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Introduction

La synthése de fréquences est une des fonctions essentielles d’un circuit électron-
ique quelque soit le domaine d’application, que ce soit celui de ’automobile, des
télécommunications... Au sein méme d’un circuit, la synthése de fréquences
est utilisée & des fins diverses: générer une horloge synchronisant des pro-
cessus numériques de traitement du signal comme les conversions analogique-
numérique et numérique-analogique, I’échantillonage de signaux..., dans le do-
maine analogique, comme oscillateur local pour translater le signal d’une fréquence
a une autre...

Les champs d’application de la synthése de fréquences varient et vont né-
cessiter de la part du synthétiseur des qualités différentes: précision, stabilité,
vitesse d’acquisition, consommation, cott de fabrication... Aujourd’hui, les sys-
témes basés sur la boucle & verrouillage de phase (PLL) sont les plus populaires
pour réaliser une telle fonction car ils possédent de nombreuses qualités citées
précédemment et sont devenus aujourd’hui des architectures maitrisées.

Cependant, il est aussi intéressant d’étudier d’autres architectures qui, dans
certaines situations, permettent de répondre tout autant aux attentes des con-
cepteurs et qui ont des qualités que les PLLs analogiques n’ont pas: la possibilité
d’étre entiérement intégrées dans des circuits numériques.

Des structures basées sur les boucles & verrouillage de retard (DLL) per-
mettent de synthétiser des fréquences. Celles-ci ont avantage d’étre réalis-
ables avec un procédé MOS largement répandu et peu couteux, et peuvent étre
complétement intégrables. L’objectif de cette thése est de voir comment deux
synthétiseurs de fréquences d’architectures différentes basées sur des DLLs (les
multiplicateurs de fréquences par un entier et par un nombre fractionnel) peu-
vent remplacer des fonctions réalisables qu’avec des techniques dites analogiques
(architecture, procédé technologique).

Afin de mieux discerner les qualités réelles des deux synthétiseurs de fréquences
basés sur les DLLs qui sont 'objet de cette thése et en particulier leurs perfor-
mances en bruit, nous consacrerons le premier chapitre & la présentation de
la place des synthétiseurs de fréquences dans les architectures de circuits pour
les communications mobiles. Pour comprendre les enjeux physiques auxquels
Iingénieur est confronté, nous aurons besoin de rappeler quelques éléments sur
le signal: sa nature et son traitement

Afin d’avoir une vision objective des performances des synthétiseurs de fréquences
réalisés, nous traiterons dans le deuxiéme chapitre, de I’étude du synthétiseur

7
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de référence: la boucle a verrouillage de phase. Ce type de synthétiseur est
effectivement couramment utilisé dans les circuits analogiques. Nous nous at-
tacherons & en rappeler les principes fondammentaux tant sur le plan théorique
que sur le plan des résultats.

Nous consacrerons le troisiéme chapitre au coeur des deux synthétiseurs de
fréquences étudiés: la boucle & verrouillage de retard. Nous proposerons une
description théorique, précise, des performances en bruit que ’on peut attendre
de ces systémes.

Le quatriéme chapitre présentera un premier type de synthétiseur de fréquences
succeptible d’étre intégré dans une application de radio-communication. Ce
synthétiseur de fréquences étant plus particuliérement dédié aux applications
numériques, peu d’études avaient été jusqu’ici consacrées & ’analyse de son
bruit de phase. Nous proposerons donc une formulation précise de son bruit de
phase proche de la porteuse, que nous confronterons a l’expérimentation.

Le cinquéme chapitre traite d’un synthétiseur de fréquences programmables
original. Nous aurons donc pour objectifs d’en définir la théorie et de valider
celle-ci par le test d’un circuit prototype. Nous présenterons l'intérét qu’il
présente aujourd’hui dans la tendance actuelle de la conception de circuits pour
des systémes multi-normes.



Chapitre 1

Le signal dans les applications
de radio-communications

Introduction

Les progrés technologiques de la seconde moitié du XXéme siécle ont ré-
volutionné les moyens de communiquer. Cette période a vu la démocratisation
des ordinateurs personnels et des terminaux mobiles. L’électronique devient une
technologie mature. Les futures normes promettent des possibilités encore ac-
crues en termes de fonctions et de débit de données. Au coeur de ces révolutions,
nous retrouvons les progres faits dans le traitement du signal et ceux fait dans
la maitrise des technologies liées aux semi-conducteurs.

Garantir 'information de ’expéditeur au destinataire impose aussi la mai-
trise du signal et la connaissance de I’environnement perturbateur. C’est pour-
quoi, nous commencerons par rappeler quelques notions sur le signal. Nous le
replacerons par la suite dans son contexte : au sein d’une application de radio-
communication.

1.1 Eléments sur le signal

Introduction

Un signal se caractérise par sa nature et par sa fonction. Il peut contenir les
informations relatives & la voix ou aux données émises. Afin d’étre transmis, le
signal est codé puis associé & une onde appelée “porteuse”. L’information étant
intimement liée au temps, une horloge synchronise les différentes étapes de son
traitement.
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1.1.1 La nature du signal

Au cours de son traitement, le signal peut changer de nature. Prenons
I’exemple d’une communication téléphonique. La voix de la personne émettrice
subit une série de transformation jusqu’au destinataire : A lorigine la voix est
une onde modulée en fréquence et en amplitude. L’onde sonore arrive au capteur
du téléphone et est convertie en onde électrique (sous la forme d’un courant) &
Pentrée du circuit. Elle est numeérisée afin d’étre traitée. Une fois codée, elle est
reconvertie en analogique pour étre associée a une porteuse et amplifiée avant
d’étre émise sous sa forme électro-magnétique qui lui permettra d’atteindre un
relai ou le signal sera encore une fois transformé en vu d’étre d’acheminé vers
le relai le plus proche du destinataire... Cet exemple illustre bien le fait que le
signal change constamment de nature afin de mieux voyager dans le milieu dans
lequel il se trouve et pour transporter 'information qu’il contient.

Le signal et 'information qu’il contient se caractérise par plusieurs para-
meétres : son amplitude, sa fréquence et sa phase, toutes trois dépendantes du
temps. Une erreur sur 'un d’eux et l'information peut étre irréversiblement
altérée.

Mais ’environnement du signal peut corrompre son contenu. Les critéres
d’invulnérabilité imposés au signal dépendent de sa fonction. La dualité temps-
fréquence lie les erreurs temporelles aux erreurs fréquentielles. Dans le cas d’une
communication téléphonique GSM ot les canaux alloués aux utilisateurs sont
étroits, les spécifications en terme de bruit fréquentiel sont plus sévéres que
celles d’un systéme DECT en partie du fait d’'un nombre moindre d’utilisateurs
pour une surface donnée.

1.1.2 La fonction du signal
L’horloge

Les processus du traitement du signal ont besoin d’étre synchronisés de fa-
con 3 s’effectuer dans le bon ordre et ne pas oublier des informations ou prendre
en compte la méme plusieurs fois. Dans les circuits numeériques, les données
provenant de zones multiples & des instants différents sont mémorisées puis libé-
rées pour servir de nouveaux processus logiques. Un signal que nous nommons
“horloge” rythme ces étapes. C’est en général un signal périodique. Nous trou-
vons des horloges dans les transformations série-paralléle / paralléle-série, les
conversions analogiques-numérique / numérique-analogique. La référence tem-
porelle est souvent donnée par ’occurrence d’un franchissement du signal d’un
seuil défini au préalable. La stabilité et la précision ainsi que son bruit de phase
sont souvent des critéres essentiels dans le choix d’une horloge. D’une lecture
retardée ou anticipée, peut résulter une erreur.

La porteuse

Nous avons évoqué précédemment un signal autre que la voix et la donnée :
la porteuse. Comme son nom l’indique, son role est de véhiculer 'information
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dans un milieu de propagation (généralement ’air). En partie pour utiliser des
bandes spectrales encore libres ou pour profiter des propriétés du milieu traversé
lié aux fréquences utilisées, il est nécessaire de translater le signal utile & ces
fréquences. A une application donnée est associée une bande fréquentielle (les
bandes 890-915 MHz et 935-960 MHz sont réservées i la norme GSM (Global
System for Mobile Communication)).

L’énergie du signal contenue dans une bande fréquentielle centrée [— fp, fro)
(caractéristique de son débit et de sa modulation) est translatée & la fréquence
d’émission f; . La porteuse est modulée par 'information.

Il y a plusieurs moyens d’associer les données a une porteuse. Ils reposent tous
sur le principe de la modulation. Il existe trois principaux types de modulation,
trois pour les trois paramétres d’un signal : son amplitude, sa fréquence et sa
phase.

1.1.3 Associer 'information a la porteuse

Suivant les applications, 'information est contenue dans un ou plusieurs des
troix paramétres décrits précédemment. Moduler un signal revient & lui faire
changer un de ces paramétres au cours du temps. L’équation du signal électrique
de fréquence fy modulé s’écrit de la maniére suivante :

s(t) = a(t) sin (27 fot + (t)) (1.1)

avec a(t) et ¢(t) son amplitude et sa phase en fonction du temps.

La modulation d’amplitude

La modulation d’amplitude (ou d’enveloppe) consiste & modifier ’amplitude
A du signal . Elle se traduit dans le domaine temporel (fig. 1.1.a) par I’équation :

s(t) = A (1 + mecos(27 fint)) sin(2w fot) (1.2)

m est appelé indice de modulation, f,, la fréquence du modulant. Dans le
domaine fréquentiel, 'information est contenue aux fréquences fo— f, et fo+ fm
(fig. 1.1.b). La figure 1.1.c la représente dans le domaine des phases.

L’amplitude est sensible aux perturbations que subit le signal. L’énergie du
signal se disperse dans un milieu isotropique tel que l’air. Les obstacles natu-
rels affaiblissent son amplitude en conséquence de quoi le signal peut étre mal
interprété. Nous trouvons peu de systémes de communication basés essentiel-
lement sur ce type de modulation. Elle est réservée a des transmissions sur de
faibles distances. Nous la retrouvons cependant dans la norme UMTS ou elle
est associée a une modulation de phase.
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Pour des données de types A(t)=A(1+mcos(Z1tfm t))

AM . AM

2 A ¢ 2
P
Porteuse modulée A fo—fm\Q Zj fo+fm
Ay AM AM
.
AN AR z : .
VAV ! ! ’

To 2To
fo-fm fo fo+fm  f
Domaine temporelle Domaine fréquentiel Domaine des phases
a b c

F1G. 1.1 — La modulation d’amplitude

La modulation angulaire

La modulation angulaire regroupe les modulations de phase et de fréquence.
Celles-ci sont largement répandues aujourd’hui dans les systémes de télécom-
munication. Considérons le signal suivant :

s(t) = A sin (p(t))

La modulation de fréquence : Soit x(t) modulant un signal s(t) de fré-
quence fo. L’équation du signal modulé s’écrit :

s(t) = A sin (27rf0t + k/ot :z:(t)dt) (1.3)

Pour x(t) de forme sinusoidal, elle s’écrit dans le domaine temporel (fig.
1.2.a) :

s(t) = Asin (2w fot + msin(2w f,t))

m= %mt est appelé indice de modulation et A f I’excursion en fréquence.

Le spectre de s(t) est obtenu & partir de son développement en série & 1’aide
des fonctions de Bessel. Si la fréquence de modulation est trés faible, nous pou-
vons considérer qu’a chaque instant le signal est sinusoidal et que sa fréquence
est comprise dans un intervalle fo £ Af. Toute l’énergie du signal est donc
comprise dans une bande de valeur 2A f. Si la fréquence du modulant est plus
grande, la modulation de fréquence étant un processus non linéaire, I’énergie
se trouve alors dans une bande de largeur 2(Af + f,,) (estimation au premier
ordre). De fagon générale, nous développons la fonction en série de Bessel pour
obtenir la répartition spectrale de ’énergie. Considérons le cas ou m est trés
inférieur & 1, on peut résumer son spectre a celle représentée sur la figure 1.2.b.
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Modulant

Jo(m)

Porteuse modulée Lm) )

A AWAR
VY. \ f

fo-af  fo fo+Af

Domaine temporel Domaine fréquentiel
a b

FiG. 1.2 — La modulation de fréquence

Facile & mettre en oeuvre, elle a été trés tot utilisée dans la radio. Les
systémes Bluetooth et DECT utilisent la modulation de fréquence de type GFSK
(Gaussian Frequency Shift Keying).

La modulation de phase : Si x(t) représente la modulation de phase, s(t)
s’exprime alors par :

s(t) = A sin (27 fot + kx(t)) (1.4)
) . d
Rappelons que phase et fréquence sont reliées par : f(t) = %d—‘f(t). Tout ce
qui a été dit pour la modulation de fréquence reste donc valable pour la mo-
dulation de phase. La figure 1.3 illustre la modulation de phase d’une porteuse
par un signal binaire.

Modulant
1 —‘ ’7
t
0
Porteuse modulée

ANAWAAWANE
VWV

Domaine temporel

F1Gc. 1.3 — La modulation de phase

Elle est moins sensible aux perturbations qu’une modulation d’amplitude et
permet des débits de données importants. La modulation de phase est largement
répandue aujourd’hui dans les systémes de communications sans fils : la modu-
lation GMSK (Gaussian Minimum Shift Keying) des normes GSM-DCS-GPRS,
la modulation 8PSK (Phase Shift Keying) de la norme EDGE.
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1.1.4 L’intégrité du signal

Une fluctuation d’un des deux paramétres (amplitude et angle) est suscep-
tible de corrompre l'information. Dans le cadre d’une émission, sous l’effet du
bruit, le spectre du signal s’élargit et cela peut s’avérer génant pour les utilisa-
teurs des fréquences voisines. C’est pourquoi, il est nécessaire de minimiser les
variations aléatoires des paramétres critiques du signal.

Définition du bruit

Nous définissons comme bruit, la différence entre ’information souhaitée et
Iinformation obtenue. Il a plusieurs origines. Les signaux sont susceptibles d’étre
modifiés durant leur trajet ; nuages et foréts modulent I’amplitude du signal, les
obstacles comme les immeubles sont a ’origine d’échos et peuvent modifier sa
phase. Les éléments des circuits électroniques générent eux méme du bruit. Leurs
fonctions statistiques dépendent des causes qui les ont fait naitre.

Pour caractériser les variations d’un signal & temps continu (ou & temps
discret), nous introduisons la notion de variance V. Celle que nous utiliserons
est aussi appelée la variance vraie [1]. Elle représente la puissance moyenne
sur le temps (ou le nombre d’échantillons) de la différence entre le signal et sa
moyenne. La variance représente la puissance de l'erreur.

2

V=E(@-E@)’) = (z-2) (1.5)

(avec E la fonction Espérance : moyenne sur un nombre infini de points)

Considérons un signal s(t) = a(t)sin(wet) d’amplitude a et de pulsation wy
dont le bruit se décompose en amplitude da et en phase dyp (fig. 1.4.a). Au cours
du temps phase et amplitude varient (fig. 1.4.b).

y
y
s(t)
(<)
da
A a "
o
0 X
a b

FiG. 1.4 — Représentation vectorielle d’un signal bruité
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Si nous fixons l'instant de la mesure, nous pouvons quantifier les variations
d’amplitude du signal appelé le bruit d’amplitude. Au contraire, si nous faisons
la mesure pour une valeur de signal donnée, nous quantifions les variations des
occurrences, nous permettant d’obtenir le bruit temporel, et si le signal est
périodique, le bruit de phase ou de fréquence. Les bruits sont intrinséquement
liés.

Bruit dans le domaine temporel

Dans le domaine des télécommunications, 'information utile se trouve géné-
ralement dans le changement d’état d’un signal & un instant donné. Les défini-
tions d’un repére temporel et de l'instant ou le signal est mesuré sont donc es-
sentiels. Pour des variations temporelles, nous parlerons généralement de gigue.
Noté opms = VV (rms pour root mean square). La puissance de bruit se partage
en puissance de bruit de phase d¢(t)? et de bruit d’amplitude da(t)?2.

Bruit dans le domaine spectral

L’énergie contenue dans le domaine temporel se retrouve dans celui des fré-
quences. Par convention, nous mesurons la puissance d’un signal intégrée sur
1Hz (fig. 1.5). La puissance d’une porteuse s’exprime en dBm : (puissance du
signal en décibel référencé & une puissance de 1mW). La puissance de bruit de

phase, relative & la puissance du signal de référence, en dBc.Hz7!.

Puissance de la porteuse en dbm

Puissance _
B=1Hz du bruit en dbc.Hz
fo fo+fd fréquences

F1G. 1.5 — Spectre du bruit de phase

Relations entre les bruits

Soit un signal & temps continu de tension v(¢) dont la fonction de bruit vy, (¢)
est centrée . Le signal bruité franchit une référence avec un décalage temporel
j(to) par rapport au temps de référence to. Nous avons ainsi v(t) + v,(t) =
v(t + j(t)). Aprés un développement en série de Taylor au premier ordre de
v(t + j(t)), nous avons [2] :
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(1.6)

Nous exprimons la puissance de bruit en tension v, (t)? en fonction de la
puissance de bruit temporel (gigue) j(¢)? :

va(t)
4 p)
(%% (to))
La dualité temps-fréquence nous permet de lier la répartition spectrale de

la puissance de bruit d’une variable & sa variance [1]. Pour le bruit en tension,
nous avons :

7*(t) =

Eﬁv=/mﬁUMf (L.7)

Dans le domaine spectral, la densité spectrale de bruit en tension v, (f) est
reliée au bruit de phase S, (f) par :

2
&m:<ﬁ%uq (1.8)

To 44 (to)

Le spectre de bruit de phase d’un signal, 4 temps continu ! et stationnaire,
est lié au spectre de fréquences S¢(f) par la relation suivante [1] :

S¢(f) = (47 f?) So(f) (1.9)

La nature du bruit dans un circuit

Le bruit provient des lois statistiques régissant le mouvement des électrons.
Les conséquences se traduisent par des variations aléatoires des grandeurs élec-
triques : tension et intensité.

Caractérisons les principales origines du bruit dans un circuit électronique :

Le bruit thermique

C’est typiquement le bruit provenant d’une résistance. Il est di au mouve-
ment brownien des électrons. C’est un bruit blanc. Les modéles de Thévenin
(fig. 1.6.a) et de Norton (fig. 1.6.b) d’une résistance la représentent par une
résistance non bruyante R avec une source de bruit équivalente v2 ou 2.

