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Le début du XXIème siècle est marqué par la rapide évolution des technologies de communication. 

Cette révolution est matérialisée par la généralisation du téléphone mobile, la croissance du réseau 

internet ou aujourd’hui le déploiement de l’internet des objets. Toutes ces technologies reposent sur 

l’accessibilité quasi-instantanée à des ressources considérables de stockage de données ainsi que de 

capacité de télécommunication. Pour suivre cette tendance, les systèmes de télécommunications 

voient leur débit sans cesse augmenter, de sorte que la prochaine génération de téléphones mobiles 

pourra transmettre des débits de plusieurs Gigabits par secondes. L’augmentation des débits se 

traduit notamment dans les systèmes de télécommunications radiofréquences par l’augmentation 

des fréquences porteuses, si bien qu’une alternative prometteuse aux prochaines générations de 

systèmes de télécommunication est la bande non-licenciée située autour de 60 GHz. Ces technologies 

sont mises en valeur par des marchés extrêmement concurrentiels pour lesquels les volumes de 

productions dépassent la centaine de millions de pièces. Les technologies CMOS occupent la première 

place des prétendantes à accueillir ces nouveaux circuits. Enfin, l’augmentation des débits se traduit 

également par la complexification des modulations, ce qui nécessite l’utilisation de synthèses de 

fréquence dotées d’excellentes performances. 

C’est dans un tel contexte que se situe le travail présenté dans ce manuscrit. Ce travail est une 

contribution à l’étude d’une synthèse de fréquence innovante en technologies CMOS avancées pour 

les applications en gamme de fréquences millimétriques. Cette synthèse de fréquence repose sur 

l’utilisation d’oscillateurs utilisés dans des configurations particulières qui assurent la multiplication 

par plusieurs dizaines (jusqu’à 35 dans ce travail) de la fréquence du signal de référence externe 

généré par exemple en utilisant une boucle à verrouillage de phase (ou PLL). Comme montré sur la 

Figure 0.1, le signal de référence sinusoïdal (signal violet) est d’abord transformé en signal carré par 

le circuit de mise en forme. Ce signal mis en forme (signal vert) commande l’interruption périodique 

d’un oscillateur, générant ainsi un signal pulsé (signal bleu). Ce signal est enfin injecté dans un 

oscillateur, ce qui a pour effet d’extraire une des harmoniques du signal pulsé (signal bleu) tout en 

filtrant les autres, de sorte qu’un signal sinusoïdal continu (signal rouge) est obtenu en sortie de cet 

oscillateur. Ce travail est limité à l’étude et la conception du multiplicateur de fréquence. Le nom des 

signaux ainsi que le code des couleurs utilisés pour différencier les signaux dans cette architecture 

sont  uniformes dans tout ce manuscrit. 
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Figure 0.1 Schéma bloc de l’architecture de synthèse de fréquence proposée dans ce travail.  

Outre la conception de circuits visant à valider la preuve de concept, ce travail comprend une 

approche théorique qui aboutit à l’expression analytique des signaux mis en œuvre dans cette 

synthèse de fréquence et à la découverte de formes particulières de verrouillage des oscillateurs. 

L’approche théorique repose sur l’utilisation du modèle des composants utilisés dans les oscillateurs, 

et sur des hypothèses de simplification. Ces expressions analytiques sont utilisées lors de la 

conception des circuits pour pré-dimensionner les différents blocs. 

L’approche proposée au lecteur est du type bas-montante (ou bottom-up) : d’abord, les 

briques de base de l’édifice qu’est la synthèse de fréquence sont présentées. Ensuite, les blocs clés qui 

sont construits avec ces briques de base sont exposés. Puis, le fonctionnement de l’édifice lui-même 

est détaillé en théorie et enfin sa réalisation pratique est expliquée, enrichie de résultats de mesures 

commentés et comparés à l’état de l’art international. Le manuscrit est organisé en quatre chapitres. 

La synthèse de l’état de l’art est réalisée au sein de chaque chapitre, et non uniquement dans le 

premier chapitre comme cela est souvent pratiqué. C’est un choix de l’auteur afin de rendre la lecture 

de l’ensemble du manuscrit plus aisée. 

Le chapitre I présente en détail les deux blocs clés de la technologie CMOS à la base de cette 

architecture : le transistor MOS ainsi que la ligne de transmission. Des modèles simples proposés, 

permettant d’une part la conception de circuits aux fréquences millimétriques et d’autre part leur 

mise en équation. 

Ces modèles sont utilisés dans le chapitre II pour mettre en équation l’oscillateur. Une revue 

de l’état de l’art des théories sur l’analyse théoriques des oscillations permet d’extraire des 

informations utiles pour la compréhension du fonctionnement théorique de cette synthèse de 

fréquence. Sur cette base, des solutions spécifiques des équations régissant le fonctionnement des 

oscillateurs sont proposées et validées.  

Le chapitre III présente la synthèse de fréquence innovante. En se basant sur les résultats 

théoriques du chapitre II, son fonctionnement est expliqué et relié aux paramètres dont disposent le 

concepteur et l’utilisateur. 
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Le chapitre IV est consacré aux réalisations pratiques et à la caractérisation de cette synthèse de 

fréquence. Deux circuits ont été réalisés dans les technologies CMOS 40 nm et BiCMOS 55 nm, dont 

les techniques de conception sont détaillées. Tous deux montrent des performances à l’état de l’art 

international en utilisant une technique originale de multiplication de fréquence dont le rapport de 

multiplication programmable peut aller jusqu’à 35. 
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I.1. Introduction 
Dans ce chapitre sont présentés et modélisés les composants essentiels des technologies CMOS 

avancées pour la conception de circuits en gamme de fréquences millimétriques : la ligne de 

transmission et le transistor MOS.  

Aux fréquences millimétriques, le phénomène de propagation des ondes doit être pris en compte 

dans les circuits intégrés. Ainsi, les signaux doivent être guidés pour garantir un maximum de 

transfert de puissance dans les connexions. De plus, le guidage des ondes dans les lignes de 

transmission permet de réaliser des impédances à partie imaginaire positive et peut donc être utilisé 

par le concepteur comme une inductance pour l’adaptation d’impédance ou pour créer un réservoir 

de charges (LC-tank).  Le choix du type de ligne de transmission est d’abord argumenté et une 

méthode de modélisation proposée, qui est basée sur des simulations électromagnétiques et un 

modèle paramétrique distribué de la ligne de transmission. Cette méthode de modélisation est 

ensuite appliquée à deux technologies différentes, avec dans chaque technologie plusieurs topologies 

différentes. Enfin ce modèle est validé par comparaison avec des simulations électromagnétiques. 

Aussi, un autre modèle de la ligne est proposé, dont le but est d’approximer le comportement de la 

ligne autour d’une fréquence donnée. Ce modèle discret simple a pour objectif la mise en équation 

des oscillations dans un oscillateur dont le réservoir de charges (LC-tank) est composé de lignes de 

transmission. 

Par la suite, deux modèles du transistor MOS sont proposés. Le premier permet de rendre compte 

du comportement petit signal du MOS aux fréquences millimétriques. Ce modèle est destiné à la mise 

en équation des oscillations dans un oscillateur à paire croisée. Ainsi,  il est simplifié au maximum 

pour pouvoir limiter la complexité des équations, tout en conservant les tendances du comportement 

du MOS. Un modèle non-linéaire original est enfin présenté, qui traduit le comportement grand signal 

du transistor MOS. Ce modèle permet d’approximer le comportement du transistor par une fonction 

courant tension polynomiale. Un cas particulier est présenté, qui correspond à la configuration du 

MOS dans la paire croisée d’un oscillateur. 

La liste des composants étudiés et modélisés dans ce chapitre n’est pas exhaustive à l’ensemble 

des composants actifs et passifs disponibles dans une technologie CMOS. Notamment, les varactors 

MOS ne sont pas modélisés : pour la conception des circuits, on se contente des modèles fournis dans 

le kit de conception et les varactors ne jouent aucun rôle dans la mise en équation et dans les 

contributions apportées dans ce travail. Il en est de même pour les capacités intégrées utilisées dans 

ce travail. Enfin, les modèles présentés pour les transistors MOS sont volontairement simplistes, mais 

le propos de ce travail n’est pas la compréhension fine des phénomènes physiques mis en jeux au sein 

du composant mais bien la description comportementale des blocs qui composent la synthèse de 

fréquence. Ceci est suffisant pour analyser le comportement de la synthèse de fréquence dans son 

ensemble.  
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I.2. Lignes de transmission 
I.2.1. Présentation des lignes, choix du type de ligne 

Le choix de l’utilisation de structure de propagation dans les circuits intégrés est lié au rapport 

entre la longueur d’onde des signaux utilisés et la longueur des connections à réaliser. La longueur 

d’onde est définie par le rapport entre la célérité de l’onde dans le milieu et la fréquence : 

 
𝜆 =

𝑐0

√𝜖𝑟𝑓
 I-1 

Avec 𝑐0 la célérité de la lumière dans le vide, et 𝜖𝑟 la permittivité diélectrique du milieu.  

Dans les technologies intégrées CMOS, cette permittivité diélectrique est de l’ordre de 4, ce qui donne 

pour des fréquences de 20 GHz et 60 GHz  des longueurs d’onde respectives de 7.5 mm et 2.5 mm. 

On considère que les effets de la propagation des signaux ne sont plus négligeables lorsque la 

connexion est plus longue qu’un vingtième de la longueur d’onde. Ainsi, à 20 GHz et 60 GHz, pour 

toute connexion de plus de 375 µm et 125 µm, respectivement, on doit considérer la propagation des 

ondes dans la connexion. 

Pour maitriser cette propagation (minimiser les pertes), il convient de guider l’onde, ce qui 

correspond à favoriser un mode de propagation particulier. Le mode qui permet de minimiser les 

pertes est le mode transverse électromagnétique (TEM) car il est non-dispersif et sans fréquence de 

coupure [1]. Lorsque l’onde se propage en mode TEM, le champ électrique, le champ magnétique, et 

le vecteur d’onde sont perpendiculaires entre eux. Deux familles de lignes de transmissions 

permettent d’obtenir un mode de propagation TEM dans les technologies CMOS : les lignes micro-

ruban et les lignes coplanaires. Les lignes micro-ruban sont composées d’un ruban conducteur ainsi 

que d’un plan de masse inférieur. Les lignes coplanaires sont composées d’un ruban conducteur 

intercalé entre deux plans de masse. Une vue en coupe des lignes micro-ruban et coplanaire ainsi que 

la structure des lignes de champs pour une propagation TEM est présentée Figure I.1. 

 

Figure I.1 Vue en coupe des lignes de transmission micro-ruban et coplanaires idéales dans l’air. Détail de la 
structure des champs électrique (trait plein) et magnétique (pointillés) dans le mode de propagation TEM. 

Dans les technologies CMOS, la structure diélectrique n’est pas homogène (structure diélectrique 

multicouche et air) et les pertes ne sont pas totalement négligeables, ce qui implique l’apparition 

d’une composante longitudinale des champs électrique et magnétique. Le mode de propagation n’est 

champs E
champs B
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donc pas totalement TEM. Cependant, ces composantes sont suffisamment faibles pour qu’on les 

néglige. Ce mode est alors appelé quasi-TEM [2]. 

Une caractéristique des technologies CMOS/BiCMOS utilisées (CMOS 40 nm, BiCMOS 55 nm) est la 

faible résistivité du substrat (typiquement 12 Ω ∙ cm). Le mode de propagation dépend de la 

fréquence et de la résistivité du substrat [3], [4]. Ainsi, aux fréquences millimétriques, la propagation 

du mode TEM n’est pas garantie dans la ligne coplanaire. Dans les lignes micro-ruban le substrat de 

faible résistivité est écranté par le plan de masse, donc celui-ci n’influence pas le mode de 

propagation. C’est la raison pour laquelle les lignes micro-ruban sur film mince ont été choisies dans 

ce travail. 

I.2.2.   Structure des lignes de transmission TFMS 

Dans les technologies intégrées, les lignes micro-ruban sont appelées TFMS (pour « Thin-Film 

MicroStrip » ou ligne micro ruban sur couche mince). La structure des lignes TFMS telle qu’elles sont 

implémentées dans les technologies CMOS 40 nm et BiCMOS 55 nm est présentée dans la Figure I.2. 

 

Figure I.2 Vue en coupe de la ligne de transmission TFMS. Dans la technologie CMOS  40 nm, seulement les 
cas M6 et M7 sont disponibles alors que la technologie BiCMOS 55 nm dispose en plus du niveau M8. 

Cette ligne est composée d’un ruban conducteur et d’un plan de masse. Le ruban conducteur baigne 

dans un milieu diélectrique composé d’une quarantaine de couches d’oxyde de silicium (𝑆𝑖𝑂2) et de 

nitrure de silicium (𝑆𝑖3𝑁4). Deux topologies sont disponibles dans la technologie CMOS 40 nm, avec 

le ruban  conducteur situé sur les couches métalliques M6 ou M7 (Figure I.2.b et .c), l’utilisation de la 

couche M6 permettant de réaliser de faibles impédances caractéristiques. La technologie BiCMOS 

55 nm offre un niveau de métal supplémentaire M8 (Figure I.2.a), permettant ainsi d’atteindre des 

impédances caractéristiques plus élevées pour une même largeur de ruban, ou bien d’obtenir un 

ruban plus large (et donc des pertes moindres) pour la même impédance caractéristique. 

M7

Substrat

M6

Substrat

Plan de masse Plan de masse

M8

Substrat

Plan de masse

Structure diélectrique multicouche

h W

a.

b. c.

Technologie BiCMOS 55 nm
BiCMOS 55 nm

CMOS 40 nm
BiCMOS 55 nm

CMOS 40 nm
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I.2.3. Modélisation des lignes de transmission TFMS 

I.2.3.1. Choix du type de modélisation 

Trois principales familles de modélisation existent pour les lignes de transmission : 

analytique, phénoménologique et tabulée. 

 La modélisation analytique se base sur le comportement physico-électrique de la ligne. Il existe des 

modèles analytiques pour les lignes de transmissions TFMS, paramétrés en fonction des 

caractéristiques géométriques ainsi que des propriétés des matériaux [5],[6]. En théorie ce type de 

modélisation est très réaliste et prédictif car il tient compte des phénomènes physiques qui régissent 

la propagation dans la ligne. En pratique ils sont limités par la complexité et le nombre des 

phénomènes physiques qui sous-tendent le fonctionnement de la ligne. 

La modélisation phénoménologique consiste à produire un schéma équivalent simplifié de la ligne de 

transmission et y associer des équations empiriques relatant du comportement des éléments du 

schéma équivalent en fonction des paramètres géométriques, topologiques et de la fréquence. Les 

paramètres des équations empiriques sont ajustés pour que le comportement électrique du modèle 

s’approche des résultats de mesure et/ou de simulation électromagnétique. Le réalisme de cette 

modélisation dépend de la complexité du schéma équivalent utilisé, ainsi que de la précision avec 

laquelle la valeur des paramètres est établie. Cette modélisation ne produit pas de modèles prédictifs, 

et une nouvelle extraction des paramètres est nécessaire à chaque changement de l’architecture de la 

ligne (changement de topologie, de technologie). 

La modélisation tabulée se base sur des résultats de mesure et/ou de simulation électromagnétique 

en fonction de plusieurs paramètres (la fréquence, la largeur du ruban conducteur, etc) qui sont 

enregistrés dans une table. La précision de ce modèle dépend de la fourchette de simulation de chaque 

paramètre ainsi que du pas de mesure/simulation. Ce modèle n’est pas prédictif et son utilisation en 

dehors des cas simulés nécessite des techniques d’extrapolation qui sont peu efficaces aujourd’hui 

dans les simulateurs électriques.  

Le Tableau I-1 compare les qualités et défauts des types de modélisation exposés pour les critères 

suivants : précision du modèle, simplicité de modélisation et compatibilité avec les simulateurs 

électriques. 
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 Tableau I-1 Comparaison des différents types de modélisation.  
 

 Modèle analytique 
Modèle 

phénoménologique 
Modèle tabulé 

Précision - + ++ 

Simplicité de mise 
en œuvre 

- + + 

Compatibilité avec 
les simulateurs 

+ ++ -- 

 
 

 

C’est une modélisation phénoménologique des lignes de transmission qui est choisie dans ce travail, 

car elle offre le meilleur compromis entre précision, simplicité et compatibilité avec les simulateurs. 

I.2.3.2. Description de la méthode de modélisation 

Le schéma équivalent de la ligne de transmission utilisé est le réseau classique 𝑅𝐿𝐶𝐺 distribué 

présenté sur la Figure I.3. Cette modélisation est valide seulement si l’onde électromagnétique se 

propage en mode TEM dans la ligne de transmission.  

 

Figure I.3 Schéma électrique équivalent d’une ligne TFMS en mode TEM. Chaque portion de longueur 𝑑𝑙 de 
la ligne est modélisée par un réseau 𝑅𝐿𝐶𝐺. 

Une ligne de transmission peut-être définie par ces quatre paramètres ainsi que sa longueur. Les 

paramètres secondaires 𝑍𝐶 , 𝛾, et toutes autres représentations matricielles des quadripôles (matrice 

𝑆, matrice chaine) sont équivalents. La paramétrisation de ce modèle en fonction de la fréquence, la 

largeur du ruban conducteur et la topologie (plan de masse et hauteur du ruban conducteur) sont 

données par les équations quasi-polynomiales suivantes : 

 

𝑅 = 𝑹𝑫𝑪 + (𝑲𝟏𝑊
𝑲𝑾𝟏 +𝑲𝟐𝑊

𝑲𝑾𝟐)√𝑓 +𝑲𝟑
𝑓

𝑓 + 109
 

𝐿 =
1

2
(1 + 𝑠𝑡𝑒𝑝𝐿)𝐿𝐻𝐹 +

1

2
(1 − 𝑠𝑡𝑒𝑝𝐿)𝐿𝐷𝐶 

𝐶 = 𝑪𝟎𝑊 +𝑪𝟏 
𝐺 = 2𝜋𝑓𝐶𝑲𝟏 +𝑲𝟐 

I-2 
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𝐿𝐻𝐹 = (𝑳𝟎𝑓
𝑳𝟏 + 𝑳𝟐𝑓

𝑳𝟑 + 𝑳𝟒)𝑒
−𝑳𝟓√𝑊 

𝐿𝐷𝐶 = 𝑲(𝑳𝟎𝑓
11 𝑳𝟏 + 𝑳𝟎𝑓

11 𝑳𝟑 + 𝑳𝟒)𝑒
−𝑳𝟓√𝑊 

𝑠𝑡𝑒𝑝𝐿 = tanh(𝑲𝒕𝒂𝒏 (𝑓 −
𝑳𝟎 + 𝑳𝟐

10(𝑳𝑫𝑪𝑒
−𝑳𝟓√𝑊 − 𝑳𝟒)

) )  
I-3 

La méthode de modélisation est représentée Figure I.4. 

 

Figure I.4 Méthode de modélisation des lignes de transmission basée sur l’ajustement des paramètres 
R,L,C,G en fonction des résultats de simulation EM. Les formules de passage entre les différents formalismes 

sont exposées dans [7]. 

Une ligne de transmission construite sur le modèle des équations (I-2) et (I-3) est simulée et les 

résultats sont comparés avec les résultats de simulation électromagnétique. Les paramètres du 

modèle (en gris dans les équations (I-2) et (I-3)) sont ajustés pour faire correspondre le modèle et les 

simulations électromagnétiques. 

I.2.3.3. Mise au point de la simulation électromagnétique 

Comme le montre la Figure I.4, le modèle est ajusté par comparaison avec les résultats de 

simulation électromagnétique de la ligne. La structure de la ligne dans une technologie CMOS est 

complexe et fait intervenir des rapports de formes trop grands pour garantir une simulation 

électromagnétique rapide et précise. Ainsi, deux simplifications sont apportées à la structure 

géométrique de la ligne : 

(6
)

(5
)

(4
)
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et le modèle 
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- La structure diélectrique composée d’une quarantaine de couches diélectriques différentes 

est simplifiée selon la formule de Kraszewski [8], selon laquelle deux couches diélectriques 

adjacentes de hauteur ℎ𝑛 et ℎ𝑛+1 et de permittivité diélectrique 𝜖𝑟,𝑛 et 𝜖𝑟,𝑛+1 peuvent être 

assimilées à une seule couche équivalente, avec  

 
{
𝜖𝑟,𝑒𝑞 = (√𝜖𝑟,𝑛+1 +

ℎ𝑛
ℎ𝑛 + ℎ𝑛+1

(√𝜖𝑟,𝑛 −√𝜖𝑟,𝑛+1))

2

ℎ𝑒𝑞 = ℎ𝑛 + ℎ𝑛+1

 I-4 

Cette technique permet de réduire à 6 le nombre de couches diélectriques dans lesquelles baigne le 

ruban conducteur de la ligne (Figure I.5). 

 

Figure I.5 Simplification de la structure diélectrique. 

- L’empilement de métaux dans une technologie CMOS est réalisé par des matrices de via. Ces 

via doivent être petits afin de respecter les règles de conception, et nombreux pour assurer 

un bon contact électrique entre les deux niveaux de métaux concernés. Cette structure 

complexe ralentit considérablement la simulation EM, et il convient de la simplifier. En 

considérant que les courants dans une ligne de transmission se propagent dans le plan 

horizontal (vecteur 𝐽 sur la Figure I.6), on peut considérer que les vias ne participent pas à la 

conduction. 
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Figure I.6 Simplification de l’empilement de métaux pour la simulation électromagnétique. 

Ainsi, on assimile deux couches de métaux de hauteur ℎ𝑛 et ℎ𝑛+1 et de conductivité 𝜎𝑛 et 𝜎𝑛+1 

connectés par une matrice de vias de hauteur 𝑡𝑣𝑖𝑎 par une seule couche (Figure I.6) de métal 

équivalente avec : 

 
{
𝜎𝑒𝑞 =

𝜎𝑛. ℎ𝑛 + 𝜎𝑛+1. ℎ𝑛+1
ℎ𝑒𝑞

ℎ𝑒𝑞 = ℎ𝑛 + ℎ𝑛+1 + 𝑡𝑣𝑖𝑎

 I-5 

Ainsi, la structure de la ligne est simplifiée et permet d’effectuer les simulations électromagnétiques 

avec précision et en un temps raisonnable. 

I.2.3.4. Résultats de la modélisation, validation de la méthode 

Les résultats de la cette modélisation pour la technologie CMOS 40 nm sont montrés sur les 

Figure I.7 et Figure I.8. 

 

Figure I.7 Impédance caractéristique en fonction de la fréquence (à gauche) et de la largeur du ruban 
conducteur (à droite). Comparaison entre la simulation électromagnétique (trait plein) et le modèle 

(pointillés) pour les deux cas topologiques. 
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Figure I.8 Atténuation en fonction de la fréquence (à gauche) et de l’impédance caractéristique (à droite). 
Comparaison entre la simulation électromagnétique (trait plein) et le modèle (pointillés) pour les deux cas 

topologiques. 

 

 

Figure I.9 Permittivité diélectrique relative effective de la ligne de transmission en fonction de la fréquence 
lorsque le ruban de la ligne est au niveau M7 (à gauche) ou M6 (à droite). Comparaison entre la simulation 

électromagnétique (trait plein) et le modèle (trait pointillé) pour trois largeurs de ruban différentes. 

La méthode de modélisation ainsi que les équations du modèle distribué 𝑅𝐿𝐶𝐺 sont validés les 

résultats présentés sur les Figures I.7 à I.9. En effet, on observe une erreur inférieure à 10 % entre la 

simulation électromagnétique et le modèle sur toute les plages de variation des différents paramètres. 

Comme souligné plus haut, on constate que les impédances caractéristiques réalisables en utilisant la 

couche M6 sont plus faibles.  

I.2.3.5. Modèle RLC discret 

Afin d’établir un modèle simple de la ligne de transmission autour d’une fréquence de 

fonctionnement 𝑓0, on considère le comportement de la ligne de transmission à cette fréquence 𝑓0 en 

cherchant un modèle électrique équivalent le plus simple possible. Autour de 𝑓0, si la longueur de la 

ligne est faible devant la longueur d’onde, on peut considérer qu’elle est équivalente à un quadripôle 

discret, comme par exemple le réseau en pi montré sur la Figure I.10. 

fréquence (GHz)

fréquence (GHz)
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Figure I.10 Equivalence d’une ligne de transmission et d’un réseau d’élément localisés (un réseau en pi) 
valable seulement à la fréquence f0. 

La matrice chaine d’une ligne de transmission de longueur 𝑙 et de constante de propagation 𝛾 s’écrit : 

 
[
𝐴 𝐵
𝐶 𝐷

] = [

cosh(𝛾𝑙) 𝑍𝐶 . sinh(𝛾𝑙)
1

𝑍𝐶
sinh(𝛾𝑙) cosh(𝛾𝑙)

] I-6 

On retrouve les éléments du schéma en pi de la Figure I.10 en utilisant les paramètres Y : 

 

{
  
 

  
 𝐿𝜋 =

1

2𝜋𝑓0
ℑ(−

1

𝑌12
)

𝑅𝜋 = ℜ(−
1

𝑌12
 )

𝐶𝜋 =
1

2𝜋𝑓0
ℑ(𝑌11 + 𝑌12)

 I-7 

Avec les relations de passage entre les paramètres de chaîne et les paramètres Y suivantes : 

 
𝑌 = [

𝐷

𝐵
−
Δ

𝐵

−
1

𝐵

𝐴

𝐵

] I-8 

où Δ = 𝐴𝐷 − 𝐶𝐵 

Alors, à 𝑓0 la valeur des éléments de ce schéma équivalent en 𝜋 en fonction des paramètres de la ligne 

sont : 

 

{
 
 

 
 𝐿𝜋 =

1

2𝜋𝑓0
 ℑ(𝑍𝐶 𝑠𝑖𝑛ℎ(𝛾𝑙))

𝑅𝜋 = ℜ(𝑍𝐶 𝑠𝑖𝑛ℎ(𝛾𝑙))

𝐶𝜋 = −
1

4𝜋𝑓0
ℑ(
1 − cosh (𝛾𝑙)

𝑍𝐶 sinh(𝛾𝑙)
 )

 I-9 

où 𝑙 est la longueur de la ligne. 

La Figure I.11 présente la valeur des éléments en pi du schéma équivalent de la Figure I.10, calculés 

d’après l’équation (I-7), à 60 GHz en fonction de la longueur de la ligne et pour plusieurs largeurs de 

lignes différentes. 
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Figure I.11 Eléments du schéma en pi extraits selon la formule (I-7) en fonction de la longueur de la ligne et 
pour plusieurs largeurs. 

Ce modèle est transformé en un réseau RLC parallèle (Figure I.12) pour être facilement intégrable au 

schéma électrique d’un oscillateur à réservoir de charge (LC-tank) dont la partie inductive est réalisée 

avec une ligne de transmission. 

 

Figure I.12 Equivalence entre un schéma en pi et un réseau RLC parallèle, valable autour de la fréquence f0 
donnée. 

Les formules de transformation entre le schéma en pi et le réseau RLC parallèle sont : 

 

{
 
 

 
 𝐿 = 𝐿𝜋 (

1+𝑄2

𝑄2
)

𝑅 = 𝑅𝜋(1 + 𝑄
2)

𝐶 =
𝐶𝜋

2

, avec 𝑄 =
𝐿𝜋2𝜋𝑓0

𝑅𝜋
 I-10 

Ainsi, autour de la fréquence 𝑓0, la ligne de transmission est décrite par le schéma RLC parallèle 

présenté sur la Figure I.12 et dont les valeurs sont calculées équations (I-9) et (I-10). Cette description 

est particulièrement utile pour modéliser et quantifier électriquement la ligne jouant le rôle 

d’inductance dans le réservoir de charges (LC-tank) d’un oscillateur. 

La Figure I.13 compare le modèle distribué de la ligne de transmission (modèle de référence) et le 

modèle localisé décrit par les équations (I-9) et (I-10), pour une ligne de transmission de longueur 
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100 µm et de largeur 7.8 µm (c’est la largeur qui correspond à une impédance caractéristique de 50 Ω 

en technologie BiCMOS 55nm). La comparaison est faite sur les parties réelle et imaginaire de la ligne 

considérée comme un dipôle. La partie imaginaire étant principalement inductive dans cette 

configuration, elle est ramenée par unité de fréquence pour plus de lisibilité. 

 

Figure I.13 Comparaison entre la simulation du modèle distribué de la ligne de transmission (modèle de 
référence) et du dipôle discret RLC parallèle. 

La comparaison des parties réelles d’impédance montre bien que ce modèle n’est pas large bande, 

puisque les valeurs concordent seulement à la fréquence de modélisation. Les parties imaginaires 

sont proches, et varient peu en fonction de la fréquence, ce qui est caractéristique d’un comportement 

inductif. 
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I.3. Transistors MOS 
Le cœur du transistor MOS est une transconductance 𝑔𝑀 commandée par les tensions aux bornes 

du transistor 𝑉𝐺𝑆 et 𝑉𝐷𝑆. Pour les technologies CMOS, cette transconductance est plus élevée pour les 

transistors MOS à canal N (ou nMOS) que pour les transistors MOS canal P (pMOS)1, c’est pourquoi 

les transistors nMOS sont principalement utilisés dans ce travail. Ainsi, dans ce qui suit, on s’attache 

à décrire le comportement et à modéliser uniquement des transistors MOS canal N. 

Cependant, le transistor ne peut pas être modélisé seulement par une transconductance, et il existe 

différents modèles de transistors ayant différents niveaux de complexité [9]–[12], qui tiennent 

compte des éléments parasites intrinsèque et extrinsèque au transistor. On différencie les modèles 

petits signaux qui rendent compte du comportement du transistor autour d’un point de 

fonctionnement pour de petites variations de tension et les modèles grands signaux qui sont valables 

pour les fortes variations de tension et décrivent les non-linéarités des courants et charges. 

 

Figure I.14 Exemple de schéma équivalent petit signal issu de [13] comprenant également des sources de 
bruit. 

Les modèles petits signaux sont adaptés aux outils classiques d’étude des systèmes linéaires (théorie 

des quadripôles, théorie des systèmes linéaires) et permettent le pré-dimensionnement de la plupart 

des blocs de base de l’électronique. Ils rendent compte également de la physique intrinsèque et 

extrinsèque d’un transistor et permettent de décrire le comportement électrique au premier ordre. 

Les modèles grands signaux permettent de prendre en compte des effets non-linéaires dans les 

transistors et sont nécessaires notamment pour l’étude des mélangeurs ou des oscillateurs, blocs 

dans lesquels la non-linéarité du transistor n’est pas un effet collatéral mais bien la propriété 

recherchée. 

Dans cette partie sont présentés successivement un modèle petit signal et un modèle grand signal. 

Ces modèles ne sont pas nouveaux et décrivent de manière grossière le comportement du transistor, 

mais cette simplicité est la condition nécessaire à l’utilisation de modèles bas-niveaux (niveau 

                                                             
1 Cette différence est due à la différence de mobilité entre les électrons et les « trous ». Les électrons étant plus 
« rapides » que les trous, les fréquences de coupures du transistor MOS canal N sont plus élevées. 
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Source Substrat
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transistor) dans l’analyse théorique des oscillateurs détaillée dans le chapitre suivant. De plus, une 

analyse menée sur la base de ces modèles simples permet un pré-dimensionnement des circuits. Ainsi 

il ne donne pas des valeurs précises de plage de fonctionnement mais plutôt des tendances. Enfin, ces 

modèles ne prennent pas en compte les différentes sources de bruit dans le transistor. 

Ce travail concerne la conception de circuits fonctionnant aux fréquences millimétriques, donc les 

modèles proposés dans cette partie sont particulièrement valables aux fréquences millimétriques. 

I.3.1. Modèle petit signal 

I.3.1.1. Schéma équivalent petit signal du transistor dans le domaine 

millimétrique 

On considère une version simplifiée du schéma équivalent petit signal présenté sur la Figure 

I.14. 

 

Figure I.15 Schéma équivalent petit signal simplifié du transistor MOS. 

Il s’agit d’un schéma équivalent simplifié qui a pour but de rendre compte des tendances de 

fonctionnement du transistor mais qui n’a pas vocation à décrire précisément l’ensemble des 

phénomènes mis en jeux dans le fonctionnement du transistor, comme déjà précisé plus haut. Notons 

que ces paramètres dépendent des tensions de polarisation du transistor donc sont extraits pour un 

point de fonctionnement. 

I.3.1.2. Méthode d’extraction des paramètres du modèle 

Les valeurs des composants de ce schéma équivalent sont extraites à partir de résultats en 

paramètres S du transistor monté en source commune, comme montré sur la Figure I.16. 
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Figure I.16 Schéma électrique utilisé pour l’extraction du schéma équivalent petit signal simplifié. 

