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Pour tous les pays, les télécommunications sont devenues une priorité incontournable. 

Les rapides développements de la recherche et de l’ industrialisation ont permis à un large 

public d’accéder aux moyens modernes de communication. A titre d’ information, on compte 

actuellement plus des deux tiers de la population Française détenant un téléphone portable. 

Les applications civiles telles que les télécommunications par satellites, les téléphonies 

mobiles, l’automobile avec les radars anticollisions, les transmissions de données connaissent 

un essor rapide grâce à la maîtrise des techniques mises en oeuvre. 

 

Ainsi, le développement spectaculaire notamment des communications sans fil au cours 

des dernières années a conduit à une recherche de technologies robustes et fiables, à des coûts 

relativement raisonnables dans le domaine de l’électronique. Les études développées dans le 

cadre de nouveaux marchés militaires et civils sont à l’origine d’une évolution importante de 

tous les secteurs d’activités de l’électronique radiofréquence (RF) et hyperfréquence (HF). 

Cette évolution a essentiellement poussé les concepteurs vers la recherche de nouvelles 

architectures de circuits électroniques fiables, très performants et intégrables à faible coût. 

Ainsi, pour répondre aux besoins croissants de circuits RF et HF de plus en plus performants 

et répondant à plusieurs contraintes technologiques et économiques, un nombre croissant 

d’ ingénieurs et de scientifiques sont mobilisés pour le développement de ceux-ci. Il faut noter 

qu’une partie importante de ce personnel s’ intéresse exclusivement au développement des 

techniques de conception assistée par ordinateur (CAO) de ces circuits. La CAO occupe 

actuellement une place privilégiée dans la chaîne de fabrication des grandes entreprises et des 

sociétés de renommée internationale (ex. IBM, Motorola, Nokia, etc). 

 

Cependant, la conception de circuits intégrés monolithiques reste une tâche difficile et 

son succès dépend des simulations réalisées pour les outils de CAO. Toute réalisation 

technologique étant extrêmement onéreuse, il est indispensable, avant la fabrication d’un 

circuit, d’en prévoir le fonctionnement de la façon la plus exacte possible. Par conséquent, il 

est nécessaire de disposer de modèles non-linéaires, précis, fiables et compatibles avec les 

outils de CAO actuellement disponibles. Les méthodes de simulation utilisées aujourd’hui 

pour la conception de circuits reposent essentiellement sur une modélisation des éléments 

linéaires et non-linéaires constituant le circuit.  
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D’autre part, le développement remarquable des systèmes d’émission-réception pour la 

radiocommunication mobile demande des efforts permanents en terme d’analyse et de 

conception des circuits intégrés radiofréquences très performants. Les filtres électroniques 

constituent un des principaux éléments de base de toute chaîne d’émission-réception 

radiofréquence. Afin d’être utilisés dans les téléphones cellulaires ou tout appareil de 

communication mobile, ces filtres devraient être caractérisés par une petite taille et une faible 

consommation. Par conséquent, l’ intégration de la fonction assurant le filtrage est une étape 

intéressante pour réduire la taille globale des systèmes de radiocommunication actuels. Cette 

intégration a été considérée depuis longtemps comme un vrai challenge pour les concepteurs. 

 

Actuellement, dans les systèmes modernes de radiocommunications, les filtres passifs 

(externes) tels que les filtres à ondes de surface (SAW), céramiques ou cristaux sont très 

largement utilisés. Ces filtres présentent une très bonne sélectivité (forts facteurs de qualité). 

Cependant, ils sont difficilement accordables sur une large bande de fréquence et ils 

possèdent des pertes d’ insertions importantes. De plus, ils sont encombrants et leur coût de 

fabrication est élevé. L’utilisation de filtres radiofréquences intégrés constitue une alternative 

intéressante pour remédier à ces inconvénients. De nombreuses topologies ont été étudiées, 

mais très souvent, soit ces topologies n’étaient pas accordables sur une large bande de 

fréquence, soit elles n’étaient pas suffisamment sélectives. Pour répondre à ces limitations, 

nous avons choisi de travailler sur les filtres à capacités commutées.  

 

C’est dans ce contexte que s’ inscrivent les travaux présentés dans ce mémoire. Ces 

travaux ont pour objectif principal d’étudier la faisabilité des filtres monolithiques 

radiofréquences à capacités commutées pour la radiocommunication mobile, et de pouvoir 

procéder à l’analyse et à la conception de ces filtres en technologie standard BiCMOS       

0,35 µm. 

 

Ces filtres n’ont pas encore la place qui devrait leur revenir dans le domaine des 

radiocommunications, alors que, dans le domaine des basses fréquences (par exemple audio   

et vidéo), ils occupent déjà une place prépondérante. Les principaux avantages 

qu’apporteraient ces filtres au domaine de la téléphonie mobile et à tous les systèmes hautes 

fréquences sont : (1) l’agilité en fonction d’une fréquence d’horloge sur une large bande de 

fréquence, permettant ainsi de balayer plusieurs canaux, et (2) des facteurs de qualité bien 

supérieurs à ceux que peuvent atteindre des filtres monolithiques conventionnels tout en étant 

entièrement intégrables.  
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Cependant, jusqu’à maintenant, ces filtres étaient généralement simulés en utilisant la 

transformée en z, c’est à dire en supposant les signaux de commutation idéaux et en ne tenant 

pas compte d’une part des effets de propagation et d’autre part des éléments parasites. 

L’analyse comportementale de ces filtres a nécessité la mise au point d’un algorithme original 

basé sur le formalisme des matrices de conversion, dont le principe général consiste à 

effectuer une linéarisation des éléments non-linéaires autour du point de fonctionnement 

grand signal. Cette méthode d'analyse spécialement utilisée pour l’analyse du bruit 

d’amplitude et de phase des oscillateurs semble à ce jour parmi les plus rigoureuses et les plus 

efficaces en terme de temps de calcul pour l’analyse de ces types de filtres. 

 

Traditionnellement, en basses fréquences, la commande de filtres à capacités 

commutées est réalisée à l’aide d’un registre à décalage, or cette technique n’est pas 

envisageable en radiofréquences. Lors de notre étude, nous proposons une solution originale 

qui consiste à commander ces filtres à partir d’un oscillateur en anneau contrôlé en tension et 

des portes logiques de type « ou exclusif ». Par cette technique nous allons montrer que 

l’association d’un tel circuit de commande appliqué à ce type de filtres présente des avantages 

importants et par conséquent devrait les rendre beaucoup plus attractif pour les concepteurs. 

 

Pour répondre aux spécifications de la téléphonie mobile, la structure du filtre a été 

optimisée pour réduire le facteur du bruit. Également, des simulations ont été réalisées sur 

l’ensemble du circuit afin de prévoir les dégradations éventuelles qui peuvent être générées 

par ce type de filtre lors d’une transmission numérique (ex. π/4–DQPSK) et d’étudier ainsi 

l’effet du bruit de phase (« jitter » temporel) généré par le circuit de commande.  

 

Un prototype formé par un filtre LC à capacités commutées et son circuit de commande 

(oscillateur en anneau avec les portes « ou exclusif » a été fabriqué en technologie standard 

BiCMOS 0,35 µm, sur une puce de taille de 1100 x 1750 µm². Ce premier prototype a permis 

à la fois de prouver la faisabilité, de réaliser des premières mesures en radiofréquences sur 

l’ensemble du circuit, et par conséquent, de confirmer l’ intérêt que peuvent susciter ces 

circuits originaux. 
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Ce mémoire sera composé de quatre chapitres décrivant les étapes et les points clés de 

l’analyse et la conception de filtres à capacités commutées. 

 

Dans le premier chapitre, une présentation générale des principaux systèmes de 

radiocommunication mobile existant dans « la littérature » sera proposée. Cette présentation 

permettra de montrer l’ importance de la fonction de filtrage et l’ intérêt d’ intégrer les éléments 

assurant cette fonction pour concevoir des systèmes d’émission-réception totalement intégrés 

sur une seule et même puce semi-conductrice. Une deuxième partie de ce chapitre permettra 

de faire le point sur les différentes topologies de filtres micro-ondes et radiofréquences 

existant dans la bibliographie. Le but est de motiver l’ intérêt au développement des nouvelles 

architectures de filtres radiofréquences capables d’être utilisés pour ces systèmes de réception 

ou pour tout autre système de radiocommunication. 

 

Le deuxième chapitre exposera les différentes méthodes d’analyse des filtres à capacités 

commutées. Dans un premier temps, des rappels sur les techniques de commutation, les 

architectures des filtres à capacités commutées et quelques méthodes permettant d’analyser 

ces filtres seront exposées. Dans une seconde partie, nous développerons l’application du 

formalisme des matrices de conversion pour l’analyse de ces filtres. Cette technique de 

linéarisation qui est largement utilisée pour l’analyse des densités spectrales de puissance du 

bruit de phase et d’amplitude des oscillateurs a permis d’obtenir le comportement de ces 

filtres avec une grande précision et sans que le temps d’analyse ne devienne un obstacle à la 

conception. Cette méthode d’analyse nous permet d’obtenir des résultats préliminaires           

et d’établir des premiers critères de choix, ce qui permettra par la suite, d’aborder la partie 

conception de ces filtres en radiofréquences en connaissant l’ influence de l’ensemble des 

paramètres. 

 

Le troisième chapitre a pour objectif de présenter les difficultés rencontrées lors de la 

commande des filtres à capacités commutées en radiofréquences. Nous étudierons dans un 

premier temps quelques solutions pour la génération des signaux de commande, et par la 

suite, nous présenterons quelques rappels généraux sur les Oscillateurs Contrôlés en Tension 

(OCTs) en anneau. Afin d’étudier l’ instabilité de ces oscillateurs, nous rappellerons les 

sources de bruits et l’ impact de ceux-ci sur le fonctionnement général des oscillateurs             

et spécialement sur les oscillateurs en anneau. Nous étudierons ensuite l’effet d’une gigue 

temporelle (« jitter ») dans les communications numériques.  
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Afin d’optimiser le « jitter » ou le bruit de phase dans les OCTs en anneau, les calculs 

de cette grandeur physique en fonction des paramètres de conception seront détaillés. Une 

étude expérimentale réalisée sur un filtre à capacités commutées fabriqué à l’aide d’éléments 

discrets, et commandé en basses fréquences par un registre à décalage complètera ce chapitre. 

Cette étude permet d’évaluer l’effet du « jitter » sur le comportement des filtres à capacités 

commutées. 

 

L’objectif du quatrième chapitre est de montrer la faisabilité des filtres à capacités 

commutées en technologie BiCMOS 0,35 µm pour des applications radiofréquences. Ce 

chapitre porte donc sur l’étude et la conception d’un nouveau circuit formé de l’association 

d’un filtre LC à capacités commutées et de son circuit de commande complètement intégré. 

La faisabilité de l’ensemble du circuit sera argumentée par différents résultats de simulation  

et par l’étude de l’ impact du « jitter » du circuit de commande sur le comportement de ces 

filtres. Les résultats de mesures en terme de bande d’accord et de facteur de qualité ont permis 

de conclure à la possibilité d’alternative intéressante que pourraient offrir ces filtres dans le 

domaine des radiofréquences. 

 

Enfin, la conclusion présente les perspectives associées à ce travail : amélioration des 

performances obtenues, évolution des filtres à capacités commutées.  
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Introduction 

Les technologies de communication sans fil prennent aujourd’hui une importance sans 

cesse croissante. Les applications sont nombreuses, et couvrent de multiples domaines tels 

que la téléphonie, le biomédical, la domotique, la transmission informatique et bien d’autres 

encore. Ces systèmes de communication sans fil sont généralement soumis à deux 

contraintes : à savoir, la minimisation de la taille et la diminution de la consommation. La 

première de ces contraintes est évidemment liée à la commodité de l’utilisation et à la 

portabilité du dispositif alors que la seconde vise quant à elle à maximiser le temps de vie du 

dispositif portable qui doit puiser son énergie dans une batterie de faible taille. 
 

L’utilisation des technologies de circuits intégrés permet de concilier au mieux ces deux 

objectifs. L’ intérêt du point de vue de l’encombrement est évident, mais de plus, l’utilisation 

de circuits intégrés permet de travailler avec des impédances plus élevées que les 

traditionnelles 50 Ω généralement imposées aux éléments discrets. Cela permet d’avoir des 

courants plus faibles, et donc une moindre consommation de puissance. L’ intégration sur une 

même puce électronique des blocs réalisant la partie digitale (traitement de l’ information) et 

les fonctionnalités analogiques (conversion en fréquence) d’un émetteur-récepteur est donc 

très avantageuse. De plus, sachant que la fonction de filtrage est primordiale pour tout 

système d’émission réception radiofréquence, par conséquent, l’ intégration des éléments 

assurant cette fonction est très intéressante afin de réduire la taille globale du système. C’est à 

partir de cette idée que ce travail de thèse s’est développé. 

 

Actuellement, dans les systèmes modernes de radiocommunication sans fil, les filtres 

passifs externes tels que les filtres à ondes de surface, céramiques ou cristaux sont très 

largement utilisés. Les avantages majeurs que présentent ces filtres sont de forts facteurs de 

qualité et une linéarité très importante. Cependant, ils présentent également de nombreux 

inconvénients puisqu’ ils sont difficilement accordables sur une large bande de fréquence, et 

qu’ ils possèdent des pertes d’ insertions importantes. De plus, ils sont encombrants, chers à 

fabriquer et surtout non intégrables sur circuits Silicium. Par conséquent, l’utilisation de 

filtres radiofréquences intégrés constituerait une solution intéressante pour remédier à ces 

inconvénients. Pour preuve de nombreuses topologies ont déjà été étudiées, donnant lieu au 

développement de nouvelles architectures des filtres analogiques radiofréquences. 
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L’objectif principal de ce chapitre est de mettre en évidence le rôle, l’utilité et la 

nécessité des filtres dans les systèmes de radiocommunication et l’ intérêt de proposer des 

solutions alternatives avec des filtres entièrement intégrables. Pour cela nous avons divisé ce 

premier chapitre en deux grandes parties : 

La première partie sera totalement consacrée à la description des systèmes de 

radiocommunication mobile existants. Nous exposerons les fonctions essentielles des chaînes 

émission-réception radiofréquences et les éléments qui les réalisent. Nous présenterons 

quelques architectures de chaîne de réception utilisées actuellement dans les systèmes de 

radiocommunication. Puis, nous définirons quelques paramètres spécifiques des systèmes de 

réception radiofréquences. 

La seconde partie de ce chapitre sera dédiée à l’étude de l’état de l’art de différents 

types de filtres analogiques radiofréquences et micro-ondes ainsi qu’aux différentes 

technologies de réalisations. 
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1. Systèmes d’émission-réception radiofréquences 

Il existe différentes topologies de systèmes d’émission-réception pour les 

radiocommunications. Ces topologies se distinguent principalement par la disposition et le 

nombre de blocs qu’elles utilisent, mais elles obéissent toutes aux mêmes préceptes de la 

théorie du signal et doivent répondre aux paramètres de la chaîne d’émission-réception fixés 

par la norme. Ce sont ces principes que nous allons tout d’abord présenter brièvement dans ce 

paragraphe et par la suite nous passerons en revue les trois principales architectures de 

réception. La complexité, la puissance dissipée, l’ intégration monolithique et, évidemment, le 

coût sont les principaux critères pour la sélection d’une architecture d’émission-réception. 

1-1. Présentation d’une architecture d’émetteur-récepteur  

radiofréquence [1, 2] 

Une architecture radiofréquences se détermine en fonction de critères techniques et 

stratégiques comme par exemple le coût du produit. Dans le domaine des communications 

sans fil, le système moderne radiofréquence doit être le plus compact possible tout en 

intégrant le plus de fonctions possibles (fonctions constituant la chaîne radiofréquences). Cet 

effort a largement contribué à rechercher un compromis « prix / performance ».  
 

Le principe d’une liaison radiofréquence est montré en figure 1.1 où le signal récupéré 

x’ (t) doit, selon toute espérance, être identique au signal émis x(t). 

 

Figure 1.1 : Principe d’une chaîne d’émission-réception. 
 

Chaque partie de la chaîne, voie émission ou voie réception, est constituée de sous-

ensembles et de fonctions de base. On constate qu’en général la structure des émetteurs est 

plus simple que celle des récepteurs. La figure 1.2 montre l’ implantation de la puce 

radiofréquence dans un téléphone sans fil. Elle est intercalée entre le commutateur de tête 

(incluant les filtres) et une partie numérique très complexe qui traite l’ information en bande 

de base par l’ intermédiaire d’un DSP (Digital Signal Processor). La puce radiofréquence 

incorpore deux voies, émission (Tx) et réception (Rx), ainsi qu’une partie synthèse de 

fréquence réalisée par une boucle à verrouillage de phase. 

     Emetteur             Récepteur  

Rx Canal Tx x(t) x’ (t) 
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Figure 1.2 : Synoptique d’un système d’émission-réception radiofréquence. 

 

Les différentes architectures qui existent pour les systèmes radiofréquences utilisent 

toutes des fonctions de base qui se caractérisent en fonction de leurs spécifications : gain, 

bruit, linéarité, etc. Ces principales fonctions sont réalisées par les circuits suivants : 

• Le commutateur  (« switch ») 

Le commutateur, montré en figure 1.2, permet de diriger le signal d’émission (Tx) vers 

l’antenne et de diriger le signal reçu sur l’antenne vers la chaîne de réception (Rx). 

Le commutateur doit impérativement opérer en mode TDD (Time-Division Duplexing) 

ou FDD (Frequency-Division Duplexing), selon la norme utilisée. Les pertes d’ insertion du 

commutateur/duplexeur doivent être minimales pour ne pas dégrader les performances en 

bruit de la chaîne de réception d’une part, et d’autre part pour ne pas limiter la puissance de 

sortie de l’amplificateur de puissance situé à l’extrémité de la chaîne d’émission. 

• L’amplificateur  faible bruit (LNA : Low Noise Amplifier ) 

L’amplification faible bruit est une fonction primordiale de toute chaîne de réception. 

En effet, ses caractéristiques en bruit et gain conditionnent très fortement la performance en 

bruit de toute la chaîne (formule de Friss). La performance en linéarité est aussi importante. 

Ces trois caractéristiques influent sur la gamme de puissance des signaux que peut traiter la 

voie de réception. Cette gamme est limitée pour deux raisons, premièrement pour de faibles 

puissances, l’amplitude minimale du signal détectable est déterminée par le bruit de 

l’amplificateur « LNA » et deuxièmement, pour de fortes puissances pour lesquelles 

l’amplitude du signal est limitée par les signaux brouilleurs qui, par intermodulation, 

retombent dans le canal utile et gênent ainsi la réception. 
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• Les mélangeurs (Mixers : Up-conver ters et Down-Converters) [3, 4] 

Les mélangeurs permettent par la multiplication temporelle de deux signaux (l’un étant 

une sinusoïde pure appelée OL (Oscillation Locale) l’autre étant le signal RF (Radio-

Fréquences)) de transposer le spectre de ce dernier, soit à une fréquence porteuse plus haute 

fréquence (Up-conversion) soit à une plus basse (Down-conversion). Par exemple, dans la 

chaîne de réception, le mélangeur diminue la fréquence porteuse du signal radiofréquence 

vers une fréquence plus basse, appelée FI (Fréquence Intermédiaire) ou directement en bande 

de base (BB). En général, les contraintes imposées au mélangeur sont fortes en terme de gain, 

de bruit, de linéarité et d’ isolation. Il faut savoir que le premier mélangeur de la chaîne de 

réception est critique car il détermine la linéarité de la chaîne. 

• Synthétiseur  de fréquence [4] 

Généralement, la synthèse de fréquence se réalise à l’aide d’une boucle à verrouillage 

de phase et les éléments la constituant sont : 

- L’Oscillateur Contrôlé en Tension (OCT ou Voltage Controlled Oscillator : VCO),  

- Le diviseur de fréquences,  

- Le comparateur de phase/fréquence associé au circuit de pompe de charge (« charge 

pump »),  

- Le filtre de boucle. 

 

La boucle à verrouillage de phase est un système à contre-réaction qui permet d’asservir 

la phase instantanée du signal de sortie du diviseur sur la phase instantanée du signal d’entrée 

(figure 1.3). Ceci est notamment possible car le comparateur phase/fréquence génère un signal 

proportionnel à l’erreur de phase entre les signaux qui lui sont appliqués. Ensuite, le circuit de 

pompe de charge délivre un courant (ip) positif ou négatif pendant le temps où l’erreur 

subsiste. Le filtre de boucle permet de conserver uniquement les variations lentes, la tension 

résultante Vvco vient alors rétroagir sur le OCT afin d’ajuster sa fréquence à la fréquence 

instantanée du signal d’entrée via le diviseur. 
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Figure 1.3 : Schéma de principe d’une boucle à verrouillage de phase. 

 

• Amplificateur  de puissance [5] 

L’amplificateur de puissance est actuellement toujours un composant à part entière 

c’est-à-dire qu’ il est intégré tout seul et non sur la puce radiofréquence. Il doit pouvoir 

délivrer une puissance de sortie de quelques Watts (ex : 3,2 Watts en mode GSM) sous une 

tension d’alimentation de plus en plus réduite (au maximum 3,6 Volts). Le rendement en 

puissance ajoutée doit actuellement dépasser les 50 % car l’amplificateur de puissance 

consomme près de 80 % de l’énergie du système radiofréquence complet. L’utilisation de 

classes de fonctionnement à haut rendement, notamment la classe F, est donc indispensable 

[6]. 

De plus, dans des conditions d’utilisations difficiles, l’amplitude et la phase du signal 

subissent l’effet non-linéaire de l’amplificateur et l’ information s’en trouve détériorée. 

Suivant le type de modulation numérique, enveloppe constante ou pas, les contraintes en 

linéarité peuvent être plus ou moins drastiques. Il faut alors utiliser des techniques dites de 

linéarisation de l’amplificateur [7]. 

• Filtres 

Suivant l’architecture retenue, il est nécessaire d’utiliser des filtres, en nombre variable, 

pour éliminer les signaux indésirables. Les contraintes de filtrage en terme de fréquence 

centrale, de sélectivité et de pertes d’ insertion, déterminent les possibilités d’ intégration. En 

principe, seuls les filtres numériques en bande de base peuvent être intégrés, car les filtres 

radiofréquences sont pour leur part difficilement intégrables sur substrat silicium.  

Filtre de boucle 

 

OCT 
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Dans le second paragraphe de ce chapitre, nous verrons plus en détail les types, les 

fonctionnements, et les performances des différents filtres utilisés dans les systèmes de 

radiocommunications. 

Maintenant nous allons détailler successivement les principaux aspects d’une chaîne 

d’émission et de réception. 

1-2. Architecture des dispositifs d’émission radiofréquence [4] 

L’émission d’une information s’effectue à travers la chaîne d’émission à l’aide de 

plusieurs fonctions de base telles que les fonctions modulation, translation de fréquence et 

amplification en puissance (figure 1.4). Tout d’abord, l’ information analogique (par exemple : 

la voix) est traitée en bande de base par la partie numérique (DSP); il en résulte des signaux I 

et Q qui présentent la particularité d’être en quadrature dans le plan complexe. Les 

modulations numériques utilisant les signaux I-Q sont très utilisées car elles offrent un taux 

d’erreur binaire faible (BER), une efficacité spectrale et un rendement en puissance 

importants. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 1.4 : Structure fonctionnelle d’une chaîne d’émission. 

 

Une fois les signaux I-Q synthétisés en bande de base, le modulateur I-Q recombine ces 

signaux en un signal unique transposé à une fréquence intermédiaire (FI) grâce à un premier 

oscillateur local (IF-VCO). Ensuite, la fonction translation de fréquence transpose le signal 

issu du modulateur à la fréquence du canal radio d’émission (RF) grâce cette fois-ci à un 

deuxième oscillateur local (RF-VCO). Enfin, l’amplificateur de puissance permet de 

transférer le signal à l’antenne avec la puissance de sortie requise pour l’émission. 
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1-3. Architectures des dispositifs de réception radiofréquence 

La chaîne de réception est composée en premier lieu d’un étage analogique 

radiofréquence qui permet de transposer le signal de la fréquence porteuse à une fréquence 

intermédiaire (récepteur hétérodyne) ou directement en bande de base (récepteur homodyne). 

Fonctionnellement, une chaîne de réception peut être représentée d’une manière générale par 

le synoptique de la figure 1.5. L’antenne permet la réception des signaux, le filtre 

radiofréquence permet la sélection de la bande de réception, l’amplificateur « LNA » amplifie 

le signal reçu tout en introduisant un minimum de bruit, la sélection du canal utile se fait à 

l’aide des filtres passe-bandes analogiques dits « filtres d’ images »; ce sont en général des 

filtres externes à ondes de surface possédant des facteurs de qualité très élevés. Ces filtres 

sont suivis d’un mélangeur qui assure la conversion du domaine des radiofréquences vers le 

domaine des basses fréquences, cette dernière opération s’accomplit en une ou plusieurs 

étapes. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 1.5 : Structure fonctionnelle d’une chaîne de réception. 

 

Toujours dans la partie analogique, la bande de base réalise également des fonctions de 

filtrage, d’amplification et de contrôle de gain. Le convertisseur analogique-numérique 

(ADC : Analog to Digital Converter) assure la transition entre les deux parties analogique et 

numérique du récepteur.  
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La partie numérique du récepteur est souvent réduite au seul DSP, néanmoins, elle 

assure des fonctions telles que le filtrage, l’amplification et même le mixage pour certaines 

architectures. Ses dernières fonctions sont souvent, pour des raisons de rapidité, implémentées 

sur un ASIC (Application-Specific Integrated Circuit). 

Le nombre important de fonctions à réaliser ainsi que l’étendue de la plage fréquentielle 

utilisée depuis l’antenne jusqu’à la partie numérique a imposé le recours à différentes 

technologies de fabrication sur différents substrats à savoir l’AsGa (Arséniure de Gallium), le 

SiGe (Silicium Germanium) ou le Silicium pur. La partie numérique, quant à elle, fait appel à 

la technologie CMOS sur Silicium car elle présente le meilleur rapport performance/coût en 

bande de base. Le coût de tels systèmes multi-technologiques s’avère très élevé et sa 

réduction est un objectif majeur. C’est dans ce sens que des travaux de recherche ont été 

menés ces dernières années [8, 9] pour le développement d’architectures de transmission 

monolithiques en recourant essentiellement à la technologie CMOS, technologie à faible coût. 

De plus, les nouvelles technologies BiCMOS submicroniques avec des fréquences de 

transition de plusieurs dizaines de Giga-Hertz offrent la possibilité d’ intégrer les parties 

analogique et numérique sur une seule puce (SOC : System On-Chip). Plusieurs architectures 

de transmission ont été proposées pour des réalisations en technologies CMOS 

submicroniques [10, 11], des réalisations ont même été testées [12, 13]. 

Comme nous l’avons évoqué précédemment, il existe différentes topologies de 

récepteurs de radiocommunication qui se distinguent en deux grandes familles, selon que le 

passage du domaine des radiofréquences au domaine des basses fréquences se fait directement 

(récepteurs homodynes) ou en plusieurs étapes (récepteurs hétérodynes). 

1-3-1. Architecture de réception superhétérodyne 

Inventée en 1917 par L. Lévy [14], le principe du récepteur superhétérodyne (figure 1.6) 

consiste à la transposition du signal RF reçu (centré autour de la fréquence porteuse fp) autour 

d’une fréquence intermédiaire (FI) fixe. Cette transposition est réalisée à l’aide d’un premier 

mélangeur commandé par un oscillateur auxiliaire dont la fréquence fOL est contrôlable. Si 

cette transposition se fait en une seule étape, le récepteur est hétérodyne, si elle nécessite 

plusieurs étapes alors le récepteur est appelé superhétérodyne. Dans ce type de récepteur, la 

fréquence de l’oscillateur local fOL est choisie de telle façon que l’on ait toujours fOL-

fp=fFI=constante. Ainsi, le balayage de toute la bande de réception, et par conséquent, le choix 

du canal utile est réalisé par ajustement de fOL. Une première sélection du canal de la bande de 
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réception est assurée grâce au filtre radiofréquence. La sélection du canal est ensuite réalisée 

en grande partie aux fréquences intermédiaires (FI1, et FI2 sur la figure 1.6), avec des filtres 

sélectifs à ondes de surface. Ces filtres qui ne sont pas intégrés en règle générale, sont donc 

encombrants et dégradent le facteur du bruit de la chaîne en générant des pertes d’ insertion. 

La démodulation réalisée à l’aide de deux mélangeurs associés à un oscillateur local 

permet de fournir les signaux en quadrature I et Q. La sélection du canal, ainsi qu’une grande 

partie du contrôle de gain, sont réalisées en bande de base. Pour finir, le signal est ensuite 

converti pour être traité numériquement. 

 

 
 

Figure 1.6 : Architecture d’un récepteur superhétérodyne. 

Les éléments en gris sont des éléments non intégrables. 

 

• Problème de réjection de la fréquence image 

Cette architecture pose le problème de réjection de la fréquence image f i, en effet, cette 

dernière est une fréquence présente à l’entrée du mélangeur, et dont le mélange avec la 

fréquence de l’oscillateur local fOL se retrouve avec le signal utile à la fréquence intermédiaire 

fFI. L’élimination de cette fréquence image est par conséquent indispensable et peut être 

assurée en utilisant un filtre dit «image» qui est caractérisé par de faibles pertes d’ insertion, 

car situé parmi les tous premiers blocs, et une importante atténuation de la bande autour de la 

fréquence image (figure 1.7). Ces dernières spécifications peuvent être aisément obtenues si 

fFI est choisie très élevée.  

Cependant, une valeur trop élevée de fFI reviendrait à augmenter le nombre d’étapes 

nécessaires pour ramener le signal en bande de base, donc le nombre de mélangeurs, et à 

imposer des coefficients de qualité Q très élevés pour les filtres FI à sélection de canal.    

Ainsi, une fréquence FI élevée requiert une importante réjection de l’ image et une faible FI 
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nécessite une importante suppression des interférents situés dans la bande de réjection (figure 

1.8). Ce dernier cas de figure aboutit à des pertes d’ insertion dans la bande passante du filtre 

plus importantes que le premier cas de figure, et donc à un facteur de bruit plus élevé dans la 

même bande. 

 

 

 

Figure 1.7 : Atténuation de la bande image dans les récepteurs superhétérodynes. 

 

 
 

Figure 1.8 : Compromis entre la valeur de la fréquence intermédiaire 

et la sélectivité de la chaîne de réception. 

 

Le choix de la fréquence intermédiaire n’est pas imposé uniquement par le compromis 

sensibilité-sélectivité du récepteur, il est principalement dicté par des considérations 

technologiques. Ainsi les filtres à ondes de surface n’existent pas à toutes les fréquences à 

cause des contraintes imposées par leurs dimensions et cela notamment aux fréquences 

utilisées pour les applications radiofréquences. De plus, un souhait naturel est que le filtre doit 

présenter des pertes d’ insertion minimales. Ce paramètre prend toute son ampleur pour le 
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filtre RF destiné à la sélection de la bande de réception, puisqu’ il s’agit du premier bloc du 

récepteur après l’antenne et que ses pertes d’ insertion sont directement corrélées avec le 

facteur du bruit global du récepteur. Notons de plus que ces pertes doivent évidemment être 

compensées quelque part afin de rétablir le gain global de la chaîne. Cela se traduit soit par 

une mise à contribution accrue des autres étages, soit par l’ajout de circuits d’amplification. 

Ces deux solutions se traduisent par un accroissement de la consommation.  

Due à leur structure à électrodes séparées par un diélectrique, les filtres à ondes de 

surface présentent une impédance à composante capacitive et ils doivent être par conséquent 

adaptés à 50 Ω à l’entrée et à la sortie afin de minimiser les pertes. Cette propriété peut 

s’avérer lourde de conséquences sur les dimensions et la consommation du récepteur si une 

adaptation sur 50 Ω est à chaque fois nécessaire pour les filtres FI, les filtres RF et les filtres 

de fréquence image. A cela viennent s’ajouter les dérives en température que présentent les 

matériaux utilisés pour la fabrication des filtres à ondes de surface. Il est alors intéressant de 

chercher des structures de mélangeurs permettant la réjection d’ image ne nécessitant pas 

l’utilisation de filtres externes. Tous ces inconvénients n’ont pas empêché l’architecture 

superhétérodyne de connaître un énorme succès dans les applications de radiocommunication 

puisque la majorité des terminaux utilisent cette architecture, spécialement ceux de la 

deuxième génération. 

 

Jusqu’à présent, et dans ce mémoire, nous avons considéré que la fréquence de 

l’oscillateur fOL était toujours inférieure à la fréquence centrale de la bande de réception 

(figure 1.8), cependant le cas contraire peut également se présenter, il s’agit d’ injection ou de 

mixage du côté supérieur.  

• Réponses parasites et demi-fréquence image 

Jusqu’à présent, nous avons supposé que l’oscillateur local générait une seule 

composante fondamentale de fréquence fOL. Cette dernière hypothèse n’est pas toujours 

vérifiée puisqu’un oscillateur peut générer comme tout système non-linéaire des composantes 

harmoniques multiples de sa fréquence fondamentale. Il peut exister des signaux parasites 

dans une bande de fréquence située autour de fp+fOL. Après mélange avec la seconde 

harmonique de l’oscillateur (2 fOL), ces signaux parasites se retrouvent transposés autour de la 

fréquence intermédiaire et viennent dégrader le signal utile (figure 1.9). 

FIpOLOLpOL fff)ff(f2 =−=+−     (1.1) 
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Figure 1.9 : Fréquences parasites après transposition avec la seconde  

harmonique de l’OL. 

 

Une autre bande de fréquence de signaux parasites, sans rapport avec la précédente, 

peut, après transposition avec fOL, tout d’abord se retrouver à une porteuse fFI/2, puis par un 

produit du second ordre, se retrouver à fFI. De plus, si la FI est choisie très faible, la 

composante à fFI/2 est susceptible de brouiller le signal utile lui-même. Ce phénomène appelé 

problème de la demi fréquence image (figure 1.10) survient lorsqu’ il existe une bande parasite 

située à (fp+fOL)/2, il advient : 

 

2

f

2

ff

2

)ff(
f FIpOLOLp

OL =
−

=
+

−     (1.2) 

 

 

Figure 1.10 : Problème de la demi fréquence image. 

 

D’une manière générale, toutes combinaisons entre un signal parasite de porteuse fRF 

telles que fRF, fOL et fFI respectant la relation (1.3) peut générer des signaux parasites ayant 

pour conséquence de brouiller le signal utile. 

FIOLRF ff nf m ±=±±      (1.3) 

Où m et n sont des entiers positifs. 

Ce phénomène est étroitement lié à la distorsion de second ordre et à l’ intermodulation. 

Il faut donc veiller à ce que tous les signaux parasites soient suffisamment atténués pour éviter 

qu’ ils ne se retrouvent au même niveau de puissance que le signal utile. 
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Il est important de noter que les réjections minimales des signaux parasites précédents 

sont à assurer à l’entrée de la chaîne de réception ou, plus précisément, au niveau du premier 

mélangeur qui réalise la première transposition de fréquence; ceci impose de fortes 

contraintes de linéarité. 

1-3-2. Architecture des dispositifs de réception à conversion directe ou Zéro-IF 

L’architecture de réception précédente repose sur le principe de la transposition en 

bande de base du signal radiofréquence en plusieurs étapes. Quelque soit le canal désiré, il est 

transposé autour d’une fréquence intermédiaire fixe, grâce à la variation de la fréquence de 

l’oscillateur local. Nous avons bien saisi les difficultés qu’ introduit le concept de la réception 

hétérodyne, sur la réjection des fréquences images, mélange et filtrage à chacune des 

fréquences intermédiaires FI. La première idée qui vient à l’esprit est de supprimer cette FI 

ou, en d’autre terme, d’annuler purement et simplement la FI. Ceci revient donc à transposer 

le signal directement en bande de base. Nommée récepteur à FI zéro, homodyne ou à 

conversion directe, cette architecture a été inventée par Colebraok en 1924 [15].  

 

Après filtrage radiofréquence et amplification faible bruit, le signal utile est directement 

transposé autour de la fréquence nulle. On s’affranchit de la sorte du problème de la fréquence 

image et par conséquent de la nécessité du filtrage image ainsi que de l’adaptation 50 Ω après 

l’amplificateur à faible bruit. De plus, tous les filtres à ondes de surface qui assurent la 

sélection du canal dans l’architecture superhétérodyne sont purement et simplement 

remplacés par un filtre passe-bas. C’est grâce aux filtres numériques qu’ il est possible de 

réaliser ce type de démodulation sans dégradation du signal reçu. La partie filtrage, ainsi que 

le contrôle automatique de gain, sont effectués en bande de base garantissant subséquemment 

une importante intégration monolithique pour ce récepteur. Le filtrage du canal et le contrôle 

automatique de gain sont les seuls traitements à faire en bande de base, il faut donc veiller à 

les répartir dans cette partie du récepteur de façon optimale.  

 

De plus, la sélection du canal accomplie par plusieurs filtres à ondes de surface dans le 

récepteur superhétérodyne est assurée à présent par un seul filtre passe-bas (figure 1.11). Ce 

dernier conglomère par conséquent toute la difficulté du récepteur à conversion directe.  
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Figure 1.11 : Architecture d’un récepteur à conversion directe. 

 

L’architecture de réception à conversion directe offre de par sa structure un important 

degré d’ intégration monolithique. En effet, la conversion directe a beaucoup plus d’avantages 

que l’architecture hétérodyne. Premièrement, le problème lié à la fréquence image n’a plus 

raison d’exister puisque la fréquence intermédiaire est nulle. Deuxièmement, l’amplificateur à 

faible bruit (LNA) n’a plus besoin d’attaquer de charges de 50 Ω puisque l’utilisation d’un 

filtre à suppression d’ image n’est plus nécessaire. Troisièmement, le filtre IF (à ondes de 

surface) et les étages suivants sont remplacés par des filtres passe-bas (LPF : Low Pass Filter) 

qui fonctionnent à faible fréquence et donc consomment moins. De plus, les amplificateurs en 

bande de base sont désormais intégrables sur une puce monolithique. En revanche, la 

translation directe du spectre sur une fréquence nulle entraîne un bon nombre de problèmes 

qui n’existent pas ou qui sont moins critiques dans un récepteur hétérodyne. 

Ce récepteur possède, malgré sa simplicité, un certain nombre d’ inconvénients, dont le 

problème du « DC-offset », l’appariement entre les voies I et Q et le bruit en 1/f sont les 

principaux.  

• Problème lié à la composante continue (DC offset) 

En conversion directe, comme le signal utile est transposé directement en bande de 

base, sans utiliser d’autres filtres que le filtre RF de sélection de bande, plusieurs phénomènes 

contribuent à la création de signaux DC, qui apparaissent directement comme des signaux 
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parasites dans la bande utile. Pour comprendre l’origine et l’ impact des « DC offsets », 

considérons le récepteur présenté à la figure 1.12 où le filtre passe-bas (LPF) est suivi par un 

amplificateur et un Convertisseur Analogique-Numérique. 

 

 
 

Figure 1.12 : Problème lié aux fuites OL dans une chaîne de réception homodyne. 