1Pour un signal discret échantillonné a la fréquence fs, nous aurions eu :

sin ﬂi 2
Sp(f) = (M) So(f)
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F1G. 1.6 — Les modéles de bruit de la résistance

Les densités spectrales de puissance de ces sources de bruit sont :

v2 =4kTRdf (en V?.Hz™') ¢ =4kTkdf (en A2.Hz7') (1.10)

Le bruit de grenaille

Le bruit de grenaille est aussi appelé bruit de jonction. Il correspond & une
fluctuation statistique du nombre de porteurs de charge a la barriére de potentiel
que nous trouvons 4 chaque jonction d’un semi-conducteur. C’est également un
bruit blanc. Il dépend du courant moyen et se superpose & celui-ci. Il se traduit
par un courant moyen efficace, de puissance :

i2 = 2qIdf (1.11)

Le bruit en 1/f

L’origine de ce bruit est variable. Il est dt & la contamination des cristaux et
des surfaces, dans lesquelles sont piégées et libérées des charges. Les constantes
de temps de ces processus sont grandes, entrainant essentiellement un bruit &
basse fréquence. Son spectre est représenté par la figure 1.7.

P

S(f)

log(f)

F1G. 1.7 — Spectre du bruit en 1/f

S(f) =K (1.12)

7
Avec I courant du composant, K : coefficient dépendant du composant et du
procédé, a : coefficient compris entre 0.5 et 2, b : coefficient proche de 1.
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La relativité du bruit par rapport au signal

Plus la puissance de bruit est grande par rapport & celle du signal, plus son
contenu est menacé. Nous définissons pour cela le rapport signal sur bruit :
SNR (Signal Noise Ratio). Soit P, la puissance du signal et Py, celle du bruit
intégrée sur la bande de fréquence utile.

Ps
SNR = B, (1.13)
Dans le domaine numérique, nous utilisons le terme de Taux d’Erreur Binaire
(BER : Bit Error Rate). Il s’agit du rapport du nombre de bits erronés sur le
nombre de bit Total. Dans le cas du GSM, la norme définit un BER de 1073
au niveau de la conversion analogique / numérique. Voyons & présent quelles en
sont les conséquences sur le signal et sur les architectures de circuit.

1.2 Le signal dans un circuit de radio-communications

1.2.1 Puissances relatives du signal et de son bruit

A lorigine, la voix est convertie en un signal électrique, qui est numérisé
afin d’atre codé (codage, sécurisation, entrelacement). Puis il est associé & une
porteuse pour étre transmis.

La qualité d’un signal numérique est caractérisée par son taux d’erreurs
binaires (BER : Binary Error Rate). En analogique, il correspond & un rapport
signal sur bruit donné (SNR : Signal to Noise Ratio). La norme impose que
cette qualité de transmission soit assurée pour une dynamique de puissances
des signaux captés par ’antenne.

Prenons le cas de la réception d’un signal GSM. Supposons qu’a ’entrée du
convertisseur analogique-numérique nous ayons au taux d’erreur binaire de 10~3
(qui correspondrait & un SNR de 6dB), et que le circuit analogique (de ’antenne
au circuit bande de base) ait un facteur de bruit de 7dB, alors le SNR requis
au niveau de l'antenne doit étre supérieur & 13dB. Le bruit ambiant de l’air
valant —174dBm.Hz~' (—121dBm sur un canal de 200khz), cela impose que
la puissance du signal au niveau du récepteur doit éte supérieure & —108dBm
sur la bande de 200khz. La puissance maximum est déterminée en fonction des
caractéristiques de la station de base et des utilisateurs voisins (en ’occurrence
pour le GSM, celle-ci vaut —15dBm) (cf. fig. 1.8).

1.2.2 Eléments sur le traitement numérique du signal

Situons-nous dans le cas de ’émission d’un signal GSM. La premiére étape
consiste & convertir la voix en un signal numérique afin que celle-ci soit codée
pour des raisons de sécurisation et d’identification de I'utilisateur . Au niveau
du microphone, ’onde acoustique est convertie en signal électrique. Ce dernier
est numérisé & I’aide d’'un CAN (Convertisseur Analogique Numérique). Vient
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BER

Pentrée

-108 dbm -15 dbm

Fi1G. 1.8 — Le BER en fonction de la puissance des signaux captés par ’antenne

une série de traitement logique codant l'information. Puis nous retrouvons un
CNA (Convertisseur Numeérique / Analogique) avant le circuit analogique. Nous
retrouvons ces étapes inversées dans le cas de la réception du signal.

A T’émission, aprés I’étape de codage, les bits constituant I'information sont
réunis en symbole (1 bit par symbole pour le GSM, 3 pour EDGE...) avant
d’étre associés a la porteuse. La modulation GMSK code le saut de phase. “0”
pour —90° et “1” pour “+90°”. Cet ordre arrive sur une mémoire ROM (Random
Access Memory) qui reconstitue le signal sous la forme d’un mot de n bits (fig.

1.9). 1l est ensuite sur-échantillonné puis converti en signal analogique a 1’aide
d’un CNA.

fe
f, fy
| |
- [ | [ \
Train binaire - —LCNA | LV Circuit
——— ROM | n bits n bits analogique
1 bit | CNA | Iy
Q
Sur-
échantillonage fe

F1G. 1.9 — Conversion des données du numérique a I’analogique (GSM)

Il est préférable que le bruit de quantification des convertisseurs contri-
bue le moins possible au bruit total. Dans le cas de la réception d’'un GSM,
si nous ne voulons pas que le CAN participe pour plus de 10% de bruit de
Pair (—121dBm), nous lui imposons un bruit plancher de —131dBm (ramené
au niveau de l’antenne). Cela se traduit par une dynamique du convertisseur
superieure & 116dB(—15+ 131). La dynamique est obtenue en dimensionnant le
modulateur XA et le filtre de décimation et en choisissant le nombre N de bits
de codage. Dans I’exemple cité, une telle dynamique reste un objectif difficile &
atteindre. C’est pourquoi, il est possible de la diminuer en amplifiant moins le
signal si sa puissance & ’entrée est déja élevée. Il est possible de court-circuiter
Pamplificateur faible bruit de I’entrée (ou LNA : Low Noise Amplifier) et/ou
d’utiliser un amplificateur & gain controlé (AGC) avant le convertisseur. Cela
permet ainsi de diminuer les contraintes reposant sur le convertisseur (moins
de bits de codage ou de fréquence d’échantillonage moins élevée, ordre moins
important pour le Y A.
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1.2.3 Le traitement analogique du signal

La complexité, le cotit, la puissance consommée et le nombre de composants
externes sont les principaux critéres dans le choix de ’architecture du circuit.
L’environnement hostile aux communications spécialement dans les zones ur-
baines impose aux circuits de pouvoir traiter des signaux bruités et d’en émettre
le moins possible. L’étroitesse du canal de fréquence alloué & chaque utilisateur
est peut-étre une des principales difficultés dans le cas du GSM (200 kHz).

La chaine de réception

L’antenne du téléphone capte non seulement le signal voulu mais aussi ’éner-
gie aux fréquences voisines. Aprés ’antenne, un duplexeur sépare les signaux
montants et descendants. Dans le cas du GSM, les signaux sont également émis
et recus & des fréquences différentes afin de minimiser les interférences mu-
tuelles. Puis un filtre passe-bande (en général & Ondes Acoustiques de Surface
dit “SAW”) sélectionne les signaux appartenant 3 la bande de fréquence de la
norme.

Mais dans la bande GSM retenue, il existe encore les signaux de tous les
utilisateurs de la norme & l'instant ¢ qu’il est nécessaire de filtrer. En effet,
leurs signaux, via les non-linéarités des composants, perturbent & leur tour le
signal et interférent avec le signal utile (produits d’intermodulation, distorsion
d’amplitude). Si le systéme corrige peu les atténuations soudaines (fading) du
signal causées par l’environnement, un amplificateur & gain controlé (AGC)
corrige de fagon proportionnée les variation de la puissance moyenne du signal.

L’amplification sur la chaine peut aller jusqu’a 100 dB. La conception doit
aussi prendre en compte les génes mutuelles des différentes parties du circuit.
Ainsi, 'amplificateur de puissance fonctionnant avec de forts courants envoie du
bruit dans les alimentations et le substrat & chaque fois qu’il est activé ou désac-
tivé. Des alimentations séparées et Iisolation des parties bruyantes (isolation des
substrats) s’avérent souvent nécessaires.

Sélectionner un canal étroit & de trés hautes fréquences au milieu de nom-
breuses interférences nécessite un filtre de facteur de qualité Q élevé. Il est donc
commode de choisir une fréquence intermédiaire faible nécessitant des filtres
moins sélectifs et donc moins complexes & réaliser.

La structure hétérodyne

La structure hétérodyne (fig. 1.10) se caractérise par le passage & une fré-
quence intermédiaire fixe (FI). Le filtrage du canal est plus aisé a des fréquences
inférieures & f.;. Cependant, nous sommes confronté & un nouveau probléme,
celui de la fréquence image.

Le signal de fréquence f, s est translaté & la fréquence fy; via le mélangeur :
fri = for — fry. Cependant I'énergie du signal se situant & la fréquence

fim=2fol_frf (1-14)
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F1G. 1.10 — Une chaine de réception hétérodyne

se retrouve également a la fréquence fy;. Elle est appelée la fréquence image
(fig. 1.11).

f;f fol flm f
L.
f;
Avant le mélangeur Aprés le mélangeur

FiG. 1.11 — Influence de la fréquence image

Pour minimiser le repliement sur la fréquence intermédiaire, un filtre est
placé en amont du mélangeur pour atténuer I’énergie & la fréquence image fi,.
Si for et fry sont proches, alors la fréquence image le sera également (eq. 1.14)
et nécessitera un filtrage plus sélectif. Cependant une fréquence intermédiaire
élevée impose un filtre de canal avec un facteur de qualité plus important. Un
compromis est donc nécessaire entre la sélectivité du filtre anti-fréquence image
et celle du filtre de canal aprés le mélangeur.

D’autres types de problémes inhérents & tout type d’architeture aussi sur-
viennent, comme la non-linéarité de certaines fonctions et la fuite d’énergie
de certains endroits vers d’autres ou ils ne sont pas attendus compliquent la
conception de ’ensemble du circuit.

La structure homodyne permet d’éviter un probléme typique des structure
hétérodyne : celui de la fréquence-image.

La structure homodyne

Cette architecture (aussi appelée zéro-IF) est caractérisée par une translation
directe du signal regu jusqu’a la bande de base. A premiére vue, elle rassemble
beaucoup d’avantages : sa simplicité, le nombre moindre de ses composants
(économie du VCO FI, du filtre de fréquence image). Moins de fonctions peut
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entrainer moins de consommation de courant. Le filtre de canal peut étre moins
sélectif, il est & présent intégrable. Cependant cette structure n’a pas que des
avantages. Par exemple, au sein d’un mélangeur, une fraction de ’énergie du
signal de Voscillateur local remonte dans la voie RF, et mélangée & elle méme,
crée une composante continue génante dans une structure homodyne. L’influence
de cette fuite est méme accentuée si elle remonte jusqu'a lentrée du LNA).
Cependant une fuite de I’OL dans le LNA en amont du mélangeur se transforme
en un signal DC aprés le mélangeur et pollue & présent le signal utile.

Le bruit en 1/f (comme la composante DC) se trouve dans la bande utile
du signal et géne le signal. Les distorsions du second ordre sont susceptibles de
convertir 'énergie de f/2 & f aprés un étage non linéaire. Ce phénomeéne est
important dans les systémes multi-modes tels les circuits bi-bandes GSM/DCS.
Dans ce cas une fraction de ’énergie d’un signal GSM & 900 MHz se retrouve
4 1800 MHz aprés le LNA d’un portable bi-bande et vient s’ajouter au signal
DCS (se transformant aprés translation fréquentielle en bruit continu).

Historiquement la structure hétérodyne a plus vite été maitrisée que la struc-
ture homodyne. Cependant, les besoins actuels en terme de consommation et de
surface de composant, poussent les concepteurs a utiliser la structure homodyne.

La chaine de transmission

Le fait que le circuit bande de base fournisse une puissance relativement im-
portante et constante permet de limiter les étages d’amplification de puissance
par la suite. Les bits issus de la partie numérique doivent étre mis en forme afin
que leur occupation spectrale soit réduite. La forme optimale est utilisée dans
le cas du GSM en filtrant le train de bit par un filtre gaussien. Les différences
d’appairage entre les voies I et Q entraine une altération du signal. Aprés la
translation en fréquence et I’amplification, le signal traverse le duplexeur ou le
switch pour rejoindre ’antenne. Dans le cas du GSM, la chaine de transmission
délivre une puissance constante, et 'amplificateur de puissance en fin de chaine,
fournit la dynamique de puissance nécessaire a I’émission (+5 &4 +33dBm). En re-
vanche, dans les cas des normes EDGE et UMTS pour lesquelles les signaux sont
modulés en phase et en amplitude, il est important d’avoir des amplificateurs
linéaires. L’amplificateur de puissance et un AGC se partagent la dynamique a
générer.

Les protocoles de communications

La maniére dont le signal est rayonné dans Pair est bien réglementée. Com-
ment en effet partager entre tous les utilisateurs, la ressource temporelle, fré-
quentielle et 1’énergie ? Nous allons citer les principaux protocoles.

L’AMRT (Accés Multiple & Répartition dans le Temps), les utilisateurs se
partagent le temps chacun & leur tour. Le temps est divisé en trames, elles
mémes divisées en intervalles de temps appelés slots, dépendant de la norme.
Dans le cas du GSM, une trame de 4.615ms est divisée en 8 slots contenant
chacun des bits de données (114) et de controle.
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L’AMRF (Accés Multiple & Répartition par Fréquences) caractérise I’accés
au spectre & des fréquences différentes suivant les utilisateurs.

L’AMRC (Accés Multiple & Répartition par Codes) différencie les utilisateurs
avec un codage de données différent. Ce sont des codes orthogonaux qui ne
peuvent interférer les uns avec les autres. L’accés au temps, & la fréquence et au
code défini, il nous reste & voir comment I’émission se différencie de la réception.

Le mode & partage de temps fait que la réception et la transmission se font
a des moments (slots) différents (GSM, DCS,GPRS, EDGE, UMTS génération
2).

Dans le mode & partage de fréquence, réception et transmission s’effectuent
simultanément mais a des fréquences différentes (UMTS).

1.2.4 Le bruit toléré

Le bruit qui nous géne n’est pas nécessairement le bruit total. En fonction
de l’application (GSM, GPRS, EDGE, UMTS...), des types de modulations
employées, les tolérances changent.

Exigences sur le bruit de la porteuse

La génération de la porteuse est souvent la partie de la conception la plus
délicate dans la téléphonie mobile. Les qualités spectrales de la porteuse se
déduisent de celles de la norme et de ’architecture du circuit.

A la réception

Considérons un signal GSM de puissance minimum arrivant sur ’antenne
(sensibilité & -99 dBm). Nous avons vu précédement que les propriétés physiques
de certaines parties du circuit ainsi que leur défaut translattent de I’énergie
parasite de certaines fréquences sur le signal contenant ’information utile. Nous
pouvons siter le cas de ’énergie des signaux émis par les utilisateurs proches qui
sont également captés par Pantenne (Interféreurs pour les fréquences proches et
bloqueurs pour les lointaines et non nécessairement de type GSM). Par inter-
modulation, une partie du bruit de phase de l'oscillateur local (fig. 1.12) se
translate & la fréquence du signal et peut altérer le signal. C’est pourquoi le
bruit de phase de Ioscillateur local doit étre le plus faible possible.

A 1’émission

L’énergie Spr du signal a I’émission (fig. 1.13) en dehors de son canal doit
étre minimisée puisqu’elle s’ajoute & celle des utilisateurs voisins. Il est cepen-
dant autorisé d’émettre de I’énergie & certaines distances fréquentielles de la
porteuse (la tolérance est quantifiée). Elles proviennent généralement du com-
parateur de phase et du diviseur dans le synthétiseur de fréquences aux harmo-
niques multiples de la fréquence de comparaison.
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En réception

Spectre de la réception
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| e Aprés mixage,
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Fic. 1.12 — Contrainte & la réception d’un signal GSM

Exigences sur le bruit de ’horloge

Les horloges sont présentes & plusieurs étapes du traitement du signal que se
soit dans le domaine analogique ou numérique [3]. Tout d’abord, elles synchro-
nisent la numérisation du signal vocal, différentes étapes de codage, la conversion
en signal analogique et le modulateur sigma-delta du synthétiseur de fréquences
programmable du transmetteur.

La “numérisation” de la voix

Si le spectre de la voix s’étend jusqu’a 20 kHz, la numériser sur la bande
300-3400 Hz suffit . Il est essentiel que le bruit de quantification sur cette bande
soit le plus faible possible. Nous jugerons la qualité du convertisseur sur sa
dynamique c’est a dire 1’écart entre la valeur maximale autorisée & ’entrée avec
des distorsions acceptables et la valeur minimale dictée par le niveau de bruit.
Qu’il s’agisse d’'un CNA 4 capacités commutées ou & courants commutés, sa
vulnérabilité au bruit de son horloge sera différente.

Dans certains circuits numériques pour mobile, la voix est codée directement
a la sortie du microphone & l'aide d’un sigma-delta (e.g. dynamique de 80dB
sur la bande 300-3400 Hz). Nous pouvons montrer que le rapport signal & bruit
S/N d’un signal sinusoidal de fréquence fo échantillonné par une horloge de
gigue 7; vaut [9] :

S
AN : fo = 3.4khz, 7; = Ins. & = 93dB
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Spectre de I’oscillateur local
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FiG. 1.13 — Contrainte & ’émission d’un signal GSM

Dans le cas ou le bruit de quantification est inférieur, nous retiendrons cette
valeur pour le SNR 4 la sortie du convertisseur. Nous pouvons comprendre grace
a cette formule que plus la fréquence du signal & quantifier est basse, meilleur
est le SNR.

Pour un convertisseur & courants commutés (plus sensible quun convertis-
seur A capacités commutées, et, avec une formule légérement différente [9]), nous
obtenons S/N = 79dB.

Déterminons & présent la limite & partir de laquelle la gigue devient supérieur
au bruit de quantification. Etudions le cas d’un signal audio de fréquence fo,
échantillonné a fs sur N bits. Le pas de quantification (pour une amplitude
normalisée) vaut 1/(2V — 1). L’erreur d’amplitude faite peut étre traduite en
une erreur temporelle 77 [10].

fS —(N-1)
= ——=2 1.16
™ 27{']‘8 ( )

Pour augmenter la tolérance, il est donc préférable que la fréquence d’échan-
tillonnage soit grande devant fy ou que le nombre de bits soit diminué.