En négligeant les éléments extrinsèques du transistor ainsi que le réseau parasite de substrat, le 

transistor présenté sur la Figure I.16 est équivalent au schéma équivalent petit signal de la Figure 

I.15. Alors, en remarquant qu’il s’agit d’un réseau en pi, la valeur des éléments du schéma équivalent 

simplifié est calculée à partir des paramètres Y : 

 

𝑔𝑚 = ℜ(𝑌21) 
𝑔𝑑 = ℜ(𝑌22) 

𝐶𝐺𝑆 = 𝐼𝑚 (
𝑌11 + 𝑌12

𝜔
) 

𝐶𝐷𝑆 = 𝐼𝑚 (
𝑌22 + 𝑌12

𝜔
) 

𝐶𝐺𝐷 = −𝐼𝑚(
𝑌12
𝜔
) 

I-11 

Il n’existe pas de relation exacte simple entre ces éléments et les tensions de polarisation du transistor 

{𝑉𝐺𝑆; 𝑉𝐷𝑆}, donc l’ensemble de ces paramètres doit être déterminé pour chaque polarisation. D’autre 

part, on considère que tous ces éléments varient linéairement par rapport à la largeur de grille, pour 

𝑉𝐺𝑆 et 𝑉𝐷𝑆 fixés. 

I.3.1.3. Résultats de la modélisation 

Les résultats présentés dans cette partie concernent les transistors nMOS basse puissance et 

faible tension de seuil (nlvtlp) de la technologie BiCMOS 55 nm. Ce modèle est basé sur des résultats 

de simulation utilisant le modèle BSIM 4 implémenté dans le kit de conception de la technologie. Les 

dimensions du transistor sont LMIN x 30 µm (on se place à LMIN pour maximiser gM et W = 30 µm car 

c’est une valeur utilisée couramment pour la conception), et sa polarisation est {VG = 0.86 V;VD = 1.2 V} 

(on se place à VD = VDD et à VG tel que gM est maximum). La valeur des éléments du schéma équivalent 

petit signal est extraite à l’aide d’une simulation de paramètres S, puis en utilisant les formules (I-11).  
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Figure I.17 Résultat de la modélisation du transistor nlvtlp de la technologie BiCMOS 55 nm pour des 
fréquences comprises entre 1 et 100 GHz. Le BSIM 4 implémenté dans le kit de conception (en trait plein) 

est comparé avec le modèle simplifié (trait pointillé) pour les quatre paramètres S. Le paramètre de 
transfert inverse S12 a été multiplié par 10 pour améliorer la lisibilité. 

Les différences entre le modèle BSIM de référence et notre modèle simplifié sont principalement  dues 

à l’absence d’éléments extrinsèques. Une méthode d’extraction de ces éléments extrinsèques ainsi 

que la méthode d’épluchage associée sont données dans [14], [15]. 

La dépendance de ces éléments étant linéaire par rapport à la largeur de grille, ils sont normalisés, ce 

qui facilite l’utilisation de ce modèle pour le dimensionnement des transistors. Le Tableau I-2 

présente les valeurs normalisées des éléments du schéma équivalent petit signal simplifié pour un 

transistor nlvtlp BiCMOS 55 nm de dimension LMIN x 30 µm et de polarisation {VG = 0.86 V;VD = 1.2 V}. 

 Tableau I-2 Exemple de valeurs normalisées des éléments du schéma 
équivalent petit signal simplifié du transistor nlvtlp de la technologie BiCMOS 
55 nm. 

 

 gM (S/mm) 0,9 

gD (S/mm) 0,16 

CGS (fF/mm) 676 

CDS (fF/mm) 330 

CGD (fF/mm) 267 

 

 

I.3.2. Modèle non-linéaire 
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I.3.2.1. Cas général 

On considère un transistor MOS polarisé par un couple de tensions {𝑉𝐺𝑆, 𝑉𝐷𝑆} tel que présenté 

sur la Figure I.18. On néglige la non-linéarité des capacités intrinsèques du MOS, de sorte que l’on 

obtient le schéma équivalent non-linéaire quasi-statique présenté dans la même figure.  

 

Figure I.18 Schéma équivalent non-linéaire simplifié d’un transistor MOS. I(VGS,VDS) est la surface de 
courant du transistor2. 

Un développement en série de Taylor permet d’approximer la caractéristique de cette source de 

courant autour du point de fonctionnement {𝑉𝐺𝑆0; 𝑉𝐷𝑆0} : 

 
𝐼(𝑉𝐺𝑆; 𝑉𝐷𝑆)|{𝑉𝐺𝑆0;𝑉𝐷𝑆0 }

= 𝐼0 +∑𝑔𝑚𝑖
(𝑉𝐺𝑆 − 𝑉𝐺𝑆0)

𝑖
∞

𝑖=1

+∑𝑔𝑑𝑖(𝑉𝐷𝑆 − 𝑉𝐷𝑆0)
𝑖

∞

𝑖=1

+ 𝑇𝐶 I-12 

avec 𝐼0 = 𝐼(𝑉𝐺𝑆0; 𝑉𝐷𝑆0) et : 

 

𝑔𝑚𝑖
=
1

𝑖!

𝛿𝑖𝐼

𝛿𝑉𝑔𝑠
𝑖
|

𝑉𝑑𝑠=𝑐𝑜𝑛𝑠𝑡𝑎𝑛𝑡𝑒

 

𝑔𝑑𝑖 =
1

𝑖!

𝛿𝑖𝐼

𝛿𝑉𝑑𝑠
𝑖
|
𝑉𝑔𝑠=𝑐𝑜𝑛𝑠𝑡𝑎𝑛𝑡𝑒

 
I-13 

et où 𝑇𝐶 représente les termes croisés dans le développement en série de Taylor de la surface de 

courant. 

On suppose négligeable tous les termes croisés (TC), de sorte que la source de courant non-linéaire 

du transistor autour du point de fonctionnement {𝑉𝐺𝑆0; 𝑉𝐷𝑆0} est complètement déterminée par les 

termes 𝑔𝑚𝑖 et 𝑔𝑑𝑖. Un exemple de surface de courant est donné sur la Figure I.19.  

                                                             
2 On l’appelle surface de courant car il s’agit d’une fonction de deux variables : le courant entre le drain et la 
source du transistor dépend des tensions grille-source (VGS) et drain-source (VDS). 
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Figure I.19 Exemple de simulation de la surface de courant d’un transistor nMOS dans la technologie 
BiCMOS 55 nm. 

I.3.2.2. Cas particulier 

Dans le cas particulier d’une paire croisée utilisée dans les oscillateur (Figure I.20.a), si la paire 

croisée est équilibrée (les transistors sont strictement identiques), les transistors se trouvent dans le 

régime de fonctionnement suivant :   𝑉𝑑𝑠 = 𝑉0 +
𝑉

2
 et 𝑉𝑔𝑠 = 𝑉0 −

𝑉

2
. On obtient le schéma équivalent 

simplifié de la Figure I.20.b. 

 

Figure I.20 a. Polarisation des transistors dans une paire croisée. b. Schéma équivalent non-linéaire 

simplifié de la  Figure I.18 lorsque  𝑉𝑑𝑠 = 𝑉0 +
𝑉

2
 et 𝑉𝑔𝑠 = 𝑉0 −

𝑉

2
. 

Et l’équation I-12 devient : 
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𝐼(𝑉)|{𝑉0} = 𝐼0 +∑𝑔𝑖(𝑉 − 𝑉0)

𝑖

∞

𝑖=1

 I-14 

avec 𝐼0 = 𝐼(𝑉0; 𝑉0) et : 

 𝑔𝑖 =
𝑔𝑚𝑖 − 𝑔𝑑𝑖

2𝑖
 I-15 

Cette transformation revient à parcourir la surface de courant en longeant la seconde bissectrice du 

plan {𝑉𝐺𝑆; 𝑉𝐷𝑆}, comme le montre la Figure I.21. 

 

Figure I.21 a. Exemple de simulation de la surface de courant d’un transistor nMOS dans la technologie 

BiCMOS 55 nm. Lorsque 𝑉𝑑𝑠 = 𝑉0 +
𝑉

2
 et 𝑉𝑔𝑠 = 𝑉0 −

𝑉

2
, la caractéristique courant-tension suit la courbe noire 

(pour 𝑉0 = 0,8𝑉). b. Comparaison entre la caractéristique courant-tension du transistor (Figure I.20) et du 
modèle (I-12) avec différents ordres de précision. 

Ainsi, l’expression non-linéaire du courant dans un transistor polarisé comme indiqué sur la Figure 

I.20 dépend uniquement des termes 𝑔𝑚𝑖 et 𝑔𝑑𝑖 extraits à partir de la caractéristique courant tension 

bien connue du transistor MOS montrée sur la Figure I.19. La modélisation dans ce cas particulier est 

utilisée dans le chapitre II pour la modélisation de la caractéristique non-linéaire de la paire croisée. 
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I.4. Conclusion 
Ce chapitre a permis de présenter et modéliser les briques de bases qui sont utilisées dans le 

reste de ce manuscrit : les lignes de transmission et les transistors MOS.  

 La technologie microruban sur film mince a été retenue pour les lignes de transmission. Les 

lignes ont été modélisées selon une méthode qui a été argumentée et validée par comparaison avec 

des simulations électromagnétiques. Les résultats de cette modélisation sont très satisfaisants pour 

la conception de circuit en gamme de fréquence millimétrique. Le modèle discret proposé, composé 

d’un réseau RLC parallèle, donne une approximation simple du comportement de la ligne au voisinage 

d’une fréquence donnée. Ce modèle est destiné à la mise en équation de l’oscillateur qui est détaillée 

au sein du chapitre suivant. 

 Un modèle petit signal simple du transistor nMOS est présenté. La méthode d’extraction des 

paramètres du modèle est décrite. Le choix de ne modéliser que les éléments intrinsèques du schéma 

équivalent petit signal est validé par comparaison avec la simulation du modèle implémenté dans le 

kit de conception. Un modèle non-linéaire original du transistor, basé sur le développement en séries 

de Taylor de la surface de courant du transistor, est enfin présenté. Un cas particulier est traité, qui 

correspond à la polarisation du transistor dans la paire-croisée d’un oscillateur. Ce modèle est utilisé 

pour la mise en équation de l’oscillateur en tenant en compte des non-linéarités de la source de 

courant du transistor dans le chapitre suivant. 



 

 

  

Chapitre II. Les oscillateurs en 
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II.1. Introduction 
La synthèse de fréquence qui fait l’objet de ce travail repose sur l’utilisation de deux oscillateurs 

dans des conditions spécifiques. Le premier est allumé et éteint périodiquement, de sorte qu’il génère 

un signal composé d’oscillations et de vides périodiquement répétés. Dans le domaine fréquentiel, ce 

signal est composé de plusieurs harmoniques. Le second oscillateur reçoit ce signal particulier en 

entrée et agit comme un filtre pour ne récupérer qu’une harmonique et ainsi produire un signal 

sinusoïdal. La modélisation des signaux de sortie de ces deux oscillateurs est importante car elle 

permet d’aboutir à une expression analytique (même si elle est approchée) du signal synthétisé.  

Après avoir introduit les oscillateurs et avoir énuméré leurs grandeurs caractéristiques, ils sont mis 

en équation, à partir d’un modèle simplifié, afin d’aboutir à une équation connue, l’équation de Van 

der Pol. Cette équation ne trouvant pas aujourd’hui de solution générale, l’état de l’art des modèles 

est détaillé et de nouvelles solutions originales sont proposées qui permettent de modéliser le 

comportement de l’oscillateur dans les conditions de fonctionnement spécifiques à cette synthèse de 

fréquence innovante, comme montré sur la Figure II.1. 

 

Figure II.1 Schéma bloc de la synthèse innovante présentée dans ce travail qui utilise deux oscillateurs dans 
des configurations différentes. Détail des signaux temporels d’entrée (le signal de référence en violet), des 

signaux intermédiaires ainsi que du signal de sortie (en rouge). 

Les contributions à l’étude des oscillations électriques sont rassemblées dans le paragraphe II.4. Un 

modèle original décrivant le démarrage des oscillations dans un oscillateur à paire croisée est 

proposé dans le paragraphe II.4.1, ce cas étant rencontré dans le signal TORP (signal bleu sur la Figure 

II.1). Un autre modèle est proposé dans le paragraphe II.4.2 qui décrit le passage de l’oscillateur de 

l’état verrouillé à l’état d’oscillation libre (c’est le cas dans l’oscillateur injecté de la Figure II.1 lorsque 

le signal TORP passe à zéro). Ces deux modèles servent de base à l’élaboration de solutions 

approchées décrivant le comportement des deux oscillateurs utilisés dans cette synthèse de 

fréquence : le générateur de TORP (paragraphe II.4.3) ainsi que l’oscillateur injecté (paragraphe 

II.4.4). Enfin, une analyse théorique basée sur ces modèles permet de révéler une forme particulière 

de synchronisation des oscillateurs. 
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II.2. Présentation des oscillateurs 
II.2.1. Aspects historiques et définition 

II.2.1.1. Bref Historique de l’étude des oscillateurs 

Le phénomène d’oscillation électriques périodique est d’abord mis en évidence à la fin du 

XIXème siècle par Gerard-Lescuyer  grâce à un système mécanique : la machine série Dynamo. Puis c’est 

Blondel qui en 1905 observe des oscillations dans un émetteur à arc, et c’est en 1912 que le premier 

oscillateur électrique est mis en œuvre par Armstrong. Il faudra attendre 1919 pour que Blondel 

mette en équation le premier oscillateur électrique, suivi par Van Der Pol un an plus tard [16]. Le 

circuit électrique conçu par Van Der Pol est constitué d’un transformateur d’inductance propre L et 

de mutuelle M, d’une capacité C, d’une triode ainsi que d’une source de tension continue (Figure II.2). 

 

Figure II.2 Représentation du schéma électrique du premier oscillateur électrique (à triode) mis en œuvre 
par Van Der Pol tel qu’il est montré dans [16].  

Van der Pol modélise la caractéristique tension-courant de la triode comme étant  de la forme : 

 
𝑖 = 𝛼𝑣 − 𝛾𝑣3 II-1 

En appliquant les formules de Kirchhoff, il obtient l’équation suivante :  

 

{
 

 𝑣(0) = 𝑣0 ;  
𝑑𝑣

𝑑𝑡
(0) = 𝑣̇0

𝐶
𝑑2𝑣

𝑑𝑡2
+ (

1

𝑅
− 𝛼)

𝑑𝑣

𝑑𝑡
+ 𝛾

𝑑(𝑣3)

𝑑𝑡
+
1

𝐿𝐶
𝑣 = 0

 II-2 

Cette équation différentielle ordinaire non-linéaire du second ordre est aujourd’hui connue sous le 

nom d’équation de Van der Pol en régime libre. C’est ensuite en 1929 qu’Andronov établit une relation 

entre les cycles limites de Poincaré et les oscillations auto-entretenues [17]. L’intérêt de la 

théorisation des oscillations auto-entretenues pousse la société américaine de radio 

télécommunication à confier le problème des oscillations à des mathématiciens. On note alors les 

avancées importantes de Littlewood et Cartwright, même si aucune solution exacte de l’équation de 

Van Der Pol n’a été trouvée, encore aujourd’hui [18]. 
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II.2.1.2. Définition d’un oscillateur 

Un oscillateur est une solution particulière d’un système dynamique non-linéaire. Un système 

dynamique est un système classique (par opposition à quantique) qui dépend du temps de façon 

causale et déterministe [19]. Un système non-linéaire de variable x comprend au moins un terme en 

xn ou toute autre fonction de x. Contrairement à d’autres systèmes non linéaires, il est très délicat de 

linéariser l’oscillateur pour l’étudier, car la non-linéarité n’est pas un artefact lié au fonctionnement 

de l’oscillateur mais bien la cause centrale de l’existence des oscillations. Dans ce manuscrit, on 

s’intéresse aux oscillateurs électriques périodiques, autrement dit aux circuits électriques capables 

de générer un signal électrique périodique en fonction du temps. Le schéma bloc le plus simple d’un 

oscillateur électrique est présenté sur la Figure II.3. 

 

Figure II.3 Représentation symbolique d’un oscillateur électrique périodique. Il transforme l’énergie 
continue qui l’alimente en un signal de sortie périodique. 

Il existe deux principaux groupes d’oscillateurs électriques périodiques : les oscillateurs à relaxation 

d’une part, comprenant les oscillateurs astables et en anneaux, et les oscillateurs quasi-sinusoïdaux 

d’autre part, tels que l’oscillateur harmonique, les oscillateurs à résistance négative et les oscillateurs 

à déphasage. Les oscillateurs à résistance négative peuvent encore être divisés en plusieurs 

catégories, selon le type de résonateur utilisé : réservoir de charges LC (LC-tank), résonateur à quartz 

ou encore résonateurs à onde acoustique de surface (SAW) par exemple. Cette classification des 

oscillateurs est présentée sur la Figure II.4. Ce travail est limité à l’étude des oscillateurs électriques 

périodiques quasi-sinusoïdaux à résistance négative, dont le résonateur est de type réservoir de 

charges (LC-tank). 
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Figure II.4 Classification des oscillateurs. Détail des oscillateurs électriques. 

II.2.2. Fonctions réalisées à base d’oscillateurs 

On distingue dans ce travail trois fonctions différentes basées sur l’utilisation d’oscillateurs. 

Les oscillateurs contrôlés en tension, les oscillateurs verrouillés par injection ainsi que les oscillateurs 

à allumage périodique. 

II.2.2.1. Oscillateur contrôlé en tension 

Un oscillateur contrôlé en tension est réalisé en remplaçant la capacité ou l’inductance du tank 

par un élément dont l’admittance dépend d’une tension de contrôle appliquée à ses bornes. Ceci 

permet de contrôler la fréquence de résonance du résonateur et donc la fréquence des oscillations. 

Les VCO (Voltage Controlled Oscillator ou Oscillateur contrôlé en tension) sont notamment utilisés 

dans les boucles à verrouillage de phase. 

Dans le domaine millimétrique, un VCO est réalisé en remplaçant la capacité par un varactor, ou un 

DTC (Digitally Tuned Capacitor ou capacité à contrôle digital), ou la ligne de transmission par une 

ligne accordable. Dans ce travail, on utilise exclusivement des varactors MOS. Le schéma bloc simplifié 

de l’oscillateur contrôlé en tension est donné sur la Figure II.5. 
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Figure II.5 Représentation symbolique d’un oscillateur contrôlé en tension. La fréquence du signal de sortie 
dépend de la tension de contrôle qui lui est appliquée. 

II.2.2.2. Oscillateur verrouillé par injection 

Un oscillateur verrouillé par injection est constitué d’un oscillateur et d’un réseau d’injection, 

souvent constitué de transistors. Ce réseau d’injection a pour but d’additionner à une grandeur 

électrique de l’oscillateur un signal périodique externe (le signal d’injection). Sous certaines 

conditions, l’oscillateur se verrouille sur le signal d’injection de sorte que la fréquence d’oscillation 

devient dépendante de la fréquence du signal d’injection. Il recopie alors les propriétés de phase du 

signal injecté, notamment le bruit de phase. Les ILO (« Injection Locked Oscillator ») ont la propriété 

de pouvoir se verrouiller sur une harmonique, l’harmonique fondamentale, ou encore une sous-

harmonique du signal d’injection. Une représentation simplifiée de l’oscillateur verrouillé par 

injection est donnée sur la Figure II.6. 

 

Figure II.6 Représentation symbolique d’un oscillateur verrouillé par injection. Sous certaines conditions, 
l’oscillateur se verrouille sur le signal d’injection et recopie sa fréquence (ou un multiple ou un sous-

multiple). 

II.2.2.3. Oscillateur à allumage périodique 

Un oscillateur à allumage périodique produit un signal oscillant qui est interrompu 

périodiquement. Si l’interrupteur est placé sur l’alimentation, l’oscillateur est allumé et éteint 

périodiquement. Si l’interrupteur est placé en sortie de l’oscillateur, celui-ci oscille en permanence 

mais le signal oscillant n’est prélevé que lorsque l’interrupteur est fermé. Dans les deux cas, le signal 

de sortie est composé d’oscillations pendant une partie de la période et rien pendant l’autre partie. 

Cependant, les signaux de sortie de ces deux architectures ont des propriétés différentes qui sont 

présentées dans le paragraphe II.3.1.3 de ce chapitre. Ces deux architectures sont présentées 

symboliquement sur la Figure II.7.  
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Figure II.7 Représentation symbolique d’oscillateurs à allumage périodique. 

II.2.3. Grandeurs caractéristiques 

Dans cette partie sont présentées les différentes grandeurs caractéristiques de l’oscillateur. Il 

s’agit des métriques d’évaluation des performances d’un oscillateur. Ces métriques sont utilisées par 

le concepteur d’un système pour définir les spécifications de l’oscillateur nécessaire au respect du 

cahier des charges. Sont présentées les grandeurs caractéristiques des trois fonctions réalisées à base 

d’oscillateurs qui sont détaillées dans la partie précédente. 

II.2.3.1. Grandeurs caractéristiques générales 

 L’amplitude des oscillations 

Le signal issu d’un oscillateur n’est utilisable dans un système que s’il possède une amplitude 

suffisante. Celle-ci s’exprime en milliwatts (mW) ou en dBm3, ou encore en volts par rapport à une 

charge donnée, comme montré sur la Figure II.8. 

 

Figure II.8 Représentation des oscillations en régime établi dans les domaines temporel (a.) et fréquentiel 
(b.). 

 La fréquence des oscillations 

Le rôle d’un oscillateur est de fournir un signal de fréquence fixe (𝐹𝑂𝑆𝐶 sur la Figure II.8). Cette 

fréquence est donc la première métrique fixée lors de la conception d’un oscillateur. De la fréquence 

                                                             
3 𝑃𝑑𝐵𝑚 = 10 log10 (

𝑃𝑚𝑊

1 𝑚𝑊
), où 𝑃𝑚𝑊  représente la puissance en milliwatts et 𝑃𝑑𝐵𝑚  la puissance en dBm. 
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d’oscillation libre dépend l’architecture de l’oscillateur utilisée : on n’utilise pas les mêmes 

architectures d’oscillateurs à 20 MHz [20] et à 90 GHz [21]. 

 La pureté spectrale 

La représentation dans le domaine fréquentiel du signal oscillant n’est pas composée 

uniquement d’un Dirac à la fréquence d’oscillation libre de l’oscillateur. D’une part, la non-linéarité 

de l’oscillateur produit des harmoniques aux multiples de la fréquence d’oscillation libre. Le rapport 

de puissance entre ces harmoniques et le fondamental est le taux de distorsion harmonique, comme 

défini par :  

 𝑇𝐻𝐷 =
√∑ 𝑄ℎ

2∞
ℎ=2

𝑄1
 

II-3 

D’autre part, la puissance n’est pas localisée à chaque harmonique sous forme de Dirac, mais elle est 

étalée de part et d’autre de maximums qui correspondent aux harmoniques du signal oscillant. Cet 

étalement traduit la variation statistique de la fréquence d’oscillation de l’oscillateur.  On mesure cet 

étalement avec le bruit de phase, qui est calculé à partir de la densité spectrale de puissance autour 

de la fréquence centrale : 

 
ℒ(Δ𝜔) = 10 𝑙𝑜𝑔 (

𝑃𝑆𝐷𝑠𝑖𝑑𝑒𝑏𝑎𝑛𝑑(Δ𝜔,1 Hz)

𝑃𝑆𝐷𝑐𝑎𝑟𝑟𝑖𝑒𝑟
) II-4 

Avec 𝑃𝑆𝐷𝑠𝑖𝑑𝑒𝑏𝑎𝑛𝑑(Δ𝜔,1 Hz) la somme des densités de puissance du signal sur 1 Hz à Δ𝜔 de la fréquence 

centrale et 𝑃𝑆𝐷𝑐𝑎𝑟𝑟𝑖𝑒𝑟  la puissance absolue à la fréquence centrale. 

Un exemple de densité spectrale de puissance de signal oscillant ainsi que de bruit de phase sont 

donnés sur la Figure II.9. 

 

Figure II.9 Pureté spectrale d’un oscillateur : un exemple de densité spectrale de puissance (a.), et un 
exemple de bruit de phase (b.). 

II.2.3.2. Oscillateurs contrôlés en tension  

 Le gain 
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Le gain, notée K, correspond à la variation de la fréquence par rapport à la variation de la 

tension et s’exprime en Hertz par Volt. Elle indique avec quelle précision on agit sur la fréquence 

d’oscillation en changeant la tension de commande. La plage de contrôle est l’intervalle de fréquence 

maximal correspondant aux valeurs maximales et minimales du contrôle en tension. Un exemple de 

variation de la fréquence d’oscillation libre en fonction de la tension de contrôle est proposé sur la 

Figure II.10. 

 

Figure II.10 Plage de contrôle et gain d’un oscillateur contrôlé en tension. 

Notons que le gain peut être positif ou négatif selon le type de composant à admittance variable utilisé. 

Dans l’exemple de la Figure II.10, le gain K est négatif. 

 

II.2.3.3. Oscillateurs verrouillés par injection 

 La plage de verrouillage 

Pour un oscillateur à verrouillage par injection, il existe un ensemble de couples {puissance 

d’injection ; fréquence d’injection} pour lesquels l’oscillateur est verrouillé. Il s’agit de la sensibilité 

de l’oscillateur, aussi appelé plage de verrouillage, dont un exemple est tracé sur la Figure II.11. 
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Figure II.11 Plage de verrouillage d’un oscillateur verrouillé par injection. 

Cette courbe prend généralement la forme d’un V, car plus la puissance d’injection est élevée, plus la 

plage de fréquence d’injection pour laquelle l’oscillateur est verrouillé est large. La fréquence 

d’oscillation libre de l’oscillateur est toujours comprise dans cette plage. De plus, l’oscillateur possède 

la propriété de se verrouiller sur un signal d’entrée dont la fréquence est proche d’un multiple ou d’un 

sous-multiple de sa fréquence d’oscillation libre. Ainsi, il existe une courbe de sensibilité de 

l’oscillateur comme celle montrée sur la Figure II.11 à tous les multiples et sous multiples de sa 

fréquence d’oscillation libre (Figure II.12). 

 

Figure II.12 Plage de verrouillage de l’oscillateur verrouillé par injection au fondamental (𝜔0), par injection 

sous-harmonique (
𝜔0

2
, 
𝜔0

3
) et harmonique (2𝜔0).  

La sensibilité de l’oscillateur verrouillé par injection est complètement décrite par la Figure II.12. Les 

motifs représentés sont appelés langues d’Arnold.  

 La dynamique de verrouillage et de déverrouillage 

La dynamique de verrouillage regroupe la variation d’amplitude et de phase (ou de fréquence 

instantanée) subie par le signal oscillant, à partir du moment où un signal d’injection est appliqué à 

l’oscillateur (Figure II.13). Notons que la variation de la fréquence instantanée peut être non-

monotone. 
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Figure II.13 Simulation temporelle de verrouillage (1.a) et de déverrouillage (2.a) d’un oscillateur. Détail de 
la fréquence instantanée au verrouillage (1.b) ainsi qu’au déverrouillage (2.b). Les valeurs de fréquence 

instantanée sont obtenues par extraction des temps de passage par zéro du signal oscillant (méthode 
« zero-crossing »). 

II.2.3.4. Oscillateurs à allumage périodique 

 La conservation de la périodicité 

L’allumage et l’extinction périodique produit un signal oscillant pendant une partie de la 

période du signal d’entrée et nul le reste du temps. Ce signal conserve la périodicité du signal d’entrée 

s’il redémarre avec la même phase initiale à chaque période. Ceci se traduit dans le domaine spectral 

par une répartition des harmoniques aux multiples de la fréquence d‘entrée. Deux exemples sont 

montrés sur la Figure II.14 pour un oscillateur à allumage périodique qui conserve la périodicité et 

un autre qui ne la conserve pas. Dans les deux cas la fréquence d’allumage est de 2 GHz. 
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Figure II.14 Simulations temporelle et fréquentielle de deux oscillateurs à allumage périodique. Le premier 
oscillateur (1.a et 1.b) conserve la périodicité, alors que le second (2.a et 2.b) ne la conserve pas. 

D’après le spectre présenté sur la Figure II.14-1.b, l’oscillateur simulé dans le cas n°1 conserve la 

périodicité. En effet, ce spectre est composé d’harmoniques de la fréquence d’allumage de 2 GHz. 

D’après le spectre présenté sur la Figure II.14-2.b, l’oscillateur simulé dans le cas n°2 ne conserve pas 

la périodicité de 2 GHz puisque la fréquence des harmoniques ne coïncide pas avec les multiples de 2 

GHz. Cependant, les harmoniques de ce signal sont quand même espacées de 2 GHz et temporellement 

(Figure II.14-2.a), le signal à l’air d’être périodique de période 500 ps (=
1

2 𝐺𝐻𝑧
), et ressemble 

fortement à celui du premier cas (Figure II.14-1.a).  

 La dynamique d’allumage et d’extinction 

La dynamique d’allumage et d’extinction regroupe la variation d’amplitude et de phase (ou de 

fréquence instantanée) au démarrage et à l’extinction de l’oscillateur. Notons que la variation de la 

fréquence instantanée peut être non monotone et discontinue (Figure II.15). 
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Figure II.15 Simulation temporelle de l’allumage (1.a) et de l’extinction (2.a) d’un oscillateur. Détail de la 
fréquence instantanée à l’allumage (1.a) et de l’extinction (2.b). Les valeurs de fréquence instantanée sont 

obtenues par extraction des temps de passage par zéro du signal oscillant (méthode « zero-crossing »). 
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II.3. Mise en équation des oscillateurs et état de l’art 
théorique 

II.3.1. Mise en équation des oscilateurs 

II.3.1.1. Cas de l’oscillateur libre 

L’architecture paire croisée nMOS est constituée de deux transistors interconnectés qui 

réalisent la fonction partie active non-linéaire, ainsi que de deux lignes de transmission et d’une 

capacité comme réservoir de charges (LC-tank) qui est la partie passive linéaire. On modélise chaque 

transistor par une source de courant non-linéaire et des capacités intrinsèques 𝐶𝐺𝐷, 𝐶𝐺𝑆 et 𝐶𝐷𝑆, 

comme expliqué dans le chapitre I. En supposant que la paire croisée est équilibrée (les transistors 

T1 et T2 sont identiques), le schéma électrique de l’oscillateur est réduit à son schéma équivalent, 

comme présenté sur la Figure II.16. 

 

Figure II.16 Schéma équivalent de transistor utilisé pour la mise en équation de la paire croisée. 

La transformation effectuée sur la Figure II.16 comprend le remplacement de la ligne de transmission 

par le réseau 𝑅 ; 𝐿 ; 𝐶2  parallèle équivalent selon la procédure détaillée dans le chapitre I, paragraphe 

I.2.3.5 (la capacité C2 vaut la somme de la capacité du modèle de la ligne et de C1), et le remplacement 

des deux transistors de la paire croisée par leur modèle équivalent, selon la méthode présentée dans 

le paragraphe I.3.1 du chapitre I. 

Ainsi, 𝐼1 = 𝐼(𝑉) et 𝐼2 = 𝐼(−𝑉). 

Dans ces conditions, le schéma équivalent de l’oscillateur peut encore être réduit à celui présenté sur 

la Figure II.17. 
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Figure II.17 Schéma équivalent de la paire croisée utilisé pour sa mise en équation. 

Avec : 

 𝐼𝑃𝐶(𝑉) =
𝐼(𝑉) − 𝐼(−𝑉)

2
 II-5 

et 𝐶 = 𝐶2 +
𝐶𝐴

2
+ 𝐶𝐵. 

D’après le chapitre I (équation (I-14)), l’expression du courant 𝐼(𝑉) est : 

 
𝐼(𝑉) = 𝐼0 +∑𝑔𝑖(𝑉 − 𝑉0)

𝑖

∞

𝑖=1

 II-6 

Ainsi, d’après l’équation II-5, la caractéristique en courant de la paire croisée 𝐼𝑃𝐶(𝑉) s’obtient en 

éliminant les termes pairs de la caractéristique 𝐼(𝑉) du transistor : 

 
𝐼𝑃𝐶(𝑉) =∑𝑔2𝑖−1(𝑉 − 𝑉0)

2𝑖−1

∞

𝑖=1

 II-7 

Les 𝑔2𝑖−1 s’expriment en fonction des 𝑔𝑚2𝑖−1 et 𝑔𝑑2𝑖−1 de la caractéristique en courant générale du 

transistor selon la relation (démontrée dans le chapitre 1) : 

 𝑔𝑖 =
𝑔𝑚𝑖 − 𝑔𝑑𝑖

2𝑖
 II-8 

Une approximation simple consiste à ne prendre que le terme linéaire 𝑔1 et le premier terme non 

linéaire 𝑔3 : 

 
𝐼𝑃𝐶(𝑉) ≈ 𝑔1𝑉 + 𝑔3𝑉

3 II-9 
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Ainsi, on a réduit la paire croisée à un filtre passif du second ordre et une transconductance non 

linéaire d’ordre 34. En appliquant les lois de Kirchhoff au circuit de la Figure II.17 et en utilisant 

l’équation (II-9), on aboutit à l’équation suivante, munie de ses conditions initiales : 

 

{
 

 𝑣(0) = 𝑣0 ;  
𝑑𝑣

𝑑𝑡
(0) = 𝑣̇0

𝑑2𝑣

𝑑𝑡2
+
1

𝐿𝐶
𝑣 =

1

𝐶
(𝑔1 −

1

𝑅
+ 3𝑔3𝑣

2)
𝑑𝑣

𝑑𝑡

 II-10 

ou sous une autre forme : 

 
{

𝑣(0) = 𝑣0 ;  v̇(0) = 𝑣̇0
𝑣̈ + 𝜔0

2𝑣 = 𝜀𝜔0(1 − 𝑘𝑣
2)𝑣̇

 II-11 

avec 𝜔0 =
1

2𝜋√𝐿∙𝐶
 la pulsation de résonance du tank, 𝜀 =

𝑔1−1/𝑅

𝐶∙𝜔0
 le coefficient de  non-linéarité et 𝑘 =

3𝑔3

𝑔1−1/𝑅
. 