 

Les isolations entre l’oscillateur local (LO), les entrées du mélangeur et du LNA ne sont 

pas parfaites, c’est -à-dire qu’une fuite, non négligeable, provenant de la LO peut apparaître 

au point A et, par conséquent, par l’ intermédiaire du LNA, également au point B. Appelé 

‘ fuite LO’ , cet effet dû à une mauvaise isolation peut provenir de couplages capacitifs et 

magnétiques, d’un couplage via le substrat et, si le signal LO provient d’une source externe, 

d’un couplage à travers les ‘bondings’  et le boîtier. La fuite LO qui apparaît à l’entrée du 

LNA et du mélangeur est ensuite mélangée avec le signal LO lui-même, produisant ainsi une 

composante continue (DC) au point C. Ce problème devient d’autant plus critique que cet 

effet «d’offset » varie avec le temps. En effet, lorsqu’une fuite provenant de l’oscillateur local 

arrive jusqu’à l’antenne, elle est émise par celle-ci à un environnement extérieur changeant 

qui à son tour la réfléchit vers l’antenne. Il est difficile dans ces conditions de distinguer le 

signal utile de l’offset variant avec le temps. 

• Problème lié à l’appar iement entre les voies I  et Q 

Le deuxième inconvénient est lié à la topologie même du récepteur, car il est dû à 

l’existence d’un appariement imprécis entre les deux voies (figure 1.11). Il se traduit par une 

erreur de gain et une erreur de phase qui déforment la constellation du signal (figure 1.13) 

augmentant alors le taux d’erreur binaire (BER).  
 

L’erreur de gain apparaît simplement comme une erreur sur l’amplitude. L’erreur de 

phase, par contre, dégrade beaucoup plus le signal en dégradant essentiellement le rapport 

signal à bruit si les flots de données sur les voies I et Q ne sont pas corrélés. 
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(a)                                (b) 
 

Figure 1.13 : Effet d’un appariement entre les voies I et Q. 

Constellation avec erreur, (a) en gain, (b) en phase. 

 

À la différence du récepteur hétérodyne, dans le récepteur à conversion directe le 

passage à deux voies I et Q se fait juste après le LNA, l’erreur d’appariement se propageant et 

s’amplifiant tout au long des voies. Ce qui explique que la tolérance pour l’erreur de gain et 

surtout de phase dans une telle architecture est plus contraignante. 

• Problème lié au bruit en 1/f 

Avec un gain de 30 dB (ce qui est en général l’ordre de grandeur) dans le couple LNA-

mélangeur, le signal en sortie du mélangeur est de l’ordre d’une dizaine de microvolts. En 

conséquence, le bruit d’entrée des étages suivants, c’est-à-dire amplificateurs et filtres, est 

toujours très critique. En particulier, lorsque la translation de fréquence se situe autour de la 

fréquence nulle. En effet dans ces conditions, le bruit en 1/f (cf. chapitre 2) des composants 

dégrade énormément le signal utile, ce qui est un vrai problème pour l’utilisation de 

transistors MOS dans ce type de circuit contrairement aux transistors bipolaires qui eux 

présentent moins de bruit en 1/f. De plus ce bruit en 1/f complique l’utilisation de transistors 

MOS pour les circuits RF puisque la principale méthode pour le réduire est d’augmenter la 

taille des transistors. Malheureusement, l’augmentation de la taille entraîne une augmentation 

de la capacité et par conséquent une dégradation du gain RF. 
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En général, des techniques existent pour s’affranchir au mieux des composantes 

continues (DC offsets) et très basses fréquences non voulues (tel que le bruit 1/f).                   

Il est en effet possible d’utiliser un filtre passe-haut intégré en sortie des voies I et Q 

permettant la suppression de cette énergie perturbatrice à faible fréquence. En effet, la 

modulation doit alors être compatible avec ce filtrage, c’est-à-dire, présenter une énergie 

faible aux basses fréquences. Un exemple d’émetteur-récepteur Zéro-FI intégré (dédié à un 

système bas débit) est donné dans la référence [16], où la modulation utilisée de type FSK 

(Frequency Shift Keying), présente l’avantage d’avoir une énergie maximale décalée par 

rapport à la fréquence de la porteuse. 

 

1-3-3. Architecture des dispositifs de réception faible FI  (Low-IF) 

L’architecture de réception faible fréquence intermédiaire (Low-IF) (figure 1.14) est 

une solution intermédiaire entre les deux précédentes. Son principe consiste à transposer le 

signal radiofréquence en une fréquence intermédiaire très faible. En effet, elle permet d’éviter 

le problème du DC-offset et du bruit en 1/f sans pour autant nécessiter tous les changements 

de fréquences inhérents au récepteur superhétérodyne, cependant, il subsiste les problèmes de 

présence de fréquence image.  

 

 

 

Figure 1.14 : Architecture d’un récepteur faible FI (Low IF). 
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Tout comme dans la conversion directe, les difficultés sont repoussées vers la bande de 

base qui doit traiter numériquement toute la bande de réception, avec des contraintes sévères 

pour ses composants, en termes de dynamique et de linéarité. Cette architecture reste sensible 

aux erreurs d’appariement entre les voies I et Q, par contre elle s’affranchit des problèmes 

d’offset, il n’en est pas de même avec celui de la réjection d’ image. En effet, une fréquence 

intermédiaire non nulle réintroduit le problème auquel se confrontent les architectures 

hétérodyne.  

Il est inutile d’expliquer pourquoi un filtre de réjection d’ image avant le mélangeur, 

ferait perdre un grand nombre des avantages du passage aux basses fréquences en seul étage. 

Dès lors il s’avère plus judicieux de supprimer la fréquence image (figure 1.15) à l’aide de 

méthodes telles que celles développées par Hartely ou Weaver [17] ou en bande de base à 

l’aide de filtres poly-phase [1]. Mais la réjection d’ image que l’on peut réaliser avec ces deux 

méthodes est limitée encore une fois par les erreurs d’appariement. Pour que l’atténuation du 

spectre image soit suffisante, la fréquence intermédiaire doit être choisie avec soin. Le filtre 

radiofréquence peut atténuer une partie de l’ image si la FI est relativement élevée. Il faut alors 

trouver le meilleur compromis entre la réjection de l’ image et la complexité du traitement du 

signal en bande de base. 

 

Figure 1.15 : Rejection de l’ image,  

(a) par la méthode de Hartley, (b) par la méthode de Weaver. 
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1-3-4. Synthèse 

Le tableau 1.1, reporte un bilan comparatif des nombreux blocs et des particularités des 

trois types de récepteurs de radiocommunication étudiés précédemment. 

Les récepteurs hétérodynes ont été largement employés pour les systèmes de deuxième 

génération, ceci à cause de leurs très bonnes immunité au bruit et sélectivité. Cependant leur 

consommation et leur encombrement font que les systèmes à conversion directe voient le jour, 

notamment pour le GSM et Bluetooth [18, 19]. La réception homodyne, qui translate 

directement le signal reçu en bande de base, permet de réduire le nombre de composants 

extérieurs. En effet, en supprimant les filtres de fréquence intermédiaire, alors la partie 

analogique de la chaîne de réception (RF et bande de base) peut être intégrée en une ou deux 

puces, réduisant la surface de manière significative et limitant les problèmes de pertes 

d’ insertion. Seul le filtre radiofréquence pour la sélection de bande demeure un élément 

discret. Ainsi, il est envisageable de concevoir un récepteur entièrement en technologie 

CMOS, à l’exception de ce filtre radiofréquence. 

 

La partie analogique radiofréquence détermine majoritairement la taille et la 

consommation de l’équipement portable. En effet, dans l’objectif d’une intégration maximale 

entre l’antenne et la partie numérique (DSP), il devient nécessaire d’avoir une réflexion 

globale à la fois sur la technologie, les circuits et les architectures à utiliser. 
 

Néanmoins, certaines règles simples subsistent afin de réduire le coût global du 

système : partage des fonctions analogiques entre l’émetteur et le récepteur et intégration 

maximale de ses fonctions analogiques. Un exemple de partage des fonctions analogiques 

hautes fréquences est donné dans la référence [16], qui décrit un système monolithique à très 

faible consommation. 
 

La difficulté de l’ intégration du récepteur et de l’émetteur réside dans le fait que 

l’ isolation du substrat, les composants actifs et passifs sont imparfaits. Ainsi, les passifs 

intégrés présentant un faible facteur de qualité, limitent les performances en sélectivité des 

filtres et des résonateurs. Quant aux composants actifs, ils limitent les performances en bruit, 

en fréquence et en linéarité, en impliquant à la fois de fortes contraintes sur le rapport signal 

sur bruit (SNR) et une dégradation des performances par la montée en fréquence. 
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Tableau 1.1 : Nombre de blocs et particularités de chaque récepteur. 

 

Type de réception Hétérodyne Homodyne 

  Superhétérodyne Conversion directe Low-IF 

Filtre à ondes de surface 

(SAW) 

1 Filtre bande 

1 Filtre image 

2 Filtres FI 

1 Filtre bande 1 Filtre bande 

Amplificateur à faible 

bruit (LNA) 
1 1 1 

Mélangeur 
2 pour FI 

2 pour I&Q 
2 (analogique) 

2 « low IF » 

(analogique) 

4 : I&Q + réjection 

image (numérique) 

Synthétiseur + OL 
1 Synthétiseur 

3 OL 

1 Synthétiseur 

1 OL 

1 Synthétiseur 

1 OL 

Filtre bande de base 2 (bande = B) 

2 Anti-repliement 

(bande = B) 

2 Sélection de canal 

(analogique ou 

numérique) 

2 Anti-repliement 

(bande = B) 

2 Sélection de canal 

(numérique) 

B
lo

cs
 

ADC 2 (bande = B) 2 (bande = B) 2 (bande = B) 

Filtrage 

Simple mais en 

grande partie non 

intégrale 

A dynamique identique le filtrage est plus 

complexe avec un récepteur Low IF qu’avec un 

récepteur à conversion directe 

CAG simple 

Possibilités limitées 

avec un choix de 

résolution de l’ADC 

Grande souplesse 

avec un choix de 

résolution de l’ADC 

F
on

ct
io

n 

Réjection image 70 dB Non concernée 51 dB 

 Analogique/Numérique 
Purement 

analogique 

Peut être purement 

analogique 

Partie numérique 

complexe 

 Multistandard 

Non adaptée pour le 

multibande et le 

multimode 

Très bien adaptée 

même pour le large 

bande 

Très bien adaptée 

sauf pour le large 

bande 

 Particularités 
Demi fréquence 

image 

Sensible au DC-Offset 

et au bruit en 1/f 
Choix de la FI 
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2. Filtres radiofréquences et micro-ondes 

Les filtres font partie des éléments fondamentaux de toute chaîne d’émission-réception 

radiofréquence. Afin d’être utilisés dans les systèmes de téléphonies cellulaires ou tout autre 

appareil de communication mobile, ces filtres doivent être caractérisés par une petite taille et 

une faible consommation. Par conséquent, l’ intégration de la fonction assurant le filtrage est 

une tâche intéressante pour réduire la taille globale des systèmes de radiocommunications 

actuels. Cette intégration est considérée depuis longtemps comme un vrai challenge pour les 

concepteurs. 

 

La recherche sur les architectures de filtres passe-bandes pour des applications 

radiofréquences date de plusieurs années. En effet, le début de l’ investigation dans ce sujet a 

commencé dans les années soixante [20, 21]. Par la suite, beaucoup de travaux et de 

réalisations ont été présentés concernant les développements des nouvelles topologies de 

filtres pour les systèmes de radiocommunications. Actuellement, dans les systèmes modernes 

de radiocommunications sans fil, les filtres passifs (non intégrables) tels que les filtres à ondes 

de surface, céramiques ou cristaux sont très largement utilisés. Ces filtres présentent une très 

bonne sélectivité (forts facteurs de qualité) associée à une grande dynamique. Cependant, ils 

sont difficilement accordables sur une large bande de fréquence, et ils possèdent des pertes 

d’ insertions importantes. De plus, ils sont encombrants et chers à fabriquer. Par conséquent, 

l’utilisation de filtres radiofréquences intégrés constituerait une solution intéressante pour 

remédier à ces inconvénients. De nombreuses topologies ont été étudiées, mais très souvent, 

soit ces topologies n’étaient pas accordables sur une large bande de fréquence soit, elles 

n’étaient pas suffisamment sélectives. Dans ce paragraphe, nous allons introduire l’état d’art 

des principaux types de filtres analogiques, en discutant de leurs utilisations et de leurs 

performances. 
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2-1. Filtres dans la chaîne de réception 

Comme nous pouvons constater dans la première partie de ce chapitre, la fonction de 

filtrage apparaît très souvent, et à différents niveaux, dans une chaîne d’émission-réception 

radiofréquence (figure 1.16). 
 

 
 

Figure 1.16 : Importance des éléments de filtrage dans un exemple  

de récepteur à double conversion. 

 

Selon la position du filtre dans la chaîne, ses spécifications et sa technologie de 

réalisation peuvent varier profondément. Nous allons simplement rappeler rapidement 

quelques unes des principales caractéristiques d’un filtre. 
 

 
 

Figure 1.17 : Exemple de gabarit de filtre pour la 1er FI GSM/DCS 1800. 
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Les spécifications sont généralement données à partir de son gabarit (figure 1.17), c’est 

à dire la courbe d’atténuation A en décibels (dB) en fonction de la fréquence, qui précise en 

particulier les points suivants : 

- Le type du filtre : passe-bas, passe-haut, passe-bande ou réjecteur. 

- La fonction d’approximation, si elle est connue : Butterworth, Tchebytchev, Cauer, 

Bessel, etc.  

- La largeur de bande et les fréquences de coupure, la sélectivité k. 

- L’atténuation maximale Amax tolérée dans la bande. 

- La réjection, ou atténuation minimale, requise hors bande Amin. 
 

De façon générale, l’atténuation correspond au rapport entre la puissance transmise et la 

puissance incidente, spécifiée dans la bande passante (Amax) et hors bande (Amin). De plus, des 

contraintes de forte réjection (raideur importante) sont souvent contradictoires avec la largeur 

de bande, ce qui peut entraîner plusieurs étapes d’optimisation pour un filtre. 

 

Enfin, il est généralement important de connaître pour une application donnée : 

- Le niveau du signal maximal admissible en entrée sans détérioration des 

performances, ce niveau est défini par le point à 1 dB de compression. 

- Le déphasage ou le retard induit. 

- Les adaptations d’ impédances en entrée et en sortie. 

- Le poids, l’encombrement et le coût, selon la technologie utilisée. 

 

Dans "la littérature", différentes architectures de filtres ont été proposées et étudiées. La 

figure 1.18 reporte les différents types de filtres. Ces topologies peuvent être utilisées selon la 

gamme de fréquence, la technologie et l’application visée. Les filtres passifs présentent en 

général des bonnes performances (dynamique non limitée, facteur de qualité élevé…), mais 

leur principal inconvénient outre leurs fortes pertes est la difficulté à être intégrable sur une 

technologie semi-conductrice. Dans ces conditions, vu leur facilité d’ intégration, et leurs 

performances plus ou moins comparables aux filtres passifs, les filtres actifs constituent une 

alternative intéressante dans la mesure où la technologie permet leur intégration. Dans la suite 

de ce paragraphe, nous aborderons principalement la description de quelques types importants 

de filtres analogiques (passifs et actifs), spécialement utilisés pour des applications 

radiofréquences et micro-ondes.  
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Figure 1.18 : Arborescente de différents types de filtres. 

2-2. Filtres analogiques passifs [22] 

Les filtres passifs sont très largement utilisés dans les systèmes de radiocommunication 

[23]. Leur dynamique est généralement très grande (> 100 dB), ce qui fait d’eux des candidats 

incontournables pour assurer la fonction de filtrage dans une chaîne d’émission-réception. 

Deux topologies sont largement utilisées pour la fabrication des filtres passifs : les filtres LC 

(externes ou intégrés) et les filtres à ondes de surface. 

 

En général, le filtrage de l’entrée radiofréquence ainsi que l’adaptation de l’antenne sont 

assurés par des éléments externes à la puce. Dans ces conditions, les inductances présentent 

des facteurs de qualité compris entre 20 et 50, ce qui n’est pas suffisant pour proposer des 

filtres très sélectifs. En revanche, les filtres à ondes de surface permettent d’avoir des facteurs 

de qualité beaucoup plus élevés, mais l'inconvénient majeur de tels filtres est qu'ils ne sont pas 

accordables. Des essais d’ intégration de ce type de filtres sur silicium ont été réalisés [24-26], 

mais ils ont montré des performances bien inférieures à celles obtenues avec le même type de 

filtres constitués d’éléments discrets. Dans la suite de ce paragraphe, différentes architectures 

de filtres passifs seront discutées. 
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2-2-1. Filtres à ondes de sur face [22, 27-29] 

L’appellation usuelle des filtres à ondes de surface utilise l’acronyme anglais SAW pour 

Surface Acoustic Waves. Ces filtres passifs sont aujourd’hui très largement utilisés 

principalement dans des applications gravitant autour des systèmes de télécommunications, 

typiquement dans la bande de fréquence allant de 100 MHz à 2 GHz. Par exemple, on 

retrouve ce type de dispositif pour des récepteurs satellites, des systèmes de récepteurs radars, 

et plus précisément dans le domaine de la téléphonie cellulaire, pour les filtres de canal des 

équipements mobiles. 

• Principe de fonctionnement et constitution 

Le principe de fonctionnement de ces filtres consiste à transformer les ondes 

électromagnétiques en ondes acoustiques, qui se propagent alors dans un milieu de longueur l 

fixée, à faible vitesse; puis à effectuer la transformation inverse 

(acoustique/électromagnétique). Un système d’électrodes d’aluminium est déposé sur un 

substrat de matériau piézo-électrique (quartz, niobate de lithium, tantalate de lithium). La 

propagation intermédiaire des ondes acoustiques à la surface du substrat piézo-électrique 

constitutif du filtre, produit un retard significatif τ=
υ
1

, où υ est la vitesse de propagation dans 

le milieu piézo-électrique supposé homogène (υ= 3 000 m/s). 

 

L’ intérêt principal de cette technologie provient de la faible vitesse de propagation des 

ondes acoustiques, comparativement aux ondes électromagnétiques (υ<<Clumière) : la longueur 

d’onde associée (λ=υ/f) correspond alors à de petites dimensions et la longueur l nécessaire 

reste faible, ce qui conduit à des composants compacts, et facilement intégrables sur des 

substrats qui ne sont pas semi-conducteurs. La réalisation de ces filtres à ondes de surface 

utilise d’ailleurs les procédés standards de photolithographie, assurant ainsi une production de 

masse à faible coût. 

 

Exemple d’ordre de grandeur : 

Pour une fréquence de 100 MHz, la longueur d’onde υ/f est de l’ordre de 30 µm ce qui 

correspond à l’écartement entre électrodes. 
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La figure 1.19 représente la structure « classique » d’un filtre à onde de surface, les 

transducteurs d’entrée et de sortie effectuent respectivement la conversion d’énergie 

électromagnétique en énergie acoustique, et d’énergie acoustique en énergie 

électromagnétique. Ils sont constitués d’électrodes métalliques en bandes interdigitées, c’est-

à-dire en forme de peignes avec les doigts entrelacés, et dont l’écartement est de l’ordre de λ 

(souvent jusqu’à λ/4). Les doigts des électrodes sont connectés à des accès de polarité 

opposée. 

 

Figure 1.19 : Structure « classique » d’un filtre à onde de surface. 

 

Lorsque l’on applique un signal radiofréquence à l’entrée, des contraintes électriques 

sont appliquées au substrat piézo-électrique, qui induisent des contraintes mécaniques sur le 

cristal, générant une onde acoustique qui se propage le long du substrat (onde de surface). 

Cette onde de surface se trouve ainsi « échantillonnée » par les doigts des électrodes. La 

réponse en fréquence dépend uniquement du jeu d’électrodes. 

 

Il y a généralement la présence d’un élément absorbant aux extrémités afin d’éviter les 

ondes réfléchies perturbatrices. En effet, la structure élémentaire présentée ci-dessus est, par 

constitution, de nature bidirectionnelle, les transducteurs d’entrée et de sortie envoyant la 

même énergie dans les deux directions de propagation opposée ; cela introduit 3 dB de pertes 

de chaque côté, soit 6 dB de pertes au total. 
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• Mise en équation simplifiée 

L’analyse d’un filtre à ondes de surface est proche de celle d’un filtre numérique à 

réponse impulsionnelle finie (FIR : Finite Impulse Response) ne possédant que des zéros, et 

aucun pôle. En effet, l’énergie ne circule que pendant le temps de transit de l’onde acoustique 

et donc, la fonction de transfert en z classique d’un FIR est de la forme : 

H(z) = �
−

=

−
1N

0n

n
n zb      (1.3) 

Elle correspond en fait à la réalisation de plusieurs lignes à retard acoustique, de retard 

τi différents, qu’ il faut ensuite multiplier convenablement, puis sommer afin d’effectuer 

l’opération de convolution temporelle caractéristique du filtrage (figure 1.20) : 

)()t(xy( i
i

i τδτ−=)τ �     (1.4) 

 

Figure 1.20 : Filtre équivalent à lignes à retard acoustiques. 

 

Dans cette technique de transducteurs interdigités, la réponse impulsionnelle du filtre 

)( iτδ  est en fait définie par la géométrie du transducteur d’entrée (figure 1.21) : 

- La longueur des doigts commune aux électrodes fixe l’amplitude de )( iτδ . 

- L’espacement entre les doigts fixe la loi en phase du filtre, généralement linéaire en 

fréquence. 

 

Figure 1.21 : Pondération sur (a) l’amplitude ou (b) la phase. 
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L’ intérêt essentiel est lié aux petites dimensions de ces filtres, ainsi qu’à la fabrication 

en série. La limitation sur l’utilisation de procédés standards de photographie suit les 

évolutions des techniques de photogravure, qui doivent être de plus en plus précises si l’on 

souhaite monter en fréquence. 

 

Les spécifications classiques sont les suivantes : 

- Structure passe-bande systématiquement, mais relativement simple à concevoir. 

- Gamme de fréquences : de 50 MHz à 5 GHz. 

- Pertes d’ insertion : 6 à 15 dB. 

- Ondulation en amplitude : 0,1 – 1 dB. 

- Ondulation en phase : 0,1 – 10°. 

- Fluctuations de temps de groupe : 0,002 – 1µs. 

 

Deux inconvénients de ce type de filtre peuvent être signalés : 

1. La dispersion en température, qui engendre des fluctuations de la vitesse des ondes 

acoustiques, et par conséquent, introduit des variations sur le retard. Ceci peut être 

évité par utilisation d’un boîtier thermique ce qui à fortiori augmente le coût.  

2. Les pertes d’ insertion importantes dans le cas des transducteurs bidirectionnels (15 à 

30 dB à cause d’une non adaptation servant à limiter les échos). Ces pertes peuvent 

être sensiblement réduites à l’aide de structures plus complexes unidirectionnelles à 

réflecteurs acoustiques intermédiaires. 

 

Outre la fabrication de ces filtres passifs qui reste en général coûteuse, l’encombrement 

et la difficulté d’ intégration sur technologie semi-conductrice (par exemple CMOS) sont 

toujours les principaux inconvénients de ces filtres. 

2-2-2. Filtres LC à éléments localisés et à éléments distr ibués [22, 30] 

• Filtres LC à éléments localisés 

Les filtres LC sont des filtres passifs ne comprenant que des inductances et des 

condensateurs, sous la forme d’un quadripôle inséré entre deux résistances terminales, la 

résistance du générateur R1, et la résistance de charge R2 (figure 1.22). 
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Figure 1.22 : Filtre LC de type quadripôle passifs. 

 

Ces filtres possèdent un certain nombre d’avantages, en particulier : 

- Une dynamique très importante. 

- Un bruit très faible. 

- Une excellente performance en terme de sensibilité, très faible vis-à-vis des variations 

des valeurs de ses composants. 

 

Selon les performances et l’application envisagée, il existe différentes topologies, mais 

les plus répandues sont les filtres LC en échelle. La figure 1.23 représente l’exemple d’un 

filtre LC passe-bande de structure classique en échelle. 

 

 
 

Figure 1.23 : Filtre LC passe-bande de structure classique en échelle. 

 

La synthèse de ces filtres est dite de « Darlington » [22], elle est basée sur un fondement 

théorique. A partir d’une fonction de transfert correspondant à un gabarit spécifié, elle permet 

de calculer les valeurs des différents éléments L et C pour une structure donnée. Cette 

méthode de synthèse de filtre LC est très puissante. Cependant, il faut prendre en compte les 

limitations en fréquence des composants discrets disponibles, sachant que leurs 

caractéristiques varient en fonction de la fréquence plus ou moins rapidement selon la 

technologie. Ces filtres sont donc principalement utilisés dans la gamme de fréquence entre 

1;MHz et 1 GHz. 
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• Filtres LC à éléments distr ibués 

On appelle aussi les filtres à éléments distribués filtres à lignes microrubans, dans la 

mesure où ils utilisent la technologie de réalisation « microstrip », ou « stripline ». 

Le principe de base de ces filtres repose sur la conversion des filtres LC classiques à 

éléments localisés en filtres à éléments distribués. Cette conversion s’appuie sur la 

modélisation d’un tronçon de ligne de transmission par des éléments localisés (L, C, ou circuit 

résonant), pour cela considérons un tronçon de ligne de transmission de longueur L et 

d’ impédance caractéristique Z0, chargée par une impédance Zc (figure 1.24), l’ impédance 

d’entrée Ze s’exprime par : 

)Ltan(jZZ

)Ltan(jZZ
ZZ

C0

0C
0e β+

β+
=      (1.5) 

υ
ω=

λ
π=β 2

 

où, β est la constante de propagation de l’onde électromagnétique le long de la ligne et ν est la 

vitesse de propagation. 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 1.24 : Portion de ligne microruban d’ impédance Z0, chargée par Zc. 

 

Il est généralement possible de faire l’hypothèse d’un tronçon de ligne de petite 

dimension devant la longueur d’onde (L<<λ). Dans ce cas, la relation (1.5) se réduit à (1.6), et 

permet d’étudier simplement deux cas particuliers : 

- Impédance de charge Zc très faible, 

- Impédance de charge Zc très grande. 

 

LjZZ

LjZZ
ZZ

C0

0C
0e β+

β+
=      (1.6) 

Ze Zc 

L 

Z0 
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Impédance de charge Zc très faible, soit Zc<<Z0ββββL  

L’expression de l’ impédance d’entrée Ze se simplifie comme suit : 

Ze ≈  j Z0 β L = j Z0 
υ
ω

 L = j Leq ω 

Le tronçon de ligne de longueur L et d’ impédance caractéristique Z0 devient équivalent 

à une inductance Leq donnée par la relation (1.7), qui sera en pratique obtenue avec un tronçon 

de ligne à forte impédance (typiquement, Z0 > 110 Ω). 

Leq = Z0 
υ
L

      (1.7) 

Pour la mise en œuvre en technologie microruban, sachant que l’ impédance d’une ligne 

microruban est inversement proportionnelle à sa larguer W, on peut créer ce tronçon à forte 

impédance par un rétrécissement localisé (figure 1.25). 

 

 
 

Figure 1.25 : Portion de ligne équivalente à une inductance. 

 

Impédance de charge Zc très grande, soit Zc ββββ L >> Z0 

Dans ce cas, l’ impédance d’entrée Ze se simplifie à : 

Ze ≈  -j 
β L

Z0 = -j 
L

Z0  
ω
υ

 = -j 
ω C

1

eq

 

Le tronçon de ligne de longueur L et d’ impédance caractéristique Z0 devient équivalent 

à une capacité Ceq donnée par (1.8), ce qui sera en pratique obtenue avec un tronçon de ligne à 

faible impédance caractéristique (typiquement, Z0 < 30 Ω). 

Ceq = 
0Z

1
 

υ
L

      (1.8) 
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Comme précédemment, pour la mise en oeuvre en technologie microruban, cette portion 

à faible impédance peut être obtenue par un fort élargissement dans le cas d’une capacité en 

parallèle sur la ligne principale (figure 1.26). Le cas de la capacité série n’est jamais utilisé en 

pratique, et les structures de filtres doivent éventuellement être modifiées en conséquence. 

 

 

Figure 1.26 : Portion de ligne équivalente à une capacité parallèle. 

 

A partir d’une synthèse préalable du filtre LC en éléments discrets, il est ensuite 

toujours possible de le transposer en éléments distribués à l’aide des équivalences 

précédentes. Les valeurs des composants discrets obtenues pour un gabarit donné sont parfois 

trop dispersées pour rester réalistes, et il est alors nécessaire d’avoir recours à des 

transformations de réseaux pour faire évoluer la structure de base en échelle vers de nouvelles 

structures plus complexes. De même, les niveaux d’ impédances requis après transposition en 

éléments distribués peuvent générer des dimensions géométriques de lignes incompatibles 

avec les contraintes dimensionnelles du circuit. D’autres transformations sont encore 

disponibles pour se ramener à un circuit réalisable. 

Il faut aussi tenir compte des effets de discontinuités entre les différents types de lignes 

mises en jeu, ce qui se traduit par un rayonnement électromagnétique (discontinuités de type 

jonctions ou effets d’extrémités). 

Des récents travaux nationaux (IRCOM, LAAS, IXL…) où internationaux, ont été 

publiés montrant de nouvelles topologies de ce type de filtres [31-34]. Malgré les excellentes 

performances notamment concernant leurs facteurs de qualité élevés, ces filtres présentent des 

pertes dans la bande passante du fait de l’utilisation de la technologie planaire. Ceci ne permet 

pas une intégration complète de la puce radiofréquence sur un substrat Silicium. 

En général, ces filtres à éléments distribués trouvent leurs applications dans tout 

système haute fréquence (> 10 GHz), comme par exemple les communications entre les 

stations de base, ainsi que pour des applications spatiales : radar, satellites… 
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2-2-3. Filtres micromécaniques intégrés 

Les Filtres micromécaniques ou MEMS (M icro-Electro-Mechanical System) sont 

caractérisés par des facteurs de qualité qui peuvent être très élevés (Q > 1000) et beaucoup de 

travaux ont été publiés sur ces filtres [35-44]. Les récents développements dans le domaine 

des filtres MEMS ont permis de réaliser des filtres en technologie planaire ou coplanaire 

accordables en fréquence centrale et en bande passante à l’aide des capacités MEMS [41-43], 

cette technique évite d’utiliser des éléments localisées (diodes PIN, Schottky, ou varactors,..) 

qui engendrent un niveau de pertes important en raison de la résistance en série qui leur est 

associée [40]. 

     

Figure 1.27 : Structure d’une capacités MEMS « commutateur cantilever », 

(a) dans l’état ouvert, (b) dans l’état fermé. [39]  

 

La figure 1.27 représente la structure d’une capacité « cantilever » de type MEMS.      

Ce composant présente une membrane mobile suspendue sur l’électrode basse, formant une 

capacité entre les deux conducteurs. Dans l’état de la figure 1.27-a, la capacité Coff est faible 

puisqu’ il y a de l’air qui sépare les deux électrodes, ainsi, la valeur de cette capacité est 

contrôlée par la distance séparant les deux électrodes. Par l’application d’une tension 

continue, la membrane supérieure se rapproche de l’électrode inférieure : le gap entre les deux 

électrodes diminue et la valeur de la capacité augmente. Inversement, si la tension de 

polarisation augmente, et dépasse la tension dite de « pull-in » du cantilever (tension pour 

laquelle la membrane suspendue se frotte à l’électrode inférieure (figure 1.27-b)), dans ces 

conditions, la valeur de la capacité Con est trop élevée, et dépend fortement de la surface de la 

membrane d’en haut ainsi que de la constante diélectrique de la couche de séparation. Dans 

ces conditions, il existe deux techniques d’utilisation, soit comme une capacité variable et 

dans ce cas la valeur de la capacité varie en fonction de la position de l’électrode supérieure 

(sans qu’elle touche l’électrode inférieure), soit comme un commutateur dans ce cas, la valeur 

de la capacité commute entre deux valeurs bien définies. 
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En général, ces topologies de filtres présentent une meilleure sélectivité, moins de 

pertes, et une bonne accordabilité grâce aux capacités MEMS. Par contre, en plus de leur 

difficulté d’ intégration en technologie semi-conductrice, ces filtres nécessitent des tensions de 

polarisation très élevées (de l’ordre de 30 à 100 Volts) [42-44], ce qui rend pour l’ instant leurs 

implications en radiocommunications mobiles difficiles, voire impossibles. 

Mais les gammes de fréquences actuellement accessibles pour ces filtres restent de 

l’ordre de quelques gigahertz. Afin de rapprocher les performances de ces filtres MEMS des 

spécifications GSM et UMTS et d’atteindre les fréquences intermédiaires qui sont de l’ordre 

de 100-300 MHz, un travail doit être effectué aussi bien sur l’adaptation de la technologie à 

l’application visée, que sur le développement de nouvelles architectures de filtres [37, 38]. 

D’autres topologies de ces filtres ont été développées [45, 46], ces filtres sont appelés 

filtres à lignes sur membranes suspendues (Micro-machining). Ce type de filtres provient des 

développements des filières technologiques relatives au silicium micro-usiné pour 

applications radiofréquences et hyperfréquences MEMS radiofréquence. 

Le principe fondamental de fonctionnement de ce type de filtres consiste à utiliser des 

lignes de transmission suspendues sur une membrane diélectrique à très faibles pertes, afin 

d’éviter les problèmes de propagation à fréquence élevée rencontrés dans le cas d’un substrat 

massif de silicium par exemple. La structure la plus classique de membranes pour les filières 

technologiques à base de silicium est la suivante : une succession de couches minces   

(7000
o

A / 3000
o

A /4000
o

A ) de silice et nitrure de silicium (SiO2/Si3N4/SiO2) de résistivité 

supérieure à 1014 Ω cm, transparentes jusqu’à quelques Tétra Hertz, permettant une 

propagation quasi-TEM pure non dispersive (voire très peu). 

La membrane est dégagée par micro-usinage du substrat (gravure KOH ou EDP pour le 

Si), et la ligne de transmission obtenue (figure 1.28) se retrouve sur une membrane 

diélectrique effective qui reste très proche de 1 (typiquement, εe = 1,1). 

 

         

Figure 1.28 : Transformation d’une ligne micro ruban usuelle en ligne auto-suspendue, 

(a) d’une ligne micro ruban usuelle (b) ligne auto-suspendue. 
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L’ inconvénient de cette technologie concerne le facteur dimensionnel. En effet, il n’est 

plus possible de réduire les dimensions des circuits grâce au facteur rε  qui existe en 

technologie microruban classique, d’où son utilisation plus intéressante à des fréquences très 

élevées (typiquement, au-delà de 30 GHz). 
 

Avant de finir ce paragraphe, nous devons signaler qu’ il existe d’autres types de filtres 

passifs externes à haut facteur de qualité, particulièrement, les filtres à résonateurs 

diélectriques. 

Ces filtres sont constitués de résonateurs diélectriques (DR : Dielectric Resonator) 

alignés à l’ intérieur d’un guide d’onde et séparés par des distances adéquates correspondant à 

leur couplage réciproque. Ce sont des filtres hyperfréquences accordables, sur une bande 

d’accord assez réduite (entre 0,1 et quelques pour cent), pour des fréquences d’utilisation 

comprises entre 0,5 et 20 GHz. 

Différentes structures et géométries de ces filtres ont été réalisées [47-50]. Les 

principales applications de ces filtres dans les systèmes de télécommunications se situent à 

l’ intérieur des stations de base en radiophonie mobile (filtre très sélectif acceptant des niveaux 

de puissance allant jusqu’à 10 W), des radars et des satellites de communication. 

2-3. Filtres analogiques actifs [23, 51] 

Une grande majorité de travaux de recherche ont traité le développement des filtres 

actifs intégrables (On-Chip), ces travaux ont fait l’objet de nombreux livres et de centaines 

d’articles [52-100]. Dans ce paragraphe nous allons rappeler brièvement les principales 

performances de certains filtres actifs que nous comparerons par la suite aux résultats que 

nous avons obtenus. 

 

En général, la limitation en dynamique constitue la grande difficulté rencontrée lors de 

la conception de filtres passe-bande actifs à fort facteur de qualité. En outre, les tolérances de 

fabrication et l’effet de la température présentent également des défauts techniques majeurs. 

 

En revanche, ces filtres actifs se caractérisent par leur facilité d’ intégration en 

technologie semi-conductrice, et leurs performances sont plus ou moins comparables aux 

filtres passifs, par conséquent ils peuvent constituer une alternative aux filtres passifs, lorsque 

le domaine de fréquence le permet.  
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Globalement, les différents types de filtres actifs peuvent être regroupés en trois 

catégories principales, qui sont classées comme suit : 

 

- Filtres Gm-C à temps continu, 

- Filtres actifs LC (Q-Enhanced LC), 

- Filtres à capacités commutées. 

2-3-1. Filtres Gm-C 

Les filtres Gm-C sont des filtres analogiques actifs, utilisant seulement des capacités et 

des éléments actifs. Ils peuvent être réalisés à base d’amplificateurs opérationnels de 

transconductance (OTAs) et de condensateurs (Gm-C) dans des circuits intégrés [52, 53]. Ces 

filtres sont principalement destinés à la fabrication de filtres d’ordres élevés et accordables sur 

une large bande de fréquence [54, 55]. 

 

Pour comprendre le fonctionnement de ces filtres [56], prenons une cellule de base 

(figure 1.29-a) où les cellules gmi convertissent les tensions d’entrée en courants de sortie. 

 

 

(a) 

 

 

(b) 

 

Figure 1.29 : (a) Cellule de base d’un filtre Gm-C, (b) circuit équivalent. 
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Il est possible de démontrer que cette cellule peut être modélisée par le circuit 

représenté sur la figure 1.29-b, où la fréquence de résonance suit la relation (1.9) : 

 

2C1C

3gm2gm

LpCp2

1
fo =

π
=     (1.9) 

avec     
3gm2gm

2C
Lp =                (1.10) 

 

Et la fonction de transfert s’exprime par : 
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où Roi est l’ impédance de sortie d’une cellule gmi et Ro = Ro1//Ro3. 

 

 

En parallèle, de nombreux développements ont récemment été réalisés en vue 

d'améliorer les performances des cellules de transconductance (Gm). Ainsi, plusieurs 

architectures de cellule Gm ont été proposées afin de répondre aux exigences de diverses 

applications. On distingue deux grandes classes d’architectures: les cellules Gm opérant dans 

la région ohmique [54], et celles opérant dans la région active (saturation) [57]. Bien que les 

cellules du premier type offrent en général une meilleure linéarité, les cellules opérant dans la 

zone active donnent de meilleures performances à plus haute fréquence. 

 

On peut considérer la cellule différentielle simple (figure 1.30) comme une architecture 

de base pour réaliser un intégrateur Gm-C. Cette dernière, qui a été étudiée comme un 

élément pouvant servir à la réalisation de ces filtres [58], sert normalement d'étage d'entrée 

dans la plupart des amplificateurs opérationnels [59]. 
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Figure 1.30 : Cellule différentielle simple de type N. 