AN : Le bruit temporel d’une horloge de fréquence 61,44M H z d’un conver-
tisseur de 10 bits doit étre inférieur & 10ps (éq. 1.16) pour une fréquence d’échan-
tillonage & la fréquence de Nyquist. Un synthétiseur de fréquence (de type
boucle & verrouillage de phase) permet un bruit de phase de —80dBc.Hz~! pour
une bande passante de la boucle de 1M Hz. Avec ’équation 1.7 nous obtenons
2.6 107195 Le synthétiseur de fréquences convient donc.

Les CNAs sont extrémement sensibles au bruit de leur horloge. C’est pour-
quoi, cette derniére doit étre trés peu bruyante.
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La conversion analogique-numeérique Bluetooth

Au bout de la chaine de réception d’un circuit Bluetooth (synoptique fig.
1.18), le signal analogique issu du démodulateur est numérisé & I’aide d’un com-
parateur. Le signal obtenu est échantillonné & 8 M H z (fig. 1.14) & son entrée dans
le circuit numérique. Lors de I’échantillonage, la valeur du bit est lue & chaque
occurrence d’un front montant de ’horloge & 8M Hz . Il n’y a pas d’erreur tant
que la lecture s’effectue durant un temps-bit.

|
(ﬂ( : ot

Tech=0.125us Thbluetooth=1us

FiG. 1.14 - Echantillonnage d’un signal Bluetooth & la réception

AN : Pratiquement, ce signal est échantillonné & 8 MHz (T=125 ns) ; Une
erreur temporelle de d’un dixiéme de cette période (12.5ns) ne nuit pas a la
lecture. L’erreur temporelle permise ici est ainsi bien plus importante que dans
le cadre d’une conversion numérique-analogique.

Conclusion

Nous venons de montrer que ’on n’attend pas les mémes performances en
bruit d’une horloge suivant le processus qu’elle synchronise. Afin de mieux appré-
hender les particularités d’une application de radio-communication, nous allons
& présent décrire le parcourt du signal dans un circuit RF pour GSM.

1.3 Les normes pour les télécommunications

Le choix de ’architecture dépend de ’application et des contraintes que sa
norme impose. C’est une institution européenne (ETSI : European Télécom-
munication Standards Institut) qui élabore les principales normes de commu-
nication. Le paragraphe ci-dessous décrit les normes les plus usuelles dans le
domaine de la téléphonie sans fil.

1.3.1 La famille GSM
La norme GSM

Le GSM a été voulu comme la premiére norme européenne de la télécommu-
nication sans fil. Elle permet la transmission-réception de la voix et des données.
Elle utilise les systémes AMRT et en mode de partage de fréquences transmet-
tant dans les bandes 890-915 MHz et 935-960 MHz avec une modulation GMSK
(Gaussian Minimum Shift Keying). Chaque canal de 200 kHz peut accueillir
jusqu’a 8 utilisateurs. Chaque cellule couverte par une station de base a ainsi
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une capacité de 1000 utilisateurs. La capacité réelle est moindre puisque ’on
n’affecte pas la totalité des fréquences par cellule. Chacun d’eux peut émettre
4 un débit de 9.6kb.s~!.

Associée a la norme GSM, la norme DCS (Digital Communication System)
est aussi présente en Europe. Ses bandes d’émission et de réception sont respec-
tivement 1710.2-1784.8 MHz et 1805.2-1879.8 MHz.

La norme GPRS (General Packet Radio Service) est une évolution du GSM
et permet des débits plus importants (56kb.s™!) en transmettant les données
par paquets. Elle peut utiliser plusieurs slots d’une méme trame.

Ces trois normes utilisent la modulation GMSK (Gaussian Minimum Shift
Keying). Il s’agit d’une modulation numérique & enveloppe constante et 4 phase
continue (deux états de phase). Seul le changement d’état de phase est codé. Les
bits sont traités par un filtre gaussien afin de minimiser ’occupation spectrale
du signal [11].

Dans la norme EDGE (Enhanced Data for GSM Evolution) seul change
le type de modulation. Elle transmet également les données par paquets. Le
8PSK est une modulation de phase avec une variation de ’enveloppe lors des
changements d’états. L’information est & présent codée sur 8 états de phase et
permet ainsi un débit plus important (384kbit/s & I’émission).

Le circuit

Les circuits pour GSM sont considérés comme étant parmi ceux les plus diffi-
ciles & concevoir. A l'instar des normes équivalentes, un des principaux objectifs
est de consommer peu de courant afin que les terminaux soient transportables
et les plus autonomes possibles. Cependant, plus que pour les autres normes,
les performances en bruit des circuits sont cruciales car le systéme doit faire
cohabiter un grande nombre de personnes pour des canaux d’émission-réception
étroits. Pour associer la modulation & la porteuse, plusieurs solutions ont été
reprises dans le cas des systémes GSM.

Il est possible de faire passer la modulation via le sigma-delta de la boucle
a verrouillage de phase. Cependant, le bruit de quantification élevé impose un
ordre de boucle élevé et un étage de pré-distorsion du signal en amont. La
solution la plus couramment utilisée est d’utiliser la boucle de modulation dont
le synoptique est représenté par la figure 1.15 que l'on retrouve dans les circuits
UAA3535 et UAA6178 de Philips.

Le signal bande de base (I1,Q) a la fréquence f,,;0q4 est d’abord mélangée (via
les mélangeurs M; et M) & un signal de fréquence intermédiaire fr;. Le filtre
IF ne retient que I’énergie & la fréquence fy; + fmoq- Puis le signal est translaté
4 la fréquence f,.y au moyen d’une “boucle de modulation”. Le mélangeur M3 est
utilisé comme “diviseur” de fréquence. L’oscillateur local associé est un signal
de fréquence frr — fri — fmod- 1l translate le signal de sortie du VCO de la fré-
quence frr & la fréquence de comparaison du comparateur de phase-fréquence
de la boucle de modulation ff; + fmoa (Le mélangeur contrairement au divi-
seur classique de fréquence n’altére pas la modulation du signal). La boucle de
modulation est large bande puisqu’elle doit laisser passer 'information “large”
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OL FI (0°)

M1
|
Filtre IF

OL FI (90°)

F1G. 1.15 — La boucle de modulation (Principe du circuit UAA3578 de Philips)

bande du signal. Effectivement le filtre de boucle se comporte comme un passe-
bas vis-a-vis de la modulation de phase sur le signal incident au comparateur
de phase-fréquence. De plus, la largeur de la bande détermine erreur de suivi
de la boucle sur le signal. La boucle suit avec un certain “retard” la modulation.
Plus celle-ci est rapide, plus la boucle peine a la suivre [12].

Puisque le filtre de boucle se comporte comme un passe-bas vis-a-vis du si-
gnal modulé, il filtre aussi son bruit. C’est pourquoi le bruit toléré sur le signal
modulé et donc sur 'oscillateur local FI est plus important (—120dBc.Hz 1 &
1M H z de la porteuse [12]). Cependant cette architecture ne permet pas la trans-
lation de signaux modulés & enveloppe constante (GSM) puisque la modulation
passe par le VCO et ne peut donc pas s’appliquer & la norme EDGE. Effec-
tivement, le comparateur de phase-fréquence ne fait passer que la composante
angulaire de 'information.

La figure 1.16 présente une architecture communes aux normes GSM-DCS-
PCS-GPRS et EDGE adoptée pour le circuit de Philips multi-normes UAA3537.

L’architecture pour la réception est de type NZIF (Near Zero Intermediate
Frequency). L’oscillateur local est commun pour 1’émission et la réception, ce que
permet le principe de partage de temps. Un seul oscillateur & quartz est utilisé
pour fournir la référence au synthétiseur de fréquence RF et fournir ’horloge des
convertisseurs CAN et CNA. La boucle & verrouillage de phase utilisée comme
oscillateur local en émission comme en réception doit générer des fréquences trés
précises et trés stables. De méme, les horloges des conversions des signaux entre
les circuits analogiques et numériques doivent avoir les mémes qualités comme
nous avons pu le voir précédemment.

1.3.2 UMTS

La norme UMTS (Universal Mobile Télécommunication System)

Elle utilise ’TAMRC ([13]). La transmission (émission et réception) est conti-
nue suivant le mode & partage de fréquences sur une bande de 5M H z (30 canaux
sur la bande 1900M Hz — 2200M H z). Le débit de “données” (Chip rate) est de
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Fi1G. 1.16 — GSM-DCS-PCS-GPRS-EDGE : UAA3537 de Philips

3.84 M H z. La modulation est de type HQPSK (Hybride Quadrature Phase Shift
Keying) a I’émission et OQPSK (Offset Quadrature Phase Shift Keying) a la
transmission.

Le circuit

Voici les chaines de transmission et de réception UMTS/WCDMA (Wide
band Code Division Multiple Access) de Philips (fig. 1.17). Il comporte trois
parties : la chaine de réception d’architecture ZIF (RX, conversion directe),
la transmission (TX, pseudo Hétérodyne car la fréquence intermédiaire est va-
riable) et amplificateur de puissance.

Filtge
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é i RX
Duplexeur Mélangeur  Filtre de canal

g

AN

61.44 Mhz
ou
13 Mhz

| Horloge

:-E
5]
<]

61.44 Mhz
ou Base
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:

CNA

Mélangeur AGC Mélangeur

F1G. 1.17 - UMTS : UAA3580, UAA3581 et UAA3592 de Philips

Ce circuit est également multi-mode puisqu’il traite les signaux GSM et
UMTS. La fréquence d’échantillonage des signaux UMTS ne se déduit pas de
celle d’un signal GSM. Deux possibilités apparaissent. Il est possible d’utiliser
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N

un deuxiéme oscillateur & quartz, cependant pour économiser un composant
externe, il a été décidé de générer la fréquence voulue 30.72M H z & partir d’un
synthétiseur interne & partir de 'oscillateur & quartz & 26 M H z utilisé pour le
GSM.

Si la norme UMTS est moins contraignante que celle du GSM sur les per-
formances en bruit du circuit, elle nécessite toujours les mémes techniques.

1.3.3 DECT
La norme DECT (Digital European Cordless Telephone)

Cette norme se caractérise par sa grande flexibilité, et & 'opposé du GSM,
son faible coit, sa faible consommation et peu de contraintes concernant le
spectre & I’émission. Chaque utilisateur constitue un réseau local avec sa propre
station de base et ’on peut faire ’économie de l’infrastructure cotateuse, clas-
sique du réseau filaire. Elle permet la mobilité dans la zone de couverte par la
station locale. La communication utilise PAMRT ([14]) et le mode & partage
de temps. La bande allouée est 1880M Hz — 1900M H z. 8 utilisateurs utilise le
méme canal de 1.73M H z en temps partagé. 120 utilisateurs peuvent téléphoner
simultanément. La modulation est du type GFSK (Gaussian Frequency Shift
Keying, BT = 0.5). Chaque trame (10ms) contient 24 slots de 460 bits chacun,
12 pour 1’émission et 12 pour la réception pour un débit de 1.152Mb.s~ L.

Le circuit

Grace a des spécifications en terme de bruit fréquentiel plus généreuse, la
conception des PLLs est plus simple. Dans ce circuit (fig. 1.18) que nous aurions
pu retrouver dans une application Bluetooth, la modulation en transmission se
fait directement sur le VCO pendant que la boucle PLL est ouverte. Pour com-
penser les pertes dans le filtre chargeant I’entrée du VCO (entrainant sa dérive
en fréquence), il est nécessaire de refermer périodiquement la boucle pendant les
slots non utilisés par 'utilisateur pour recentrer le VCO & la bonne fréquence.
Cela est réalisé a ’aide d’un diviseur et d’un comparateur de phase-fréquence
(“Demi synthé”). La boucle est aussi fermée lorsque le téléphone est en récep-
tion. En réception le signal bande de base est obtenu aprés la translation en
fréquence et la démodulation des signaux I et Q. La modulation de fréquence
traduite en tension est convertie en train de bits & ’aide d’un comparateur. Les
bits sont centrés & zéro aprés que la partie continue du signal lui ait été retirée
par un “extracteur” de tension continue. Le signal numérique est échantillonné
pour étre traité par le bloc logique.

La volonté de faire un produit au faible cott implique la définition d’une
norme aux spécifications larges. Il en résulte peu de contraintes sur le VCO
(comme en témoigne la boucle & verrouillage de phase ouverte en fonctionne-
ment) et sur les horloges de conversion CAN et CNA comme nous avons pu le
voir dans la partie 1.2.4.
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1.3.4 BLUETOOTH
La norme

Cette norme a été définie pour les communications entre terminaux sur des
distances limitées tels que l'imprimante, I’ordinateur, le terminal mobile...

La norme définit la bande 2402-2480 MHz avec 78 canaux de 1 MHz chacun.
L’information est modulée comme pour le DECT en GFSK (BT=0.5) avec un
indice de modulation m=0.32. Les communications se font en temps partagé
avec un débit de données de 1Mbits/s. A chaque paquet transmis, la fréquence
change (aussi appelé le “frequency hopping”).

Le circuit

Nous pouvons nous reporter au circuit DECT précédent. Effectivement les
normes sont trés proches et sur un plan strictement fonctionnel, les circuits sont
identiques. Sur le plan des performances en bruit du circuit, la tolérance est
toujours large.

Conclusion

En fonction des normes, et de 'application du synthétiseur de fréquences,
les spécifications en bruit changent. Le tableau 1.1 présente les spécifications
en bruit des normes et de leur PLL RF associées pour la chaine d’émission. On
présente également une performance de la PLL interne d’un analyseur de spectre
de Rohdes&Schwartz. Suivent les performances requises dans des applications
différentes.

Les boucles & verrouillage de phase ont le quasi-monopole de la synthése de
fréquences dans les circuits radio-fréquences, de la génération de la porteuse &
celle de I'horloge de la conversion des données.

Dans le chapitre suivant, nous allons examiner différents types de généra-
teur de fréquences et rappeler quelques éléments de la théorie de la boucle &
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| Norme | Bruit de phase | Bruit temporel |
PLL-RX DECT@ 500k H 2 —90dBc.Hz 1
PLL-RX GSM @ 600kH z —120dBc.Hz~t
FSEA Rohdes&Schwartz @ 10kHz | —123dBc.Hz™!
Horloge pour CNA UMTS 11.5ps
Horloge pour échantilloneur Bluetooth 12.5ns

TaB. 1.1 — Exemples de spécifications pour différentes normes, différentes fonc-
tions

verrouillage de phase qui permettent de comprendre leurs performances.



Chapitre 2

La syntheése de fréquences

Ce chapitre a pour vocation de rappeler quelques éléments théoriques sur
les systémes oscillants utilisés pour la synthése de fréquences puis d’aborder les
caractéristiques de la boucle & verrouillage de phase qui, aujourd’hui, est cou-
rament utilisée dans les circuits analogiques. Ce systéme nous servira & ’avenir
de référence dans ’étude des boucles & verrouillage de retard. Nous terminerons
cette partie par l'illustration des performances de deux PLLs dans des applica-
tions différentes.

2.1 Synthése d’une fréquence

La synthése de fréquences repose traditionnelement sur le principe des sys-
témes oscillants. Plusieurs techniques existent. Elles se différencient par les com-
posants utilisés et par leur performance en bruit.

2.1.1 Rappels sur la théorie des systémes oscillants

Le systéme est basé sur un amplificateur contre-réactionné (fig. 2.1.a). La
sortie Y dépend de ’entrée X et de I'historique des événements.

X(p) Y(p) R
p p
——()— H(p \
L L
Circuit actif ~ Circuit résonant
a b

F1G. 2.1 — Systémes oscillants

Dans le domaine de Laplace, la sortie Y(p) est liée & l'entrée X(p) par la
relation suivante.

33
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Y(p) __HE) o

X(p) 1-H(p)

Un phénomeéne d’oscillation sur Y apparait lorsque H(pg) = 1 (avec pg =
j2m fo). Pour que ces oscillations soient stables, deux conditions nécessaires (mais
pas suffisantes), dites de Barkausen ([8]), doivent étre respectées : |H (po) = 1
et Z(H(po)) = 0 (ou 180° en fonction du signe de la rétro-action). Une oscil-
lation peut naitre du bruit du circuit (alors représenté par X). Souvent, une
partie composée d’un circuit résonnant LC est incluse dans ’oscillateur pour
sélectionner la fréquence de résonance. A chaque cycle d’oscillation, de 1’énergie
du circuit est perdue. C’est pourquoi il est nécessaire de compenser ses pertes
par un circuit actif. Nous pouvons ainsi représenter le systéme oscillant par la
figure 2.1.b.

L’oscillation électrique correspond & un échange d’énergie entre un élément
capacitif et un élément inductif. A chaque transfert d’énergie, des pertes se
produisent et de I’énergie doit étre réintroduite pour compenser les pertes. La
performance de ’oscillateur est caractérisée par le facteur de qualité Q) corres-
pondant au rapport de l’énergie stockée sur 1’énergie perdue pour une période.
Nous pouvons montrer que, dans le domaine des fréquences, 'entrée X (f) et la
sortie Y'(f) sont liés par la relation suivante [8] :

‘Y(f) -1 (@)2 (2.2)
X 42\ f
Avec p = j2nf, et f I’écart en fréquence par rapport & la porteuse fy. Le

bruit diminue en 1/ f2. Le circuit oscillant est d’autant plus sélectif que le facteur
de qualité Q est élevé, traduisant les faibles pertes du résonateur.

2

2.1.2 Les oscillateurs

Il existe plusieurs types d’oscillateurs qui se caractérisent par leur facteur de
qualité élevé, leur fréquence de fonctionnement, leur simplicité de réalisation...
Nous allons décrire les plus usuels.

Les oscillateurs a quartz

Le quartz est un cristal de silice dont la structure est dissymétrique. Sa com-
pression entraine un déplacement de ses charges internes (effet piezo-électrique).
Sa dissymétrie induit apparition de charges électriques & sa surface. A Vaide
d’une contre-réaction, il est possible de créer un mode (mécanique, électrique)
oscillant. Les fréquences de résonance dépendent de ’arrangement cristallin du
cristal, de sa coupe et de sa taille. Plus sa taille diminue, plus la fréquence d’os-
cillation est élevée. Ses oscillations sont stables et précises. C’est la raison pour
laquelle les oscillateurs & quartz ont vite été adoptés par I’horlogerie. IIs consti-
tuent également aujourd’hui ’essentiel des horloges de référence des circuits
électroniques grace & leur bonne performance en bruit de phase.
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Les circuits oscillants contr6lés en tension

Si loscillateur & quartz ne permet d’obtenir qu’un signal & une seule fré-
quence, il est possible de concevoir des circuits électroniques qui générent des
signaux de fréquence controélable.