Finalement, le comportement de l’oscillateur à paire croisée nMOS est réduit à cette équation 

différentielle ordinaire non-linéaire d’ordre deux. Il s’agit de l’équation de Van Der Pol en régime libre. 

Aucune solution analytique générale n’existe aujourd’hui dans la littérature. De plus, selon la valeur 

du coefficient de non-linéarité 𝜀, l’oscillateur paire croisée est un oscillateur quasi-sinusoïdal de type 

résistance négative (𝜀 ≪ 1) ou un oscillateur à relaxation (𝜀 > 1), ou encore l’oscillateur harmonique 

(lorsque 𝜖 = 0). L’oscillateur harmonique est un objet mathématique qui n’est pas réalisable en 

électronique (il n’existe pas de capacités et d’inductances sans pertes), et sa solution analytique est : 

 
𝑣(𝑡) = 𝑣0𝑠𝑖𝑛(𝜔0𝑡 + 𝜙0) II-12 

Dans ce manuscrit, on se limite à l’étude de la paire croisée comme un oscillateur quasi-sinusoïdal de 

type résistance négative. Ainsi, dans l’analyse théorique suivante, on suppose que 𝜀 ≪ 1. 

II.3.1.2. Cas de l’oscillateur forcé 

On considère maintenant un oscillateur paire croisée nMOS muni d’un réseau d’injection 

fondamentale tel que celui montré sur la Figure II.18.a. Le signal d’injection est de la forme : 

 
entrée − entrée̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅ = 𝐴𝐼𝑁𝐽 sin(𝜔𝐼𝑁𝐽𝑡) II-13 

On suppose que les transistors d’injection se comportent comme des transconductances parfaites5 

𝑔𝑇𝑖𝑛𝑗  et que l’injection est équilibrée (les transistors T3 et T4 sont identiques). En utilisant les mêmes 

simplifications que pour l’oscillateur en régime libre (voir la partie précédente), on obtient 

l’équivalence montrée sur la Figure II.18, avec 𝐼𝐼𝑁𝐽 = 𝑔𝑇𝑖𝑛𝑗(entrée − entrée
̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅). 

                                                             
4 Cette transconductance non linéaire d’ordre 3 correspond à la fonction de Van der Pol présentée équation 
(II-1). Notons que pour le transistor MOS en inversion modérée, 𝑔1 > 0 et 𝑔3 < 0. 
5 Cependant, on peut prendre en compte les capacités du schéma équivalent petit signal du MOS ( 𝐶𝐺𝑆, 𝐶𝐺𝐷, 𝐶𝐷𝑆) 
en les ajoutant à la capacité totale 𝐶 du tank. 
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Figure II.18 Schéma équivalent de la paire croisée munie du réseau d’injection utilisé pour sa mise en 
équation. 

En appliquant les lois de Kirchhoff à ce schéma, on aboutit à l’équation suivante : 

 

{
 

 𝑣(0) = 𝑣0 ;  
𝑑𝑣

𝑑𝑡
(0) = 𝑣̇0

𝑑2𝑣

𝑑𝑡2
+
1

𝐿𝐶
𝑣 =

1

𝐶
(𝑔1 −

1

𝑅
+ 3𝑔3𝑣

2)
𝑑𝑣

𝑑𝑡
+
𝐼𝐼𝑁𝐽𝜔0
𝐶

cos(𝜔𝐼𝑁𝐽𝑡)

 II-14 

ou sous une autre forme : 

 𝑣̈ + 𝜔0
2𝑣 = 𝜀𝜔0(1 − 𝑘𝑣

2)𝑣̇ +
𝐼𝐼𝑁𝐽𝜔0

𝐶
cos(𝜔𝐼𝑁𝐽𝑡) II-15 

On a ainsi réduit le comportement de l’oscillateur paire croisée muni de son réseau d’injection à une 

équation différentielle ordinaire non linéaire d’ordre deux. Il s’agit de l’équation de Van Der Pol en 

régime forcé. Elle ne trouve pas de solution analytique aujourd’hui dans la littérature. 

Sur la Figure II.18, si le signal d’injection n’est pas sinusoïdal (et n’est donc plus décrit par (II-13)) 

mais quelconque, la nomenclature oscillateur verrouillé par injection ne s’applique plus mais le 

raisonnement reste correct et on obtient l’équation différentielle dans le cas général: 

 

{
 

 𝑣(0) = 𝑣0 ;  
𝑑𝑣

𝑑𝑡
(0) = 𝑣̇0

𝑑2𝑣

𝑑𝑡2
+
1

𝐿𝐶
𝑣 =

1

𝐶
(𝑔1 −

1

𝑅
+ 3𝑔3𝑣

2)
𝑑𝑣

𝑑𝑡
+
1

𝐶

𝑑𝐼𝐼𝑁𝐽(𝑡)

𝑑𝑡
 

 II-16 

Cette équation différentielle est une généralisation de l’équation de Van der Pol en régime forcé, et sa 

résolution analytique dépend de la nature du signal d’injection 𝐼𝐼𝑁𝐽(𝑡). 
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II.3.1.3. Cas de l’oscillateur à allumage périodique 

 Interrupteur placé sur l’alimentation de l’oscillateur 

On considère un oscillateur à paire croisée nMOS dont la source de courant est allumée et éteinte 

périodiquement, selon le schéma électrique présenté sur la Figure II.19. 

 

Figure II.19 Schéma électrique d’un oscillateur à allumage périodique dont l’interrupteur est placé sur 
l’alimentation. 

Lorsque l’interrupteur est fermé, ce schéma électrique est équivalent à celui d’un oscillateur  à paire 

croisée dont la mise en équation est détaillée dans le paragraphe précédent et aboutit à l’équation 

(II-10). Lorsque l’interrupteur est ouvert, on suppose que la paire croisée se comporte comme un 

circuit ouvert. Ainsi, la fonction non-linéaire équivalente de la paire croisée s’écrit en fonction du 

signal d’entrée : 

 
𝑓𝑁𝐿(𝑣, 𝑒𝑛𝑡𝑟é𝑒) = {

𝑔1𝑣 + 𝑔3𝑣
3, si 𝑒𝑛𝑡𝑟é𝑒 = "1"

0, si 𝑒𝑛𝑡𝑟é𝑒 = "0"
 II-17 

On note que lorsque 𝑒𝑛𝑡𝑟é𝑒 = "0", 𝑓𝑁𝐿(𝑣, 𝑒𝑛𝑡𝑟é𝑒) = 0 et le schéma électrique de l’oscillateur à 

allumage périodique correspond à un réseau RLC parallèle. En considérant que l’établissement de la 

fonction non-linéaire de la paire croisée est rapide devant la fréquence des oscillations6, on obtient 

l’équation différentielle suivante, munie de ses conditions initiales : 

 
{

𝑣(0) = 𝑣0 ;  
𝑑𝑣

𝑑𝑡
(0) = 𝑣̇0

𝑑2𝑣

𝑑𝑡2
+
1

𝐿𝐶
𝑣 =

1

𝐶

𝑑𝑓𝑁𝐿
𝑑𝑡

−
1

𝑅𝐶

𝑑𝑣

𝑑𝑡

 II-18 

 Interrupteur placé à la sortie de l’oscillateur 

                                                             
6 Cette supposition est vraie lorsque la fréquence d’oscillation libre de l’oscillateur est faible devant la fréquence 
de coupure des transistors MOS. Cela correspond à considérer uniquement les effets quasi-statiques dans le 
transistor. 
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Dans ce cas l’oscillateur fonctionne en continu, la paire croisée n’est pas éteinte, c’est le signal de 

sortie qui est éteint en fonction du signal d’entrée (Figure II.20). 

 

Figure II.20 Schéma électrique d’un oscillateur à allumage périodique dont l’interrupteur est placé sur le 
signal de sortie. 

Ainsi, si les temps d’ouverture et de fermeture de l’interrupteur sont courts devant la période des 

oscillations, le fonctionnement de ce système est décrit pas l’équation suivante : 

 
𝑣𝑠𝑜𝑟𝑡𝑖𝑒(𝑡) = {

𝑣(𝑡), si 𝑒𝑛𝑡𝑟é𝑒 = "1"
0, si 𝑒𝑛𝑡𝑟é𝑒 = "0"

 II-19 

Ou 𝑣(𝑡) est la solution de l’équation (II-10) de l’oscillateur de Van der Pol en régime libre. 

II.3.2. Etat de l’art des théories 

Cette revue de l’état de l’art des théories a pour but de prévoir le comportement de 

l’oscillateur électrique et d’établir des relations entre les paramètres de conception (taille des 

transistors constituant la paire croisée, valeur de l’inductance et de la capacité du réservoir de charge, 

…) et  les grandeurs caractéristiques des oscillateurs présentés dans le paragraphe II.2.3 de ce 

chapitre. 

II.3.2.1. Condition d’oscillation 

a. Critère de Barkhausen 

Le critère de Barkhausen [22] s’applique aux systèmes linéaires avec une rétroaction. Il donne 

une condition nécessaire d’instabilité du système linéaire qui s’écrit sous la forme suivante. 

Enoncé : 

Soit un système composé d’un amplificateur de gain 𝐴 et d’une rétroaction de fonction de 

transfert 𝛽(𝜔). Ainsi, le gain de la boucle s’écrit 𝐴 ∙ 𝛽(𝜔). Ce circuit peut atteindre un régime 

établi d’oscillation périodique aux fréquences qui vérifient que le gain de la boucle est égal à 

1. 

C2

T2T1

R

L

IS
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On utilise ce critère sur une version linéarisée de l’équation de Van Der Pol : dans l’équation (II-10), 

on considère uniquement le terme du premier ordre. Dans ces conditions, l’application du critère de 

Barkhausen donne une condition nécessaire pour l’établissement d’un régime permanent 

d’oscillations : 

 
𝑔1 >

1

𝑅𝑇𝑂𝑇
 II-20 

Ainsi, la partie active de l’oscillateur (la paire croisée) agit comme une résistance négative dont le 

terme linéaire 𝑔1 doit compenser les pertes de l’oscillateur représentées par la résistance 𝑅.  

b. Théorème de Liénard [23] 

Soit une équation de type : 

 
𝑥̈ + 𝑓(𝑥)𝑥̇ + 𝑔(𝑥) = 0.  II-21 

Il s’agit d’une équation dite de Liénard, dont l’équation de Van Der Pol en régime libre (II-11) est un 

cas particulier avec 𝑓(𝑥) = 𝜀𝜔0(1 − 𝑘𝑥
2) et 𝑔(𝑥) = 𝜔0

2𝑥. 

Enoncé : 

On suppose que l’équation (II-21) vérifie les hypothèses suivantes :  

(1) 𝑓(𝑥) et 𝑔(𝑥) sont continument dérivables pour tout 𝑥 ; 

(2) 𝑔(𝑥) est impaire 

(3) 𝑔(𝑥) > 0 pour 𝑥 > 0 

(4) 𝑓(𝑥) est paire 

(5) La fonction impaire 𝐹(𝑥) = ∫ 𝑓(𝑢)𝑑𝑢
𝑥

0
 a exactement un zéro positif pour 𝑥 = 𝑎, elle 

est négative pour 0 < 𝑥 < 𝑎, elle est positive et n’est pas décroissante pour 𝑥 > 𝑎, et 𝐹(𝑥) →

∞ lorsque 𝑥 → ∞.  

Alors l’équation (II-21) possède un cycle limite unique et stable entourant l’origine du plan de 

phase. 

Pour l’équation de Van der Pol, la vérification des hypothèses (1) à (4) est triviale. Pour la condition 

(5), notons que 𝐹(𝑥) = −𝜀𝜔0𝑥 (1 − 𝑘
𝑥3

3
), donc la condition est réalisée pour 𝑎 =  √

3

𝑘
, 𝜀 > 0. 

On retrouve ici la même condition que celle de Barkhausen énoncée équation (II-20) puisque 𝜀 =

𝑔𝑀−
1

𝑅𝑇𝑂𝑇

𝐶𝑇𝑂𝑇∙𝜔0
> 0 est vrai si et seulement si 𝑔𝑀 >

1

𝑅𝑇𝑂𝑇
. 
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II.3.2.2. Fréquence des oscillations 

a. Critère de Barkhausen 

Le critère de Barkhausen donne également les fréquences auxquelles peut s’établir un régime 

établi d’oscillations. Ainsi, si la condition (II-20) est respectée, les oscillations en régime permanent 

(RP) sont susceptibles de s’établir à la fréquence : 

 
𝜔𝑅𝑃 = 𝜔0 =

1

√𝐿 ∙ 𝐶
 II-22 

Cette formule est valable pour l’équation de Van der Pol linéarisée, et elle ne constitue qu’une 

approximation de la fréquence des oscillations dans l’oscillateur tel que décrit par l’équation (II-10). 

b. Poincaré-Lindstedt [24], [25] 

La méthode de Poincaré-Lindstedt permet de donner une solution approchée du cycle limite 

de l’oscillateur de Van Der Pol. Cette méthode est basée sur la théorie des perturbations. Dans le cadre 

de l’équation de Van Der Pol, cette approche consiste à considérer la non linéarité de l’oscillateur 

comme une perturbation. La solution analytique de l’oscillateur de Van Der Pol sans non-linéarité 

étant connue (il s’agit de l’oscillateur harmonique dont la solution est (II-12)), une solution approchée 

de l’oscillateur de Van Der Pol est construite comme un développement en série (série perturbatrice) 

sur la solution de l’oscillateur harmonique. Lindstedt ajoute un changement d’échelle de temps à cette 

méthode, ce qui permet de faire disparaitre les termes séculaires et ainsi faire converger la méthode. 

Dans le cas de l’équation de Van Der Pol,  la méthode fournit une expression approchée de la fréquence 

en régime permanent (RP) sous la forme d’un développement en série de la non-linéarité de Van Der 

Pol 𝜀 : 

 
𝜔𝑅𝑃 =

𝜔0

1 +
1
16 𝜀

2 +𝑂(𝜀4)
 

II-23 

avec 𝜔0 la fréquence de résonance du réservoir de charge7.  

Cette équation est plus précise que celle donnée par le critère de Barkhausen car elle considère la 

non-linéarité de la partie active de l’oscillateur. Cette expression (II-23) est valable lorsque 𝜖 ≪ 1 (la 

non-linéarité est une perturbation, donc elle est petite). Cette équation ne tient pas compte des 

capacités intrinsèques des MOS qui dépendent des tensions aux bornes du MOS de façon non-linaire 

dans un oscillateur en technologie CMOS. 

Ainsi, les équations (II-20) et (II-23) permettent un pré-dimensionnement des transistors de la paire 

croisée (𝑔𝑖) et du réservoir de charge (L-C) pour garantir le régime établi d’oscillation et prévoir la 

fréquence des oscillations. Aucune d’elles ne permet de connaitre la variation de fréquence 

                                                             
7 Notons qu’il s’agit aussi de la fréquence d’oscillation de l’oscillateur harmonique obtenu lorsque la 
perturbation est nulle (𝜖 = 0) 
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instantanée à l’allumage de l’oscillateur jusqu’à l’établissement du régime établi ou bien après son 

extinction. 

II.3.2.3. Amplitude des oscillations 

L’amplitude des oscillations est limitée par la non-linéarité de la partie active de l’oscillateur. 

Ce faisant, une approche linéaire ne permet pas de prévoir l’amplitude des oscillations en régime 

établi. Pour l’oscillateur harmonique, l’amplitude des oscillations dépend uniquement des conditions 

initiales. 

a. Van Der Pol [16] 

Une première approximation de l’amplitude des oscillations en régime établi est donnée dans  

[16] par la formule : 

 
𝐴𝑅𝑃 =

2

√𝑘
=

2

√
3𝑔3
𝐶𝜀𝜔0

 
II-24 

b. Krylov-Bogoliubov [26] 

 On trouve dans la théorie de Krylov-Bogoliubov une méthode permettant de calculer la 

variation instantanée d’amplitude jusqu’à l’établissement d’un régime établi. Cette méthode 

s’applique lorsque la variation instantanée de la fréquence et de l’amplitude est lente par rapport à la 

période des oscillations. Dans ce cas, la méthode de moyennage de Krylov et Bogoliubov consiste à 

considérer constantes les variations lentes à l’échelle de temps des variations rapides. L’analogie 

suivante est souvent utilisée pour comprendre cette hypothèse de simplification : cela revient à 

considérer que la taille d’un enfant est constante sur une journée (alors que l’enfant grandit à l’échelle 

de l’année ou même du mois).  

Il en résulte une expression approchée de la variation instantanée de l’amplitude des oscillations 

jusqu’au régime établi : 

 

𝐴𝐾𝐵(𝑡) =
𝐴0𝑒

𝜀𝜔0𝑡
2

√1 + (2
𝐴0
√𝑘
)
2

(𝑒𝜀𝜔0𝑡 − 1)

 
II-25 

où 𝐴0 est l’amplitude initiale.  

Cette équation (II-25) utilise le résultat précédent sur l’amplitude en régime établi puisque 𝐴𝐾𝐵(∞) =
2

√𝑘
= 𝐴𝑅𝑃 . 

II.3.2.4. Pureté spectrale 

Comme énoncé à la fin de la partie précédente, on étudie l’équation de Van Der Pol dans le cas 

du faible coefficient de non linéarité 𝜖. Dans ce cadre, on pose l’hypothèse du premier harmonique, 
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c’est-à-dire qu’on considère les oscillations comme étant sinusoïdales. Leur spectre est donc composé 

d’une seule harmonique à la fréquence des oscillations donc le taux de distorsion harmonique est nul. 

Concernant le bruit de phase, c’est-à-dire l’étalement continu de la densité spectrale de puissance 

autour de la fréquence d’oscillation, trois théories principales sont présentées. 

a. Modèle de Leeson-Cutler [27], [28] : 

Ce modèle est le plus ancien et le plus simple, il est basé sur l’approximation linéaire et temps 

invariant (LTI). Il considère que le bruit de phase dépend de l’écartement avec la fréquence porteuse 

(fréquence d’offset) en trois zones distinctes, comme le montre la Figure II.21. 

 

Figure II.21 Forme du bruit de phase d’après l’approche LTI de Leeson-Cutler. Trois zones sont séparables 
d’après l’origine du contributeur principal de bruit de phase. 

Pour les fréquences proches porteuse (les fréquences d’offset faibles), une analyse linéaire permet de 

ramener l’oscillateur à une fonction de transfert du second ordre [29].  Ainsi, le bruit de phase produit 

par une source de bruit d’amplitude en parallèle au réservoir de charge de l’oscillateur (LC tank) est 

proportionnel au bruit de la source considérée multiplié par 1/𝑓2.  

Dans la zone la plus proche de la fréquence porteuse (zone 1), c’est le bruit de scintillation des 

transistors (flicker noise) qui est prépondérant. La densité spectrale de ce bruit est inversement 

proportionnelle à la fréquence, c’est pourquoi le bruit de phase correspondant est en 1/𝑓3.  

Dans la zone centrale (zone 2), le bruit blanc des éléments de l’oscillateur (bruit des résistances et 

bruit de canal dans les MOS) est prépondérant. La densité spectrale de puissance de ce bruit est 

indépendante de la fréquence, d’où un bruit de phase qui évolue en 1/𝑓2. Ce bruit est prépondérant 

jusqu’à la fréquence de coupure du réservoir de charges (LC-tank).  

La dernière zone est constituée des fréquences qui sont supérieures à la fréquence de coupure du 

tank. A ces fréquences, l’oscillateur ne convertit plus le bruit d’amplitude en bruit de phase et ce bruit 

correspond au bruit thermique des composants de l’oscillateur et / ou du buffer de sortie. 

Ce modèle de bruit de phase s’écrit : 
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ℒ(Δ𝜔) = 10 log {

2𝐹𝑘𝑇

𝑃𝑆
[1 + (

𝜔0
2𝑄𝐿Δ𝜔

)
2

](1 + (

Δ𝜔1
𝑓3⁄

|Δ𝜔|
))} II-26 

Notons qu’il existe dans cette expression un facteur d’ajustement 𝐹 appelé facteur de bruit ajouté du 

composant (« device excess noise number »). Ce facteur permet de tenir compte de façon approchée 

de l’influence des phénomènes oubliés dans l’analyse LTI, dont notamment le repliement de bruit (ou 

« noise folding »).  

b. Modèle de Hajimiri Lee [30] 

 Il s’agit d’une méthode à temps variant, qui tient compte du fait que la conséquence d’une 

perturbation sur le signal oscillant dépend du moment où elle est appliquée. Cette analyse aboutit à 

une nouvelle expression du bruit de phase, seulement pour la zone 2 (voir la Figure II.21) où le bruit 

blanc était prépondérant. 

A l’aide d’une fonction nommée ISF (« Impulse Sensitivity Function »), une nouvelle expression du 

bruit de phase est déduite pour la région en 
1

𝑓2
  : 

 ℒ(Δ𝜔) = 10 𝑙𝑜𝑔 (
Γ𝑟𝑚𝑠
2

𝑞𝑚𝑎𝑥
2

i𝑛
2̅ Δf⁄

4 Δ𝜔2
 ) II-27 

La fonction nommée ISF est calculée à partir de la forme temporelle des oscillations et qui dépend de 

l’architecture d’oscillateur ainsi que de la technologie de transistors utilisée. Ainsi, ce modèle n’est 

pas prédictif mais fait un lien entre la forme des oscillations et le niveau de bruit de phase dans la 

région en 1/𝑓2. Par exemple, la symétrie des oscillations par rapport à la valeur moyenne permet de 

minimiser le bruit de phase dans cette région en 
1

𝑓2
. 

c. Demir Roychowdhury [31] 

Ce modèle est basé sur la théorie des perturbations. C’est la seule qui donne une expression 

analytique précise du bruit de phase. Malheureusement, elle utilise un formalisme matriciel complexe 

et notamment le PPV (« perturbation projection vector » ou vecteur de projection de perturbation) qui 

nécessite l’utilisation d’outils de calcul numérique. Cette méthode est depuis quelques années 

implémentée dans les algorithmes de simulation de bruit de phase. 

II.3.2.5. Plage de verrouillage 

Cette partie traite de la plage de verrouillage, cette notion n’existant que pour les oscillateurs 

verrouillés par injection. Une solution partielle de l’équation de Van Der Pol en régime forcé est 

proposée par Adler dans [32] sous les conditions suivantes : 

(1) 
𝜔0

2𝑄
< (𝜔0−𝜔𝑖𝑛𝑗) : La fréquence d’injection est proche de la fréquence de résonance du LC-

tank 
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(2) 𝑇′ ≪
1

𝜔0−𝜔𝑖𝑛𝑗
 : La constante de temps du LC-tank est faible comparée à la différence de 

fréquence 𝜔0−𝜔𝑖𝑛𝑗.8 

(3) 
𝐼𝐼𝑁𝐽

𝐼0
≪ 1 : L’amplitude d’injection est faible par rapport à l’amplitude des oscillations libres 

(I0). Ceci implique que l’amplitude des oscillations est indépendante de l’amplitude de 

l’injection. 

Alors, il existe une relation différentielle entre la phase du signal oscillant et la phase du signal 

d’injection : 

 
{

𝜑(0) = 𝜑0
𝑑𝜑

𝑑𝑡
= (𝜔0 −𝜔𝑖𝑛𝑗) − 𝜔𝐿 sin(𝜑(𝑡))

 II-28 

où 𝜑 est la différence de phase entre le signal oscillant et le signal d’injection, et où 𝜔𝐿 s’écrit : 

 
𝜔𝐿 =

𝜔0
2𝑄

𝐼𝐼𝑁𝐽

𝐼0
 II-29 

 

Le verrouillage est défini comme la différence constante entre la phase du signal oscillant et la phase 

du signal d’injection. La fonction 𝑠𝑖𝑛(∙) étant bornée entre -1 et +1, le verrouillage a lieu à condition 

que : 

 
|𝜔0 −𝜔𝑖𝑛𝑗| < 𝜔𝐿 II-30 

Lorsque la condition de verrouillage est vérifiée, la différence de phase vaut : 

 
𝜙𝑆𝑆 = arcsin (

𝜔0 − 𝜔𝑖𝑛𝑗

𝜔𝐿
) II-31 

Ainsi, on appelle 𝜔𝐿 la plage de verrouillage et une expression approchée selon Adler est donnée par 

l’équation (II-29). Une interprétation graphique de l’équation différentielle (II-28) est présentée dans 

[33]. 

D’autres approches, notamment celle de Huntoon et Weiss [34], mènent au même résultat.  Jezewski 

[35] étend ensuite ce modèle pour les fortes injections et aux injections harmoniques et sous-

harmoniques. Cependant, cette approche débouche sur des équations complexes dont il est difficile 

d’extraire des résultats ou des tendances applicables à la conception des circuits. Mirzaei [36] donne 

une version « généralisée » de l’équation d’Adler (II-28) sans faire l’hypothèse de l’injection faible 

mais avec une autre hypothèse sur la nature de la non-linéarité de la partie active de l’oscillateur (la 

paire croisée). 

  

                                                             
8 D’après Adler, pour un circuit à accord simple, cette condition est vérifiée de facto par la première condition. 
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II.3.2.6. Dynamique de verrouillage 

Lorsque la condition de verrouillage (II-30) est remplie, l’équation d’Adler (II-28) est 

intégrable et on obtient une expression de l’évolution temporelle de la phase lorsque l’oscillateur 

subit l’injection. Lanka donne dans [33] des indications sur le temps d’établissement du verrouillage 

dans l’ILO. Ce temps dépend de la différence initiale de phase entre l’oscillation et l’injection ainsi que 

de la largeur de la plage de verrouillage.  

II.3.2.7. Bruit de phase de l’oscillateur verrouillé par injection [37] 

Une analyse petit-signal de bruit de phase basée sur l’équation d’Adler (II-28) permet 

d’aboutir à une expression du bruit de phase de l’ILO qui est une pondération entre le bruit de phase 

interne de l’oscillateur et le bruit de phase de la source, en fonction de la fréquence d’éloignement à 

la porteuse (fréquence d’offset) : 

 
ℒ(Δ𝜔) =

𝜂2

1 + (
Δ𝜔
𝐾𝐼𝐿𝑂

)
2 ℒ𝑠𝑜𝑢𝑟𝑐𝑒(Δ𝜔) +

(
Δ𝜔
𝐾𝐼𝐿𝑂

)
2

1 + (
Δ𝜔
𝐾𝐼𝐿𝑂

)
2 ℒ𝑜𝑠𝑐(Δ𝜔) II-32 

avec 𝐾𝐼𝐿𝑂 =
(
𝐼𝐼𝑁𝐽

𝐼0
)
2

+
𝐼𝐼𝑁𝐽

𝐼0
cos(𝜙𝑆𝑆)

[1+
𝐼𝐼𝑁𝐽

𝐼0
cos(𝜙𝑆𝑆)]

2

𝜔0

2𝑄
 et 𝜂 le rapport entre la fréquence d’oscillation et la fréquence 

d’injection (pour une injection fondamentale, il vaut 1). 

Cette formule montre qu’il existe une fréquence d’offset 𝐾𝐼𝐿𝑂 en-deçà de laquelle le bruit de phase de 

la source est prépondérant et au-delà de laquelle c’est le bruit propre de l’oscillateur qui est 

prépondérant. Ce 𝐾𝐼𝐿𝑂 dépend exclusivement de la plage de verrouillage de l’ILO. Plus la plage de 

verrouillage est large, plus 𝐾𝐼𝐿𝑂 est grand. Il vient que plus la plage de verrouillage de l’ILO est large, 

plus la plage de fréquence où l’ILO recopie le bruit de phase de l’entrée est large. Cependant, une large 

plage de verrouillage est obtenue en réduisant le facteur de qualité de l’oscillateur (voir II-29), et plus 

le facteur de qualité est faible, plus le bruit de phase propre de l’oscillateur est grand (voir II-26). On 

constate ainsi un compromis important dans la conception d’un oscillateur verrouillé par injection. 

II.3.2.8. Conclusion sur la revue d’état de l’art des théories 

Dans cette partie, nous avons décrit un certain nombre de modèles ou de tendances qui 

permettent d’approximer le fonctionnement de l’oscillateur et qui établissement un lien entre les 

paramètres de conception et les grandeurs caractéristiques des oscillateurs dans les trois cas 

particuliers d’utilisation qui nous intéressent : l’oscillateur contrôlé en tension, l’oscillateur verrouillé 

par injection et l’oscillateur à allumage périodique. La synthèse de fréquence innovante qui est 

présentée dans la suite de ce travail consiste à injecter dans un oscillateur le signal de sortie d’un 

oscillateur à allumage périodique. La mise en équation du signal de sortie de cette synthèse de 

fréquence nécessite des modèles pour les cas suivants : 

- Variation de fréquence instantanée (ou de phase instantanée) à l’établissement des 

oscillations à partir d’une condition initiale donnée ; 
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- Variation de fréquence instantanée (ou de phase instantanée) lorsqu’on éteint l’injection d’un 

oscillateur et qu’il passe de l’état verrouillé à celui d’oscillation libre. 

A notre connaissance, il n’existait pas de modèle de l’oscillateur dans ces deux cas particulier. La 

partie suivante est dédiée à la modélisation de l’oscillateur dans ces deux cas particulier, et à l’étude 

de l’injection du signal de sortie d’un oscillateur à allumage périodique dans un oscillateur. 
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II.4. Contribution à la modélisation des oscillations  
 

II.4.1. Démarrage des oscillations [38] 

Dans cette partie, on s’attache à décrire le comportement de l’oscillateur lorsque celui-ci 

démarre, c’est-à-dire lorsque la condition initiale d’amplitude est faible devant l’amplitude du régime 

établi. La revue de l’état de l’art effectuée dans la partie précédente a fourni une équation pour décrire 

l’évolution de l’amplitude instantanée au démarrage (II-25), mais pas d’expression pour la phase (ou 

la fréquence) instantanée. 

On considère un oscillateur à paire croisée nMOS générant une faible amplitude initiale. 

Comme expliqué dans la partie précédente de ce chapitre, on modélise l’oscillateur à paire croisée par 

un oscillateur de Van Der Pol.  L’étude suivante consiste ainsi à trouver une solution approchée 𝑣𝐷(𝑡) 

de l’équation de Van der Pol (II-33)  lorsque l’amplitude initiale est faible :  

 
{

𝑣𝐷(0) = 𝑣0 ;  𝑣̇𝐷(0) = 𝑣̇0
𝑑2𝑣𝐷
𝑑𝑡2

+
1

𝐿𝐶
𝑣𝐷 =

1

𝐶
(
𝑔𝑀1
2
−
1

𝑅
+ 3

𝑔𝑀3
8
𝑣𝐷
2)
𝑑𝑣𝐷
𝑑𝑡

 II-33 

Si les conditions de démarrage des oscillations sont réunies, les oscillations vont croître jusqu’à se 

stabiliser en régime établi. Dans l’oscillateur de Van der Pol, le cas particulier {𝑣𝐷(0) = 0; 𝑣𝐷̇(0) = 0} 

est une position d’équilibre instable pour l’oscillateur, et il démarre théoriquement au bout d’un 

temps infini. Dans l’oscillateur à paire croisée, ce cas correspond au parfait équilibre entre les deux 

branches. En pratique, il existe toujours un déséquilibre qui est dû à une énergie résiduelle dans le 

réservoir de charges (LC-tank) provenant d’oscillations passées ou bien d’un bruit interne ou externe 

ou encore d’une dissymétrie structurelle de la paire croisée. Un exemple de démarrage de l’oscillateur 

à paire croisée à partir d’une amplitude initiale  faible est donné sur la Figure II.22. 
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Figure II.22 Simulation numérique du démarrage de l’oscillateur à paire croisée nMOS à partir de l’équation 
(II.33). Détail de l’amplitude des oscillations et de la fréquence instantanée des oscillations. 

On observe sur la Figure II.22 que l’amplitude croit de façon monotone jusqu’à l’établissement du 

régime établi. Par contre, la fréquence instantanée varie de façon non-monotone jusqu’à 

l’établissement du régime établi.  