 
 

Il est possible de modifier la transconductance en variant la tension de polarisation 

Vbias sans affecter la tension différentielle de commande Vin. Dans l’hypothèse que les 

transistors N1 et N2 aient les mêmes dimensions alors la transconductance totale du circuit est 

donnée par la relation (1.11) : 

−+ −
=

inin vv

io
Gm      (1.12) 

 

Le problème principal de ce circuit, qui pourtant offre une bonne linéarité, est qu'il 

possède une faible impédance de sortie. Cette dernière est équivalente à seulement quelques 

centaines de kilo Ohms, puisqu'elle provient des résistances drain-source (rds) des transistors 

N2 et P2 mises en parallèle. Une fois la charge ajoutée (condensateur), le circuit est loin 

d'offrir un comportement d'intégrateur idéal. Par contre, l'intérêt des cellules de 

transconductance (Gm), par rapport aux autres techniques existantes, est l’utilisation 

d'éléments simples, permettant d'ajuster les paramètres des filtres réalisés. 
 

De nombreux développements ont récemment été réalisés en vue d'améliorer les 

performances des cellules de transconductance (Gm). Ainsi, plusieurs architectures de ces 

cellules Gm ont été proposées afin de répondre aux exigences de diverses applications [60-64].  
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Le tableau 1.2 montre les performances de quelques réalisations de ces filtres.  

 

Tableau 1.2 : Comparaison de performances de quelques topologies de filtres Gm-C. [56] 

 

 
[65] 
1990 

[66] 
1992 

[67] 
1997 

[68] 
1998 

[69] 
1999 

Fréquence 
centrale (Fo) 

13 MHz  10,7 MHz 300 KHz 10,7 MHz 70 MHz 

Facteur de 
qualité (Q) 

52 20 25 20 390 

Ordre du filtre 4 4 4 4 6 

Accord Q & Fo Q & Fo Q & Fo Q & Fo Q & Fo 

Bruit 6 µV/ Hz  822 nV/ Hz  280 nV/ Hz  305 nV/ Hz  70 nV/ Hz  

Linéarité 
1 % @     211 

mV 
-40 dB @  1,2 

V 
-72 dB @   

1,4 V 
1 % @       50 

mV 
IIP3 

0 dBm 

Dynamique 37 dB 68 dB 75 dB 47 dB 80 dB 

Puissance 
consommée 

350 mW 220 mW 70 mW 108 mW 120 mW 

Tension  ± 5-6 V ±2,5 V 5 V ±1,5 V 3 V single 

Technologie 3 µm 1,5 µm 0,7 µm 1,2 µm 0,8 / 0,5 µm 

Taille (mm²) 2,3 x 3,4 6 4,8 1,8 x 1,8 2 

 

 

En général, l'avantage que procure l'utilisation des cellules de transconductance par 

rapport aux autres techniques existantes pour la réalisation des filtres actifs, est qu'il est 

possible de travailler à des fréquences beaucoup plus élevées tout en minimisant la puissance 

de consommation. De plus, étant donné les variations dues aux procédés de fabrication, il est 

possible de modifier les paramètres des filtres en ajustant la valeur des cellules Gm-C. En 

revanche, l’utilisation de ces cellules de transconductance reste toujours critique car limitée en 

fréquence (jusqu’à quelques centaines de Mégahertz), limitant ainsi la dynamique, qui peut 

difficilement dépasser 50 dB [69]. 
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2-3-2. Filtres actifs LC (Q-Enhanced LC)  

Les filtres passifs LC peuvent être employés pour la fabrication des circuits intégrés en 

utilisant des inductances intégrées en technologie planaire, et des capacités intégrées [70]. La 

principale limitation de ces filtres concerne l’utilisation d’ inductances dans la plage de 

fréquences allant de 100 MHz et 900 MHz. De plus, les inductances en spirale intégrées 

présentent généralement des facteurs de qualité relativement faibles (Q≈5 pour une 

technologie Silicium de base). Dans ces conditions, le filtre LC passe-bande doit présenter 

une bande passante (à -3 dB) de seulement 20 % de la fréquence centrale. Cette valeur est 

insuffisante pour réaliser des filtres sélectifs. 

 

Les filtres actifs LC (Q-Enhanced) constituent un domaine de recherche à très forte 

émergence, dans lequel peu d’articles ont été publiés [71-73]. Les topologies de ces filtres 

utilisent des éléments actifs pour compenser les pertes rencontrées dans les inductances lors 

de l’ intégration des filtres passifs LC. Nous présentons ici un simple exemple d’un filtre actif 

LC (Q-Enhancement) traité par Chris DeVries [62], et dont la figure 1.31 représente la 

structure fonctionnelle de ce filtre.  

 

Ce filtre du second ordre est composé d’un amplificateur de gain en entrée, suivi d’un 

circuit résonateur LC (LC tank), et d’un circuit à résistance négative (Q-enhancement) 

permettant l’amélioration de Q.  

 

Figure 1.31 : Structure du filtre LC (Q-enhanced). 

 

gm1 est la transconductance d’entrée, et go est la conductance parallèle équivalente due 

aux pertes du résonateur dans le circuit. Dans la plupart des cas, ces pertes sont dominées par 

les pertes dans l'inductance. 
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La fonction de transfert pour ce circuit s’écrit [70]: 
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Théoriquement, et à partir de la dernière relation au-dessus, le facteur de qualité Q peut 

être très grand, si gm tend vers go, en revanche si gm>>go, il se produit un phénomène 

d’oscillation. La figure 1.32 représente la structure du circuit différentiel du filtre. 

 

Figure 1.32 : Circuit différentiel du filtre actif LC (Q-enhanced). 

 

• Transconductance d’entrée 

La transconductance d’entrée (gm1) est composée de transistors M1a,b et M2a,b. Son rôle 

est de contrôler le gain du filtre et de fournir le courant nécessaire au circuit résonateur LC. 

Le facteur de bruit du filtre dépend largement de l’étage d’entrée. Si le filtre est utilisé comme 

premier filtre radiofréquence de sélection dans une chaîne de réception, alors, l’étage d’entrée 

peut être conçu par un amplificateur à faible bruit (LNA).  
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• La transconductance qui permet l’amélioration du facteur  de qualité Q « Q-

Enhacement » (-gm)  

La structure de cette transconductance est une simple paire différentielle composée des 

transistors M3a,b et M4, la conductance négative étant obtenue en réalisant une réaction 

positive. Dans ces conditions, la tension VQ contrôle le facteur de qualité Q du filtre. La 

résistance de dégénération R1 et le transistor M4 permettent d’améliorer la zone linéaire du 

filtre. Pour cela, le transistor M4 opère dans la région résistive, et il est ainsi équivalent à une 

résistance permettant de contrôler la dégénération. Cette solution offre la possibilité d’établir 

un équilibre optimal entre le dynamique et la puissance consommée.  

 

Notons deux points, d’une part que le facteur de qualité Q dépend principalement de la 

différence go-gm, et d’autre part que le gain du filtre est très sensible aux variations de gm de 

cette transconductance. La transconductance gm présentée aux bornes du résonateur LC est 

donnée par la relation suivante [74] : 

Rm'g1

m'g
gm

+
=      (1.15) 

où, g’m est la transconductance totale des transistors M3a et M3b, et R est la résistance totale 

de dégénération. 

 

D’après la relation (1.15), la valeur de transconductance gm dépend du terme de 

réaction (1 + g’m R), aussi, la valeur maximale que peut avoir gm est 1/R (g’m très grand). 

En conséquence, la résistance de la dégénération doit être faible pour compenser les pertes 

équivalentes dans le circuit résonateur LC. Un compromis sur la valeur de R doit être trouvé 

afin d’optimiser l’amélioration du facteur de qualité et l’amélioration de la linéarité du circuit. 

Pour quelques applications, il est préférable de changer la linéarité de la transconductance 

pour différentes conditions du fonctionnement. Une résistance R de faible valeur permet 

d’avoir moins de puissance exigée pour atteindre des bons facteurs de qualité. Le fait d’avoir 

le transistor M4 qui est équivalent à une résistance permet de réaliser ceci, et ainsi de 

contrôler le facteur de qualité Q du filtre par le biais de la tension VQ. 
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• Résonateur  LC 

Le résonateur LC du filtre est composé d'une inductance réelle et d’une diode varactor. 

Pour s’adapter à des radiofréquences (100 - 900 MHz), les inductances et les diodes varactors 

ne peuvent pas être intégrées, et sont donc externes. Par contre, pour de plus hautes 

fréquences (1 - 2.5 GHz) le circuit du résonateur est complément intégré et utilise des 

inductances spirales. 

Pour compléter l’étude sur les filtres actifs LC, le tableau 1.3 reporte les performances 

de quelques travaux réalisés et publiés sur ce type de filtres. En général, les avantages majeurs 

des filtres actifs LC (Q-Enhanced) par rapport aux filtres Gm-C sont en effet leur fréquence 

d’opération élevée (quelques Gigahertz), et leur faible consommation en puissance. En plus 

ces filtres ont montré une faible sensibilité aux composants actifs [71], ce qui permet 

d’accorder facilement leur facteur de qualité [75, 76]. 

En effet, les filtres actifs LC (Q-Enhanced) constituent une véritable solution pour la 

fabrication des filtres intégrés, à faible consommation. En revanche, la limitation en 

dynamique [75] et les possibilités d’ intégration des inductances en fonction de la fréquence de 

transition fT, ainsi que l’occupation sur la puce restent encore des contraintes à résoudre pour 

ces filtres. 

 

Tableau 1.3 : Comparaison de performances de quelques réalisations de filtres actifs LC. 

 Année 
Type du filtre 
passe-bande 

Fréquence 
centrale (GHz) 

Facteur 
de 

qualité 

Puissance 
dissipée 
(mw) 

Point de 
compression 
à 1dB (dBm) 

Dyna- 
-mique 
(dB) 

Taille 
en 

mm² 

Techno. 
(silicium) 

[77] 1996 2ème ordre LC 1,825±0,2 3-350 26,1 -18 (Q=35) 53 0,38 
Bipolar 
0,8 µm 

[76] 1998 4ème ordre LC 0,84±0,035 - 207,9 -18 75 2 
CMOS 
0,8 µm 

[78] 1998 2ème ordre LC 0,994 4-400 68 -15,7 (Q=40) 62,3 0,60 
Bipolar 
0,5 µm 

[79] 2002 2ème ordre LC 2,06±0,13 20-170 5,2 -30 (Q=40) 52 0,10 
CMOS 
0,35 µm 

[80] 2002 
3-pole 

Chebyshev 
2,14 35,67 17,5 -13,4 81,6 2 

CMOS 
0,25 µm 

[81]a 2002 
4ème ordre 

Butterworth 
1,882 - 48,6-59,4 -11,5 84,5 7,14 

BiCMOS 
0,25 µm 

[81]b 2002 
4ème ordre 

Butterworth 
1,7 - 60,2-73,6 -6,9 74,1 6,44 

SiGe 
BiCMOS 
0,5 µm 

[82] 2004 2ème ordre LC 1,035±0,055 5-180 11,4-15,5 -13 (Q=20) 80 0,62 
CMOS 
0,35 µm 
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2-3-3. Filtres à capacités commutées (Switched Capacitor  Filters) 

Les filtres à capacités commutées sont des filtres à temps discrets, ils sont 

habituellement formés par des amplificateurs opérationnels et des capacités commutées pour 

remplacer les résistances dans les filtres RC actifs. La structure de base de ces filtres est 

formée par l’ intégrateur à capacités commutées, et la figure 1.33 représente l’architecture de 

cet intégrateur dans ses deux versions inverseur est non inverseur. 

 

 

(a) 

 

 

(b) 

 

Figure 1.33 : Architecture d’un intégrateur à base des capacités commutées, 

(a) inverseur, (b) non inverseur. 

 

Différentes topologies de filtres à capacités commutées à base de cette structure ont été 

proposées et réalisées en technologie CMOS [83-89]. Ces filtres actifs ont montré 

d’excellentes performances, mais généralement à des fréquences relativement basses 

(quelques Mégahertz). 
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Tableau 1.4 : Comparaison des performances de filtres passe-bande à capacités commutées. 

Réf Année 
Fréquence 

(MHz) 
B.P (KHz) Q 

Puissance 
Consommée 

(mW) 

Dynamique 
(dB) 

Technologie 
Taille 
mm² 

Tension 
d’alimentation 

[90] 1983 0,260 6,5 (2,5%) 40 70 70 4 µm CMOS -- ±5 V 

[91] 1986 3 56 (1,8%) 55 45 51 1,75 µm CMOS 2 5 V 

[92] 1988 10,7 430 (4%) 25 500 42 2,25 µm CMOS 2 10 V 

[93] 1991 20 1250 (6,3%) 16 440 65 0,5 µm GaAs 8,6 -- 

[94] 1997 10,7 370 (3,5%) 29 16 68 1,2 µm BiCMOS 1,6 5 V 

[94] 1997 435 10-3 66 (15%) 6,6 0,16 52 0,5 µm CMOS 0,15 1 V 

[95] 2001 75 10-3 1,67 (2,22%) 45 0,31 54 0,5 µm CMOS 0,8 1 V 

 

Quelques réalisations de ces filtres passe-bandes à capacités commutées ont été 

destinées à la conception des systèmes de radiocommunications [86, 90-95] et quelques unes 

de ces performances sont reportées sur le tableau 1.4. La première réalisation reportée [90] est 

un exemple des premiers travaux réalisés sur ce type de filtres. Ce filtre de sixième ordre 

présente une bande passante de 6,5 KHz (2,5 %), une dynamique de 70 dB, et une 

consommation en puissance de 70 mW, autour d’une fréquence centrale égale à 260 KHz. 

 

Les autres réalisations [86, 91-95] citées en tableau 1.4, montrent la possibilité et les 

principales limitations pour l’ implémentation de ce type de filtres qui concernent surtout la 

faible dynamique, une grande consommation en puissance, et la difficulté de montée en 

fréquence constatée par la dégradation des performances de ces filtres.  

 

Les limitations de ces architectures nous ont amené à travailler sur de nouvelles 

topologies, des filtres à capacités commutées à fort facteur de qualité et accordables sur une 

large bande dans le domaine des radiofréquences [98-100]. Nous nous sommes surtout 

intéressés à des structures qui n’utilisent pas d’amplificateurs opérationnels afin d’éviter les 

limites apportées par ces dispositifs en hautes fréquences (diminution du gain avec la 

fréquence, impédance d’entrée non infinie, …). 

 

Les détails et les discussions sur ces types de filtres ainsi que la conception d’une 

nouvelle architecture de ces filtres seront l’objet des prochains chapitres. 
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2-4. Synthèse 

Nous pouvons conclure en établissant une synthèse des différentes familles de filtres 

présentées précédemment (Tableau 1.5). Il faut cependant rappeler que nous avons limité 

notre étude aux filtres susceptibles d’être appliqués dans les domaines des radiofréquences et 

micro-ondes. N’ont pas été traités les filtres utilisés pour des applications basses fréquences 

(filtres numériques, filtres à quartz, filtres à courant commutés…), ou d’autres types de filtres 

qui sont utilisés pour des applications à très hautes fréquences (filtres à ligne hélicoïdale, 

filtres à lignes couplées et interdigitées…), ainsi que certains filtres appliqués aux micro-

ondes (filtres à cavité en guide d’onde et filtres YIG). 

 

Tableau 1.5 : Bilan comparatif des différentes techniques de filtrage. 

Type du Filtre Avantages Inconvénients 
Fréquences 

centrales 
Applications 

Passifs LC Grande dynamique 
Facteur de qualité, 

surface importante 
> 100 MHz 

Présélection 

RF 

A ondes de surface 

(SAW) 

Stabilité, 

grande dynamique 

Technologie 

spécifique, surface 

importante 

> 100 MHz 
Présélection 

RF + IF 

Capacités 

commutées (utilisant 

des AOP) 

Précision, 

intégration 

Dynamique 

limitée, horloge 

externe 

< 10 MHz Bande de base 

Gm-C 
Forte densité 

d’ intégration 

Dynamique 

limitée, ajustement 
< 100 MHz 

Bande de  

base + IF 

Actifs LC  

(Q-Enhanced LC) 

Grande dynamique, 

stabilité 

Surface importante, 

ajustement 
> 100 MHz RF + IF 
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Conclusion 

Dans ce chapitre, nous avons déterminé les principes de l’émission et la réception 

radiofréquences. Puis, nous avons présenté les différents éléments des trois principales 

architectures utilisées dans les chaînes de réception, à savoir les architectures à plusieurs 

changements de fréquences dites superhétérodynes, à faible fréquence intermédiaire et à 

conversion directe. L’architecture superhétérodyne, malgré sa maîtrise de fabrication, 

présente une multitude d’ inconvénients. En effet, sa complexité, son bas niveau d’ intégration 

monolithique et surtout son incompatibilité avec les systèmes multimodes/multibandes 

l’écartent d’emblée des récepteurs à utiliser dans l’avenir. L’architecture à faible fréquence 

intermédiaire (Low-IF) offre de réelles potentialités grâce à sa simplicité et à son haut niveau 

d’ intégration. Cependant, si elle a prouvé son efficacité pour les standards à bande étroite, il 

en sera plus difficile pour les standards large bande. De plus, toutes les contraintes du 

récepteur reposent sur le convertisseur analogique-numérique (ADC) qui doit avoir une 

grande dynamique et être capable de traiter des signaux à spectre large bande. L’avancée des 

technologies submicroniques permettra certainement dans un proche avenir de concevoir de 

tels circuits. L’architecture à conversion directe présente les mêmes avantages que la 

précédente, mais laisse en outre une grande marge de liberté quant au choix de la dynamique 

du convertisseur.  

 

L’étude de ces systèmes de radiocommunications a montré l’ importance de la fonction 

de filtrage, qui peut être plus ou moins compliquée selon qu’elle est réalisée dans la partie 

numérique ou analogique. L’ intérêt d’ intégrer les éléments assurant cette fonction est 

primordiale afin de concevoir des systèmes d’émission-réception totalement intégrés sur une 

seule et même puce semi-conductrice (System On-Chip). 

 

Différentes topologies de filtres micro-ondes et radiofréquences existant dans la 

bibliographie ont été exposées, montrant ainsi l’ intérêt du développement des nouvelles 

architectures de filtres radiofréquences capables d’être utilisées pour ces systèmes de 

réception ou pour tout autre système de radiocommunication sans fil. 
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Introduction 

Comme nous l’avons vu dans le chapitre précédent, la complexité croissante des 

nouveaux systèmes de communications sans fil nécessite des filtres complètement intégrables 

avec des très bonnes performances. Dans ce contexte, des perspectives prometteuses peuvent 

se profiler pour les filtres à capacités commutées. Ces filtres largement utilisés dans le 

domaine de la VHF (Very High Frequency) ainsi que pour le filtrage des signaux audio et 

vidéo [1] n’ont pas encore la place qui devrait leur revenir dans le domaine des 

radiocommunications. Cependant, la montée en fréquence des différentes technologies (AsGa, 

SiGe,…) ouvre pour ces filtres de larges perspectives à condition de disposer des outils 

informatiques adéquats. En effet, ces outils doivent permettre d’analyser ces filtres avec un 

temps de calcul minimum tout en utilisant des modèles décrivant l’ensemble des phénomènes 

parasites. Ces filtres à capacités commutées peuvent être de types passe-bande, réjecteur de 

bande ou passe-bas, et de plus, ils présentent la particularité suivante : les fréquences centrales 

ou les fréquences de coupure sont réglables par un signal de commande généré par une 

horloge. Cet avantage est d’autant plus important pour les circuits intégrés, pour lesquels 

l’ajustement de ces fréquences par une horloge interne ou externe permet de compenser les 

dispersions dues à la technologie. Ajoutons que ces filtres entièrement intégrables permettent 

d’obtenir une très grande sélectivité et par conséquent, des facteurs de qualité bien supérieurs 

à ceux que peuvent atteindre des filtres monolithiques conventionnels. Tous ces avantages 

ouvrent le champ d’utilisation de ces filtres à capacités commutées vers de nombreuses 

applications dans le domaine de la téléphonie mobile et dans tous les systèmes hautes 

fréquences nécessitant soit des filtres à agilité de fréquence soit des systèmes de récupération 

d’horloge, etc.. 

 

Dans le domaine des basses fréquences, ces filtres sont généralement simulés en 

utilisant la transformée en z [2], c’est à dire en supposant les signaux de commutation idéaux 

et sans tenir compte d’une part des effets de propagation et d’autre part des éléments 

parasites. Afin de pouvoir procéder à la synthèse et à la conception de filtres monolithiques 

radiofréquences à capacités commutées, une première étape indispensable a consisté à la 

réalisation d’un logiciel capable d’analyser avec précision ce type de filtres et de permettre 

d’étudier correctement l’ influence des différents éléments sur son comportement. Ce logiciel 
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basé sur le formalisme des matrices de conversion présente l’avantage de simuler ce type de 

filtres beaucoup plus rapidement qu’avec une simulation temporelle, tout en tenant compte de 

tous les phénomènes non-linéaires inhérents aux transistors qui réalisent les commutations. 

Cette technique de linéarisation qui est largement utilisée pour l’analyse des densités 

spectrales de puissance du bruit de phase et d’amplitude des oscillateurs a permis d’obtenir le 

comportement de ces filtres avec une grande précision et sans que le temps d’analyse ne 

devienne un obstacle à la conception. 

 

Nous rappellerons dans ce chapitre les techniques de commutation, la théorie et les 

architectures des filtres à capacités commutées. Ensuite, nous citerons également quelques 

méthodes permettant d’analyser ces filtres. Par la suite, nous présenterons le développement 

d’un logiciel basé sur le formalisme des matrices de conversion, qui assure une analyse 

efficace de ce type de filtres. Pour finir, nous exposerons les résultats des analyses 

préliminaires obtenus avec ce logiciel. 
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1. Théor ie et techniques de commutation 

La première publication connue sur les signaux analogiques échantillonnés se trouve 

dans « Treatise on Electricity and magnetism » de James Clerk Maxwell en 1873. La théorie 

sur les signaux analogiques échantillonnés a ensuite été développée dans les années 1950. A 

partir de 1960, plusieurs schémas utilisant des commutateurs et des capacités pour simuler des 

filtres ont été proposés. Notamment, David Fried qui a montré que sous certaines conditions, 

l’équivalence entre une capacité commutée et une résistance [3]. 

La technologie bipolaire, seule disponible à l'époque, n'a pas permis de développements 

majeurs. Par contre, à la fin des années 1970 et durant les années 80, grâce à l'évolution de la 

technologie MOS, de nombreuses recherches aboutissent, notamment, à la réalisation de 

filtres analogiques échantillonnés [4, 5]. Ces applications ont été rapidement suivies par un 

développement plus général des circuits de traitement du signal analogique. 

1-1. Résistances commutées 

Dans un premier temps, nous allons étudier le comportement d’une résistance commutée, 

considérons pour cela le circuit indiqué figure 2.1. 

 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Figure 2.1 : Circuit à résistance commutée. 

 

       τ 

        K(t) 

 R1           R2 

        A         B 

       K(t) 

        t 

      To 

K est fermé  
 

K est ouvert 
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L'interrupteur K de la figure 2.1 est réalisé en pratique à l’aide un transistor MOS, et il 

est activé périodiquement, supposons qu’ il est fermé pendant une portion τ de la période To. 

Dans ces conditions, appliquons entre A et B une tension V pendant la durée τ où K est fermé, 

alors le courant circulant entre les deux bornes vaut :  

1R

V
I =        (2.1) 

et la quantité de charge transmise s’exprime ainsi : 

τ=
1

1 R

V
dq       (2.2) 

Pendant la durée restante de la période To où l’ interrupteur K est ouvert le courant devient 

égal à : 

21 RR

V
I

+
=       (2.3) 

et la charge transmise 2dq  suit l’expression :  

)(To
)R(R

V
dq

21
2 τ−

+
=     (2.4) 

Il vient que lors d’une période complète, la charge totale s’écrit : 

��
�

�
��
�

�

+
τ+τ=

211
T RR

-To

R
ToVdq  

 

La même quantité de charge, avec une résistance unique R connectée entre A et B pendant la 

même durée s’exprime par : 

R

ToV
dqT =  

Par conséquent, ceci équivaudrait à prendre une résistance unique R égale à :  

)
RR

)To/(-1

R

To/
(

1
R

211 +
τ+τ

=       (2.5) 

 

Si les signaux appliqués entre A et B ont une fréquence toujours inférieure à la moitié 

de la fréquence de commutation de K, on peut montrer (théorème d'échantillonnage) que le 

comportement est le même qu'avec une résistance R fixe. L’ intérêt d’un tel montage consiste 

en la possibilité de modifier à volonté cette résistance équivalente R en agissant sur le rapport 

cyclique du signal de commande de l’ interrupteur K. 
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1-2. Capacités commutées 

De même que pour les résistances commutées, en 1972 David Fried a montré que, sous 

certaines conditions [3], il y a équivalence entre une capacité commutée et une résistance 

(figure 2.2). Le principe d'une capacité commutée consiste à charger et décharger la capacité 

suivant un certain rythme, ceci ayant pour effet de présenter un comportement analogue à 

celui d’une résistance. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 2.2 : Equivalence de Fried [3] . 

Les signaux de commande des interrupteurs P(t) et I(t) (figure 2.3) ont une période et 

une durée respectivement égales à To et τ. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 2.3 : Signaux de commande des interrupteurs. 
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Si ce dispositif est connecté entre deux sources de tension E et S, on peut écrire que la 

charge transférée de l’entrée vers la sortie vaut, à chaque période :  

 

∆Q = C (S-E)        

 

Pendant le temps dt>>To, la charge transférée est : 

 

E)-(SC
To

dt
dQ =        

 

Et le courant moyen I durant le même temps est : 

 

Fo S)-(EC
To

S)-(EC

dt

dQ
I ===    (2.6) 

 

Or pendant le même intervalle de temps une résistance R connectée entre les deux points A et 

B serait parcourue par un courant égal à : 

 

R

S)-(E
I =  

Tout se passe donc comme si une résistance équivalente R reliait les points A et B, cette 

résistance s’exprimant par : 

FoC

1

C

To
R ==      (2.7) 

Par conséquent, avec un condensateur et un commutateur, il est possible de réaliser une 

résistance équivalente R inversement proportionnelle à la fréquence de commutation. 

 

Mais cette approximation n’est valable que si : 

- L’ensemble est inséré entre deux sources de tension. 

- La fréquence de l’horloge Fo est grande devant la fréquence d’évaluation des tensions 

E et S. 

- Les interrupteurs n’ont aucun temps de recouvrement (ils ne doivent jamais être 

fermés simultanément, même durant un temps très court). 

- Les régimes transitoires sont totalement amortis entre les coups d’horloge. 
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1-3. Application à un filtrage passe-bas 

Le principe de commutation appliqué à un filtre passe-bas du premier ordre à capacités 

commutées est illustré sur la figure 2.4. Les commutateurs et les condensateurs sont 

considérés comme parfaits. Les signaux d'horloges paire (P) et impaire (I), commandant 

respectivement les commutateurs pair (P) et impair (I), ont une période To et sont décalés de 

To/2. 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 2.4 : Passe-bas du premier ordre et signaux de commande. 

 

Ces conditions font qu'à chaque phase (paire ou impaire) correspond un transfert de 

charges instantané. Un bilan des charges des capacités à ces instants particuliers donne : 

 

Instants pairs t = n To 

 
 

Instants impairs t = (n – 1/2) To 

 
 

)(nTo)V(nTo)(VC(nTo)Q p
e

p
s1

P
C1 −=  (2.8) 0)To)

2

1
((nQI

C1 =−  (2.9) 

)(nTo)(VC(nTo)Q p
s2

P
C2 =  (2.10) )To))

2

1
-((n(VC)To)

2

1
-((nQ I

s2
I
C2 =  (2.11) 

 

On peut vérifier qu'entre les instants de commutation (interphase) il n'y a pas de 

mouvement de charges dans le circuit. L'application du principe de conservation de la charge 

aux instants pairs pour les deux capacités en série permet d'écrire : 

)To)
2

1
-((nQ)To)

2

1
((nQ(nTo)Q(nTo)Q I

C2
I
C1

P
C2

P
C1 +−=+    (2.12) 

Sachant que la capacité C2 est isolée aux instants impairs, d'où : 

 

1)To)-((nQ)To)
2

1
-((nQ P

C2
I
C2 =     (2.13) 

      To 

       P(t) 

       I(t) 

        A        B 
C1 

C2 
        E 

        S 

        P(t) 

        t 
        I(t) 

        t 

      To/2       nTo 

      (n-1/2)To 
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Sachant que : 

1)-(nS)
2

1
-(nS PI =     (2.14) 

Notation : (n)SP est la tension de sortie à l’ instant pair (n To). 

 

Dans ces conditions, en injectant l’expression (2.14) dans la relation (2.12), on en déduit 

l'équation aux différences finies : 

(n)EC1)-(nSC-(n))SC(C P
1

P
2

P
21 =+    (2.15) 

 

L'application de la transformation en z sur l’équation ci-dessus donne la fonction de 

transfert en z : 

1
221

1

zCCC

C

E(z)

S(z)
−−+

=     (2.16) 

 

Si on considère que les signaux de commande ne sont pas des impulsions de Dirac, et 

que la sortie est bloquée durant To, la réponse impulsionnelle du circuit )t(S'  en fonction de 

la fonction rectangle est donnée par : 

)
2

To
t(rect)t(S)t(S To

' −⊗=     (2.17) 

La réponse fréquentielle du circuit )f(S'  s’écrit alors : 

�
�

�
�
�

� π=
π

Fo

f
since(f)S)f(S Fo

f
 j-

'     (2.18) 

En appliquant la relation Fo

f2
 j

e z
π

= , il suit : 

)f(E

e1
C

C
1

1

Fo

f
since)f(S

 
Fo

f2
 j

1

2

Fo

f
 j-

'

�
�
�

�
�
�
�

�
−+

�
�

�
�
�

� π=
π−

π

   (2.19) 

D’où l’expression de la fonction de transfert suivante :  

1

2

'

C
C

Fo
f  2

j1

1

(f)E

)f(S
π+

=  avec la condition 1
Fo

f <<   (2.20) 

Cette fonction de transfert (équation (2.20)) correspond à celle d’un filtre RC passe-bas 

de premier ordre, pour laquelle il existe une équivalence entre une résistance R1 et le rapport 

FoC

1

1

. 
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2. Différentes structures des filtres à capacités commutées 
 

Dans la littérature différentes structures de filtres à capacités commutées ont été 

proposées [6-9]. Dans la plupart des cas, ces filtres sont formés par l’association des capacités 

commutées et des amplificateurs, en effet, l’ idée de base est de remplacer les résistances par 

un montage comprenant que des condensateurs et des interrupteurs alternativement ouverts et 

fermés au rythme d’une horloge. Les commutateurs sont généralement réalisés avec des 

transistors MOS à effet de champ fonctionnant en régime de commutation [10-12].  

Comme nous l’avons signalé au chapitre précédent, l’élément de base des filtres à 

capacités commutées est le montage intégrateur (figure 2.5). Cela à condition que les 

commutateurs P(t) et I(t) soient commandés en opposition de phase et que la capacité C1 soit 

bien commutée entre deux sources de tension, alors la fonction de transfert en z s’écrit ainsi : 

 

1

1

2

1

z1

z

C

C

)z(E

)z(S
−

−

−
=      (2.21) 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 2.5 : Schéma d’un intégrateur à capacités commutées. 

 

Etant donné que la résistance équivalente s’exprime par 1/(C.Fo) (équation (2.7)), alors 

la constante de temps τc de l’ intégrateur vaut : 

FoC

C

1

2
c =τ       (2.22) 

La constante de temps dépend du rapport des capacités C1 et C2, et elle est inversement 

proportionnelle à Fo, ce qui permet de modifier sa valeur à l’aide de l’ajustement de la 

fréquence d’horloge. Cet intégrateur présente ainsi la particularité d’avoir une constante de 

temps réglable.  

C1 

P(t) I(t) 
E 

S 

C2 

_ 
 
 
+ 
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Un des inconvénients de cette topologie est sa sensibilité aux capacités parasites des 

interrupteurs, ce qui perturbe le résultat. En modifiant ce montage comme indiqué sur la 

figure 2.6, on constate que ces capacités n’ interviennent plus dans le transfert de charge. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 2.6 : Schéma d’un intégrateur « insensible » aux capacités parasites. 

 

Plusieurs topologies de filtres à base de ces simples structures et utilisant des 

amplificateurs opérationnels ont été réalisées en technologie CMOS [13-18], ces filtres actifs 

ont montré une bonne précision ainsi que des bonnes performances pour des fréquences 

relativement basses (<< 300 MHz). Cependant, pour les hautes fréquences ces structures de 

filtres présentent un inconvénient majeur dû aux amplificateurs opérationnels qui deviennent 

difficiles à réaliser du fait des nombreuses imperfections qui apparaissent lorsque la fréquence 

augmente (diminution du gain, impédance d’entrée non infinie, présence de capacités 

parasites…). 

Les limitations de ces architectures nous ont amené à travailler sur de nouvelles 

topologies de filtres à capacités commutées à fort facteur de qualité et qui peuvent être 

accordables sur une large bande dans le domaine des radiofréquences [19, 20]. Nous nous 

sommes donc intéressés à des structures qui n’utilisent pas d’amplificateurs opérationnels afin 

d’éviter les limites apportées par ces dispositifs en hautes fréquences [21-23]. La première 

topologie de ces filtres a été présentée par Wupper en 1974 [22], appelée filtre à « N-path », 

cette structure présente en plus de ces performances l’avantage d’être entièrement intégrable. 

A partir de cette topologie, plusieurs circuits ont été réalisés en différentes technologies pour 

des applications basses fréquences [24-26]. Ces réalisations ont montré des performances 

attractives prouvant ainsi l’ intérêt de cette architecture.  

Pour toutes ces raisons, nous avons choisi de travailler sur cette topologie de filtres à 

capacités commutées, afin d’en améliorer ses performances en radiofréquences et d’évaluer 

son comportement dans le domaine de la radiotéléphonie professionnelle. 

C1 

I(t) P(t) 

P(t) I(t) 

E 

   S 

C2 

_ 
 
 
+ 
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3. Pr incipe général et architectures des filtres en « peigne » 

Ce paragraphe est consacré à l’étude du principe général de filtres à capacités 

commutées dits en « peigne », nous commencerons par l’étude de la structure générale 

proposée par Hurst Wupper [22], puis nous présenterons une architecture simplifiée de cette 

structure. 

3-1. Pr incipe général des filtres à capacités commutées 

Considérons le système appelé filtre en peigne et présenté sur la figure 2.7, où N est le 

nombre de cellules qui sont successivement activées par des signaux de commande appliqués 

sur les commutateurs.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 2.7 : Filtre en peigne. 

 

Ces cellules sont des filtres passe-bas dont la fonction de transfert et la réponse 

impulsionnelle sont respectivement notées H(f) et h(t). Dans un premier temps, supposons que 

les signaux de commandes des commutateurs soient des impulsions de Dirac )t(δ  espacées 

dans le temps d’une durée To. Dans ces conditions, le signal de commande du premier 

commutateur s’écrit : 

 

�
+∞

−∞=

−δ=
n

1 )nTot()t(x      (2.23) 

s(t) 
f2(t) 

f1(t) 

e(t) 
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g2(t)  
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Les N commutateurs étant commandés successivement le retard de la commande 

appliquée sur le commutateur L par rapport à celle appliquée sur le commutateur précédent  

L-1, est de To/N d’où : 

�
+∞

−∞=

−−−δ=
n

L )nTo
N

To)1L(
t()t(x     (2.24) 

 

Supposons qu’à l’ instant t = kTo seuls les commutateurs de la première ligne soient 

fermés, alors le signal de sortie de la première ligne (ligne 1) s’exprime : 

�
+∞

∞=
−=

-n
11 nTo)h(kTo  (nTo)f(kTo)g     (2.25) 

(t)g1  étant le résultat de la somme des contributions de chaque échantillon présent sur l’entrée 

de h(t). 

 

Durant la période To, l’opération se répète N fois, et par conséquent la ligne i est active 

aux instants : 

ti = kTo+(i/N)To    avec  0 ≤ i ≤ N-1 

 

En généralisant ces expressions à toutes les branches N, on peut écrire : 

�
+∞

∞=

−+=+
-n

ii nTo)h(kTo  (i/N)To)(nTof(i/N)To)(kTog ,      0 ≤ i ≤ N-1 (2.26) 

 

Le signal de sortie s(t) est constitué de la somme de tous les échantillons présents sur 

toutes les branches, soit sur une période :  

                       �
−

=

+=
1N

0i
i (i/N)To)(kTogs(t)      (2.27) 

Par conséquent, quelque soit l’ instant t :         

��
+∞

∞=

−

=

+=
-k

1N

0i
i (i/N)To)(kTogs(t)     (2.28) 

soit : 

� ��
+∞

−∞=

+∞

∞=

−

=

−+=
n -k

1N

0i
i nTo)h(kTo  (i/N)To)(nTofs(t)     (2.29) 
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Or nous savons que lorsque To = kTo+(i/N)To, nous pouvons écrire : 
 

(i/N)To)-kTo-(t  e(t)(i/N)To)(kTof i =+ ,  0 ≤ i ≤ N-1 (2.30) 

(t)  étant l’ impulsion de Dirac. 

comme        

�
+∞

∞=

+=
-k

ii (i/N)To)(kTof(t)f     (2.31) 

alors                 

�
+∞

∞=
−−=

-k
i (i/N)To)kTo(t  e(t)(t)f     (2.32) 

De par la propriété de la multiplication par un pic de Dirac 

�
+∞

∞=
+=

-k
i (i/N)To)e(kTo(t)f     (2.33) 

Dans ces conditions :  

� � �
−

=

+∞

∞=

+∞

∞=
−+=

1N

0i -k -n

nTo)h(kTo  (i/N)To)e(nTos(t)    (2.34) 

 

Si on pose : (k-n)=m, et puis (n.N+i)=q, on aboutit au résultat suivant : 

� �
+∞

−∞=

+∞

−∞=

=
m q

h(mTo)  e(qTo/N)s(t)  

 

Dans le domaine de fréquence le signal de sortie s’exprime ainsi : 

� �
+∞

−∞=

+∞

−∞=

+π−π−=
m q

(i/N)To))jf(nTo2exp(jfmTo)2exp(h(mTo)e(qTo/N)S(f)  

où encore 

 

   ��
+∞

−∞=

+∞

−∞=

π−π=
mq

To)mfj2exp(h(mTo))
N

Toqfj2
exp(-e(qTo/N)S(f)  (2.35) 
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Dans l’équation (2.35) le premier et le second termes sont les transformées de Fourier 

respectives du signal d’entrée e(t) échantillonné avec une période To/N et de la réponse 

impulsionnelle h(t) du filtre, échantillonnée avec une période To. D’un point de vue spectrale, 

le signal de sortie est le résultat de la multiplication du spectre du signal d’entrée transposé 

autour des fréquences k N Fo et de la réponse fréquentielle du filtre élémentaire transposée 

autour de K Fo. 

Ce qui revient à dire que la fonction de transfert globale du filtre Hs(f) est le résultat de 

la fonction de transfert du filtre passe-bas élémentaire H(f) transposée autour de la fréquence 

de commutation Fo = 1/To et de toutes ces composantes harmoniques (figure 2.8). 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 2.8 : Allure de la fonction de transfert globale du filtre. 

 

Comme nous le verrons plus tard (cf. paragraphe 2. 4-2-1), le facteur de qualité d’un tel 

filtre peut être élevé du fait de sa bande passante étroite, permettant ainsi d’obtenir une grande 

sélectivité. L’ intérêt de ce circuit consiste également à présenter des bandes passantes centrées 

sur des fréquences harmoniques, ceci est très intéressant dans les opérations de traitement du 

signal telles que la récupération d’horloge. 