Les oscillateurs a relaxation

Les oscillateurs & relaxation sont des systémes dont la grandeur de sortie est
périodique non sinusoidale en ’absence d’entrée variable dans le temps, 1’éner-
gie étant fournie par la tension d’alimentation. Ils sont composés d’une source
d’énergie continue extérieure, d’un comparateur (qui permet de définir une ten-
sion de basculement) et un réservoir d’énergie qui fixe la fréquence de résonance.
Nous utilisons le terme de relaxation pour caractériser le retour périodique du
systéme vers un état de plus faible énergie. Parmi ces oscillateurs, nous pouvons
parler du multi-vibrateur astable composé d’un anneau de cellules & retard (fig.
2.2).

L’anneau est constitué d’un nombre impair N, de cellules & retard 7 (pair
g'll s’agit d’inverseurs) dont la derniére est connectée & lentrée. D’apreés les
conditions de Barkausen [8] le systéme oscille & la fréquence fo = 1/2N.7 =1/Ty
pour H(p) = eP Ner,

D D P P

Fi1Gc. 2.2 — L’oscillateur en anneaux

Si les délais sont variables, la fréquence d’oscillation ’est aussi. Ce synthéti-
seur de fréquence a ’avantage de ne pas posséder de résonateur LC encombrant
pouvant nécessiter une technologie particuliére. Cependant, il s’agit aussi de sa
principale faiblesse puisque les performances en bruit sont plus grossiéres. Le
facteur de qualité Q est faible. Ces dispositifs sont réservés a des applications
peu exigeantes en bruit. Le spectre de bruit de phase S(f) d’une cellule dépend
de sa gigue ATyco,rms [18]. Si le signal d’entrée est propre, alors :

(1) = 2o (Brsmene)’ 2

Sur un plan spectral, le bruit décroit de 20db par décade. Sur un plan fré-
quentiel, la gigue s’accumule cycle aprés cycle car le bruit issus de la derniére
cellule est renvoyé & ’entrée de la premiére. Nous distinguons la gigue par deux
catégories. La gigue & court terme trop rapide pour étre corrigé et celle & long
terme pouvant 1’étre par un systéme externe. Pour palier ’accumulation de la
gigue sur les cycles successifs, il est nécessaire de disposer d’une référence stable

N

pour corriger périodiquement le bruit du systéme. Nous sommes & ce niveau
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confrontés & un probléme de synchronisation entre la phase de cette référence
et celle du circuit.

Les oscillateurs a réservoir (LC)

Les oscillateurs LC sont basés sur la particularité des inductances et des
capacités & s’échanger périodiquement 1’énergie qu’elles contiennent. Plusieurs
montages électroniques existent : Hartley, Colpitts... Le montage de Colpitts
est un des plus couramment utilisé dans les radio-communications grace a ses
bonnes performances pour de faibles tensions d’alimentation et son bon facteur
de qualité.

Le montage de Colpitts

Ce montage est constitué d’un réservoir LC et d’une partie active : un tran-
sistor bipolaire (fig. 2.3.a). I démarre grace aux bruits des composants. A la
résonance, I'impédance du réservoir est réelle (courant et tension sont en phase)
et sa fréquence d’oscillation vaut fo = 1/(2mv/LC). La tension du réservoir asser-
vit la source active (un transistor) ; elle est connectée a '’émetteur. Le déphasage
de 180° est respecté. Cependant, 'impédance vue (en dynamique) & I’émetteur
est faible (1/g,,). C’est pourquoi une transformation de 'impédance est néces-
saire. Le montage de la figure 2.3.b fait qu’a ’émetteur, la nouvelle impédance
vue vaut alors (14 C1/C3)/gm.- Le rapport Cy /C2 permet alors d’augmenter la
valeur de 'impédance.

Vaim Vaim
L c LE
c2
Q1 Q1
lo lo
a b

F1a. 2.3 — Le montage de Colpitts

Le montage différentiel

Le montage différentiel (fig. 2.4) connait une grande popularité dans les
circuits RF & mesure que la tension d’alimentation diminuait car il permet de
maximiser ’amplitude d’oscillation avec une meilleure immunité aux bruits de
l’alimentation et du substrat. En utilisant des varicaps en guise de capacités
variables, la fréquence d’oscillation est contrélable.
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Vaim
L % C L % C
Q2 Q1

F1G. 2.4 — Un montage différentiel

Considérons & présent le bruit d’un résonateur ayant une composante ré-
sistive bruyante. Il a été montré [19] que la puissance de bruit de phase peut
s’approximer de la facon suivante :

S(f) =2 <1+ (%)2> (1+4#) (2.4)

Avec Py, : la puissance de la porteuse de fréquence fy, fc1 la fréquence
ot la pente de la décroissance en bruit passe de 1/f3 & 1/f? (figure 2.5). La
pente en 1/f3est due au bruit en 1/f tandis que celle en 1/f? est due au bruit
blanc du circuit. Il introduit un facteur correctif F' qui est fonction du procédé
technologique. Le bruit plancher de 1’étage de sortie du VCO (non filtré par le
résonateur LC) est atteint au dela de f2 = fo/2Q ou Q = 2nf % est le facteur
de qualité du filtre. Il est généralement du au bruit de I’étage de sortie du VCO
(buffer).

S(f)
Bruit de phase
d'un VCO libre

log(f)

fc fc

1 2
Fi1c. 2.5 — Bruit de phase d’'un montage Colpitts selon Leeson

Contrairement 3 ces circuits qui synthétisent des fréquences ex-nihilo, des
systémes synthétisent des fréquences a partir de fréquence de référence. C’est le
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cas des boucles & verrouillage de phase (PLL). L’intérét de tels systémes est de
pouvoir comparer périodiquement la phase et la fréquence de sortie & celles du
signal de référence et donc d’améliorer les performances en bruit de phase du
signal de sortie.

2.2 Généralités sur les boucles & verrouillage de
phase

Obtenir une fréquence variable se fait & partir d’'un VCO. Cependant, le
bruit sur la tension de contrdle et celui issu du circuit se retrouvent dans le
signal de sortie. Comme nous ’avons vu dans le chapitre précédent, les normes
sévéres en terme de bruit impliquent des trés bonnes performances de la part des
synthétiseurs de fréquences. Pour minimiser le bruit de phase du signal généré,
il est possible d’asservir sa phase sur celle, “propre” d’un oscillateur a quartz (cf
synoptique fig. 2.6).

Quartz

g
+ ; [0}
‘D cp 2 Filre ¢ vco =
. —

0

T

F1G. 2.6 — Synoptique d’une PLL

La différence de phase entre ces deux signaux est mesurée par un compara-
teur de phase (CP) (fig.2.7) puis convertie par une pompe de charge en courant
I, .

Référence || ‘ ‘ L
L

Sortie du VCO ‘ ‘

le

Ve

0 t

Fi1G. 2.7 — Transformation de I’erreur de phase en tension

Ce courant intégré par un filtre est converti en tension. Celle-ci contrdle
le VCO de fagon & minimiser 'erreur de phase. Une fois cette erreur annulée,
nous disons de la boucle qu’elle a accrochée. Pour avoir une idée du fonctionne-
ment de la boucle & verrouillage de phase, il est nécessaire de considérer que le
comparateur de phase ainsi que le VCO, sont utilisés dans leur zone de linéarité.
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2.2.1 Rappel sur la théorie d’une boucle a verrouillage de
phase

Dans I’étude théorique de la boucle & verrouillage de phase nous supposerons
que les variables varient continuement. Les variations devront donc étre faibles
en considérant que 'unité temporelle est définie par la période des comparaisons
du CP. Pour cela , la bande passante de la boucle doit étre inférieure & 1 % de
la fréquence de comparaison. De plus, nous supposons que toutes les parties de
la boucle & verrouillage de phase fonctionnent dans leur partie linéaire.

Généralités

La boucle de rétroaction asservit la phase ¢, & la phase g du signal de
référence (fig. 2.6). Le comparateur de phase convertit en courant cette erreur de
phase. Il est caractérisé par son gain K, exprimé en A.rad . Sur une période
du signal Ty, la valeur moyenne du courant i, est proportionnelle au déphasage.
Ce courant est intégré sous la forme d’une tension AV par un filtre passe-bas
de fonction de transfert K yiire(p). La variation de fréquence Af & la sortie du
VCO, induite de la variation de tension en entrée, dépend de son gain K,
exprimé en Hz.V 1. Dans le domaine de Laplace :

ie(p) = Kep(00(p) — Pueo(P))
A,-—EV(P) = Kyitre(p) (2.5)
Af(p) = choAV(p)

En se plagant dans le domaine de Laplace si ¢,c, désigne l'erreur de phase
a la sortie du VCO :

Af(p)
p

Pueo(P) =

Nous en déduisons la fonction de transfert H(p) entre qco(p) et wo(p) [17] :

Hp) = P2 p) = TveoKenFuire )
$Yo p + chchpKletre 07)

Pour ¢e(p) = wo(p) — Yvco(p) représentant Uerreur de phase, nous définissons
H,(p) comme la fonction de transfert de la correction de la boucle.

Pe p
H = — =
‘ (p) ®o (p) p+ K’ucchpKfz'ltre (p)

(2.6)

Les performance de la boucle sont alors déterminées par la fonction de trans-
fert du filtre de boucle.
Le théoréme des valeurs finales dit que :

lim . (t) = I{g% p He(p) ¢o(p) (2.7)

t—o0
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Lorsque la fontion Kijre(p) n’a pas de pole double en 0, alors, suite & la
réponse & un saut de phase, nous avons :

¢o(p) = Apo/p  lim @ (t) =0

Le systéme tend donc & annuler erreur de phase existant entre le signal de
référence et le signal de sortie. La figure 2.8 illustre les fonctions de transfert
H(p) et H.(p) pour les valeurs de paramétres de boucle suivants :

Kep =10"*Arad™?
Kyo =610"H2z V1
F(p) = L2 avec R = 5000 et C = 1.6 nF donnant f. = 200 kHz.

La figure suivante illustre que le systéme ne corrige pas le bruit de phase
proche de la fréquence du signal de référence. Comme nous allons le voir par la
suite, le choix de la fréquence de coupure du filtre, des gains du comparateur de
phase et du VCO ont une incidence sur les performances de la boucle.

Attenuation en dB
\ .

; ; ;
10* 10° 10° 10’ 10°
Frequence en Hz

Fi1c. 2.8 — H(p) et H.(p)

La poursuite de fréquences

Nous pouvons caractériser la capacité de la boucle & verrouillage de phase
4 suivre les variations de phases ou de fréquences. Cela est important lorsque
la boucle & verrouillage de phase est utilisée pour translater en fréquence un
signal déja modulé et pour connaitre la facon donc le bruit de la référence est
transmis & la sortie. Certaines architectures comme la “boucle de modulation”
décrite dans le chapitre précédent utilisent cette technique dans le cadre d’une
application GSM. Soit ¢, ’erreur de phase due & la différence entre celle de la
référence g et celle que la PLL arrive a reproduire. Elle vaut :

p
Pe(p) = 20(p)
p+ chchpKfiltre (P)

(2.8)
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Dans le cas d’ un saut de phase Agg : wo(p) = Apo/p et Kyipre(0) # 0 et
nous obtenons [17] :

=0

_ _ PApo
lim t) = lim
Jm Pe(t) p=0 p+ KyeoKepK pittre(p)

La boucle corrige donc cet écart de phase. Cependant ce n’est pas une correc-
tion instantanée et le temps d’acquisition dépend des paramétres de la boucle.
Plus les variations de phase seront rapides, moins la boucle suivra. Quantifions
ce décalage.

Supposons une variation continue de la phase caractérisée par un écart de
pulsation Aw = Awy/p? par rapport a la pulsation du signal. Avec 1’équation
2.8, nous avons [17] :

Awo Awo

lim ¢, (p) = =
t_moso (p) chchpKfiltre(O) K,

avec K, = KoK cpK pitire(0) la constante de vélocité. Il s’agit de I’erreur de
phase qui s’ajoute au signal & la suite de ce saut de fréquence. Nous avons donc
tout intérét & choisir une constante de vélocité importante afin de minimiser
cette erreur de phase non réductible.

Influence du filtre de boucle

Plus les contraintes en bruit seront importantes, plus il sera nécessaire de
concevoir un filtre sélectif et donc d’ordre élevé. Le choix du filtre dépend des
conditions de stabilité, de la bande passante et de la vitesse d’acquisition et des
performances en bruit de la boucle & verrouillage de phase attendues.

Cas des boucles d’ordre 1 Dans un premier cas, imaginons une boucle
a verrouillage de phase sans filtre (F(p) = 1). La boucle est alors d’ordre 1.
Nous posons K = Ky, Kcp. K est & la fois le gain de boucle et I'inverse de la
pulsation de coupure de la boucle (w, = 1/K). On a :

o) = 14 (2.9)

Un K, important augmente le gain de boucle et diminue la fréquence de
coupure, entrainant un plus grand filtrage des bruits de la référence et de la sortie
du comparateur et moins de filtrage des bruits issus des filtres. Une grande valeur
K., augmente la réactivité de la correction pour une erreur de phase donnée.
Avoir un grand gain de boucle permet un asservissement plus rapide (de maniére
simplifiée 74,4 = 2 K. Cependant, nous ne disposons seulement que de K pour
définir notre boucle ce qui empéche d’atteindre des objectifs contradictoires.
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Cas des boucles d’ordre 2 Considérons & présent le cas d’un filtre
dl’ordre 1 de fonction de transfert : Kyisre(p) = p‘rl—i-l' L’équation (2.9) devient
alors :

K. K w?
H(p) = S = . 2.10
(p) p(Tp + 1) + K’Ucchp p2 + 2Cwnp + w% ( )

Nous nommons ( le coefficient d’amortissement et w,, la fréquence naturelle.

— chchp

T

(=51 (2.11)

Wn = 3Kye0Kep

Si le coefficient d’amortissement est nul, les poles de la fonction de transfert
sont imaginaires et le systéme oscille.

On dispose & présent de deux leviers pour définir notre boucle : 7 et KoK cp.
Il est donc possible d’avoir une bande étroite et un gain important au détriment
d’un faible coefficient d’amortissement. Comme nous le verrons par la suite, le
¢ idéal vaut 0.707.

Pour disposer d’un levier supplémentaire, nous pouvons donc envisager le
filtre (fig. 2.9) de fonction de transfert suivante

pra+1

Im avec T1 = RlC et T = RQC
1 2

F(p) =

2C - wn/chchp) + UJ%
P? + 2Cwnp + w2

_ 1 chchp 1 _ K’ucchp
avec (= 31 / 77_1 T T + 7Kucchp et wp = 77_1 1

Nous pouvons donc choisir de maniére indépendante le gain, le coefficient
d’amortissement et la fréquence naturelle de la boucle.

H(p) = 2n (2.12)

R1

IRZC

Fi1G. 2.9 - Filtre de boucle
Pour un produit K,.,K.p grand, la fonction de transfert devient

Hp) = 2Cwnp + wi
P P? + 2Cwnp + w2

avec C: TEQ /chof{cp et Wp = chchp
T T1
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Cas des boucles d’ordres supérieurs Les contraintes dues aux normes
GSM imposent I'utilisation de filtres d’ordre 3 ou 4. Un ordre plus élevé permet
de rejeter d’avantage de bruit en dehors de la bande passante de la boucle &
verrouillage de phase. Avec une réjection supérieure, il est possible d’augmenter
la bande passante et donc de diminuer le temps d’acquisition.

Influence du coefficient d’amortissement (

Nous tragons la fonction de transfert d’une boucle & verrouillage de phase
d’ordre 3 pour plusieurs valeurs de ¢ (fig. 2.10). Nous constatons lorsque (
diminue que si la fonction de transfert est plus sélective, elle présente aussi une
surtension aux alentours de la fréquence de coupure. Le gain n’est alors plus
uniforme sur la bande passante. Le choix de { = */75 est bon un compromis entre
ces deux qualités antagonistes. Cette valeur a aussi ’avantage de minimiser la
contribution du bruit du signal de référence au niveau de la sortie.

Fonction de transfert en dB
\

255
10°

.
10° 10" 10°
Frequence en Hz

F1c. 2.10 — H(p) en fonction de ¢

Effectivement, considérons un bruit ¢o(jw) = ¢o (supposé blanc) a l'entrée
du comparateur de phase. Soit ®2 représente sa contribution en bruit, intégrée
dans le domaine des fréquences. En considérant la fonction de transfert H (jw)
(de ’éq. 2.10), nous avons :

oo

& = [ HGPnleeitods = [ HGw)Pdo = @B
0 0

B = [P =5 (c+ ) (213)
L= =5 Ve ’
0 2 4C div
Minimiser la contribution du bruit du signal de référence, c’est choisir une
bande passante By, la plus faible possible. La fonction ¢ — Br({) atteint un
minimum pour ¢ = 0.707. Or le choix de la bande passante a une conséquence
directe sur une caractéristique essentielle de la PLL : le temps d’acquisition.
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Définition du temps d’acquisition

Le temps d’acquisition détermine le temps qu’il faut pour que la boucle
a verrouillage de phase soit opérationnelle. Imaginons un circuit GSM qui doit
traiter I’émission et la réception & des fréquences et dans des intervalles de temps
différents (Chapitre 1). La boucle & verrouillage de phase doit étre capable de
synthétiser deux fréquences différentes & chaque slot d’émission et de réception.
C’est pourquoi, aprés une phase d’émission, la boucle & verrouillage de phase
doit étre assez “rapide” pour pouvoir “accrocher” i la fréquence de réception
avant le slot de réception.

Mathématiquement, la valeur de la convergence n’est jamais atteinte, c’est
pourquoi, nous définissons de fagon arbitraire un temps & partir duquel la valeur
convergeante est suffisamment proche de sa limite. Le temps d’acquisition a deux
composantes.

On demande en général aux boucles & verrouillage de phase générant les
porteuses dans les applications mobiles de pouvoir synthétiser une large gamme
de fréquences. Il arriveque la fréquence initiale soit éloignée de celle visée et que
la boucle & verrouillage de phase ne soit pas en mesure de corriger pour des
paramétres de la boucle donnés. Un dispositif d’aide a la convergence est donc
nécessaire. Le temps d’accroche se décompose ainsi en deux partie : le temps
de recherche des bons parameétres (il s’agit en général de la capacité du filtre
résonnant du VCO) et le temps qu’il faut a la boucle pour accrocher pour cette
configuration.