 Découpage du démarrage des oscillations en trois régimes 

Afin de modéliser cette variation de fréquence en fonction du temps, on commence par découper 

le démarrage des oscillations en trois régimes différents : la naissance des oscillations lorsque les 

oscillations sont très faibles ; la saturation dynamique des oscillations lorsque les oscillations 

continuent de croitre jusqu’à la saturation ; le régime établi lorsque l’amplitude et la fréquence ne 

dépendent plus du temps. On s’attache à décrire l’oscillateur dans chacun de ces trois régimes : 

- Naissance des oscillations 

Dans ce régime, les oscillations sont suffisamment petites pour que l’on puisse négliger le terme 

d’ordre 3 dans l’équation de Van Der Pol. Ainsi, dans (II-33) on se ramène à une équation différentielle 

linéaire d’ordre deux : 

 
{

𝑣𝑁(0) = 𝑣0 ;  𝑣̇𝑁(0) = 𝑣̇0
𝑑2𝑣𝑁
𝑑𝑡2

+
1

𝐿𝐶
𝑣𝑁 =

1

𝐶
(
𝑔𝑀1
2
−
1

𝑅
)
𝑑𝑣𝑁
𝑑𝑡

 II-34 

La solution exacte de cette équation s’écrit : 

 𝑣𝑁(𝑡) = 𝐴0𝑒
𝑡
𝜏𝑁 sin(𝜔𝑁𝑡 + 𝜑0) 

II-35 
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Avec 𝜏𝑁 =
1

2𝐶
(
𝑔𝑀1

2
−

1

𝑅
) , 𝜔𝑁 =

1

2
√ 4

𝐿𝐶
−

1

𝐶2
(
𝑔𝑀1

2
−
1

𝑅
)
2

, 

et (𝐴0; 𝜑0) la condition initiale en coordonnées polaires (équivalente au couple (𝑣0; 𝑣̇0) dans (II-34) 

en coordonnées cartésiennes). 

Ainsi, lorsque les oscillations naissent, leur amplitude croit exponentiellement et la fréquence des 

oscillations est indépendante du temps. 

- Saturation dynamique des oscillations 

Dans ce régime, on ne peut plus négliger le terme d’ordre trois dans l’équation différentielle de Van 

Der Pol. Aucune simplification de l’équation n’est possible. Une expression de la variation de 

l’amplitude des oscillations en fonction du temps est donnée par Krylov-Bogoliubov [26], équation 

(II-25). Il n’existe pas d’expression pour la variation de la fréquence en fonction du temps (ou de la 

phase). Notons que la variation de la fréquence en fonction du temps n’est pas monotone. 

- Régime établi des oscillations 

Des expressions approchées pour l’amplitude et la fréquence des oscillations existent pour ce régime 

et sont données respectivement par les équations (II-24) et (II-23). 

 Modélisation de la variation de fréquence, modèle compact 

Le modèle proposé par Krylov-Bogoliubov pour la variation d’amplitude en fonction du temps 

est valable pour tous les régimes : naissance, saturation dynamique et régime établi des oscillations. 

Afin de pouvoir obtenir une solution unique pour le démarrage des oscillations dans un oscillateur de 

Van Der Pol,  un modèle pour la variation de fréquence en fonction du temps valable pour tous les 

régimes est proposé.  Etant donné que les variations d’amplitude et de fréquence sont 

interdépendantes dans l’équation de Van Der Pol, la variation de fréquence est modélisée comme une 

fonction de l’amplitude : 

 
𝜔𝐷(𝑡) = 𝜔𝑁 + 𝐾𝐴𝐾𝐵(𝑡)

2
𝑑 𝐴𝐾𝐵(𝑡)

𝑑𝑡
+
𝜔𝑅𝑃 −𝜔𝑁
𝐴𝑅𝑃

𝐴𝑆(𝑡) II-36 

 

Où 𝐴𝐾𝐵(𝑡) est le modèle de l’amplitude au démarrage des oscillations donné par l’équation (II-25), 

𝜔𝑁 la fréquence (fixe) des oscillations à la naissance (II-35), 𝜔𝑅𝑃 la fréquence des oscillations en 

régime permanent (II-23), 𝐴𝑅𝑃 est l’amplitude des oscillations en régime permanent (II-24). 

Il s’agit d’un modèle semi-empirique qui prend en compte la non-monotonie de la variation de 

fréquence. En considérant que l’amplitude initiale 𝐴0 est faible, on retrouve les résultats obtenus pour 

le régime de naissance des oscillations (𝜔𝐷(0) = 𝜔𝑁) ainsi que pour le régime établi des oscillations 

(𝜔𝐷(∞) = 𝜔𝑅𝑃). Le facteur 𝐾 est obtenu en supposant que le maximum de fréquence vaut 𝜔0 (la 

fréquence de résonance du réservoir de charge, qui vaut 1/√(𝐿𝐶). 
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Ainsi on obtient une solution approchée de l’équation de Van Der Pol valable pour le démarrage des 

oscillations :  

 
𝑣𝐷(𝑡) = 𝐴𝐾𝐵(𝑡) sin(𝜔𝐷(𝑡) ∙ 𝑡 + 𝜑0) II-37 

Ce modèle est comparé avec la simulation numérique de l’équation de Van Der Pol sur la Figure II.23. 

 

Figure II.23 Comparaison entre le modèle et la simulation numérique de l’équation de Van Der Pol pour une 
amplitude de signal initial faible. Amplitude des oscillations et fréquence instantanée des oscillations. 

D’après la Figure II.23, le modèle est fidèle à la simulation numérique de l’équation de Van der Pol. 

Nous avons vérifié que ce modèle était valable pour l’ensemble des valeurs usuelles de taille de 

transistors et de réservoirs de charges (LC-tank) réalisables dans les technologies CMOS considérées. 

II.4.2. Passage de l’oscillation forcée à l’oscillation libre [39] 

Dans cette partie, on considère un oscillateur à paire croisée générant une amplitude initiale 

proche de l’amplitude du régime établi. L’oscillateur à paire croisée étant modélisable par un 

oscillateur de Van Der Pol, on se ramène donc à l’étude d’un oscillateur de Van Der Pol dont 

l’amplitude initiale est proche de l’amplitude finale. On rencontre cette situation notamment 

lorsqu’on éteint l’injection d’un oscillateur, si l’injection est suffisamment faible. La solution proposée 

permet alors de décrire le comportement transitoire de l’oscillateur qui passe de l’état verrouillé à 

l’état d’oscillation libre. La méthode utilisée est basée sur la théorie de Krylov-Bogoliubov. A partir de 

l’équation de Van Der Pol en régime libre, la première hypothèse consiste à supposer que la solution 

est de la forme : 
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𝑣(𝑡) = 𝑟(𝑡) sin(𝜔0𝑡 + 𝜑(𝑡)) II-38 

avec 𝜔0 la fréquence d’oscillation libre, 𝑟(𝑡) l’amplitude instantanée des oscillations et 𝜑(𝑡) la 

différence entre la phase absolue et 𝜔0𝑡.  

L’idée principale de la théorie de Krylov-Bogoliubov est de considérer que 𝑟(𝑡) et 𝜑(𝑡) varient 

lentement par rapport au terme sin(𝜔0𝑡). Ainsi, la première dérivée de 𝑣(𝑡) par rapport au temps 

peut être approximée par : 

 
𝑣̇(𝑡) = 𝑟(𝑡)𝜔0 cos(𝜔0𝑡 + 𝜑(𝑡)) II-39 

Ce qui revient à écrire : 

 

{
 
 

 
 𝑟̇(𝑡) = −𝑟(𝑡)𝜑̇(𝑡)

cos(𝜔0𝑡 + 𝜑(𝑡))

sin(𝜔0𝑡 + 𝜑(𝑡))

𝜑̇(𝑡) = −
𝑟̇(𝑡)

𝑟(𝑡)

sin(𝜔0𝑡 + 𝜑(𝑡))

cos(𝜔0𝑡 + 𝜑(𝑡))

 II-40 

En remplaçant ces équations (II-38) à (II-40) dans l’équation de Van Der Pol en régime libre (II-10), 

il vient : 

 
{

𝑟̇(𝑡) = −𝜀𝑓(𝑟(𝑡) sin(𝜔0𝑡 + 𝜑(𝑡)) , 𝑟(𝑡)𝜔0 cos(𝜔0𝑡 + 𝜑(𝑡))) cos(𝜑(𝑡))

𝜑̇(𝑡) = −
𝜀

𝑟(𝑡)
𝑓(𝑟(𝑡) sin(𝜔0𝑡 + 𝜑(𝑡)) , 𝑟(𝑡)𝜔0 cos(𝜔0𝑡 + 𝜑(𝑡))) sin(𝜑(𝑡))

 II-41 

avec 𝑓(𝑣, 𝑣̇) = (1 − 𝑘𝑣2)𝑣̇. 

En appliquant le théorème de moyennage de Krylov-Bogoliubov et en utilisant un développement en 

série de Fourier au premier ordre de la fonction 𝑓, on retrouve l’expression de l’amplitude des 

oscillations (II-25) exposée dans la revue des résultats théoriques sur l’oscillateur de Van Der Pol : 

 

𝑟(𝑡) =
𝐴0𝑒

𝜀𝜔0𝑡
2

√1 + (2
𝐴0
√𝑘
)
2

(𝑒𝜀𝜔0𝑡 − 1)

 
II-42 

avec 𝐴0 l’amplitude initiale.  

Notons que pour aboutir à cette expression, nous n’avons pas supposé que l’amplitude de la condition 

initiale est proche de l’amplitude du régime établi. Ainsi, cette expression pour la variation 

d’amplitude dans l’oscillateur de Van Der Pol est valable quelle que soit l’amplitude initiale 𝐴0. 

La méthode de Krylov-Bogoliubov permet de formuler une solution approchée pour la variation 

d’amplitude des oscillations mais pas de solution pour la variation de la phase des oscillations, 

puisque l’équation différentielle sur la phase déduite des équations (II-41) et (II-42) ne trouve pas de 

solution analytique aujourd’hui. Dans cette étude, on considère que les amplitudes initiales et finales 
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sont proches. Un développement limité au premier ordre de l’équation d’amplitude (II-42) pour une 

amplitude initiale au voisinage de l’amplitude finale donne : 

 
𝑟(𝑡) = (𝐴0 − √𝑘)𝑒

−𝜀𝜔0𝑡 + √𝑘 II-43 

En combinant ce modèle de la variation d’amplitude et l’équation (II-41), on obtient l’équation 

différentielle suivante : 

 

{
 
 

 
 

𝜑(0) = 𝜑0

𝜑̇(𝑡) = 𝜀𝜔0
tan(𝜑(𝑡))

1 +
√𝑘

(𝐴0 − √𝑘)
𝑒𝜀𝜔0𝑡

 II-44 

L’intérêt de l’utilisation du modèle présenté équation (II-43) est qu’il rend l’équation différentielle 

sur la phase (II-44)  intégrable analytiquement. La solution de cette équation s’écrit : 

 
𝜑(𝑡) = arcsin

(

 
 sin(𝜑0)

1 +
√𝑘

𝐴0 − √𝑘

(
√𝑘

𝐴0 − √𝑘
+ 𝑒−𝜀𝜔0𝑡)

)

 
 

 II-45 

avec 𝜑0 la phase initiale absolue de l’oscillateur, 𝐴0 l’amplitude initiale de l’oscillateur et on rappelle 

que 𝑘 =
3𝑔3

𝑔1−1/𝑅
. 

Finalement, dans le cas de la faible différence d’amplitude entre les amplitudes initiale et finale, 

l’oscillateur de Van Der Pol est décrit par les équations (II-38), (II-42) et (II-45). Ainsi, cette solution 

s’applique pour le cas particulier où l’on stoppe l’injection d’un oscillateur si l’injection est de faible 

intensité. En effet, la différence entre l’amplitude des oscillations verrouillées et l’amplitude des 

oscillations libre est négligeable si l’injection est faible. 

La comparaison entre une simulation électrique de l’oscillateur, une simulation numérique de 

l’équation de Van Der Pol et la simulation du modèle est présentée sur la Figure II.24 en considérant 

un oscillateur pour lequel on stoppe l’injection. 
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Figure II.24 Comparaison entre le modèle proposé équation (II-38) et la simulation numérique de 
l’équation de Van Der Pol pour une amplitude initiale proche de l’amplitude finale. 

II.4.3. Oscillateur à allumage périodique [38] 

II.4.3.1. Oscillateur à allumage périodique parfait 

 Cas cohérent 

Il s’agit d’un type de signal pulsé particulier dans lequel chaque wagon d’oscillation est répété à 

l’identique (suite périodique de cycles d’oscillations et de zéros). Ceci implique notamment que la 

phase du signal oscillant est identique au démarrage de chaque wagon. La nature du signal ainsi que 

sa construction théorique sont résumées sur la Figure II.25, dans le domaine temporel et le domaine 

fréquentiel. Ce signal a été nommé Train d’Oscillations Répétées Périodiquement (TORP). Il peut être 

généré uniquement lorsque l’interrupteur est placé sur l’alimentation de l’oscillateur (comme sur le 

schéma à gauche sur la Figure II.7), mais cette condition n’est pas suffisante, comme montré par la 

suite dans l’analyse de l’oscillateur à allumage périodique réel (paragraphe II.4.3.2). 
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Figure II.25 Construction théorique du TORP (signal pulsé cohérent). 

Le signal TORP est obtenu en théorie de la façon suivante (Figure II.25) : 

-  Dans le domaine temporel il s’agit de la convolution d’un signal sinusoïdal fenêtré (signal 

𝑔(𝑡) dans (II-46)) avec un peigne de Dirac (signal ℎ(𝑡)).  

 

 

II-46 

- Dans le domaine fréquentiel, cette opération correspond à la multiplication entre un sinus 

cardinal (signal 𝐺(𝑓) dans (II-47)) et un peigne de Dirac (signal 𝐻(𝑓)). 

 

II-47 

 Cas non-cohérent particulier : l’interrupteur est placé sur le signal de sortie de 

l’oscillateur (schéma de droite sur la Figure II.7) 

t

f

~ ~

fOL,TORP
1/fOL,TORP

domaine temporel domaine fréquentiel

f

~ ~

fOL,TORP

Nfref(N-2)fref

t

1/fOL,TORP

1/fref

t

1

t

h(t)g(t)



CH II. LES OSCILLATEURS EN BANDE MILLIMETRIQUE 

78 

 

Figure II.26 Exemple de construction théorique d’un signal pulsé non-cohérent. 

Le signal TORP non cohérent est défini dans le domaine temporel comme la multiplication entre un 

sinus à la fréquence fOL (signal 𝑥(𝑡) sur la Figure II.26)) avec un signal carré de période 1/fREF et de 

rapport cyclique  (signal 𝑦(𝑡)). Le signal résultant de cette opération est un TORP non cohérent 

(équation  II-49), il s’agit de trains d’oscillations à OL répétés tous les 1/fREF. 

 

 

II-48 

Dans le domaine fréquentiel (Figure II.26 droite), l’opération correspondante est la convolution entre 

un Dirac à la fréquence fOL et un sinus cardinal discrétisé aux fréquences multiples de fREF.  Le résultat 

est une translation du sinus cardinal discrétisé H(f) autour de la fréquence fOL. 

 

II-4
9 

Ainsi il est évident que les signaux pulsés cohérents et incohérents sont différents en général, même 

si leur forme temporelle est voisine. Cependant, les deux approches produisent le même résultat 
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mathématique lorsque la fréquence de répétition 𝑓𝑅𝐸𝐹 et la fréquence d’oscillation libre de 

l’oscillateur 𝑓𝑂𝐿 sont égales. En pratique, dans un oscillateur électrique, on ne maitrise pas la 

fréquence d’oscillation libre avec précision (à cause du bruit de phase et des variations PVT9 

notamment). 

Dans la première méthode, les raies sont situées aux harmoniques du signal d’entrée basse fréquence 

et la fréquence 𝑓𝑂𝐿 correspond au maximum de l’enveloppe de ces raies. Ainsi, la fluctuation de la 

fréquence d’oscillation de l’oscillateur se traduit uniquement par une fluctuation d’amplitude de ces 

raies mais pas par une fluctuation de la fréquence des raies (le bruit de phase). Le bruit de phase 

autour de chacune des raies du spectre dépend uniquement du signal d’entrée basse fréquence.  

Dans la seconde méthode, les raies sont toutes placées relativement à la fréquence d’oscillation libre 

de l’oscillateur. Donc la moindre fluctuation de la fréquence d’oscillation libre est répercutée sur une 

fluctuation de fréquence (bruit de phase) sur l’ensemble des raies, à laquelle s’ajoute la fluctuation de 

fréquence du signal d’entrée.  

C’est la raison pour laquelle c’est la première méthode (la convolution entre un sinus fenêtré et un 

peigne de Dirac en temporel) qui a été choisie dans ce travail. 

II.4.3.2. Cas de l’oscillateur à allumage périodique réel 

Le signal TORP est constitué de wagons d’oscillations de durée TH. La production d’un wagon 

consiste à maintenir les oscillations pendant la durée TH puis à les laisser s’évanouir ensuite. Ceci peut 

être réalisé grâce à un oscillateur à paire croisée en contrôlant le transistor utilisé pour la source de 

courant (transistor T3 dans le schéma sur la Figure II.27.b). Lorsque ce transistor est passant, un 

courant s’établit entre son drain et sa source, la résistance formée par la paire croisée devient 

négative et les oscillations peuvent naitre. Lorsqu’il est bloqué, aucun courant ne le traverse, il n’y a 

donc plus de résistance négative aux bornes du tank et les oscillations s’évanouissent dans le tank. Le 

signal TORP est produit en répétant ces étapes d’allumage et d’extinction de la paire croisée de façon 

périodique. 

                                                             
9 Variations du procédé de fabrication (P), de la tension d’alimentation (V) et de la température de 
fonctionnement (T). 
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Figure II.27 a) Forme du signal commandant la source de courant de la paire croisée (Transistor T3). b) 
Schéma électrique du générateur de TORP étudié. c) Schéma équivalent du générateur de TORP étudié. 

Le schéma électrique sur la Figure II.27.b. est équivalent  au schéma simplifié présenté sur la Figure 

II.27.c ou la fonction 𝑓𝑁𝐿(𝑉, 𝑡) représente la caractéristique courant-tension de la paire croisée qui est 

périodiquement allumée et éteinte par le signal 𝑣𝑖𝑛. D’après les résultats montrés dans le paragraphe 

II.3.1, on peut écrire : 

 
𝑓𝑁𝐿(𝑣, 𝑡) = {

𝑔1𝑣 + 𝑔3𝑣
3, if 𝑣𝑖𝑛 = "1"

0, if 𝑣𝑖𝑛 = "0"
 II-50 

En appliquant les lois de Kirchhoff sur le schéma électrique de la Figure II.27.c, on obtient l’équation 

différentielle suivante : 

 
{

𝑣(0) = 𝑣0 ;  
𝑑𝑣

𝑑𝑡
(0) = 𝑣̇0

𝑑2𝑣

𝑑𝑡2
+
1

𝐿𝐶
𝑣 =

1

𝐶

𝑑𝑓𝑁𝐿
𝑑𝑡

−
1

𝐶𝑅

𝑑𝑣

𝑑𝑡

 II-51 

D’après les parties précédentes de ce chapitre, on dispose d’un modèle pour le démarrage des 

oscillations dans un oscillateur à paire-croisée en fonction des conditions initiales et des paramètres 

de l’oscillateur. 

Pour l’évanouissement des oscillations dans le tank, on considère que lorsque la paire croisée de 

l’oscillateur n’est plus alimentée, elle se comporte comme un circuit ouvert. L’équation différentielle 

à résoudre est alors la suivante : 

 
{

𝑣𝐸(0) = 𝑣0 ; 𝑣̇𝐸(0) = 𝑣̇0
𝑑2𝑣𝐸
𝑑𝑡2

+
1

𝐶𝑅

𝑑𝑣𝐸
𝑑𝑡

+
1

𝐿𝐶
𝑣𝐸 = 0

 II-52 

Il s’agit d’une équation différentielle linéaire du second ordre. Cette équation décrit la décroissance 

des oscillations dans un réseau 𝑅, 𝐿, 𝐶 parallèle dont la solution exacte s’écrit : 

C2

T1 T2

L

T3

b.

temps

a.

C

L

R

c.

R
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 𝑣𝐸(𝑡) = 𝐴0𝑒
−
𝑡
𝜏𝐸 sin(𝜔𝐸𝑡 + 𝜑0) 

II-53 

avec 𝜏𝐸 = 2𝑅𝐶 et 𝜔𝐸 =
1

2
√
4

𝐿𝐶
−

4

(𝑅𝐶)2
, et 𝐴0, 𝜑0 respectivement les conditions initiales d’amplitude et 

de phase. 

Nous disposons à présent d’une expression compacte pour le démarrage des oscillations ainsi que 

pour leur extinction. Le modèle du TORP est construit comme une succession de démarrage et 

d’extinction des oscillations. 

Il vient que les régimes sont raccordés les uns aux autres en écrivant les conditions de continuité 

(conditions aux limites). Pour cela, on réécrit d’abord les modèles du démarrage et de l’extinction 

comme des fonctions du temps et des conditions initiales : 

 
𝑣𝐷(𝑡, 𝐴𝐷0, 𝜑𝐷0) = 𝐴𝐾𝐵(𝑡) sin(𝜔𝐷(𝑡) ∙ 𝑡 + 𝜑𝐷0) II-54 

avec 𝐴𝐷0 = 𝐴𝐾𝐵(0) et 𝜑𝐷0 les conditions initiales du démarrage des oscillations, et : 

 𝑣𝐸  (𝑡, 𝐴𝐸0, 𝜑𝐸0) = 𝐴𝐸0𝑒
−
𝑡
𝜏𝐸 sin(𝜔𝐸𝑡 + 𝜑𝐸0) 

II-55 

avec 𝐴𝐸0 et 𝜑𝐸0 les conditions initiales de l’évanouissement.  

Ainsi, la 𝑘𝑖è𝑚𝑒 période du signal TORP s’écrit : 

 
𝑣(𝑡) = {

𝑣𝐷(𝑡𝑘, 𝐴𝐷0
𝑘 , 𝜑𝐷0

𝑘 ), 𝑡𝑘 ∈ [0; 𝑇𝐻[

𝑣𝐸  (𝑡𝑘 − 𝑇𝐻 , 𝐴𝐸0
𝑘 , 𝜑𝐸0

𝑘 ), 𝑡𝑘 ∈ [𝑇𝐻; 𝑇𝑃𝑅𝑃[
 II-56 

avec 𝑡𝑘 = 𝑡 modulo 𝑇𝑃𝑅𝑃 et (𝐴𝐷0
𝑘 , 𝜑𝐷0

𝑘 ) le couple de conditions initiales du 𝑘𝑖è𝑚𝑒 démarrage des 

oscillations qui dépend de la fin du (𝑘 − 1)𝑖è𝑚𝑒 évanouissement. (𝐴𝐸0
𝑘 , 𝜑𝐸0

𝑘 ) est le couple de conditions 

initiales du 𝑘𝑖è𝑚𝑒 évanouissement des oscillations et dépend du 𝑘𝑖è𝑚𝑒 démarrage des oscillations.  

Ainsi le TORP peut être complètement décrit par l’équation (II-56). Une comparaison entre la 

simulation de cette équation et l’équation différentielle (II-51) est présentée sur la Figure II.28. 
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Figure II.28 Comparaison entre le modèle (II-56) et la simulation numérique de l’équation (II-51). 
Amplitude des oscillations et de la fréquence instantanée des oscillations. 

 Condition initiale de chaque wagon d’oscillation, notion de pseudo-verrouillage 

Dans ce système, la condition initiale au démarrage du 𝑘𝑖è𝑚𝑒 wagon (𝐴𝐷0
𝑘 , 𝜑𝐷0

𝑘 ) correspond à la 

condition finale de l’évanouissement du (𝑘 − 1)𝑖è𝑚𝑒 wagon qui elle-même dépend de la condition 

initiale de l’évanouissement du (𝑘 − 1)𝑖è𝑚𝑒 wagon (𝐴𝐸0
𝑘−1, 𝜑𝐸0

𝑘−1). Cette condition initiale de 

l’évanouissement du (𝑘 − 1)𝑖è𝑚𝑒 wagon correspond à la condition finale du démarrage du (𝑘 − 1)𝑖è𝑚𝑒 

wagon qui elle-même dépend de la condition initiale du démarrage du (𝑘 − 1)𝑖è𝑚𝑒 wagon 

(𝐴𝐷0
𝑘−1, 𝜑𝐷0

𝑘−1), et ainsi de suite.  

Ceci correspond à écrire la condition suivante au 𝑘𝑖è𝑚𝑒 wagon : 

 
{

𝑣𝐸  (0, 𝐴𝐸0
𝑘 , 𝜑𝐸0

𝑘 ) = 𝑣𝐷(𝑇𝐻 , 𝐴𝐷0
𝑘 , 𝜑𝐷0

𝑘 )

𝑣𝐷(0, 𝐴𝐷0
𝑘 , 𝜑𝐷0

𝑘 ) = 𝑣𝐸  (𝑇𝑃𝑅𝑃 − 𝑇𝐻 , 𝐴𝐸0
𝑘−1, 𝜑𝐸0

𝑘−1)
 II-57 

Ceci implique que la condition initiale au démarrage du 𝑘𝑖è𝑚𝑒 wagon (𝐴𝐷0
𝑘 , 𝜑𝐷0

𝑘 ) dépend de la 

condition initiale au démarrage du wagon précédent (𝐴𝐷0
𝑘−1, 𝜑𝐷0

𝑘−1) et ainsi de suite jusqu’à la première 

condition initiale (𝐴𝐷0
0 , 𝜑𝐷0

0 ). Ce fonctionnement est celui d’une suite récurrente, qui s’écrit sous la 

forme : 

 
{

𝐴𝐷0
0 , 𝜑𝐷0

0  (initialisation)

(𝐴𝐷0
𝑘 , 𝜑𝐷0

𝑘 ) = 𝑓(𝐴𝐷0
𝑘−1, 𝜑𝐷0

𝑘−1) (relation de récurrence)
 II-58 

Avec f la fonction de récurrence qui peut être calculée à partir de l’équation (II-57). La convergence 

de cette suite implique qu’après un certain temps les conditions initiales de chaque wagon sont 

identiques et donc que le signal est périodique avec la même  période que le signal d’allumage et 
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d’extinction de la paire croisée (𝑇𝑃𝑅𝑃). Ce phénomène est nommé pseudo-verrouillage. La suite 

récurrente dépend uniquement des paramètres de l’oscillateur (𝑅, 𝐿, 𝐶, 𝑔1, 𝑔3), des paramètres du 

signal d’entrée (|𝑣𝑖𝑛|, 𝑇𝐻 , 𝑇𝑃𝑅𝑃) et de la toute première condition initiale (𝐴𝐷0
0 , 𝜑𝐷0

0 ). Ainsi, une 

condition de pseudo-verrouillage peut être calculée à partir de ces paramètres. 

La Figure II.29 montre la simulation de la suite récurrente décrite équation (II-58) sur 100 périodes 

pour deux générateurs de TORP dont la valeur des paramètres est peu différente (la valeur de 𝑔1 a 

été modifiée de moins de 5 %).  

 

Figure II.29 Différence des termes de la suite des valeurs initiales du démarrage de chaque wagon pour des 
valeurs des paramètres du générateur de TORP différentes. 

D’après la Figure II.29, on voit clairement que dans le premier cas, la suite des amplitudes 𝐴𝑆0
𝑘  au 

début de chaque période ne converge pas. Il en va de même pour la suite des phases initiales 𝜑𝑆0
𝑘 . 

Lorsque l’oscillateur est pseudo-verrouillé, le signal de sortie (le signal TORP) dispose de la même 

période que le signal d’entrée, ce qui se traduit dans le domaine spectral par une répartition de la 

puissance en raies aux fréquences multiples de la fréquence du signal d’entrée (𝑓𝑃𝑅𝑃).  

L’expression analytique de la fonction f étant complexe et non-linéaire, cette fonction ne peut pas être 

utilisée pour synthétiser un générateur de TORP pseudo-verrouillé, c’est-à-dire prévoir tous les 

couples de paramètres pour lesquels le générateur de TORP produit un signal pseudo-verrouillé. De 

plus, parmi tous les paramètres dont dépend le pseudo-verrouillage, il y a la première condition 

initiale (𝐴𝐷0
0 , 𝜑𝐷0

0 ) que l’on ne maitrise pas. 

 Contrôle de la condition initiale de chaque wagon 

Une technique proposée ici permet de limiter la dépendance du pseudo-verrouillage aux 

paramètres du circuit et surtout aux conditions initiales. Il s’agit de forcer un déséquilibre 

systématique et contrôlé de la paire-croisée, à chaque démarrage des oscillations via une impulsion 

de courant dans une des branches de la paire croisée. 

-
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On considère maintenant le schéma de la Figure II.30 dans lequel on ajoute le signal 𝑣𝐶𝐼 via le 

transistor 𝑇4 (CO : conditions d’oscillation ; CI : conditions initiales). 

 

Figure II.30 a) Forme du signal commandant la source de courant de la paire croisée (Transistor T3). b) 
Schéma électrique du générateur de TORP étudié. c) Schéma équivalent du générateur de TORP étudié. 

En supposant que ce transistor 𝑇4 se comporte comme une transconductance parfaite 𝑔𝑀,𝑇4 , le schéma 

électrique présenté sur la Figure II.30.b est équivalent au schéma simplifié présenté sur la Figure 

II.30.c, avec 𝑖𝐶𝐼 = 𝑔𝑀,𝑇4𝑣𝐶𝐼. En appliquant les lois de Kirchhoff, on obtient l’équation différentielle 

suivante : 

 

{
 

 𝑣(0) = 𝑣0 ;  
𝑑𝑣

𝑑𝑡
(0) = 𝑣̇0

𝑑2𝑣

𝑑𝑡2
+

1

𝐿𝐶𝑇𝑂𝑇
𝑣 =

1

𝐶𝑇𝑂𝑇

𝑑𝑓𝑁𝐿
𝑑𝑡

−
1

𝐶𝑇𝑂𝑇𝑅𝑇𝑂𝑇

𝑑𝑣

𝑑𝑡
+
1

𝐶

𝑑𝑖𝐶𝐼
𝑑𝑡
 

 II-59 

Par construction, la durée pendant laquelle 𝑖𝐶𝐼 n’est pas nul (𝑡𝑖𝑛𝑗 + 2𝑡𝑟) est très petite devant le temps 

d’établissement des oscillations en régime établi. Ainsi, on considère que 𝑖𝐶𝐼 est infiniment bref et se 

comporte comme un fournisseur de condition initiale. L’équation (II-59) est ainsi ramenée à 

l’équation (II-51) munie d’une condition initiale qui dépend de 𝑖𝐶𝐼.  

En considérant que la condition finale du wagon précédant est suffisamment petite pour qu’on se 

trouve dans le régime de naissance des oscillations décrit précédemment, la condition initiale du 

𝑘𝑖è𝑚𝑒 wagon est la solution de l’équation différentielle linéaire du second ordre suivante : 

 

{
 

 {𝑣(0)  ;  
𝑑𝑣

𝑑𝑡
(0)}  la condition finale du (k-1)ième évanouissement

𝑑2𝑣

𝑑𝑡2
+
1

𝐿𝐶
𝑣 =

1

𝐶
(𝑔1 −

1

𝑅
)
𝑑𝑣

𝑑𝑡
+
1

𝐶

𝑑𝑖𝐶𝐼
𝑑𝑡

 II-60 

Le terme 
𝑑𝑖𝐶𝐼

𝑑𝑡
 est déduit d’après la Figure II.30. Sa forme temporelle est présentée sur la Figure II.31. 
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Figure II.31 Détail de l’impulsion de courant 𝑖𝐶𝐼  donnant la condition initiale à l’oscillateur ainsi que sa 
première dérivée par rapport au temps. 

Le terme 
𝑑𝑖𝐶𝐼

𝑑𝑡
 est constant par morceaux dans trois parties différentes. Ainsi, on peut séparer 

l’équation (II-60) en trois parties pour aboutir à trois équations différentielles linéaires d’ordre deux : 

 

{
 
 
 
 
 

 
 
 
 
 
{

𝑣1(0) = 𝑣𝑓
𝑘−1 ;  𝑣̇1(0) = 𝑣̇𝑓

𝑘−1

𝑑2𝑣1
𝑑𝑡2

+
1

𝐿𝐶
𝑣1 =

1

𝐶
(𝑔1 −

1

𝑅
)
𝑑𝑣1 

𝑑𝑡
+
𝐼𝐶𝐼
𝐶𝑡𝑟

{

𝑣2(0) = 𝑣1(𝑡𝑟) ; 𝑣̇1(0) = 𝑣̇1(𝑡𝑟)

𝑑2𝑣2
𝑑𝑡2

+
1

𝐿𝐶
𝑣2 =

1

𝐶
(𝑔1 −

1

𝑅
)
𝑑𝑣2
𝑑𝑡

{

𝑣3(0) = 𝑣2(𝑡𝐶𝐼) ; 𝑣̇1(0) = 𝑣̇1(𝑡𝐶𝐼)

𝑑2𝑣3
𝑑𝑡2

+
1

𝐿𝐶
𝑣3 =

1

𝐶
(𝑔1 −

1

𝑅
)
𝑑𝑣3
𝑑𝑡

−
𝐼𝐶𝐼
𝐶𝑡𝑟

 II-61 

où la condition initiale du premier morceau (𝑣𝑓
𝑘−1, 𝑣̇𝑓

𝑘−1)  est la condition finale de la période 

précédente, et les conditions initiales des deux autres parties sont trouvées en écrivant les équations 

de continuité entre les parties. 