Pour les calculs précédents, l’échantillonnage était considéré comme idéal et par 

conséquent, il faisait appel aux impulsions de Dirac. Or, en réalité les impulsions de 

commande de l’échantillonnage ont une durée égale à τ. En tenant compte de ce phénomène, 

Hs(f) 

0                                  Fo                              2 Fo                 m Fo          f 

Fonction de transfert du 
filtre élémentaire H(f) 

Fonction de transfert du filtre 
élémentaire transposée autour 
de m Fo 

..... 
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une enveloppe en sinx(x) corrige les expressions des spectres des signaux de sortie S(f) 

trouvés précédemment. Plus précisément, si les commutateurs de chaque branche sont fermés 

durant un temps τ=To/N (figure 2.9) alors le spectre du signal de sortie S(f) a une enveloppe 

de la forme sinc(πfτ). 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 2.9 : Signaux de commande d’un filtre en peigne. 

 

Nous verrons plus tard dans le paragraphe 4-4-2 de ce chapitre qu’avec les signaux de 

commande présentés sur la figure 2.9, nous obtenons une fonction de transfert globale du 

filtre ayant l’allure présentée sur la figure 2.21.  

Par exemple, l’allure des formes d’ondes temporelles d’entrée (sinusoïdale) et de sortie 

du filtre sur une période est représentée sur la figure 2.10, avec un nombre N=8 cellules. 

 
 

 
 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 2.10 : Allures des formes d’ondes d’entrée et de sortie d’un filtre à capacités 

commutées lorsque la fréquence d’entrée est égale à la fréquence de commutation. 
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Le spectre d’amplitude du signal de sortie du filtre à capacités commutées est donné sur 

la figure 2.11. 

 

 
 
 
 

 
 
 
 

 
 
 
 
 
 
 
 

 
 
 

Figure 2.11 : Allure du spectre de sortie d’un filtre à capacités commutées 

 

3-2. Architecture simplifiée des filtres à capacités commutées 

Pour des raisons liées à la complexité du système à très hautes fréquences et plus 

particulièrement à la difficulté qu’engendre la réalisation des commutateurs en 

radiofréquences, l’architecture du filtre en peigne (figure 2.7) a été simplifiée. La référence 

[22] propose une architecture simplifiée (figure 2.12) qui présente, sous certaines conditions, 

des caractéristiques identiques à celle du filtre en peigne de la figure 2.7. 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 2.12 : Architecture d’un filtre RC à N capacités commutées. 
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Pour ce circuit (figure 2.12), la cellule de base est formée par un filtre RC passe-bas du 

premier ordre, et les commutateurs sont cycliquement fermés pendant un temps τ  = 
N

To
 où 

To est la période de commutation. 
 

Dans une première approximation et à condition de considérer un grand nombre de 

branches et une fréquence de commutation très supérieure à la fréquence du signal d’entrée, il 

est possible d’exprimer le facteur de qualité du filtre de la figure 2.12 sous la forme simplifiée 

suivante [27] : 

Q = π R C N Fo (2.36) 

Où, N est le nombre de branches du filtre, soit encore le nombre des capacités à 

commuter, et Fo la fréquence de commutation du filtre (Fo = 
To

1
). 

 

Par conséquent, il peut être noter que le nombre de branches intervient directement sur 

le facteur de qualité. Les trois principaux avantages de ce type de filtres apparaissent de façon 

évidente : 

 

1) Fort facteur de qualité : la bande passante est directement liée à la bande de la 

cellule de base (filtre passe-bas élémentaire) divisée par le nombre de branches, par 

conséquent plus le nombre de branches est important plus la bande est étroite. 

 

2) Agilité : le réglage de la fréquence centrale dépend de la fréquence de commutation 

et peut donc être commandé électroniquement en interne ou en externe voire par 

microcontrôleur. 

 

3) Intégration : le circuit est entièrement intégrable sur une même puce. 

 

Nous verrons dans le chapitre suivant, que tous ces avantages sont étroitement liés à la 

capacité à générer des signaux de commande adéquats à des fréquences élevées par rapport à 

la fréquence de coupure du filtre passe-bas (cellule de base). 
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4. Méthodes d’analyses de filtres à capacités commutées 

4-1. Introduction 

Comme il a été rappelé dans le paragraphe précédent, les filtres à capacités commutées 

sont constitués de branches élémentaires comprenant un condensateur et un ou plusieurs 

transistors qui jouent le rôle d’éléments de commutation. Jusqu’à maintenant les filtres à 

capacités commutées étaient généralement simulés en utilisant la transformée en z, c’est à dire 

en supposant les signaux de commutation idéaux. Or cette méthode d’analyse ne convient 

plus pour concevoir des circuits devant fonctionner à des fréquences voisines des limites 

imposées par la technologie. Les formes d’onde des signaux de commutation n’étant plus 

idéales, les effets de propagation et les éléments parasites doivent être pris en compte. De 

plus, les fortes amplitudes des impulsions commandant la commutation des transistors leur 

imposent un comportement non-linéaire qui génère des mélanges de fréquences de type : 

n.Fo±fs, où fs est la fréquence du signal d’entrée appliquée au filtre et Fo est la fréquence 

fondamentale de commutation [28], ces deux fréquences fs et Fo étant totalement 

indépendantes. 

 

A partir de ce constat, nous avons développé un logiciel, basé sur le formalisme des 

matrices de conversion, qui calcule les fonctions de transfert des filtres à capacités commutées 

[29-31]. Cette technique que nous avons utilisée en premier pour l’analyse des densités 

spectrales du bruit de phase et d’amplitude des oscillateurs a donné lieu à plusieurs 

publications [32]. Dans le paragraphe suivant nous commencerons par la présentation de 

l’analyse des filtres à capacités commutées en utilisant la transformée en z, puis nous 

détaillerons le principe de la méthode des matrices de conversion appliquée sur les filtres à 

capacités commutées, enfin, nous discuterons d’autres possibilités d’analyser ces filtres en 

utilisant certains logiciels commerciaux. 
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4-2. Analyse des filtres à capacités commutées en utilisant la transformée 

en z 

Considérons la cellule de base d’un filtre RC à capacités commutées (figure 2.13), où la 

source de tension Vo représente la valeur de charge initiale dans le condensateur C. 

 
 
 
 
 
 
 
 

 
 
 

Figure 2.13 : Cellule de base d’un filtre RC à capacités commutées. 
 

La réponse en sortie de la cellule de base dans le domaine de Laplace s’écrit sous la forme 

suivante :  

pC

1
R

)p(VoR

pC

1
R

)p(E
pC

1

S(p)
+

+
+

=      (2.37) 

avec, p = jω 

 

ce qui implique :   

pCR1

)p(VopCR

pCR1

)p(E
S(p)

+
+

+
=      (2.38) 

 

En général l’expression de la tension initiale de la charge est prise comme étant un échelon 

d’amplitude Vo, soit : 
p

Vo
)p(Vo = . 

De plus, considérons également que l’entrée E subisse un échelon d’amplitude E, ce qui est le 

cas à chaque nouvelle prise d’échantillons, par conséquent 
p

E
)p(E = . 

 

En remplaçant E(p) et Vo(p) par leur valeur respective, on obtient : 

pCR1

VoCR

p)CR1(p

E
S(p)

+
+

+
=      (2.39) 

R 

C

Vo 

 
E 

 
S 
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d’où :         

pCR1

VoCR

pCR1

ECR

p

E
S(p)

+
+

+
−=     (2.40) 

 

En appliquant la transformée inverse de Laplace, on trouve ainsi :  

Voe)t(ee)t(e)t(s RC

t

RC

t −−

+−=      (2.41) 

 

Considérons que pour un filtre à N branches, la tension Vo à l’ instant t = N T est égale à la 

tension en sortie (sn-(N-1)) à l’ instant t = (N-1) T. 

On obtient alors : 

)1N(n
RC

t

n
RC

t

n1n seeees −−

∆−∆−

+ +−=       (2.42) 

Si l’on pose RC

t

e1a
∆−

−= , l’équation (2.42) devient :  

)1N(nn1n s)a1(eas −−+ −+=      (2.43) 

 

En prenant la transformée en z des deux membres de l’équation de récurrence (2.43), on a : 

 

)z(Sz)a1()z(Ea)z(Sz )1N( −−−+=      (2.44) 
 

D’où la fonction de transfert donnée par l’expression suivante : 

)1N(z)a1(z

a

)z(E

)z(S
−−−−

=  (2.45) 

 

La programmation de l’équation (2.45) permet de donner l’allure de la réponse 

fréquentielle de ce filtre. Cette réponse représentée sur la figure 2.14 reste toujours idéale, car 

elle ne tient pas compte des éléments parasites mais également des phénomènes non-linéaires 

existant dans le circuit et impliquant des mélanges de fréquences. 

 

La figure 2.14 représente un exemple de la fonction de transfert d’un filtre RC à 

capacités commutées avec N=8 branches de capacités commutées, les composants du filtre 

passe-bas qui forment la cellule de base ont pour valeurs R = 1 KΩ et C = 100 mF et la 

fréquence de commutation est de 1 KHz.  
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Figure 2.14 : Exemple de fonction de transfert d’un filtre RC à capacités commutées. 

 

 

La rapidité de calcul est l’avantage de cette méthode d’analyse basée sur la 

transformation en z. Elle permet d’analyser les filtres à capacités commutées et d’étudier leur 

comportement sans que le temps de calcul ne devienne un obstacle, en revanche, elle ne tient 

pas compte des éléments non-linéaires présentent dans ces filtres. Par conséquent, cette 

méthode d’analyse reste incomplète, et les résultats obtenus restent des résultats idéaux. Afin 

de pouvoir procéder à la conception de filtres radiofréquences à capacités commutées, une 

méthode d’analyse plus rigoureuse est indispensable, cette méthode doit être capable 

d’analyser avec précision ce type de filtres et permettre d’étudier correctement l’ influence des 

différents éléments sur son comportement. 

Dans le paragraphe suivant, nous verrons l’utilisation d’une méthode basée sur le 

formalisme des matrices de conversion pour l’analyse de ces filtres à capacités commutées. 

Fréquence (Hz) 

M
od
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e 

du
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n 
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4-3. Application du formalisme des matr ices de conversion aux filtres à 

capacités commutées 

4-3-1. Pr incipe des matr ices de conversion [33-36] 

Le principe général des matrices de conversion consiste à effectuer une linéarisation du 

circuit non-linéaire autour du point de fonctionnement grand signal à l’aide des matrices de 

conversion des non linéarités. 

Les composants actifs tels que les MESFETs, les bipolaires, les diodes, … ont des 

comportements non-linéaires lorsqu’ ils sont excités par des signaux de fortes amplitudes. Ce 

comportement physique peut être modélisé par des fonctions analytiques temporelles de la 

forme :  

(t))x(t),...,x(t),(xfy(t) n21nl=     (2.46) 

Où y(t) peut représenter un courant, une tension, un flux ou une charge, et où x1(t), x2(t),…, 

xn(t) sont des tensions ou courants de commandes fort niveau dans lesquels interviennent les 

points de polarisation. 

Si l’on suppose qu’ il existe également des signaux de bruit de faible niveau, ces commandes 

s’écrivent alors : 

xi(t) = X i(t) + δxi(t) 

 

La perturbation créée est de faible amplitude, ce qui permet d’appliquer un développement en 

série de Taylor autour de X(t), soit : 

(t)x 
x
f

...(t)x 
x
f

(t))x(t),...,x(t),(xfy(t)y(t) n

(t)(t)...XXn

nl
1

(t)(t)...XX1

nl
n21nl

N1N1

δ�
�

�
�
�

�
∂
∂++δ�

�

�
�
�

�
∂
∂+=δ+  

 

où δy(t) est la réponse faible niveau de la non-linéarité qui s’écrit :  

(t)x 
x
f

...(t)x 
x
f

y(t) n
n

nl
1

1

nl δ∂
∂++δ∂

∂=δ     (2.47) 

donc δy(t) est fonction des dérivées de la fonction non-linéaire par rapport à chaque 

commande autour du point de fonctionnement qui est variable dans le temps.  
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Par conséquent, les dérivées vont également varier au rythme du signal fort niveau 

(signal de pompe). Cette propriété permet d’appliquer un développement en série de Fourier 

sur la base des pulsations ωo, 2ωo,…, kωo. 

�
∞

−∞=

ω=
∂
∂

k
0ik

i

nl )texp(jk F 
x

f
     (2.48) 

avec les coefficients Fik qui dépendent uniquement du signal de commande fort niveau. 

 

Considérons maintenant la présence dans le circuit d’une source de signaux bas niveau  

à la pulsation ωs. Le comportement non-linéaire du circuit provoque un mécanisme de 

mélange par les conductances différentielles et il en résulte la création de composantes δxi(t) 

de faible niveau à des pulsations : kωo±ωs avec k=1,2,…,n qui s’écrivent alors : 

�
	



�
�



ω+ω∆−ω−ω∆+ω∆=δ �

=

M

1p
s0pus0pls0n )]t)(jexp(Xi)t)(jexp(Xi[)tjexp(XiRe(t)x       (2.49) 

En remplaçant les conductances différentielles par l’expression 2.47 dans la relation 

2.49 et en introduisant dans cette relation les perturbations δxi(t), après un développement et 

une identification composante à composante, nous aboutissons au système matriciel suivant : 
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   (2.50) 

où ∆X i et ∆Y i sont les composantes fréquentielles bas niveau des commandes et de la réponse 

non-linéaire. 

 

Les matrices [Fi] sont appelées matrices de conversion, elles sont carrées et d’ordre 

(2N+1)x(2N+1) où N est le nombre de fréquences harmoniques prises en considération.  
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Ces matrices sont constituées des coefficients de Fourier Fik et la matrice [Fi] se présente sous 

la forme suivante : 
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           (2.51) 

•  Matr ice de conversion d’un élément non-linéaire résistif [36] 

Considérons un élément non-linéaire résistif commandé par une tension (figure 2.15), 

i(t) est la réponse de l’élément non-linéaire à une tension v(t) de forte amplitude, on appelle 

v(t) le signal de pompe.  

 

 

 

 

 

Figure 2.15 : Non-linéarité résistive. 

 

La non-linéarité est décrite par la relation suivante : 

i(t)=g(v(t))     (2.52) 

 i(t)=g(v(t)) 

  v(t) 
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Si le signal appliqué sur ce dipôle est périodique le signal de réponse comprend la 

pulsation fondamentale mais également les pulsations harmoniques. 

Considérons maintenant qu’ il existe une perturbation de bas niveau δv(t), alors : 

v(t)=V(t) + δv(t) 

où V(t) est le signal de forte amplitude. 

Le courant s’écrit alors : 

I(t) + δi(t)=g[V(t) + δv(t)] 

avec I(t) et δi(t) qui sont respectivement le courant fort niveau et la réponse à la perturbation 

δv(t). 

La perturbation en tension δv(t) est de faible amplitude, il est possible d’appliquer un 

développement en série de Taylor au premier ordre autour de V(t). 

)t(v
)t(V
))t(V(g

))t(V(g(t)i I(t)
)t(V

δ�
�

�
�
�

�
∂

∂+=δ+    (2.53) 

Avec 
)t(V

)t(V
))t(V(g
�
�

�
�
�

�
∂

∂
 est la conductance différentielle. 

Cette conductance varie dans le temps au rythme du signal de pompe V(t) autour de 

point de fonctionnement. Il est alors possible d’appliquer une décomposition en série de 

Fourier. 

�
+∞

−∞=

ω=�
�

�
�
�

�
∂

∂
n

0n
)t(V

)tjnexp(g
)t(V
))t(V(g    (2.54) 

Si l’on superpose au signal de pompe une perturbation δv(t) à la pulsation ωs,               

le comportement se traduit par un mélange du signal fort niveau avec le signal de 

perturbation, on a alors la création des raies latérales à ω0±ωs. 

où, ω0  est la pulsation du signal fort niveau, 

      ωs  est la pulsation de la perturbation, 

      ωl  est la pulsation dans la bande latérale inférieure ω0-ωs, 

et,  ωu  est la pulsation dans la bande latérale supérieure ω0+ωs. 
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En appliquant la relation (2.49) vue précédemment, le signal de perturbation s’écrit alors : 

)tjexp(V)tjexp(V          

)tjexp(V)tjexp(V)tjexp(V)tjexp(V(t)v

u

*

ul

*

l

s

*

suullss

ωδ+ω−δ−

ωδ+ωδ+ωδ+ωδ=δ
     (2.55) 

En remplaçant la conductance différentielle dans 2.53 par sa relation 2.54, et en 

identifiant les commandes bas niveau δv(t) avec la relation 2.55, on aboutit au système 

matriciel suivant : 
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qui s’écrit également :   

V  ]G[I δ=δ  

Ce système permet donc de relier linéairement les perturbations (qui sont des courants ou des 

tensions du bruit) par une matrice appelée matrice de conversion. 

•  La matr ice de conversion d’un élément non-linéaire réactif [36] 

Les non-linéarités ne sont pas uniquement de type résistif mais également réactif, les 

non-linéarités réactives sont des charges Q(t) = f(V(t)) ou des flux φ(t) = f(V(t)) non-linéaires.  

Nous traiterons par la suite que la charge non-linéaire (figure 2.16) car le flux non-linéaire 

n’est que très peu utilisé. 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 2.16 : Non-linéarité réactive. 

 

   
dt

)t(dQ
i(t) =

  v(t) 
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De même que pour le dipôle résistif, la réponse d’une charge non-linéaire à une 

perturbation de faible amplitude s’écrit sous la forme suivante : 

))t(v)t(V(f)t(Q)t(Q δ+=δ+     (2.56) 

Après un développement de Taylor autour de V(t), il suit : 

)t(v
)t(V

))t(V(f
(t)Q

)t(V

δ��
�

�
��
�

�

∂
∂=δ  

où 
)t(V

)t(V
))t(V(f
�
�

�
�
�

�
∂

∂ représente la capacité différentielle variant au rythme de V(t) autour de point 

de fonctionnement. 

 

Parallèlement à la démonstration précédente (cas d’un élément résistif), on aboutit au système 

suivant : 

v  ]C[Q δ=δ  

pour lequel, (t)Qδ  est la réponse bas niveau de la non-linéarité à une perturbation )t(vδ  et 

[C] est la matrice de conversion de la charge non-linéaire et s’exprime ainsi : 
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Le courant traversant la charge est donné par : 
dt

)t(dQ
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donc,           �δ=δ dt)t(I)t(Q  

 

En intégrant chaque composante de la perturbation, on obtient : 
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Par conséquent, les courants et tensions de bruit sont reliés linéairement par la relation 

matricielle suivante : 
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La réponse non-linéaire en courant )t(Iδ  d’un dipôle non-linéaire réactif à une excitation 

)t(Vδ  s’écrit : 

V  [C]  ]W[jI δ=δ  

où :     [ ]
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La matrice [W] fait intervenir les différentes pulsations de faible niveau qui sont mises en jeu 

lors de l’analyse. Si l’on considère N harmoniques de la fréquence fondamentale alors la 

matrice [W] se présente ainsi : 
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     (2.57) 
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4-3-2. Application aux filtres à capacités commutées 

Comme nous avons vu au paragraphe précédent, le principe général consiste à effectuer 

une linéarisation du circuit non-linéaire autour du point de fonctionnement grand signal à 

l’aide des matrices de conversion des non linéarités.  

 

La figure 2.17 représente le schéma du filtre RC à capacités commutées lorsque les 

commutateurs sont remplacés par des transistors MOS à effet de champ. 

 

R

x1(t) x2(t) …… xN(t)

C C C

 

 

Figure 2.17 : Schéma du filtre RC à N capacités commutées  

avec des transistors MOS à effet de champ. 

 

Le schéma électrique modélisant le comportement des transistors à effet de champ 

permettant d’assurer la commutation est représenté sur la figure 2.18. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 2.18 : Schéma équivalent du transistor à effet de champ. 
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Ce schéma bien que simple est très couramment utilisé car il offre un compromis 

acceptable entre modélisation fiable et simplicité. 
 

Les transistors utilisés pour réaliser les commutations ont un comportement non-linéaire 

car ils sont excités par des signaux périodiques de fortes amplitudes. Dans un premier temps, 

on considère uniquement la source de courant drain-source de ces transistors de commutation. 

Leur comportement physique peut être modélisé par des fonctions analytiques temporelles de 

la forme : 

id(t) = fnl(vgs(t),vds(t))    (2.58) 

 

Cette relation exprime le courant de drain en fonction des tensions de commandes vgs(t) 

et vds(t), la fonction fnl(x) étant une fonction non-linéaire. Ce comportement physique peut 

être modélisé par des expressions mathématiques de type polynomiales entraînant d’énormes 

difficultés d’analyse. A ces difficultés viennent s’ajouter les problèmes de conversion lorsque 

plusieurs fréquences sont mises en jeu. C’est donc pour faciliter ces calculs que l’on utilise les 

matrices de conversion. 
 

Reprenons l’exemple du courant de drain id(t) d’un transistor à effet de champ, soit

   ))t(vds),t(vgs(fnl)t(id =     

avec )t(vgsVgs)t(vgs 0 δ+=  

 )t(vdsVds)t(vds 0 δ+=  

Vgso et Vdso correspondent au point de polarisation et δvgs(t) et δvds(t) sont les 

variations autour de ce point. 

Si l’on applique la série de Taylor : 

0Vds,0Vgs0Vds,0Vgs
vds
fnl

)t(vds
vgs
fnl

)t(vgs)vds,vgs(fnl)t(id)t(id �
�

�
�
�

�

∂
∂×δ+��

�

�
��
�

�

∂
∂×δ+=δ+  (2.59) 

 

Donc la réponse en courant )t(idδ , est fonction des dérivées de la fonction non-linéaire 

fnl par rapport à chaque commande autour du point de fonctionnement qui est variable dans le 

temps.  

Si l’on considère maintenant la présence dans le circuit d’un signal d’entrée de pulsation 

ωs, le comportement non-linéaire provoque un phénomène de mélange générant de 

nombreuses composantes aux pulsations kω0±ωs avec k=1,2,...,n (n étant le nombre de 

fréquences harmoniques prises en compte lors de la décomposition en série de Fourier de 

Vgs(t) et Vds(t) ). 
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Après des développements et une identification aux différentes composantes on pourrait 

montrer que l’on obtient le système matriciel suivant : 
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*)son(Vds

.

.

)so(Vds

*)so(Vds

)s(Vds

.2Gd

*)son(Vgs

*)son(Vgs

.

.

)so(Vgs

*)so(Vgs

)s(Vgs

.1Gd

*)son(Id

*)son(Id

.

.

)so(Id

*)so(Id

)s(Id

  (2.60) 

 

Soit la relation suivante :  

[ ] [ ] Vds2GdVgs1GdId +=     (2.61) 

où les vecteurs Vdset,Vgs,Id  sont constitués de composants fréquentielles bas 

niveau. 

 

Les matrices [ ] [ ]2Gdet1Gd sont donc appelées matrices de conversion et elles sont 

carrées d’ordre (2n+1) (n étant le nombre de fréquences harmoniques prises en compte). Ces 

matrices dépendent du comportement fort niveau des signaux de commandes. Elles relient 

linéairement les tensions et courants de conversion résultants aux bornes des non-linéarités et 

elles se présentent sous la forme suivante : 
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ggggggg

ggggggg

ggggggg

Gd    (2.62) 

 

Les coefficients gi constituant cette matrice de conversion sont les coefficients de 

Fourier complexes de la transconductance non-linéaire gm(t) pour la matrice [Gd1] et de la 

conductance non-linéaire gd(t) pour la matrice [Gd2]. 
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4-3-3. Procédure d’utilisation des matr ices de conversion 

La procédure se déroule en deux étapes, tout d’abord une analyse par équilibrage 

harmonique est menée en présence des signaux de commutation seuls.  

Cette première analyse calcule les formes d’onde de Vgs(t) et Vds(t), en tenant compte 

uniquement de la fréquence de commande Fo et de ses harmoniques, c’est à dire sans faire 

intervenir la fréquence fs du signal présent à l’entrée du filtre.  

 

Connaissant ces formes d’onde et l’expression mathématique non-linéaire décrivant le 

comportement de id(t), il est alors possible à partir de la dérivée d’obtenir ces coefficients gi.  

 

Par conséquent, pour la matrice [Gd1], les coefficients sont obtenus en décomposant 

gm(t) : 

)t(Vgs

)t(id
)t(gm

∂
∂=  , soit � ω+= otjn

i0 egg)t(gm  

 

Idem pour la matrice [Gd2], les coefficients sont obtenus en décomposant gd(t) : 

)t(Vgs

)t(id
)t(gd

∂
∂=  , soit � ω+= otjn

i0 egg)t(gd  

 

De même, les matrices de conversion s’appliquent aussi pour des charges réactives 

linéaires et non-linéaires. Lors de cette étude nous avons considéré uniquement des charges 

linéaires, c’est à dire uniquement des effets capacitifs constants. Cette approximation présente 

l’avantage de fortement simplifier les calculs.  

 

Une deuxième étape consiste a faire une analyse linéaire permettant de calculer les 

tensions et courants du circuit en tout point et donc de tracer la fonction de transfert. 

 

Dans les deux paragraphes suivants, nous verrons plus en détails le formalisme des 

matrices de conversion appliquée aux filtres à capacités commutées. 
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4-3-4. Calcul des coefficients de Four ier  

Dans le cas des filtres en peigne, la non-linéarité du transistor id(t)=fnl(vgs(t),vds(t)) 

peut être représentée par deux approches :  

 

- Cas réel : les coefficients de Fourier extraits des formes d’ondes temporelles calculées par 

simulation non-linéaire uniquement à n Fo (déjà citée précédemment). 

 

- Cas idéal : les coefficients de Fourier d’une fonction rectangulaire, dans lequel le transistor 

est considéré passant puis bloqué, c’est à dire que la commutation est parfaite. 

 

• Cas réel 

Les coefficients complexes des signaux non idéaux constituants les matrices [Gd1] et 

[Gd2] sont déterminés par la procédure suivante : 
 

- Simulation du filtre en non-linéaire avec uniquement les signaux de commutation, qui 

permet d’obtenir les formes d’ondes du courant id(t) et des commandes vgs(t) et vds(t). 
 

- Connaissant les formes d’ondes des commandes et l’expression mathématique qui les lient à 

id(t) on établit les dérivées partielles en fonction de vgs(t) et vds(t) ce qui donne 

respectivement la transconductance gm(t) et la conductance gd(t). 
 

- Une décomposition en série de Fourier de ces conductances donne les coefficients de 

Fourier recherchés qui permettent de construire les matrices de conversion. Ensuite la 

fonction de transfert est déterminée à partir de ces matrices de conversion. 

 

Pour cette première étude, les transistors MOSFETs sont supposés fonctionner de façon 

identique et par conséquent les coefficients sont déterminés pour une seule branche puis un 

retard est introduit pour chacune des autres branches. 

Les paramètres de [Gd1] qui caractérisent le comportement de la transconductance gm 

subissent un déphasage pour le kième transistor, le coefficient de rang n correspondant à la 

cellule k s’écrit : 

))1k(t(jn 0e]n[1Gd]'n[1Gd τ−−ω−×=     (2.72) 

avec,             
N

T=τ  et Gd1[n] = Gd1r[n]+ j Gd1i[n] 
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Nous obtenons donc les coefficients suivants : 

�
�

�
�
�

� −π×+�
�

�
�
�

� −π×=

�
�

�
�
�

� −π×−�
�

�
�
�

� −π×=

N

1k
n2cos]n[i1Gd

N

1k
n2sin]n[r1Gd]'n[i1Gd

N

1k
n2sin]n[i1Gd

N

1k
n2cos]n[r1Gd]'n[r1Gd

  (2.73) 

Il en est de même pour les coefficients de [Gd2] qui caractérisent la conductance gd(t). 

Ce déphasage doit être intégré aux calculs pour chacune des branches composant le filtre. 

 

• Cas idéal 

Le comportement du transistor en commutation peut en basse fréquence être considéré 

idéal, soit en position ON (saturation) durant le temps τ, alors la résistance présentée Ron 

(conductance Gon) est faible, soit en position OFF le reste de la période To, alors la résistance 

Roff (Conductance Goff) est très grande (quelques MΩ). 

La variation de Gd sera donc représentée comme indiqué sur la figure 2.19 pour le 

transistor de la première cellule : 

t
 

Figure 2.19 : Représentation de la variation de gd(t). 
 

Ce signal est périodique de période To correspondant à la fréquence fondamentale 

Fo=1/To du signal de commutation. Cette conductance peut donc se décomposer en série de 

Fourier. 

Gd = [ ]�
∞

=
Ω+Ω+

1n

0 )tnsin(bn)tncos(ana  = �
+∞

∞−
CnejnΩt  (2.65) 
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τ
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+
T

0

dtGoffdtGon
T
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   (2.66) 
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�
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Mais ceci n’est valable que pour le premier transistor, pour le kième, il y a un déphasage 

de 
N

)1n(k2 −π
. 

 

Il s’ensuit que les coefficients de Fourier complexes cn s’écrivent :  Cn= gnr + j gni 

avec, 

gnr = 
π

−
n2

GoffGon
�
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�
�

�
�
�

� −π−�
�

�
�
�

� π
N

)1k(n2
sin

N

nk2
sin  : Partie réelle de Cn,  (2.70) 

gni = 
π

−
n2

GoffGon
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�

� −π−�
�

�
�
�

� π
N

)1k(n2
cos

N

nk2
cos  : Partie imaginaire de Cn (2.71) 

 

Par contre, lorsque le transistor est utilisé en très haute fréquence, il n’est plus possible 

d’utiliser le modèle simplifié qui lie le courant id(t) aux tensions de commande vgs(t) et 

vds(t), car la conductance gd(t) ne peut plus être considérée comme rectangulaire. Dans ces 

conditions, le cas réel utilisant le modèle complet doit être utilisé.  

Toutes les étapes précédentes demandent peu de temps de calcul lorsque toutes les 

procédures sont décrites. Une fois les matrices de conversions déterminées, il est alors 

possible de calculer la fonction de transfert par linéarisation. 

4-3-5. Obtention de la fonction de transfer t du circuit 

Le schéma équivalent dynamique du filtre RC à capacités commutées pour la cellule k 

est présenté sur la figure 2.20. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 2.20 : Schéma du filtre avec une seule branche. 
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Nous savons que :   

[ ] [ ] Vds2GdVgs1GdId +=     (2.74) 

 

Le courant traversant le condensateur Cgd s’écrit : 

[ ] ]VgsVds[CgdWjI Cgd −=  

 

Le courant traversant le condensateur Cds s’écrit : 

[ ] VdsCdsWjI Cds =  

 

Le courant traversant le condensateur Cgs s’écrit : 

[ ] VgsCgsWjI Cgs =  

 

De plus, sachant que VsVgVgs −=  

[ ] [ ][ ] [ ] [ ] VgsCgsWjVdsCdsWjVds2GdVgs1GdRs]II[RgVgs CgsCgd +++−−=
 

[ ][ ]
[ ][ ]Vds2GdRs)RsCdsRgCgd](W[j

Vgs1GdRs)RsCgsRgCgsRgCgd](W[jVgs

−−+

+++−=
 

 

Vds]X[Vgs =       (2.75) 

avec, 

( )[ ] [ ][ ]]2Gd[RsRsCdsCgdRg]W[jRgCgdCgs)RsRg(]W[j]1Gd[Rs]1[]X[ 1 −−++++= −  

 

Sachant que le courant Ik, de la branche du kième condensateur, est la somme des courants 

traversant les quatre branches où : 

 

)VdsVgs(Cgd]W[jVdsCds]W[jVds]2Gd[Vgs]1Gd[Ik −+++=  

 

Vds)Cgd]W[jCds]W[j]2Gd([Vgs)Cgd]W[j]1Gd([Ik −+++=  
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Grâce à la relation (2.75), il est possible d’exprimer Ik  uniquement en fonction de la 

tension Vds  : 

Vds]Y[Ik 1−=      (2.76) 

avec, 

( )[ ]Cgd]W[jCds]W[j]2Gd[]X[Cgd]W[j]1Gd[]Y[ 1 −+++=−  

 

La tension de sortie S est donnée par la relation suivante : 

 

IkC]W[jIkRdVdsVsS +++=  

Ik)RdC]W[j(Vds)IIId(RsS CgsCds +++++=  

 

Pour le Kième transistor, nous pourrait démontrer que : 

Ik]Ak[S=      (2.79) 

avec, 

[ ][ ])Cgs]W[j]1Gd([Rs]Y][X[Cgs]W[jCds]W[j]2Gd[]1[Rs]Y[C]W[j]1[Rd]Ak[ +++++++=  

 

Sachant que : 

�
=

−=
N

1k

IkRES  

 

d’où, 

E]Ak[R]1[S
1N

1k

1

−

=

−
�
	



�
�


 += �     (2.80) 

 

Ainsi le calcul de la fonction de transfert devient alors un calcul linéaire facile à 

programmer par un langage de programmation (exemple langage C), ou de l’ intégrer dans un 

logiciel de calcul formel (Mappele, Scilab, Mathcad…). 
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4-4. Analyse des filtres à capacités commutées par  d’autres logiciels 

commerciaux 

Dans ce paragraphe, nous étudierons succinctement les possibilités d’utiliser d’autres 

logiciels ou d’autres simulateurs pour l’analyse des filtres à capacités commutées. 

4-4-1. Simulateurs temporels 

Une grande famille de simulateurs utilise des relations temporelles liant les formes 

d’ondes temporelles des tensions et courants entre elles grâce aux équations intégro-

différentielles. Ces logiciels tels que SPICE, ELDO et MATLAB-SIMULINK basés sur les 

méthodes temporelles classiques permettent l’étude de la fonction de transfert de ces filtres 

mais ils nécessitent un temps de calcul très important si la précision recherchée est 

importante. Ce temps devient très vite prohibitif dans le cas des filtres à fort coefficient de 

qualité pour lesquels les fréquences du signal d’entrée sont très proches de la fréquence du 

signal de commutation, l’analyse demande une précision très importante.  
 

4-4-2. Equilibrage spectral (Harmonic balance) 

La méthode d’équilibrage spectral utilisée par le logiciel ADS (Advanced Design 

System) [37] de la société Agilent, traite les relations décrivant les comportements non-

linéaires dans le domaine temporel et toute la partie linéaire du circuit dans le domaine 

fréquentiel par des relations linéaires. Les deux domaines sont ensuite raccordés par des 

transformées de Fourier. Cependant cette méthode devient également très vite inadaptée à 

cause du nombre élevé de fréquences d’ intermodulation mises en jeu dans l’analyse d’une 

fonction de transfert de ce type de filtres. Ce nombre étant d’autant plus élevé que les signaux 

de commutation tendent vers des signaux idéaux. 

 

Notons que la méthode simulation de type « transitoire d’enveloppe » proposée 

maintenant avec les outils de CAO des circuits non-linéaires permet les calculs des fonctions 

de transfert de ces filtres avec un temps de calcul fortement réduit par rapport à une 

simulation en équilibrage harmonique. 
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Un exemple de la fonction de transfert du filtre à capacités commutées (avec N=8 

branches) est représenté sur la figure 2.21. Cette caractéristique de transfert est calculée en 

utilisant ce logiciel commercial pour une fréquence de commutation Fo prise égale                 

à 500 MHz. Elle montre la haute sélectivité et les bonnes performances en dynamique du 

filtre. Les commutateurs sont modélisés par des résistances Ron et Roff respectivement égales 

à 10 Ω et 1 MΩ. Le gain en tension obtenu est égal à –0,23 dB à la fréquence centrale du filtre 

Fo avec une rejection maximum de –30 dB. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 2.21 : Fonction de transfert globale simulée à une fréquence de commutation de     

500 MHz, avec N = 8 branches. 

 

Pour finir, notons qu’ il existe d’autres types de logiciels plus anciens spécialement 

conçus pour l’analyse des filtres à capacités commutées [38, 39], ces logiciels sont 

généralement basés sur les principes de l’analyse nodale auxquels ont été ajoutés des 

perfectionnements en vue de réduire les temps de calcul et d’ introduire les imperfections des 

éléments actifs (Nous citerons : SCANAL [40], DIANA [41], SWITCAP [42], SCYMBAL 

[43], WATSCAD [44],…). Cependant, la plupart des ces logiciels restent limités à certains 

types de structures et pour des analyses en basses fréquences, donc, ils ne peuvent pas être 

appliqués à notre structure surtout pour des analyses dans le domaine des radiofréquences. 
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5. Exploitation du logiciel et résultats préliminaires 

Nous aborderons dans ce dernier paragraphe l’analyse comportementale de 

l’architecture d’un filtre RC à capacités commutées, puis nous exposerons les résultats 

préliminaires obtenus. 

Dans le but d’exploiter le logiciel réalisé à base des matrices de conversion de 

nombreuses simulations ont été faites. Ces simulations consistent à déterminer les influences 

des paramètres composant le filtre sur la fonction de transfert, elles vont permettre dans un 

premier temps d’optimiser le comportement du filtre en fonction des paramètres 

technologiques et de dégager les premières considérations pour la conception. 

 

Au début, il est important de noter les performances optimales cherchées pour notre 

filtre. Les principales caractéristiques observées en fonction des variations des différents 

paramètres sont les suivantes (figure 2.22):  

-  La fréquence centrale du filtre ;  

- La bande passante du filtre ; 

-  Les pertes d'insertion ; 

-  La dynamique ; 

- Le plancher. 
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Figure 2.22 : Paramètres du filtre. 
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En effet, il faut que les pertes d’ insertions dans la bande soient les plus faibles possibles, 

que la dynamique soit la plus grande possible et donc que le plancher soit minimum pour 

pouvoir filtrer au maximum en dehors de la bande passante. De plus, la bande passante à –3 

dB du maximum doit être très étroite pour que le filtre soit très sélectif (grand facteur de 

qualité). 

Comme nous avons pu le constater précédemment, la fonction de transfert globale du 

filtre présente une succession de bandes passantes aux composantes fondamentales et 

harmoniques du signal de commande, en conséquence, ces filtres peuvent être utilisés pour la 

récupération de l’horloge par le filtrage de composantes harmoniques. Cependant, ils peuvent 

aussi être utilisés comme des filtres passe-bandes centrés sur la fréquence fondamentale de 

commutation Fo, et c’est cette dernière application (passe bande) qui sera plus 

par ticulièrement étudiée par  la suite. 
 

Les valeurs initiales retenues pour l’analyse du filtre RC à capacités commutées sont : 

1.KΩ pour la résistance, 50 pF pour chacune des capacités, ces valeurs semblent correspondre 

à un compromis nécessaire d’une part pour intégrer tous les éléments et d’autre part pour 

obtenir une constante de temps RC suffisamment importante et donc une forte sélectivité 

autour de la fréquence de commutation Fo prise égale à 500 MHz. Un compromis doit être 

établi concernant le nombre de branches. En effet, si un nombre important de branches permet 

d’améliorer le comportement du filtre, par contre il conduit rapidement à une complexité 

excessive lors de la conception et pire encore lors de la phase de réalisation. Le compromis 

retenu pour cette étude est un nombre de branches égal à huit soit N=8. 