2.2.2 La boucle a verrouillage de phase & division entiére

La boucle & verrouillage de phase & division entiére est utilisée pour générer
un signal d’une fréquence f,., multiple de celle du signal de référence fo. Nous
en trouvons dans les circuits de terminaux mobiles nord américain de la norme
IS-54 [8]. Se rajoute au synoptique d’une boucle & verrouillage de phase simple
présentée précédemment un diviseur de fréquence (par N) entre la sortie du
VCO et du comparateur de phase-fréquence (cf fig. 2.11). Les signaux incident
au comparateur étant asservis en phase et en fréquence lorsque la boucle &
accrochée, le signal de sortie vaudra donc fy.o = N fo.

Quartz
+ i Y ¢co
ol ] §, ] CP |~ Filte|—° VCO !
¢
div Div N

Fi1G. 2.11 — Synoptique d’une boucle & verrouillage de phase a division entiére

Cette architecture n’est pas appropriée pour la norme GSM car nous aurions
besoin d’une fréquence de référence de 200k H z pour balayer la bande GSM. De
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plus, les capacités du filtre de boucle engendrent une modulation d’amplitude
a lentrée du VCO du fait de leur fuite. Les capacités & faibles pertes sont
généralement assez volumineuses et ne peuvent étre intégrées dans le circuit. Le
filtre de boucle (passe-bas) permet d’atténuer le phénomeéne si la fréquence de
modulation est suffisamment grande devant la fréquence de coupure du filtre.
Partir d’une fréquence de 26 M H z serait 1’idéal car les quartzs correspondants
sont bon marché et la fréquence est éloignée de la fréquence de coupure du
filtre (quelques dizaines de kHz pour une boucle & verrouillage de phase d’un
transmetteur GSM). Pour synthétiser des fréquences avec des pas de 200k H z
avec un tel quartz, il est nécessaire de multiplier la fréquence de référence par
un nombre fractionnel. C’est pour ces raisons que les boucles & verrouillage de
phase & division fractionnelle ont été congues.

2.3 La boucle a verrouillage de phase a division
fractionnelle

2.3.1 Principes

Si ’on ne sait pas faire une division fractionnelle instantanément, il possible
de la faire en moyenne sur un intervalle de temps. On rajoute donc un contrdleur
de division & ’architecture de la boucle a verrouillage de phase & division entiére
précédente (fig. 2.12).

Quartz

%, i \% L
fol ] ¢ 1 CP |~ Filtte |+ VCO

¢div Div

Controleur
|
!

K

Fi1G. 2.12 — Synoptique d’une boucle & verrouillage de phase & division fraction-
nelle

Généralités

La multiplication fractionnelle de la fréquence de référence fy se fait en
alternant la valeur de la division (par N, N + 1...) de la fréquence du signal de
sortie du VCO (fig. 2.13).

Lorsque la boucle accroche, la moyenne de la fréquence a la sortie du diviseur
[aiv égale la fréquence de référence. Nous en déduisons que la fréquence moyenne
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tdiv

erreur fréquentielle instantannée t

to

F1G. 2.13 — Fréquence & la sortie du diviseur

alasortie du VCO f,¢, est égale au produit de la fréquence du signal de référence
par la moyenne ¢ de la division

Un controleur (généralement un XA, dont nous verrons les principaux avan-
tages ultérieurement) détermine les valeurs des divisions au cours du temps. La
valeur moyenne de la division ¢ dépend d’un mot binaire K de k bits comman-
dant le controleur. Les boucles & verrouillage de phase & division fractionnelle
sont largement répandus dans les systémes de radio-communication.

La différence entre la moyenne désirée et la valeur instantanée de la division
représente une erreur de quantification. Le bruit de quantification n’est pas
filtré par la boucle d’asservissement et se retrouve donc a la sortie du VCO.
C’est, pourquoi, on utilise le plus souvent les modulateurs sigma-delta (AXY), qui
ont la propriété de filtrer le bruit de quantification basse fréquence [21] comme
Pexplicite la figure 2.14. Sur cette figure est réprésenté le niveau relatif (en dB)
du bruit de quantification sur le domaine des fréquences par rapport au bruit
de quantification a la fréquence d’échantillonnage du ¥A (ici 61,45M Hz);

Bruit de quantification a la sortie d'un ZA d'ordre 1
T T T

Puissance de bruit en dB

-100}

10° 10" 10° 10° 10° 10° 10° 10" 10°
Frequences en Hz

FiG. 2.14 — Correction du bruit de quantification
Le bruit de quantification fréquentiel augmente & mesure que les fréquences

croissent. Or comme nous le verrons par la suite, il pourra étre filtré par la
boucle.
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A Tl'image des fréquences, nous pouvons écrire :

Pvco = 4 Pdiv (2.14)

En considérant ’expression 2.14, I’équation 2.6 devient :

H(p) = Puco (p) = I(lvcchpKfiltre(p) (2.15)
®o p+ EchchpKfiltre (P)
La fonction de transfert fait apparaitre le facteur de division ¢ (comme N
serait apparu dans le cas d’une PLL 4 division entiére). On peut déja voir (nous
allons le détailler par la suite) que pour des fréquences comprises dans la bande
passante Y,co = qpo- Il est donc préférable, si le signal de référence est bruyant,
de minimiser ¢. Ainsi, en fonction des bruits du circuit, faudra-t-il déterminer
quels paramétres nous permettent de minimiser le bruit & la sortie.

2.3.2 Le circuit
Le VCO

La performance en bruit de la PLL dépend en grande partie du VCO. Le
montage de Colpitts comme nous l'avons vu précédemment a plusieurs avan-
tages. Sa grande force réside dans la présence d’un résonateur LC dans la boucle
de rétroaction, ce qui lui permet de trés bonnes performances en bruit.

Le diviseur

Prenons ’exemple d’un diviseur par 64/65 (fig. 2.15). Son fonctionnement
repose sur deux principes : la division d’un multiple N pair d’une fréquence
et le glissement d’une période du signal d’entrée lorsque nous voulons obtenir
les divisions par N impair. L’ensemble est composé d’un diviseur synchrone
et d’un diviseur asynchrone ; dans notre cas, la fréquence d’entrée est d’abord
divisée par le diviseur synchrone (par 4), puis rejoint un diviseur asynchrone
(par 16). Ce dernier actionne un glissement d’une période quand ses 4 sorties
valent “1111” (le 16éme état du compteur) quand C=0 lorsque l’on souhaite une
division par 65.

Le comparateur de phase

Un comparateur de phase seul ne permet pas d’asservir correctement la
boucle & verrouillage de phase. Cela tient aux liens entre la phase et la fréquence
(éq. 2.16) et au fait que les erreurs initiales ¢(0) et f(0) doivent étre corrigées.

t
() = 0(0) + / f(r)dr (2.16)
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Diviseur synchrone par 4 ou 5

]
[ f sortie

Diviseur assynchrone par 16

F1c. 2.15 — Diviseur par 64/65

1l est nécessaire d’utiliser un comparateur phase-fréquence plutdt qu’un com-
parateur de phase car ce dernier ne peut asservir correctement que des signaux
déphasés mais de mémes fréquences. De plus, la caractéristique courant/erreur
de phase est une fonction périodique dans le cas d’'un comparateur de phase.
C’est pourquoi il est déconseillé de 1’utiliser lorsque la fréquence synthétisée
initiale est loin de la fréquence de référence.

Le comparateur de phase-fréquences (CPF) Le comparateur de phase-
fréquences est composé de deux bascules D et d’une porte Nand (fig. 2.16).

Référence

o

o

e

F1G. 2.16 — Comparateur de phase-fréquence

Supposons qu’a l'origine des temps, tous les signaux sont nuls. A 'avénement
du front montant du premier (par exemple le signal de référence comme le
montre la figure 2.17), la sortie Pu de la bascule excité prend la valeur de D :
1 (Sa sortie est & 1 : il est en avance) . Pu reste & 1 jusqu’au front montant du
signal de sortie du VCO et Pd passe & 1 également. Pas pour trés longtemps
cependant car ces deux sorties (de valeur 1) actionnent la réinitialisation des
bascules (via la porte Nand). En conclusion, sur la premiére sortie citée, nous
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avons une image du déphasage des deux signaux, tandis que la montée & 1 sur
la deuxiéme sortie s’est & peine fait remarquée.

Référence J ‘ ’—‘
veo [ L L]
Pu ﬂ H

Pd

FiG. 2.17 — Asservissement de la phase et de la fréquence

Bien que le bruit du comparateur de phase existe nous le négligerons devant
celui généré par la pompe de charge.

La pompe de charge

Le résultat de la comparaison en tension est converti en courant par la pompe
de charge avant d’étre intégré par le filtre de boucle. Les deux sorties du CPF
controlent la charge ou la décharge en courant du filtre de boucle (fig. 2.18).

VCC

Pu
Vin @ Détecteur w— Filtre Ve
de phase - R
fréquences de boucle

\Y% °
vco

Pd

F1G. 2.18 — Pompe de charge

La pompe de charge est constituée de deux sources de courant. Lorsque Pu
vaut “1”, une source de courant charge le filtre de boucle. Lorsque Pd vaut “17,
le courant est drainé & la charge du filtre. L’asservissement établi, la pompe
de charge est théoriquement inactive. Cependant deux phénoménes bruitent la
tension de controle du VCO. Les capacités fuient toujours un peu et cela im-
plique que la pompe de charge n’est jamais complétement au repos. De plus, un
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bruit cyclo-stationnaire & la fréquence de comparaison di aux circuits logiques
du comparateur existe.

Le filtre

Choisissons le cas d’un filtre passif & trois poles et un zéro (fig. 2.19.a)
donnant une boucle d’ordre 4. Les valeurs des capacités et des résistances sont
déterminées en fonction des paramétres de la boucle désirés : Kyco, Kep , fe
fréquence de gain de boucle unitaire, f, fréquence du zéro, f, celle du pole
principal ( f. = \/f:fp)- La marge de gain de la boucle et sa marge de phase,
condition d’une stabilité sont optimisées lorsque f./f, =~ 2.

C1l

in1 R2 in2 R2
1 1 R1 1 1
R1 —_— 2 C3 —/|— in . —_— C2 C3 —|

F1c. 2.19 — Filtre de boucle

Les valeurs de composant choisies, il reste & voir leur contribution en bruit et
de s’assurer qu’il n’est pas génant. Le bruit équivalent en courant i,, (fig. 2.19.b)
ramené 4 ’entrée se calcule en appliquant le modéle de Norton au circuit.

Dans le cas d’une boucle a verrouillage de phase d’ordre 2, en exprimant le
bruit en fonction des paramétres de la boucle, nous pouvons montrer que [24] :

2 2T Kyeo

n

K—gp B Cwn Kep

Nous en déduisons qu’a ¢ et w,, fixés, 'augmentation du gain du VCO et la
diminution du gain du comparateur de phase-fréquence dégradent le bruit.

Le modulateur sigma delta (XA)

Comme nous l’avons évoqué précédemment, la structure XA minimise la
contribution du bruit de quantification du modulateur aux fréquences relative-
ment faibles devant sa fréquence d’horloge. Nous allons ici rappeler quelques
éléments théoriques afin de mieux comprendre les leviers sur lesquels jouer pour
minimiser sa contribution en bruit au niveau de la sortie de la PLL.

Principe : La division de f,., est généralement contrélée par un modula-
teur Y A. Sa valeur est donnée par un mot logique de k bits. Le pas fréquentiel
vaut alors 1/2F de I'intervalle des fréquences synthétisables.



2.3. LA BOUCLE A VERROUILLAGE DE PHASE A DIVISION FRACTIONNELLE51

Nous I’avons vu précédemment, on trouve le bruit du modulateur b, (engen-
drant le bruit de phase @, aprés le diviseur) dans le bruit de phase 4 la sortie du
VCO. L’avantage de ce type de modulateur est d’avoir un bruit de quantifica-
tion bas a faible fréquence. Son bruit & des fréquences plus élevées remonte mais
il est atténué par le filtre de boucle qui se comporte comme un filtre passe-bas.
Examinons un YA du premier ordre pour en comprendre le principe. L’ordre
correspond au nombre de fois que ’on intégre la différence entre la sortie y et
I’entrée z. Dans le domaine de la transformée en z, le synoptique se représente
comme sur la figure 2.20. L’indice ¢ représente le rang de l'itération de calcul.
Celui-ci se fait au rythme de ’horloge du sigma-delta a la fréquence f;.

F1G. 2.20 — Sigma Delta d’ordre 1

Ona:

W; = Tj—1 — €i—1

Yi =xi—1 + (e; —e;i1)
On pose n; = e; — e;_1 la modulation de ’erreur.
N(z) = E(z)(1-z7")

Nous pouvons exprimer sa densité spectrale en fonction de la moyenne quadra-
tique de lerreur e,n,s ([22]) et la fréquence d’échantillonnage fs du modulateur :

N(f) = E(f)]1 — e "% | = emw\/fz 2sin(rL) (2.17)

Typiquement, un modulateur A convertit un signal codé sur & bits en un
autre signal codé sur moins de bits : il s’agit d’un démultiplexage. A fréquence de
conversion donnée, la sortie refléte mieux 'entrée si elle est codée sur un grand
nombre de bits. La connaissance du bruit de quantification est stratégique dans
le domaine de la modulation numérique. Déterminons le lien entre la dimension
de la sortie N et la précision relative caractérisée par S/epms rapport du signal
sur ’erreur moyenne.

Supposons que I’erreur a une équiprobabilité de valeur dans Uintervalle [-A /2, A/2].
Si de plus, nous supposons que ’erreur a des propriétés statistiques indépen-
dantes du signal d’entrée (méme si cela est généralement faux), alors nous pou-
vons ’associer & un bruit [22]. Le signal & quantifier est la droite y = z. 1l
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est codé sur 8 bits (fig. 2.21). Soient A le pas de quantification et epn,s ’er-
reur de quantification. Nous pouvons exprimer ’erreur en fonction du pas de
quantification :

2 2
€ = e‘de = — (2.18)
rms

T e
_3a_AL j’A
A RN NN
b m TN ALY NN
T2 2 2

F1G. 2.21 — Quantification de I'erreur

Pour un signal codé sur N bits, on peut exprimer sa valeur rms S,,,s; par

%A . Ainsi le rapport signal sur bruit vaut :
STms
rms ) _ 6N + 1.78 (2.19)
€rms / gp

Le rapport s’améliore de 6dB & chaque bit supplémentaire.

Le sigma delta d’ordre L : L’ordre du sigma-delta correspond au nombre
d’accumulateurs cascadés. L’équation 2.17 devient :

o ()

Le bruit augmente & mesure que les fréquences augmentent vers fr/2 . Dans
le cas d’un CAN ou d’un CNA, il est nécessaire de filtrer le signal (filtre déci-
mateur) atténuant le bruit haute fréquence. Dans le cas du controle du diviseur
d’une PLL fractionnelle N, ce filtrage est réalisé par le filtre de boucle.

Soit N¢ la puissance d’erreur dans la bande de modulation [0..f;]. On sup-
pose que fo < fr :

N(f) = B(f) |1 =77

fo
NZ = /0 IN(f)df

71-L

\/TT(OSR)*L*/Z (2.21)

No = erms
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OSR représente le coefficient de sur-échantillonnage (Oversampling Ratio).
C’est la division de la bande de modulation par la fréquence d’échantillonage.
Le bruit chute de 3(2L + 1) décibels lorsque I’OSR. double, ce qui équivaut &
augmenter la résolution de la sortie de L + 1/2 bits. Cependant, au deld de
Pordre 2, les sigma delta rencontrent des problémes de stabilité qui compliquent
leur conception.

Nous pouvons & présent définir la contribution en bruit du modulateur sigma-
delta. Soient f, la fréquence d’échantillonage du modulateur AY. Le bruit de
phase ¢, (f) ajoutée par le sigma-delta d’ordre L [24] :

Si I’on considére que N est grand et que fo = fs alors ’équation précédente

devient :
 JRomA (  (mf\\T
on(f) = gfvco (23m (%>>

Si 'on cherche & réduire la contribution maximale en bruit de phase du
modulateur AY; on choisira pour une fréquence de sortie f,., donnée, une fré-
quence de référence petite (il faudra donc prendre un niveau de division élevé).
Cependant, cela réduit du méme coup la bande dans laquelle le bruit de phase
était satisfaisant.

2.3.3 Le bruit de la boucle a verrouillage de phase a divi-
sion fractionnelle

La figure 2.22 présente le synoptique d’une boucle & verrouillage de phase &
division fractionnelle avec ses sources de bruit. Sont & prendre en considération
les bruits provenant du signal de référence pguariz (de puissance ©7,,..), le
bruit de quantification du sigma-delta ¢,,, le bruit du comparateur de phase et
de la pompe de charge @.p, celui du filtre @44 et le bruit du VCO ¢yco-

Soient g, , ¥s,, Pss, Psi€t s, leurs contributions respectives au bruit total
ps. Les fonctions de transfert sont les suivantes :

chchpKfiltTC (p) ¥ 4
p+ %chchpKfﬂtTe (p) e

Ps; = H(P) Pauartz =

_ chchpKfz'ltre (p)
P+ %K'ucchpKfiltre (P) "

Vs, = —H(p) on =

H(p) Gep = choKfiltre (p) o
cp — c
KCP b p+ %chchpKfiltre (P) b

Psz =
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P quartz Ocp  Priltre Pueo

d%tmg:;zitceg; Filtre Oscillateur (VCO)

F1G. 2.22 — Les bruits d’'une PLL-Fractionnelle-N

sy = Koo Prit
o p + %chchpKfiltre(p) wre
1 P
Psg = 1-— —H(P)> Pvco = Puco
° ( q p+ %chchpKfiltre (P)

La boucle se comporte différemment suivant 1’origine des bruits : comme un
filtre passe-bas pour Qguartz; ¥n, Pep €t Pritre, comme un filtre passe-haut pour
pweo- Le bruit de phase total & la sortie vaut donc

1 H(p)
s — Puco 1--H + itre 7- 170 /7 N
14 14 ( q (p)) prat ch Kfiltre(p)
14
+(Cormarts = o) + £2) 1) (223)
cp

Lorsque w < wy, alors H(p) = ¢q. Le bruit du VCO n’intervient pas. L’équa-
tion précédente devient alors :

s =4 (‘Pquartz —pn+ Kicp(@cp + @filtre)) (224)
Ce résultat nous montre qu’il est préférable de choisir un ¢ faible pour mi-
nimiser 'influence du bruit du filtre, du quartz et de ’ensemble diviseur et
sigma-delta dans la bande passante de la boucle.
Lorsque w > w, alors H(p) ~ 0 et % = 0 car H(p) et d’un ordre plus
élevé que K ¢ijire(p). On en déduit que le bruit au dela de la fréquence naturelle
dépend du bruit du VCO :

Ps = Puco (2-25)
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Autres perturbations d’une boucle a verrouillage de phase Lorsque
’on utilise une boucle & verrouillage de phase en boucle ouverte, un changement
sur la tension de controle du VCO se traduit par une dérive de la fréquence &
sa sortie (“drift”). Ces fluctuations peuvent provenir de la perte des capacités
du filtre de boucle. De plus, lorsque la boucle s’ouvre et se ferme, la charge du
VCO change et sa fréquence de résonance également (“pulling”).

