établi que le régime de synchronisation aux forts courants

apparaissait lorsque le produit 4 [—!Vy—z E, est tres supérieur a 1, avec E5 le facteur d’élasticité

0

d’amplitude. Une méthode efficace est donc d’augmenter la tension aux bornes du générateur
de synchronisation.

Les regles de conception d’un bon OS sont donc :

- Fixer I’amplitude des oscillations voulue en sortie,

- Déterminer le rapport C,/(C1+C;) nécessaire pour obtenir un niveau de I’amplitude
des oscillations aux bornes du générateur de synchronisation assez élevé pour
sortir de la zone de synchronisation aux forts courants,

- Augmenter L le plus possible (il existe cependant une valeur limite qu'il est
possible d'intégrer, comme nous l'avons vu au chapitre 1 et 4) de facon a
augmenter la plage de synchronisation. Le rapport C,/(C;+C;) devant rester
constant, cela revient a diminuer C,. De plus pour que ce rapport reste constant, C,

doit étre diminue dans les mémes proportions que C,.
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2. Conclusion

Nous avons présenté dans ce chapitre I’intégration d’oscillateurs Colpitts synchronisés
par un signal de référence dont la fréquence est la sixieme sous-harmonique du signal de
sortie. Nous avons présenté et valide le principe d’optimisation de la plage de synchronisation
des oscillateurs synchrones a partir de la théorie établie au chapitre 3.

A partir des défauts de ces deux prototypes nous avons de plus déterminé les regles de
conception d’un bon OS.

Ce chapitre permet de valider I’intérét de I’oscillateur synchrone pour une utilisation
comme synthétiseur haute fréquence dans une structure de synthétiseur de fréquence boucle
double. En effet, la puissance dissipée par I’oscillateur synchrone et son générateur de
synchronisation est de 43,5 mW sous 2,7 V dans une technologie BICMOS 0,8 um faible
colt. Un synthétiseur a base de PLL fonctionnant aux alentours de 2 GHz consommerait
beaucoup plus. En effet, nous avons au chapitre 2 qu’un VCO optimisé en bruit de phase
consommait au moins 35 mW. A cette puissance consommee il convient de rajouter celle
consommeée par le détecteur de phase, de la pompe de charge et surtout du diviseur de retour
programmable (45 mW pour celui de [PAC96-2]). Notons de plus que I’utilisation d’une
technologie avancée doit nous permettre de diminuer encore plus la consommation de la

logique de synchronisation et donc de notre oscillateur synchrone.

188



CHAPITRE 5

INTEGRATION D’UN OSCILLATEUR SYNCHRONE 5,2 GHz
DANS LA TECHNOLOGIE CMOS 0,25 pm HCMOSY7
DE STMICROELECTRONICS




Chapitre 5 Intégration d'un OS 5,2 GHz dans la technologie CMOS 0,25 um HCMOS7 de STMicroelectronics

Ce dernier chapitre présente I’intégration d’un OS 5,2 GHz dans la technologie
HCMOS?7 (technologie CMOS 0,25 um). Cette étude a €eté entreprise a I’occasion d’une
collaboration avec STMicroelectronics.

Ce chapitre commence par une breve description du cahier des charges. Le deuxieme
paragraphe est consacré au choix de la structure de I’oscillateur la plus favorable a la
synchronisation et a son étude théorique. Le troisieme paragraphe décrit I’implantation
électrique de I’OS 5,2 GHz. Le quatrieme paragraphe donne les résultats de mesures. Un
cinquiéme paragraphe conclut ce chapitre.

1. CAHIER DES CHARGES

L’OS décrit dans ce chapitre doit étre utilisé dans une architecture de synthétiseur de
fréquence a boucle double dédié aux applications de type HIPERLAN dont la fréquence de

travail entre dans la gamme 5,15-5,25 GHz.

La fréquence d’oscillation de I’OS en I’absence de signal de synchronisation est choisie
a 5,2 GHZ, pour réaliser un émetteur a modulation directe ou un récepteur zéro FI.

D’autre part nous avons choisi une plage de synchronisation de 150 MHz lorsque I’OS

est verrouillé sur sa 6™ sous harmonique (soit un signal d’entrée de 900 MHz). Ceci nous
permettra ainsi d’étre sir que la plage de synchronisation mesurée couvrira bien la plage de 100

MHz des applications HIPERLAN.

La technologie employée pour I’intégration de cet OS est la technologie HCMOS?7 de
STMicroelectronics. 1l s’agit d’une technologie CMOS 0,25 um disposant de six niveaux de
métallisation. Les inductances sont obtenues en mettant en parallele des spirales de
métallisation 5 et 6. Notons ici que nous ne disposons d’aucune option analogique, c’est-a-dire
que nous ne disposons ni de condensateur de type métal-métal, ni de condensateur de type poly-

poly.

2. CHOIX DE LA TOPOLOGIE DE L’0S 5,2 GHz

Le chapitre 4 a détaillé deux versions d’un OS de type Colpitts. La premiére version a
montré la faisabilité¢ de I’intégration des OS dans les technologies silicium standards. La
deuxiéme version est le résultat de I’optimisation de la premiére version grace a la théorie

développée dans ce mémoire. Cette deuxiéme version a permis ainsi de valider cette théorie.
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A I’occasion de cette nouvelle réalisation, nous nous sommes demandés s’il existait des
structures d’oscillateurs plus favorables que d’autres au processus de synchronisation,
c’est-a-dire une structure qui présenterait une plus grande plage de synchronisation que les
autres pour une amplitude du signal de synchronisation et une amplitude du signal de sortie

données.

Il n’existe principalement que deux grands types d’oscillateurs synchrones a circuits
résonnants qui peuvent étre intégrés : les oscillateurs harmoniques (de type Colpitts, Hartley
etc.) et les oscillateurs a résistance négative. La théorie de la synchronisation des oscillateurs du
chapitre 3 doit nous permettre de déterminer des régles génerales permettant de choisir la

meilleure structure d’oscillateur en vue de sa synchronisation.

2.1.  Oscillateurs harmoniques

Nous étudions dans ce paragraphe les oscillateurs de type harmonique parmi lesquels
nous trouvons entre autre les oscillateurs Colpitts et Hartley. Nous nous limiterons ici a I’étude
de l'oscillateur de type Colpitts représenté sur la figure 5-1, car les autres oscillateurs de type

harmonique (Hartley, Clapp) sont des versions duales de I’oscillateur Colpitts.

De plus, nous nous limiterons a la synchronisation par un générateur de courant, car
comme nous I’avons vu dans le chapitre 3, la synchronisation par un générateur de tension n’est

pas envisageable dans le cadre de I’intégration sur silicium.