5-1. Var iation des éléments fondamentaux 

• Var iation de la résistance R 

D’après la figure 2.23, autour de la composante DC (n=0), la réponse du filtre étudié 

correspond à la réponse du filtre élémentaire RC (cellule de base) pour lequel la fréquence de 

coupure (à -3dB) est divisée par le nombre de branches à commuter : 
CRN2

1
fc

π
=     (2.81) 

Cette même réponse (n=0) se retrouve transposée symétriquement autour de la 

composante fondamentale Fo (n=1). Par conséquent (figure 2.24), la bande passante (à -3dB) 

est :      
NRC

1
BP

π
=                (2.82) 
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Figure 2.24 : Fonctions de transfert du filtre autour de Fo = 500 MHz (pour l’harmonique n=1). 
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Figure 2.23 : Fonctions de transfert du filtre à 8 branches pour différentes valeurs de 
résistances. Ici la composante DC et les deux premiers harmoniques (n=1 et n=2) de la 

fonction de transfert sont représentées. 
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Concernant la bande passante centrée autour de la fréquence fondamentale de 

commutation, la variation de R intervient sur l’atténuation et sur le plancher, c’est à dire, plus 

la valeur de la résistance augmente plus l’atténuation augmente (plus de pertes d'insertion) et 

plus le plancher devient important, par contre, la dynamique reste presque constante, en 

revanche, la bande passante devient beaucoup plus étroite et le facteur de qualité augmente. 

 

Le plancher observé à la fois sur la fonction de transfert du filtre élémentaire et sur celle 

du filtre à capacités commutées est dû à la résistance Ron. Nous verrons plus tard que cette 

résistance génère un zéro au numérateur de la fonction de transfert du filtre compensant ainsi 

les – 20 dB/décade d’atténuation, ce zéro à pour fréquence de coupure : 

fcRon=
NCRon2

1

π
     (2.83) 

 

Pour de très faibles valeurs de R, nous avons constaté que la dynamique commence à 

diminuer, c’est à dire lorsque la fréquence de coupure du filtre élémentaire se rapproche de 

celle générée par le zéro de la fonction de transfert dû à la résistance Ron (relation 2.83). Dans 

ces conditions, le plancher remonte et la dynamique diminue (figure 2.23 cas R = 10 Ω), pour 

éviter cette situation, la valeur de la résistance R doit être prise suffisamment grande devant 

celle de la résistance Ron des commutateurs, mais à condition, qu’elle ne génère pas de pertes 

d’ insertion trop importantes. 

• Var iation des valeurs des capacités commutées C 

Comme il a été vu précédemment, la fréquence de coupure et la bande passante variant 

en 1/C, par conséquent, une augmentation de la valeur de C revient à augmenter la sélectivité. 

En revanche, l’atténuation et le plancher restent pratiquement les mêmes, en conséquence la 

dynamique reste constante (figure 2.25). 

 

D’après l’équation (2.36), le facteur de qualité du filtre est proportionnel à la capacité 

commutée, par conséquent, il est intéressant d’utiliser pour la réalisation de ces filtres une 

technologie possédant de fortes densités capacitives. 
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D’autres part, nous avons constaté que si on prend une valeur de C de telle façon que la 

fréquence de coupure de zéro de la fonction de transfert dû à Ron (relation 2.83) soit proche 

de la moitié de la fréquence de commande (Fo/2), le comportement du filtre change. En effet, 

le plancher devient moins important, la dynamique aussi, et la bande passante n’est plus 

centrée autour de Fo, pour éviter cette situation la valeur de la capacité doit être choisie de 

telle façon qu’elle respecte la relation (2.84), et qu’elle soit intégrable avec la technologie 

choisie. 

2

Fo

NCRon2

1
f Ronc <<

π
=  

 

C >> 
NFoRon

1

π
    (2.84) 
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Figure 2.25 : Fonctions de transfert du filtre à 8 branches 
avec différentes valeurs de capacités commutées.  
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Prenons par exemple une fréquence de commutation de 500 MHz, une résistance               

R = 1 KΩ, un nombre de branches N égal à huit et une résistance Ron = 50 Ω. Dans ces 

conditions, la valeur de la capacité minimale Cmin suit la relation : 

pF7,12
NFoRon

1
minC =

π
=  

La figure 2.26 représente la fonction de transfert qui serait obtenue pour une valeur de  

C = 1 pF largement inférieure à Cmin, cette réponse autour de 500 MHz est comparée à celle 

obtenue par une valeur de capacités C = 12,7 pF. 

 

 
 

Figure 2.26 : Effet de faible valeur de la capacité sur la fonction de transfert du filtre autour 

de 500 MHz, pour (a) C = 1 pF, et (b) C = 12,7 pF. 

 

Dans l’exemple ci-dessus, la valeur de la capacité doit être largement supérieure à       

12 pF, pour éviter une détérioration la réponse du filtre. En effet, un compromis doit être 

établi sur la valeur de la capacité, car, il faut qu’elle soit intégrable et en même temps qu’elle 

permette d’avoir une fréquence de coupure (à n=0) beaucoup plus faible par rapport à la 

fréquence de commande du filtre (fc<<Fo). 
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• Var iation du nombre N de branches du filtre 

Comme il a été vu précédemment, la fréquence de coupure et la bande dépendent de 

1/N, alors que le facteur de qualité est proportionnel au nombre de branches N, donc, si N 

augmente la fréquence de coupure diminue, la bande devient plus étroite, et le facteur de 

qualité augmente. Par contre, le plancher reste constant, et l’atténuation diminue ce qui 

augmente la dynamique du filtre. En plus, pour compenser les dysfonctionnements dus aux 

capacités parasites, le nombre de branches peut être augmenté, cependant cette solution est 

difficilement envisageable car elle nécessite un circuit de commande des commutateurs plus 

complexes.  

5-2. Var iation des éléments parasites 

• Var iation de Ron 

La variation de Ron montre que cette résistance n’ intervient ni sur l’atténuation, ni sur 

la bande passante : cette dernière reste pratiquement constante (figure 2.27). Cette analyse a 

été comparée avec les résultats obtenus grâce au logiciel ADS de la société Agilent et cette 

comparaison a permis de confirmer l’ indépendance de l’atténuation et de la bande passante 

vis à vis de Ron.  

 
Figure 2.27 : Fonctions de transfert du filtre autour de Fo = 500 MHz,  

avec deux différentes valeurs de Ron = 10 Ω et 100 Ω.. 
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Cependant, une diminution de la taille des transistors de commutation occasionne d’une 

part une diminution des valeurs des capacités parasites mais d’autre part une augmentation de 

la résistance Ron. Cette augmentation engendre une remontée du plancher et par conséquent 

une diminution néfaste de la dynamique. Comme il a déjà été mentionné, cette remontée du 

plancher provient du zéro qui se trouve au numérateur de la fonction de transfert du filtre 

élémentaire qui est transposée. 

 

 

                           
)C)RonR((j1

)CRon(j1
)j(H

ω++
ω+=ω  

 

 

Un compromis est donc à trouver sur la dimension des transistors de commutation pour 

optimiser d’une part la résistance Ron et d’autre part les capacités parasites Cds et Cgd.  

 
 

• Var iation de Cds et Cgd 

Nous pouvons donc noter que l'inconvénient majeur du filtre est dû aux capacités Cgd et 

Cds. En effet, plus leurs valeurs sont élevées, plus la bande passante augmente et plus les 

pertes d'insertion (figure 2.28) augmentent et donc la dynamique diminue. Par conséquent, la 

dynamique et la sélectivité s’en trouvent réduites. Il faut ajouter à cela une forte atténuation 

des composantes harmoniques supérieures, ce qui peut être un handicap dans le cas d’une 

récupération d’horloge. 
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Figure 2.28 : Pertes d'insertion en fonction de Cds. 
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Enfin et grâce à de nombreuses simulations effectuées par notre logiciel, notamment sur 

l’ensemble des éléments parasites qui constitue le schéma équivalent des transistors de 

commutation, un bilan qualitatif sur le comportement des filtres à capacités commutées a pu 

être dressé (Tableau 2.1) : 

 

Tableau 2.1 : Influence des différents paramètres constituant le modèle du transistor. 
 

Augmentation 
de 

Pertes 
d'insertion 

Dynamique Plancher Bande Passante 

N : Nombre de 
capacités 

↓  ↑  = ↓  

Rg 
(0.5 à 5 Ω) 

= = = = 

Rs 
(0.5 à 5 Ω) 

= = = = 

Rd 
(0.5 à 5 Ω) 

= = = = 

Cgs 
(0.1 à 3 pF) 

= = = = 

Cgd 
(0.1 à 0.5 pF) 

↑  ↓  = ↑  

Cds 
(0.1 à 3 pF) 

↑  ↓  = ↑  

R 
(100 à 600 Ω) 

↓  = ↓  ↓  

C 
(10 à 100 pF) 

= = = ↓  

Ron 
(10 à 100 Ω) 

= ↓  ↑  = 

Roff 
(100k à 1MΩ) 

= = = = 

 
 
Avec : 
= : la grandeur reste constante, ↑ : la grandeur augmente, et ↓ : la grandeur diminue. 

 
 

Les plages de variation ont été retenues pour correspondre à des variations réellement 

réalisables avec les technologies pouvant être utilisées et les simulations ont été effectuées 

avec des coefficients idéaux. Chaque élément est remis à sa valeur initiale lorsqu’ il n’est pas 

considéré variable. 
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De cette première étude on peut conclure que le comportement optimal d’un filtre à 

capacités commutées est obtenu : 

 

•  D’une part en ayant de fortes valeurs de capacités à commuter C, cette condition 

permet d’augmenter la sélectivité en réduisant le niveau plancher sans augmenter les pertes 

d’ insertion, contrairement à l’effet que pourrait avoir l’augmentation de la résistance R. En 

effet, si l’augmentation de R améliore la sélectivité et le plancher, en revanche le courant 

passant dans les transistors étant constant, cette augmentation de résistance engendre donc des 

pertes. 

 

•  Un compromis doit être obtenu sur la taille des transistors, de faibles tailles offrent 

l’avantage de présenter de faibles valeurs de capacités parasites. Cependant, dans ces 

conditions, la résistance Ron présentée est trop forte et le zéro présent au numérateur devient 

prépondérant. Le filtre passe-bas élémentaire s’apparente alors à un filtre correcteur de phase 

et par conséquent le plancher augmente, diminuant alors la dynamique.  

Enfin, il faut noter que toutes les performances obtenues sont strictement liées à la 

possibilité de générer des signaux de commande très stables à des fréquences élevées par 

rapport à la fréquence de coupure du filtre passe-bas élémentaire (cellule de base). Ces 

signaux capables d’assurer la commutation du filtre avec une grande précision, feront l’objet 

du troisième chapitre. 
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Conclusion 

L’objectif de ce deuxième chapitre était d’ introduire l’étude et l’analyse des filtres à 

capacités commutées. Nous avons commencé par traiter la théorie et les techniques de la 

commutation appliquées aux circuits à capacités commutées. Ensuite, nous avons présenté 

quelques architectures de filtres à capacités commutées, tout en détaillant le principe général 

de l’architecture que nous avons retenu. Enfin, Nous avons justifié le choix d’une architecture 

simplifiée d’un filtre RC à capacités commutées équivalente à celle du filtre en peigne 

permettant une certaine facilité d’ intégration. 

 

La deuxième partie de ce chapitre a été complètement consacrée aux méthodes 

d’analyses de filtres à capacités commutées. Une méthodologie originale permettant l’analyse 

rapide et efficace de ces filtres a été abordée. La procédure de cette méthodologie est basée 

sur le fameux formalisme des matrices de conversion. Ces dernières permettent de linéariser 

un comportement non-linéaire autour d’un point de polarisation variable dans le temps, elles 

sont utilisées lorsque sont appliquées sur un même composant un signal de forte amplitude et 

un signal de faible amplitude. Ici ce signal de faible amplitude est le signal présent à l’entrée 

du filtre et le signal de forte amplitude est le signal de commande. Bien entendu, ce type 

d’analyse interdit tout calcul sur la linéarité du filtre (ex : point de compression, IP3,…). Cette 

technique de linéarisation connue par son utilisation pour l’analyse des densités spectrales du 

bruit de phase et d’amplitude des oscillateurs a été appliquée avec succès pour l’analyse 

comportementale des filtres à capacités commutées en radiofréquences. En effet, elle a 

contribué à la réalisation d’un logiciel permettant l’analyse de la fonction de transfert en 

module et en phase de ces filtres. Cette technique originale de linéarisation a montré qu’elle 

est beaucoup plus rapide et efficace que les méthodes d’analyses classiques. 

 

La limite de cette méthode réside dans la faible amplitude du signal d'entrée vis à vis 

des signaux de commutation, car la seule analyse non-linéaire qui est effectuée tient compte 

uniquement des signaux de commutation. Cette contrainte implique l'impossibilité d'analyser 

le comportement du filtre proche de la saturation comme nous l’avons mentionné plus haut. 
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Afin de valider notre logiciel et de préparer la conception d’un filtre à capacités 

commutées diverses simulations ont montré l’ influence des différents éléments composant ce 

filtre sur son comportement. Lors de cette première étude, des résultats préliminaires ont pu 

être dégagés et des critères de choix ont déjà pu être établis, ce qui permettra par la suite 

d’aborder la partie conception de ces filtres en radiofréquences en connaissant l’ influence de 

l’ensemble des paramètres. 
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Etude de la commande  
des filtres à capacités 
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Introduction 

Comme nous l’avons vu dans le chapitre précédent, les filtres à capacités commutées 

nécessitent une horloge pour commander les commutateurs. Cette horloge joue un rôle très 

important, car les performances de ces filtres sont strictement liées à la qualité des signaux de 

commande générés par cette horloge, en termes de forme d’onde, de stabilité et de pureté. 

 

Généralement, la solution la plus répandue pour commander les filtres à capacités 

commutées en basses fréquences consiste à déplacer une impulsion par un registre à décalage 

dont la fréquence d’horloge doit être égale à la fréquence centrale du filtre multipliée par le 

nombre des capacités à commuter (N Fo). Par conséquent, cette fréquence d’horloge devient 

rapidement un obstacle au développement de ce circuit, et il faut donc trouver d’autres 

solutions de commande capables de fonctionner dans le domaine des radiofréquences tout en 

étant entièrement intégrables. Pour cela, nous allons étudier la possibilité de commander ces 

filtres à capacités commutées par un nouveau circuit de commande à base d’un oscillateur en 

anneau contrôlé en tension. Ce circuit qui peut être complètement intégrable, permet à l’aide 

de ces cellules différentielles de retard de générer des impulsions de commande retardées qui 

peuvent être utilisées pour la commande des filtres à capacités commutées. 

 

Ce chapitre présente donc les possibilités et les difficultés rencontrées lors de la 

commande des filtres à capacités commutées en radiofréquences. Nous étudierons dans un 

premier temps quelques possibilités pour la génération des signaux de commande, par la suite, 

nous présenterons quelques rappels généraux sur les Oscillateurs Contrôlés en Tension 

(OCTs) en anneau. L’ instabilité de ces oscillateurs sera par la suite étudiée, pour cela, nous 

rappellerons les sources de bruits et l’ impact de ces bruits sur le fonctionnement général des 

oscillateurs et spécialement les oscillateurs en anneau, nous étudierons ensuite l’effet du 

« jitter » ou « gigue » (plus communément appelé bruit de phase) dans les communications 

numériques. 

 

Afin d’optimiser le « jitter » et donc le bruit de phase dans les OCTs en anneau, nous 

détaillerons les calculs de ces deux grandeurs physiques en fonction des paramètres de 

conception. 
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Nous finirons par une étude expérimentale réalisée sur un filtre à capacités commutées 

fabriqué à l’aide d’éléments discrets, et commandé en basses fréquences par un registre à 

décalage. Cette étude permet d’évaluer l’effet du « jitter » sur le comportement des filtres à 

capacités commutées. 
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1. Génération des signaux de commande du filtre à capacités 

commutées 

Les filtres à capacités commutées sont des filtres qui nécessitent un circuit de 

commande, afin d’assurer la commutation des transistors. Pour concevoir des filtres à 

capacités commutées de qualité, une attention considérable doit être portée sur la génération 

des signaux de commande notamment sur la stabilité et sur la forme de ces signaux. Le but est 

de pouvoir concevoir un système permettant de générer des impulsions retardées de période 

To et d’une durée To/N (où N est le nombre des capacités à commuter) avec la plus grande 

précision possible. 

1-1. Registre à décalage 

Traditionnellement en basse fréquence la commande des filtres à capacités commutées 

est réalisée à l’aide d’un registre à décalage. Ce registre à décalage est cadencé par une 

horloge (figure 3.1) qui génère des commandes précises. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 3.1 : Schéma simplifié d’un registre à décalage. 
 

 

L’ impulsion est réalisée par le chargement d’un ‘1’  et de zéros à l’ intérieur d’un registre 

à décalage. Un signal d’horloge à la fréquence N Fo permet le déplacement cyclique de 

l’ impulsion vers les différentes sorties. Les commandes ainsi obtenues ont une période To et 

une durée To/N.  

 

Registre à décalage Fclk 

1   0   0   0   0    0   0   0  

 0   1   0    0   0   0   0   0  

 0   0   1    0   0   0   0   0  
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Figure 3.2 : Signaux de commande réalisés avec un registre à décalage circulaire. 
 

La figure 3.2 représente les formes d’ondes temporelles des signaux de commande 

réalisés par un registre à décalage circulaire, en travaillant à une fréquence Fo avec N 

branches de capacités commutées. La fréquence de l'horloge (Fclk) doit être égale à N Fo, par 

exemple pour Fo égale à 500 MHz et N égal à 8 branches, alors cette fréquence d’horloge Fclk 

doit être égale à 4 GHz. 

L’ inconvénient d’une telle méthode apparaît clairement, en effet, la fréquence d’horloge 

devient rapidement un obstacle au développement de ce circuit, et par conséquent cette 

solution n’est pas envisageable en radiofréquences. Pour ce domaine de fréquences, cette 

solution doit être obligatoirement intégrée afin d’éviter les éléments parasites des boîtiers, qui 

de par leur capacités d’entrée détérioreraient les signaux de commande. En conséquence, il 

s’avère nécessaire de chercher de nouvelles possibilités pour commander des filtres à 

capacités commutées en radiofréquences. 

1-2. Généralités et solutions pour  commander  des filtres à capacités 

commutées 

1-2-1. Solutions pour  la commande 

Pour pallier le problème de la commande des filtres à capacités commutées en 

radiofréquences, il fallait concevoir un circuit de commande capable de générer des 

commandes adéquates en hautes fréquences, tout en fonctionnant à une fréquence inférieure 

ou égale à la fréquence centrale du filtre. Dans ce contexte, nous avons proposé une idée 

originale, qui consiste à utiliser un Oscillateur Contrôlé en Tension (OCT) pour à la fois 

générer les commandes nécessaires et également accorder la fréquence centrale de ce type de 

filtres [1].  

x1(t) 

Clk 

x2(t) 

x3(t) 

xN(t) 
t 

t 

t 

t 

t 

To To/N 
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A ce sujet, nous avons réalisé une recherche bibliographique approfondie sur les 

différents types d’oscillateurs contrôlés en tension afin de trouver l’architecture qui pouvait 

répondre au mieux à notre demande, sachant qu’elle devait être complètement intégrée, 

capable de délivrer les N phases nécessaires à la génération des N signaux de commande et 

devant avoir des dimensions les plus réduites possibles.  

 

D’une manière générale, un circuit de commande peut être réalisé à base d’un OCT de 

plusieurs manières différentes, chacune présentant ses avantages et ses inconvénients. Une 

première possibilité est la réalisation d’un circuit de commande à base d’un OCT avec un 

résonateur LC (figure 3.3), ce type d’oscillateurs est bien maîtrisé et permet d’atteindre de 

bonnes performances notamment en terme de bruit de phase et de consommation [2, 3].  

L’ inconvénient de ce type d’oscillateurs est qu’ il ne permet pas une intégration 

complète. En effet, dans la plage de fréquences allant de 300 MHz à 1 GHz, ce problème est 

lié à l’utilisation d’ inductances qui ne peuvent pas être intégrées à cause de leurs dimensions. 

Notons de plus que les inductances spirales intégrées sur Silicium présentent typiquement un 

facteur de qualité de l’ordre de 5 à ces fréquences et que dans ces conditions, il est impossible 

de réaliser des oscillateurs de bonne qualité. Par conséquent, cette solution implique 

l’utilisation d’ inductances discrètes qui permettent d’atteindre des facteurs de qualité pouvant 

dépasser la valeur de 50. Cependant, cette utilisation d’éléments externes est contraire à notre 

objectif d’ intégration complète du circuit de commande sur une faible dimension. 

 

 
 

Figure 3.3 : Topologie standard d’un oscillateur avec résonateur LC [2] . 
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La deuxième proposition permettant de générer les signaux de commande du filtre est 

d’utiliser un circuit de commande basé sur un Oscillateur en anneau Contrôlé en Tension. Ce 

type d’OCTs évite l’utilisation d’ inductances, et s’avère une solution intéressante, malgré le 

bruit de phase qui est plus important que pour les oscillateurs à résonateur LC. 

1-2-2. Généralités sur  les oscillateurs en anneau contrôlés en tension  

• Présentation générale 

Un oscillateur en anneau contrôlé en tension peut se présenter comme sur le schéma 

donné sur la figure 3.4. 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 3.4 : Structure générale d’un oscillateur en anneau. 

 

Cette topologie est constituée de la mise en cascade de N cellules de retard 

différentielles avec une inversion dans la boucle. Ces cellules de retard sont formées de paires 

différentielles (figure 3.5). 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 3.5 : Structure générale d’une cellule de retard. 
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En régime établi, cette paire différentielle fonctionne en commutation et le retard τ est 

généré par le filtrage opéré par la constante de temps RC. Si chaque cellule introduit un retard 

τ, le circuit oscille avec une période égale à Tosc = 2 N τ . Par conséquent la fréquence des 

oscillations a pour expression : 

τ
=

N2

1
Fosc       (3.1) 

La fréquence de fonctionnement est d’autant plus grande que le nombre d’étage est 

faible. Celui-ci doit cependant être limité à trois comme il est indiqué dans la référence [4]. 

En remplaçant les résistances R de la paire différentielle (figure 3.5) par des transistors 

PMOS fonctionnant en zone ohmique, il est alors possible de contrôler la fréquence 

d’oscillation. En effet, les résistances présentées par ces transistors PMOS varient en fonction 

de la tension Vgs qui leur est appliquée, et par conséquent le retard τ varie en fonction de cette 

même tension [5]. Les capacités C peuvent éventuellement être enlevées et dans ce cas la 

fréquence d’oscillation est fixée par les capacités parasites des différents transistors 

constituants de la paire différentielle. 

De par son caractère différentiel, ce type d’oscillateur présente une alternative 

intéressante pour constituer le circuit de commande du filtre à capacités commutées.  

• Fréquence centrale de l’OCT 

Comme nous l’avons spécifié auparavant, les résistances R de la paire différentielle 

peuvent être remplacées par des transistors MOS à canal P. Dans ces conditions, le retard τ 

généré par chaque cellule est proportionnel à la résistance RD présentée par le PMOS en zone 

ohmique.  

CRD≈τ       (3.2) 

Pour la suite, nous noterons Vs la tension différentielle de sortie de la cellule de retard. 

Lorsque le transistor PMOS est correctement polarisé en zone ohmique, la pente de la 

tangente de la caractéristique Id = f(Vds) en Vds = Vs/2 soit au milieu de la dynamique, est 

une bonne approximation de la résistance moyenne soit donc : 

2

Vs

1

D Vds

Id
R

−

−

�
�

�
�
�

�

∂
∂≈      (3.3) 
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Sachant que l’expression du courant Id pour un transistor PMOS en zone ohmique (cf. 

chapitre 4) est donnée par : 

( )[ ]2
T VdsVdsVgsV2Id +−β=     (3.4) 

avec :   VT, Vgs, Vds et Id <0, 

β  et VT étant respectivement le gain en courant et la tension seuil du transistor PMOS. 

Il suit : 

( ) Vds2VgsV2
Vds

Id
T β+−β=

∂
∂

    (3.5) 

donc :  

]
2

Vs
)VgsV[()

L

W
(C

1

]
2

Vs
)VgsV[(2

1
R

ToxT

D

−−µ
=

−−β
=   (3.6) 

où, W est la largeur de grille, L est la longueur de grille, Cox est la capacité de l’oxyde, et µ est 

la mobilité des électrons. 

 

Notons également que la capacité C représente la capacité vue en sortie et dépend donc 

de la capacité grille source du transistor NMOS de l’étage suivant, des capacités grille drain et 

drain substrat de la charge PMOS. 

La capacité grille source de l’étage suivant vaut oxCLW
3

2
�
�

�
�
�

�  si le transistor fonctionne 

en régime de saturation. La capacité grille drain du PMOS en zone ohmique vaut 

approximativement oxCLW
2

1
�
�

�
�
�

�  [6]. De même, la capacité parasite drain substrat est 

proportionnelle à W L. 

Dans ces conditions, la capacité totale vue en sortie peut être modélisée comme une 

constante que multiplie W L Cox où la constante traduit la contribution de chaque capacité en 

sortie, donc :  

oxL CLWKC ≈      (3.7)  
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En remplaçant les relations (3.2), (3.6) et (3.7) dans la relation (3.1), on obtient ainsi la 

fréquence d’oscillation en fonction des paramètres du circuit : 

2
L

T

LKN2

2

Vs
VgsV

Fosc
��

	

�

� −−µ
≈      (3.8) 

Cette expression de la fréquence centrale de l’oscillateur permet de déterminer les 

limites en fréquence. En effet, nous pouvons remarquer que la limite technologique sur cette 

fréquence est imposée par la constante 
2L

µ
. Ceci montre clairement que l’utilisation d’une 

technologie MOS avec une faible longueur de grille privilégie un fonctionnement haute 

fréquence. De même, la constante liée aux capacités parasites KL a une forte influence sur la 

fréquence de l’oscillateur. Enfin, la polarisation des charges PMOS de même que la 

dynamique de la tension de sortie Vs ont également une influence sur la fréquence de sortie. 

En effet, une fréquence maximale est atteinte lorsque 
2

Vs
VgsVT >>− . Par conséquent, de 

faible valeur de Vgs et de Vs favorisent la montée en fréquence de l’oscillateur.  

 

Nous verrons dans le chapitre 4, que le fait d’utiliser un OCT en anneau pour 

commander les filtres à capacités commutées présente des avantages majeurs, et permet 

d’ intégrer complètement le circuit de commande. En revanche, comme tout oscillateur, les 

OCTs présentent certaines instabilités en fréquence, dues au bruit de phase lui-même généré 

par les éléments non-linéaires qui convertissent les différentes sources de bruit. Cette 

instabilité peut être plus au moins importante selon l’effet des sources de bruits. Dans le 

paragraphe suivant, nous décrirons succinctement ces principales sources de bruit présentes 

dans les composants électroniques, puis nous verrons leur répercussion et leur impact sur le 

signal de sortie d'un oscillateur. 
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2. Sources du bruit dans les circuits électr iques [7-9] 

Le bruit dans les circuits électriques et les composants électroniques est dû à des 

mouvements spontanés et désordonnés qui affectent les charges électriques élémentaires, 

mobiles. Ces mouvements de charge créent des fluctuations de courant et de tension qui 

imposent une limitation fondamentale aux propriétés du dispositif considéré. 

Dans ce paragraphe, nous allons recenser brièvement les principales sources physiques 

de bruit existantes, afin d’avoir une vue globale sur les bruits existants dans tout dispositif 

électrique. Par la suite, les origines et les modèles des principales sources de bruit rencontrées 

dans les transistors seront détaillés. Enfin, le bruit dans les oscillateurs sera traité. 

2-1. Pr incipales sources physiques du bruit 

Dans tous les dispositifs à base de semi-conducteurs, il existe du bruit électronique dont 

les fluctuations aléatoires et spontanées perturbent le signal utile véhiculant l’ information. 

Les perturbations qui engendrent le bruit de fond proviennent de divers processus 

physiques et en particulier de la variation de la mobilité et du nombre de porteurs participants 

aux courants dans le circuit. Parmi les sources de bruit, on peut citer trois grandes catégories : 

les bruits de diffusion, les bruits en excès et les bruits propres aux jonctions.  

Ces trois familles vont être succinctement énoncées par la suite. 

 •••• Les bruits de diffusion 

Les bruits de diffusion [10] sont dus aux fluctuations des vitesses des porteurs de 

charge, provoquées par leurs interactions et leurs collisions avec le réseau constituant la 

matière. Nous distinguons trois types de bruit de diffusion : le bruit thermique, le bruit 

quantique et le bruit des électrons chauds. 

Le bruit thermique est dû à l’agitation thermique des porteurs de charge élémentaires 

dans les corps conducteurs. Cette agitation thermique provoque des collisions aléatoires et 

affecte ainsi les trajectoires des porteurs de charge. Il est à noter que le bruit thermique 

subsiste même en l’absence de champ électrique appliqué. 
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L’origine du bruit quantique est identique à celle du bruit thermique, mais ce bruit fait 

intervenir le temps moyen entre deux collisions, appelé temps de relaxation τ. 

Le bruit des électrons chauds apparaît, quant à lui, lorsque le matériau, soumis à un 

champ électrique, est hors de son état d’équilibre thermodynamique. La mobilité et les 

coefficients de diffusion des porteurs dépendent alors de l’énergie de ces derniers. 

 •••• Les bruits en excès 

Les caractéristiques fondamentales des bruits en excès sont leur présence surtout aux 

basses fréquences et leur décroissance en fonction de la fréquence. Deux types de bruit se 

distinguent : le bruit de génération-recombinaison et le bruit de scintillement. 

Le bruit de génération-recombinaison est dû aux fluctuations du nombre de porteurs lors 

de l’émission ou de la capture de porteurs de charges par des pièges ou encore lié au processus 

de génération-recombinaison intra-bande. Ces fluctuations provoquent une variation aléatoire 

du courant. Pour le bruit de scintillement, deux hypothèses sont avancées ; il serait dû soit à 

une fluctuation de mobilité des porteurs, soit une fluctuation du nombre de porteurs. 

•••• Les bruits liés à la jonction 

Pour les bruits propres à la jonction, nous distinguons : le bruit de grenaille, qui est 

provoqué par les fluctuations de la fraction de porteurs assurant le courant de conduction, et le 

bruit d’avalanche. Ce dernier apparaît lorsqu’un champ électrique fort existe au niveau de la 

jonction polarisée en inverse. Ceci provoque la rupture des liaisons atomiques, créant ainsi 

une amplification du bruit de grenaille. 

 

Deux types de bruit en excès sont, par ailleurs, observables : le bruit de génération-

recombinaison, lié aux pièges présents dans la zone de charge d’espace, et le bruit en 

créneaux, dû à la présence de défauts au voisinage de la jonction, créant des fluctuations de 

courant à flancs très raides et à amplitude et durée aléatoires. 

 

Après avoir exposé quelques définitions générales de sources physiques de bruits, nous 

allons nous intéresser aux origines physiques et aux modèles des bruits les plus fréquemment 

observés dans les transistors. 
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2-2. Or igines physiques et modèles des bruits apparaissant dans les 

transistors 

Dans ce mémoire, nous nous limiterons à cinq types de bruit, les plus fréquemment 

mesurés dans les transistors. Nous présenterons tout d’abord le bruit thermique et le bruit de 

grenaille. Puis nous exposerons le bruit de génération-recombinaison, le bruit de scintillation 

ou bruit fondamental en 1/f et enfin le bruit RTS. 

2-2-1. Le bruit thermique 

Le bruit thermique provient des fluctuations affectant les trajectoires des porteurs 

(électrons et trous dans les semi-conducteurs) dues aux interactions, et aux chocs avec le 

réseau. Ce mouvement aléatoire des porteurs est analogue au mouvement brownien des 

particules (possédant une énergie cinétique de Tk
2

1
 par degré de liberté). Ce bruit a été 

observé par J. Johnson en 1927, et analysé théoriquement par Nyquist en 1928. Les autres 

dénominations sont mouvement brownien, bruit de Nyquist ou bruit de Johnson. 

 

La densité spectrale du bruit thermique d’un conducteur de résistance R est 

proportionnelle à la température absolue T de celui-ci, à la bande passante f∆  et à la valeur 

de la résistance. Deux représentations équivalentes du bruit thermique apporté par une 

résistance réelle R dans un circuit sont possibles. La première est de type Norton, comportant 

une résistance idéale sans bruit de valeur R (
G

1
R = ), en parallèle avec une source de courant, 

représentant le bruit, de densité spectrale de courant )f(Si donnée par : 

 

GTk4)f(Si =      (3.9) 

 

où k est la constante de Boltzmann (k = 1,38 10-23 J/°K), T est la température exprimée en 

degré Kelvin (Figure 3.6-a). 
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Résistance 
sans bruit I2

 
Résistance  

       sans bruit 

V2
 

(b) (a) 
 

Figure 3.6 : Modèle du bruit thermique d’une résistance avec, 

(a) un générateur de courant en parallèle, 

(b) un générateur de tension en série. 

 

La seconde représentation (Figure 3.6-b), totalement équivalente, est de type Thevenin. 

Elle comporte une résistance idéale sans bruit R, en série avec une source de tension 

représentant le bruit, de densité spectrale de tension )f(Sv , telle que : 

RTk4)f(Sv =      (3.10) 

 

La densité spectrale étant indépendante de la fréquence, ce bruit est dit blanc. 

2-2-2. Le bruit de grenaille (shot noise) [11] 

Il se produit dans tous les dispositifs collectant un flux de particules électriques qui est 

dû à la nature granulaire de l’électricité : c’est à dire qu’un courant I ne doit pas être considéré 

comme un flux uniforme mais comme la composition d’un grand nombre d’ impulsions 

élémentaires. 

Soit [tj] la suite aléatoire que forme les instants où les électrons quittent l’électrode 

d’ injection. En régime permanent, cette suite est supposée poisonnienne. En négligeant 

l’ influence du temps de transit entre les électrodes d’ injection et de collection, le courant 

instantané peut s’écrire sous la forme d’une somme d’ impulsions de Dirac de poids q : 


 −δ=
jt

j )tt(q)t(I      (1.11) 

Nous en déduisons [11] le spectre de I(t) :  

0
2
0I Iq2fI)f(S +δ=      (3.12) 

où fδ est un Dirac, valant 1 lorsque f est nul et zéro ailleurs. 
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Dans les composants semi-conducteurs, ce bruit est associé aux courants qui 

franchissent les barrières de potentiel. Dans une jonction pn, le courant exprimé par la loi 

approchée de Shockley est le suivant : 

21
kT

qV
j

SS
kT

qV
j

S IIeII1eII +=+−=��
�

�
�
�
�

�
−=     (3.13) 

 

où  S1 II −=  correspond aux flux des porteurs initialement minoritaires, 

 kT

qV
j

S2 eII = représente le flux des porteurs initialement majoritaires. 

 

 

De plus, nous avons : 

 - en polarisation inverse ��
�

�
��
�

� <<
q

T.k
V , Si Iq2)f(S = ,   (3.14) 

 - en polarisation directe ��
�

�
��
�

� >>
q

T.k
V , Iq2)f(Si = ,   (3.15) 

 - en polarisation nulle, Si Iq4)f(S = .     (3.16) 

 

Il est à noter que, tout comme le bruit thermique, le bruit de grenaille est un bruit blanc. 

2-2-3. Le bruit de génération-recombinaison [12-13] 

L’état d’un électron ou d’un trou dans un semi-conducteur peut être de deux types : soit 

localisé (dans la bande de conduction pour un électron ; dans la bande de valence pour un 

trou), soit délocalisé. Lorsque le porteur de charge, l’électron ou le trou, est dans un état 

délocalisé, il participe à la conduction. Par contre, lorsqu’ il se trouve dans un état localisé, 

comme une impureté ou un défaut, il ne participe pas à la conduction. 

 

De plus, la transition d’un électron ou d’un trou d’un état localisé vers un état délocalisé 

ou la création d’une paire électron-trou est appelée génération. Le processus inverse est appelé 

recombinaison. Le terme « piègeage » est également employé lorsqu’un électron ou un trou est 

capturé par une impureté, et le terme « dépiègeage » qualifie l’émission d’un porteur de 

charge. 
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Comme les processus de génération-recombinaison sont aléatoires, le nombre de 

porteurs (électrons ou trous) dans les états délocalisés fluctuent autour d’une valeur moyenne 

qui définit la conductance moyenne. Ces fluctuations du nombre de porteurs produisent une 

fluctuation de la résistance et par conséquent une fluctuation du courant et/ou de tension. Ces 

variations sont appelées bruit de génération-recombinaison, noté bruit de g-r, et sont dues à la 

fluctuation du nombre de porteurs. 

 

Le bruit de g-r dépend fortement des qualités du semi-conducteur : la conduction 

unipolaire ou bipolaire, le type de pièges, les centres de recombinaison ... 

 

 

Dans le cas simple de transitions entre une bande et des pièges de même niveau 

d’énergie, le spectre est lorentzien et est donné par la relation suivante : 

( )
222

2

2
R

2
N

1

1

N

N

R

)f(S

N

)f(S

τω+
∆==∆      (3.17) 

  

où :  N est le nombre total de porteurs de charge, 

( )2N∆ est la variance du nombre fluctuant de porteurs de charge, 

τ est le temps de relaxation, caractéristique d’un niveau de piège, et de l’ordre de 10-6 à 

10-3 s, 

 ω = 2π f est la pulsation. 

 

Avec un seul type de pièges, la variance ( )2N∆  est donnée par : 

( ) pn
2 X

1

X

1

N

1

N

1 ++=
∆

     (3.18) 

où Xn est le nombre moyen de pièges occupés, 

 Xp est le nombre moyen de pièges vides. 

 

Le cas plus complexe d’un semi-conducteur avec deux types de pièges a été traité par 

Van Vliet et Fasset [13]. 
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2-2-4. Le bruit de scintillation (bruit en 1/f) 

Les autres dénominations du bruit de scintillation sont le bruit de papillotement, ou le 

« flicker noise » ou encore bruit fondamental en 1/f. 

 

Le bruit de scintillation a été observé expérimentalement sur une grande variété de 

composants et de dispositifs électroniques, linéaires et non-linéaires, incluant des résistances 

carbone, des diodes à jonctions pn, des transistors bipolaires et des transistors à effet de 

champ. 
 

Ce type de bruit est associé à un courant continu passant dans le composant. Une 

expérimentation simple pour observer ce bruit est la suivante : lorsqu’une tension continue est 

appliquée à une résistance carbone, une composante du bruit, dépendant de la fréquence, dite 

en excès, est observée dans le courant, superposée au bruit thermique, qui lui est toujours 

présent. De même, quand un courant continu traverse une résistance carbone, il apparaît une 

composante en excès dans la tension, superposée au bruit thermique. 
 

Ces composantes du bruit en excès, qui sont observables dans la plupart des résistances 

en présence d’un courant continu ou d’une tension continue, présentent une densité spectrale 

de puissance qui varie en 
α−

f , où α est quasi constant et est habituellement compris entre 0,8 

et 1,4 et ceci sur une bande de fréquence large allant de 10-6 Hz à 106 Hz. 

 

Sa densité spectrale est de la forme [14]: 

α=
f

I
K)f(S

a

1i       (3.19) 

où I est le courant continu traversant la résistance, a est une constante prise entre 0,5 et 2 et K1 

est une constante caractéristique du composant, dépendant de la technologie de fabrication 

utilisée. 