Finalement, la condition initiale au démarrage du 𝑘𝑖è𝑚𝑒 wagon est :  

 
𝑣0
𝑘 = 𝑣3(𝑡𝑟) ;  𝑣̇0

𝑘 = 𝑣̇3(𝑡𝑟) II-62 

Ainsi, la condition initiale au démarrage de chaque wagon d’oscillation ne dépend pas uniquement de 

la condition finale de l’évanouissement précédent, elle dépend aussi du signal 𝑣𝐶𝐼. 

La suite récurrente des conditions initiales s’écrit maintenant : 

 
{

𝑣𝑑
0;  𝑣̇𝑑

0 (𝑖𝑛𝑖𝑡𝑖𝑎𝑙𝑖𝑠𝑎𝑡𝑖𝑜𝑛 𝑑𝑒 𝑙𝑎 𝑠𝑢𝑖𝑡𝑒)

(𝐴𝐷0
𝑘 , 𝜑𝐷0

𝑘 ) = 𝑓(𝐴𝐷0
𝑘−1, 𝜑𝐷0

𝑘−1) (relation de récurrence)
 II-63 

temps
~ ~

temps
~ ~

Partie 1 2 3
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où f est la nouvelle fonction de récurrence qui dépend aussi de 𝑖𝐶𝐼. En choisissant  les paramètres de 

𝑖𝐶𝐼 (𝐼𝐶𝐼 , 𝑡𝑟, 𝑡𝐶𝐼) convenablement, il est possible de forcer la convergence de la suite et donc de garantir 

le pseudo-verrouillage du signal TORP. 

La Figure II.32 montre la simulation de la suite récurrente décrite équation (II-63) sur 50 périodes 

pour deux générateurs de TORP dans des conditions identiques à celles de la simulation présentée 

sur la Figure II.29, mais avec l’application d’un courant de condition initiale. 

 

Figure II.32 Différence des termes de la suite des valeurs initiales du démarrage de chaque wagon pour des 
valeurs des paramètres du générateur de TORP différentes pour différentes valeurs d’amplitude de 

l’impulsion de condition initiale 𝐼𝐶𝐼 . 

Lorsque l’on n’applique pas de condition initiale, il n’y a pas de convergence dans le premier cas, alors 

qu’une convergence est observée dans le second cas (conformément à ce qui a été montré sur la  

Figure II.29). Lorsqu’on applique un courant d’amplitude même faible, on remarque que la 

convergence est assurée dans les deux cas. On remarque enfin que plus l’amplitude du courant 

d’injection est élevée, plus les suites convergent rapidement et donc plus l’oscillateur se pseudo-

verrouille rapidement. Aussi, l’utilisation de ce courant d’injection 𝑖𝐶𝐼 accélère le démarrage de 

l’oscillateur et le concepteur peut donc utiliser cette amplitude d’injection comme une variable de 

plus dans la conception du générateur de TORP cohérent. 

II.4.4. Etude de l’injection d’un TORP dans un oscillateur [40] 

L’architecture originale de synthèse de fréquence qui fait l’objet de ce travail consiste à 

injecter un TORP cohérent dans un oscillateur pour en extraire une des harmoniques et ainsi produire 

un signal sinusoïdal continu. Cette partie est consacrée à l’étude de l’injection du signal TORP dans 

l’oscillateur. 
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On considère le système présenté sur la Figure II.33.b ou on injecte via les transistors 𝑇4 et 𝑇5 un 

signal TORP dans l’oscillateur à paire croisée constitué du réservoir de charge 𝐿, 𝐶 ainsi que de la 

paire croisée 𝑇1, 𝑇2 et de la source de courant 𝑇3. On suppose que le signal TORP est parfait, c’est-à-

dire qu’il est constitué d’oscillations à fréquence et amplitude constante pendant 𝑇𝐻 et qu’il est nul 

pendant le reste de la période (Figure II.33.a), soit : 

 
𝑣𝑖𝑛𝑗 = {

𝐴𝑖𝑛𝑗 sin(2𝜋𝑓𝑂𝐿,𝑇𝑂𝑅𝑃 𝑡𝑘) , 𝑡𝑘 ∈ [0; 𝑇𝐻]

0 , 𝑡𝑘 ∈ [𝑇𝐻; 𝑇𝑃𝑅𝑃] 
 II-64 

 

 

Figure II.33 a. Signal TORP idéal injecté dans l’oscillateur via les transistors T4 et T5. b. Schéma électrique 
de l’oscillateur muni de son réseau d’injection. c. Schéma équivalent de l’oscillateur. 

En supposant que les transistors 𝑇4 et 𝑇5 se comportent comme des transconductances et en réduisant 

la paire croisée à une transconductance non-linéaire (voir II.3.1), le schéma électrique de la Figure 

II.33.b est équivalent au schéma simplifié présenté sur la Figure II.33.c. 

En appliquant les lois de Kirchhoff, on obtient l’équation différentielle suivante :  

 

{
  
 

  
 𝑣(0) = 𝑣0 ;  

𝑑𝑣

𝑑𝑡
(0) = 𝑣̇0 ; 

{
 

 
𝑑2𝑣

𝑑𝑡2
+
1

𝐿𝐶
𝑣 =

1

𝐶

𝑑𝑓𝑁𝐿
𝑑𝑡

−
1

𝑅𝐶

𝑑𝑣

𝑑𝑡
+
𝜔𝑂𝐿,𝑇𝑂𝑅𝑃

𝐶
𝑔𝑀,𝑇4,5𝑉𝑖𝑛𝑗 sin(𝜔𝑂𝐿,𝑇𝑂𝑅𝑃𝑡𝑘)

𝑑2𝑣

𝑑𝑡2
+
1

𝐿𝐶
𝑣 =

1

𝐶

𝑑𝑓𝑁𝐿
𝑑𝑡

−
1

𝑅𝐶

𝑑𝑣

𝑑𝑡
, 𝑡𝑘 ∈ [𝑇𝐻; 𝑇𝑃𝑅𝑃]

, 𝑡𝑘 ∈ [0; 𝑇𝐻] II-65 

Ainsi, l’oscillateur subit l’injection d’un signal sinusoïdal pendant 𝑇𝐻, puis il est en régime d’oscillation 

libre pendant l’autre partie de la période. On suppose que le signal d’injection est dans la bande de 

verrouillage de l’oscillateur. On suppose aussi que l’injection est de suffisamment faible amplitude, si 

bien que l’amplitude des oscillations verrouillées est peu différente de l’amplitude des oscillations en 

régime libre. 

Compte tenu de ces hypothèses, la solution de l’équation (II-65) peut s’écrire : 

T1 T2
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a.
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𝑣(𝑡) = 𝐴 sin(𝜓(𝑡)) II-66 

L’amplitude des oscillations 𝐴 étant supposée constante (à cause de la faible injection), l’étude 

suivante porte sur la variation de phase 𝜓(𝑡). Pour que l’oscillateur fonctionne comme un sélecteur 

d’harmonique vis-à-vis du signal d’entrée (signal TORP), il doit être synchronisé sur le signal d’entrée, 

donc être de même fréquence. Ainsi, il vient que la synchronisation de l’oscillateur, qui correspond à 

la 𝑇𝑃𝑅𝑃-périodicité du signal de sortie 𝑣(𝑡), est obtenue si la phase absolue du signal oscillant 𝜓(𝑡) est 

aussi 𝑇𝑃𝑅𝑃-périodique. Lorsque la stabilité de la solution de l’équation différentielle est garantie, le 

problème est de prévoir le niveau de réjection des harmoniques adjacentes à l’harmonique 

sélectionnée dans le spectre du TORP. On traite dans un premier temps le problème de stabilité de la 

solution de l’équation différentielle, et ensuite le problème des performances. 

II.4.4.1. Stabilité 

On s’attache dans ce qui suit à trouver une condition de 𝑇𝑃𝑅𝑃-périodicité de la phase. Pour cela, 

on étudie d’abord séparément la partie verrouillage de l’oscillateur pendant la première partie de 

chaque période (pour 𝑡𝑘 ∈ [0; 𝑇𝐻[ ) ainsi que la partie retour à l’oscillation libre (pour  𝑡𝑘 ∈

[𝑇𝐻; 𝑇𝑃𝑅𝑃[ ). 

 Verrouillage par injection 

Pendant 𝑡𝑘 ∈ [0; 𝑇𝑃𝑅𝑃[, soit quand l’oscillateur reçoit un signal d’injection, le système de la Figure II.33 

est décrit par l’équation de Van Der Pol en régime forcé. Si les conditions de verrouillage sont 

respectées et qu’il n’y a pas de variation d’amplitude, la solution de cette équation s’écrit : 

 
𝑣𝑖(𝑡) = 𝐴 sin (𝜔𝑂𝐿,𝑇𝑂𝑅𝑃𝑡 + 𝜙𝑖(𝑡)) II-67 

avec 𝜙𝑖(𝑡) la différence de phase entre le signal oscillant et l’injection.  

Cette différence de phase est la solution de l’équation d’Adler [32] : 

 
{

𝜙𝑖(0) = 𝜙𝑖,0
𝑑𝜙𝑖(𝑡)

𝑑𝑡
= 𝜔0 −𝜔𝑂𝐿,𝑇𝑂𝑅𝑃 − 𝜔𝐿 sin(𝜙𝑖(𝑡))

 II-68 

avec 𝜔𝐿 =
𝜔0

2𝑄

𝐼𝑖𝑛𝑗

𝐼0
   la plage de verrouillage et 𝜙0 la différence initiale de phase entre le signal oscilant 

et l’injection. 

La solution de cette équation différentielle s’écrit : 

 
𝜙𝑖(𝑡) = 2 arctan(

𝜔𝐿 −𝜔𝐵 tanh (
𝜔𝐵
2
(𝑡 − 𝑡0))

𝜔0 −𝜔𝑂𝐿,𝑇𝑂𝑅𝑃
) II-69 

avec 𝜔𝐵 = √𝜔𝐿
2 − (𝜔0 −𝜔𝑂𝐿,𝑇𝑂𝑅𝑃)

2
. 



CH II. LES OSCILLATEURS EN BANDE MILLIMETRIQUE 

89 

Ainsi, la combinaison des équations (II-67, II-69) donne la solution de la première partie de l’équation 

(II-65) pour 𝑡𝑘 ∈ [0; 𝑇𝐻]. La simulation de cette solution est montrée sur la Figure II.34 pour plusieurs 

conditions initiales 𝜙0. 

 

Figure II.34 Simulation de l’évolution temporelle de la phase de l’oscillateur pendant la phase d’acquisition 
du verrouillage. 

Notons que la phase tend vers une constante. Ceci correspond à l’état de verrouillage de l’oscillateur 

pendant lequel la fréquence d’oscillation est égale à la fréquence d’injection ce qui est équivalent à 

dire que la différence de phase entre l’oscillation et l’injection est constante. Cette constante dépend 

de la différence entre la fréquence d’oscillation libre et la fréquence d’injection et se calcule à partir 

de l’équation (II-68). De plus, la phase finale ne dépend pas de la phase initiale. 

 Relaxation de l’oscillateur 

Pendant la seconde partie de la période, soit pour 𝑡𝑘 ∈ [𝑇𝐻 , 𝑇𝑃𝑅𝑃], l’oscillateur ne reçoit pas de signal 

d’injection et il va donc tendre vers le régime établi d’oscillations libres. C’est ce qui est appelé la 

relaxation de l’oscillateur. Cet état de l’oscillateur est décrit par l’équation de Van der Pol en régime 

libre (II-10) avec pour condition initiale une amplitude proche de l’amplitude du régime établi, ainsi 

qu’une fréquence proche de la fréquence d’oscillation libre et une phase initiale 𝜙0. La solution de 

cette équation différentielle peut s’écrire sous la forme : 

 
𝑣𝑜𝑙(𝑡) = 𝐴 sin(𝜔0𝑡 + 𝜙𝑜𝑙(𝑡)) II-70 

où 𝜙𝑜𝑙(𝑡) représente la différence de phase entre le signal oscillant et un signal sinusoïdal fictif de 

même fréquence 𝜔0 et de phase à l’origine arbitrairement nulle. D’après le paragraphe II.4.2 de ce 

chapitre, son expression est : 

 
𝜙𝑜𝑙(𝑡) = arcsin

(

 
 sin(𝜑0)

1 +
√𝑘

𝐴0 − √𝑘

(
√𝑘

𝐴0 − √𝑘
+ 𝑒−𝜀𝜔0𝑡)

)

 
 

 II-71 

La simulation de cette expression est présentée sur la Figure II.35 pour différentes phases initiales. 
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Figure II.35 Simulation de l’évolution temporelle de la phase de l’oscillateur pendant la phase de retour à 
l’oscillation libre. 

On remarque que la différence de phase tend vers une constante. Ceci signifie qu’au bout d’un certain 

temps, la fréquence de l’oscillateur est égale à la fréquence d’oscillation libre. L’oscillateur est alors 

en régime libre. On note aussi que contrairement au régime de verrouillage par injection, la phase 

finale dépend de la phase initiale. 

 Pseudo-verrouillage de l’oscillateur par le signal TORP 

On considère maintenant le système complet défini par le système d’équations (II-65). Ainsi, La 

solution à la 𝑘𝑖è𝑚𝑒 période du signal TORP s’écrit : 

 
𝑣(𝑡) = 𝐴 sin(𝜓(𝑡)) II-72 

avec  

 
𝜓(𝑡) =  {

𝜔𝑂𝐿,𝑇𝑂𝑅𝑃𝑡 + 𝜙𝑖𝑛𝑗(𝑡𝑘), 𝑡𝑘 ∈ [0; 𝑇𝐻]

𝜔𝑜𝑙𝑡 + 𝜙𝑜𝑙(𝑡𝑘 − 𝑇𝐻), 𝑡𝑘 ∈ [𝑇𝐻; 𝑇𝑃𝑅𝑃]
 II-73 

Durant la 𝑘𝑖è𝑚𝑒 injection, la phase absolue 𝜓(𝑡) tend vers une variation linéaire proportionelle à 

𝜔𝑂𝐿,𝑇𝑂𝑅𝑃. Comme expliqué précédemment, la valeur de la phase à la fin de l’injection (à l’instant 𝑡𝑘 =

0−) ne dépend pas de la phase initiale de l’injection. Cette phase initiale de l’injection correspond elle-

même à la phase finale de la relaxation précédente. Ainsi, même si la phase finale de la relaxation 

dépend de la phase initiale de la relaxation, la périodicité de la phase est garantie. L’évolution 

temporelle de la phase est représentée sur la Figure II.36. 
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Figure II.36 Représentation de l’évolution de la phase absolue du signal de sortie de l’oscillateur en fonction 
du temps. 

Ainsi, si l’injection est suffisamment longue pour que le régime établi de verrouillage soit atteint, la 

phase des oscillations est 𝑇𝑃𝑅𝑃 –périodique. L’oscillateur est alors pseudo-verrouillé sur le signal 

TORP injecté. 

 Une condition de pseudo-verrouillage 

On réécrit maintenant les phases relatives des deux régimes comme des fonctions du temps et de leur 

condition initiale : 

 
𝜙𝑖(𝑡, 𝜙𝑖,0) = 2 arctan(

𝜔𝐿 −𝜔𝐵 tanh (
𝜔𝐵
2
(𝑡 − 𝑡0))

𝜔0 −𝜔𝑂𝐿,𝑇𝑂𝑅𝑃
) II-74 

et 

 
𝜙𝑜𝑙(𝑡, 𝜙𝑜𝑙,0) = arcsin

(

 
 sin(𝜙𝑜𝑙,0)

1 +
√𝑘

𝐴0 − √𝑘

(
√𝑘

𝐴0 −√𝑘
+ 𝑒−𝜀𝜔0𝑡)

)

 
 

 II-75 

On considère maintenant que le régime permanent n’est pas atteint lors de l’injection. Alors, les 

phases finales de l’injection et de la relaxation dépendent toutes les deux de leurs phases initiales 

respectives. La phase initiale de la 𝑘𝑖è𝑚𝑒 injection dépend de la phase finale de la (𝑘 − 1)𝑖è𝑚𝑒 

relaxation, qui dépend elle-même de la phase finale de la (𝑘 − 1)𝑖è𝑚𝑒 injection, et ainsi de suite. On en 

déduit une suite récurrente sur la phase absolue de l’oscillateur au début de chaque période : 

 
{

𝜓0 = 𝜓𝑖𝑛𝑗,0

𝜓𝑛 = 𝜔0(𝑇𝑃𝑅𝑃 − 𝑇𝐻)  + 𝜙𝑜𝑙 (𝑇𝑃𝑅𝑃 − 𝑇𝐻 ,𝜔𝑂𝐿,𝑇𝑂𝑅𝑃𝑇𝐻 + 𝜙𝑖𝑛𝑗(𝑇𝐻 , 𝜓𝑁−1 ))
 II-76 
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La convergence de cette suite implique la 𝑇𝑃𝑅𝑃-périodicité de la phase absolue et donc celle du signal 

oscillant. Cette condition dépend des paramètres de l’oscillateur, de ceux du signal d’entrée et de la 

première condition initiale. Une condition de convergence peut donc être calculée depuis ces 

paramètres. 

La Figure II.37 montre la simulation de la suite récurrente décrite équation (II-76) sur 50 périodes 

pour oscillateurs injectés par des TORP dont les paramètres sont légèrement différents (l’amplitude 

d’injection a été modifiée de moins de 5 %) : 

 

Figure II.37 Différence des termes de la suite des valeurs initiales du signal de sortie au début de chaque 
période du signal d’entrée. 

D’après la Figure II.37, on voit clairement que dans le premier cas, la suite des phases initiales 𝜓𝑛 ne 

converge pas, ce qui indique que le signal de sortie n’est pas 𝑇𝑝𝑟𝑝-périodique et que l’oscillateur n’est 

pas synchronisé. 

L’expression analytique de la suite de récurrence (II-76) étant complexe, cette fonction ne peut pas 

être utilisée pour garantir la synchronisation de l’oscillateur sur le signal TORP, c’est-à-dire prévoir 

tous les couples de paramètres pour lesquels l’oscillateur est pseudo-verrouillé sur le signal TORP. 

De plus, parmi tous les paramètres dont dépend le pseudo-verrouillage, il y a la première condition 

initiale (𝐴𝐷0
0 , 𝜑𝐷0

0 ) qu’on ne maitrise pas. Cependant, d’après l’analyse précédente, il est clair qu’une 

amplitude d’injection suffisante et une fréquence d’oscillation libre de l’oscillateur suffisamment 

proche de la fréquence des oscillations du TORP favorise le verrouillage rapide de l’oscillateur 

pendant la demi-période d’injection et donc favorise la synchronisation. 

II.4.4.2. Performances 

Lorsqu’un signal TORP est injecté dans un oscillateur et que la synchronisation de l’oscillateur 

est acquise, celui-ci agit comme un filtre passe-bande qui vient sélectionner une harmonique 

(l’harmonique désirée) dans le spectre du TORP et il atténue les autres harmoniques (les 
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harmoniques adjacentes). Il s’agit alors de prévoir le niveau d’atténuation des différentes raies 

adjacentes en fonction des paramètres du système (forme du signal TORP et valeur des éléments de 

l’oscillateur). Aucun résultat analytique n’a été trouvé sur le sujet, mais d’après les mesures et les 

simulations numériques effectuées ainsi que les modèles mis au point dans ce chapitre, les principales 

tendances d’évolution des performances en fonction des paramètres du générateur de TORP sont 

énumérées dans ce qui suit :  

- Influence de la fréquence d’oscillation libre : 

Cette valeur doit être la plus proche possible de la fréquence de l’harmonique désirée. Dans ce cas, le 

filtre équivalent est centré sur l’harmonique à sélectionner et va traiter de la même manière les 

harmoniques adjacentes de droite et celles de gauche. Lorsque cette fréquence est décalée, le filtre 

équivalent n’est plus symétrique. 

 

Figure II.38 Influence de la fréquence d’oscillation libre de l’oscillateur sur le spectre du signal de sortie. 

- Influence de la puissance d’injection : 

Tant qu’il est verrouillé, l’oscillateur se comporte comme un filtre qui régénère l’harmonique à 

sélectionner. Ainsi, quelle que soit la puissance d’injection, l’harmonique désirée en sortie aura 

toujours la même puissance, alors que la puissance des harmoniques adjacentes en sortie dépend de 

la puissance d’injection. 
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Figure II.39 Influence du signal d’injection dans l’oscillateur sur le spectre du signal de sortie. 

Ainsi, il vaut mieux minimiser la puissance d’injection pour améliorer les performances du sélecteur 

d’harmonique. En dessous d’une certaine puissance d’injection, le système n’est plus pseudo-

verrouillé, cela constitue la limite de fonctionnement. 

- Influence du facteur de qualité de l’oscillateur 

Plus le facteur de qualité de l’oscillateur est grand, plus il va filtrer les harmoniques adjacentes. 

Cependant, à partir d’un certain facteur de qualité, l’oscillateur n’est plus pseudo-verrouillé sur le 

signal d’entrée. 

 

Figure II.40 Influence du facteur de qualité de l’oscillateur sur le spectre du signal de sortie. 

 

  

f

~~

f

~~

f

~~

f

~~

Si
gn

al
 d

e 
so

rt
ie

Si
gn

al
 d

e 
so

rt
ie

Si
gn

al
 T

O
R

P

Si
gn

al
 T

O
R

P

f

~~

f

~~

f

~~

f

~~

Si
gn

al
 d

e 
so

rt
ie

Si
gn

al
 d

e 
so

rt
ie

Q faible Q élevé

Si
gn

al
 T

O
R

P

Si
gn

al
 T

O
R

P



CH II. LES OSCILLATEURS EN BANDE MILLIMETRIQUE 

95 

II.5. Conclusion 
Ce chapitre a permis de présenter les architectures des oscillateurs CMOS dans la bande 

millimétrique. Après avoir réduit le champ d’étude aux oscillateurs à paire croisée nMOS et à 

réservoir de charge LC (LC-tank), les différents montages utilisant des oscillateurs qui sont utilisés 

dans la synthèse de fréquence innovante ont été détaillés, ainsi que les grandeurs caractéristiques 

permettant l’évaluation des performances des oscillateurs dans chacun de leur fonctionnement 

spécifique. Une revue de l’état de l’art des théories sur les oscillateurs a permis de dégager des 

tendances de fonctionnement des oscillateurs ainsi que de modéliser leur comportement dans 

certains cas. A partir de cet état de l’art, des solutions spécifiques et originales ont été élaborées pour 

modéliser le comportement de l’oscillateur dans les configurations spécifiques à la synthèse de 

fréquence innovante. Les contributions à l’étude des oscillateurs sont synthétisées sur la Figure II.41. 

 

Figure II.41 Synthèse des contributions à l’étude des oscillateurs présentées dans le paragraphe II.4 de ce 
chapitre. Les équations correspondant aux modèles et solutions approchées sont précisées entre 

parenthèses. 

Ces solutions sont validées par comparaison avec des simulations numériques, et des tendances sont 

dérivées de ces études permettant au concepteur de circuit de prédire le comportement de 

l’oscillateur pour les cas explorés. 
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III.1. Introduction 
La synthèse de fréquence est un bloc clé de l’architecture d’émission-réception, à fortiori aux 

fréquences millimétriques. Les circuits de synthèse de fréquence sont, en technologies CMOS, basés 

sur l’utilisation de boucles à verrouillage de phase (PLL). Une présentation ainsi qu’une revue 

détaillée de l’état de l’art des circuits de synthèse de fréquences et des PLL permettent de montrer 

que les performances de la synthèse de fréquence dépendent notamment de la fréquence de la PLL et 

de l’utilisation ou non de multiplicateurs de fréquence. Cette revue de l’état de l’art permet aussi 

d’isoler le point bloquant dans la réalisation de multiplicateurs de fréquences CMOS millimétriques. 

Une solution originale est proposée qui permet de passer outre ce point bloquant. Cette synthèse de 

fréquence innovante se base sur l’utilisation originale des oscillateurs présentés dans le chapitre II.  
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III.2. Présentation des circuits de synthèse de 
fréquence 

III.2.1. La synthèse de fréquence dans les systèmes de télécommunication 

millimétriques 

Parmi toutes les architectures d’émission-réception utilisées dans les systèmes de 

télécommunication, l’architecture de transposition de fréquence (voir la Figure III.1.a) est des plus 

utilisées. Elle consiste à multiplier dans le domaine temporel le signal utile (que l’on appelle signal 

bande de base) par un signal de fréquence très stable généré par l’oscillateur local. Cette 

multiplication dans le domaine temporel correspond dans le domaine fréquentiel à la transposition 

du signal bande de base autour de la fréquence porteuse (signal généré par l’oscillateur local). 

 

Figure III.1 a. Vue schématique d’une architecture d’émission-réception par translation de fréquence. b. 
Détail des opérations fréquentielles entre le signal bande de base modulé à l’émission (BBTX) et le signal 

bande de base modulé à la réception (BBRX). 

La fréquence de la porteuse dépend du standard utilisé (WIFI à 2.45 GHz, radio FM entre 88 et 

100 MHz, GSM à 900 MHz et 1800 MHz,  WiGIG à 60 GHz). Les standards diffèrent par les bandes de 

fréquences allouées mais aussi par le type de modulations transmissibles ou encore par les 

puissances maximales autorisées à l’émission, c’est pourquoi ils offrent des performances 

différentes : quantité d’information transmissible par seconde (débit), qualité de la transmission (lié 

au taux d’erreur binaire), ... En général, plus la fréquence porteuse d’un système d’émission est 

grande, plus la bande passante absolue peut être grande. La modulation du signal bande de base 
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consiste à le mettre en forme pour l’adapter au canal de transmission. Aujourd’hui, les modulations 

utilisées sont pour la plupart numériques (les données à transmettre sont des mots binaires) et 

proposent des efficacités différentes : par exemple, la modulation 256-QAM permet d’envoyer plus 

de données qu’une modulation ASK dans le même laps de temps et toutes choses égales par ailleurs. 

Cependant, plus une modulation est complexe, plus la qualité du signal de l’oscillateur local doit être 

élevée (stabilité en fréquence, bruit de phase). 

Ce travail est focalisé sur une bande de fréquence non-licenciée (libre d’utilisation) autour de 60 GHz, 

utilisant des modulations complexes comme QPSK ou 16-QAM. L’utilisation d’une fréquence porteuse 

élevée et de modulations complexes permet d’envisager des débits importants, supérieurs au Gigabit 

par seconde. Ce type de communication n’est possible que si l’on utilise une fréquence porteuse ayant 

d’excellentes propriétés spectrales, notamment le bruit de phase, garantissant ainsi un signal très 

stable dans le temps. Dans les technologies CMOS, différentes solutions sont proposées aujourd’hui 

qui permettent d’envisager des communications à plusieurs gigabits par seconde, comme montré sur 

la Figure III.2. 

 

Figure III.2 Exemples d’intégration de la synthèse de fréquence dans les architectures d’émission réception 
[41]-[42]. 

D’après les exemples montrés sur la Figure III.2 et la revue de l’état de l’art présentée par la suite de 

ce chapitre, toutes les synthèses de fréquence sont basées sur l’utilisation de boucles à verrouillage 

de phase (PLL ou « Phase Lock Loop »). Il s’agit d’un asservissement de fréquence qui permet de 

stabiliser un oscillateur à partir d’une référence externe fixe (quelques MHz) en garantissant des 

propriétés de bruit de phase excellentes. Une PLL est construite autour d’un oscillateur contrôlé en 

tension (VCO, voir le chapitre II) dont la phase est asservie pour suivre (au rapport de division près) 

la phase du signal de référence, qui est généralement produite par un système utilisant un quartz. La 

Figure III.3 détaille l’architecture de la PLL. 
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Figure III.3 Détail de l’architecture de la boucle à verrouillage de phase (PLL). 

III.2.2. Grandeurs caractéristiques des circuits de synthèse de fréquence 

Dans cette partie sont détaillées les grandeurs caractéristiques d’une synthèse de fréquence 

ainsi que leur impact  sur les performances du système d’émission-réception. 

 Plage d’accord 

La plage d’accord est l’ensemble des fréquences qui peuvent être synthétisées. Elle doit être 

conforme au standard utilisé. Pour la bande non-licensée autour de 60 GHz par exemple, la plage 

d’accord pour pouvoir émettre dans les quatre canaux du standard IEEE 802.15.3c, doit être de 9 GHz 

entre 57 GHz et 66 GHz (𝑓𝐶𝐻1 = 58,32 𝐺𝐻𝑧 ; 𝑓𝐶𝐻2 = 60,48 𝐺𝐻𝑧 ;  𝑓𝐶𝐻3 = 62,64 𝐺𝐻𝑧 ; 𝑓𝐶𝐻4 =

64,8 𝐺𝐻𝑧). 

 Temps d’établissement 

Il s’agit du temps que met la synthèse de fréquence pour atteindre le régime permanent. Un 

temps d’établissement court est notamment nécessaire dans les systèmes d’émission-réception 

utilisant la technique de multiplexage fréquentiel et temporel, car le synthétiseur doit passer d’une 

fréquence à une autre entre deux paquets de données. 

 Raies parasites 

Le spectre fréquentiel du signal synthétisé est composé d’une raie à la fréquence synthétisée, 

mais aussi de raies secondaires de puissance inférieure qui peuvent être en rapport avec la fréquence 

du quartz dans une PLL. A l’émission, les raies parasites entrainent la pollution du spectre 

électromagnétique. A la réception, ces raies provoquent la réduction de la sensibilité du récepteur et 

l’interférence avec des canaux adjacents. 

 Bruit de phase 

Le bruit de phase du signal synthétisé est une mesure de la fluctuation statistique de la 

fréquence. Il s’agit d’une grandeur critique pour la qualité de la transmission dans une chaine 

d’émission-réception. Son influence sur la qualité de transmission est complexe et dépend du type de 

modulation. Des études au niveau système de l’influence du bruit de phase existent dans la littérature 

pour les modulations QAM [43], OFDM [44] ou encore MC-CDMA [45]. 
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 Puissance dissipée, encombrement 

La puissance dissipée et l’encombrement dépendent du type d’architecture utilisée, de la 

technologie ainsi que de la fréquence à synthétiser. Ces caractéristiques sont importantes dans les 

systèmes d’émission-réception destinés à être intégrés dans des terminaux mobiles. 

 Fréquence de référence 

Les synthèses de fréquence admettent en entrée un signal de référence basse fréquence (de 

quelques centaines de kHz à quelques dizaines de MHz) provenant généralement d’un oscillateur à 

quartz. 

III.2.3. Topologies des circuits de synthèse de fréquence 

Dans ce travail, nous considérons les synthèses de fréquence basées sur l’utilisation d’une PLL 

pour synthétiser un signal de fréquence fixe. Il existe différentes façons d’utiliser une ou plusieurs 

PLL pour réaliser la transposition de fréquence de la bande de base à la bande RF dans une 

architecture d’émission-réception, qui sont listées dans ce qui suit. 

III.2.3.1. Architectures homodynes 

La méthode la plus évidente consiste à avoir recours à la multiplication une seule fois pour 

transposer le signal utile de la bande de base à la bande RF. Il s’agit d’une synthèse directe, dont un 

exemple est présenté sur la Figure III.4. 

 

Figure III.4 Vue schématique d’une architecture d’émission dotée d’une synthèse de fréquence directe. 

Comme le montre la Figure III.4, cette première solution consiste à multiplier le signal modulé en 

bande de base (BBTX) par l’unique fréquence synthétisée, produisant le signal transmissible dans l’air 

RFTX.  

Aujourd’hui, après une étude de l’état de l’art CMOS pour la bande millimétrique, on constate que 

deux techniques sont employées pour synthétiser cette fréquence unique, en fonction de la fréquence 

de fonctionnement du VCO, de la PLL, et de l’utilisation ou non de multiplicateurs de fréquence (Figure 

III.5). En effet, pour synthétiser un signal de fréquence f0, il est possible soit de construire une PLL 

autour d’un VCO dont la fréquence de fonctionnement est f0, soit de construire une PLL autour d’un 

VCO dont la fréquence de fonctionnement est un sous-multiple de f0 (f0/N) et d’utiliser un 

multiplicateur de fréquence par N. Cette deuxième méthode est particulièrement utilisée aux 

fréquences millimétriques à cause des faibles performances des VCO CMOS millimétriques 

(notamment le bruit de phase, voir l’état de l’art dans la suite). 
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Figure III.5 Exemple de composition d’une synthèse de fréquence directe. Cas où la fréquence du VCO de la 
PLL correspond à la fréquence à synthétiser (a.), et cas où la fréquence du VCO de la PLL est à un sous 

multiple de la fréquence à synthétiser (b.). 