Vcc

wr ()

/77

/77

figure 5-1. Structure général de I’oscillateur Colpitts
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Il existe trois fagons de synchroniser I’oscillateur Colpitts : la premiére consiste a mettre
le générateur de courant synchronisant I’oscillateur en paralléle, soit avec C,, soit avec C; soit
avec L. La théorie développée au chapitre 3 nous permettra de déterminer le meilleur mode de
synchronisation. Afin de simplifier les calculs, nous considererons ici que les composants mis

en ceuvre dans I’oscillateur sont parfaits.

2.1.1. Synchronisation aux bornes de L

Vcc

M
T G Isync
—>
Vpol <>
Iof I /77
/77 /77 /77

figure 5-2. Synchronisation aux bornes de L

Lorsque la synchronisation s’effectue aux bornes de I’inductance, comme représenté

sur la figure 5 - 2, I’expression de la plage de synchronisation donnée par la théorie est :

1 Is nc 1
AF = = 2N g c (5-1)
21T Vs 1~
C1+C2

oU lsync est I’amplitude du courant synchronisant I’oscillateur, Vs I’amplitude des

oscillations en sortie de I’oscillateur.
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2.1.2. Synchronisation aux bornes de C;

Vce

L e N
w A

777 777

figure 5-3. Synchronisation aux bornes de C;

La figure 5-3 représente le schéma de I’oscillateur Colpitts synchronisé aux bornes de
C;. La théorie développée au chapitre 3, dans le cas de composants parfaits donne pour

I’expression de la plage de synchronisation :

1 I sync 1
AF = —[3¥°O— (5-2)
2V, C,

2.1.3. Synchronisation aux bornes de C,

Vcce

J}E —,
v () aps v

—T G, Isync

777 777 777 /77

figure 5-4. Synchronisation aux bornes de C,
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Lorsque I’oscillateur Colpitts est synchronisé aux bornes de C2 comme le représente la

figure 5-4, la théorie donne pour la plage de synchronisation I’expression suivante :

1 Isync 1
AF = — 322 0 (5-3)
2mr V, C,

2.1.4. Synchronisation de I’oscillateur Colpitts : conclusion

Il convient a ce point de I’exposé de comparer les expressions obtenues (5-1), (5-2) et
(5-3) pour déterminer la synchronisation la plus efficace en terme de plage de synchronisation.

Ces équations montrent que, pour une synchronisation par un générateur de courant, la
plage de synchronisation est inversement proportionnelle a la capacité aux bornes de laquelle

est place le générateur de synchronisation.

Ainsi, dans le cas de la synchronisation par courant (synchronisation parallele), la
synchronisation la plus efficace est celle qui se fait aux bornes de la capacité totale du circuit
résonnant, c’est-a-dire, celle qui se fait aux bornes de la mise en serie de C; et C,. En effet, la
valeur de la mise en série de deux capacités est nécessairement plus petite que celles de chacune
des deux.

Notons ici que cette propriété est genéralisable a tous les autres types d’oscillateurs : la
synchronisation parallele la plus efficace en terme de plage de synchronisation est celle qui a

lieu aux bornes de la capacite totale du circuit résonnant.

2.2.  Synchronisation de I’oscillateur a résistance négative

La structure de I’oscillateur a résistance négative ici retenue est celle d’une paire
différentielle MOS croisée a drains couplés. Le schéma électrique est représente sur la figure
55.
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Vce
N
Vs
Isync
L r( j L
| C
Vsl G H D Vsz

figure 5-5. Schéma électrique de principe de I’OS a résistance négative

La synchronisation se fait aux bornes de C puisque, comme nous l’avons vu au
paragraphe précédent, c’est cette synchronisation qui assure la plus grande plage de
synchronisation pour une amplitude du signal de synchronisation et une amplitude des
oscillations données.

Dans ces conditions, la théorie développée au chapitre 3 permet de donner comme
expression de la plage de synchronisation :

1 |
AF ——mﬂml— (5-4)
21 C
Nous pouvons noter ici encore une fois I’analogie de cette formule avec celles trouvées

dans les différents cas de synchronisation de I’oscillateur Colpitts.

2.3.  Choix de la topologie de I’oscillateur

Pour une amplitude du signal de synchronisation et pour une amplitude du signal de
sortie données, les considérations précédentes montrent que la structure a resistance négative
synchronisée aux bornes du condensateur et la structure Colpitts synchronisée aux bornes de

I’inductance sont équivalentes et sont les plus favorables en terme de plage de synchronisation.

Dans le cadre de ce projet, c’est la structure a résistance négative qui a été retenue
principalement a cause de sa sortie différentielle. En effet, les circuits radiofréquences intégrés
sont le plus souvent possible de structure différentielle afin d’éliminer les effets des sources de

bruit de mode commun liés au couplage substrat.
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3. IMPLANTATION DE L’OS 5,2 GHz DANS LA TECHNOLOGIE
HCMOS7

L’ implantation de I’oscillateur synchrone 5,2 GHz se décompose en I’implantation d’un
générateur d’impulsions de courant de largeur 93 ps et d’un oscillateur a résonance négative
oscillant 4 5,2 GHz.

3.1.  Schéma de principe de I’oscillateur a résistance négative synchrone

3.1.1. L’oscillateur a résistance négative

Le cceur de I’OS est ici un oscillateur a résistance negative totalement intégré et dont le
schéma de principe est celui de la figure 5 - 5. La résistance négative est réalisée par la paire

croisee NMOS. Celle ci compense les pertes du réseau LC, assurant ainsi I’oscillation du

systeme.
3.1.2. Le générateur d’impulsions de courant
I
Vce sync
! V, I Vcee | V.
‘ ‘—
L Isyn L L Isync L
[|.C — | C
| - |

figure 5-6. Equivalence synchronisation différentielle / synchronisation « unipolaire »

La principale difficulté posée par la synchronisation de I’oscillateur a résistance negative

est la réalisation d’un générateur de courant différentiel.
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La figure 5-6 montre comment contourner la difficulté. Les théoremes classiques des
circuits électriques permettent de montrer que ce générateur peut étre remplacé par deux
générateurs références, I’un par rapport a la masse et I’autre par rapport a I’alimentation positive
du circuit.

D’apres le chapitre 3, le générateur d’impulsions doit étre capable de générer des
impulsions dont la largeur est égale a une demi-période des oscillations a 5,2 GHz. La largeur

des impulsions doit dont étre égale a 93ps.

0 =100 ps

figure 5-7. Principe de la logique d’impulsions

+

Comme pour les OS présentes dans le chapitre 4, la génération d’impulsions si fines ne
peut se faire qu’en utilisant judicieusement les temps de propagation de portes élémentaires. La
figure 5-7 représente le principe général retenu pour cet OS: a chaque front montant de
I’horloge, une impulsion de largeur égale au temps de propagation de I’inverseur est génerée.