 

L’allure de son spectre, inversement proportionnel à la fréquence, est à l’origine d’une 

de ses dénominations. Néanmoins, les mécanismes précis impliqués dans ce type de bruit sont 

complexes, varient énormément d’un dispositif à l’autre, et font l’objet de spéculations et de 

controverses. Toutefois, ce type de bruit se manifeste comme une fluctuation de la 

conductivité, ce point faisant l’unanimité. 
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Dans un échantillon ohmique de résistance R, cela se traduit soit par une fluctuation de 

la tension lorsqu’un courant constant le traverse, soit par une fluctuation de courant 

lorsqu’une tension continue lui est appliquée. Nous avons donc [15]: 

 

2
G

2
R

2
V

2
I

G
)f(S

R
)f(S

V
)f(S

I
)f(S ===     (3.20) 

 

Le bruit en 1/f est une fluctuation de la conductivité (notée σ). Mais la conductivité est 

définie par le produit du nombre de porteurs de charge n, et de la mobilité µ, à la charge 

élémentaire près : 

nq µ=σ       (3.21) 

 

La question qui se pose est donc : « Qu’est ce qui fluctue avec un spectre en 1/f , le 

nombre de porteur ou la mobilité ? » 

A l’heure actuelle, aucune réponse n’a été donnée, ou plus exactement aucun fait n’a 

permis d’écarter une des deux possibilités. Comme le fait remarquer Hooge dans son article 

« 1/f Noise Sources » de 1994, les deux types de bruit, bruit de fluctuation de mobilité (noté 

∆µ) et bruit de fluctuation du nombre de porteurs (noté ∆n), ont été observés sur des 

transistors de type MOS : bruit ∆µ dans les transistors à canal P et bruit ∆n dans les transistors 

à canal N. 

Il semblerait donc qu’ il existe différents types de bruit en 1/f, requérants différentes 

théories afin d’expliquer tous les faits expérimentaux. 
 

Deux modèles sont usuellement retenus : 

 - Un modèle basé sur la fluctuation de mobilité, proposé par Hooge, 

 - Un modèle basé sur la fluctuation du nombre de porteurs, proposé par Mac Worther 

 

• Pour le modèle de Hooge 

Notons qu’une résistance peut être décrite par la relation suivante : 

 
Nq

L
R

2

µ
=       (3.22)  

avec, N  est le nombre total de porteurs de charge participant à la conduction, µ  est la 

mobilité, et L  est la longueur du barreau résistif. 
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Les fluctuations de mobilité se traduisent par : 

 
µ
µ∂−∂−=∂

N

N

R

R
      (3.23) 

En supposant une décorrélation totale entre les grandeurs fluctuantes, nous avons : 

   22
N

2
R

)f(S

N

)f(S

R

)f(S

µ
+= µ      (3.24) 

  2

)f(S

µ
= µ  selon Hooge                                     (3.25) 

Hooge a proposé une relation empirique [16], valable pour des échantillons homogènes. Cette 

relation est la suivante [9], [15] : 

 

fN

)f(S
H

2

α=
µ
µ       (3.26) 

- N est le nombre total de porteurs de charge,  

- αH est une constante sans dimension, de l’ordre de 2 10-3 pour les composants III-V, et 

dépendant légèrement de la température, elle est appelée constante de Hooge. 

 

Il est à noter que cette relation ne permet pas de prendre en compte la taille de 

l’échantillon, la concentration des porteurs...  

 

• Pour le modèle de Mac Whorter  

 

Le modèle de Mac Whorter s’appuie sur un phénomène de piègeage-dépiègeage de 

porteurs par l’ intermédiaire d’un continuum de niveaux de pièges impliquant une somme de 

spectres lorentziens dont la fonction de distribution normalisée des constantes de temps 

caractéristiques est de la forme [9] : 

( )
��
�

�
��
�

�

τ
ττ

=τ

2

1ln

1
g  pour 21 τ<τ<τ    (3.27) 

( ) 0g =τ   ailleurs.    (3.28) 

Où τ1 et τ2 sont les limites inférieures et supérieures des temps de relaxation τi. 
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Nous obtenons un spectre présentant une allure en 1/f uniquement entre 
1

1

τ
 et 

2

1
τ

. En 

dessous de 
2

1

τ
, le spectre est blanc ; et au delà de 

1

1

τ
, le spectre est proportionnel à f-2. 

 

En effet, nous avons :  

( ) ( ) i

0
2
i

2
i

i

2

N d
1

4
gNS τ

τω+
ττ∆= �

+∞

     (3.29) 

Nous obtenons selon l’ intervalle considéré et la fonction g correspondante, la densité 

spectrale suivante : 

- pour 
12

11

τ
<<

τ
<<ω  :  2

1

2

2
N 4

ln

1
NS τ

��
�

�
��
�

�

τ
τ

∆=     (indépendant de la fréquence), (3.30) 

- pour 
12

11

τ
<<ω<<

τ
 : 

f

1

ln

1
NS

1

2

2
N

��
�

�
��
�

�

τ
τ

∆=           (dépendant de f-1),           (3.31) 

- pour 
12

11

τ
>>

τ
>>ω  :  

2
1

2

1

2

2
N f

1

ln

1
NS

τπ
��
�

�
��
�

�

τ
τ

∆=  (dépendant de f-2).           (3.32) 

 

Il existe différentes dénominations pour cette source qui sont le bruit de génération de 

recombinaison de Mac Worther ou la théorie des états de surface de Mac Worther. 

2-2-5. Le bruit RTS [8] 

Le bruit RTS (Random Telegraph Signal) est également nommé bruit en créneaux, bruit 

« pop corn » ou bruit « burst ». 

Dans sa forme la plus simple, il se manifeste comme un courant ayant une amplitude à 

deux états stables (autour du niveau de référence pris en l’absence du bruit) et la transition 

entre ces deux états est très rapide. L’amplitude de ces créneaux est de l’ordre de quelques 

dizaines de nanoampères à quelques centaines de microampères. La durée d’un état est 

aléatoire et peut varier de quelques microsecondes jusqu’à plusieurs minutes. Cette 

description est semblable à un signal télégraphique, d’où sa dénomination. 
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De plus, la partie importante de son spectre est limitée aux fréquences audibles 

(quelques kiloHertz, voire moins), il peut donc produire un bruit de crépitement dans un haut-

parleur, ce qui est l’origine de sa dénomination anglo-saxonne (bruit pop corn). Il peut être 

observé au moyen d’un oscilloscope. Il est à noter que l’appellation « bruit RTS » est plutôt 

réservée pour des dispositifs submicroniques, alors que le terme « bruit burst » est utilisé pour 

des dispositifs de moindre qualité et de dimension plus importante. 

Comme le bruit en 1/f et le bruit de génération-recombinaison, le bruit RTS est dû aux 

fluctuations de la conductance. 

 

Kleinpenning [17] a démontré que le bruit RTS apparaissait uniquement dans les 

dispositifs contenant un petit nombre de porteurs, où un seul électron est émis ou capturé par 

un niveau de piège unique. Les propriétés statistiques de ce bruit ont été en premier exposées 

par Rice en 1944-1945, en supposant que la probabilité d’un état à l’autre est gouvernée par 

une loi de Poisson. 

 

Le spectre d’un signal RTS pur est lorentzien et est donné par la relation suivante :  

( )2
p

p

2
V

2
I

2
N

f21

4
K

V

S

I

S

N

S

τπ+
τ

===     (3.33) 

avec, 
2

2

N

N
K

∆= , 

 

 τp est le temps de relaxation, tel que 
cep

111

τ
+

τ
=

τ
, où τe est le temps moyen d’émission 

et τc est le temps de capture. 
 
 

Pour un processus impliquant un électron unique, nous avons en général : 

ce

p

2N

1
K

τ+τ
τ

=      (3.34) 
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2-3. Le bruit dans les oscillateurs 

Le bruit des oscillateurs caractérise toutes les perturbations qui affectent la pureté du 

signal de sortie d'un oscillateur. Précédemment, nous avons étudié les phénomènes qui 

génèrent le bruit dans les composants électroniques, dans ce paragraphe, nous étudierons leur 

impact sur le signal de sortie d'un oscillateur. 

Généralement, le signal de sortie d’un oscillateur idéal opérant à une fréquence 0ω  est 

donné par : 

[ ]φ+ω= tcosA)t(V 0ideal,s     (3.35) 

où A est l’amplitude et φ  est une phase de référence, fixe. Le spectre d’un tel signal est donc 

constitué d’une impulsion de Dirac à la fréquence Fosc = 
π

ω
2

0 .  

 

En pratique le signal de sortie d’un oscillateur est plutôt donné par : 

 

[ ])t(tcos)t(A)t(V 0s φ∆+ω=     (3.36) 

 

Ce signal à l’amplitude et la phase qui sont perturbées de manière aléatoire par des 

sources de bruit. Le bruit d’amplitude est généralement réduit par les mécanismes de 

limitation de l’amplitude présents dans tout oscillateur stable et il est très souvent négligé [5]. 

Les variations aléatoires de la phase responsables du bruit de phase peuvent également être 

observées dans le domaine temporel, dans ce cas le « jitter » (ou gigue) est considéré comme 

l’équivalent temporel du bruit de phase. 

 

Dans l’expression (3.36), )t(φ∆  représente une modulation de phase et correspond donc 

au bruit de modulation de phase. Cette variation angulaire peut être transposée en variation 

temporelle ( )tδ∆  appelée « jitter » (ou gigue) avec : 

( ) ( )
0

t
t

ω
φ∆=δ∆       (3.37) 

L’expression du signal temporel en sortie de l’oscillateur vaut alors : 

( )( ))t(tcos)t(A)t(V 0s δ∆+ω=     (3.38) 
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La figure 3.7 montre la représentation temporelle de ce signal et de l’effet du « jitter ». 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 3.7 : Représentation du signal de sortie d’un oscillateur  

avec une variation temporelle « jitter ». 

 

 

En revanche, dans ces conditions, le spectre d’un tel signal n’est donc plus une raie pure 

à la pulsation 0ω  mais il suit l’allure illustrée par la figure 3.8. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 3.8 : Spectre d’un oscillateur avec bruit de phase. 
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Les bruits de fluctuation qui perturbent l’oscillation trouvent leurs origines dans les 

sources du bruit de fond (cf. paragraphe 2. 2-1) qui sont assimilées à des processus aléatoires 

stationnaires. Le comportement non-linéaire de l’oscillateur produit un processus de mélange 

ou de conversion des différentes sources de bruit présentes dans le circuit autour de la 

fréquence porteuse. Le bruit de phase résultant de celui-ci est appelé bruit de modulation. 

 

Typiquement, on peut représenter le spectre du bruit de phase d’un oscillateur par trois 

zones successives (figure 3.9): 

 

- une zone correspondant à la conversion du bruit en 1/f autour de la porteuse, sa pente 

est de -30 dB/décade.  

- une zone correspondant à la conversion du bruit thermique autour de la porteuse, sa 

pente est de -20 dB/décade.  

- une zone du bruit de scintillation de phase ou bruit flicker présentant une pente de       

-10.dB/décade. 

- une zone du bruit thermique ou "bruit plancher", dans laquelle les phénomènes de 

conversion n'interviennent plus. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 3.9 : Différentes zones du spectre de bruit de phase d'un oscillateur. 

 

Conversion du bruit thermique : pente de -20 dB par décade 

ω∆  

      { }ω∆L  

Conversion du bruit en 1/f : pente de -30 dB par décade 

Bruit thermique 

   3f1
ω∆

Bruit de flicker : pente de -10 dB par décade 
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3. Bruit de phase d'un OCT dans les communications numér iques 

Nous allons étudier dans ce paragraphe l'influence du bruit de phase d'un OCT lorsque 

celui-ci sert de signal de référence dans un système de communication numérique; et plus 

particulièrement dans le cas d'une modulation quatre états de sortie de type QPSK 

(Quadrature Phase Shift Keying). Ce type de modulation présente de nombreux avantages, 

mais se trouve par nature très sensible au bruit de phase. 

 

La notion du bruit de phase des oscillateurs étudiée précédemment caractérisait la pureté 

des spectres de sortie de signaux sinusoïdaux. Dans le cas des communications numériques, la 

porteuse bruyante répercute son bruit de phase sur la constellation de sortie (représentation en 

coordonnées polaires des différents états du signal modulé). Ces erreurs peuvent être 

quantifiées par le calcul de l’EVM (Error Vector Magnitude). 

 

En présence d’un signal de l’OCT bruité, l’expression du signal modulé s’écrit : 

 

( ) ( ) ( )( ) ( ) ( ) ( ) ( )tsintbtcostatttcosAtS 00i0 ω−ω=ϕ+φ∆+ω=     (3.39) 

 

où,        ( ) ( ) ( )( )ttcosta i φ∆+ϕ=  et ( ) ( ) ( )( )ttsintb i φ∆+ϕ=               (3.40) 

avec ( )tφ∆  représentant les fluctuations aléatoires de la phase de l’OCT et traduisant donc le 

mécanisme de modulation des sources de bruit basses fréquences autour de la fréquence 

porteuse défini précédemment comme le bruit de phase. 

 

D’après la relation (3.39), on constate clairement que les états de phase de la modulation 

QPSK ( )( )t
i

ϕ  sont dégradés par des fluctuations de phase aléatoires ( )( )tφ∆ . Ce résultat se 

répercute directement sur la constellation en sortie comme le montre la figure 3.10. Par 

conséquent, le bruit de phase de l’OCT a pour effet de créer une dispersion de la phase sur les 

quatre états de la modulation engendrant ainsi une avance ou un retard du signal reçu, créant 

une incertitude sur la décision lors de la réception.  
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Figure 3.10 : Diagramme de constellation de la modulation QPSK avec bruit de phase. 

 
Par définition, l’EVM exprimé en pourcentage (%) est un paramètre qui permet de 

quantifier l’effet d’un bruit additif sur la déformation de la constellation du signal transmis. 

Ce critère mesure sur l’ensemble d’une constellation l’écart de position entre le symbole 

obtenu et la position idéale attendue. Il caractérise à la fois les erreurs, sur les symboles émis, 

dues aux fluctuations du gain mais aussi de la phase du circuit. 

La figure 3.11 montre une représentation des signaux pour le calcul de l’EVM [18]. 

 

Sk  représentant les coordonnées complexes du symbole. 
 

Figure 3.11 : Représentation de la mesure du critère EVM pour un symbole  

d’une modulation numérique. 

Q 

I 
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La relation permettant le calcul de l’EVM est donnée par [18] : 

[%]   
)S(

N

1

)SS(
N

1

100)rms(EVM
N

1k

2
kidéal

N

1k

2
kréelkidéal







=

=

−
=  (3.41) 

Avec,  

S kideal  est le symbole idéal numéro k de la constellation, 

S kréel  est le symbole réel associé à S kidéal, 

et N  est le nombre de symboles nécessaires pour la modulation. 

 

Dans le cas de la figure 3.10, et à partir de la définition de l’EVM, nous pouvons 

constater que ce paramètre se trouve augmenté d’une manière significative. 

 

Nous avons ainsi montré que le bruit de phase de la porteuse provoque une erreur de 

phase, et que celle-ci engendre une augmentation de l’EVM du signal en sortie. Dans le 

prochain chapitre, nous proposerons l’utilisation d’un OCT en anneau pour générer les 

signaux de commande d’un filtre à capacités commutées et nous étudierons l’effet du « jitter » 

de ces impulsions de commande sur la constellation en sortie du filtre à capacités commutées. 
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4. Etude du « j itter  » dans les oscillateurs en anneau 

Ce paragraphe basé sur les travaux de Todd Charles Weigandt [19, 20] permet de 

déterminer analytiquement le « jitter » (ou gigue), induit uniquement par le bruit thermique. 

Dans un premier temps, le « jitter » des cellules de retard précédemment définies sera détaillé 

en le reliant aux paramètres de conception de ces mêmes cellules. Puis la gigue de l’oscillateur 

complet sera liée à celle d’une cellule élémentaire précédemment calculée. Le calcul de la 

formulation du bruit de phase déduite de celle du « jitter » de l’oscillateur terminera ce 

paragraphe. 

4-1. « Jitter  » ou gigue de l’OCT en anneau 

Généralement, l’OCT en anneau est constitué de plusieurs cellules de retard identiques, 

donc la détermination du « jitter » total de l’oscillateur passe par l’évaluation de la 

contribution en bruit d’une cellule de retard. L’objectif de ces travaux consiste à déterminer, 

dans un premier temps, une expression analytique du « jitter » d’une cellule de retard, induit 

par le bruit thermique des éléments actifs et passifs qui la compose, en fonction des 

paramètres de conception.  

En effet, le bruit des éléments passifs et actifs composant la cellule de retard engendre 

une erreur τ∆  (sur le retard τ  généré par chacune des cellules), appelée « jitter », qui se 

superpose au retard nominal. Cette erreur peut donc être considérée comme une variable 

aléatoire de moyenne nulle et de variance 
2τ∆ . 

L’ idée développée par Weigandt consiste à estimer le « jitter » en utilisant la « first 

crossing approximation » introduite par A. A. Abidi et R. G. Meyer [21]. Dans ce cas, la sortie 

d’une cellule commence à commuter lorsque sa tension différentielle en entrée est nulle. Le 

retard de chaque cellule est défini comme la différence entre l’ instant où la tension 

différentielle de sortie et la tension différentielle d’entrée passent à zéro.  

Sachant que la tension différentielle de sortie s’exprime de la manière suivante [22] : 

�
�
�

�
�
�
�

�
��
�

�
��
�

� −−=
CR

t
exp21IR)t(V

D
SSDdiff     (3.42) 
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Le retard τ est défini comme étant le temps ou Vdiff s’annule, donc, nous pouvons exprimer la 

pente de la tangente du signal différentiel de sortie pour t = τ , soit :  

C

I

t

)t(V SSdiff =
∂

∂

τ

     (3.43) 

Dans ces conditions, une tension d’erreur Vn∆ , générée par le bruit thermique, à 

l’ instant nominal de passage à zéro de la tension différentielle engendre un décalage de ce 

passage à zéro d’une valeur proportionnelle à Vn∆  divisée par la pente définie par la relation 

(3.43). Ce phénomène est explicité sur la figure 3.12. 

 

Figure 3.12 : Principe de la « first crossing approximation »  

pour la détermination du « jitter ». 

 

On a alors : 

SSI

C
Vn∆=τ∆     (3.44) 

et la variance du « jitter » s’écrit donc : 

2

SS

22

I
C

Vn ��
�

�
��
�

�
∆=τ∆     (3.45) 
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Le calcul de la variance du « jitter » passe donc par la détermination de celle de la 

tension d’erreur Vn∆  due à la somme des contributions de chacune des sources de bruit 

thermique de la cellule de retard. 

Le calcul de 2Vn∆  a été développé par Weigandt dans la référence [19], le résultat est le 

suivant : 

2
2
v2

2

a

C

Tk
Vn ξ=∆      (3.46) 

avec, ξ  est un facteur multiplicatif traduisant la contribution en bruit de chaque élément de la 

cellule de retard et av est le gain petit signal de la paire différentielle. 
 

Ainsi, l’expression (3.45) permet de définir la variance du « jitter » d’une cellule de retard 

comme suit : 

2

SS

2
2
v2

I

C

2

a

C

kT
��
�

�
��
�

�
ξ=τ∆      (3.47) 

Comme il a déjà été précisé, le bruit des éléments passifs et actifs composant la cellule 

de retard conduit à une erreur τ∆  qui se superpose au retard nominal. Cette erreur engendre 

inévitablement une erreur ou « jitter » ∆ tOCT sur la période des oscillations (Tosc = 2 N τ ). 

Dans le modèle développé par Weigandt, rappelons que seules les sources de bruit 

thermique sont prises en considération. Dans ces conditions, le « jitter » de l’OCT sur une 

période peut être considéré comme une variable aléatoire gaussienne, de moyenne nulle et de 

variance 2
OCTt∆ . De même, l’erreur ∆ tOCT entre une période d’oscillation et la suivante est 

totalement décorrelée. Ainsi, en supposant que les sources de bruit de chaque étage sont 

indépendantes alors les variances du « jitter » de chaque étage s’additionnent [20, 19, 4] et 

l’expression de la variance totale du « jitter » de l’OCT sur une période s’écrit [19]: 

22
OCT N2t τ∆=∆       (3.48) 

 

Cependant, il est à noter qu’un phénomène d’accumulation [22, 19, 4] se produit sur plusieurs 

périodes du signal. Ainsi, la variance totale du « jitter » croît linéairement avec le temps avec 

une pente de Tosc
t 2

OCT∆ . La variance totale tend donc théoriquement vers l’ infini mais elle 

est limitée en pratique par la bande d’analyse.  
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Cependant, cette relation linéaire est conditionnée par plusieurs hypothèses [19] :  

- Seules les sources de bruit thermique sont considérées, 

- Les sources de bruit de chaque étage sont indépendantes, 

- Les sources de bruit ont un spectre de bruit blanc tel que le bruit pour différentes 

périodes d’oscillation est décorrelé. 

 

Notons alors que la minimisation du « jitter » total sur la bande d’analyse passe par une 

réduction du « jitter » de l’OCT sur une période. 

En remplaçant 
2τ∆ par son expression issue de (3.47) dans la relation (3.48), on obtient : 

2
2
v

2
SS

2
OCT 2

a

I

CTk
N2t ξ≈∆     (3.49) 

 

Afin de rendre l’expression de la variance du « jitter » indépendante du nombre de cellules N, 

remplaçons 2 N par Tosc/ τ , nous obtenons alors : 

2
2
v

2
SS

2
OCT 2

a

I

CTkTosc
t ξ

τ
≈∆     (3.50) 

Etant donné que τ  
SS

S

I

CV
≈  et 

T
v VVgs

Vs
a

−
≈  [19], l’expression (3.50) devient : 

( )T

2
v

SS

2
OCT VVgs2

a

I

Tk
Tosct

−
ξ

≈∆     (3.51) 

Cette expression permet donc de relier directement le « jitter » de l’OCT aux paramètres 

de conception. Le résultat principal de la relation (3.51) réside dans le fait que la variance du 

« jitter » de l’OCT sur une période est inversement proportionnelle au courant consommé par 

chaque cellule. Ainsi, en maintenant les autres termes de la relation (3.51) constants, si le 

courant ISS est augmenté, la variance du « jitter » diminue proportionnellement. La tension 

Vgs-VT des transistors NMOS peut être maintenue constante en augmentant leur rapport W/L 

proportionnellement au courant. Il en est de même pour les charges PMOS afin de maintenir 

la dynamique de la tension de sortie Vs constante. Le gain av est ainsi maintenu constant de 

même que le retard τ  par cellule et donc la période Tosc.  
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Ainsi, il apparaît clairement que pour diminuer le « jitter », la tension de polarisation 

Vgs-VT des transistors NMOS de la paire différentielle doit être choisie la plus grande 

possible tout en maintenant un gain inter-étage suffisamment grand devant 1, afin que les 

oscillations puissent naître. De même, pour un courant ISS et un retard par cellule constants, 

une diminution du gain par étage conduit à une amélioration du « jitter ». Cependant, il est 

utile de noter que le gain av de chaque étage peut difficilement être optimisé dans le but de 

réduire le « jitter » compte tenu du fait que sa valeur doit être suffisamment grande afin de 

permettre le démarrage des oscillations. De même, le facteur de contribution en bruit ξ  est 

relativement peu dépendant des paramètres de conception qui peuvent être librement changés 

afin de réduire le « jitter ». En conclusion, le « jitter » de l’OCT peut donc être amélioré 

significativement en augmentant la consommation du circuit au détriment de sa superficie. 

Dans le paragraphe suivant, la formulation du bruit de phase sera déduite à partir de la 

connaissance du « jitter » de l’oscillateur. Cette formulation sera commentée afin d’en déduire 

les paramètres de conception clés pour la minimisation du bruit de phase d’un OCT en 

anneau. 

4-2. Le bruit de phase de l’OCT en anneau 

Comme nous l’avons vu précédemment, les fluctuations aléatoires de la phase 

responsables du bruit de phase sont liées au « jitter » par la relation (3.37). Ainsi, pour un 

oscillateur oscillant à la fréquence Fosc avec un « jitter » sur une période d’oscillation ∆ tOCT, 

la relation (3.37) nous donne : 

OCTtFosc2 ∆π=φ∆      (3.52) 

où φ∆ est une variable aléatoire gaussienne, de moyenne nulle. 

Ainsi, la variance de l’erreur de phase φ∆ sur une période d’oscillation vaut : 

( ) 2
OCT

22 tFosc2 ∆π=σ φ∆     (3.53) 

Comme nous l’avons vu au paragraphe 2-2 de ce chapitre, φ∆ correspond au bruit de 

modulation de phase auquel est associé la densité spectrale de bruit de phase )f(S φ∆ . Afin de 

déterminer cette dernière, Weigandt considère que l’erreur de phase accumulée est un 

processus de Wiener [23]. Ce processus est tel que la variance d’une variable aléatoire croît 
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linéairement dans le temps ce qui constitue un modèle acceptable pour le cas étudié où le bruit 

pour différentes périodes d’oscillation est décorrelé [19]. 

L’erreur de phase est alors définie comme un signal continu par la relation suivante : 

( ) ( ) dttt
t

0

'
� φ∆=φ∆      (3.54) 

où l’erreur de pulsation instantanée ( )t'φ∆  est une variable aléatoire gaussienne, de moyenne 

nulle dont la densité spectrale de puissance vaut : 

 

( ) ν∆π=
φ∆

2fS '      (3.54) 

où ν∆ est définie comme la « largeur de ligne » du spectre. 

 

Ainsi, en considérant une erreur de phase accumulée sur une période du signal Tosc, il est 

montré que la variance de cette erreur de phase vaut [24, 19] : 

Tosc22 ν∆π=σ φ∆       (3.55) 

Par conséquent, par identification avec la relation (3.53), il vient : 

2
OSC

2
OCT

T

t
Fosc2

∆
π=ν∆       (3.56) 

En remplaçant ν∆ par son expression issue de (3.56) dans la relation (3.54), il suit : 

( ) ( )
2
OSC

2
OCT2

T

t
Fosc2fS '

∆
π=φ∆      (3.57) 

La densité spectrale de bruit de phase de l’OCT vaut alors : 

( )
( )

( )
2
OSC

2
OCT

22 T

t

f

Fosc
fS

f2

1
fS '

∆
=

π
= φ∆φ∆     (3.58) 

 

Cette relation relie donc la densité spectrale de bruit de phase au « jitter » de l’OCT sur une 

période. 
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Ainsi, en remplaçant 2
OCTt∆  par son expression issue de (3.51), le bruit de phase de l’OCT 

suit la relation (3.59) : 

( ) ( )���
�

��
�

�

−
�
�

�
�
�

�=φ∆
TSS

2

VVgsI

TkF

f

Fosc
fS 1     (3.59) 

où 
2

a
F

2
v

1
ξ

=  et f est la distance à la porteuse. 

Cette expression relie donc le bruit de phase de l’OCT à ces paramètres de conception. 

De plus, on remarque des similitudes entre l’expression (3.59) et la fameuse formulation 

du bruit de phase de Leeson, valable pour les OCTs à résonateur LC [25], notamment au 

niveau de la dépendance du bruit de phase au rapport 
2

f

Fosc
�
�

�
�
�

� et au facteur F1 (notons que la 

dépendance en (1/f)2 traduit le fait que la relation (3.59) modélise le bruit de phase dans la 

zone de conversion de bruit thermique (pente de –20 dB/décade). En effet, dans la formulation 

de Leeson, le facteur F traduit la contribution de l’élément actif ce qui est également le cas du 

facteur F1 par le biais du facteur de contribution en bruit ξ . On notera bien évidemment 

l’absence du facteur de qualité Q au dénominateur de la relation (3.59) faute de résonateur LC 

dans les oscillateurs en anneau. Ceci permet d’ores et déjà de constater les limitations sur les 

performances en bruit de phase des OCTs en anneau par rapport aux OCTs à résonateur LC. 

Cependant, cette formulation du bruit de phase met en évidence l’ influence de certains 

paramètres clés d’un oscillateur en anneau sur le bruit de phase. Comme nous l’avons vu dans 

le paragraphe 3. 4-1 lors de l’étude du « jitter » de l’OCT, les paramètres av et ξ  peuvent 

difficilement être optimisés dans l’optique de réduire le bruit de phase de l’OCT. Par contre, 

on constate également que le bruit de phase de l’OCT est d’autant plus faible que le courant 

consommé par chaque cellule est important. A partir de ce constat, la méthode permettant de 

minimiser le bruit de phase d’un OCT en anneau est relativement proche de celle exposée 

dans le précédent paragraphe et permettant de minimiser le « jitter ».  
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5. Etude expér imentale 

Après avoir développé et discuté les formules théoriques du bruit de phase et du 

« jitter » dans les oscillateurs en anneau, nous allons effectuer une étude expérimentale 

préliminaire consistant à observer l’effet du bruit de phase sur le comportement des filtres à 

capacités commutées. Le but de cette expérimentation consiste à appliquer une modulation de 

fréquence sur les signaux de commande de façon à simuler le bruit de phase et d’observer les 

résultats induits par ces variations de périodes des signaux de commande sur la fonction de 

transfert. Pour cela nous avons réalisé un filtre RC à capacités commutées à l’aide d’éléments 

discrets, fonctionnant en basses fréquences, et commandé par un registre à décalage. Ce filtre 

est composé de huit branches, la résistance d’entrée R et les capacités C ont pour valeurs 

respectives 1 KΩ et 22 nF.  

Des mesures ont été réalisées avec un signal d’horloge de fréquence Fclk. = .200 KHz, 

dans ces conditions, la fréquence de commutation est égale à Fo = 
8

Fclk  = 25 KHz.               

Les figures 3.13 et 3.14 représentent respectivement les formes d’ondes de deux signaux de 

commande successifs et les tensions d’entrée et de sortie du filtre relevées à l’oscilloscope. 

 

 

Figure 3.13 : Formes d’ondes de deux signaux de commande successifs. 
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Figure 3.14 : Formes d’ondes des signaux d’entrée et de sortie du filtre. 

 

Lorsque les impulsions de commande générées par un registre à décalage (figure 3.2) ne 

sont pas modulées en fréquence (c’est-à-dire, pas du « jitter »), le filtre à capacités commutées 

présente une fonction de transfert globale Hs(f). Rappelons que cette fonction de transfert 

résulte de la fonction de transfert du filtre passe-bas élémentaire H(f) transposée autour de la 

fréquence de commutation Fo = 1/To et de toutes ces composantes harmoniques. Par 

conséquent, le comportement du filtre est le même que celui décrit en paragraphe 2. 3.  

La figure 3.15 représente la fonction de transfert globale en module (à gauche) et phase 

(à droite) du filtre à capacités commutées obtenue par ce circuit. 
 

 

  

Figure 3.15 : Fonction de transfert globale en module et phase  

du filtre à capacités commutées. 
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Comme il a été signalé précédemment (cf. paragraphe 3. 2-2), le bruit de phase peut être 

assimilé à une modulation de phase qui peut être reliée au bruit de la modulation de fréquence 

par : 

dt

)t(d

2

1
)t(f

φ∆
π

=∆  

 

Dans ces conditions, le bruit de modulation de fréquence, de densité spectrale )f(S f∆ , 

s’écrit alors : 

)f(S²f)f(S f φ∆∆ =  

 

L’ idée proposée dans ce paragraphe pour étudier l’effet du bruit de phase sur le 

comportement du filtre à capacités commutées en basses fréquences consiste à appliquer une 

modulation de fréquence (FM : Frequency Modualtion) sur le signal d’horloge et par 

conséquent, sur les signaux de commande générés dans ce cas par le registre à décalage. Ceci 

permet de simuler l’effet du bruit de phase ou encore le « jitter » (dans la base du temps), sur 

le comportement du filtre à capacités commutées.  

 

Dans le cas de la modulation de fréquence et lorsque le signal modulant est sinusoïdal, 

le signal modulé VFM(t) est donné par la relation suivante : 

 

VFM(t) = A cos(2π Fo t + m sin(2π fm t)) 

 

où fm est la fréquence de modulation, Fo est la fréquence de la porteuse, m = 
mf

f∆
 est l'indice 

de modulation, et f∆ représente l’excursion en fréquence. 

 

Le spectre d’amplitude bien connu du signal modulé en fréquence par un signal 

modulant sinusoïdal est formé d’une suite de raies dont les amplitudes dépendent des 

fonctions de Bessel Jn(m). Ces raies sont espacées de fm, et symétriques par rapport à la 

fréquence centrale Fo (figure 3.16). 
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Figure 3.16 : Allure du spectre du signal modulé en fréquence. 

 

Lorsqu’une modulation de fréquence FM est appliquée sur le signal d’horloge (ex : 

registre à décalage), d’autres composantes fréquentielles apparaissent dans le spectre du signal 

de commande (figure 3.16). Selon le principe général des filtres à capacités commutées, la 

fonction de transfert globale se trouve ainsi transposée autour de chacune de ces nouvelles 

composantes fréquentielles. Afin d’ illustrer l’effet du « jitter » sur le filtre, une modulation de 

fréquence d’ indice m=5 (∆f = 25 KHz et fm= 5 KHz) a été appliquée sur le signal d’horloge et 

par conséquent sur les signaux de commande (figure 3.17). La fonction de transfert globale en 

module et phase mesurée sur un analyseur de réseaux (MS.4204) est montrée sur la figure 

3.18. 

 

Figure 3.17 : Effet de la modulation sur deux signaux de commande voisins. 

Fréquence 

Amplitude  

   Fo-3fm  Fo-2fm   Fo-fm    Fo     Fo+fm  Fo+2fm  Fo+3fm 

 

J0(m) 
 
 

 

 

J1(m) 

 
J2(m) 

 

J3(m) 



�������	�
�����������������������������������
	�
	����������
	�
	�������	���������������������	��

������

 

 

  
 

Figure 3.18 : Fonction de transfert globale en module et phase du filtre à capacités 

commutées avec l’application d’une modulation de fréquence sur les signaux de commande. 

 

 

La figure 3.17 montre l’effet de la modulation en fréquence sur les signaux de 

commande. Nous pouvons remarquer que ces signaux sont instables dans le temps, et que ces 

variations dépendent logiquement du degré de la modulation FM (ici, m = 5), modélisant ainsi 

le « jitter ». La différence fondamentale est que le processus de génération est déterministe et 

non pas aléatoire comme il devrait l’être pour représenter le cas réel.  

 

La dégradation de la fonction de transfert globale du filtre apparaît nettement 

(figure.3.18), et elle dépend fortement de l’ indice de modulation en fréquence et par 

conséquent du « jitter » qui perturbe les signaux de commande (apparition de transposition 

autour des différentes fréquences). 

 

Par la suite, l’application passe-bande de ce filtre autour de la fréquence fondamentale 

de commutation Fo sera plus particulièrement étudiée. Pour cela, la figure 3.19 montre la 

réponse la fonction de transfert du filtre en module et phase autour de Fo = 25 KHz. 
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Figure 3.19 : Fonction de transfert en module et phase autour de la fréquence de 

commande Fo = 25 KHz. 

 

Une analyse de l’ impact d’une modulation de fréquence d’ indice m = 5 (fm= 5 KHz, 

∆f=.25.KHz) autour de la fréquence centrale du filtre a été visualisée. L’effet de cette 

modulation de fréquence sur le spectre de la fonction de transfert autour d’une fréquence 

centrale Fo = 25 KHz est montré sur la figure 3.20, il est possible de comparer cette réponse 

avec celle obtenue sans l’effet de la modulation FM (figure 3.19).  

 

  

 

Figure 3.20 : Fonction de transfert en module et phase autour de la fréquence de 

commande Fo = 25 KHz, avec l’effet de modulation. 
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D’après la figure 3.20, nous observons la transposition de la fonction de transfert autour 

des composantes fréquentielles latérales et symétriques à la transposition principale autour de 

Fo. Selon la valeur de la fréquence du signal fm modulant, ces transpositions parasites se 

rapprochent ou s’éloignent de Fo (figure 3.21). L’appariation de ces transpositions modifie 

fondamentalement la fonction de transfert du filtre à capacités commutées. 

 

  

 

Figure 3.21 : Fonction de transfert (module et phase) pour une fréquence de commutation     

de 25 KHz, lors d’une modulation FM ayant un indice m = 5 (fm = 200 Hz, ∆f = 1 KHz). 

 

 

  

 

Figure 3.22 : Fonction de transfert (module et phase) pour une fréquence de commutation    

de 25 KHz, lors d’une modulation FM ayant un indice m = 19,23 (fm = 1,3 KHz, ∆f = 25KHz). 
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La figure 3.22 montre les résultats de mesures obtenus lorsque le signal d’horloge est 

modulé par un signal sinusoïdal de fréquence fm égale à 1,3 KHz et en appliquant une 

excursion en fréquence ∆f égale à 25 KHz. Ces conditions impliquent un indice de 

modulation égal à 
8

23,19
4,2 =  sur les signaux de commande du filtre entraînent une 

annulation de la raie à la fréquence porteuse et par conséquent il n’a aucune transposition 

autour de Fo. 

 

Comme nous pouvons le constater, l’effet de l’application d’une modulation FM sur les 

signaux de commande du filtre, permettant de simuler le bruit de phase (« jitter ») peut avoir 

de graves conséquences sur le fonctionnement normal du filtre et par conséquent sur la 

réalisation de la fonction du filtrage. En effet, lors de la conception du circuit de commande de 

ce type de filtre, une attention particulière doit être portée sur la minimisation de l’ influence 

du bruit de phase pour ne pas dégrader les performances des filtres à capacités commutées. 
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Conclusion 

L’objectif de ce chapitre était d’étudier les possibilités et les instabilités rencontrées lors 

de la commande des filtres à capacités commutées. Dans un premier temps, nous avons 

évoqué le souci de la génération des signaux de commande en radiofréquences, nous avons 

proposé certaines solutions, et nous avons retenu l’architecture utilisant un OCT en anneau 

grâce à sa facilité d’ intégration. Par la suite, nous avons abordé en détail le problème de 

l’ instabilité de la fréquence des oscillateurs pour lesquelles nous avons rappelé les définitions 

des principales sources de bruit et nous avons décrit les origines physiques et les modèles des 

bruits apparaissant dans les transistors. Ensuite, nous avons étudié l’ impact de ces bruits sur le 

signal de sortie des oscillateurs et plus particulièrement le bruit de phase généré. 

 

Les oscillateurs étant des circuits incontournables des systèmes de communications 

servant principalement à générer les fréquences porteuses, nous avons voulu observer les 

dégradations causées par ce bruit de phase sur les communications numériques, et 

principalement sur une modulation numérique de type QPSK plus sensible aux fluctuations de 

phase. Nous avons rappelé comment ces dégradations de la constellation peuvent être 

quantifiées à l’aide du calcul de l’EVM. Par la suite, nous avons indiqué les règles de 

conceptions des OCTs en anneau pour réduire au maximum leur bruit de phase, ces 

oscillateurs contrôlés en tension étant à la base de l’architecture proposée pour le circuit de 

commande. Le bruit de phase doit être le plus faible possible pour réduire au maximum les 

variations temporelles des signaux de commande des commutateurs.  