Dans certains systémes, la fréquence du signal issu du VCO est proche de
celle du signal de sortie de I’amplificateur de puissance. Or une partie de ce
dernier signal de forte puissance parvient au VCO et dévie la fréquence de
résonance.

A chaque fois que Pamplificateur de puissance s’allume (ou s’éteint), le fort
appel de courant (ou inversement) change la tension d’alimentation. Ce qui
perturbe les polarisations quand les précautions n’ont pas été prises. Ces chan-
gements de polarisation sur les varicaps du VCO induisent un changement de
la fréquence d’oscillation ( “pushing”).

Conclusion

Déterminons le bruit de phase a la sortie du VCO pour un sigma delta
d’ordre 2 dont la sortie est codée sur 2 bits et dont I’entrée est un mot de 20
bits. Alors la précision vaut : 1/22° &~ 107*% de I’intervalle de fréquences visé.
Pour des calculs au premier ordre, nous négligerons ¢ fii¢re €t @pq- Pour f < fn,
Pexpression du bruit de sortie déterminée précédemment (éq. 2.23) devient :

Pout (f) =q ((pquartz (f) - QPn(f))

Donc pour f < fp :

Pout(f) =4 (soquam + %\/% %%sm (7}—{» (2.26)

Au dela de la bande passante de la boucle, le bruit du VCO devient majori-
taire (la boucle se comporte comme un filtre passe-haut). Le plancher de bruit
est déterminé par le buffer de sortie du VCO.

Pour f > f,, nous déduisons des équations 2.4 et 2.25, la puissance de bruit
de phase suivante :

A0 = (1 ¥ (%)) (1+£2) (2.27)

Cette relation reste valable tant que le bruit du VCO reste prédominent
devant le bruit plancher du circuit. En 'occurrence, le bruit du buffer de sortie
de la boucle & verrouillage de phase définira le bruit plancher.
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2.3.4 Applications

Examinons & présent les performances en bruit de phase obtenues & partir
des équations précédentes de deux boucles & verrouillage de phase aux fonctions
différentes dont nous comparerons les performances avec celles de nos synthéti-
seurs de fréquences dans les chapitres suivants.

L’une génére la porteuse (& 900M Hz) pour 1’émission d’un signal GSM,
Pautre ’horloge (& 61.44M Hz) pour les convertisseurs CNA et CAN pour le
signal bande de base UMTS.

Génération de la porteuse

Déterminons les caractéristiques d’une boucle & verrouillage de phase dans
le cas de la synthése de la fréquence RF d’un circuit GSM pour la transmis-
sion (homodyne). Le choix de la conversion directe impose la synthése d’une
fréquence f,co = 900M Hz. Nous choisissons comme fréquence de comparai-
son frey = 26M Hz provenant d’un oscillateur & quartz, la fréquence de gain
de boucle unitaire f. = 50kHz pour satisfaire une vitesse d’acquisition mini-
mum. Nous fixons les performances du VCO : son gain K., = 9OMHz.V !,
foo = 10kHz (—95dBc.H™") et f.y = 4A0M Hz (—167dBc.Hz™"), celles du com-
parateur de phase : K., = 1.5107*A.rad™", du filtre d’ordre 3 et du £A d’ordre
2. Le signal de référence donne un bruit de —145dBc.Hz~'. Un simulateur uti-
lisant les formules précédemment décrites nous donne les résultats de la figure
2.23.

—e—Ch.Pump
—= RFVCO

+— Reference

R1

Output SSB Phase Noise (dBc/Hz)
=}
5
o

0.001 0.01 0.1 1 10

Offset Frequency (MHz)

F1G. 2.23 — Bruit de phase d’une PLL pour la RF (a4 900 MHz) GSM

C’est un exemple des performances possibles d’une boucle & verrouillage
de phase TX (Transmission) d’une application GSM. Le bruit proche de la
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fréquence de référence correspond & celui du signal de référence. Puis viennent
les bruits du VCO et du filtre (R2). Au dela de 400kH z de la porteuse, le bruit
du VCO devient majoritaire. A cette fréquence, le bruit vaut —124dBc.Hz ™!
et au dela de 600kH z il est meilleur que —126dBc.Hz~".

Génération d’une horloge de convertisseurs

Attachons nous a présent & la génération d’une horloge & 61.44M H z pour
un convertisseur numérique-analogique pour des données UMTS.

En fonction de ’architecture de notre systéme et des performances de notre
convertisseur, nous imposons & la boucle & verrouillage de phase? d’avoir un
bruit de phase inférieur 4 —100dBc.Hz~! sur une bande de 100kH z autour de
sa fréquence fy, ce qui équivaut & une gigue maximum de 12.5ps. Nous prenons
fref = 26 M Hz, le méme VCO que dans le cas précédent, le méme signal de
référence, le méme comparateur de phase et le méme filtre de boucle.

Les spécifications dans le cas d’une conversion numérique-analogique sont
sévéres et sont atteintes par cette PLL d’ordre 4 dont les performances sont
résumeées par la figure 2.24.

—e— Ch.Pump
—=RFVCO

—&— Reference

Qutput SSB Phase Noise (dBc/Hz)

0.001 0.01 0.1 1 10

Offset Frequency (MHz)

F1G. 2.24 — Bruit de phase d’une PLL pour une horloge (4 61.44M Hz) UMTS

On respecte la contrainte de maintenir un bruit de phase inférieur 4 —100dBc. Hz !

sur la bande de 100kH z. Dans cette configuration, le bruit de la référence est
prépondérant & des fréquences proches de la porteuse, puis vient le bruit du
VCO qui avant la fréquence de coupure est filtré par le filtre de boucle. Au dela
de cette fréquence de coupure, le bruit de la boucle & verrouillage de phase est
exactement le bruit du VCO.
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Conclusion

Les boucles & verrouillage de phase sont aujourd’hui les synthétiseurs de fré-
quences les plus performants. Cependant, leur qualité est due principalement
a leur résonateur LC. Ces éléments sont volumineux et & cause du champ ma-
gnétique induit par 'inductance, sont & ’origine de phénoménes parasites qui
sont génants pour les différentes parties du circuit. Cela peut étre un frein &
Pintégration de ces fonctions (voir Chapitre 1).

C’est pourquoi, il serait intéressant de voir si d’autres systémes de synthése
de fréquences capables d’étre intégrés aux circuits numériques, sont susceptibles
de suppléer aux boucles & verrouillage de phase dans les circuits pour la télé-
phonie mobile.

De récents travaux [29] ont tenté de montrer que des systémes basés sur des
lignes & retard sont capables de fournir une fréquence RF pour une application
AMPS (Advanced Mobile Phone System). Seulement la littérature concernant
ces lignes a retard est succinte et notre regard sur elle doit étre approfondi. Le
chapitre suivant a pour objectif d’en dresser une étude théorique afin de mieux
en voir les possibilités et les limites.



Chapitre 3

La boucle a verrouillage de
délais

Les boucles & verrouillage de délais sont largement utilisées dans les circuits
numériques. Elles sont le coeur de synchronisateurs de signaux [26], d’horloges
a phases multiples [4], de multiplieurs de fréquences [27]... Mais elles sont moins
présentes dans le domaine analogique. Nous pouvons cependant évoquer leur
utilisation dans un oscillateur local, d’une chaine de transmission [29].

Leur principal avantage est de générer différentes phases d’'un méme signal
de fagon stable, précise et moins bruyantes que les systémes équivalents & base
d’oscillateurs en anneaux|[18] dans lesquel il existe une dérive temporelle de la
phase. La structure d’une boucle & verrouillage de délais reprend en partie celle
d’un oscillateur en anneaux mais permet d’asservir & la période du signal, la
phase du signal & la sortie de la derniére cellule. Ainsi, comme nous le verrons
précisément plus tard, 'accumulation du bruit au court du temps qui existe
pour loscillateur en anneaux, n’a plus cours. Le bruit de phase aux sorties des
cellules est nettement réduit et la dérive temporel de la phase est annulée. Autre
avantage majeur, ce systéme est réalisable par un procédé MOS. Il peut ainsi
étre intégré au sein de circuits numériques.

En considérant les nouveaux objectifs des industriels liés aux attentes des
consommateurs (portabilité, multi-normes et multi-bandes), il serait intéres-
sant de gagner en simplicité de conception et d’uniformiser les procédés. C’est
pourquoi réaliser une synthése de fréquences avec un systéme de type numérique
serait avantageux, & condition de respecter les contraintes de bruit propres au
domaine analogique.

L’état de I’art de la théorie était peu satisfaisant. Les études étaient peu
nombreuses, incomplétes et concernaient surtout les applications numériques.
Il manquait donc une théorie précise du bruit de phase qui est une grandeur
physique propre au milieu analogique. Les principaux articles se référaient prin-
cipalement aux travaux de thése de Chien et Weigandt (|23, 18]), qui ne pro-
posent qu’une étude approximative du bruit de phase.

59
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Nous allons donc proposer dans cette partie une description plus fine et des
modéles de bruits simplifiés facilement exploitables par 'ingénieur de concep-
tion.

3.1 Théorie

Les articles ou théses récentes traitant de la théorie du bruit des boucles
a verrouillage de délais ne prennent pas en compte ’effet de la boucle. Nous
proposerons donc dans cette partie une formulation compléte du bruit de phase
en fonction des éléments perturbateurs du circuit.

Nous commencerons cette partie par le rappel des principes des boucles &
verrouillage de délais. Puis nous étudierons plus en détail les éléments retarda-
teurs et leur systéme de controle.

3.1.1 Généralités

Une boucle & verrouillage de retard asservit en phase deux signaux de fré-
quence fo,’'un Sy.; servant de référence temporelle et ’autre S, ce méme signal
Sres mais retardé par une ligne & retard (fig. 3.1). Nous supposons que les élé-
ments du circuits fonctionnent dans leur partie linéaire. Un comparateur de
phase (C'P) génére un courant moyen 4 sur une période du signal de référence,
proportionnel & leur différence de phase Ay. Le comparateur est caractérisé par
son gain K., = i/Ap A.rad 1. Le courant est intégré par un filtre passe-bas de
fonction de transfert K rre(p). Le résultat de I'intégration transformé en une
tension V., modifie les retards de facon & corriger ’erreur de phase. Nous disons
que la boucle est accrochée lorsque les deux signaux sont en phase & 27 prés.

Ligne a retard S

S
ref
DL :

filre [
de ==
boucle

Sl

§

Comparateur de phase

Fi1G. 3.1 — La boucle & verrouillage de phase

3.1.2 La cellule a retard

Une cellule a retard “retarde” dans le temps un signal. Nous représenterons
cette fonction “délai” par le symbole de la figure 3.2. Un signal temporel f(t)
est retardé d’un laps de temps 7 donné. Le signal de sortie g(t) s’exprime par :
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g(t) = f(t—7) (3.1)

f(t) T a(t)

F1G. 3.2 — Symbole d’une cellule de retard

Un signal électrique d’amplitude A , de pulsation w sous sa forme complexe
s’exprime par :

flt,w) = Ae It

L’équation 3.1 s’écrit alors de la fagon suivante :

g(t,w) = &7 f(t,w) (32)

3.1.3 La ligne a retard

Un ensemble de cellules & retard cascadées constitue une ligne & retard (fig.
3.3). Soient : Syez(t) , Si(t) et Ss(t) les signaux respectivement de ’entrée, de
la sortie de la iéme cellule et de la sortie de la chaine.

F1G. 3.3 — Symbole d’une chaine de cellules de retard

Soit la fonction du temps ¢t — 7(t) traduisant le retard introduit par une
cellule. Le signal incident S,. est retardé de 7(t) en S;. Ce dernier s’écrit de la
fagon suivante :

S1(t) = Sres(t — 7(t))
A la sortie de la deuxiéme cellule :
Sy(t) = 81 (t = 7(t)) = Srey (t — 7(t) — 7 (t — 7(t)))

Cela devient vite complexe. Effectivement Sy s’exprime en fonction d’une
auto-modulation de la fonction de retard 7. Or, pour des variations lentes de-
vant la période de référence, on peut considérer qu’une variation temporelle de
t = 7(t) a le temps de se propager complétement vers Ss(t) et peut donc étre
corrigéel.

1...condition nécessaire mais pas suffisante, il faudrait en outre que la fréquence de ces

variations appartienne & la bande passante de la boucle
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Nous pouvons alors considérer que la fonction ¢ — 7(t) est constante, i.e
Vt e R 7(t) = 7, nous avons :

Si(t) = Spey (t —imy) = Aedwlt—ity) — Sres(t) e Jwitu

De la nécessité d’asservir les retards.

Nous cherchons & disposer de plusieurs phases d’'un méme signal. La ligne
a retard répond & ce besoin. Cependant, les variations de procédés et les va-
riations de température du circuit modifient le comportement électrique des
composants. En conséquence de quoi, les délais réalisés fluctuent. Nous pallions
les incertitudes sur le retard en les asservissant. L’autre avantage du controle
des retards sera de rendre opérationnel le circuit pour plusieurs fréquences de
signaux. La plage fréquentielle A f possible dépend de la dynamique de retard
+ A7 sur Pensemble des cellules et de la fréquence de référence fo = 1/Tp. Elle
est donnée par

1 1

Af = —
f To— At Ty + At

donnant :

Ar
T,
Af =2fo——"—=
1- (%)
To

Nous avons intérét & choisir une dynamique de retard élevée pour obtenir une
dynamique fréquentielle importante. Cependant, si la dynamique de phase de
la ligne & retard est supérieur & 27, la boucle risque d’accrocher sur un mauvais

état de phase. Nous expliquerons plus tard comment ce risque a été pris en
compte dans la conception du circuit.

(3.3)

3.1.4 L’asservissement du retard

La boucle & verrouillage de retard est représentée sur la figure 3.4. Etudions

o, ®,
¢
oo RO

Kcep

¢ref ]

F1G. 3.4 — La boucle d’asservissement

A présent le comportement de cette boucle dans le domaine des phases. Le



3.1. THEORIE 63

courant i(t) est proportionnel & la différence de phase des signaux incidents au
CP (p3(t) — ‘Pref(t))'

i(t) = Kep (93(t) — @res(t)) (34)
K, est appelé le gain du comparateur de phase. Nous définissons également
par Kj, le gain d’une cellule & retard et K le gain de ’ensemble des cellules
a retard. Pour une cellule, le déphasage introduit vaut : d,, () = K, () Ve(2).
Pour N, cellules il vaut :
6p(t) = NeKiy (8)Verri (t) = Ki(t)Ve(t)

Dans le domaine de Laplace :

903(17) = Pref (p)eprO — Jgp(p) (1 + e P 4 6*172Tu)

®3 (p) = Pref (p)eipTO — KiKcpKryittre (p) (903 (p) — Pref (p)) (1 +e P+ 671)2”)

d’ou :

e*pTo + KlKCpKf'iltre (p) (1 + e PTu 4 67P2T")
1 + KchpKfiltre(p) (]- + e PTu 4 67’)27_“)

w3(p) = bref(p) (3.5)

La boucle se comporte comme un passe tout. L’amplification du bruit est
minime ([32]) et peut étre négligée. Pour des perturbations de fréquences proches
de celle de la référence, nous avons pr, ~ 0ie f ~ N.fo (Pour tous les calculs de
bruits & venir, nous nous maintiendrons 4 ce cas). De méme, & des fréquences trés
proches de la porteuse, nous pouvons également écrire e P70 = 1. L’équation
3.5 devient

®s(P) = @res(p)

De plus, s’agissant d’un filtre passe-bas, lim,_, o K itre(p) = 0, donc :

lim ¢,(p) = e P @1 (p)

p—>0o0

Le temps d’accrochage

Le temps d’accrochage de la boucle est le temps nécessaire au systéme par-
tant d’un état initial pour asservir en phase ’entrée et la sortie de la ligne de
retard. Fixons une définition du temps d’accrochage t,. Le systéme démarre
avec une erreur AV sur V.

Ki(Ve(p) + AVo(p)) = ¢s(P) — @res(p)
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Nous posons Ape (p) = Aps(p) — pres(p) Perreur de phase entre ’entrée et la
sortie. Et Ape(p) = Ap,(p) si la phase ¢,cf est choisie comme notre référence.

Ve(p) = Kyiwre(p)I(p) et I(p) = KepAg,

Des deux équations précédentes, nous obtenons :

Agp, _ K;
A% 1 + KchpKfiltre (P)

C’est un systéme asservi inconditionnellement stable [26]. Dans le cas ou le
filtre est constitué d’une simple capacité : K ¢jjire(p) = 1/Cp, nous avons :

(3.6)

pKlAV
Ape = ~—pr— (3.7)
p+ =5

Dans le domaine temporel, la réponse & un échelon de tension AVj est :

KjKep
Ap.(t) = KjAVpye ~zmc !

Nous disons que la boucle a accroché pour ¢, défini par e~ KiKepta/27C — o—1

(le signal a atteint 64% de a valeur final) . Le temps d’accrochage peut donc
étre estimé par :

2rC
te = 3.8
KK, (3.8)

Inconvénients des DLLs

A Torigine des temps nous ne savons pas qui des deux signaux est en avance.
Un signal en retard peut apparaitre au comparateur de phase comme en avance
si ce dernier considére le front d’une période précédente. Cela entraine que la
boucle accroche alors que 'entrée et la sortie sont déphasées de 47 ou 67... Les
déphasages entre cellules ne sont alors plus égaux & 27 /N, mais au double ou
au triple de cette valeur. Plusieurs systémes logiques ont été proposés [7] pour
détecter sur quelle phase la boucle accrochait.

Il est possible de se passer de tels systémes en jouant sur la dynamique de
retard des cellules et sur Pinitialisation artificielle des valeurs de départ comme
cela sera fait pour les circuits réalisés. Si I’on souhaite avoir k = 1 et éviter les
valeurs supérieures, il suffit que les N, cellules aient une dynamique en phase
strictement inférieure & i12v_7£ autour de leur point d’équilibre.