La synchronisation se faisant par des impulsions de courant, il convient de convertir les

impulsions de tension a la sortie de la logiqgue CMOS en impulsions de courant.

—

777

figure 5-8. Générateur d’impulsions de courant

Comme le montre la figure 5-8, le convertisseur tension-courant est donc simplement
réalisé a I’aide de deux transistors PMOS et NMOS. Le transistor NMOS permet d’obtenir les
impulsions de courant référencés par rapport a la masse, tandis que le transistor PMOS permet

d’obtenir le générateur d’impulsions de courant référencé par rapport a I’alimentation. 1l est
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nécessaire de rajouter un inverseur entre la logique d’impulsion et le transistor PMOS pour

assurer sa conduction seulement au moment des impulsions de la logiqgue CMOS.
3.1.3. Schéma global de I’OS a résistance négative

Vce

1

v
W
3
&<

figure 5-9. Schéma final de I’OS résistance négative 5,2 GHz

La figure 5-9 représente le schéma global de I’OS 5,2 GHz tel qu’il a été intégré dans la
technologie HCMOS7 de STMicroelectronics. Un transistor PMOS monté en diode a été inséré
entre les inductances et I’alimentation positive Vcc, de fagon a assurer le bon fonctionnement
du transistor PMOS délivrant les impulsions de courant. Afin d’assurer le parfait
fonctionnement de la logique d’impulsion, le potentiel de drain des transistors NMOS et PMOS
constituant le convertisseur tension / courant est ajusté a \Vcc /2.

Comme pour les oscillateurs synchrones présentés dans le chapitre 4, deux buffers ont
été implantés afin de réaliser les mesures avec un analyseur de spectre HP 8563 E dont

I’impédance d’entrée est de 50 Q.
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1.2.  Implantation des différents sous blocs de I’OS 5,2 GHz.

Nous détaillerons dans ce paragraphe les schémas électriques des différents sous blocs
constituant I’OS 5,2 GHz.

1.1.1. L’oscillateur a résistance négative 5,2 GHz

Vcc

20 um/0.25 pm
Vee

L=123nH L=13nH

C=135fF R=12kQ

||
I
25 pm/0,25pum 25 pm/0,25pum

150 pm / 0,25pum :| i i |: 150 pm / 0,25pum

Cgec =20 pF
e ia Vet e ia

figure 5-10.  Schéma électrique de I’oscillateur a résistance négative

La figure 5-10 représente le schéma électrique de I’oscillateur a résistance négative. Les
deux inductances ont pour valeur 1,3 nH. Le modéle électrique des inductances est représenté
sur la figure 5-11. 1l nous a été fourni par les services de STMicroelectronics.

C;.= 8fF
|
|
L=1,27nH R/\=/'>>,/8\/Q
—— C,=53fF C,,= 48 fF JE—
e e

figure 5-11.  Modele électrique des inductances intégrées
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Les inductances sont des inductances spirales octogonales. Cette géométrie permet en
effet de se rapprocher le plus possible de I’enroulement circulaire qui garantit le meilleur
coefficient de qualité pour une valeur d’inductance donnée. Ces inductances sont réalisées en
mettant en paralléle les deux niveaux de métallisation les plus éloignés ( métallisation de niveau
5 et 6) du substrat de facon a réduire la résistance de I’enroulement sans augmenter trop les
capacités parasites.

Le condensateur du circuit résonnant utilise les couplages capacitifs latéral et vertical
des niveaux de métallisation 3 et 4. Ce condensateur est de type VLSI, puisqu’il ne nécessite
aucune étape supplémentaire au process CMOS pour amoindrir I’épaisseur de I’oxyde entre les
deux armatures du condensateur. Il est en revanche de moins bonne qualité q'un "vrai”
condensateur métal-métal.

L’équation (5-6) donne I’expression de la plage de synchronisation de I’OS a résistance

négative prévue par la théorie.

= 1 [@+ (@2l -gm)r)) (55)
20T L(2T'+C"")
] 2
AF=tplp 1t NS ] (5-6)
mV, 2C+C' 0 Hoy HH
C’'=C+2Cy (5-7)
C’= Cgs + Cgb + de + Coxl + Cint + Cbuf (5'8)

ou Cgyq, Cgs, Cys €t Cpg représentent respectivement les capacités grille-drain, grille-source, grille
substrat et drain-substrat d’un transistor MOS. g, est la transconductance des transistors NMOS
de la paire différentielle. gl la charge de I’oscillateur. Cps est la capacité d’entrée des buffers qui
constituent la charge de I’oscillateur. i est I’amplitude du courant synchronisant I’oscillateur et
Vo, la tension de sortie de I’oscillateur.

Le tableau 1 résume les valeurs des paramétres des transistors MOS et des inductances
intégrées ainsi que les valeurs des composants parasites constituant I’oscillateur a résistance

négative.
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tableau 1 : valeur des composants mis en ceuvre dans I’oscillateur a résistance négative

L 1,27 nH
R 5,8 Q
Cint 8 fF
Cox1 53 fF
Cox2 48 fF
W / L transistors NMOS 25/0,25
Courant d’alimentation lp =1,6 mA
Gm 5,9 mS
Cys 31fF
Cyd 7fF
Cyo 8 fF
Chd 12 fF
Chut 110 fF

Le tableau 2 résume les principaux résultats issus des simulations de I’OS. Dans ce
tableau sont listées également les valeurs des plages de synchronisation obtenues par la
simulation et par la théorie lorsqu’un courant sinusoidal d’amplitude 420 pA et de fréquence
voisine de celle des oscillations libres est appliqué aux bornes du condensateur du circuit

résonnant.

tableau 2 : principaux résultats de simulation

Fréquence des oscillations libres 5,7 GHz

Amplitude des oscillations libres (avant les buffers) 1,37 V (en différentiel)

Plage de synchronisation simulée 160 MHz (i =420 pA)

Plage de synchronisation théorique 156 MHz (i = 420 pA)

Il est possible de noter le parfait accord entre la théorie d’une part et les simulations

d’autre part.
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1.1.2. Le générateur d’impulsions de courant
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figure 5-12.

Schéma électrique du générateur d’impulsions
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La figure 5-12 représente le schéma électrique du générateur d’impulsions CMOS avec

le convertisseur tension courant. Un inverseur a été rajouté en téte du générateur afin de mettre

en forme le signal d’entrée qui sera délivré par un générateur sinusoidal de type HP 8648 B.