 

Dans le dernier paragraphe, une étude expérimentale basse fréquence préliminaire 

réalisée sur un circuit de test fabriqué avec des éléments discrets a permis d’ illustrer les 

conséquences de la présence du « jitter » des signaux de commande. A partir de cette étude, 

nous avons conclu qu’une attention particulière doit obligatoirement être portée sur la 

minimisation du « jitter » des signaux de commande lors de la conception du circuit afin 

d’éviter toute dégradation des performances des filtres à capacités commutées. Cependant 

étant donné la sélectivité importante de ce filtre, il va de soi qu’un asservissement en phase 

risque d’être nécessaire selon l’utilisation système souhaitée. 
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Dans le prochain chapitre, nous présenterons les différentes étapes de la conception d’un 

nouveau circuit formé de l’association d’un filtre LC à capacités commutées et de son circuit 

de commande basé sur un OCT en anneau. Dans ce cas concret, nous étudierons l’effet du 

« jitter » du circuit de commande sur le comportement du filtre en radiofréquences. 
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Introduction 

Comme nous l’avons signalé dans les chapitres précédents, la fonction de transfert 

globale du filtre à capacités commutées présente une succession de bandes passantes aux 

composantes fondamentales et harmoniques du signal de commande. Par conséquent, ces 

filtres peuvent être utilisés pour la récupération de l’horloge par le filtrage de composantes 

harmoniques. Ils peuvent aussi être utilisé comme des filtres passe-bandes centrés sur la 

fréquence fondamentale de commutation Fo, c’est cette dernière application (passe-bande) qui 

sera étudiée tout au long de ce chapitre. 

 

Ce quatrième chapitre est dédié à la présentation de la conception d’un filtre LC             

à capacités commutées et de son circuit de commande appliqué au domaine des 

radiofréquences. L’objectif de la conception d’un tel circuit est de montrer sa faisabilité et de 

caractériser l’ensemble des performances afin de déterminer les domaines d’applications les 

plus adaptés à ce type de filtrage. Dans un premier temps, le domaine de fréquence visé est 

celui de la norme TETRAPOL qui est un standard propre à la société EADS-TELECOM 

dédié à la téléphonie professionnelle. Les systèmes TETRAPOL peuvent être installés dans 

une large bande de fréquences, en France ils sont utilisés dans la bande des 400 MHz.       

Cette conception a fait l’objet d’une collaboration entre notre laboratoire                                 

et EADS-TELECOM dans le cadre du projet européen « Multimodules ». 

 

Nous commencerons ce chapitre par une rapide description des transistors MOS 

présents dans la technologie BiCMOS. Nous rappellerons succinctement les travaux 

préliminaires réalisés sur les filtres à capacités commutées. Ensuite, nous décrirons en détail 

les différentes étapes de la nouvelle conception. Pour ce faire, nous commencerons par la 

présentation de la conception du circuit de commande puis nous appliquerons ce circuit à la 

commande d’un filtre LC à capacités commutées. Nous continuerons par la présentation des 

différentes performances obtenues en simulation. Par la suite nous étudierons l’ impact du 

bruit de phase (gigue temporelle) généré par le circuit de commande sur le comportement du 

filtre. Nous finirons par la description de la fabrication du circuit complet (filtre et son circuit 

de commande) et par une discussion des résultats de mesures. 
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1. Technologie BiCMOS 0,35 µm 

Comme nous l’avons vu dans le chapitre 1, la combinaison de la qualité des 

performances électriques (sensibilité, sélectivité, plage de fonctionnement, consommation de 

puissance...), et de la densité d'intégration des récepteurs radiofréquences pour la téléphonie 

cellulaire est un critère essentiel, dans une optique de réduction des coûts de production. La 

plupart des récepteurs actuels associent la réalisation des parties analogiques radiofréquences 

à base de transistors bipolaires, à celle des parties analogiques et digitales basses fréquences à 

base de transistors MOS (Metal Oxide Semiconductor), ceci grâce aux développements des 

technologies BiCMOS (Bipolar Complementary MOS) sur Silicium. Les efforts de recherche 

sont désormais dirigés vers la conception des parties analogiques radiofréquences à base de 

transistors MOS hautes performances, afin de réaliser l'ensemble du récepteur avec un seul 

circuit intégré en technologie CMOS silicium, cette filière technologique étant pour l’ instant 

la plus économique. 

 

Le système global, formé d’un filtre LC à capacités commutées et de son circuit de 

commande a été conçu en technologie BiCMOS 0,35 µm. Dans ce paragraphe nous 

rappellerons brièvement quelques particularités de cette technologie, et nous décrirons les 

principales caractéristiques du transistor MOS pour des applications radiofréquences. 

1-1. Transistor  MOS 

1-1-1. Pr incipe de fonctionnement du transistor  MOS 

En 1930, Julius Edgar Lilienfeld de l’Université de Leipzig dépose un brevet dans 

lequel il décrit un élément qui ressemble au transistor MOS actuel [1]. Cependant, ce n’est 

que vers 1960, la technologie ayant suffisamment évolué, que de tels transistors ont pu être 

réalisés avec succès. Aujourd’hui le transistor MOS constitue, par sa simplicité de fabrication 

et ses faibles dimensions, l’élément fondamental des circuits intégrés. 

 

Dans ce paragraphe nous décrirons les principales caractéristiques pour un transistor 

MOS de type N à enrichissement (NMOS), sachant que le transistor MOS de type P (PMOS) 

est son complémentaire. 
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Figure 4.1 : Structure du transistor NMOS. 
 

 

Comme l’ illustre la figure 4.1, le transistor MOS contient une grille G, de longueur L, 

en polysilicium sur une couche mince isolante de diélectrique (SiO2), d’épaisseur Tox. Les 

régions de source et drain sont dopées N+ et elles font partie intégrante du substrat.  

Dans ce cas de transistor MOS à canal N (NMOS), le type des porteurs assurant le 

passage du courant sont les électrons, donc, on parle de conduction par électrons. 

Contrairement au cas du transistor MOS à canal P où la conduction se fait par des trous. 

Afin de créer un canal de conduction entre les contacts de source S et de drain D, la 

grille du transistor NMOS doit être polarisée positivement pour créer un canal de conduction 

rempli d’électrons mobiles à la surface d’un semi-conducteur de type P. En effet, pour une 

tension Vgs supérieure à la tension de seuil du transistor VT, un canal étroit de type N apparaît 

liant la source et le drain. Une différence de potentiel entre ces deux accès (drain et source) 

permet alors la création d’un courant Id entre le drain et la source selon différents modes de 

fonctionnement [2]. 

 

En effet, il existe deux régimes de fonctionnement pour le transistor MOS : le régime 

ohmique et le régime de saturation. Le point limite entre ces deux zones sur la caractéristique 

Id(Vds) est Vds = Vgs - VT. 

 

Pour un fonctionnement du transistor en régime ohmique ( TVVgsVds −≤ ), le courant 

Id peut dans une première approximation s’écrire : 

VdsVds
2

1
VVgsI Td �

�

�
�
�

� −−β=     (4.1) 
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avec : 

ox

ox0
ox TL

W
C

L

W εεµ=µ=β      (4.2) 

W : est la largeur de grille, L : est la longueur de grille, Cox : est la capacité de l’oxyde, µ : est 

la mobilité des électrons, Tox : est l’épaisseur de l’oxyde, ε0 et εox : sont les permittivités 

respectives du vide, et de l’oxyde. 

 

En revanche, pour un fonctionnement du transistor en régime saturation 

( TVVdsVds −≥ ), le courant Id est donné par la relation approximative suivante :  

( )2
Td VVgs

2

1
I −β≈      (4.3) 

 

Cette relation souligne notamment le comportement non-linéaire du courant Id avec la 

tension Vgs laquelle implique directement celle de la transconductance gm du transistor dont 

l’expression est définie par la relation : 

( ) 0dT

0Vgs

d
m I2V0Vgs

Vgs

I
g β=−β=

∂
∂

=    (4.4) 

 

On notera, dans le cas du transistor MOS, que gm dépend du point de polarisation par 

l’ intermédiaire de Id0, de la géométrie du transistor à travers le rapport 
L

W
 et de l’épaisseur de 

l’oxyde par l’ intermédiaire de β. 

 

La fréquence de transition pour un transistor MOS est définie par la relation suivante 

[3] : 

( )CgbCgdCgs2

g
f m

T ++π
=      (4.5) 

 

La capacité Cgb modélise la capacité d’oxyde parasite entre la grille et le substrat, et ce 

en dehors de la zone active du transistor. Les capacités Cgs et Cgd représentent 

respectivement les capacités entre la grille et la source et entre la grille et le drain. La capacité 

totale sous la grille est fonction de la capacité d’oxyde par unité de surface Cox et des 

dimensions du transistor W et L et vaut donc W L Cox.  
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En régime ohmique, cette capacité totale est répartie équitablement entre source et drain 

de telle sorte que LWC
2

1
CgdCgs ox== . En régime de saturation, la capacité Cgd est 

quasiment nulle et se résume uniquement à la capacité parasite constante due à la portion de 

grille chevauchant le drain. Par contre, la capacité Cgs est prépondérante et sa valeur vaut 

oxCLW
3

2
. 

1-1-2. Modélisation du transistor  MOS 

La figure 4.2 présente le schéma équivalent du modèle du transistor MOS pour des 

applications radiofréquences, ce modèle s’avère plus complet par rapport au modèle non-

linéaire (de type BSIM3v3) couramment utilisé en basses fréquences [4], puisque ce dernier 

modèle ne prend pas en compte les résistances. 

 

Figure 4.2 : Schéma équivalent du modèle du transistor MOS en radiofréquences. 

 

Comme nous l’avons vu au chapitre 3, les sources de bruit dominantes dans un 

transistor MOS sont d’une part la source de bruit thermique ayant pour origine la nature 

résistive (non-linéaire) du canal pour les hautes fréquences, et d’autre part la source de bruit 

de scintillation (bruit en 1/f) en basses fréquences et ayant comme principale origine les 

défauts d’ interface entre la grille et le canal.  
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La résistivité du canal implique un bruit thermique, tel que : 

( )Toxth I VVgsC
L

W
Tk4)f(S −µ=     (4.6) 

avec : 

k est la constante de Boltzmann, et T est la température en Kelvin. 

 

En régime de saturation, la répartition des charges évolue en raison du pincement du 

canal (environ 70 % des charges du canal se situent du côté du drain), et l’équation (4.6) se 

simplifie selon l’expression : 

)g(Tk4)f(S mthI γ=       (4.7) 

où par approximation 
3

2=γ  pour les canaux longs et 
3

2>γ  pour les canaux courts. 

 

Le bruit de scintillation au sein du canal est décrit par l’expression : 

f

1

LWC

IK
)f(S

ox

AF
ds

)f/1(I =       (4.8) 

où K et AF sont deux paramètres technologiques. 

 

Les deux sources de bruit (bruit thermique et bruit de scintillation) étant décorrélées, la 

densité spectrale totale du bruit du canal )f(S canal I  s’écrit en régime de saturation : 
 

f

1

LWC

IK
)g(Tk4)f(S

ox

AF
ds

mcanal I +γ=     (4.9) 

 

D’après la relation (4.7), le bruit thermique est directement proportionnel à la 

transconductance gm du transistor, on peut donc en déduire que le bruit thermique ne s’oppose 

pas à une réduction de la taille du transistor à condition d’avoir un gm constant et donc un 

rapport W/L constant. En revanche, la réduction du bruit en 1/f passe automatiquement par 

une augmentation du produit W L (relation (4.8)). Un compromis devra donc être fait sur les 

dimensions de la grille en fonction de la prépondérance de l’une ou l’autre de ces deux 

sources de bruit. 
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La difficulté de modélisation du bruit dans les transistors MOS est de prendre en compte 

les sources de bruits pour toutes les zones de fonctionnement du transistor. En effet, 

l’expression de la densité spectrale de bruit thermique définie par l’équation (4.7) n’est 

valable qu’en régime de saturation, de même, les paramètres K et AF de l’équation (4.8) sont 

fixes quel que soit le régime de fonctionnement du transistor. La modélisation du transistor 

MOS s’avère donc difficile puisque toutes ses zones de fonctionnement devraient être prises 

en compte par le modèle. 

1-2. Technologie BiCMOS pour  les radiofréquences 

La technologie BiCMOS est un regroupement des filières bipolaires et CMOS sur un 

même substrat de silicium. Cette idée a émergé vers la fin des années soixante [5], mais un 

certain nombre de verrous technologiques en ont retardé le développement. Les progrès 

réalisés dans tous les domaines de la microélectronique (salles blanches, procédés de 

lithographie, isolants…) ont permis l’arrivée à maturité des procédés de fabrication BiCMOS. 

La disponibilité de structures MOS et bipolaires sur un même substrat permet de 

profiter simultanément des avantages de chacune des structures [6] : 

- faible consommation électrique et très haute densité d’ intégration pour les transistors MOS, 

- Performances à haute fréquence, faible niveau de bruit et capacité à délivrer des courants 

plus élevés pour les transistors bipolaires. 

 

Actuellement, la technologie BiCMOS s’octroie une place grandissante dans le monde 

des semi-conducteurs, la disponibilité simultanée des deux types de structures a permis 

d’envisager le développement d’applications mixtes analogiques/numériques. Ainsi, les 

circuits intégrés réalisés en technologie BiCMOS sont maintenant largement utilisés pour la 

réalisation de convertisseurs analogiques/numérique, dans les domaines des 

télécommunications (téléphonie cellulaire et réseaux locaux) ou de la réception TV par 

satellite. Cette technologie présente un réel intérêt en raison de la flexibilité et de la 

complémentarité des structures qu’elle offre [7]. 

 

Bien que présentant un coût de fabrication plus élevé qu’une filière purement bipolaire 

ou purement CMOS, la technologie BiCMOS présente une alternative intéressante aux 

technologies bipolaires à hétérostructures en matière de rapport performance/coût de 

fabrication. 



�������	�
���� � � � ������������
	����������������	������
���
�����
������	��

 

� ������

 

2. Considérations générales sur  la conception du circuit complet 

2-1. Présentation des travaux préliminaires [8] 

Ces travaux préliminaires ont commencé au laboratoire d’Angoulême en 1997. Le fait 

de revenir en bref sur les différentes étapes de cette première conception aide à comprendre 

les difficultés rencontrées lors de la réalisation de ce type de circuits. Les résultats de ces 

travaux préliminaires ont permis la réussite du prototype conçu et présenté dans ce mémoire.  

Ce premier circuit a été conçu pour différentes fréquences, le but était de déterminer les 

éventuelles applications de ce circuit. La technologie utilisée était la technologie CMOS     

0,35 µm de MATRA HARRIS Semi-conducteurs (MHS) à NANTES (aujourd’hui TEMIC). 

Le schéma électrique du filtre était celui présenté sur la figure 4.3 où chaque signal de 

commande était appliqué sur deux portes inverseuses. Le nombre N de branches retenu était 

égal à huit, ce chiffre semble être un bon compromis entre la sélectivité et la complexité du 

circuit. 

 

Figure 4.3 : Schéma électrique du premier filtre avec 2 x 4 branches. 
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La figure 4.4 représente la fonction du transfert globale du filtre obtenue en simulation 

pour une fréquence de commutation égale à 400 MHz. Les valeurs respectives de la résistance 

d’entrée et des capacités étaient égales à 1 kΩ et 50 pF. Cette fonction de transfert a été 

obtenue grâce au formalisme des matrices de conversion décrit précédemment (cf. chapitre 2). 

La figure 4.5 représente un zoom de la fonction de transfert autour de la fréquence centrale du 

filtre Fo égale à 400MHz. 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 

 
Figure 4.4 : Fonction de transfert globale du filtre [9] . 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 
 
 
 
 

 

 
Figure 4.5 : Zoom de la fonction de transfert autour d’une fréquence centrale de 400 MHz. 
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À la fréquence centrale de 400 MHz, la bande passante à -3 dB était égale à 1,1 MHz 

(figure 4.5), par conséquent, le facteur de qualité ainsi obtenu était égal à 363, soit un facteur 

de qualité comparable à ceux des filtres à ondes de surface (SAW).  

Les adaptations 50 Ω en entrée et en sortie étaient externes à la puce. Notons aussi que 

sur cette première version, le circuit de commande nécessaire à la commutation n’était pas 

intégré, mais un dispositif externe en technologie ECL (Emitter Coupled Logic) avait été 

développé au sein du laboratoire d’Angoulême. Cependant, les capacités parasites du boîtier 

n’ont pas permis d’atteindre les fréquences de commutation envisagées et la figure 4.6 montre 

la fonction de transfert globale pour une fréquence de commutation proche de 3,5 MHz. 

Cependant à cette fréquence de commutation, l’atténuation due au filtre élémentaire n’était 

pas suffisante pour obtenir une dynamique importante. Par contre, les résultats montraient que 

l’effet de transposition de la fonction de transfert du filtre élémentaire existait. 

 

 
Figure 4.6 : Fonction de transfert du filtre après retro simulation. 
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technologie aux circuits RF, en effet, cette filière était destinée aux circuits numériques et par 

conséquent pas suffisamment adaptée aux fonctions radiofréquences. Cet état de fait était 

connu dès le départ mais la réalisation de ce circuit ne constituait pas l’objectif de ce passage 
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Une «rétro» simulation de cette réalisation a permis d’une part de faire correspondre les 

résultats de mesures et les résultats de simulations et d’autre part de déterminer certaines 

règles de conception, à savoir : 

 

- Les capacités commutées doivent obligatoirement être placées entre la source du 

transistor de commutation et la masse. De cette façon les éléments capacitifs parasites 

dûs à cette capacité se rajoutent à la valeur même de la capacité. 

 

- Le circuit de commande doit être intégré avec le filtre car les temps de commutation 

étant très faibles, il est inimaginable de pouvoir commuter par des éléments externes 

du fait des éléments parasites des boîtiers. 

 

- Un compromis doit être fait sur le nombre N des branches du filtre. Pour cette étude ce 

nombre était de huit et il semble encore aujourd’hui être une limite acceptable de la 

complexité de réalisation. Un nombre plus élevé conduirait rapidement à une 

complexité excessive 

 

En tenant compte de toutes ces nouvelles données, une nouvelle conception s’avérait 

nécessaire afin d’étudier la faisabilité de ces circuits avec une technologie beaucoup plus 

adaptée au domaine des radiofréquences. Cette dernière doit permettre à la fois de favoriser 

l’ intégration complète et de qualifier ce type de filtres pour des applications liées aux 

radiocommunications. 
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2-2. Présentation de la nouvelle architecture de commande 

Comme nous l’avons vu au chapitre précédent, la commande des commutateurs des 

filtres à capacités commutées était un obstacle pour faire une étude plus avancée de ce type de 

filtres en radiofréquences. Traditionnellement en basse fréquence la commande de ces filtres 

est réalisée à l’aide d’un registre à décalage. En effet, l’ impulsion est réalisée par le 

chargement d’un ‘1’ et de zéros à l’ intérieur d’un registre à décalage. Un signal d’horloge à la 

fréquence N Fo permet le déplacement cyclique de l’ impulsion vers les différentes sorties. 

Les commandes ainsi obtenues ont une période To=1/Fo et une durée To/N. Cette fréquence 

d’horloge devient rapidement un obstacle au développement de ce circuit en radiofréquences.  

 

Une solution originale a été proposée pour commander les commutateurs du filtre. Elle 

consiste à utiliser un circuit de commande totalement intégrable réalisé à partir d’un 

oscillateur en anneau contrôlé en tension et des portes logiques de type « ou exclusif ». 

Comme nous le verrons dans la suite de ce chapitre, l’association d’un tel circuit de 

commande appliqué aux filtres à capacités commutées présente des avantages importants 

notamment la réduction de la fréquence du signal de commande par rapport à une commande 

basse fréquence par registre à décalage (soit Fo/2 au lieu de N Fo).  

 

Dans la bande des 400 MHz le standard TETRAPOL se divise en plusieurs sous bandes 

(385 – 400 MHz, 410 – 430 MHz, 450 – 470 MHz). L’objectif de cette conception était de 

couvrir largement l’ensemble de ces bandes de fréquence, soit une bande d’accord allant de 

350 MHz jusqu’à 500 MHz. Le circuit a été conçu avec une technologie BiCMOS Silicium 

0,35 µm d’ALCATEL Microelectronics à Bruxelles. Le choix de cette technologie, qui permet 

un compromis coût-performance très favorable, est imposé par l’application de ce circuit au 

domaine des communications sans fil. 

 

Dans les paragraphes suivants, nous allons aborder en détail la conception du circuit de 

commande, ce dernier circuit sera par la suite appliqué pour la commande autonome d’un 

filtre LC à capacités commutées dans le domaine des radiofréquences. 
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• Principe général du circuit de commande 

Le rôle principal du circuit de commande est la génération des signaux capables 

d’assurer la commutation. La solution proposée se compose d'un oscillateur en anneau 

contrôlé en tension associé à des portes logiques de type « ou exclusif ». La figure 4.7 montre 

la structure générale un OCT en anneau formé de N cellules de retard différentielles.  

 
 

Croisement 
de phase

 
 

Figure 4.7 : Structure générale d’un OCT en anneau avec N cellules différentielles de retard. 
 

 
 

ττττ =To/N To = N ττττ

Tosc = 2 N ττττ

Signal d’entréed’unecellule de retard :

Signal de sortie d’unecellule de retard :

Signal de sortie d’une porte logique « ou exclusif » :

 
 

Figure 4.8 : Signaux théoriques de commande obtenus à la sortie des portes « ou exclusif ». 
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L’avantage majeur est de concevoir un circuit fonctionnant non plus à une fréquence 

d’horloge égale à N Fo comme dans le cas d’un registre, mais égale à Fo/2. Ceci est possible 

en utilisant des cellules de retard basées sur des paires différentielles de transistors de type 

NMOS et en croisant une fois à l’ intérieur de la boucle de façon à déphaser de π et non pas de 

2π sur un cycle. Les signaux idéaux obtenus à l’entrée et à la sortie d'une cellule sont montrés 

sur la figure 4.8. 

 

Nous constatons qu’en appliquant l’entrée et la sortie d’une cellule de retard sur une 

porte logique de type « ou exclusif » il est possible de générer les impulsions requises pour 

lesquelles la période et la durée sont respectivement égales à To et To/N. Ainsi les N signaux 

de commande du filtre sont obtenus en plaçant N portes entre chaque cellule de retard. Notons 

que cette solution proposée pour commander les commutateurs est complètement 

indépendante du choix du nombre de cellules, à condition qu’ il soit pair [10] et bien 

évidemment égal au nombre des capacités commutées du filtre [11].  

• Présentation du circuit de commande  

La figure 4.9 montre le schéma fonctionnel du circuit de commande proposé qui permet 

d’obtenir les impulsions nécessaires à la commutation d’un filtre à capacités commutées 

composé de huit branches. 

 

x8              x7   x6 x5

x1               x2              x3         x4

OCT en 
anneau

 
 

Figure 4.9 : Circuit de commande composé de l’OCT en anneau  
et des portes « ou exclusif », pour N = 8 cellules. 
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Les impulsions se répètent toutes les demi-périodes, ce dernier point montre l’ intérêt de 

ce système qui oscille à la fréquence moitié de la fréquence centrale du filtre soit Fo/2. Les 

signaux de commande sont réalisés en réalisant une fonction « ou exclusif » entre les sorties 

de l'oscillateur en anneau (figure 4.10). 

 

 

 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Figure 4.10 : Allures de signaux de commande réalisés avec les sorties  

de l’oscillateur en anneau pour N = 8. 
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3. Conception du circuit complet 

3-1. Conception du circuit de commande : OCT en anneau et por tes     

« ou exclusif » 

3-1-1. Conception de l’OCT 

Comme nous l’avons vu dans le chapitre 3, selon le principe général, la période de 

l’OCT en anneau avec N cellules de retard (figure 4.11) est approximativement égale à 2 N τ .  

 

 
 

Figure 4.11 : Cellule de retard avec l’amplificateur différentiel NMOS. 
 

 

Par conséquent, et suivant la référence [10], la fréquence d’oscillation peut s’exprimer 

sous la forme suivante : 

VswCpN2

I

N2

1
Fosc SS≈

τ
≈      (4.10) 

 
La méthode permettant de faire varier la fréquence centrale de l’oscillateur est basée sur 

la variation de la résistance présentée par les charges PMOS fonctionnant en zone ohmique. 

En effet, en faisant varier le courant ISS par cellule tout en modifiant de manière judicieuse la 

tension de polarisation VPCOM des transistors PMOS, la dynamique de la tension de sortie 

Vsw peut être maintenue constante. Ainsi, la résistance équivalente présentée par les charges 

PMOS (Rp = Vsw/ISS) est modifiée de même que la fréquence d’oscillation, ceci peut être 
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réalisé en asservissant la tension de drain des transistors NMOS grâce à un circuit de contrôle 

qui est une réplique de la cellule différentielle [12]. 

Par conséquent, 

RpCpN2

1
Fosc ≈      (4.11) 

 

En effet, la limite supérieure de cette gamme de fréquence d’oscillation est due à la 

diminution du gain élémentaire de chaque cellule qui ne permet plus au delà d’une certaine 

valeur d’assurer l’oscillation. La limite inférieure est quant à elle due à la distorsion générée 

par l’augmentation de l’amplitude de la tension Vsw, cette tension devant impérativement 

rester dans la région linéaire [10].  

 

Dans le cas de cette conception, l’OCT en anneau comporte huit cellules différentielles 

identiques. Comme il été montré sur la figure 4.11 chaque cellule est basée sur deux 

transistors NMOS formant une structure différentielle permettant de fournir le gain et le retard 

nécessaires pour engendrer le phénomène d'oscillation. Chaque amplificateur doit avoir un 

gain légèrement supérieur à 1 et un déphasage de 360°/(2 N); soit 180°/N. 

 

Le retard est cumulé par les huit cellules donnant lieu à un retard total de To, ce qui 

entraîne une fréquence d’oscillation égale à Fosc = Fo/2. Cette fréquence est accordée en 

contrôlant la source de courant commune et le point de polarisation des transistors PMOS. La 

variation de courant modifie ainsi la valeur de la résistance Rp des PMOS, entre 800 et 

1,5.KΩ [11]. Dans ces conditions, pour fonctionner entre 350 MHz et 500 MHz, la valeur de 

la capacité Cp est prise égale à 0,35 pF. 

3-1-2. Conception des por tes logiques 

Le challenge consistait à la réalisation de portes ayant des fronts de montée ou de 

descente très rapides. En effet si l’on considère une fréquence de commutation de 500 MHz, 

la période est alors de 2 ns et la durée de l’ impulsion est de 250 ps. Dans ces conditions, les 

temps de montée et de descente doivent être inférieurs à la moitié de l’ impulsion ce qui 

entraîne des temps inférieurs à 100 ps d’où une bande passante des cellules de l’ordre de        

5 GHz, en prenant un coefficient multiplicatif classique de 0,5 (BP = 0,5/100 ps). 
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Lors de cette conception, des structures de portes spécifiques ont permis d’équilibrer 

toutes les charges de toutes les sorties de façon à obtenir des formes d’ondes temporelles 

totalement symétriques. La figure 4.12-a présente l'architecture utilisée d’une porte de type 

« ou exclusif » pour laquelle les entrées des portes doivent être identiques pour respecter la 

symétrie des cellules de retard de l’OCT en anneau. Par conséquent, à tous les accès, ces 

portes présentent la même impédance d'entrée, en l’occurrence égale à 63 KΩ à une fréquence 

de commutation égale à 500 MHz [11].  

 

 
 

Figure 4.12 : Porte « ou exclusif », 
(a) architecture de la porte « ou exclusif », 

(b) schéma électrique de la porte « ou exclusif ». 
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La forte impédance présentée par les entrées du premier étage des portes de type        

« ou exclusif » est obtenue en utilisant des transistors NMOS de très faibles dimensions et 

dont le développement de grille unitaire W x L est égal à 1 x 0,35 µm² avec un seul doigt de 

grille [11]. Néanmoins, ces transistors qui composent ce premier étage ne permettent pas de 

fournir le courant nécessaire pour commander les transistors de commutation qui eux ont une 

largeur de grille égale à 6 x 25 µm² pour une longueur égale à 0,35 µm. Nous verrons par la 

suite, que cet important développement de grille est le résultat d’un compromis sur la taille 

des transistors. En conséquence, cinq étages «tampons», dont les dimensions des transistors 

sont croissantes, de l’entrée vers la sortie, sont implantés pour assurer la commutation            

(figure 4.12-b). 

3-1-3. Résultats de conception du circuit de commande 

Les tailles de grilles des transistors NMOS et PMOS de l’OCT en anneau sont 

optimisées [13] et elles sont respectivement égales à 4 x 6 x 0,35 µm² et 3 x 4 x 0,35 µm². 

Dans ces conditions, les formes d’ondes des signaux de sortie de l’OCT en anneau sont 

représentées sur la figure 4.13, ces signaux sont obtenus pour une fréquence d’oscillation 

égale à 273 MHz, c'est-à-dire pour générer une fréquence de commutation de 546 MHz. 

 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Figure 4.13 : Formes d’ondes des huit signaux de sortie de l’OCT en anneau  
pour Fosc = 273 MHz. 
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La fréquence de sortie Fosc de l’oscillateur en anneau est accordable entre 160 MHz et 

273 MHz (figure 4.14), par le contrôle de la source de courant de cellules de retard entre    

0,65 mA et 1,06 mA, ces limites sont établies par le gain de ces cellules en fonction de la 

fréquence. 
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Figure 4.14 : Fréquence d’oscillation simulée en fonction du courant de polarisation ISS 
de l’OCT en anneau. 

 

 

Sachant que la fréquence de commutation est double de la fréquence d’oscillation de 

l’OCT en anneau, alors la bande d’accord du filtre est sensiblement comprise entre 320 MHz 

et 546 MHz, cette bande fréquence couvre ainsi la bande visée (350 – 500 MHz). 

 

La figure 4.15 représente les signaux de commande, x1(t), x2(t) et x3(t), respectivement 

appliqués au premier, deuxième et troisième commutateurs simulés à une fréquence de 

commutation égale à 500 MHz.  
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Figure 4.15 : Signaux de commande x1(t), x2(t) et x3(t) obtenus en simulation  

pour une fréquence de commande de 500 MHz. 

 

Concernant l’étage de commande, deux réglages ont été prévus : 

1. Un réglage permet d’ajuster l’amplitude de l'impulsion de sortie avec notamment la 

possibilité de dépasser 3 Volts, ceci permet de faire varier la valeur de la résistance Ron 

du commutateur et par conséquent de faire varier la dynamique du filtre comme nous le 

verrons dans le paragraphe 4. 3-2-1.  

2. Un autre réglage permet d’éviter le chevauchement des impulsions de commande. En effet 

ce chevauchement génère un transfert des charges qui n’est pas idéal et qui est à l’origine 

d’ importantes pertes d’ insertion, car l’énergie n’est pas stockée dans la capacité mais elle 

est fournie à la cellule suivante. Il faut donc pour cela que le niveau de l'intersection entre 

deux impulsions consécutives reste inférieur à la valeur de la tension seuil de 

commutation [14]. 
 

D’une manière générale, les oscillateurs en anneau présentent toutefois certains 

inconvénients, notamment la fréquence d’oscillation qui est directement liée au retard 

introduit par chaque étage, par conséquent, ils présentent une grande sensibilité aux variations 

de la température. Mais le problème le plus critique est lié au bruit de phase (figure 4.16), ce 

bruit de phase étant la traduction fréquentielle d’une gigue temporelle du signal d’oscillation. 

Il est évident que plus l’oscillation sera stable, plus les signaux de commande des 

commutations seront stables et par conséquent plus la fréquence centrale du filtre sera stable. 

Il suit que les performances en termes de bruit de phase sont dictées par les spécifications 

auxquelles doit répondre le filtre à capacités commutées.  
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Notons également que l’OCT peut être intégré dans une boucle à verrouillage de phase 

(PLL), afin de limiter le bruit de phase près de la porteuse. 

 

Connaissant ces données, une attention particulière a été portée à la forme d'onde 

temporelle des signaux (figure 4.15) lors de la conception de cet oscillateur, afin de limiter les 

dérives de fréquence dans le temps « jitter » et donc de limiter le bruit de phase [15]. La 

figure 4.16 représente le bruit de phase de l’oscillateur en anneau de la figure 4.9 obtenu en 

simulation en fonction de la fréquence distante de la porteuse. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 4.16 : Densité spectrale de puissance de bruit de phase de l’OCT en anneau. 

 

 

Connaissant le bruit de phase de l’oscillateur, il est possible de calculer le « jitter » ou 

gigue temporelle qui perturbe les impulsions du signal de commande idéal. Ces perturbations 

peuvent être un obstacle au développement de ce circuit. Sachant que pour une fréquence de 

commutation maximale de l’ordre de 500 MHz et un nombre de cellules égal à huit, alors la 

durée minimale de l’ impulsion commandant la commutation est de 250 ps. Par conséquent, la 

gigue temporelle qu’ il est possible d’estimer grâce au bruit de phase doit être très inférieure à 

cette durée d’ impulsion. 

 

L’ impact du bruit de phase du circuit de commande et principalement de l’OCT en 

anneau sur le comportement du filtre à capacités commutées sera étudié dans                          

le paragraphe 5-3. Nous quantifierons l’effet dû au bruit de phase de –111,26 dBc/Hz à         

1-MHz de la fréquence porteuse obtenu lors de la conception de l’OCT. 
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3-2. Conception du filtre à capacités commutées 

Après avoir exposé les différentes étapes de la conception du circuit de commande, nous 

aborderons dans ce paragraphe principalement l’étude du filtre. Nous commencerons par la 

présentation des éléments constituant ce filtre à capacités commutées, puis, nous verrons les 

résultats de simulation du filtre LC à capacités commutées associé à son circuit de commande 

formé par un OCT en anneau avec des portes de type « ou exclusif ». 

3-2-1. Étude de la structure classique : filtre RC à capacités commutées 

Le schéma électrique du filtre à capacités commutées est représenté sur la figure 4.17. 

Selon les résultats de l’analyse préliminaire présentés dans le chapitre 2, un compromis sur le 

nombre de cellules égal à huit a été retenu, un nombre plus élevé conduirait rapidement à une 

complexité de réalisation excessive mais permettrait cependant d’augmenter encore la 

sélectivité. La valeur maximale des capacités commutées que nous avons considérée est égale 

à 50 pF, ce qui à notre avis est la valeur maximale intégrable. À partir de cette considération, 

et sachant que l’objectif de la conception était d’avoir un filtre dont la bande passante était de 

l’ordre de 1 MHz sur une plage de fréquence d’accord allant de 350 MHz à 500 MHz, alors la 

résistance d’entrée R du filtre devait avoir une valeur égale à 1 KΩ. 

Les commutateurs ont été réalisés avec des transistors MOSFETs à canal N et ils sont 

commandés séquentiellement en régime bloqué et passant. 

 

Figure 4.17 : Filtre à capacités commutées à N = 8 branches [16] . 

 

Le premier point délicat lors de la conception est de définir la taille des transistors de 

commutation. En effet, un compromis doit être trouvé [17, 18], car un développement de 

grille important assurerait une faible résistance Ron par contre la capacité parasite Cds 

associée serait considérable.  

R

 x1     x2          x3 x4 

   x5       x6            x7  x8 

C  C  C  C  
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Dans ces conditions, la bande passante du système serait limitée par l’effet cumulé de 

toutes ces capacités Cds entraînant une atténuation sur l’ensemble de la fonction de transfert, 

et diminuant ainsi la dynamique du filtre. La figure 4.18 montre le gain en tension du filtre 

élémentaire en fonction de différentes valeurs de Cds.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 4.18 : Influence des capacités Cds sur la dynamique [17] . 

 

Nous constatons par exemple que ces capacités Cds cumulées entraînent des 

atténuations allant de 2 dB à 5 dB dans la bande de fréquence utile (350-500 MHz), lorsque la 

valeur de Cds égale à 0,06 pF. 

 

Inversement, un développement de grille trop faible entraînerait également une 

diminution de la dynamique cette fois-ci par un relèvement du « plancher ». En effet, plus la 

valeur de Ron est importante plus la compensation de l’atténuation se fait pour de faibles 

fréquences et par conséquent plus la fréquence à laquelle le phénomène de « plancher » 

apparaît se réduit, diminuant ainsi la dynamique (figure 4.19). 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 4.19 : Influence de la résistance Ron sur la dynamique [17] . 
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Le choix de la taille étant donc critique pour ce circuit, les transistors retenus sont des 

MOSFETs à canal N de largeur de grille de 6 x 25 µm pour une longueur de grille de 

0,35.µm. Ces transistors présentent une valeur Ron de 40 Ω (à Vgs = 3 Volts) et une valeur de 

capacité drain-source de 0,06 pF, il en résulte une dynamique optimale de 23 dB. 

Comme il a été vu précédemment (cf. chapitre 3), la densité spectrale du bruit thermique 

s’exprime par la relation suivante : RTk4)f(Sv = , donc elle dépend directement de la 

valeur de la résistance. Dans le cas du filtre RC à capacités commutées (figure 4.17), le bruit 

thermique est généré principalement par la résistance d’entrée qui est égale à 1 KΩ. Par 

conséquent, cette résistance semblait être un élément pénalisant pour l’utilisation de ce type 

de filtre. A partir de ce constat une nouvelle structure du filtre élémentaire est proposée dans 

le but d’optimiser les performances de filtres à capacités commutées. 

3-2-2. Conception d’une nouvelle structure : filtre LC à capacités commutées 

• Conception avec des commutateurs idéaux 

Dans le but d’optimiser les performances de la structure classique de ce filtre, et plus 

particulièrement, d’augmenter la dynamique et la sélectivité de la fonction de transfert ainsi 

que de diminuer le bruit thermique dû à la résistance d'entrée, une idée originale est proposée. 

Elle consiste à réaliser le filtre élémentaire à partir d’une cellule LC (figure 4.20), où RL est la 

résistance modélisant les pertes dans l’ inductance L. Dans ce cas le filtre élémentaire ainsi 

obtenu est un filtre passe-bas du second ordre, d’où l’amélioration de la pente et donc de la 

dynamique lorsque cette fonction est transposée autour de la fréquence de commutation. Cette 

dynamique peut-être optimisée en étudiant le coefficient d’amortissement. 

 

Figure 4.20 : Cellule de base formée d’un filtre élémentaire LC du second ordre. 
 

Dans le cas où l’ interrupteur x1 est fermé, il présente une faible résistance Ron, et dans 

ces conditions, le coefficient d’amortissement et le facteur de qualité de ce filtre élémentaire 

s’écrivent : 

ξ=
L

C
 

2

RR onL +  et 
ξ

=
2

1
Q     (4.12) 

 L     RL 

      x1 
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A partir de la relation (4.12), nous constatons que le coefficient d’amortissement de 

cette cellule de base dépend entre autre de la valeur de l’ inductance. Il s’en suit que pour 

obtenir un filtre à capacités commutées sélectif, c'est-à-dire avec de forts facteurs de qualité, il 

paraît évident que la valeur de l’ inductance doit être la plus élevée possible. Par conséquent, 

un compromis doit être réalisé entre la sélectivité et l’ intégration. 