3.2 Le bruit aux sorties des cellules

L’objectif de cette partie est de quantifier la contribution des différents élé-
ments bruyants du circuit dans le domaine temporel et le domaine fréquentiel
aux sorties des cellules de retard. Contrairement aux principaux travaux qui ont
été réalisés sur le sujet [23], nous considérerons ’action de la boucle sur le bruit.
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3.2.1 Présentation des différents bruits

Plusieurs sources de bruits existent. Les cellules générent un bruit de phase
p; ramené i leur sortie; Le bloc de commande et le filtre contribuent en un
bruit en tension ramené & ’entrée de la commande de retard v.p,q ; L’oscillateur
& quartz posséde son bruit de phase @,.r; Le comparateur de phase et de sa
partie pompe de charge contribuent en un courant de bruit Zcp. Le schéma de
la figure 3.5 présente les sources de bruits du circuit.

o, L0
a)/ref ? ¢
o J—l Q- HO—

N t
Vemd .4'®

Kfiltre

F1G. 3.5 — Synoptique de la DLL avec ses bruits

3.2.2 Le bruit dans le domaine fréquentiel

Déterminons & présent la contribution des différents bruits présentés au bruit
de phase des signaux aux sorties des cellules. A titre d’exemple, étudions 'in-
fluence de ces bruits sur le bruit de phase & la sortie de la premiére cellule

P1-

Influence du bruit généré par la pompe de charge et par le comparateur :
Supposons qu’il existe un bruit a la sortie de la pompe de charge i.p. Détermi-
nons son incidence 4 la sortie de la cellule. La tension V,y,4 & I’entrée du systéme
de commande des retards vaut :

chd = Kfz'ltre (icp +f7‘:'cp)

Cette tension induit un déphasage ¢, & la sortie d’une cellule de retard telle
que :

chdelu = Pu

Le courant généré par le comparateur dépend du déphasage pn, — po créé
aux extrémités de la ligne de retard . Celui-ci vaut :

icp = —ch ((pNC —_ (po) —_—— cpSOu (]_ + e_PTu + e—PQTu)
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Des trois précédentes équations, nous avons :

Pu

Kiyittre (ZCP — Keppu (1 +e P’ eiPZT“)) = X,
u

Nous considérerons comme nous ’avons précisé précédemment (3.1.4) que
e PT ~ 1. Ainsi

Klquiltregcp = Pu (1 + chKleiltre)

ie.
Pu _ KiuKyiire _ 1 KiKyiigre
7cp 1+ chKleiltre NC 1+ KCPKleiltre
D’ou
P1 _ 1 KiKyigre
Zcp Nc 1+ chKleiltre

L’action filtre la partie basse fréquence du bruit ﬁp. Il peut exister une
certaine énergie de bruit 3 la fréquence de comparaison (cas que nous retrouvons
dans les PLLs). Si le filtre ne latténue pas, nous la retrouverions donc au niveau
de la sortie de la cellule.

Influence du bruit généré par le systéme de commande : Nous considérons
la présence d’un bruit en tension V,,,4 & 'entrée du systéme de commande. Le
fonctionnement de la boucle impose le systéme suivant :

(chd + ‘Zmd) K, = Pu
chd = Kfz'ltre (icp +f7::cp)
2.cp = _chNc(Pu
Il vient :
or _ 1 K
‘7cmd Nc 1+ chKleiltre

Influence d’un bruit généré par une cellule : de fagon arbitraire, choisissons
de calculer la contribution du bruit généré par la deuxiéme cellule @.ep(2) sur
le bruit total observé & la sortie de la premiére cellule (fig. 3.5). Nous avons :

03 — 9o = VemaKi + Peenn(2)

w3 — o = 1K fitpre Ki + Peetr (2) (3.9)

Une impulsion en courant i & la sortie du comparateur déphase le signal a
la sortie d’une cellule de ¢,, telle que :



3.2. LE BRUIT AUX SORTIES DES CELLULES 67

iniltreKlu = Pu

Donc

i= Tt
KfiltTeKlu
De I’équations 3.9, nous obtenons :

(Zl — Pu — _i chKfiltreKl
@cell (2) chell (2) Nc 1+ chKfiltreKl

(3.10)

Influence du bruit apporté de ’extérieur par ’horloge de référence : Nous
avons montré précédemment que la boucle se comporte comme un passe-tout
vis-a-vis du signal de référence. Il en est de méme pour son bruit @r.y :

$1
aref

=1 (3.11)

Conclusion : Le bruit de phase & la sortie de la premiére cellule est donc
composé du bruit généré par la premiére cellule G.ey;(1), des contributions du
bruit de toutes les cellules @ee; (k) via la boucle de rétroaction et finalement de
chd, Icp Dans le cas évident ou le filtre de boucle se résume & une capacité
reliée & la masse, nous avons Kyire = 1/Cp et :

K;/C Icp PK; Vema i Beeil
p+w

901 (pref + 3 12)

+
p+w. N, p+w. N, Peen (1

La boucle se comporte comme un filtre passe-bas vis-a-vis des bruits issus
des cellules et du comparateur de phase et comme un filtre passe-haut vis-a-vis
du bruit du systéme de commande.

La densité spectrale de bruit aux sorties des cellules

Examinons le bruit & la sortie de la iéme cellule @; (fig. 3.6). Il est composé
du bruit & la sortie de ’étage précédent @; 1, du bruit rapporté par la cellule
Peeu (1) et de la correction de la boucle. Nous rappelons que nous avons supposé
que le gain d’une cellule reste unitaire pour toutes les fréquences.

Le bruit & la sortie d’une cellule s’exprime alors de la fagon suivante

N,
Kl/C~ pK; =
I V.
@ref"‘Z‘P <p+w Zl p+wc cp+p+wc cmd

(3.13)
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Bruit équivalent du signal incident Contribution du bruit de la cellule i

et o

Contribution du bruit des cellules via la boucle

F1G. 3.6 — Les bruits au niveau d’une cellule

Soit S;(f) la densité spectrale de bruit & la sortie de chacune des cellules.

Si(f) = @i(H)@i (f) (3.14)

Nous allons supposer que les contributions des bruits fcp et chd sont né-
gligeables (hypothése corroborée par la simulation). Avec p = j2nf et F(f) =
7 f’_c'f 7o I’expression 3.13 devient :

i . N,
- - - i -
Pi(F) = Pres () + Y _8(k, f) = 3 F () D &(k, f)
k=1 ¢ k=1
La densité spectrale S;(f) s’exprime en fonction de la densité spectrale de

bruit de I’horloge de référence S,z (f) et de celle du signal de sortie d’une cellule
a retard S(f). Nous trouvons (voir annexe A) :

i (Ne+i (IFOF = 2Re (F (1))
Si(f) = Seer(f) + N S (3.15)

~ /

Contribution des cellules

Si(f) se résume aux expressions suivantes réciproquement dans et en dehors
de la bande :

{Vf<<fc F@) =1 et Si(f) = Ser(N+ 528 (344

Vi fo F) =0 et Si(f) =~ Spes(f) +iS(f)

Dans la bande passante, & la sortie de la cellule 4, la boucle a un effet correctif
(en linéaire) sur le bruit issu des cellules de :

N, -1

Cc



3.2. LE BRUIT AUX SORTIES DES CELLULES 69

La correction s’amplifie le long de la ligne & retard. A la derniére cellule
(i = N.), nous retrouvons le fait que le bruit des cellules dans la bande passante
de la boucle est totalement corrigé. Au milieu d’une ligne 4 retard, la correction
atteint ainsi déja 3dB grace & ’asservissement. La figure 3.7 illustre un spectre
typique & la sortie d’une cellule quelconque.

Légende
——  Densité spectrale de bruit a la sortie d’une cellule
---  Contribution du bruit des cellule
Contribution de I’horloge de référence d’une cellule

Puissances

0o f f fréquences
F1G. 3.7 — Le spectre en bruit proche & la sortie d’une cellule quelconque

Sur cette figure, le bruit de I’horloge de référence est prédominant jusqu’a
la fréquence f7¢/ sur le bruit des cellules. Le bruit des cellules est déterminé
théoriquement par la formule 3.15. Jusqu’a la fréquence de coupure de la boucle
fe une partie du bruit est corrigée. Cette nouvelle formulation du spectre qui
s’oppose a celle de[23, 32], sera validée dans les chapitres suivants.

3.2.3 Le bruit dans le domaine temporel
Contribution théorique du bruit des cellules a la gigue

Nous nous proposons d’exprimer la contribution du bruit des cellules & la
gigue 7(7) & la sortie de chacune d’entre elles. Comme précédemment, pour des
raisons de simplifications des calculs, nous supposerons que F(p) = 1 dans la
bande passante et F(p) = 0 en dehors. Soit 7,(i) et 77,(i) les puissances de
bruit intégrées réciproquement dans et hors de la bande passante de la boucle.
Nous avons ainsi Vi :

ml = (27rf0>/ DA+ (%rlfo)z/fjms"(f SR

~ v
v ~~

b2 Tgb(i)

D’otl en posant:
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= () st
2
Thy = (211'1f0) ftoo S(f)df

Nous supposons que ces deux intégrales existent. Nous obtenons en utilisant
les équations 3.16 et 3.18 Vi :

{ TbQP(i = %TEP (3.19)
T (i) = 073

L’histogramme 3.8 permet de réaliser quantativement la réintroduction du
bruit au niveau des cellules. Dans le cas d’une ligne & retard constituée de sept
cellules, la correction de la boucle se répartit sur ’ensemble des cellules. Dans
notre cas, nous retrouvons un septiéme des bruits apportés par chacune des
cellules au niveau de leur commande.

Puissance
de bruit
A

Contribution du bruit
compris dans labande

delacellule C7
delacellule C6
delacellule C5
delacelluleC4
delacellule C3
delacellule C2
delacellule C1

1100011

2
Typ
112
7Tb

P 0
CelluesCl1 C2 C3 C4 C5 C6 C7

F1G. 3.8 — Contribution de la boucle sur la gigue aux sorties des cellules

Remarque : Les équations précédentes permettent, entre autres, I'influence
des variations de procédé existantes aprés la réalisation du circuit. Il s’agit
néanmoins de considérer que le nombre de nos cellules est suffisamment grand
pour utiliser les lois de dispersion.

L’histogramme 3.9 représente ’évolution de la gigue aux sorties de sept cel-
lules & retard constituant une ligne & retard.

La nouvelle formulation théorique prédit ainsi une gigue moins importante
que les anciennes prédictions qui négligeaient I’action de la boucle sur le bruit.
La boucle réintroduit un maximum de bruit au niveau des cellules centrales.
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Puissance
de bruit

A Gigue sans I’effet
correctif de la boucle

Contribution du bruit hors de la bande

de la cellule 7

de la cellule 6
de la cellule 5
de la cellule 4
de la cellule 3

de la cellule 2

HEC .

de la cellule 1

Contribution du bruit hors de la bande

Cellules Cl C2 C3 C4 C5 C6 C7

[]

Bruit réintroduit par la boucle

F1G. 3.9 — Puissance de bruit temporel aux sorties des cellules

Influence de fréquence de coupure

Puisque la correction de bruit s’applique aux fréquences inférieures a f., il
est préférable de maximiser f. si le temps d’asservissement de la boucle n’est
pas une qualité critique. La figure 3.10 montre 1’évolution de la gigue aux sorties
des cellules en fonction de la bande passante. Cela a été calculé pour une ligne
a retard composée de 7 cellules générant chacune un bruit de phase constant de
—140dbc. Hz~! jusqu’a une fréquence de 26 M hz de la porteuse.

150

A~ Bande passante: 0 Hz A
* Bande passante: 1e6Hz
14| D Bande passante: 3e6Hz

Gigue en ps
v

Vx>

THD

3 4 5
Sorties des cellules

Fic. 3.10 — Influence de la bande passante sur la gigue aux sorties des cellules

Au niveau de la derniére cellule, la gigue s’améliore de 12% en choisissant
une fréquence de coupure de f. = 3M Hz au lieu de f, = 1M Hz. Le choix de
la fréquence de coupure de la boucle est donc un élément important dans la
conception du circuit lorsque le bruit des cellules est significatif.
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3.3 Le circuit

Nous traiterons dans cette partie des choix d’architectures et des compo-
sants. Notre objectif est en premier lieu de valider I’expression de la densité
spectrale de bruit. La validation des expressions définies précédemment se fera
essentiellement lors de I’étude des synthétiseurs dans les chapitres 4 et 5. Une
fois le choix de P’architecture et celui des paramétres de boucles arrétés, nous
aborderons ’étude des schémas électriques et le calcul des paramétres de boucles
en fonction des éléments du circuit.

Nous traiterons donc les différentes parties du circuit : la ligne de retard et
ses cellules ainsi que leur systéme de controle, le comparateur de phase et sa
pompe de charge et enfin le filtre de boucle (fig. 3.11).

Ligne a retard

Cellule a retard
C | Systeme de controle

Filtre de boucle
]
Pompe de charge

1CP|

Comparateur de phase

F1G. 3.11 — Synoptique de la boucle & verrouillage de délais

3.3.1 Choix des paramétres de boucle

Les performances en bruit comme la vitesse d’acquisition de la boucle, impose
un certain compromis dans les choix des paramétres de boucle. Un des princi-
paux avantages de la DLL est d’étre un systéme inconditionnellement stable
avec un filtre du premier ordre. Ce filtre détermine la vitesse d’acquisition et le
filtrage tantot se comportant tantdt comme un filtre passe-haut, tantdét comme
un filtre passe-bas en fonction de I’origine des signaux. Le bruit basse fréquence
a la sortie du filtre module le signal transitant dans la ligne a retard. Les pertes
du filtres sont compensées par le travail de la pompe de charge et cela se traduit
par du bruit & la fréquence de référence. La fréquence de coupure f. dépend du
bruit basse fréquence toléré sur la tension de controle (cf éq. 3.7).

Le choix de la fréquence de coupure dépend de 'application visée. Si le signal
d’entrée est modulé, la boucle doit étre capable de suivre les variations du signal.
L’intégration de la capacité au circuit nous empéche de choisir de trop grandes
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valeurs. C’est pourquoi, nous jouerons sur les gains du comparateur de phase et
de la ligne & retard si nécessaire. Le choix de K., dépend de la consommation
voulue durant la phase d’accrochage puisque le courant moyen & sa sortie est
proportionnel & l’erreur de phase mesurée. Il détermine aussi sa sensibilité aux
erreurs. De méme, une valeur élevée du gain de la ligne & retard K., augmente
la sensibilité & la tension de controle.

Le gain du comparateur de phase sera de I'ordre de grandeur K., ~ 10~ *A.rad *.
Nous prendrons une fréquence de coupure relativement importante (f, ~ 1M Hz)
pour plusieurs raisons. Ce systéme tire un avantage certain de pouvoir filtrer le
bruit dans la bande de coupure de la boucle (contrairement aux PLLs). Le bruit
Vema sera en particulier mieux atténué. Une grande bande de coupure permettra
également d’observer la correction de la boucle si notre horloge de référence est
bruyante (on suppose que son bruit & la fréquence f. sera alors minoritaire), en-
fin, cela rendra le systéme réactif. Choisir une grande capacité (relativement 2 la
densité de capacité permise par le procédé) minimisera U'influence du bruit de la
pompe de charge et du comparateur (cf eq. 3.13). A partir de ces considérations,
nous avons réalisé un circuit qui a les caractéristiques suivantes :

K., =1.3107* A.rad™! : le gain du comparateur de phase

K; =2rad.V~! : le gain des lignes 3 retard

C = 50 pF : la capacité du filtre de boucle

Cela entraine :

fo =850 kHz : la fréquence de coupure de la boucle (donné par 3.8)

tacq = 1.18 us : temps d’acquisition (donné par 3.8)

3.3.2 La ligne a retard
La cellule a retard variable

Plusieurs architectures de cellules & retard existent. Nous pouvons les dif-
férencier selon qu’elle sont controlables continuement ([18][18, 23]) ou discréte-
ment ([26]). Dans des systémes ou le bruit de phase est un caractéristique cri-
tique, les variations discrétes peuvent avoir une incidence importante & moins
de disposer de pas trés faibles (ce qui impose une complexification du circuit).

Le controle continu du retard est ainsi préféré pour leur plus grande précision
mais aussi pour leur simplicité de réalisation. Le filtre le plus simple est constitué
d’une résistance en paralléle d’une capacité. La variation du déphasage découle
d’une variation de la capacité (varicap 2) ou de la résistance (transistor MOS

2Une capacité variable était également une solution. Tl s’agit d’une diode & jonction abrupte.
L’épaisseur de sa zone de charge d’espace varie selon la polarisation, modifiant ainsi la valeur
de la capacité de jonction C;. Celle-ci s’exprime de la fagon suivante [31] :

Cs
Cj = J

Avec Cj,la capacité de la jonction pour une polarisation nulle, V; la différence de potentiel
au repos de la zone de charge d’espace, V, la tension appliquée au borne de la diode. La
modification de la tension a ses bornes change la valeur de la capacité.
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utilisé dans sa zone de linéarité).

L’architecture la plus couramment utilisée ([18]) est constituée d’un amplifi-
cateur différentiel a base de transistors MOS dont les drains chargent les filtres
déphasant le signal d’entrée. Le montage différentiel effectivement, atténue les
perturbations provenant de ’alimentation et du substrat. Nous avons cependant
voulu tester la possibilité de réaliser 'amplificateur avec des transistors bipo-
laires (fig. 3.12). Ceux-ci optimisent le gain des cellules et permettrons par la
suite de disposer de signaux déphasés “plus carré”.

Cdlule deretard

Valim Valim

%R B % !

Cp Cp
oot e

Rp % CB/Z % Rp

Vbias E @2 S5 E Vbias

o}
.

F1G. 3.12 — La cellule de retard

3

~L

Le signal en tension & déphaser E, E arrive en opposition de phase sur la base
des transistors bipolaires. Les courants collecteurs chargent les filtres RzCpg et
créent un signal alternatif S, S correspondant au signal d’entrée déphasé. Nous
supposons que la transconductance de la paire différentielle permet au courant
collecteur de se présenter au filtre avec des fronts suffisamment raides pour
considérer la charge de la capacité sous un échelon de courant.

Donc, 4t = 0, le filtre est chargé par un courant constant I. Nous séparons
la partie continue DC de la partie alternative du signal AC.

1 —t Iy
S(t) = Rgl (——e RﬁC,B‘) + Viim — Rg=
R 70\ 2 5 \_vi?, (3.20)
AC DC

Le signal S(t) est en opposition de phase sur S(t). Nous définissons par 7 le
retard temporel introduit par la cellule. Il vaut :

T = RQC@ In(2) (3.21)

La variation de la valeur de la résistance ARg induit la variation du retard
AT :

AT = ARﬁCg l’I’L(2)
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Etude de la résistance variable : La tension de grille Vgs du transistor
PMOS (fig. 3.13) controle la valeur de la résistance de canal Rg. Le transistor
est polarisé dans sa zone linéaire (Vy; — Vi < Vy,).