File : i cou

ELDO v4.7_3.1 (production) : * eldo Netlist: test_oscillateur_sync

Aee-3 1(X10.X111.XM30.M1.D) 1(X10.X111.XM28.M1.D)
4 L
N (\/VM’A’M /\AWMW
: O 4
V AT IVAAVAAVAAVALVI
2 L
-4 L
-6 | | | | | | | | | | | | |
2.95 3.00 3.05 3.10 3.15 3.20 3.25e-8
S
figure 5-13.  résultats de simulation du générateur d’impulsions de courant
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La figure 5-13 représente les résultats de simulation obtenus avec le circuit décrit sur la
figure 5-12 connecté a l'oscillateur a résistance négative. La hauteur des pics ainsi obtenus est
approximativement de 4 mA et la largeur de 100 ps. La technologie HCMOS7 permet d’obtenir
des générateurs d’impulsions dont la forme d’onde est voisine de celle utilisée dans la théorie.

La consommation de la logique d'impulsions, lorsque le signal d'entrée a une fréquence
de 900 MHz est de 3mA sous 2,5 V. Cette consommation est beaucoup moins importante que

celles des deux premiers prototypes qui utilisaient une logique CML.

1.1.3. Le buffer

Vcc Vcce Vcce

in |: 500 Q L externe
D 1pF
|
|

|
|
out
60 pm / | | 4M 120 pm /
0,25 um | | 0,25 um 0,25 um
2 kQ
777 777 777

figure 5-14.  Schéma électrique du buffer

Le schéma électrique du buffer est représenté sur la figure 5-14. Ce buffer CMOS est
directement inspiré du buffer bipolaire utilisé pour les OS décrits dans le chapitre 4.
L'inductance de I'étage de sortie du buffer est externe au circuit intégré.

Les simulations de ce buffer ont consisté a maximiser I’amplitude du signal de sortie
lorsque le buffer est connecté sur une impédance de 50 Q via un plot d’entrée sortie. Le plot
d’entrée sortie a été modélisé de fagon trés empirique. Ce modele correspond a un « pire cas ».
Cette simulation a été réalisée surtout pour nous garantir une puissance du signal de sortie
suffisante pour les mesures.

La consommation d'un buffer est de 18 mA sous 2,5 V. Nul doute que ce buffer puisse

étre amélioré, mais ce n'était pas I'objectif premier de ce circuit.
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1.1.4. OS 5,2 GHz complet

L’OS 5,2 GHz complet (générateur d’impulsion, oscillateur a résistance négative et
buffers) a été simulé en tenant compte des plots d’entrée sortie et des plots des alimentations..
Tableau 4 : résultats de simulation de I'OS 5,2 GHz complet

Schéma Extracted Théorique
Amplitude des oscillations différentielles 14V 1,28V
Fréquence d'oscillation libre 5,7 GHz 5,43 GHz 5,6 GHz
Plage de synchronisation 150 MHz 140 MHz 160 MHz

Le tableau 4 liste les principaux résultats de simulation de la schématique et du circuit
extrait de I'implantation physique (layout). La valeur théorique de la plage de synchronisation a
été obtenue en considérant que les impulsions de courant été parfaites, a savoir qu'elles étaient
rectangulaires, de hauteur 4 mA et de largeur 100 ps). La sixieme harmonique de ce signal qui
synchronise I'OS a pour amplitude 420pA. L'application de 5-6 donne 160 MHz de plage de
synchronisation. Nous noterons ici le bon accord entre les valeurs mesurées en simulation et la
théorie.

Nous noterons ici que la fréquence des oscillations aurait pu étre ajustée a 5,2 GHz en
jouant sur la valeur du condensateur du circuit résonnant de I’oscillateur a résistance négative.
Nous espérions, a ce stade de la réalisation de ce prototype, que la valeur réelle du condensateur
latéral serait plus importante que celle issue du logiciel d’extraction des capacités parasites
utilisée lors des simulations. Ceci aurait du avoir pour effet de baisser la fréquence des

oscillations.

4, Résultats expérimentaux

Le protocole expérimental de test de I’OS ainsi que les principaux résultats de mesure

seront décrits dans ce paragraphe.
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4.1.  Implantation sur silicium

Self
i  — inductance

Condensateurs
latéral

Buffer 50 Q
Ceeur de
| "oscillateur
Générateur
d “impulsions

figure 5-15.  Layout de I’OS 5,4 GHz

La figure 5-15 représente le résultat du dessin des masques de I’0OS 5,4 GHz. On
remarquera la grande surface occupée par les inductances par rapport au reste du circuit (Ceeur
de I’oscillateur a résistance négative, générateur d’impulsions et buffers 50 Q). Nous pouvons
cependant dire que la surface occupée n’est guere plus grande qu’un VCO et que, par

conséquent, elle est bien moins importante que celle d’un synthétiseur de fréquence complet.

Les grands espaces vides ont été remplis de capacités de decouplages réalisées par
empilement des différentes couches de métallisation présentes dans la technologie HCMOS?.

ITFETNE
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-
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AN 1A

:;'-|_l| o
=

figure 5-16.  Photographie du circuit intégré
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La figure 5-16 est la photographie du circuit intégré aprés fabrication. 1l est possible de
voir facilement les inductances et les capacités du circuit résonnant de I’oscillateur. Le reste du
circuit est malheureusement caché par les petits carrés de métallisation (« dummies ») implantés

afin de rendre le plus plan possible les différents niveaux de cette technologie.

1.2. Résultats expérimentaux

figure 5-17.  Photographie du PCB de test

La figure 5-17 est une photographie du circuit imprimé FR4 sur lequel est implanté I’OS
encapsulé dans son boitier QFP32. Afin de simplifier les mesures, les signaux de sorties
compléeméntés de I’oscillateur a résistance négative sont mesurés séparément. Le signal de
sortie est visualisé par I’intermédiaire d’un analyseur de spectre HP 8653 E.

Il est a noter ici que les sorties de I’OS ne sont pas adaptées a 50 Q.