III.2.3.2. Architectures hétérodynes 

Nombre d’émetteurs-récepteurs réalisés en technologie CMOS pour la bande millimétrique 

transposent le signal bande de base en plusieurs étapes, comme schématisé sur la Figure III.6. On 

parle alors de synthèse de fréquence indirecte : plusieurs fréquences sont synthétisées et multipliées 

successivement avec le signal bande de base pour transposer celui-ci vers la bande RF. La somme des 

fréquences synthétisées est égale à la fréquence porteuse. Cette solution est plus complexe car elle 

nécessite la synthèse de plusieurs fréquences mais celles-ci sont inférieures à la fréquence qui doit 

être produite par une synthèse directe équivalente. 

 

Figure III.6 Vue schématique d’une architecture d’émission dotée d’une synthèse de fréquence indirecte. 

Les différentes fréquences synthétisées peuvent être fournies à partir de la même PLL. Par exemple, 

en utilisant les propriétés des oscillateurs de fournir à des nœuds différents à la fois un signal à leur 

fréquence de résonance et au double de cette fréquence [41]. 

 

PLL
(VCO à )

Fréquence
de référence

Fréquence synthétisée
(f0)

PLL

(VCO à )
Fréquence

de référence
Fréquence synthétisée

(f0) 
Multiplicateur 

par N

a.

b.

BBTX RFTX

Fréquence
Synthétisée

n 1

Fréquence
Synthétisée

n 2

Fréquence
Synthétisée

n N

~ ~



CH III. SYNTHESE DE FREQUENCE DANS LA BANDE MILLIMETRIQUE 

105 

III.3. Etat de l’art des synthèses de fréquence CMOS 
dans la bande millimétrique 

III.3.1. Etat de l’art des synthèses de fréquence à 60 GHz 

Le Tableau III-1 présente une revue de l’état de l’art pour les synthèses de fréquence à 60 GHz 

en technologie CMOS. La comparaison est faite sur les grandeurs caractéristiques qui ont été 

présentées dans le paragraphe III.2.2 de ce chapitre. 

 Tableau III-1 Etat de l’art des synthèses de fréquence utilisées dans les architectures 
d’émission-réception à 60 GHz. 

 

 

Référence 
techno 
(nm) 

f0 
(GHz) 

fREF 
(MHz) 

PDC 
(mW) 

PhN @ 
1MHz 

(dBc/Hz) 

PSPUR 
(dBc) 

Topologie 

 [46] 45 57-66 100 78 -75 -42 VCO de la PLL à f0 

 [47] 65 58-63 36 78 -96 -58** 
VCO de la PLL à f0/3 
+ multiplication par 

3 

 [41] 65 57-66 36 80 -97 -50** 
synthèse indirecte : 

20 GHz + 40 GHz 

 [48] 65 60 
10-
100 

48 -90 -74 VCO de la PLL à f0 

[49] 65 58-68 135 24,6 -91 -45 VCO de la PLL à f0 

[50] 65 58-65 24 72 -96 N/A 
VCO de la PLL à f0/3 
+ multiplication par 

3 

[51]  65 56-62 125 62 -97 N/A 
VCO de la PLL à f0/3 
+ multiplication par 

3 

 [52] 40 54-64 40 42 -88 -40 VCO de la PLL à f0 

 
 

 

Dans ce tableau, f0 est la fréquence synthétisée, fREF la fréquence de référence, PDC est la puissance 

statique consommée par la synthèse de fréquence, PhN est le bruit de phase et PSPUR est la puissance 

relative des raies parasites présentes dans le spectre.  

D’après le Tableau III-1, les synthèses utilisant des PLL dont le VCO oscille à 60 GHz consomment en 

moyenne légèrement moins que les PLL utilisant un multiplicateur de fréquence. Cette différence  de 

consommation est dûe à la complexité des circuits qui est moindre lorsqu’il n’y a pas utilisation de 

multiplicateurs. 
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Cependant, on remarque qu’il y a une claire différence en termes de bruit de phase (6 dB) entre les 

PLL utilisant un VCO à 60 GHz et les autres types de synthèses : synthèse indirecte d’une part et PLL 

couplées à un multiplicateur de fréquence d’autre part. Ainsi, il semble qu’une solution pour diminuer 

le bruit de phase dans les synthèses de fréquence millimétriques soit d’avoir recours à la 

multiplication de fréquence, ce qui permet d’abaisser la fréquence de fonctionnement du VCO de la 

PLL. D’après [53], un multiplicateur de fréquence idéal ajoute au signal un bruit de phase qui ne 

dépend que du rapport de multiplication, et se calcule comme : 

 
𝑃ℎ𝑁(𝑆𝑓0) = 𝑃ℎ𝑁(𝑆𝑓0/𝑁) + 20 log(𝑁) III-1 

où 𝑃ℎ𝑁(𝑆𝑓0) est le bruit de phase du signal de sortie du multiplicateur, 𝑃ℎ𝑁(𝑆𝑓0/𝑁) celui du signal à 

multiplier et 𝑁 le rapport de multiplication.  

Admettons que l’on dispose de multiplicateurs ayant tous les rapports de multiplication N, alors, 

minimiser le bruit de phase de la synthèse revient à trouver la fréquence de PLL pour laquelle le bruit 

de phase ramené à 60 GHz par (III-1) sera le plus faible. La partie suivante compare l’état de l’art des 

bruits de phase des PLL CMOS RF de 2 à 60 GHz. 

III.3.2. Etat de l’art du bruit de phase des PLL de 2 à 60 GHz 

La Figure III.7 présente le bruit de phase à 1 MHz de la porteuse des PLL de la littérature qui 

fonctionnent entre 2 GHz et 60 GHz. 
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Figure III.7 Etat de l’art du bruit de phase à 1 MHz des PLL de la littérature fonctionnant entre 2 et 60 GHz.  

La première tendance claire qu’on extrait de la Figure III.7 est que plus la fréquence de la PLL est 

grande, plus le bruit de phase à 1 MHz est grand (tendance en pointillées noirs). Cependant, cette 

évolution ne suit pas la loi (III-1), mais le bruit de phase augmente sensiblement plus vite en fonction 

de la fréquence du VCO de la PLL. En effet, le trait noir en pointillés, qui est une tendance de l’évolution 

des bruits de phase des PLL présentées, n’est pas parallèle avec les traits rouges et verts qui suivent 

une progression en 20 log(𝑁). 

Cette tendance est mise en évidence sur la Figure III.8, où toutes les PLL de la Figure III.7 ont été 

ramenées à 60 GHz en utilisant une extrapolation en 20 log(𝑁). Cette figure indique le bruit de phase 

qu’il est théoriquement possible d’atteindre en utilisant une PLL de l’état de l’art ayant un VCO à la 

fréquence f0/N comprise entre 2 et 60 GHz et un multiplicateur de fréquence idéal de rapport de 

multiplication 𝑁.  
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Figure III.8 Extrapolation à 60 GHz du bruit de phase à 1 MHz des PLL de l’état de l’art en utilisant une loi en 
20log (𝑁).  

D’après la Figure III.8, plus la fréquence du VCO de la PLL est faible, plus le bruit de phase 

théoriquement atteignable est faible. Ainsi, la synthèse de fréquence qui a le bruit de phase le plus 

faible est celle qui utilise une PLL dont le VCO est à basse fréquence et dont le rapport de 

multiplication est grand. Par exemple, en utilisant la PLL à 2 GHz dans [54] et un multiplicateur de 

fréquence par 30, on obtient un signal synthétisé à 60 GHz avec un bruit de phase inférieur 

à -105 dBc/Hz, ce qui est 10 dB plus faible que l’état de l’art des synthèses de fréquence à 60 GHz 

présenté Tableau III-1 et indiqué en rouge dans les Figure III.7 et Figure III.8. 

III.3.3. Limitation des multiplicateurs réels 

Les multiplicateurs de fréquence ayant les meilleures performances de bruit de phase 

utilisent le principe de verrouillage sous-harmonique. Il s’agit d’oscillateurs verrouillés par injection 

dont la fréquence d’injection est un sous-multiple de la fréquence d’oscillation libre de l’oscillateur. 

Cependant, dans les technologies CMOS en bande millimétrique, ce rapport est limité à 3 ou 4, comme 

par exemple la référence [47] qui utilise un multiplicateur par 3 couplé à une PLL à 20 GHz (voir 

Tableau III-1) et conduit à un bruit de phase de -96 dBc/Hz à 1 MHz (voir les pointillés verts sur les 

Figure III.7 et Figure III.8). Ce facteur de multiplication peut aller jusqu’à 10 ou 15 à plus basse 

fréquence en utilisant des techniques d’injection non-linéaires pour élargir la bande de verrouillage 

[55]. 
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Dans la partie suivante, une technique est présentée qui permet d’obtenir une multiplication 

de fréquence par 30 qui fonctionne aux fréquences millimétriques et qui possède les mêmes 

propriétés de recopie du bruit de phase que le verrouillage sous-harmonique. 
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III.4. Une architecture de synthèse de fréquence 
innovante 
D’après la partie précédente de ce chapitre, il est clair qu’une façon de réduire le bruit de phase 

du signal synthétisé à 𝑓𝑠𝑦𝑛𝑡ℎ est d’utiliser une PLL à 𝑓𝑠𝑦𝑛𝑡ℎ 𝑁⁄  et un multiplicateur de fréquence par 𝑁 

à verrouillage sous-harmonique. Aussi, plus N est grand, plus le bruit de phase obtenu est faible, 

d’après l’état de l’art extrapolé présenté sur la Figure III.8.  

Dans cette partie, une nouvelle technique est présentée qui permet d’obtenir un rapport de 

multiplication de 30 ou même 35 en deux étapes : d’abord, le signal d’entrée provenant d’une PLL à 

𝑓𝑠𝑦𝑛𝑡ℎ 𝑁⁄  (par exemple 2 GHz) est utilisé pour allumer périodiquement un oscillateur dont la 

fréquence centrale est proche de la fréquence à synthétiser (par exemple 60 GHz). Ceci a pour effet 

d’augmenter la puissance des harmoniques proches de cette fréquence à synthétiser (60 GHz). Elle 

est ensuite extraite dans un oscillateur verrouillé par injection.  

Deux cas pratiques sont détaillés dans la suite de ce chapitre qui correspondent aux prototypes qui 

ont été fabriqués. Le premier permet la synthèse d’un signal à 60 GHz par multiplication par 30 d’un 

signal de référence à 2 GHz. Le second synthétise un signal à 17,5 GHz par la multiplication par 35 

d’un signal de référence à 500 MHz. La méthode de conception ainsi que les résultats de mesure pour 

ces deux circuits sont détaillés dans le chapitre IV. 

III.4.1. Présentation de la synthèse de fréquence innovante 

III.4.1.1. Architecture de la synthèse de fréquence 

Le multiplicateur de fréquence présenté sur la Figure III.9 est composé de trois blocs principaux :  

- Le circuit de mise en forme qui transforme le signal sinusoïdal à la fréquence 𝑓𝑅𝐸𝐹 en deux 

signaux carrés de même fréquence : le signal 𝑣𝐶𝑂 dont le rapport cyclique est programmable 

et un signal 𝑣𝑖𝑛𝑗 dont le rapport cyclique est très faible. On note 𝑡Δ le décalage de temps entre 

les deux signaux. 

 

- Le générateur de trains d’oscillations répétées périodiquement (TORP) qui est allumé et 

éteint périodiquement par le signal 𝑣𝐶𝑂 et qui est injecté par le signal 𝑣𝑖𝑛𝑗. Ce bloc permet de 

maximiser la puissance des harmoniques proches de N fois la fréquence du signal de 

référence. 

 

- L’oscillateur verrouillé par injection qui reçoit le signal TORP et se synchronise sur une des 

harmoniques proche de 𝑁 fois la fréquence du signal TORP. 
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Figure III.9 a. Vue schématique de l’architecture innovante de synthèse de fréquence. b. Construction du 
signal de sortie dans le domaine temporel. c. Construction du signal de sortie dans le domaine fréquentiel. 

Le signal carré (en vert) sert de signal d’interruption de l’alimentation d’un premier oscillateur, ce 

qui a pour effet la production d’un TORP. Cette transformation est détaillée dans le chapitre II. Ce 

signal est ensuite injecté dans un oscillateur. Sous certaines conditions, l’oscillateur se synchronise 

sur ce signal TORP et produit un signal quasi-sinusoïdal à une fréquence 𝑁 fois plus grande que la 

fréquence d’entrée (ce phénomène est aussi détaillé dans le chapitre II). 

III.4.1.2. Degrés de liberté de la synthèse de fréquence 

D’après l’analyse théorique du chapitre II, les degrés de liberté dont disposent le concepteur et 

l’utilisateur pour régler cette synthèse de fréquence sont résumés dans le Tableau III-2 . 
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 Tableau III-2 Paramètres permettant le réglage de cette synthèse de fréquence  
 Bloc Paramètres Commentaire 

Référence de fréquence 𝑓𝑟𝑒𝑓 Fréquence de référence 

Circuit de mise en forme 

𝛼 Rapport cyclique du signal CO 

𝑡𝑟 , 𝑡𝑖𝑛𝑗  Forme temporelle du signal CI 

Générateur de TORP 

𝑊𝑠𝑜𝑢𝑟𝑐𝑒,𝑇𝑂𝑅𝑃 , 𝐼𝑠𝑜𝑢𝑟𝑐𝑒,𝑇𝑂𝑅𝑃 Taille et polarisation de la paire croisée 

𝑊𝑖𝑛𝑗,𝑇𝑂𝑅𝑃 Taille du transistor d’injection du signal CI 

𝑅𝑇𝑂𝑅𝑃 Pertes totales de l’oscillateur à paire croisée 

𝑓𝑂𝐿,𝑇𝑂𝑅𝑃 Fréquence d’oscillation libre 

ILO 

𝑊𝑠𝑜𝑢𝑟𝑐𝑒,𝐼𝐿𝑂 , 𝐼𝑠𝑜𝑢𝑟𝑐𝑒,𝐼𝐿𝑂 Taille et polarisation de la paire croisée 

𝑊𝑖𝑛𝑗,𝐼𝐿𝑂 Taille du transistor d’injection du signal CI 

𝑅𝐼𝐿𝑂 Pertes totales de l’oscillateur à paire croisée 

𝑓𝑂𝐿,𝐼𝐿𝑂 Fréquence d’oscillation libre 

 

 

Le réglage de ces paramètres permet d’obtenir la fonctionnalité de la synthèse de fréquence (pseudo-

verrouillage sur une harmonique du signal d’entrée de l’oscillateur allumé périodiquement ainsi que 

de l’oscillateur injecté) d’une part, et d’optimiser ses performances (rejet des raies adjacentes, 

minimisation du bruit de phase, etc) d’autre part. Dans ce qui suit, une étude de l’influence des 

paramètres du système du Tableau III-2 est présentée en deux parties : d’abord pour garantir la 

fonctionnalité de la synthèse de fréquence et ensuite pour optimiser ses performances. Cette étude 

est basée sur des résultats de simulation au niveau système et sur les modèles mis au point dans le 

chapitre II pour décrire le fonctionnement des oscillateurs qui composent cette synthèse de 

fréquence. 

III.4.2. Réglage de la fonctionnalité de la synthèse de fréquence 

Cette synthèse de fréquence permet de réaliser une multiplication de fréquence par 𝑁. Parmi 

tous les paramètres de cette architecture, certains permettent de programmer le facteur de 

multiplication 𝑁. Cette partie détaille les différentes solutions pour obtenir une fréquence synthétisée 

𝑓𝑠𝑦𝑛𝑡ℎ avec un multiplicateur par 𝑁 et énumère les paramètres qui permettent d’obtenir ces 

fonctionnalités en détaillant leur rôle. 

III.4.2.1. Programmation du rapport de multiplication 

Dans cette synthèse de fréquence, le générateur de TORP permet de maximiser la puissance 

des harmoniques du signal d’entrée 𝑣𝑖𝑛𝑗 qui sont voisines de sa fréquence d’oscillation libre 𝑓𝑂𝐿,𝑇𝑂𝑅𝑃. 
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On note 𝑀. 𝑓𝑟𝑒𝑓 la fréquence la plus puissante dans ce spectre. L’ILO permet ensuite de choisir parmi 

toutes les raies du TORP celle d’intérêt grâce aux choix de sa fréquence centrale 𝑓0𝐼𝐿𝑂 . On note 

(𝑀 + 𝑖)𝑓𝑅𝐸𝐹 la fréquence sélectionnée par l’ILO: 

 
𝑓𝑠𝑦𝑛𝑡ℎ = (𝑀 + 𝑖)𝑓𝑟𝑒𝑓 = 𝑁. 𝑓𝑟𝑒𝑓 III-2 

Ainsi, la synthèse de fréquence dispose des degrés de libertés 𝑀 et  𝑖 du multiplicateur ainsi que de 

𝑓𝑟𝑒𝑓.  𝑀 dépend de la fréquence centrale du générateur de TORP, 𝑖 dépend de la fréquence centrale de 

l’ILO et 𝑓𝑟𝑒𝑓 est la fréquence de référence. Dans le cas général, le fonctionnement de l’architecture est 

détaillé sur la Figure III.10. 

 

Figure III.10 Vue schématique de l’architecture et construction du signal de sortie dans les domaines 
temporel et fréquentiel. Fréquences mises en jeu et expression de la fréquence de sortie. 

 Fréquence de la référence réglable : 

La Figure III.11 présente la construction de la fréquence synthétisée dans deux cas pour 

lesquels la fréquence de référence est différente. Notons qu’un continuum de valeurs de fréquences 

de référence permet d’accéder à un continuum de fréquences synthétisées. 
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Figure III.11 Influence sur le spectre des signaux de la synthèse de fréquence du réglage de la fréquence de 
la référence. 

 Fréquence centrale du TORP réglable 

La Figure III.12 présente la construction de la fréquence synthétisée pour deux fréquences 

centrales du TORP différentes. Notons qu’un continuum de valeurs de la fréquence centrale du TORP 

ne permet pas d’accéder à un continuum de fréquences synthétisées. D’après l’état de l’art des VCO 

en gamme millimétrique, une plage de 10 à 20 % peut être obtenue sur la fréquence centrale du TORP 

et donc sur 𝑀.  
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Figure III.12 Influence sur le spectre des signaux de la synthèse de fréquence du réglage de la fréquence 
d’oscillation libre du générateur de TORP. 

 Fréquence centrale de l’ILO réglable 

La Figure III.13 présente la construction de la fréquence synthétisée pour deux fréquences 

d’oscillations libres de l’ILO différentes. Ces fréquences d’oscillations libres sont choisies pour être au 

plus proche de la raie du signal TORP à sélectionner. L’ILO est construit sur un oscillateur du même 

type que le générateur de TORP, on dispose pour sa fréquence d’oscillation libre d’une vaste plage de 

réglage de 10 à 20 %.  
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Figure III.13 Influence du réglage de la fréquence d’oscillation libre de l’ILO sur le spectre des signaux de la 
synthèse de fréquence. 

Ainsi, un ou plusieurs de ces degrés de liberté peuvent être réglés par l’utilisateur selon l’application. 

Dans ces figures, on note que le signal de sortie n’est composé que d’une seule raie. En réalité, des 

raies adjacentes qui sont les « vestiges » des harmoniques du signal TORP sont présentes dans le 

spectre du signal de sortie. Ces raies adjacentes sont traitées dans le paragraphe III.4.3 où l’on 

considère les performances de cette synthèse de fréquence. 

Deux exemples d’applications sont détaillés ci-dessous, qui correspondent aux cas pratiques qui ont 

été étudiés et mis en œuvre dans ce travail10. 

 Exemple pratique 1 : 

Objectif : Synthèse de fréquence non-programmable à 17.5 GHz à partir d’une fréquence de 

référence de  500 MHz. 

Dans cet exemple, la fréquence de la référence est fixée à 𝑓𝑟𝑒𝑓 = 500 MHz et il n’y a qu’une seule 

fréquence à synthétiser. Une solution évidente est de se placer dans le cas simple où 𝑖 est nul, c’est-à-

dire que l’ILO va sélectionner la raie la plus puissante du signal TORP. Pour cela, la fréquence centrale 

de l’ILO est choisie égale à la fréquence centrale du TORP, et cette fréquence est choisie 35 fois plus 

grande que la fréquence de référence (𝑀 = 35). 

Ainsi, on obtient 𝑓𝑠𝑦𝑛𝑡ℎ = (𝑀 + 𝑖)𝑓𝑅𝐸𝐹 = (35 + 0). 500 MHz. 

                                                             
10 La méthode de conception et les résultats de mesure sur les prototypes conçus pour ces deux cas pratiques 
sont détaillés dans le chapitre IV. 
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Figure III.14 Forme du spectre des signaux pour l’exemple pratique 1. 

 Exemple pratique 2 : 

Objectif : Synthèse de la fréquence centrale des 4 canaux du standard IEEE 802.15.3c 

(58.32 ;  60.48 ;  62.64 ;  64.8 GHz). La fréquence de référence n’est pas spécifiée.  

Dans cet exemple, une solution simple est de fixer la fréquence de référence comme étant la différence 

de fréquence des canaux : 𝑓𝑟𝑒𝑓 = 2.16 GHz. Il reste alors deux solutions :  

1. fixer la fréquence centrale du TORP au centre de la bande et changer la fréquence (𝑁 =

28 par exemple), et sélectionner la fréquence à synthétiser en réglant la fréquence 

centrale de l’ILO (𝑖 = −1; 0; 1; 2). 
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Figure III.15 Forme du spectre des signaux pour la première solution de l’exemple pratique 2. 

2. régler la fréquence centrale du TORP pour maximiser la fréquence à synthétiser (𝑁 =

27; 28; 29; 30) et régler la fréquence centrale de l’ILO pour qu’elle soit égale à celle du 

TORP (𝑖 = 0). 
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Figure III.16 Forme du spectre des signaux pour la seconde solution de l’exemple pratique 2. 

III.4.2.2. Garantir le pseudo-verrouillage 

Le réglage des fréquences centrales des différents oscillateurs n’est pas suffisant pour garantir 

la fonctionnalité du système. La synchronisation doit aussi être garantie. Les deux oscillateurs utilisés 

dans cette architecture (générateur de TORP et ILO) subissent un phénomène de synchronisation 

appelé pseudo-verrouillage étudié dans le chapitre II.  

Pour le TORP comme pour l’ILO, on montre qu’une forte injection (𝑊𝑖𝑛𝑗 grand), une paire croisée 

suffisamment dimensionnée (𝑊𝑠𝑜𝑢𝑟𝑐𝑒 et 𝐼𝑠𝑜𝑢𝑟𝑐𝑒 grand) et une résistance 𝑅 faible sont favorables au 

pseudo-verrouillage. Pour garantir le pseudo-verrouillage des oscillateurs et assurer la meilleure 

fonctionnalité, les fréquences d’oscillation libre sont réglées au plus proche du multiple d’intérêt de 

la fréquence d’entrée. 

III.4.3. Performances de la synthèse de fréquence 

L’étude des performances ci-dessous se base à la fois sur des simulations au niveau système11 

et sur les tendances extraites de l’étude théorique des signaux dans la synthèse de fréquence qui a été 

faite dans le chapitre II. La mise en équation des oscillateurs ainsi que les solutions qui ont été 

proposées n’ont pas pour but de concevoir intégralement les circuits sur la seule base de ces 

équations mais permettent plutôt de dégager des tendances sur le fonctionnement complexe de ce 

circuit qui vont aider le concepteur à obtenir le fonctionnement qu’il désire et à optimiser les 

                                                             
11 Il s’agit de simulations numériques réalisées avec le logiciel Matlab sur les équations différentielles extraites 
dans le chapitre II du schéma électrique de cette synthèse de fréquence. 
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performances. L’étude proposée est complémentaire à l’utilisation des simulateurs électriques 

présents dans les logiciels de conception assistée par ordinateur. 

L’impact des paramètres de cette synthèse de fréquence sur les grandeurs caractéristiques telles 

qu’elles ont été définies dans le paragraphe III.2.2 est présenté ci-dessous. 

 Plage d’accord 

La plage d’accord, soit l’ensemble des fréquences synthétisables, dépend à la fois de la plage 

de variation des fréquences centrales des oscillateurs (du générateur de TORP et de l’ILO) et de la 

fréquence d’entrée. On obtient une plage de variation  pour les oscillateurs en utilisant un varactor 

en plus de la capacité fixe du tank ou en remplaçant cette dernière. Plus la plage de variation de cette 

capacité est grande, plus la plage de variation de la fréquence centrale est grande. Cependant, cette 

plage de variation est limitée par les capacités des transistors de la paire croisée et d’injection. Aussi, 

pour une technologie CMOS avancée en gamme de fréquence millimétrique, la résistance interne de 

ce varactor dépend de la tension à ses bornes : plus la tension de contrôle du varactor est grande, plus 

il est résistif. Ainsi, la taille du varactor est limitée aussi par la résistance série qui doit être 

suffisamment petite pour respecter les conditions d’oscillations. Notons que les fréquences centrales 

des oscillateurs permettent de faire varier la fréquence synthétisée de façon discrète, avec un pas égal 

à la fréquence de référence. Seule la variation continue de la fréquence de référence permet de faire 

varier la fréquence synthétisée de façon continue. 

 Le temps d’établissement 

Pour cette synthèse de fréquence, le temps d’établissement est la durée que met l’ILO pour 

être pseudo-verrouillé12. Comme montré dans le chapitre précédent, il s’agit de la vitesse de 

convergence d’une suite récurrente dont on ne connait pas d’expression analytique. Cependant, une 

forte injection dans le générateur de TORP ainsi que dans l’ILO permet de minimiser ce temps 

d’établissement. 

 Les raies parasites 

La réduction de l’amplitude des raies parasites constitue un objectif d’optimisation important pour 

cette synthèse de fréquence. En effet, par construction du signal de sortie, des raies adjacentes sont 

présentes aux multiples de la fréquence de référence de part et d’autre de la fréquence synthétisée. 

On montre par simulation l’influence des paramètres suivants : 

- La fréquence de référence : si celle-ci n’est pas contrainte par l’application, plus elle est grande 

plus les raies parasites sont éloignées de la fréquence synthétisée et plus leurs amplitudes 

sont faibles. Cependant, une fréquence de référence trop élevée dans la bande millimétrique 

adoucit les fronts des signaux de commande du TORP et donc minimise la puissance des raies 

du TORP, ce qui rend plus difficile le verrouillage de l’ILO. 

 

                                                             
12 En effet, lorsqu’on utilise une condition initiale suffisamment grande dans le générateur de TORP comme 
expliqué dans le paragraphe II.4.3.2, le pseudo-verrouillage du générateur de TORP est quasi-instantané 
(quelques périodes du signal de référence). 
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- Le rapport cyclique : le rapport cyclique du signal 𝑣𝐶𝑂 permet d’étaler plus ou moins le spectre 

du TORP. Par exemple un rapport cyclique grand permet d’avoir une grande différence 

d’amplitude entre la raie principale du TORP et les raies situées de part et d’autre. Sur le signal 

de sortie, il n’y a pas de tendance notable sur la puissance des raies parasites en fonction du 

rapport cyclique, ce qui semble indiquer que la puissance des raies parasites dépend de la 

puissance absolue des raies situées de part et d’autre de la raie principale du signal TORP.  

- L’amplitude d’injection du signal TORP dans l’ILO : C’est le paramètre qui influe directement 

sur la puissance des raies parasites dans le signal de sortie. Plus l’amplitude d’injection est 

faible, plus faibles sont les raies parasites. Ainsi, le compromis est de fournir à l’ILO un TORP 

suffisamment puissant pour que l’ILO soit pseudo-verrouillé mais suffisamment atténué pour 

minimiser la puissance des raies adjacentes.  

 Le bruit de phase 

Lorsque le générateur de TORP et l’ILO sont pseudo-verrouillés, le bruit de phase du signal 

synthétisé dépend principalement du bruit de phase du signal de référence et du rapport de 

multiplication. Ceci est vrai sous deux conditions : 

- Le bruit de phase ajouté par le circuit de mise en forme d’entrée est négligeable de sorte que 

les deux signaux d’entrée du générateur de TORP (𝑣𝐶𝑂 et 𝑣𝑖𝑛𝑗) ont un bruit de phase égal à 

celui du signal de référence. 

- L’injection du signal TORP dans l’ILO est suffisamment puissante pour que la plage de 

verrouillage de l’ILO soit suffisamment large. En effet, on montre dans [56] que l’ILO recopie 

le bruit de phase de la source pour les fréquences d’offset comprises dans la plage de 

verrouillage et recopie le bruit de phase de son propre oscillateur en dehors, selon la formule 

(II-32). 

 La puissance dissipée 

La puissance dissipée dépend surtout de la taille des transistors des oscillateurs et de leur 

polarisation. De plus, la consommation du générateur de TORP est proportionnelle au rapport 

cyclique.  

 L’encombrement 

L’encombrement dépend principalement de la taille des lignes de transmissions ou des inductances 

utilisées pour réaliser le tank à la fréquence synthétisée. Ainsi, plus la fréquence à synthétiser est 

grande, moins le tank est grand. La taille des transistors n’a pas d’influence sur la taille totale du 

circuit, aux fréquences millimétriques.  

III.4.4. Configurations spécifiques 

Un avantage de cette architecture est qu’elle est adaptable pour des applications particulières. 

Par exemple, une meilleure réjection des raies adjacentes peut être obtenue en cascadant un ou 

plusieurs autres ILO en sortie de la chaine, comme montré sur la Figure III.17.  
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Figure III.17 Utilisation de plusieurs ILO en sortie de la synthèse de fréquence pour améliorer la réjection 
des raies adjacentes. 

Enfin, un autre exemple d’application est la synthèse de deux fréquences multiples de la fréquence de 

référence et proches l’une de l’autre. Cette architecture permet d’utiliser la même référence de 

fréquence et le même générateur de TORP pour les deux synthèses et de diviser la chaine en deux ILO 

centrés chacun sur une des raies principales du TORP, comme détaillé sur la Figure III.18. Dans le 

cadre du standard IEEE 802.15.3c, cette technique permettrait notamment la synthèse des fréquences 

centrales de 2 canaux, et ainsi permettre de réaliser une synthèse full-duplex13 avec une 

consommation et un encombrement proches de celui de la synthèse simple.  

                                                             
13 Une synthèse de fréquence full-duplex fournit les fréquences centrales de 2 canaux simultanément. Ceci 
permet à l’architecture d’émission-réception de communiquer sur un canal à l’émission et sur un autre canal, 
en même temps, à la réception. 
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Figure III.18 Utilisation de plusieurs ILO en parallèle permettant de synthétiser plusieurs fréquences sans 
dupliquer l’ensemble de la chaîne. 
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III.5. Conclusion 
Dans ce chapitre, une courte présentation des synthèses de fréquence a permis de souligner 

l’importance et les limitations actuelles de la boucle à verrouillage de phase (PLL) dans la synthèse 

de fréquence en technologie CMOS en bande millimétrique. Les grandeurs caractéristiques des 

synthèses de fréquences ont été présentées. Ce sont ces grandeurs qui sont optimisées par le 

concepteur afin de répondre aux spécifications du cahier des charges d’une synthèse de fréquence. 

Une revue de l’état de l’art des synthèses de fréquence en bande millimétrique a mis en exergue 

l’importance de l’utilisation de multiplicateurs de fréquences combinée à l’utilisation de PLL à plus 

basse fréquence pour obtenir les meilleures performances de bruit de phase. Cette revue de l’état de 

l’art a ensuite été étendue aux PLL RF de 2 à 60 GHz et a permis de montrer que plus la fréquence du 

VCO de la PLL est basse, plus le rapport de multiplication doit être grand et plus le bruit de phase du 

signal synthétisé sera faible. Il existe cependant un verrou aujourd’hui dans les multiplicateurs de 

fréquence millimétriques CMOS qui limite le rapport de multiplication à 4. Une technique innovante 

a ensuite été proposée qui permet de passer outre ce verrou en obtenant des rapports de 

multiplication allant jusqu’à 35. Une présentation détaillée de cette synthèse de fréquence originale 

a été réalisée. Elle se base sur l’étude des oscillateurs réalisée dans le chapitre II. Cette présentation 

s’appuie sur des exemples pratiques de synthèses de fréquence à respectivement 17.5 GHz et 60 GHz. 