Des simulations ont été réalisées pour une fréquence de commutation Fo = 500 MHz 

avec cette nouvelle structure afin de prévoir le comportement du filtre en utilisant tout 

d’abord des commutateurs idéaux. Les bandes de fréquence obtenues autour des composantes 

harmoniques n=0 et n=1 (ramenée autour de 0) pour différentes valeurs d’ inductance sont 

représentés respectivement sur les figures 4.21 et 4.22. Ils montrent que pour de fortes valeurs 

de L, la fréquence de résonance du filtre LC à capacités commutées correspond à celle du 

filtre LC élémentaire divisée par la racine carrée du nombre de cellules, alors que la réponse 

du filtre en n=1 est décentrée à cause de l’apparition d’une résonance pour certaines valeurs 

d’ inductances (nous verrons plus tard ce phénomène). Pour des très faibles valeurs de L, la 

bande passante à n=0 et n=1 dépend de la valeur RL car l’effet inductif est masqué. Autour de 

la fréquence fondamentale (n=1) de commutation, cette étude comparative montre que 

l’utilisation de l’ inductance à l’entrée du filtre apporte des avantages importants, telles que 

l’augmentation de la dynamique, de la sélectivité et donc du facteur de qualité. 

 
 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

xxx : Filtre LC élémentaire, 
  : Filtre LC à capacités commutées, 

 

Figure 4.21 : Fonctions de transfert du filtre LC élémentaire seul et du filtre LC à capacités 
commutées pour l’harmonique n = 0. 
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Figure 4.22 : Fonctions de transfert du filtre LC à capacités commutées autour d’une 

fréquence centrale de 500 MHz, pour (a) des fréquences d’offset négatives, 
 (b) des fréquences d’offset positives. 
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En prenant une inductance de 200 nH (RL = 10 Ω) et des capacités de 50 pF, les formes 

d’ondes temporelles pour une fréquence d’entrée égale à la fréquence de commutation sont 

données sur la figure 4.23-a. Les mêmes formes d’ondes sont présentées sur la figure 4.23-b 

lorsque la fréquence d’entrée est la moitié de la fréquence de commutation, pour cette 

fréquence d’entrée la rejection est maximale. 

 

D’autres simulations ont permis de vérifier le comportement de la fonction de transfert 

de cette nouvelle structure, ce comportement qui respecte le principe général des filtres à 

capacités commutées décrit en chapitre 2.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a) 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(b) 

 

Figure 4.23 : Formes d’ondes temporelles des signaux d’entrée et de sortie du filtre en 
utilisant des commutateurs idéaux, (a) fréquence d’entrée Fe = fréquence de commutation 

Fo, (b) fréquence d’entrée Fe = fréquence de commutation Fo/2. 
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Nous présentons sur la figure 4.24 le gain en tension en fonction de la fréquence pour 

les deux configurations (filtres RC et LC à capacités commutées) atour de l’harmonique 

fondamentale de la fréquence de commutation, cette dernière est prise égale à 500 MHz.        

À partir de ces résultats de simulation, nous pouvons constater la grande dynamique et la 

haute sélectivité apportées par le filtre LC à capacités commutées. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 4.24 : Module du gain en tension en fonction de la fréquence pour une fréquence de 

commutation Fo = 500.MHz pour : (a) un filtre LC à capacités commutées,  

(b) un filtre RC à capacités commutées. 

 

 

D’après le cas de la figure 4.24, et comme il a été signalé auparavant, la fonction de 

transfert autour de la fréquence fondamentale se trouve décentrée par rapport à la fréquence 

de commutation. Ce décalage provient d’un effet de résonance de l’ inductance L avec un effet 

capacitif présenté par le circuit de commutation. En effet, regardons les parties réelle et 

imaginaire (figure 4.26) de l’ impédance d’entrée Ze du circuit de commutation (figure 4.25). 
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Figure 4.25 : Schéma montrant l’ impédance d’entrée Ze du filtre LC à capacités commutées. 

 

La figure 4.26 représente les deux parties réelle, et imaginaire, de l’ impédance d’entrée 

d’un filtre LC à capacités commutées (L = 200 nH et C = 50 pF). Notons que pour des 

fréquences supérieures à la fréquence de commutation (500 MHz). Nous observons une partie 

imaginaire négative (effet capacitif), cette partie imaginaire constitue avec l’ inductance du 

filtre un résonateur qui génère une surtension qui se répercute sur la transposition de la 

fonction de transfert autour de Fo. Ce phénomène provoque un décalage du pic de résonance 

de la fonction de transfert par rapport à la fréquence de commutation. 

Remarquons que cette surtension ne peut avoir lieu uniquement lorsque la partie réelle 

de l’ impédance est faible et pour des fréquences supérieures à Fo. Ce dysfonctionnement 

n’ implique pas de problème sur le comportement du filtre, car ce décalage peut être compensé 

en accordant la fréquence d’horloge. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 4.26 : Représentation des parties réelle et imaginaire de l’ impédance d’entrée  

du filtre LC à capacités commutées. 
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• Conception avec modèles de commutateurs réels 

Dans ce cas, les interrupteurs ont été remplacés par des commutateurs réels réalisés par 

des transistors MOSFETs modélisés en fonctionnement grand signal et en bruit.                    

La figure 4.27 montre les simulations temporelles des tensions des signaux d’entrée et de 

sortie du filtre LC à capacités commutées. La figure 4.27-a représente ces tensions dans le cas 

d’une fréquence d’entrée Fe égale à la fréquence de commutation, le signal d’entrée est alors 

dans la bande passante du filtre. La figure 4.27-b représente quant à elle les mêmes signaux 

dans le cas où la fréquence d’entrée est divisée par deux (Fe = Fo/2), le signal d’entrée est 

alors à la réjection maximale [14]. 
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Figure 4.27 : Formes d’ondes temporelles des signaux d’entrée et de sortie du filtre, 

(a) fréquence d’entrée Fe = fréquence de commutation Fo, 

(b) fréquence d’entrée Fe = fréquence de commutation Fo/2. 
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Les graphes de la figure 4.28, présentent respectivement les spectres d’amplitude des 

signaux d’entrée et de sortie dans la bande passante. On retrouve les pertes du filtre données 

par la fonction de transfert soit de l’ordre de 3 dB. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a) (b) 
 

Figure 4.28 : Pour Fe = Fo : spectres d’amplitude,  

(a) du signal d’entrée, et (b) du signal de sortie. 

 

La même étude fréquentielle en dehors de la bande passante donne les résultats 

représentés sur la figure 4.29, nous constatons des pertes de 24,38 dB qui sont de l’ordre de 

celles trouvées précédemment. 
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Figure 4.29 : Pour Fe = Fo/2 : spectres d’amplitude,  

(a) du signal d’entrée, et (b) du signal de sortie. 
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Pour les deux configurations RC et LC, la figure 4.30 représente le module du gain en 

tension en fonction de la fréquence, pour une fréquence de commutation Fo = 500 MHz. Le 

maximum d’éléments parasites a été pris en compte lors de ces simulations.  
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Figure 4.30 : Module du gain en tension en fonction de la fréquence pour une fréquence       

de commutation Fo = 500.MHz pour :  

(a) un filtre LC à capacités commutées (L = 200 nH, RL = 10 Ω, C = 50 pF),  

(b) un filtre RC à capacités commutées (R = 1 KΩ  et C = 50 pF). 

 

 

En comparant les deux configurations de la figure 4.30, nous constatons que la 

configuration LC présente des performances supérieures à la configuration classique dite 

configuration RC. Ainsi, une dynamique optimale de 27 dB (comprise entre -3 dB de gain en 

tension dans la bande et -30 dB de rejection) est obtenue, avec une fréquence centrale réglable 

entre 320 MHz et 546 MHz. Sur l’ensemble de cette plage la bande passante est de 900 KHz 

soit un facteur de qualité supérieur à 333. Cette valeur est comparable à celle des filtres à 

ondes de surface (SAW) avec deux avantages considérables, le circuit est entièrement 

intégrable et accordable sur une très large bande de fréquence [19]. 
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La figure 4.31 représente la fonction de transfert du filtre LC à capacités commutées en 

module et phase en fonction de la fréquence distante de la porteuse. La fréquence de 

commande est égale à 500 MHz. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
Figure 4.31 : Fonction de transfert du filtre LC à capacités commutées en fonction de la 
fréquence distante de la poteuse (L = 200 nH, RL= 10 Ω, C = 50 pF, Fo = 500 MHz). 

 

 

Pour l’étude du facteur de bruit, l’utilisation de l’ inductance sur l’entrée a permis de 

diminuer le facteur de bruit en simulation de 12 dB et ainsi d’obtenir un facteur de bruit 

comparable à ceux des filtres actifs classiques pour une meilleure sélectivité.  

 

D’après les performances obtenues en simulation (tableau 4.1 et figure 4.31), nous 

pouvons constater que l’utilisation de l’ inductance à l’entrée du filtre apporte des avantages 

importants, tels que l’augmentation de la dynamique et de la sélectivité, et donc du facteur de 

qualité, ce qui permet de rendre les performances des filtres à capacités commutées 

comparables aux autres types de filtres décrits en chapitre 1. 
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Tableau 4.1 : Résumé des performances en simulation. 
 

Paramètres mesurés sous une tension de 3,3 Volts Conf. RC Conf. LC 

Consommation en courant (mA) 26 26 

Bande de fréquence d’accordabilité (MHz) 320-500 320-500 

Bande passante à -3dB @ Fo (MHz) 0,9 0,9 

Facteur de qualité 355-550 355-550 

Pertes d’ insertion @ Fo (dB) 10 2,5 

Dynamique (dB) 21,5 25,5 

Point de compression à 1dB @ Fo (dBm) -12,5 -5  

Facteur du bruit @ Fo (dB) 19 7 

 

Dans le tableau 4.1, les résultats sont donnés uniquement jusqu’à 500 MHz car au-delà 

les pertes d’ insertion du filtre augmentent et la dynamique commence à chuter. Nous pouvons 

rappeler que la bande de fréquence visée s’étend de 350 MHz à 500 MHz. 
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4. Impact du bruit de phase sur la constellation des signaux 

Comme il a été vu précédemment le circuit de commande est réalisé à partir d’un 

oscillateur en anneau contrôlé en tension associé à des portes logiques assurant la fonction 

« ou exclusif », cette solution originale permet de générer toutes les impulsions de commande 

nécessaires à la commutation. L’avantage majeur de cette architecture est la réduction de la 

fréquence du signal de commande par rapport à une solution par registre à décalage utilisée en 

basses fréquences. Cet atout permet ainsi la conception de filtres à capacités commutées 

opérant à très hautes fréquences (radiofréquences pour l’ instant).  

En revanche, tant que l’OCT n’est pas asservi en phase par l’ intermédiaire d’une DLL 

(Delay Locked Loop) ce qui est le cas pour ce prototype, le bruit de phase propre à tout 

oscillateur peut engendrer une dégradation du comportement de ce filtre. 

En effet, le bruit de phase généré par l’OCT en anneau peut avoir un effet néfaste sur les 

signaux de commande, car ce bruit se traduit dans le domaine temporel comme une variation 

aléatoire de la fréquence instantanée et par conséquent de la période des signaux de 

commande («jitter»), entraînant ainsi une dégradation de cette même commande (figure 4.32).  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 4.32 : Représentation théorique des deux premiers signaux de commande x1(t) et 

x2(t) du filtre lors de l’application d’un « jitter ». 

 

Selon la valeur de cette gigue temporelle, la réponse du filtre peut s’en trouver 

détériorée. Par conséquent, durant la conception, une grande attention doit être portée sur la 

minimisation de ce bruit de phase en respectant les règles décrites dans le paragraphe 3. 4. 

Dans le paragraphe suivant, l’effet du bruit de phase (« jitter » dans le domaine 

temporel) sur les signaux de commande du filtre à capacités commutées sera étudié.  

x1(t) 
 

 
 
 
 

x2(t) 
 0           τ   « jitter »                     t 
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4-1. Modélisation globale du système  

Commençons ce paragraphe par la détermination de la relation entre le bruit de phase et 

le « jitter » dans un oscillateur. Si le « jitter » est généré principalement par un bruit blanc 

gaussien η , sa densité spectrale (SSB : Single-Sided Band) est exprimée par : 

a2)f(S =η      (4.13) 

Alors que sa fonction d’autocorrélation est : 

)2t1t(a)2t,1t(R −δ=η     (4.14) 

où )t(δ  est l’ impulsion de Dirac. 

 

Comme nous l’avons défini auparavant (chapitre 3), le « jitter » peut être considéré comme 

étant la déviation de la variation sur une période T = 1/fo, donc, 
 

J2 = Var(j(t+T)-j(t)) = E[(j(t+T)-j(t))2] 

                                 = E[(j(t+T))2 - 2 (j(t+T) j(t)) + (j(t))2] 

                                 = E[(j(t+T))2] - 2 E[j(t+T) j(t)] + E[(j(t))2] 

ainsi, 

J2 = Rj(t+T, t+T) - 2 Rj(t+T, t) + Rj(t, t)   (4.15) 

 

Dans ces conditions, le « jitter » peut être considéré comme un processus de Wiener 

[20], donc : 

j(t) = � ττη
t

0
d)(  

Sa fonction d’autocorrélation s’écrit, ainsi : 

)2t,1tmin(a)2t,1t(R j =  

 

En appliquant ce résultat sur l’expression du « jitter », on obtient : 

J2 = a (t + T) – 2 a t + a t = a T 

J = Ta      (4.16) 

 

De plus, dans le troisième chapitre, nous avons exprimé la phase en fonction du « jitter » 

comme suit,      

)t(jfo2)t( π=φ      (4.17) 



�������	�
���� � � � ������������
	����������������	������
���
�����
������	��

 

� � ����

 

D’après les relations (4.13), (4.15) et (4.17), la densité spectrale de puissance de bruit phase 

est : 

2

2

2

2

f

)fo(a2

)f2(

)fo2(
a2)f(S

∆
=

∆π
π=∆φ  Ł  )f(S

)fo(2

f
a

2

2

∆∆= φ  

avec, ∆f est la fréquence distante de la fréquence porteuse. 

 

D’après la référence [21], le bruit de l’oscillateur peut être exprimé en fonction de )f(S ∆φ  

par : 

{ }fL ∆  = )f(S
2

1 ∆φ     (4.18) 

Lorsque le bruit de phase se trouve dans la zone en 1/f2 il est donc généré par la 

conversion du bruit blanc gaussien, par conséquent, le « jitter » peut être calculé par 

l’expression suivante : 

{ } 10/fL

oo

10
f

f

f

1
TaJ ∆−∆==     (4.19) 

Dans cette expression fo, ∆f, L{ ∆f}  sont respectivement la fréquence d’oscillation, la 

fréquence distante de la fréquence porteuse et le bruit de l’oscillateur. 

 

Connaissant le bruit de phase de l’OCT en anneau obtenu par simulation il est possible 

de calculer la valeur du « jitter » correspondant. Comme nous l’avons donné dans le 

paragraphe.3-1-3 de ce chapitre la valeur du bruit de phase est de –111 dBc/Hz à 1-MHz de la 

fréquence porteuse, à cette distance on peut considérer que le bruit de phase se trouve dans la 

zone en 1/f2 et donc généré par la conversion du bruit blanc gaussien. A partir de                    

la relation (4.18) la valeur du « jitter » est égale à 0,28 ps, cette valeur peut être considérée 

négligeable devant la durée de l’ impulsion qui est égale à 250 ps. 

 

Des simulations ont été réalisées sur le circuit global afin de prévoir les dégradations 

éventuelles qui peuvent être générées par ce type de filtre lors d’une transmission numérique 

type π/4–DQPSK (Differential Quadriphase Shift Keying) [22], et d’étudier ainsi l’effet du 

bruit de phase (« jitter » temporel) généré par le circuit de commande. Le principal avantage 

de cette modulation de phase consiste en la possibilité d’augmenter la capacité du canal en 

augmentant le nombre d’états. La modulation π/4 DQPSK est employée dans les systèmes de 

mobiles tels que le NADC (North American Digital Cellular), le PHC (Pacific Digital 

Cellular), PHS (Personal Handyphone System), TETRA Trans-European Trunked Radio [22].  
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La modulation π/4 DQPSK est en fait constituée de deux modulations QPSK déphasée 

de π/4, donnant donc huit phases différentes. Le diagramme de constellation de cette 

modulation est représenté sur la figure 4.33. Cette modulation est une modulation 

différentielle c'est-à-dire que les symboles sont représentés par la transition entre les états et 

non par un état absolu. Les transitions se déroulent d’une constellation QPSK à l’autre 

constellation QPSK évitant ainsi le passage par l’origine. Par conséquent, l’enveloppe de cette 

modulation subit moins de variation que celle de la QPSK et ce qui permet à cette modulation 

π/4 DQPSK d’être considérée comme très performante.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 4.33 : Diagramme de constellation de la modulation π/4 DQPSK. 

 
Notons également que la modulation de phase admet une largeur de bande plus étroite 

que celle de la modulation de fréquence ce qui permet d’avoir plus de canaux dans une même 

largeur de bande.  

 

Par conséquent, le choix d’étudier l’ impact du bruit de phase du circuit de commande 

sur le comportement du filtre et les dégradations pouvant en résulter avec une telle 

modulation différentielle π/4–DQPSK est justifié par son utilisation dans plusieurs standards 

de téléphonie mobile, mais surtout par sa forte sensibilité aux fluctuations de la phase. 
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4-2. Validation par simulation 

A partir du modèle de simulation (figure 4.34), le logiciel de CAO (ADS) permet de 

représenter directement la constellation et de calculer les vecteurs d’erreur engendrés (EVM : 

Error Vector Magnitude) par l’application du bruit de phase sur les signaux de commande du 

filtre LC à capacités commutés. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 4.34 : Digramme fonctionnel utilisé pour la simulation du système. 

 

 

Connaissant la valeur du bruit de phase de –111,26 dBc/Hz à 1-MHz de la fréquence 

porteuse obtenue en simulation (paragraphe 4. 4-1), il est possible de calculer le « jitter » 

correspondant. Comme nous l’avons signalé auparavant ce « jitter » introduit une variation 

aléatoire de la fréquence instantanée et par conséquent une dégradation des formes d’ondes de 

signaux de commande. Selon la corrélation pouvant exister entre ces signaux l’ influence sur 

la constellation et par conséquent l’EVM est différente. 

 

Les figures 4.35 et 4.36 représentent pour un même bruit de phase les constellations 

obtenues à une fréquence de commande Fo = 500 MHz, en utilisant une modulation          

π/4–DQPSK à l’entrée du circuit. Le débit binaire choisi est de 12,15 Kbps, avec un nombre 

total de 204,8 symboles. Dans le cas présenté sur la figure 4.35, les impulsions de commande 

proviennent de sources différentes, par conséquent, elles peuvent se superposer, ce 

phénomène engendre un disfonctionnement du système de filtrage qui se traduit par une réelle 

dégradation de la constellation en sortie du filtre [23, 24]. 

 
Filtre LC à capacités commutées 

Circuit de commande  
(OCT en anneau + por tes « ou exclusif ») 

figure 4.26 
où  

Signaux de commande indépendants décorrélés  
figure 4.25 

Signal d’entrée modulé 
en π/4-DQPSK 

Sortie 
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Figure 4.35 : Représentations de la constellation d’entrée (idéale) et de la constellation 

obtenue en sortie du circuit dans le cas d’un bruit de phase non corrélé. 

 

Par contre lorsque les impulsions sont générées par une source unique, ce qui 

correspond à l’architecture de commande présentée précédemment et retenue lors de cette 

conception, le « jitter » s’applique alors de façon corrélée sur les impulsions. Dans ces 

conditions, il est intéressant de remarquer que la constellation n’est que très peu dégradée, en 

effet, seule une atténuation sur l’amplitude est notable (figure 4.36). 

 

Figure 4.36 : Représentations de la constellation d’entrée (idéale) et de la constellation 

obtenue en sortie du circuit dans le cas d’un bruit de phase corrélé. 
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Comme nous l’avons vu au chapitre précédent, l’EVM (Error Verctor Magnitude) est un 

paramètre qui permet de quantifier l’effet d’un bruit additif sur la déformation de la 

constellation du signal transmis. Ce critère mesure l’écart de position entre les symboles 

obtenus et les positions idéales sur l’ensemble d’une constellation. Il caractérise à la fois les 

erreurs apportées sur les symboles émis, dues aux fluctuations du gain mais aussi de la phase 

du circuit. 

Les représentations précédentes de différentes constellations (figures 4.35 et 4.36) ont 

permis le calcul des l’EVM dans les deux configurations précédentes corrélées et non-

corrélées. 

 

Tableau 4.2 : Valeurs normalisées d’EVM. 

EVM (RMS) - Cas du bruit corrélé EVM (RMS) - Cas du bruit non corrélé 

1,314 % 9,526 % 

 

Notons que la valeur RMS de l’EVM ne dépasse pas 1,5 % dans le cas où le bruit est 

corrélé, par contre cette valeur s’approche de 10 % dans le cas où les sources des signaux de 

commande seraient totalement indépendantes. 

 

Comme nous l’avons déjà précisé, le choix de l’architecture qui est proposée dans ce 

mémoire correspond au cas le plus favorable car une seule source, en l’occurrence l’OCT, 

génère l’ensemble des signaux de commande, il s’en suit que les commandes peuvent être 

considérées corrélées [24]. 

5. Réalisation et résultats de mesure 

Un prototype constitué d’un filtre LC à capacités commutées et de son circuit de 

commande (oscillateur en anneau avec les portes « ou exclusif ») a été fabriqué en 

technologie standard BiCMOS 0,35 µm. Le dessin des masques et la photomicrographie du 

circuit sont donnés respectivement sur les figures 4.37 et 4.38, la taille de la puce est de     

1100 µm x 1750 µm, les réseaux d’adaptations en entrée et sortie sont externes.  

Pour ce prototype, l’ inductance n’a pas été intégrée, afin d’optimiser le comportement 

du filtre en fonction des valeurs de cette inductance. 
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Figure 4.37 : Dessin du masque du filtre à capacités commutées et de son circuit de 

commande, la taille totale est de 1,1 x 1,75 mm². 

 

Les valeurs respectives de l’ inductance L et de la capacité C sont de 200 nH et de 50.pF. 

Ces valeurs élevées de capacité intégrées sont réalisées en technologie double polysilicium 

présentant des densités capacitives 4 fois plus élevées que les capacités MIM (Metal 

Interlayer Metal). 

Comme nous l’avons signalé précédemment, pour cette conception, une attention 

particulière a été accordée à l’application passe bande du filtre (autour de la fréquence 

fondamentale de commutation), ce qui explique les mesures réalisées par la suite. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 4.38 : Photomicrographie du filtre à capacités commutées et de son circuit de 

commande, la taille totale est de 1,1 x 1,75 mm². 
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Dans ces conditions, les résultats de mesure montrent un réglage de la fréquence 

d’accord du filtre entre 240 MHz et 508 MHz. Soit une bande de fréquence égale à 268 MHz. 

 

D’après la figure 4.39, la fonction du transfert de référence du filtre obtenue lorsque 

tous les commutateurs sont ouverts présente une résonance due aux réseaux d’adaptation. 

Cette réponse est à comparer avec la fonction de transfert du filtre à capacités commutées, 

lorsque la fréquence de commutation est proche de 300 MHz. Sur cette figure apparaît 

nettement la haute sélectivité apportée par le filtre à capacités commutées.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 4.39 : S21 paramètre du filtre LC à capacités commutées mesurée autour de             

Fo = 300.MHz par l’analyseur de réseau « Anritsu 37325C ». 

 

La figure 4.40 présente un zoom de la fonction de transfert autour d’une fréquence de 

commutation proche de 300 MHz. La bande passante à –3 dB mesurée à 300 MHz est égale à 

0,97 MHz (0,9 MHz en simulation), soit un facteur de qualité de 310. En diminuant les 

amplitudes des signaux de commutation, le facteur de qualité a été augmenté jusqu’à 320 mais 

avec une diminution de la dynamique de l’ordre de 5 dB. 

Module du S21 de référence, 
Commutateurs OFF 

Module du S21 du filtre LC 
à capacités commutées 
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Figure 4.40 : Fonction de transfert en module et phase mesurée autour d’une fréquence de 

commutation Fo = 300 MHz. 

 

Les résultats de mesures réalisés à des fréquences de commutations respectivement 

égales à 300 MHz et 492 MHz sont résumés dans le tableau 4.3.  

 

Tableau 4.3 : Résumé des performances mesurées du circuit. 
 

Paramètres 300 MHz 492 MHz 

Taille de prototype (puce) 1,1 x 1,75 mm2 

Consommation en tension (Volt) 3 3 

Consommation en courant (mA) 26 27 

Bande passante à -3 dB (MHz) 0,970 3,4 

Facteur de qualité 310 140 
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Pertes d’ insertion à Fo (dB) 4 1 

Dynamique (dB) 18 12 

Point de compression à 1 dB à Fo (dBm) -9 -9 

 

Les différences observées entre les résultats de simulation et les mesures sont 

principalement dues à des défauts de modélisation du comportement aux fréquences 

harmoniques supérieures des signaux de commutation.  

 

Notons ici que l’utilisation d’une technologie CMOS plus récente ayant une fréquence 

de transition fT supérieure aurait permis d'améliorer encore les performances de l’ensemble du 

système, notamment en terme de fréquence de commutation. 

 

Nous regrettons le faible nombre de circuits disponibles lors de cette étude qui ne nous a 

pas permis toutes les caractérisations que nous souhaitions. 

 



�������	�
���� � � � ������������
	����������������	������
���
�����
������	��

 

� � ����

Conclusion 

Dans ce quatrième chapitre, la conception d’un filtre à capacités commutées a été 

présentée. L’ensemble du circuit a été réalisé avec une technologie BiCMOS Silicium 

0,35.µm d’ALCATEL Microelectronics à Bruxelles. La taille totale de la puce était égale à 

1,1 x 1,75 mm2. Le choix de cette technologie qui permet un compromis coût-performance 

très favorable est imposé par l’application de ce circuit au domaine des communications     

sans fil. Ce nouveau circuit est basé sur l’association d’un filtre LC à capacités commutées 

avec son circuit de commande, pour des applications de filtrage passe-bande en 

radiofréquences. Les grandes lignes des spécifications qui ont guidé cette conception se sont 

appuyées sur la norme de radiotéléphonie mobile TETRAPOL de EADS-TELECOM. La 

fréquence centrale est accordable entre 350 MHz et 500 MHz soit un facteur de qualité 

supérieur à 300. 

 

La faisabilité de l’ensemble du système comprenant la commande et le filtrage a été 

démontrée. Cette démonstration s’est appuyée sur des simulations, puis sur des mesures, et 

elle a mis également en exergue des avantages importants, à savoir : 

 

1- La réduction de la fréquence du signal de commande par rapport à une commande 

basse fréquence utilisant un registre à décalage. 

2- L’agilité en fonction d’une fréquence d’horloge sur une large bande de fréquence, 

permettant à la fois de balayer plusieurs canaux dans le domaine des 

radiofréquences, et de compenser les dispersions dues à la technologie. 

3- La haute sélectivité et par conséquent, l’obtention de facteurs de qualité de l’ordre 

de quelques centaines avec des circuits entièrement intégrables.  

 

Tous ces avantages groupés sur une seule puce devraient permettre de rendre ce type de 

filtres très attractif pour des solutions totalement intégrées (SOC). En effet, les résultats de 

mesure obtenus avec ce prototype sont très attractifs, en particulier la bande d’accord et le 

facteur de qualité. Ils sont comparables aux performances des filtres à ondes de surface 

(SAW). En conséquence, ces filtres pourraient être une alternative intéressante aux filtres 

passifs. 
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La présente étude a prouvé la faisabilité de ces filtres en technologie BiCMOS 0,35 µm 

pour des applications radiofréquences. Cependant, pour assurer le développement de ces 

filtres à capacités commutées dans le domaine de la radiocommunication sans fil, un 

compromis technologique devra être trouvé, entre une technologie performante et coûteuse en 

vue d'obtenir des résultats attractifs, et une technologie moins performante au risque de 

dégrader les performances de ces filtres et de les rendre non concurrentiels comparés aux 

circuits passifs. 
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L’objectif des travaux présentés dans ce mémoire consistait en une analyse 

comportementale des filtres monolithiques à capacités commutées afin de comprendre leurs 

modes de fonctionnement en vue de concevoir un prototype et ainsi de montrer leur faisabilité 

pour des applications radiofréquences. 

 

L’analyse comportementale de ces filtres a nécessité la mise au point d’un algorithme 

basé sur le formalisme des matrices de conversion dont le principe général consiste à effectuer 

une linéarisation des éléments non-linéaires autour du point de fonctionnement grand signal 

variant dans le temps à l’aide des matrices de conversion des non-linéarités. Les signaux de 

fortes amplitudes étant les signaux de commutation et les signaux de faibles amplitudes étant 

les signaux utiles d’entrée et de sortie du filtre. Cette méthode d'analyse spécialement utilisée 

pour l’étude du bruit de phase des oscillateurs, semble à ce jour parmi les plus rigoureuses et 

les plus efficaces en terme de temps de calcul pour l’analyse de ce type de filtres. La limite de 

cette méthode réside dans la faible amplitude du signal d'entrée vis à vis des signaux de 

commutation, car la seule analyse non-linéaire qui est effectuée tient compte uniquement des 

signaux de commutation. Cette contrainte implique l'impossibilité d'analyser le comportement 

du filtre proche de la saturation. Outre cet inconvénient, ce simulateur permet l’analyse et la 

compréhension du mode de fonctionnement de ces circuits à capacités commutées. Afin de 

valider cette approche, diverses simulations ont été faites montrant l’ influence des différents 

éléments du filtre RC à capacités commutées sur son comportement. Lors de cette première 

étude des critères de choix ont déjà pu être établis quant à la taille des transistors et à la valeur 

de la constante de temps RC.  

 

Comme nous l’avons signalé au cours de ce mémoire, les filtres à capacités commutées 

nécessitent une horloge pour commander les commutateurs. Cette horloge joue un rôle très 

important, car les performances de ces filtres sont strictement reliées à la qualité des signaux 

de commande générés, en termes de forme d’onde, de stabilité et donc de pureté spectrale. En 

effet, la génération des signaux de commande est le premier souci rencontré lors de la 

conception de ces filtres en radiofréquences. 
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Habituellement, la solution la plus répandue pour commander les filtres à capacités 

commutées en basses fréquences consiste à déplacer une impulsion par un registre à décalage 

dont la fréquence d’horloge doit être égale à la fréquence centrale du filtre multiplié par le 

nombre des capacités à commuter (N Fo). Par conséquent, cette fréquence d’horloge devient 

rapidement un obstacle au développement de ce circuit, et il faut donc trouver d’autres 

solutions de commande capables de fonctionner dans le domaine des radiofréquences tout en 

étant entièrement intégrables. Pour cela, la possibilité de commander ces filtres à capacités 

commutées par un nouveau circuit de commande à base d’un oscillateur en anneau contrôlé 

en tension a été étudiée. Ce circuit est complètement intégrable, il permet à l’aide de ces 

cellules différentielles de générer des impulsions retardées qui sont utilisées pour la 

commande des filtres à capacités commutées. 

 

Puisque ces oscillateurs contrôlés en tension sont à la base de l’architecture proposée 

pour le circuit de commande, alors le bruit de phase doit être le plus faible possible afin de 

réduire au maximum les variations temporelles aléatoires des signaux de commande des 

commutateurs.  

 

Cette instabilité de la fréquence des oscillateurs due aux principales sources physiques 

de bruit, peut éventuellement dégrader la forme d’onde des signaux de commande. Cette 

instabilité a été étudiée tout d’abord en décrivant les origines physiques et les modèles des 

sources de bruit apparaissant dans les transistors. Ensuite l’ impact de ces sources sur le signal 

de sortie des oscillateurs et plus particulièrement sur le bruit de phase ainsi généré a été 

étudié. 

 

L’étude expérimentale préliminaire en basses fréquences présentée dans le troisième 

chapitre a permis d’ illustrer les conséquences de la présence du « jitter » des signaux de 

commande. Cette étude a montré qu’une attention particulière doit obligatoirement être portée 

sur la minimisation du « jitter » des signaux lors de la conception du circuit de commande 

afin d’éviter toute dégradation des performances des filtres à capacités commutées. Cependant 

étant donné la sélectivité importante de ce filtre il va de soi qu’un asservissement en phase 

sera nécessaire pour une utilisation système. 
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Dans le quatrième chapitre, les différentes étapes de la conception d’un nouveau circuit 

formé de l’association d’un filtre LC à capacités commutées et de son circuit de commande 

basé sur un OCT en anneau ont été présentées. Dans ce cas concret, l’effet du « jitter » du 

circuit de commande sur le comportement du filtre en radiofréquences a été étudié. 

L’ensemble du circuit a été réalisé avec une technologie BiCMOS Silicium 0.35 µm 

d’ALCATEL Microelectronics à Bruxelles. La taille totale de la puce était égale à 1.1 x 1.75 

mm2.  

 

La faisabilité de l’ensemble du circuit comprenant la commande et le filtrage a été 

démontrée en s’appuyant sur des simulations, puis sur des mesures. Cette démonstration a mis 

également en exergue des avantages importants. Tout d’abord la réduction de la fréquence du 

signal de commande par rapport à une commande basse fréquence utilisant un registre à 

décalage. Le deuxième point intéressant est la haute sélectivité et par conséquent l’obtention 

de facteurs de qualité de l’ordre de quelques centaines avec des circuits entièrement 

intégrables. Le dernier avantage que nous citerons est l’agilité sur une large bande de 

fréquence, permettant à la fois de balayer plusieurs canaux dans le domaine des 

radiofréquences, et de compenser les dispersions dues à la technologie. Tous ces avantages 

concentrés sur une seule puce devraient permettre de rendre ce type de filtre très attractif, en 

particulier la bande d’accord et le facteur de qualité qui sont comparables aux performances 

des filtres à ondes de surface (SAW). En conséquence, ces filtres pourraient être une 

alternative intéressante aux filtres passifs, dans l’optique des systèmes « On-Chip ». Notons 

ici que l’utilisation d’une technologie CMOS plus récente ayant une fréquence de transition fT 

supérieure aurait permis d'améliorer encore les performances de l’ensemble du système, 

notamment en terme de fréquence de commutation. 

 

Dans ce contexte, la conception d’un filtre à capacités commutées commandé par un 

VCO (Voltage Controled Oscillator) poly-phases à résonateur LC inclus dans une boucle à 

verrouillage de phase peut être une perspective très intéressante dans l’objectif d’un filtrage 

du canal de transmission. Cette application nécessite obligatoirement une montée en 

fréquence et donc l’utilisation de technologie beaucoup plus performante. 
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ABSTRACT: 
 
The main objective of the present research work is both to study the feasibility of radio-frequency 
monolithic switched capacitor filters for radio-communications, and to proceed to the analysis and 
design of these filters in the standard BiCMOS 0.35 µm technology. The behavioral analysis of these 
filters required the establishment of an original algorithm based on the conversion matrixes formalism, 
which in general principle consists of linearizing the non-linear elements around the operating points. 
This analysis method, especially used for the phase noise study of oscillator, seems to be among the 
most rigorous and efficient in term of calculation time for the analysis of this kind of filters in the 
present day. 
Traditionally, at low-frequencies the command of these filters is performed by using a shift register. 
However, this technique is not feasible in RF domain. An original solution has been proposed which 
consists in the use of a ring voltage controlled oscillator with « XOR » gates to command the filter. In 
the present thesis, it has been shown that the association of such command circuit with these filters 
presents some advantages which make it more attractive for designers. For the application in radio-
communication specifications, the classical structure of the switched capacitor filter has been 
optimized to reduce the noise figure and to increase the dynamic range, thus a new architecture (LC 
switched capacitor filter) has been proposed. The whole circuit has been simulated in the case of 
digital transmission (ex.π /4-DQPSK), the results have shown the adaptability for such kind of 
transmission. Moreover, the command circuit phase noise has been taken in account to study the jitter 
impact on the filter behavior. 
To validate the simulation results, a prototype consisted of an LC switched capacitor filter and its 
command circuit has been fabricated in standard BiCMOS 0.35 µm technology, the chip area is               
1.1 x 1.75 mm². This first prototype has allowed to prove the feasibility of this architecture in the RF 
domain. The experimental results are in good agreement with simulations and are susceptible to render 
this original architecture attractive for RF applications. 
 
 

KEYWORDS : Analog design, Switched capacitor filters, non-linear circuits, conversion 
matrixes, commutation, quality factor, band-pass, selectivity, tunable, command circuit, ring 
voltage controlled oscillator, phase noise, jitter, BiCMOS 0.35 µm, error vector magnitude, 
radio-communications on-chip systems. 

 

 

« Behavioral Analysis of switched capacitor filters for 
radiocommunications : 

 Design of a new architecture in BiCMOS 0.35 µm technology » 



 



 



RESUME : 
 
Le travail de recherche présenté dans ce mémoire s’ inscrit dans l’objectif général d’étudier    
la faisabilité de filtres monolithiques radiofréquences (RF) à capacités commutées pour         
la radiocommunication mobile, et de pouvoir procéder à l’analyse et à la conception de ces 
filtres en technologie standard BiCMOS 0,35 µm. L’analyse comportementale de ces filtres   
a nécessité la mise au point d’un algorithme original basé sur le formalisme des matrices       
de conversion, dont le principe général consiste à effectuer une linéarisation des éléments 
non-linéaires autour du point de fonctionnement grand signal. Cette méthode d'analyse, 
spécialement utilisée pour l’analyse du bruit de phase des oscillateurs, semble à ce jour parmi 
les plus rigoureuses et les plus efficaces en terme de temps de calcul pour l’analyse de ce type 
de filtres. 
Traditionnellement, à basse fréquence la commande de ces filtres est réalisée à l’aide d’un 
registre à décalage. Cependant, cette technique n’est pas envisageable en RF. Une solution 
originale qui consiste à commander le filtre à partir d’un oscillateur en anneau contrôlé en 
tension et de portes logiques « ou exclusif » a été proposée. Grâce à cette solution, il a été 
montré que l’association d’un tel circuit de commande appliqué à ce type de filtre présente 
des avantages importants et par conséquent devrait le rendre beaucoup plus attractif pour les 
concepteurs. Pour répondre aux spécifications de la radiocommunication mobile, la structure 
classique du filtre a été optimisée pour réduire le facteur du bruit et augmenter la dynamique, 
ainsi une nouvelle architecture (filtre LC à capacités commutées) a été proposée.                
Des simulations ont été réalisées sur l’ensemble du circuit afin de prévoir les dégradations 
éventuelles qui peuvent être générées par ces circuits lors d’une transmission numérique     
(ex. π/4–DQPSK) et d’étudier ainsi l’ impact du bruit de phase (gigue temporelle) généré par 
le circuit de commande sur le comportement du filtre. 
Parallèlement, un prototype composé d’un filtre LC à capacités commutées et de son circuit 
de commande a été fabriqué en technologie standard BiCMOS 0,35 µm, sur une puce de taille 
de 1,1 x 1,75 mm². Ce premier circuit a permis de prouver la faisabilité de cette architecture 
dans le domaine des RF. Les résultats expérimentaux confirment les simulations et sont 
susceptibles de rendre cette architecture originale attractive pour des applications 
radiofréquences. 
 
 
 
DISCIPLINE : Electronique, Microélectronique et Nanoélectronique. 
 
 
 
MOTS-CLES : Filtres à capacités commutées, circuits non-linéaires, matrices de conversion, 
commutation, facteur de qualité, passe-bande, sélectivité, accordable, circuit de commande, 
oscillateur en anneau contrôlé en tension, bruit de phase, jitter, BiCMOS 0,35 µm,         
vecteur d’erreur de modulation, systèmes de radiocommunication intégrés. 
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