1.1.1. Oscillateur libre

ATTEN 10dB MKR —18.33dBm
AL odBm 1008/ 5.40513GHz
MKR

5.4ps513 GHZ /

——

—-a18[.33 [aBm ‘

|
CENTER 5.40508GHz SPAN 10 .00MHZz
RBW 100kH=z VBW 100kHZ SWP S50 .0Oms

figure 5-18.  Spectre de sortie oscillateur libre
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La figure 5-18 représente le spectre de I’OS sans signal de synchronisation a son entree.
La fréquence du signal delivré par I’OS est alors de 5,4GHz. Nous noterons ici le bon accord
entre les simulations d’une part et les mesures. L’écart entre la fréquence mesurée (5,4 GHz) et
la fréquence issue des simulations s’explique tres bien par la présence des capacités parasites
issues du routage du circuit intégré. La puissance du signal mesuré par I’analyseur de spectre en
sortie du buffer 50 Q est de — 18 dBm.
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figure 5-19.  Bruit de phase oscillateur libre

La figure 5 - 19 représente le bruit de phase libre calculé directement par I’analyseur de
spectre HP 8653 E. Le bruit de phase de cet oscillateur est de - 99 dBc / Hz a 600 kHz de la
porteuse. Nous noterons ici que les performances de cet oscillateur en terme de bruit de phase
sont insuffisantes pour les applications radiofréquences modernes. En fait, comme nous avons
vu qu’il n’était pas nécessaire d’optimiser en bruit de phase I’oscillateur constituant le cceur de
I’OS (I’OS recopiant le bruit de phase de sa référence au facteur de multiplication pres), nous
avons privilégié I’optimisation en consommation. L’oscillateur ne consomme ainsi que 3,2 mA

sous 2,5 V, soit 8 mW dont la moitié est consomme par la polarisation de I’oscillateur.
1.1.2. Oscillateur synchronisé

Un signal sinusoidal fourni par un générateur synthétisé HP 8648 E est appliqué sur

I’entrée de la logique d’impulsion.
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figure 5-20.  Spectre de I’OS synchronisé par un signal de fréquence 450 MHz

La figure 5-20 représente le spectre de I’OS synchronisé par un signal de fréquence
450MHz (soit la 12°™ sous harmonique). Comme pour les OS décrits dans le chapitre 4, le
spectre obtenu se rapproche d’une raie pure. Ceci est confirmé par la figure 5-21 représentant le
bruit de phase de I’OS synchronisé directement calculé par I’analyseur de spectre.
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figure 5-21.  Bruit de phase de I’OS synchronisé par sa 12°™ sous harmonique

Comme le montre la figure 5-21, le bruit de phase de I’OS synchronisé par sa 12°™ sous

harmonique est de -97 dBc / Hz a 10 kHz de la porteuse.
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figure 5-22.  Comparaison bruit de phase de la référence / bruit de phase de I’OS

La figure 5-22 permet de Vérifier expérimentalement la théorie du bruit de phase des OS
détaillee dans le chapitre 3. En effet, il est tres nettement visible sur cette figure que la courbe
du bruit de phase de I’OS synchronisé est une recopie du bruit de phase de la référence au
facteur de multiplication pres, représenté ici par les 20 dB séparant les deux courbes
(10 log N* = 20 log 12 = 21 dB).

La plage de synchronisation mesurée lorsque I'OS est synchronisé par sa 6°™ sous
harmonique (fréquence 900 MHz) est de 180 MHz., ce qui reste en bon accord avec la théorie et
les simulations. De plus il a été mesuré une plage de synchronisation sur la 12°™ sous
harmonique (450 MHz) de 150 MHz alors que celle-ci devrait étre égale a 90 MHz selon la
théorie. Cette grande plage de synchronisation est en fait obtenue par recouvrement des plages
de synchronisation obtenue pour les harmoniques d'ordre 11 et 13, ce qui rend difficile la

mesure exacte de la plage de synchronisation pour la sous harmonique 12.

2. OSCILLATEUR SYNCHRONE 5,2 GHz : CONCLUSIONS

Tableau 5 : synthese des différents résultats de simulation et de mesure

Théorie Simu Mesures
Fréquence des oscillations libres 5,6 GHz 5,43 GHz 5,4 GHz
Plage de synchronisation 160 MHz 150 MHz 180 MHz
sur 6™ sous harmonique
Puissance consommeée (sans buffers) 20 mW

210




Chapitre 5 Intégration d'un OS 5,2 GHz dans la technologie CMOS 0,25 um HCMOS7 de STMicroelectronics

Le tableau 5 récapitule les différents résultats qui sont issus de la théorie, des
simulations et des mesures faites sur le circuit intégre.

L'OS 5,4 GHz répond donc bien au cahier des charges fixé puisque sa plage de
synchronisation est & peu pres deux fois plus grande que celle désirée. Notons de plus la bonne
correspondance entre la frequence des oscillations libres donnée par le simulateur et celle
mesureée.

Il est possible de constater le bon accord entre la théorie, les simulations et les mesures.
Ce circuit a donc confirmé toute I’efficacité de la théorie pour la prévision de la plage de
synchronisation des OS.

La technologie HCMOS7 a montré toutes ses qualités pour la réalisation d’un OS tres
haute fréquence (5,4 GHz). En particulier, cette technologie facilite la conception du générateur
d’impulsion qui avait posé le plus de problémes lors de sa réalisation dans la technologie
BiCMOS. Mais surtout la puissance consommée par I’OS 5,4 GHz sans les buffers de sortie est
de 20 mW soit deux fois moins que les oscillateurs réalises dans la technologie BiCMOS 0,8
um, et ce, alors que la fréquence de travail a été plus que doublée. La technologie HCMOS7 de
STMuicroelectronics est donc adaptée a la réalisation d’OS tres haute fréquence et trés faible

consommation.
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CONCLUSION

Le travail présenté dans ce mémoire de thése entre dans la cadre de la recherche de
nouvelles architectures de synthétiseurs de fréquence totalement intégrables dans les
technologies silicium standard respectant les spécifications des principales applications
radiofréquences tout en respectant les contraintes de consommation imposées par la
portabilité des systemes.

Le chapitre 2 a montré que la structure de synthétiseur de fréquence la plus
avantageuse en terme de complexité d’intégration, et susceptible de respecter les normes en
terme de bruit de phase, est la structure a boucle double ou un synthétiseur basse fréquence
vient piloter un synthétiseur haute fréquence. Malheureusement, la consommation de cette
structure est étroitement liée a celle de la boucle haute fréquence. Dans le cas ou celle-ci est
une boucle a verrouillage de phase, cette consommation est trés elevée du fait de la présence
d’un VCO optimisé en bruit de phase et d’un diviseur de fréquence travaillant a haute
fréguence dans la boucle de retour.