Ces exemples correspondent aux circuits qui ont été fabriqués et dont la méthode de conception et 

les résultats de mesures sont détaillés dans le chapitre IV. L’étude des oscillateurs du chapitre II ne 

permet cependant pas au concepteur de se soustraire à l’utilisation de logiciels de conception assistée 

par ordinateur mais ces modèles analytiques donnent plutôt des tendances de fonctionnement 

permettant le réglage de cette synthèse de fréquence pour garantir sa fonctionnalité et optimiser ses 

performances par rapport aux grandeurs caractéristiques définies au début de ce chapitre. Enfin, 

quelques fonctionnalités particulières propres à cette synthèse de fréquence innovante ont été 

montrées. 
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IV.1. Introduction 
Ce chapitre est dédié à l’intégration de la synthèse de fréquence innovante présentée dans les 

chapitres précédents avec des technologies silicium avancées (CMOS 40 nm et BiCMOS 55 nm). La 

première intégration a pour but de synthétiser les centres des canaux du standard IEEE 802.15.3c qui 

occupe la bande non-licenciée autour de 60 GHz. Le second circuit est destiné à fournir une fréquence 

fixe à 17,5 GHz. Les schémas blocs de ces deux intégrations sont présentés sur la Figure IV.1. Le cahier 

des charges pour chacune de ces deux intégrations est d’abord présenté. Ensuite, le schéma de 

principe de chaque circuit est détaillé ainsi que la méthode de conception utilisée. La mesure a été 

effectuée directement sur les circuits (« on-wafer probing ») et les résultats obtenus sont présentés, 

et comparés avec l’état de l’art des multiplicateurs de fréquence et des synthétiseurs de fréquence 

millimétriques. 

 

Figure IV.1Schémas blocs des deux intégrations de l’architecture de synthèse de fréquence 
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Aigoual V1 » en 
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IV.2. Première intégration : synthèse des centre de 
canaux du standard IEEE 802.15.3c 

IV.2.1. Cahier des charges 

Ce prototype est destiné à être utilisé dans une architecture d’émission-réception conforme 

au standard IEEE 802.15.3c dont le découpage fréquentiel est présenté sur la Figure IV.2. 

 

Figure IV.2 Découpage par canaux prévue par le standard IEEE 802.15.3c pour la bande non-licenciée 
autour de 60 GHz. Largeur de la bande non-licenciée en fonction des régions du monde [57].  

D’après la Figure IV.2, le prototype doit être capable de synthétiser les quatre fréquences aux 

centres des canaux, soit {58.32 ;  60.48 ;  62.64 ;  64.8} GHz. 

S’agissant d’une preuve de concept, aucune spécification n’est fixée pour le temps 

d’établissement, la surface occupée, la consommation, le bruit de phase ou la puissance des raies 

adjacentes. Concernant la fréquence d’entrée, elle est fixée à 2.16 GHz, car c’est un diviseur commun 

des fréquences centrales des canaux. La plage de fréquence est fixée à 8 GHz, ce qui permet de couvrir 

l’ensemble des canaux en programmant uniquement la fréquence d’oscillation libre de l’oscillateur 

injecté14. Ainsi, le multiplicateur de la synthèse de fréquence doit être programmable et couvrir les 

rapports de multiplication 27, 28, 29 et 30. 

L’architecture du générateur de TORP a été imposée pour la conception de ce premier prototype et il 

ne s’agit pas de l’architecture à paire-croisée nMOS, mais d’une architecture dite gyrateur. Le détail 

du fonctionnement de cette architecture ainsi que sa méthode de conception sont présentés dans la 

suite. Notons que cette architecture est équivalente à la paire croisée pour la génération d’un signal 

TORP tel que présenté dans le paragraphe II.4.3.2 du chapitre II, à ceci près : le signal TORP produit 

est unipolaire (single-ended) alors que l’architecture paire croisée produit un signal différentiel. Cette 

                                                             
14 Voir la première solution du deuxième exemple pratique donné dans le paragraphe III.4.2.1 du chapitre III. 
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différence n’est pas un obstacle à l’utilisation de la théorie développée au sein des chapitres II et III.  

Cette synthèse de fréquence est intégrée dans la technologie CMOS 40 nm de STMicroelectronics. 

IV.2.2. Schéma de principe, spécification des blocs 

L’architecture innovante présentée dans ce travail est composée d’un circuit de mise en forme 

qui permet de transformer la référence de fréquence (signal sinusoïdal) en un signal carré de rapport 

cyclique programmable (Figure IV.3). Un oscillateur à allumage périodique reçoit en entrée le signal 

mis en forme et il produit un train d’oscillations répétées périodiquement. Le TORP est ensuite injecté 

dans un oscillateur qui réalise l’extraction de l’harmonique à sélectionner tout en rejetant les 

harmoniques adjacentes. Les mesures étant réalisées sur un banc à pointes, des plots sont intégrés et 

co-conçus avec la synthèse de fréquence : un plot unipolaire (GSG) en entrée pour fournir la référence 

de fréquence et un plot différentiel (GSGSG) en sortie pour extraire le signal différentiel synthétisé. 

D’autres plots sont utilisés pour l’alimentation statique et le réglage de la synthèse de fréquence. 

 

Figure IV.3 Plan du circuit de mise en œuvre de la synthèse de fréquence. Le circuit n’intègre pas la 
référence de fréquence. 

IV.2.3. Méthode de conception 

Dans cette partie sont détaillées les méthodes de conception des différents blocs constituant 

cette synthèse de fréquence. 

IV.2.3.1. Le circuit de mise en forme d’entrée 

Ce circuit est destiné à fournir un signal carré qui permet l’allumage et l’extinction de 

l’oscillateur gyrateur utilisé pour générer le signal TORP. Comme montré sur la Figure IV.4.a, le circuit 

de mise en forme reçoit en entrée un signal sinusoïdal de fréquence 2,16 GHz, d’amplitude crête à 

crête de 1.1 V entre 0 V et 1.1 V. La principale contrainte de ce bloc est la raideur des fronts du signal 

carré qu’il génère : les temps de montées et de descente doivent être petit devant le temps à l’état 

haut. 
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Nous avons choisi un comparateur pour réaliser la conversion signal sinusoïdal / signal carré. La 

référence de comparaison (signal 𝑉𝐶𝑂𝑀𝑃 sur la Figure IV.4.a) permet de fixer le rapport cyclique du 

signal carré. La taille des transistors est choisie petite pour limiter la consommation de ce bloc. Les 

largeurs des transistors sont choisies plus faibles pour les nMOS (T1 et T2 de largeur 5 µm) que pour 

les pMOS (T3 et T4 de largeur 11 µm) pour compenser la différence de mobilité entre ces deux types 

de transistors (
𝜇𝑁

𝜇𝑃
= 2,2 pour les transistors lvtlp de la technologie CMOS 40 nm). 

La largeur du transistor servant d’interrupteur dans l’architecture du générateur de TORP est de 

30 µm, ce qui est très grand comparé aux transistors du comparateur. Pour pouvoir piloter ce grand 

transistor, des inverseurs CMOS de taille croissante sont utilisés en sortie du comparateur. 

Le dessin des masques (Figure IV.4.b) a été optimisé pour minimiser les capacités parasites et l’espace 

occupé par ce bloc.  

 

Figure IV.4 a. Vue schématique du circuit de mise en forme d’entrée. b. Vue du dessin des masques (layout) 
en technologie CMOS 40 nm.  

La Figure IV.5 présente les résultats de simulation de ce bloc effectués après l’extraction des capacités 

et résistances parasites. Ce bloc a été chargé par une capacité de 30 fF pour émuler le comportement 

du transistor à l’entrée de l’étage suivant (le générateur de TORP). Cette valeur de capacité 

correspond à celle de l’impédance d’entrée d’un transistor en source commune d’une largeur de 

plusieurs dizaines de microns (c’est l’ordre de grandeur utilisé pour le transistor utilisé comme 

interrupteur dans le générateur de TORP). 
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Figure IV.5 Résultats de simulation du circuit de mise en forme d’entrée. a. Simulation temporelle des 
signaux d’entrée (la référence de fréquence en violet) et de sortie (le signal mis en forme en vert). b. Valeur 

du rapport cyclique en fonction de la valeur de la tension de comparaison 𝑉𝐶𝑂𝑀𝑃 . 

D’après les simulations présentées sur la Figure IV.5 qui tiennent compte des éléments parasites dûs 

aux interconnections dans le dessin des masques, les temps de montée et de descente sont inférieurs 

à 20 ps lorsque le circuit de mise en forme est chargé par une capacité de 30 fF. Ce circuit consomme 

150 µW lorsque 𝑓𝑅𝐸𝐹 = 2,16 𝐺𝐻𝑧, ce qui est négligeable comparé aux autres blocs composants cette 

synthèse de fréquence. 

IV.2.3.2. Le générateur de TORP 

 Cœur du générateur de TORP 

D’après le cahier des charges, le générateur de TORP est basé sur l’architecture d’oscillateur 

dite gyrateur. Cet oscillateur est conçu autour d’un seul transistor T1 (voir la Figure IV.6.a). C’est en 

chargeant ce transistor avec des impédances particulières, réalisées ici avec des lignes de 

transmission et des varactors, que ce transistor est placé dans une zone d’instabilité inconditionnelle. 

Un autre transistor T2 est utilisé comme interrupteur commandé par le signal mis en forme vu dans 

la partie précédente. Un varactor MOS placé à la source du transistor du montage gyrateur (𝐶𝑉𝐴𝑅) 

permet de faire varier la fréquence d’oscillation. Concernant la méthode de conception, ce générateur 

de TORP est d’abord conçu comme un oscillateur contrôlé en tension (le transistor T2 est polarisé en 

permanence, donc l’oscillateur est alimenté en permanence). Les lignes TL1 et TL2 sont ajustées pour 

respecter les conditions d’oscillations [58]. Le varactor est ensuite ajusté pour couvrir la plage 

d’accord du VCO spécifiée dans le cahier des charges : de 57 GHz à 66 GHz. Enfin la taille du transistor 

T1 ainsi que la longueur des lignes TL1 et TL2 sont ajustées pour garantir les conditions d’oscillations 

sur toute la plage de verrouillage. 

 Buffer de sortie et balun 

Un buffer de sortie est utilisé pour garantir un niveau de puissance suffisant à l’entrée de l’étage 

suivant et pour isoler l’oscillateur de l’étage suivant. La structure cascode, constituée d’un transistor 

en source commune TBUF1 ainsi que d’un transistor en grille commune (𝑇𝐵𝑈𝐹2) est utilisée avec des 

transistors de 60 µm de large pour maximiser l’amplitude de tension à la sortie de ce générateur de 
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TORP. La sortie de ce bloc étant unipolaire (single-ended), un transformateur 1:1 (balun) est utilisé 

pour permettre l’injection différentielle du signal TORP dans l’ILO. 

Ce transformateur est conçu en utilisant un simulateur électromagnétique 2,5D (Agilent Momentum). 

Les capacités de sortie (Cout1 et Cout2) sont conçues et ajustées avec le balun pour maximiser 

l’amplitude en tension qui arrive à la grille des transistors d’injection de l’ILO (étage suivant). Le 

primaire (coté générateur de TORP) du balun est utilisé pour l’alimentation du buffer (via VDD,BUF). 

 

Figure IV.6 a. Vue schématique du générateur de TORP composé de l’oscillateur dont l’alimentation est 
interrompue ainsi que d’un buffer de sortie. b. Vue du dessin des masques (layout) en technologie CMOS 

40 nm. 

Les résultats de simulation de ce bloc après l’extraction des parasites sont présentés sur la Figure 

IV.7. Une plage d’accord de 7 GHz entre 58 et 65 GHz est obtenue. L’amplitude de sortie est réglable 

grâce à la tension de polarisation du buffer. Dans les conditions nominales d’utilisation et pour un 

rapport cyclique du signal mis en forme de 50 %, la consommation totale de ce bloc est de 20 mW, 

avec 7.2 mW pour le cœur du générateur de TORP et 12.8 mW pour le buffer de sortie. 
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Figure IV.7 Résultats de simulation du générateur de TORP. a. Plage de contrôle de la fréquence d’oscillation 
libre qui correspond au maximum de l’enveloppe du spectre du signal TORP. b. Forme temporelle du signal 
mis en forme (en vert) et du signal TORP en sortie du buffer (en bleu). c. Spectre du signal de mise en forme 

et du signal TORP. 

D’après la Figure IV.7.a, la plage d’accord est suffisante pour couvrir les centres des quatre 

canaux du standard IEEE 802.15.3c. Les signaux d’entrée (signal mis en forme) et de sortie (signal 

TORP) de ce bloc sont présenté sur la Figure IV.7 b. et c., pour une fréquence de référence de 2.16 

GHz, un rapport cyclique du signal mis en forme proche de 50 % et une fréquence d’oscillation libre 

de l’oscillateur du TORP proche de 60 GHz. Dans le spectre du TORP, la puissance est concentrée aux 

fréquences multiples de la fréquence d’entrée, ce qui est une preuve du pseudo-verrouillage du TORP 

sur le signal d’entrée. Grâce à la plage de verrouillage de 7 GHz, l’enveloppe des raies du spectre du 

signal TORP est déplaçable latéralement, ce qui permet de maximiser la puissance de chacune des 

raies correspondant aux 4 canaux du standard visé. 

IV.2.3.3. L’oscillateur injecté 

L’extraction de l’une des raies du signal TORP qui permet d’obtenir un signal sinusoïdal est 

réalisée grâce à un oscillateur. L’architecture d’oscillateur retenue est l’architecture paire croisée, 

dont le détail est donné sur la Figure IV.8.a. L’oscillateur est composé de la paire croisée de transistors 

nMOS 𝑇1 et 𝑇2, du réservoir de charges composé des lignes de transmissions 𝑇𝐿1 et 𝑇𝐿2 ainsi que du 

varactor 𝐶𝑉𝐴𝑅. Les transistors 𝑇4 et 𝑇5 permettent l’injection du signal TORP dans l’oscillateur. Cet 

oscillateur est conçu de la manière suivante : les lignes de transmission ainsi que le varactor sont 

ajustés pour résonner dans toute la plage de fonctionnement spécifiée d’après le standard (57 GHz – 

fr
eq

. d
’o

sc
. l

ib
re

(G
H

z)

tension de contrôle (V)

58

60

62

64

66

0 0,2 0,4 0,6 0,8 1

a.

b.

c.

temps (ns) fréquence (GHz)

Signal TORP 

Signal mis en forme

Si
gn

au
x 

fr
éq

u
en

ti
el

 (
d

B
V

)

si
gn

au
x 

te
m

p
o

re
l (

V
)



CH IV. INTEGRATION DE LA SYNTHESE DE FREQUENCE EN TECHNOLOGIE CMOS 40NM ET BICMOS 
55NM 

136 

66 GHz) avec le meilleur facteur de qualité possible. En effet, d’après l’étude théorique de l’injection 

d’un TORP dans un ILO présentée à la fin du chapitre II (paragraphe II.4.4), on sait que plus le facteur 

de qualité du réservoir de charge est grand, meilleure est la réjection des harmoniques adjacentes. 

Ensuite, les transistors de la paire croisée 𝑇1 et 𝑇2 ainsi que la source de courant 𝑇3 sont ajustés pour 

que les conditions d’oscillation soient respectées dans toute la plage d’accord du varactor. Enfin les 

transistors d’injection 𝑇4 et 𝑇5 sont ajoutés. Ces derniers sont choisis petits pour ne pas trop dégrader 

le facteur de qualité de l’oscillateur et parce que le fonctionnement optimal de la synthèse est obtenu 

lorsque l’on a une faible puissance d’injection du TORP dans l’ILO (comme expliqué dans le chapitre 

II).  Un buffer de type source suiveuse (« source follower ») est utilisé en sortie pour isoler l’oscillateur 

des plots de sortie et des éléments externes (les pointes, les appareils) ainsi que pour maximiser 

l’amplitude en tension du signal transmis aux plots de mesure. Les impédances de source utilisées 

sont des lignes quart-d’onde, lesquelles occupent beaucoup de surface dans le dessin des masques, 

même si elles ont été repliées (voir Figure IV.8.b). 

 

Figure IV.8 a. Vue schématique de l’oscillateur injecté. b. Vue du dessin des masques (layout) en technologie 
CMOS 40 nm. 

Cet oscillateur injecté a également été fabriqué comme un circuit autonome (« standalone circuit »). 

La plage d’accord de l’oscillateur est mesurée lorsqu’aucun signal n’est injecté à son entrée. Il s’agit 
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de l’ensemble des fréquences d’oscillations obtenues en faisant varier la tension de contrôle du 

varactor. La plage de verrouillage est mesurée lorsqu’un signal sinusoïdal proche de la fréquence 

d’oscillation libre est injecté à son entrée, et correspond à l’ensemble des couples {fréquence 

d’injection, puissance d’injection} pour lesquels l’oscillateur est verrouillé sur le signal d’entrée. La 

Figure IV.9 présente les résultats de mesures de l’oscillateur injecté. 

 

Figure IV.9 Résultats de mesure de l’oscillateur injecté. a. Plage de contrôle de l’oscillateur en régime 
d’oscillation libre. b. et c. Plage de verrouillage de l’oscillateur injecté par un signal mono-harmonique au 

fondamental pour différentes tensions de contrôle (VTUNE) du varactor. 

D’après la Figure IV.9.a, la plage d’accord de l’ILO obtenue avec les polarisations nominales ne permet 

pas de couvrir toute la bande spécifiée (de 57 GHz à 66 GHz). Cependant, l’augmentation de la tension 

de polarisation des transistors d’injection (𝑉𝐺𝐼𝑁𝐽) de 0,8 à 1V permet d’élargir cette plage d’accord à 

4 GHz, entre 58 GHz et 62 GHz. Ces résultats sont dus aux performances sous-optimales des modèles 

de varactors de la technologie CMOS 40 nm utilisés dans ce circuit. Cependant, d’après les parties b. 

et c. de la Figure IV.9, la plage de verrouillage couvre entièrement la plage de fréquence correspondant 

au standard si l’on fait varier VTUNE de 0 à 2,4 V. Lorsque l’oscillateur est soumis à la polarisation 

nominale, il consomme 20 mW, en incluant les buffers de sorties qui permettent l’adaptation aux plots 

utilisés pour la mesure. 

IV.2.4. Résultats obtenus 

IV.2.4.1. Montage expérimental 

Le prototype fabriqué dans la technologie CMOS 40 nm de STMicroelectronics et baptisé 

« Mont Aigoual V1 » occupe 0.6 mm² avec les plots de mesure, la surface active étant de 0.07 mm² 
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(Figure IV.10.a). La mesure est réalisée directement sur le circuit avec des pointes de mesure sur un 

banc de mesure manuel (« manual on-wafer probing »). 

Le banc de mesure est présenté sur la Figure IV.10.b. 

 

Figure IV.10 a. Photographie du circuit fabriqué en technologie CMOS 40 nm avec le détail des différents 
blocs. La taille occupée est de 0.6 mm² avec une surface active de 0.07 mm². b. Schéma du dispositif de 

mesure utilisé. 

La référence de fréquence externe utilisée est un générateur de signaux Agilent PSG Analog Signal 

Generator, qui est réglé sur une fréquence de 2,16 GHz et une amplitude permettant d’avoir 1.1 V 

d’amplitude crète-à-crète à l’entrée du comparateur. Un Té de polarisation est utilisé pour régler le 

signal d’entrée entre 0 et 1.1 V. Le signal de sortie est mesuré sous différentes formes : 

- Sous forme temporelle avec l’oscilloscope Tektronix Digital Serial Analyser doté de têtes 

millimétriques permettant le sous-échantillonage de signaux à 60 GHz en utilisant la 

référence de fréquence à 2,16 GHz comme fréquence de sous-échantillonage ; 

- Sous forme fréquentielle (spectres et bruits de phase) avec un analyseur de spectre 

Rohde&Schwarz FSU. 
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IV.2.4.2. Résultats de mesures 

Le réglage manuel des tensions de contrôle disponibles dans cette synthèse de fréquence a 

permis d’obtenir la fonctionnalité (synchronisation des oscillateurs sur les harmoniques de la 

référence de fréquence) et d’optimiser les performances (minimisation des raies adjacentes) selon 

les indications données dans le chapitre III.  

Cette intégration en technologie CMOS 40 nm de l’architecture innovante de synthèse de fréquence 

permet de couvrir la synthèse des trois premiers canaux du standard IEEE 802.15.3c. Le quatrième 

canal (dont la fréquence centrale est de 64.8 GHz) n’a pas été obtenu à cause de la trop faible plage 

d‘accord des varactors MOS utilisés pour le réglage de la fréquence d’oscillation libre du générateur 

de TORP et de l’oscillateur injecté. 

La Figure IV.11 montre la mesure du spectre du signal de sortie pour trois réglages différents de la 

synthèse de fréquence qui aboutissent à l’obtention des trois premiers canaux du standard avec des 

performances optimales (notamment la réjection des raies adjacentes). 

 

Figure IV.11 Résultats de mesure du spectre fréquentiel du signal de sortie pour 3 réglages différents 
permettant la synthèse des trois premiers canaux du standard IEEE 802.15.3c. 

Sur la Figure IV.11, les différentes harmoniques présentes dans le spectre des trois cas montrés sont 

situées à des multiples de la fréquence d’entrée (2.16 GHz), ce qui est la preuve que la synthèse est 

synchronisée et que la fonctionnalité est garantie. 

L’échelle de puissance montrée sur la Figure IV.11 correspond à la puissance reçue par l’analyseur de 

spectre, qui est différente de la puissance du signal de sortie au niveau des plots de mesure (la 

puissance absolue n’a donc pas de signification). Cependant, les puissances relatives entre la raie 

principale (fréquence synthétisée) et les raies adjacentes est significative. On note une réjection des 

raies adjacentes d’au moins 30 dB par rapport à la raie principale. 
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La vérification de la fonctionnalité de cette synthèse de fréquence est aussi prouvée grâce à 

l’oscillogramme présenté sur la Figure IV.12 et qui a été réalisé avec l’oscilloscope à sous-

échantillonnage.  

 

Figure IV.12 Résultats de mesure du signal de sortie en fonction du temps réalisé avec un oscilloscope à 
sous-échantillonnage. 

Par construction d’un oscilloscope à sous échantillonnage, ne sont observables que les signaux qui 

ont la même périodicité que le signal de synchronisation (la fréquence de sous-échantillonnage). 

Ainsi, le seul fait que cette Figure IV.12 existe et que l’on y trouve un signal quasi-sinusoïdal à 

62,64 GHz (multiple de 2,16 GHz) est la preuve que la fonctionnalité de la synthèse de fréquence est 

garantie (synchronisation de tous les étages sur la référence de fréquence à 2,16 GHz). 

Enfin, la performance centrale dans les spécifications d’une synthèse de fréquence est le bruit de 

phase. Cette mesure est réalisée avec l’analyseur de spectre ; elle est montrée sur la Figure IV.13 dans 

le cas où le deuxième canal a été sélectionné. Cette mesure est comparée avec la mesure du bruit de 

phase de la référence de fréquence à 2,16 GHz utilisée. 
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Figure IV.13 Résultat de mesure des bruits de phases des signaux d’entrée en violet (référence de fréquence 
à 2.16 GHz) et du signal de sortie en rouge (à 60.48 GHz). L’extrapolation du bruit de phase du signal de 

référence à 60.48 GHz est montrée en pointillés violet. 

S’agissant d’un système de multiplication de fréquence, on se concentre sur le bruit de phase relatif 

du signal de sortie par rapport à la référence de fréquence15. D’après le chapitre précédent, si la 

fonctionnalité de la synthèse de fréquence est garantie (la synchronisation du signal TORP sur le 

signal mis en forme et la synchronisation du signal de sortie sur le signal TORP), alors le bruit de 

phase du signal de sortie à 60.48 GHz doit être exactement égal au bruit de phase de la référence de 

fréquence à 2.16 GHz augmentée du facteur 20 log(𝑁) (cette courbe est tracée en pointillés violet sur 

la Figure IV.13). Or, il y a clairement une différence de bruit de phase entre le bruit de phase de la 

référence de fréquence extrapolée (-113 dBc/Hz à 1 MHz) et le bruit de phase du signal de sortie (-

105 dBc/Hz à 1 MHz). Les résultats de l’investigation sur l’origine de ce bruit de phase ajouté sont 

exposés ci-dessous. 

 Origine du bruit de phase en excès 

Des mesures de bruit de phase supplémentaires sont présentées dans cette partie qui permettent 

d’isoler le bloc responsable de ce bruit de phase ajouté parmi les trois blocs composant cette 

architecture : le circuit de mise en forme, le générateur de TORP et l’ILO. 

- Bruit de phase ajouté par l’ILO 

Pour mettre en évidence l’existence ou non d’un bruit de phase ajouté par l’oscillateur injecté, une 

manipulation spéciale basée sur l’utilisation d’un générateur de TORP ainsi que d’un ILO autonomes 

(« standalone ») a été mise au point. Cette manipulation permet d’avoir accès au signal TORP et ainsi 

de pouvoir comparer son bruit de phase avec celui du signal en sortie de l’ILO. Les mesures sont 

présentées sur la Figure IV.14. 

                                                             
15 En effet, la référence de fréquence est générée par une source de laboratoire dont le bruit de phase est 
extrêmement faible (-142 dBc/Hz à 1 MHz pour un signal à 2,16 GHz). Une comparaison réaliste avec l’état de 
l’art est faite dans la dernière partie de ce chapitre où l’on utilise le bruit de phase d’une référence de fréquence 
de l’état de l’art. 
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Figure IV.14 Résultat de mesure de bruit de phase du signal TORP (en bleu) et du signal de sortie de 
l’oscillateur injecté (en rouge). Cette mesure a été réalisé en combinant le générateur de TORP autonome 

[58] et l’oscillateur injecté autonome réalisé dans ce travail. 

D’après la Figure IV.14, l’ILO recopie le bruit de phase sur toute la bande de fréquence de décalage 

(fréquence d’offset). Il s’agit d’une preuve par la mesure que le cœur de l’architecture de synthèse de 

fréquence présentée dans ce travail, qui est l’extraction de l’harmonique d’intérêt du signal TORP par 

l’ILO, n’ajoute pas de bruit de phase et l’oscillateur injecté se comporte vis-à-vis du bruit de phase 

comme un oscillateur verrouillé par injection. 

- Bruit de phase ajouté par le générateur de TORP et le signal mis en forme 

Sur le générateur de TORP autonome (« standalone ») présenté dans [58] et qui a été utilisé dans la 

mesure précédente, la mesure du bruit de phase du signal mis en forme a pu être effectuée, ainsi que 

la mesure de bruit de phase de la référence de fréquence et du signal TORP. Les résultats de mesure 

sont présentés sur la Figure IV.15. 
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Figure IV.15 Résultat de mesure de bruit de phase de la référence de fréquence (en violet), du signal mis en 
forme (en vert) ainsi que du signal TORP (en bleu). La mesure a été réalisée sur le générateur de TORP [58] 

dans lequel est possible la mesure du signal mis en forme. L’extrapolation du signal mis en forme à 60.48 
GHz est en pointillés vert. 

D’après la Figure IV.15, il est évident que le signal TORP (courbe en bleu) bénéficie du même bruit de 

phase que le signal mis en forme augmenté du facteur 20 log(𝑁) (N=28, courbe en pointillés vert). 

Par élimination, le responsable de l’excédent de bruit de phase est le circuit de mise en forme. La 

Figure IV.15 montre que pour le circuit de mise en forme utilisé dans [58] et qui a été utilisé pour ces 

mesures, il y a un excédent de bruit de phase allant de 15 dBc pour les faibles fréquences d’offset à 

5 dBc pour les fréquences d’offset élevées entre le bruit de phase du signal d’entrée et le bruit de 

phase du signal mis en forme. 

Toutefois, ce problème ne remet pas en cause l’innovation présentée dans ce travail qui repose sur la 

synchronisation d’un oscillateur sur un signal TORP, lequel étant lui-même synchronisé sur le signal 

mis en forme. 

-150

-140

-130

-120

-110

-100

-90

-80

-70

0,01 0,1 1 10 100

fréquence de décalage (MHz)

P
h

N
(d

B
c/

H
z)

Signal mis en forme @ 2,16 GHz

Réf. de fréquence @ 2,16 GHz

Signal TORP @ 60,48 GHz

Signal mis en forme extr. @ 60,48 GHz



CH IV. INTEGRATION DE LA SYNTHESE DE FREQUENCE EN TECHNOLOGIE CMOS 40NM ET BICMOS 
55NM 

144 

IV.3. Seconde intégration : Synthèse de fréquence fixe 
à 17,5 GHz 

IV.3.1. Cahier des charges 

Ce prototype est destiné à être utilisé dans une synthèse de fréquence complexe intégrée dans 

une architecture d’émission-réception dans le cadre du projet européen E3Network [59]. Les 

spécifications du cahier des charges sont : 

- La fréquence de référence : 500 MHz 

- La fréquence à synthétiser : 17,5 GHz (aucune plage d’accord spécifiée) 

- Le bruit de phase de la référence de fréquence (de 500 MHz) est tel que décrit sur la Figure 

IV.16. 

 

Figure IV.16 Bruit de phase de la référence de fréquence imposé dans les spécifications du cahier des 
charges. 

- Le bruit de phase doit être contenu dans le gabarit suivant : 

 

Figure IV.17 Gabarit de bruit de phase imposé dans les spécifications du cahier des charges 

 

-200

-190

-180

-170

-160

-150

-140

-130

-120

-110

0,001 0,01 0,1 1 10 100 1000

P
h

N
(d

B
c/

H
z)

fréquence de décalage (MHz)

-80

-130

10

P
h

N
(d

B
c/

H
z)

fréquence de décalage (MHz)



CH IV. INTEGRATION DE LA SYNTHESE DE FREQUENCE EN TECHNOLOGIE CMOS 40NM ET BICMOS 
55NM 

145 

Comme décrit sur la Figure IV.17, pour les fréquences de décalage (fréquences d’offset) inférieures à 

10 MHz, le bruit de phase du signal synthétisé à 17,5 GHz doit être inférieur à -80 dBc/Hz. Pour les 

fréquences d’offset supérieures à 10 MHz, le maximum de bruit de phase est de -130 dBc/Hz. 

- La puissance relative des raies parasites par rapport à la raie principale (qui correspond à la 

fréquence synthétisée) ne doit pas excéder -30 dBc. 

- Il n’y a pas de spécifications pour la puissance statique dissipée, l’encombrement ou le temps 

d’établissement. 

- La technologie BiCMOS 55 nm est imposée. 

IV.3.2. Schéma de principe, spécification des blocs 

L’architecture de la synthèse de fréquence innovante utilisée pour cette seconde intégration 

est présentée sur la Figure IV.18. Afin d’améliorer la réjection des raies adjacentes, deux oscillateurs 

injectés sont utilisés en cascade dans ce circuit. Le générateur de TORP est basé sur une paire croisée 

nMOS et un réservoir de charges (LC-tank), tel que décrite dans les chapitres précédents. Comme 

détaillé dans le chapitre II, ce générateur de TORP admet deux signaux de contrôle. Ainsi, le circuit de 

mise en forme et le générateur de TORP sont de nature différente de la première intégration de la 

synthèse de fréquence à 60 GHz présentée dans la première partie de ce chapitre.  

 

Figure IV.18 Plan du circuit de mise en œuvre de la synthèse de fréquence. Le circuit est composé de deux 
oscillateurs injectés pour augmenter la réjection des raies adjacentes et n’intègre pas la référence de 

fréquence. 

IV.3.3. Méthode de conception 

Dans cette partie, les différents blocs constituant cette seconde intégration de la synthèse de 

fréquence innovante sont présentés. 

IV.3.3.1. Le circuit de mise en forme d’entrée 

Le circuit de mise en forme est destiné à fournir au premier oscillateur les signaux adéquats 

pour qu’il produise un TORP. L’architecture d’oscillateur utilisée pour le générateur de TORP est une 
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paire croisée nMOS munie d’un réservoir de charge (LC-tank). D’après l’étude détaillée dans la 

paragraphe II.4.3 du chapitre II, l’interruption de l’alimentation n’est pas suffisante pour garantir la 

synchronisation du TORP. Ainsi, conformément à cette étude, le circuit de mise en forme génère à la 

fois un signal carré de rapport cyclique réglable qui commande l’alimentation de l’oscillateur du 

générateur de TORP ainsi qu’un signal de rapport cyclique très faible qui permet de fournir une 

condition initiale à l’oscillateur lorsqu’il est rallumé. 

Comme détaillé sur la Figure IV.19.a, le circuit de mise en forme est composé d’un comparateur (dont 

l’architecture est la même que pour la première intégration de la synthèse de fréquence dans la partie 

précédente de ce chapitre) qui fournit un signal carré dont le rapport cyclique est réglable grâce à la 

tension de commande 𝑉𝐶𝑂𝑀𝑃. Après un buffer 𝐵1, le signal est dirigé vers une porte AND qui reçoit 

aussi le même signal retardé par le « delay » 𝐷, de sorte qu’en sortie on obtienne une impulsion de 

durée égale au retard provoqué par le « delay » 𝐷. Le signal de sortie de la porte AND est ensuite 

bufferisé pour permettre la commande de transistors de largeur de grille assez élevée (plusieurs 

dizaines de microns), ce qui correspond à de faibles impédances d’entrée. Le signal carré 

commandant l’interrupteur placé sur l’alimentation de l’oscillateur du générateur de TORP est extrait 

entre le « delay » et la porte AND de sorte qu’il passe à l’état haut au moment où l’impulsion est déjà 

à l’état haut. Ainsi, la condition initiale (𝐶𝐼) au démarrage d’un wagon d’oscillation est déjà active au 

moment où l’oscillateur du générateur de TORP est allumé (via 𝐶𝑂). Le dessin des masques est 

présenté sur la Figure IV.19.b. 

 

Figure IV.19 a. Vue schématique du circuit de mise en forme. b. Vue du dessin des masques (layout) en 
technologie BiCMOS 55 nm. 

La Figure IV.20 montre les résultats de simulation de ce bloc après l’extraction des parasites.  
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Figure IV.20 Résultats de simulation du circuit de mise en forme d’entrée. a. Simulation temporelle des 
signaux d’entrée (la référence de fréquence en violet) et de sortie (le signal CO est en vert et le signal CI est 

en marron). b. Valeur du rapport cyclique en fonction de la valeur de la tension de comparaison 𝑉𝐶𝑂𝑀𝑃 . 

D’après la Figure IV.20.a, il est clair que la condition initiale est à l’état haut au moment où la 

commande d’allumage de l’oscillateur (𝐶𝑂) passe à l’état haut. En faisant varier la tension de 

commande 𝑉𝐶𝑂𝑀𝑃, on obtient une variation continue du rapport cyclique du signal CO de 0 % à 100 % 

(Figure IV.20.b).  

IV.3.3.2. Le générateur de TORP 

L’architecture de générateur de TORP utilisée dans cette intégration de la synthèse de 

fréquence est basée sur la paire croisée nMOS munie d’un réservoir de charges (LC-tank), comme 

montré sur la Figure IV.21.a. Le signal d’interruption des oscillations (CO) commande l’alimentation 

de la paire croisée (transistor 𝑇3). Un transistor d’injection est ajouté sur une des branches de la paire 

croisée (𝑇4) et reçoit le signal de condition initiale (CI). Un transistor est connecté à l’autre branche 

(𝑇5) et relié à la masse. Ce dernier ne sert qu’à conserver la symétrie dans l’oscillateur. La taille de la 

paire croisée est choisie grande pour avoir une vitesse de démarrage des oscillations rapides. Le 

réservoir de charges est composé des lignes de transmissions TL1 et TL2, de la capacité MOM C ainsi 

que du varactor CVAR. D’après le cahier des charges, la fréquence à synthétiser est fixe (17,5 GHz), mais 

un varactor est quand-même utilisé pour revenir sur d’éventuelles variations PVT et les déviations 

dues à la précision des modèles. D’après l’étude théorique du chapitre II, il n’est pas important 

d’optimiser le facteur de qualité de cet oscillateur car plus le facteur de qualité est élevé, plus les 

oscillations naissent et s’évanouissent lentement, du fait d’un temps de réponse de l’oscillateur 

supérieur. La taille du transistor 𝑇4 est choisie de telle sorte que le signal TORP soit cohérent quelle 

que soit la valeur de la tension de contrôle du varactor. Pour conserver la symétrie des deux branches 

de la paire croisée lors du dessin des masques, il a été choisi de séparer l’alimentation des deux 

branches de l’oscillateur. Des buffers de type « source follower » à charge de source résistive sont 

utilisés en sortie de l’oscillateur pour fournir un niveau de puissance suffisant à l’étage suivant, et 

également pour éviter les effets de tirage (pulling) de l’oscillateur de l’étage suivant sur cet oscillateur. 

Le dessin des masques est présenté sur la Figure IV.21.b. Une grande partie de la surface est occupée 

par les lignes TL1 et TL2. 

si
gn

al
 d

e 
ré

fé
re

n
ce

(V
)

C
O

 (
V

)

temps (ns)

R
ap

p
o

rt
 c

yc
li

q
u

e

a. b.

C
I 

(V
)

(V)



CH IV. INTEGRATION DE LA SYNTHESE DE FREQUENCE EN TECHNOLOGIE CMOS 40NM ET BICMOS 
55NM 

148 

 

Figure IV.21 a. Vue schématique du générateur de TORP composé de l’oscillateur dont l’alimentation est 
interrompue ainsi que de buffers de sortie. b. Vue du dessin des masques (layout) en technologie BiCMOS 

55 nm. 

La Figure IV.22 présente les résultats de simulation à la sortie du buffer après extraction des parasites.  

 

Figure IV.22 Résultats de simulation du générateur de TORP. a. Forme temporelle du signal TORP en sortie 
du buffer (en bleu). b. Spectre du signal TORP centré sur 17,5 GHz. 

D’après le spectre fréquentiel (Figure IV.22.b), l’oscillateur est pseudo-verrouillé sur le signal d’entrée 

puisque son spectre est composé des raies aux harmoniques de la fréquence d’entrée (500 MHz). 

IV.3.3.3. L’oscillateur injecté 
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Le signal TORP est ensuite injecté dans un oscillateur qui agit comme un filtre en sélectionnant 

une harmonique dans le spectre du signal TORP et en rejetant les autres. L’architecture de cet 

oscillateur injecté est présentée sur la Figure IV.23.a. Il s’agit d’un oscillateur à paire croisée nMOS 

muni d’un réservoir de charges (LC-tank). Le réservoir de charges est composé des lignes de 

transmission 𝑇𝐿1 et 𝑇𝐿2, d’une capacité fixe C (capacité MOM) ainsi que d’un varactor 𝐶𝑉𝐴𝑅. Il est 

optimisé pour résonner à 17,5 GHz avec une plage contrôle de 1 GHz, tout en ayant un facteur de 

qualité maximum. En effet, il est montré dans le paragraphe II.4.4 du chapitre II que plus le facteur de 

qualité de cet oscillateur est grand, plus la rejection des harmoniques adjacentes sera importante, 

l’oscillateur agissant comme un filtre passe-bande sélectif. Les deux branches de l’oscillateur sont 

séparées pour respecter la symétrie de cet oscillateur lors du dessin des masques. Les transistors de 

la paire croisée sont conçus suffisamment larges pour garantir les conditions d’oscillations dans toute 

la plage de contrôle sans trop dégrader le facteur de qualité de l’oscillateur. Le réseau d’injection 𝐵1 

est composé d’un buffer cascode afin de maximiser l’isolation de cet oscillateur avec l’oscillateur de 

l’étage précédent (le générateur de TORP). Le réglage de la polarisation de grille du transistor 𝑇𝐵𝑈𝐹1,1 

permet de régler la puissance d’injection du TORP dans cet oscillateur. D’après l’étude théorique, plus 

cette injection est faible, plus la réjection des raies adjacentes est bonne tant que la synchronisation 

de cet oscillateur est garantie. Un buffer de sortie 𝐵2 est utilisé pour isoler cet étage de l’étage suivant 

(un autre oscillateur injecté). Ce buffer est de type « source follower » à charge résistive, comme celui 

utilisé à la sortie du générateur de TORP. Le dessin des masques de cet oscillateur injecté est présenté 

sur la Figure IV.23.b. 

 

Figure IV.23 a. Vue schématique de l’oscillateur injecté ainsi que des buffers de sortie. b. Vue du dessin des 
masques (layout) en technologie BiCMOS 55 nm. 

Les simulations de cet étage sont présentées sur la Figure IV.24 après l’extraction des parasites.  
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Figure IV.24 Résultats de simulation du premier oscillateur injecté. a. Forme temporelle du signal doté 
d’une variation de l’enveloppe non-négligeable. b. Spectre du signal doté de raies adjacentes de puissance 

non négligeable. 

Sur le signal de sortie dans le domaine temporel (Figure IV.24.a), il reste une variation d’amplitude 

instantanée à la fréquence de la référence (500 MHz), ce qui correspond dans le domaine fréquentiel 

à une réjection des raies adjacentes insuffisante (Figure IV.24.b). Pour augmenter la réjection des 

raies adjacentes et ainsi se rapprocher du signal sinusoïdal à 17,5 GHz, un oscillateur injecté est 

cascadé à celui-ci. Il s’agit de la même architecture (montrée sur la Figure IV.25.a), qui est conçue en 

utilisant les mêmes règles. Les buffers de sortie de cet étage 𝐵2 alimentent les plots de sorties qui sont 

reliés aux appareils de mesure via les pointes de mesure (probe-testing). Le dessin des masques 

(Figure IV.25.b) est légèrement différent (forme des lignes de transmissions 𝑇𝐿1 et 𝑇𝐿2) pour 

optimiser la surface occupée par la synthèse de fréquence complète. 
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Figure IV.25 a. Vue schématique du second oscillateur injecté, des buffers de sortie ainsi que des plots de 
mesure. b. Vue du dessin des masques (layout) en technologie BiCMOS 55 nm. 

Finalement, la Figure IV.26 montre les résultats de simulation du signal de sortie de cette synthèse de 

fréquence, obtenu en tenant compte des extractions de parasites. 

 

Figure IV.26 Résultats de simulation du second oscillateur injecté. a. Forme temporelle du signal doté d’une 
faible variation de l’enveloppe. b. Spectre du signal doté de raies adjacentes de faible puissance. 

D’après la Figure IV.26.b, la réjection des raies adjacentes est bien meilleure qu’à la sortie de l’étage 

précédent, ce qui confirme une diminution de la variation de l’enveloppe du signal dans le domaine 

temporel (Figure IV.26.a). 
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IV.3.4. Résultats obtenus 

IV.3.4.1. Montage expérimental 

Le prototype fabriqué dans la technologie BiCMOS 55 nm de STMicroelectronics et baptisé 

« Mont Aigoual V2 A » occupe 0,8 mm² avec les plots de mesure (Figure IV.27), la surface active est 

de 0,2 mm². La mesure est réalisée directement sur le circuit avec des pointes de mesure sur un banc 

de mesure manuel (manual on-wafer probing). 

 

Figure IV.27 Vue du dessin des masques du circuit conçu en technologie BiCMOS 55 nm. La taille occupée 
est de 0,8 mm² avec une surface active de 0,2 mm².  

 

Le banc de mesure ainsi que les appareils sont exactement identiques à l’expérimentation présentée 

sur la Figure IV.10 (paragraphe IV.2.4 de ce même chapitre), si ce n’est que la source générant la 

référence de fréquence est réglée pour fournir un signal de 500 MHz. 

IV.3.4.2. Résultats de simulation 

Le circuit complet consomme 38 mW sous 1.2 V, en incluant les buffers de sortie (dédiés à la 

mesure). 

La fonctionnalité de cette synthèse de fréquence est obtenue en réglant les fréquences d’oscillation 

libre des différents oscillateurs et les puissances d’injection (via les tensions de polarisation des 

buffers entre les étages).  

Une fois cette étape de réglage effectuée, les résultats qui ont été obtenus sont décrits ci-dessous. La 

Figure IV.28 montre les signaux de sortie du générateur de TORP, du premier et du second oscillateur 

injectés, après que les puissances aient été normalisées. 
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Figure IV.28 Résultats de simulation de la synthèse de fréquence. Le spectre du signal TORP est en bleu, 
celui du signal de sortie du premier oscillateur injecté est en orange et le spectre du signal de sortie est en 

rouge. Les spectres des signaux sont normalisés par rapport au maximum (à 17,5 GHz). 

D’après les résultats de simulation présentés sur la Figure IV.28, la réjection des raies adjacentes 

entre le signal TORP et le signal de sortie est bien supérieure aux 30 dB spécifiés dans le cahier des 

charges. 

La forme des signaux temporels est présentée sur la Figure IV.29. 

 

Figure IV.29 Résultats de simulation temporelle de la synthèse de fréquence. La référence de fréquence est 
en violet (fréquence de 500 MHz). Le signal de sortie est en rouge (fréquence synthétisée de 17,5 GHz). 

D’après la Figure IV.29, le temps d’établissement de cette synthèse de fréquence (en supposant que 

la référence de fréquence s’établit instantanément) est de 6 ns dans les conditions nominales 
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d’utilisation. L’amplitude du signal de sortie différentiel à 17,5 GHz est de 70 mV sur une charge de 

50 Ω (Pout= -16 dBm). 

La Figure IV.30 présente le bruit de phase de la référence de fréquence, des signaux intermédiaires 

(signal TORP et sortie du premier ILO) et du signal de sortie. Ces résultats de simulation ont été 

obtenus grâce à l’outil de simulation de bruit de phase intégré au simulateur Harmonic Balance. Il 

s’agit des bruit de phase d’un côté de la porteuse (single side band).  

 

Figure IV.30 Résultats de simulation du bruit de phase de la synthèse de fréquence. Les bruits de phase de 
la référence de fréquence, du signal de sortie, ainsi que de tous les signaux intermédiaires sont présentés. 

Notons que les bruits de phase du signal TORP, du signal de sortie du premier ILO et du signal de sortie sont 
confondus. 

D’après la Figure IV.30, il existe un bruit de phase ajouté par le circuit de mise en forme (différence 

entre la courbe verte et la courbe violet) qui fait sortir le bruit de phase du signal de sortie des 

spécifications du cahier des charges. Les bruits de phase à la sortie du générateur de TORP, du 

premier et du second ILO sont tous identiques, ce qui est la preuve du verrouillage des signaux tout 

au long de la chaine. 

Ce résultat confirme celui obtenu lors de la campagne de mesure réalisée sur le premier circuit 

fonctionnant à 60 GHz : le bruit de phase en excès est ajouté par le circuit de mise en forme 

fonctionnant à la fréquence de la référence. Les circuits opérant à la fréquence de sortie (17,5 GHz ici) 

se contentent de recopier le bruit de phase qu’ils reçoivent en entrée. Cette synthèse de fréquence 

innovante permet ainsi de repousser à basse fréquence la problématique de bruit de phase. 

Des simulations complémentaires du bruit de phase du circuit de mise en forme permettent d’isoler 

les principaux contributeurs à ce bruit de phase ajouté. Ils sont donnés en pourcentage et en fonction 

de la fréquence de décalage (fréquence d’offset) sur la Figure IV.31. 
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Figure IV.31 Simulation des principaux contributeurs aux bruits de phase du signal mis en forme en 
fonction de la fréquence de décalage (fréquence d’offset). La contribution du comparateur est en bleu, et 

celle du circuit numérique (composé de la porte AND et de buffers) est en rouge. La contribution de la 
référence de fréquence est en violet. 

D’après la Figure IV.31, le principal contributeur au bruit de phase en excès à la sortie du circuit de 

mise en forme est le circuit numérique de génération des signaux de contrôle du générateur de TORP. 

Sa contribution est significative pour les petites fréquences de décalage (inférieures à 100 kHz) et 

pour les grandes fréquences de décalage (supérieures à quelques MHz). Entre ces deux régions, c’est 

le bruit de phase du signal d’entrée (la référence de fréquence) qui est prépondérant (il s’agit de la 

« bosse » visible sur la courbe violet sur la Figure IV.30 aux alentours de 1 MHz). 
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IV.4. Synthèse des résultats ; comparaison avec l’état 
de l’art 
L’architecture innovante présentée dans ce travail permet d’envisager la synthèse de fréquences 

millimétriques à partir d’une PLL (ou boucle à verrouillage de phase) dont la fréquence est de l’ordre 

du GHz. Deux intégrations ont été présentées. Elles valident la preuve de concept. Les performances 

de ces réalisations sont comparées à l’état de l’art dans cette partie.  

IV.4.1. Première intégration : synthèse des centre de canaux du standard 

IEEE 802.15.3c 

Dans un premier temps, le circuit mesuré est comparé aux multiplicateurs de fréquences de 

l’état de l’art intégrés à des synthèses de fréquence millimétriques. 

 Tableau IV-1 Synthèse des performances et comparaison avec l’état de l’art des multiplicateurs 
de fréquence en bande millimétrique, avec 𝑓𝑅𝐸𝐹 la fréquence de référence, 𝑁 le rapport de 
multiplicateur, 𝑓0 la fréquence synthétisée, 𝑃𝐷𝐶  la puissance statique consommée, et 𝑆 la 
surface occupée. 

 

 Référence Technologie  𝒇𝑹𝑬𝑭 (GHz) N 𝒇𝟎 (GHz) 𝑷𝑫𝑪 (mW) S (mm²) 

[60] CMOS 65 nm  19,44 – 21,6 3 56 - 65 14,4 0,09 

[61] SiGe 0,13 µm  30,25 – 34,25 4 121 - 137 35 0.27 

Ce travail 
[62] 

CMOS 40 nm  2,16 27-29 58-63 32 0,07 

 
 

 

D’après le Tableau IV-1, le multiplicateur de fréquence présenté dans ce travail pour la bande 60 GHz 

est le seul à proposer un rapport de multiplication de plusieurs dizaines qui plus est programmable, 

pour une consommation et une taille occupée comparable aux autres multiplicateurs présentés dans 

ce tableau. 

Le multiplicateur présenté dans ce travail est destiné à être utilisé dans une synthèse de fréquence. 

Le Tableau IV-2 présente une comparaison de cette synthèse avec les autres synthèses de fréquence 

dans la bande 60 GHz. Ce travail ne comprend pas l’étude et la réalisation de la PLL basse fréquence 

qui fournit la référence de fréquence  à 2,16 GHz. Pour que la comparaison soit juste, les résultats 

présentés englobent la consommation de la PLL à 2,16 GHz publiée dans [63]. 
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 Tableau IV-2 Synthèse et comparaison des performances des synthèses de fréquence 
présentées dans le paragraphe IV.2 de ce chapitre. 

 

 

Référence 
techno 
(nm) 

f0 
(GHz) 

fREF 
(MHz) 

PDC 
(mW) 

PhN @ 
1 MHz 

(dBc/Hz) 

PSPUR 
(dBc) 

Topologie 

 [46] 45 57-66 100 78 -75 -42 VCO de la PLL à f0 

 [47] 65 58-63 36 78 -96 -58** 
VCO de la PLL à 

f0/3 + 
multiplication par 3 

 [41] 65 60 36 80 -97 -50** 
synthèse indirecte : 

40 GHz + 20 GHz 

 [48] 65 60 
10-
100 

48 -90 -74 VCO de la PLL à f0 

[49] 65 58-68 135 24,6 -91 -45 VCO de la PLL à f0 

[50] 65 58-65 24 72 -96 N/A 
VCO de la PLL à 

f0/3 + 
multiplication par 3 

[51]  65 56-62 125 62 -97 N/A 
VCO de la PLL à 

f0/3 + 
multiplication par 3 

 [52] 40 54-64 40 42 -88 -40 VCO de la PLL à f0 

Ce travail 
[62] 

40 
58-
63 

55* 32+8* -104** -30 

VCO de la PLL à 
f0/30 + 

multiplication par 
30 

 
 

 

*  Performances de la PLL [63]. 

** Performances obtenues avec une source de laboratoire à 2,16 GHz (-142 dBc/Hz @ 1 MHz) 

 

D’après le Tableau IV-2, la nouvelle synthèse de fréquence permet d’obtenir des bruits de phase bien 

en dessous de l’état de l’art : -104 dBc/Hz obtenus avec une source de laboratoire. D’après l’analyse 

des résultats présentés dans le paragraphe IV.2.4.2 de ce chapitre, en corrigeant la conception du 

circuit de mise en forme (le responsable du bruit de phase en excès dans cette synthèse de fréquence) 

et en utilisant les résultats de bruit de phase de la PLL [63], on obtient un bruit de phase record de -

106 dBc/Hz16. Même sans tenir compte des améliorations à faire sur le circuit de mise en forme, dans 

l’état actuel de la synthèse de fréquence et toujours en utilisant la PLL à 2,16 GHz de [63], on obtient 

                                                             
16 En effet, sans bruit de phase en excès dans le multiplicateur par 30 et avec un bruit de phase à 2,16 GHz 
de -135 dBc/Hz @ 1 MHz dans [63] il vient que : −135 + 20 log(30) = −106 dBc/Hz. 
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un bruit de phase de -98 dBc/Hz17. En outre, ce résultat est obtenu pour une consommation faible par 

rapport à l’état de l’art. 

 

IV.4.2. Seconde intégration : synthèse de fréquence fixe à 17,5 GHz 

Dans un premier temps, le circuit est comparé vaux multiplicateurs de fréquence de l’état de l’art 

intégrés à des synthèses de fréquence. 

 

 Tableau IV-3 Synthèse des performances et comparaison avec l’état de l’art des 
multiplicateurs de fréquence à 15 GHz. 

 

 
Référence Technologie  

𝒇𝑹𝑬𝑭 
(MHz) 

N 
𝒇𝟎 

(GHz) 
𝑷𝑫𝑪 

(mW) 
S 

(mm²) 

[60] CMOS 90 nm  1000 15 15 36 0,07 

Mont 
aigoual 

V2A 
CMOS 40 nm  500 30 15 40 0,07 

 

 

 

D’après le Tableau IV-3, le multiplicateur de fréquence présenté dans ce travail présente des 

performances comparables à celui dans [60], mais avec une fréquence de référence moitié moindre 

et donc un rapport de multiplication doublé. Le Tableau IV-4 

  

                                                             
17 Le bruit de phase ajouté par le circuit de mise en forme est de 8 dBc/Hz  à 1 MHz (d’après la  Figure IV.13), ce 
qui donne en utilisant le bruit de phase de [63] à 2,16 GHz : −135 + 20 log(30) + 8 = −98 dBc/Hz. 
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 Tableau IV-4 Synthèse et comparaison des performances des synthèses de fréquence entre 10 
et 30 GHz. 

 

 

REF 
techno 
(nm) 

f0 
(GHz) 

fREF. 
(MHz) 

PDC 
(mW) 

PhN @ 
1MHz 

(dBc/Hz) 

PhN 
ramené à 

15 GHz 

Pspur 
(dBc) 

Topologie 

[78] 40 25 390 33 -102 -106 N/A VCO de la PLL à f0 

[79] 32 23 N/A 33 -96 -100 N/A VCO de la PLL à f0 

[80] 32 28 195 31 -90 -95 N/A VCO de la PLL à f0 

[81] 65 11 275 30 -100 -97 N/A VCO de la PLL à f0 

Moint 
Aigoual V2A 

55 
BiCMOS 

15 500 40 -105 -105 -30 

VCO de la PLL à 
f0/30+ 

multiplication 
par 30 

 

 

 

D’après le Tableau IV-4, la synthèse de fréquence fabriquée en technologie 55nm BiCMOS permet 

d’obtenir un bruit de phase à l’état de l’art international. 
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IV.5. Conclusion 
Deux intégrations de la synthèse de fréquence innovante ont été présentées dans ce chapitre, 

avec des spécifications et des bandes de fréquences différentes. La première intégration vise le 

standard IEEE 802.15.3c dans la bande 60 GHz. La méthode de conception de cette synthèse, qui se 

base sur les résultats théoriques présentés dans les chapitres précédents, a été présentée. Elle a 

abouti à la fabrication d’un circuit qui a été mesuré et dont les performances sont à l’état de l’art 

international, notamment avec un bruit de phase record de -104 dBc/Hz à 1 MHz pour un signal 

synthétisé à 60 GHz. Un défaut de conception entrainant une augmentation sensible du bruit de phase 

a été identifié, qui met en évidence l’intérêt de cette architecture de synthèse de fréquence : la 

multiplication par 30 qui permet de passer des fréquences de l’ordre du GHz aux fréquences 

millimétriques n’ajoute aucun bruit de phase, et la problématique du bruit de phase a été repoussée 

à basse fréquence. Cette conclusion est appuyée par la revue de l’état de l’art présentée dans la section 

III.3.2 du chapitre III où il a été mis en évidence que les meilleures candidates à la synthèse de 

fréquences très bas bruit de phase sont les architectures composées d’une PLL à basse fréquence et 

d’un grand rapport de multiplication. 

La deuxième intégration a permis d’obtenir un rapport de multiplication de 35 en synthétisant un 

signal à 17,5 GHz à partir d’une fréquence de référence de 500 MHz. Le circuit dispose d’un second 

ILO, ce qui permet d’augmenter la réjection des raies adjacentes et ainsi d’obtenir un signal quasiment 

sinusoïdal en sortie. Cette synthèse souffre du même problème de conception que la première 

intégration (bruit de phase ajouté par le circuit de mise en forme). Malgré cela, le bruit de phase de 

sortie a été simulé à -102 dBc/Hz à partir d’une référence de fréquence dont le bruit de phase est fixé.  

Outre les excellentes performances de bruit de phase de cette architecture, la consommation statique 

ainsi que l’encombrement sont à hauteur des autres circuits de l’état de l’art. 

 



 

 

 

Hubert Bonisseur de La Bath : « Une dictature c’est quand les 

gens sont communistes, déjà. 

Qu’ils ont froid, avec des 

chapeaux gris, et des chaussures 

à fermeture éclair.  C’est ça, une 

dictature Dolorès.» 

OSS 117 – Rio ne répond plus 
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Conclusion générale 

Dans ce travail, une nouvelle architecture de synthèse de fréquence a été présentée. Ce travail 

a été organisé comme suit : d’abord des modèles des briques de bases utilisées pour la conception et 

la mise en équation des architectures spécifiques d’oscillateurs composant la synthèse de fréquence 

ont été présentés. Ces modèles ont ensuite été utilisés pour mettre en équation les oscillations dans 

un oscillateur à paire croisée. Des solutions originales ont été proposées pour décrire le 

fonctionnement des oscillateurs dans les conditions spécifiques correspondant à cette synthèse de 

fréquence. Ces solutions sont basées sur des résultats de l’état de l’art et des modèles originaux. Puis, 

la synthèse de fréquence a été présentée, et son principe de fonctionnement détaillé. Enfin, deux 

intégrations de la synthèse de fréquence en technologies CMOS 40 nm et BiCMOS 55 nm s’appuyant 

sur l’approche théorique développée dans les chapitres II et III ont été réalisées et testées. Elles 

montrent des performances au niveau de l’état de l’art international. 

Dans le premier chapitre, deux modèles différents de la ligne de transmission microstrip sur 

film mince ont été proposés. Le premier est un modèle distribué phénoménologique qui repose sur la 

modélisation RLCG et qui a permis la conception assistée par ordinateur des oscillateurs composés 

de lignes de transmission. Le second est un modèle localisé bande étroite qui a servi à la mise en 

équation des oscillations dans l’architecture d’oscillateur paire croisée. Deux modèles de transistors 

ont été également présentés, le premier est un modèle petit signal ne comprenant que les éléments 

intrinsèques, sans sources de bruit. Ce modèle simple permet, lors de la mise en équation de 

l’oscillateur paire croisée, de prendre en compte notamment les capacités intrinsèques du transistor. 

Le second est un modèle grand signal non-linéaire extrait à partir de la caractéristique courant-

tension du transistor. Un cas particulier du modèle a été donné. Il correspond aux conditions de 

polarisation du transistor dans la paire croisée. 

Le second chapitre a été dédié à la description des signaux mis en jeux dans la synthèse de 

fréquence. La mise en équation des oscillateurs à paire croisée basée sur l’utilisation des modèles du 

premier chapitre a été détaillée dans le but d’analyser le fonctionnement des architectures à base 

d’oscillateurs spécifiques utilisés dans la synthèse de fréquence : l’oscillateur contrôlé en tension, 

l’oscillateur verrouillé par injection et l’oscillateur à interruption périodique de l’alimentation. Les 

régimes spécifiques d’oscillations dans toutes ces architectures ont été modélisés par des oscillateurs 

de Van der Pol. Une revue de l’état de l’art des résultats théoriques sur l’oscillateur de Van der Pol a 

permis de trouver quelques-unes des solutions nécessaires à la mise en équation de la synthèse de 

fréquence innovante proposée. Des solutions spécifiques ont été proposées pour les cas où rien n’a 

été trouvé dans l’état de l’art, de sorte que le fonctionnement complet de cette synthèse de fréquence 

a été décrit analytiquement (sous une forme simplifiée). Cette description des oscillateurs a conduit 

à la découverte d’une forme de synchronisation des oscillateurs sur un signal extérieur appelée 

« pseudo-verrouillage ». 

Dans le chapitre III, l’architecture de synthèse de fréquence a été proposée, après qu’une 

revue de l’état de l’art des synthèses de fréquences millimétriques ait montré qu’une solution pour 

abaisser le bruit de phase des synthèses de fréquences millimétriques est de baisser la fréquence de 

la PLL et d’utiliser un multiplicateur de fréquence. Aussi, plus la fréquence de la PLL sera basse (plus 
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le rapport de multiplication est grand), plus faible sera le bruit de phase. L’architecture de synthèse 

de fréquence proposée dans ce manuscrit permet d’obtenir un rapport de multiplication de 30 voire 

même 35 là où les synthèses de fréquence de l’état de l’art sont limitées à 3 ou 4. Cette architecture 

innovante se base sur une combinaison d’oscillateurs fonctionnant dans les régimes particuliers 

décrits et modélisés dans le chapitre II. Le cœur de l’innovation proposée dans ce travail est d’injecter 

dans un oscillateur un signal multi harmonique (aux fréquences millimétriques) et de permettre à 

l’oscillateur de se verrouiller sur l’une des harmoniques de ce signal. L’oscillateur fonctionne alors 

comme un sélecteur d’harmonique et rejette les harmoniques adjacentes, créant ainsi un signal quasi-

sinusoïdal. Ce signal multi harmonique est créé en allumant périodiquement l’alimentation d’un 

oscillateur avec un signal basse fréquence (de l’ordre du GHz). Cet oscillateur allumé périodiquement 

se comporte comme un amplificateur des harmoniques millimétriques du signal d’entrée. Ainsi, 

l’architecture reçoit en entrée une fréquence basse (de l’ordre du GHz) et la transforme en une 

fréquence millimétrique. Ce multiplicateur de fréquence d’ordre élevé (plusieurs dizaines), combiné 

à une PLL basse fréquence forme une synthèse de fréquence.   

Enfin, le dernier chapitre a présenté l’intégration de deux synthèses de fréquences en 

technologies silicium pour les fréquences millimétriques. Ces réalisations sont des preuves de 

concept de l’architecture innovante de synthèse de fréquence présentée dans ce travail. Les résultats 

théoriques des chapitres II et III ont été utilisés lors de la conception pour le pré dimensionnement 

des circuits. La première synthèse est destinée à produire les fréquences du centre des canaux du 

standard IEEE 802.15.3c. Le circuit, fabriqué en technologies CMOS 40 nm, montre des performances 

à l’état de l’art international, avec notamment un bruit de phase record de -104 dBc/Hz à 1 MHz pour 

un signal de 60 GHz. En outre, il a été montré que le bruit de phase du signal synthétisé dépend 

uniquement du bruit de phase du signal de référence et du rapport de multiplication. Une deuxième 

intégration de cette synthèse de fréquence a été réalisée pour la production d’un signal à une 

fréquence fixe de 17,5 GHz en technologie BiCMOS 55 nm. 

 

Perspectives 

Dans ce travail a été démontrée la preuve de concept d’une technique permettant la 

multiplication d’ordre élevé (plusieurs dizaines) et programmable de la fréquence de référence sans 

utiliser de boucle à verrouillage de phase. 

Les deux circuits fabriqués présentent un défaut de conception du circuit de mise en forme qui 

provoque l’apparition d’un bruit de phase ajouté. Il convient d’optimiser la conception de ce bloc pour 

minimiser, voire même annuler cet excédent de bruit de phase. La première intégration de cette 

synthèse de fréquence pour le standard IEEE 802.15.3c souffre d’une plage d’accord trop étroite qu’il 

convient de corriger pour obtenir du quatrième canal (64,8 GHz) en plus des trois autres déjà couverts 

par la synthèse en l’état. 

Les deux circuits fabriqués ont vocation à être intégrés aux systèmes radiofréquences desquels ils 

font partie. La première intégration de la synthèse à 60 GHz « Mont Aigoual V1 » est à intégrer avec 
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une référence de fréquence fixe, qui peut être une PLL, pour réaliser la synthèse complète des 4 

canaux du standard IEEE 802.15.3c. Cet oscillateur local est ensuite à intégrer avec le reste d’une 

architecture d’émission réception de type Zéro-IF (sans fréquence intermédiaire). La deuxième 

intégration de cette synthèse de fréquence à 17,5 GHz « Mont Aigoual V2A » est à intégrer avec le 

reste de la synthèse de fréquence en bande E dont elle fait partie, et cette synthèse doit s’intégrer dans 

une architecture d’émission réception en bande E dans le cadre du projet européen E3Network. 

La calibration de ce système est un enjeu important pour l’utilisation de cette synthèse de fréquence. 

En effet, dans les preuves de concept proposées dans ce travail, la mise en fonctionnement de la 

synthèse de fréquence qui comprend les réglages de fréquence d’oscillation libre (via la tension de 

contrôle des varactors) et le réglage des puissances d’injection (via les polarisations des buffers) pour 

obtenir la fonctionnalité de la synthèse de fréquence et les performances optimales (ce processus est 

décrit dans la paragraphe III.4 du chapitre III). Cette synthèse n’est utilisable dans un système 

radiofréquence que si ce processus de calibration est automatisé.  

Dans une architecture d’émission réception full-duplex, cette synthèse de fréquence présente 

l’avantage de pouvoir synthétiser deux fréquences différentes sans avoir à dupliquer tous les 

éléments de la chaine, sous certaines conditions expliquées dans le paragraphe III.4.4. L’intégration 

d’une synthèse full-duplex pour le standard 802.15.3c composée par exemple d’une partie commune 

circuit de mise en forme et générateur de TORP et de deux chaines d’oscillateurs injectés séparées 

capables de générer les quatre canaux du standard (comme sur la Figure III.17), permettrait de 

valider ce concept. 
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