Dans le chapitre 3 nous avons proposé que la boucle haute fréquence soit remplacée
par un oscillateur synchrone (OS) verrouillé par I’harmonique d’un signal basse fréquence. En
effet, les OS ont pour propriété de recopier le bruit de phase de la référence au facteur de
multiplication pres, a I'image d'une PLL classique mais sur une plage de fréquence beaucoup
plus étendue. De plus, I’absence de diviseur haute fréquence permet d’envisager une
réduction sensible de la consommation. Dans le cadre d’une conception optimisee, il était
nécessaire de développer une théorie permettant de prévoir la plage de synchronisation des
OS a partir de la valeur des composants le constituant. Ceci a fait I’objet du chapitre 3. Cette
théorie est générale puisqu’elle ne dépend pas de la structure de I’oscillateur. Elle permet
d’une part une optimisation de la plage de synchronisation des OS et d’autre part de verifier
les principales propriéetés de I’oscillateur synchrone. En particulier, cette théorie nous a permis
de démontrer que la bande passante de bruit de I’oscillateur synchrone était fonction de la
fréguence du signal de synchronisation et qu’elle était égale a la moitié de la plage de

synchronisation au milieu de cette plage. Cette théorie nous a permis de plus de déterminer le
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comportement de 1I’OS lorsque celui-ci est synchronisé par un signal de référence modulé en
phase et en fréquence.

La faisabilité de I’intégration des OS haute fréquence synchronisé par I’harmonique
d’une référence basse fréquence (ou encore synchronisation sous-harmonique) a éte
démontrée expérimentalement dans le chapitre 4 dans lequel sont décrits deux prototypes
d’oscillateurs Colpitts synchrones. Le premier prototype, dédié aux applications de type
WLAN a 2,4GHz a été mis au point avant la theorie. Deux versions ont été réalisées [BAD99-
1], [BAD99-2]. Leur différence provient de la maniére d’intégrer les condensateurs du circuit
résonnant de I’oscillateur Colpitts. Le premier prototype oscillant aux alentours de 2,3 GHz
utilise les condensateurs poly/poly du fondeur tandis que le deuxiéme, oscillant aux alentours
de 2,6 GHz utilise un condensateur métal-métal de type VLSI (condensateur fringe) utilisant
les couplages vertical et latéral des deux couches de meétallisation présentes dans cette
technologie. Le tableau 1 résume les principaux résultats expérimentaux obtenus sur ce
premier prototype lorsque celui-ci est synchronisé par sa sixieme sous harmonique (signal de

référence aux alentours de 400 MHz)

Tableau 1 : principaux résultats expérimentaux sur les deux versions du premier prototypes

oS Tension Puissance Plage de Bruit de phase
d’alimentation | consommée | synchronisation (6™

sous harmonique)

Poly 3V 45 mW 18 MHz -105dBc/Hz @ 1 kHz

Fringe 2,7V 38 mw 12 MHz -81 dBc/Hz @ 200 Hz

Les puissances consommeées dans ce tableau ne tiennent compte que de la puissance dissipée
par I’oscillateur Colpitts et son circuit de synchronisation Ainsi, ce premier prototype a
confirmé que I’OS recopiait bien le bruit de phase de la référence (au facteur de multiplication
pres), tout en ayant une consommation bien moins importante que celle d’une PLL classique
travaillant a la méme fréquence. Ce premier prototype valide donc bien I’idée d’un
synthétiseur de fréquence a boucle double ayant un OS verrouillé par I’harmonique du signal
délivré par la boucle basse fréquence, puisque qu’une telle structure consommera moins que
la structure utilisant une boucle a verrouillage de phase comme boucle haute fréquence et que
les contraintes en terme de bruit de phase sont reportées sur la PLL basse fréquence. Le défaut
du premier prototype, venant principalement du fait que la théorie n’était pas au point au

moment de sa réalisation, est la faiblesse de sa plage de synchronisation.
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Un deuxiéme prototype a donc été réalisé en utilisant les principes d’optimisation issus
de la théorie développée au chapitre 3. L’optimisation de I'étendue de la plage de
synchronisation a été obtenue en optimisant la structure du circuit de synchronisation et les
valeurs des composants mis en ceuvre dans I’oscillateur Colpitts. Le deuxiéme prototype,
dédié aux applications UMTS2000, oscille aux environs de 1,9GHz. Le tableau 2 en résume

les principaux résultats expérimentaux.

Tableau 2 : principaux résultats expérimentaux du second prototype

oS Tension Puissance Plage de Bruit de phase

d’alimentation | consommée | synchronisation (6°™

sous harmonique)

Optimisé 2,7V 46 mW 112 MHz -90 dBc / Hz @ 200 Hz

La puissance consommeée ne tient compte, encore ici, que de celle de I’oscillateur Colpitts et
de son circuit de synchronisation. La plage de synchronisation est cette fois ci de 112 MHz ce
qui est largement suffisant pour couvrir soit la bande de réception soit la bande d’émission de
I’application UMTS. Ce résultat a validé le principe d’optimisation établi a partir de la
théorie, le bien fondé de cette derniére étant confirmé par la méme occasion.

L’OS décrit dans le chapitre 5 a été réalise dans le cadre d’un contrat industriel avec
STMicroelectronics. Cet oscillateur, dédié aux applications HIPERLAN (norme européenne
de communication de données numérique sans fil dans la gamme 5,15 — 5,25 GHz) a été
réalisé dans la technologie HCMOS?7. Cette technologie est une technologie CMOS 0,25 pum
disposant de six niveaux de meétallisation mais d’aucune option analogique (pas de
condensateur poly / poly ni métal / métal). Le cceur de cet oscillateur est un oscillateur a
résistance négative dont la fréquence d’oscillation libre est de 5,4 GHz. Le circuit de
synchronisation est réalisée a I’aide de portes logiques CMOS. Les performances de cet
oscillateur sont rappelées dans le tableau 3.

Tableau 3 : principaux résultats expérimentaux du prototype 5,4 GHz

oS Tension Puissance Plage de Bruit de phase

d’alimentation | consommée | synchronisation (12°™

sous harmonique)

HCMOS7 25V 20 mW 150 MHz -90 dBc / Hz @ 200 Hz
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L utilisation de cette technologie a permis une diminution sensible de la consommation et ce,
malgré une augmentation non négligeable de la fréquence de travail. La technologie utilisée
ici a montré sa parfaite adequation pour la réalisation de ce type de circuits.

Cette réalisation a permis de confirmer la théorie développée dans le chapitre 3 et déja
validée par le deuxieme prototype. D’autre part cette elle a permis de démontrer la faisabilité
de l’intégration de synthétiseurs de fréguence dans les technologies CMOS classiques
utilisees pour I’intégration des circuits logiques (technologies dites VLSI Very Large Scale

Integration) et qui satisferont les spécifications des applications radiofrequences modernes.

Ce travail ouvre donc des perspectives intéressantes dans le cadre de I’intégration des
synthétiseurs de fréquences faible consommation et respectant les spécifications les plus
séveres imposées par les standards radiofréquences les plus exigeants, a l'image de la
téléphonie cellulaire, notamment celle portant sur le bruit de phase. Un autre intérét provient
de la surface de silicium nécessaire a I’intégration de I’OS qui est équivalente a celle
nécessaire pour l'intégration d’un VCO et qui est donc, par voie de conséquence, bien moins
importante que celle nécessaire pour une boucle a verrouillage de phase classique.

Nul doute que la collaboration de la société STMicroelectronics a cet effort de
recherche, qui a pris forme durant ces travaux exposés dans ce mémoire, va permettre a terme
de donner le jour a des circuits intégrés radiofréquences industriels produits en grande série et

qui tireront avantages des qualités remarquables des OS démontrées ici.
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Les modeles HSPICE des transistors Bipolaires et MOS AMS BiCMOS 0,8 um

ANNEXE A

LES MODELES HSPICE DES TRANSISTORS
BIPOLAIRES ET MOS
AMS BiCMOS 0,8 um

Tous les parametres des modeles SPICE des transistors bipolaires et MOS de la technologie

BiCMOS 0,8 um sont listés dans cette annexe.

1 Les transistors bipolaires

1.1 Le modeéle du transistor bipolaire NPN2B

IS =1,400 e-18
IKF = 1,700 e-03
NR =1,01 e+00
NC = 1,300 e+00
TRB1 = 3,000 e-03
TR =1,000 e-09
VTF = 2,400 e+00

BF =120,0 e +00
ISE = 0,200 e-18
VAR = 5,000 e+00
IRB = 10,00 e-06

TRM1 = 3,000 e-03

TF =10,80 e-12
XTI =5,500 e+00

CJE ='3,700 e-15 + 1,100 e-15 / AREA'
CJC ='2,600 e-15 + 14,40 e-15/ AREA'
CJS ='1,480 e-15 + 52,60 e-15 / AREA'

NF = 1,000 e +00
NE = 1,400 e+00
IKR = 1,300 e-03
RBM = 400,0 e+00
RE = 36,00 e+00
XTF = 3,000 e+00
XTB = 1,600 e+00
VJE = 0,900 e+00
VJC = 0,800 e+00
VJS = 0,800 e+00

1.2 Le modeéle du transistor bipolaire PNPLAT3

IS = 3,918 e-17
IKF = 1,890 e-05
NR = 1,040 e+00
NC = 1,130 e+00
RE = 27,50 e+00
XTI = 3,900 e+00
ITF =2,000 e-03
MJE = 0,400 e+00
CJS=0,120 e-12

BF = 0,345 e +03
ISE =1,435¢e-15
VAR = 10,20 e+00
IRB = 1,000 e-06
RE = 27,50 e+00
TR = 1,000 e-09
XTB = 0,250 e+00
CJC=0,050e-12
VJS = 0,800 e+00

NF = 1,000 e +00
NE = 2,643 e+00
IKR =50,00 e-06
RBM = 10,00 e+00
RC =112,0 e+00
TF =10,80 e-12
CJE =0,009 e-12
VJC = 0,970 e+00
MJS = 0,360 e+00
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VAF = 30,00 e+00
BR =10,00 e+00
ISC = 1,600 e-18
RB = 800,0 e+00
RC =320,0 e+00
ITF =2,000 e-03

MJE = 0,500 e+00
MJC = 0,370 e+00
MJS = 0,370 e+00

VAF = 10,32 e+00
BR = 8,800 e+00
ISC =0,015e-12
RB = 70,00 e+00
TF =0,900 e-09
XTF = 3,000 e+00
VJE = 0,970 e+00
MJC = 0,430 e+00
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2 Les transistors MOS

2.1 Le modele BiSIM3 du transistor NMOS (LEVELA47)

Treshold voltage related model parameters

K3 =4,301 e+00 K3B = 2,101 e+00
VOFF = -6,233 e-02 DVTO = 4,195 e-01
KETA =-7,230e-03  PSCBE1 =1,941 e+08
Mobility related model parameters

A =8,742 e-02 UB = 1,000 e-22
Substreshold related parameters

DSUB = 1,000 e+00 ETAO = 1,000 e-02
VGHIGH =1,500 e-01 VGLOW = -1,20 e-01
Saturation related parameters

ETA = 3,000 e-01 PCLM =1,199 e+00
DROUT =6,838e-02 A0=7,380e-01
PVAG = 7,645 e-02 VSAT = 8,305 e+06

DVT1 = 2,826 e-01

UC =7,399 e-03

ETAB =-9,720 e-03

Al =0,000 e+00

Geometry modulation related parameters W0 = 1,069 e-12
Temperature effect parameters
AT = 3,300 e+04 UTE =-1,938 KT1=-0,449

KT1L = 0,000 UAL1=2275e-11 UB1=-7,610e-18
Overlap capacitance related and dynamic model parameters

CGDO0 = 0,350 e-09 CGS0 = 0,350 e-09 CGBO0 = 0,150 e-09
Parasitic resistance and capacitance related model parameters

RDSO0 = 0,000 e+00 RDSW =1,020e+03  CDSC = 2,065 e-05
Process and parameters extraction related mode parameters

TOX = 1,552 e-08 NSUB = 7,800 e+16 NLX = 0,000 e+00
Noise effect related model parameters

AF = 1,754 e+00 KF =0,919-25
Common extrinsic model parameters

ACM =2 RD = 0,000 e+00
RDC = 0,000 e+00 RSC = 0,000 e+00
LDIF = 0,000 e+00 HDIF = 0,000 e+00
XJ = 4,000 e-07 JS=0,010-03

NLEV =0

PHP = 0,960 e+00
RS = 0,000 e+00
LD = 1,559 e-07

JSW = 0,000 e+00
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NPEAK =10,47 e+16

PSCBE2 = 9,574 e-07

PDIBL1 =9,078 e-03

WMLT = 1,000 e+00

VTHO =7,942 e-01

DVT2 =-3,650 e-01

U0 = 4,684 e+02

NFACTOR =9,0 e-01

PBIL2 = 5,930 e -04
A2 =1,000 e+00

KT2=0,149
UC1 =-0,056

XPART = 1,000 e+00

CDSCB = 0,000 e+00

XL =0,000 e+00

RSH = 2,320 e+01
WD = 2,510 e-07
LMLT 1,000 e+00
IS = 0,000 e+00
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N = 1,000 e+00
CBS = 0,000 e+00
MJ = 0,430 e+00

NDS = 1,000 e+12
CJ=0,360 e-03
MJSW = 0,190 e+00

VNDS = -1,00 e+00
CJSW = 0,250 e-09
TT =0,000 e+00

2.2 Le modéle BiSIM3 du transistor PMOS

Treshold voltage related model parameters

K3 = 0,000 e+00 K3B =-2,000 e+00
VOFF = -6,359 e-02 DVTO = 1,509 e-01
KETA =-5,641e-03 PSCBE1=7,122 e+10
Mobility related model parameters

A =3,698 e-09 UB = 1,000 e-22
Substreshold related parameters

DSUB = 3,912 e-01 ETAO = 4,268 e-02
VGHIGH =1,500e-01 VGLOW = -1,20 e-01
Saturation related parameters

PCLM =1,199e+00 PDIBL1=4,176 e+00
A0 =5,043 e+00 Al =2,000e+00
VSAT = 4,788 e+06

NPEAK = 2,380 e+16

DVT1 =4,786 e-01

PSCBE2 =9,181 e-11

UC = 9,760 e-05

ETAB =-2,582 e-03

PBIL2 = 1,000 e -05
A2 =0,000 e+00

Geometry modulation related parameters W0 = 9,733 e-06
Temperature effect parameters
AT = 3,300 e+04 UTE =-1,237 KT1 =-0,449

KT1L = 0,000 UA1=1,178 ¢-08 UB1 =-3,830 e-17
Overlap capacitance related and dynamic model parameters

CGDO0 = 0,350 e-09 CGS0 =0,350 e-09 CGBO0 = 0,150 e-09
Parasitic resistance and capacitance related model parameters

RDSO = 0,000 e+00 RDSW = 2,000 e+02  CDSC = 2,149 e-03
Process and parameters extraction related mode parameters

TOX =1,552 e-08 NSUB = 2,708 e+16 NLX = 4,901 e-07
Noise effect related model parameters

AF =1,410 e+00 KF = 1,557 e-28
Common extrinsic model parameters

ACM =2 RD = 0,000 e+00
RDC = 0,000 e+00 RSC = 0,000 e+00
LDIF = 0,000 e+00 HDIF = 0,000 e+00

NLEV =0

PHP = 0,970 e+00
RS = 0,000 e+00
LD = 8,751 e-09
WMLT = 1,000 e+00
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CBD = 0,000 e+00
FC = 0,000 e+00
PB = 0,960 e+00

VTHO = -8,533 e-01

DVT2 =-7,472 e-02

U0 = 2,801 e+02

NFACTOR =1,0 e+00

DROUT = 8,908 e-01
PVAG = 1,000 e+00

KT2 =0,013
UC1 =-0,056

XPART = 1,000 e+00

CDSCB = 5,628 e-04

XW = 0,000 e+00

XL =0,000 e+00

RSH = 4,200 e+01
WD = 3,401 e-07
LMLT 1,000 e+00
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XJ =4,000 e-07

N = 1,000 e+00
CBS = 0,000 e+00
MJ = 0,530 e+00

JS =0,020 e-03
NDS = 1,000 e+12
CJ=0,440¢-03
MJSW = 0,200 e+00

JSW = 0,000 e+00
VNDS = -1,00 e+00
CJSW = 0,220 e-09
TT =0,000 e+00
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IS = 0,000 e+00
CBD = 0,000 e+00
FC =0,000 e+00
PB =0,970 e+00
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RESUME

Ce mémoire de thése s'intéresse aux problémes posés par l'intégration dans les technologies silicium des
synthétiseurs de fréquence dans la gamme 1-5 GHz. Il est montré que I’intégration des architectures classiques
n’est pas envisageable car la consommation excessive et le bruit de phase obtenus sont incompatibles avec les
spécifications des applications radiofréquences modernes.

Dans ce mémoire, un oscillateur original capable de se verrouiller sur I'narmonique d'un signal d'entrée
basse fréquence appelé Oscillateur Synchrone (OS) est présenté. Une étude théorique permettant de prévoir la
plage de synchronisation de I’OS est proposée rendant ainsi possible une conception optimisée. D'autre part elle
confirme les propriétés attendues des OS, en particulier la recopie du bruit de phase du signal de synchronisation,
au facteur de multiplication prés.

Deux prototypes d'OS, intégrés dans une technologie BiCMOS 0,8 um, sont décrits. Le premier oscille
aux alentours de 2,4 GHz et est synchronisé par un signal de fréquence voisine de 400 MHz.. Sa plage de
synchronisation de 12 MHz . Le deuxiéme prototype est une version optimisée, a partir de la théorie développée,
oscillant aux alentours de 2 GHz. Il est synchronisé par un signal de fréquence voisine de 330 MHz. Sa plage de
synchronisation est de 112 MHz environ permettant de couvrir la plage de réception ou d'émission de
I'application UMTS2000. Ces deux prototypes confirment les avantages de I'OS dans une architecture de
synthétiseur a boucle double par le report des contraintes de bruit de phase sur la boucle basse fréquence et par
sa consommation bien moins élevée qu'une boucle a verrouillage de phase fonctionnant a la méme fréquence.

Un dernier prototype implanté dans la technologie CMOS 0,25 um de STMicroelectronics est ensuite
décrit. Cet OS oscille a 5,2 GHz et présente une plage de synchronisation de 160 MHz lorsqu’un signal a 900
MHz est appliqué sur son entrée (6°™ sous harmonique).

MOTS CLES

Conception de circuits intégres, Circuits intégrés radiofréquences, Oscillateurs synchrones,
synthétiseurs de fréquence, BICMOS, CMOS.

ABSTRACT

This work focus on the full integration of the frequency synthesiser in a low cost silicon technology. It
is shown that classical architectures are not well suited because of the excessive power consumption and the bad
overall phase noise performance.

This work presents an oscillator, named synchronous oscillator (SO), able to lock on the harmonic of a
much lower frequency if this harmonic is ine the vicinity of the oscillator free running frequency. Then, the
proposed frequency synthesizer architecture is a high frequency SO driven by a low frequency synthesizer. A
theoretical approach is given to predict the SO synchronization range in order to made an optimized design. This
theory confirms SO properties like the synchronisation signal phase noise copy.

This work presents two examples of SO silicon implementation. Both are implemented on a low cost
0.8 um BiCMOS technology. The first one oscillates at 2.4 GHz and has a 12 MHz synchronisation range once
synchronized on a 400MHz input signal. The second one has the same topology but it has been optimized with
the theory developed in this work. It oscillates at 2 GHz and provides a 112MHz synchronisation range when a
330 MHz signal is applied on its input. Both examples have shown the advantages of a SO based double loop
frequency synthesizer architecture : the overall power consumption have dramatically decreased and the phase
noise constraints are transferred on the low frequency loop.

This thesis is concluded by the presentation of a fully integrated 5,2 GHz SO. It is implemented on the
STMuicroelectronics 0,25 um CMOS technology. Its locked range is about 160 MHz when the imput frequency is
900 MHz that is its sixth subharmonic. The overall power consumption dramatically decreased compared to
both first implementation.