S

.

d

F1G. 3.13 — Le transistor PMOS

Vs
g

Le modéle continu simplifié du transistor PMOS ([31]) fournit 'expression
du courant de drain en fonction de la polarisation du transistor :

. 1
Zd(Vgs; Vds) = 2K, ((Vgs - V;S)Vds - Evdzs)

avec K, = /,chow% et V; la tension de seuil. Ce qui donne au premier ordre
pour une tension Vg, faible, la valeur de la résistance de canal Rg suivante :

. OVys _ 1

(3.22)

La résistance ne dépend que de la tension de grille V; pour une tension Vj,
faible. De plus la fonction est décroissante strictement. La non bijectivité de
cette fonction aurait rendu ’accrochage de la boucle aléatoire.

L’amplificateur différentiel se caractérise par un gain en mode différentiel
G _% grand devant le gain en mode commun G, 5. Devant le risque d’avoir
un résidu de signal continu qui finirait par saturer les cellules du fait de leur gain,
nous avons choisi de découpler les étages entres eux par une capacité Cp. Une
nouvelle polarisation de 1’étage en aval s’avérait donc nécessaire (via R,). Ce
systéme a l’avantage de ne pas consommer de courant (R, est grande). Cepen-
dant la valeur relativement grande de R, (10k2) nécessaire & la bonne isolation
de I’alimentation rajoute un bruit non négligeable. Mais 1’objectif premier étant
de mettre en évidence la correction du bruit des cellules par la boucle, ce choix
est paru comme convenable.

La ligne a retard est donc constituée de ’adjonction de ces blocs. Une
derniére cellule & retard charge la derniére cellule de la ligne & retard afin que
chacune des cellules de la ligne soient chargées de la méme sorte et qu’ainsi leur
comportement soit le plus semblable.



76 CHAPITRE 3. LA BOUCLE A VERROUILLAGE DE DELAIS

3.3.3 Le contréle du retard

Principes du circuit

La variation de la résistance de canal entraine celle de la tension collecteur.
Afin d’éviter d’inverser la polarisation base-collecteur des transistors bipolaires,
la tension V; doit étre nécessairement asservie. Il faut donc concevoir un systéme
qui régule le courant en fonction de la valeur de résistance de canal.

Le principe consiste & reproduire une cellule témoin constituée d’un transis-
tor PMOS comme résistance variable et d’une source de courant le chargeant.
Celle-ci est régulée de telle sorte que la tension de drain du transistor reste
constante.

Pour cela, nous utilisons ’architecture suivante [23] : La tension de drain
Va4 est comparée & une tension de référence V,..; et une boucle d’asservissement
module la tension de grille (et ainsi la résistance de canal) de fagon & garder
Va = Vrer quelque soit le courant fourni I; . Ce courant est donc une image
de la tension de commande V,,,q4 Un transconducteur de transconductance G,,
transforme Vg en iq (fig. 3.14).

| s

Iy E E

3 Vief : L —
Vemd | T

i Gm\/cmd i

i i 26MVyg

: Re 3

o 77 | A

Fi1G. 3.14 — La commande

Comme nous ’avons dit précédemment, il est essentiel que la fonction re-
liant les variations de retard avec les variations de tension soient bijectives. Le
transistor PMOS doit étre polarisé dans sa zone de linéarité. Le fonctionnement
linéaire du transistor est garanti en fixant la valeur de la tension drain-source
du transistor & une tension Vy = V,..y < 0.4V olt.

remarque : Cette tension devra étre stable quelque soit la tension d’alimen-
tation ou le retard voulu. Cela implique qu’a retard donné, nous avons une
consommation donnée. Plus la fréquence de référence est élevée, plus 7 et Rg
sont petits et donc plus la consommation de courant Iy est grande.

La boucle : Une boucle d’asservissement est composée d’un transistor témoin
(Mp) identique & ceux des cellules a retard et d’un amplificateur de gain A. Le
noeud de tension V,, correspondant & la grille du transistor est un point de haute
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impédance, c’est pourquoi, il est choisi pour placer le pole principal constitué de
la capacité Cpore afin de stabiliser le systéme. Cette capacité est trés supérieure
a la capacité équivalente parasite correspondant & la somme des capacités de
grilles des transistors MOS de toutes les cellules & retard. L’asservissement est
d’autant plus efficace que le gain A de amplification est grand.

L’amplificateur : Cet amplificateur doit avoir le gain maximal afin d’asser-
vir au mieux la tension V. Nous avons choisi de cascader deux amplificateurs.
Le premier est un amplificateur différentiel & base de transistor bipolaire. Ce
type d’amplicateur offre un meilleur gain par rapport a la structure équiva-
lente “MOS”. Le second étage est un inverseur CMOS qui permet d’augmenter
substantiellemment le gain de l’ensemble (figure 3.15).

Vaim

e | 0 v
VLﬁ_H Wy e

77

F1G. 3.15 — Schéma électrique de 'amplificateur

Le transconducteur : Le transconducteur (fig. 3.16) convertit la tension de
controle de retard V,,,q en courant i4. Il est constitué d’un miroir de courant
composé de deux transistors bipolaires identiques @)1 et (). La résistance équi-
valente au collecteur de )1 est contrdlable. Le courant ig drainé par Q2 ’est
donc aussi. La résistance dont nous venons de parler est composée d’une résis-
tance Ry en paralléle avec Ry et un transistor MOS M,. Si M, est fermé, le
courant 74 (minimum) est fixé par R2 (4 R3 et R4 donnés). Si M,, est ouvert, le
courant dépend de R;//R2 (courant maximum). Controler la tension de grille
Vy de M, revient & faire varier le courant i4 entre les deux extrémes définis
précédemment.

Afin de concevoir ces circuits, il est nécessaire d’exprimer la sensibilité du
controle des retards en fonction des différents éléments, résistances, transistors...
du circuit.

Détermination de la sensibilité du contréle K;

Déterminons la sensibilité du controleur de retard K; = N.Kj, pour un
courant iy donné. Cette valeur lie les variations de retard & celles de la tension
de controle Vg (cf fig. 3.1).
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Vaim
= T

ng R2
Vemd [: lg
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F1G. 3.16 — Le transconducteur

Nous supposons la boucle stable et que les différents éléments sont utilisés
dans leur zone de fonctionnement linéaire. Nous pouvons écrire que le gain d’une
cellule K, vaut :

Klu = (;‘)/A = 680“ aﬁ ﬂ
emd 3Rﬁ iq MVema (3_23)
Boucle de controle Transconducteur
Calcul de gﬁ; : Le déphasage dyp,, et les variations de résistance dRg sont
liés par la relation suivante :
0p, Op, OT
9R; ~ or 9y o Csin(2)

Nous pouvons remarquer ici que le déphasage est d’autant plus sensible que
la valeur de Cj est grande.

Détermination de % : Plagons nous dans le domaine de Laplace. La ten-

sion drain-source du transistor Mg est liée au courant i4 et & la valeur de sa
résistance de canal Rg par ’expression suivante :

ORg v 1 4 1 fy _Valp)
dig (p) = 7:3(]7) (Valzm Vd(p)) lﬁ(p) (Vllllm Vref Vref)

Soit A(p) le gain de Pamplificateur et B(p) celui du transistor PMOS.
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Ap) =

B(p) =

Ve — Va(p)

Valim - Vd (p)

Soit H(p) = “/2—8;) le gain de la boucle fermée. Il s’écrit :

H) = 1= 40)B0)

11 vient :

8R/3 1

iy (p) = %

(Valim - H(p)Vref)

79

(3.24)

Détermination de A(p) : Le schéma équivalent petit signal de 'amplifi-
cateur est représenté sur la figure 3.17. Soient R4 et rq ses résistances d’entrée
et de sortie. Son gain G 4 est composé du gain de la paire de bipolaire et de celui
de linverseur. L’amplificateur charge les grilles des transistors Mg de toutes les
cellules a retard. On négligera la capacité équivalente de toutes ces grilles devant
la capacité Cpoe rajoutée déterminant notre pole principal (20pF).

A 2

F1G. 3.17 — Schéma, équivalent petit signal de 'amplificateur

Nous avons :

Ve(p) = A(p) (Va(p) — Viey)

et :

A(p)

B b + Wpole

avec Wpote = 1/ RpoteCpole- On considére que la résistance de grille de Mg est

infini, donc Rpe1e = 7o-
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G D

Vg_ Valim JE— q;s Ids Ris Vd _Valim

FiG. 3.18 — Schéma équivalent du Pmos

Détermination de B(p) : Nous voulons utiliser le transistor PMOS dans
sa zone de linéarité. La figure 3.18 présente le schéma équivalent du transistor.
Soient Cy, sa capacité de grille et R4; sa résistance de canal.

Au premier ordre :

ia(p)
2Kns(Vy(p) — Vatim — Vig)

Vd(p) = Vatim —

Donc & courant donné i4(p) :

B(p) = 2 (p) = 2Kngialr)

v, gmg(p)

En fonctionnement dynamique, r¢ correspond aux résistances de canal des
transistors NMOS et PMOS (constituant I’étage inverseur de I’amplificateur)
mises en paralléle. Avec la polarisation donnée ro = 22k2. Avec Cjpaq = 20pF,
la fréquence de coupure en boucle ouverte vaut : f. = 368kHz .

La figure du gain en boucle ouverte 3.19 nous montre des marges de gain et
de phase suffisantes pour assurer la stabilité de la boucle (respectivement 20dB
et 100degrs).

Calcul de G, = 0i4/0Vema ¢ G décompose aussi de la fagon suivante en
fonction des variables du circuit du transconducateur :

_ Oiqg 0i Oig
™00 Big OV
Son calcul (voir ’annexe B) débouche, lorsque la boucle a accroché, sur 'ex-
pression dépendant de la tension de controle V,,,q4, de la tension d’alimentation
Vatim, de Kng = (,upC’ow%) dépendant des spécifications du transistor PMOS
M,, de sa tension de seuil, de la résistance R; (R3 = 2R4, et R» est grande et
négligée) :

(3.25)

_ Kn, (chd — Via + Vatim — Rlid)
14 2KnyR, (chd —Vita + Vaiim — Rlid)

Lorsque le systéme a atteint son régime permanent, l’application numérique
de ’équation 3.26 donne une valeur identique a celle donnée par la simulation:

Gm

(3.26)
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Mar 27, 2002 boucle_pstar
15:35:36
(LIN)
-yl-axis - 00 LN 2000
DB(GV) HHHHH—— [
10.0 150.0
- y2-axis-
PHA(GV) 0.0 100.0
-10.0 50.0
-20.0 0.0
-30.0 -50.0
-40.0 -100.0
-50.0 -150.0
-60.0 -200.0
100.0 10.0k 1.0M 100.0M
1.0k 100.0k 10.0M 1.0G
Analysis: AC
(LOG) F

User: suspluga  Simulation date: 27-03-2002, 15:35:28
File: /user/suspluga/Personal /Spectre/spectre445.art/simul ation/boucle_pstar/Pstar/schematic/netlist/term.sdif

F1G. 3.19 — ~Diagrammes de Bode en boucle ouverte de A(w)B(w)

G =2.351074 AV

note : Les valeurs des variables sont rassemblées en fin de chapitre.
remarque : I’expression pourrait étre d’avantage simplifiée :

1
Gm = 5 =25107" AV}
2R
Cette derniére forme explicite la dépendance de la transconductance de la
résistance R, pour des valeurs de résistances R, R3, R4 fixées et pour une
polarisation données. Cette remarque nous servira pour finaliser la conception
de cet étage.

Conclusion

Dans le cas ou le gain A est infini et que nous nous trouvons dans la bande
d’asservissement de la boucle alors, H(p) = 1 et I’équation 3.24 devient :

01 35 V alim ! ref
— 3.27
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Ainsi, avec I’équation 3.27, le gain unitaire K, par cellule vaut :

_ 27 foCpln(2) (Vres — Vaiim)

Klu )
L¥]

Gm (3.28)

Cette formulation du gain de la ligne & retard donne des résultats cohérents
autour de la tension de commande V.4 au regard des simulations (mesures sur
la figure 3.20) compte tenu des simplifications faites pour le calcul. L’application
numérique de 1’équation 3.28 donne (les valeurs des variables sont en fin de
chapitre), avec les données physiques du circuit (voir le paragraphe 3.6) :

K, =0.3rad. V!
Et donc pour N, =7,

K, =21rad.V~!
L’expérimentation nous permettra de retrouver cette valeur.

Sensibilité du systeme de controle
2 T T T

Q090

K enrad.vt
<>
o

0.8F &
06

o
04+

0.2 L
0 05 1 15
Vctrl en volts

FiG. 3.20 — La sensibilité K; en fonction de la tension V4

3.3.4 Le comparateur de phase

Le comparateur de phase utilisé est identique & ceux utilisés dans les archi-
tectures PLL déja décrit dans le chapitre précédent. Lors de la conception de
nos circuits, nous avons récupéré dans la bibliothéque de ’entreprise une PLL
déja réalisée dont la sensibilité K., = 1.310 *A.rad . Sa contribution en bruit
de phase sera négligeable parmi celles des autres bruits.
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3.3.5 Le filtre de boucle

La boucle est inconditionnellement stable avec un filtre du premier ordre.

Il peut se résumer & une simple capacité qui facilite ainsi son intégration. Sa
fonction de transfert vaut :

Kyire(p) =1/Cp (3.29)

L’impédance du filtre étant imaginaire pure, le filtre n’est pas bruyant. Nous
avons voulu choisir une valeur “moyenne” (C' = 50pF). Le circuit réalisé permet
effectivement de rajouter une capacité externe en série de celle-ci ou en paralléle.
L’objectif était de se rendre compte de l'effet de la bande de coupure sur le bruit
observable en sortie.

3.4 Le bruit des cellules

Comme nous en avons fait ’hypothése précédemment, nous considérons que
les bruits générés par les cellules et celui de la référence sont prépondérants
sur les autres. C’est pourquoi, nous étudierons I'impact de la structure des
transistors PMOS sur le bruit d’ensemble et nous chercherons dans un deuxiéme
temps & évaluer le bruit a la sortie d’une cellule tant dans le domaine spectral
que temporel.

3.4.1 Le bruit d’une cellule a retard

Puisque nous avons adopté une structure différentielle nous négligeons les
bruits de ’alimentation, de la masse, de la source de courant et le bruit sur la
tension de grille de M1 et M2. Ne restent que les bruits thermiques Ing,:(f) et
Inggo(f) des résistances de canal des MOS utilisés dans leur zone de linéarité,
ceux Ingy (f) et Ings(f) (bruit de grenaille et thermique des résistances de bases
principalement) des transistors bipolaires Q1 et Q2 (fig. 3.21) et finalement ceux
provenant des résistances Ry, : Ing,1(f) et Ing,2(f). Les simulations montrent
que nous pouvons négliger le bruit de grenaille des transistors bipolaires.

3.4.2 Conception des résistances variables Rg

Le transistor MOS participe au bruit de deux maniéres différentes. D’une
part il génére du bruit 1/ f (voir Chapitre 1), d’autre part, sa résistance de canal
produit un bruit thermique. Si le premier bruit dépend en partie du dimension-
nement du transistor, le second dépend du retard que nous lui souhaitons voir
réaliser (& capacité Cg donnée). Les procédés ne permettent pas de graver des
capacités denses. C’est pourquoi nous choisirons la plus grande taille de capacité
acceptable au vu de la surface totale du circuit. Nous en déduirons la valeur ty-
pique de Rg et ainsi le dimensionnement et la polarisation du transistor PMOS.

Comme nous ’avons vu dans le premier chapitre, le bruit thermique est pro-
portionnel 4 la valeur de la résistance (donc au rapport W/L) et le bruit en 1/f
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F1G. 3.21 — Les bruits dans une cellule de retard

est inversement proportionnel & la surface de la grille (W L). Nous recherchons
le meilleur compromis entre ces deux bruits et la superficie du transistor & une
fréquence donnée fy + fe. Au premier ordre, la puissance totale de bruit, & la
distance fréquentielle f, de la porteuse, est composée du bruit thermique de la
résistance et du bruit en 1/f.

P a w + a2
bruit = 1 N2TT
L WL (3.30)
Bruit thermique Bruit en %

avec (ai,as) € R2.

On fixe Wg/Lg (respectivement largeur et longueur de griller du transis-
tor Mg) en tenant compte de la consommation souhaitée pour un Rgly donné
a la fréquence de fonctionnement. On pourrait choisir ce rapport de facon &
minimiser la surface occupée. On aurait alors le rapport % avec L, qui
est la longueur de grille minimum permise par le procédé. éné";)endant, afin de
diminuer la contribution du bruit en 1/f nous choisissons d’augmenter la sur-
face S = WyLg du transistor. Il existe alors IV réel, tel que Lg = NLy;p et
Wps = NWpin. On peut donc exprimer la surface en fonction du rapport choisi
et de la longueur Ly, ;p.-

Wmin

Lmin

S=N? L2 in

On peut ainsi déterminer pour une fréquence donnée le bruit de phase (fig.
3.22) pour un rapport W/L donné et une surface S donnée (via la variable N
et Ly donnée par le procédé).

On choisit Wg/Lg = 13, d’aprés la figure 3.22 on ne gagne plus tellement en
bruit pour N > 4 (Pour le circuit réalisé, nous avons choisi N = 6). On considére
a présent que la surface de nos transistors MOS est suffisamment grande pour
n’en considérer que le bruit thermique.
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Optimum du bruit en fonction de N et de W/L

Bruit de phase en dBc/Hz

WiL

F1G. 3.22 — (W, L) Optimum

3.4.3 Le bruit a la sortie des cellules
Le schéma équivalent petit signal

La cellule et son étage de polarisation se comporte comme un filtre. Afin
d’éviter ’amplification d’une composante continue parasite du signal différentiel
par les cellules qui pourrait s’amplifier le long de la chaine et finir par bloquer le
fonctionnement des derniéres cellules, celles-ci sont séparées par un découplage
ac (une capacité Cp, en série) et un étage de polarisation. Le schéma électrique
équivalent d’une cellule est représenté par la figure 3.23. L’état de phase est
prélevé aprés ’étage de polarisation. C’est pourquoi nous déterminerons le bruit

au noeud A.
C
B | P A
! |
CB L RI3 InRﬁ Rp Ian
7

F1G. 3.23 — Schéma équivalent petit signaux

Vus du point A, les bruits thermiques des résistances de canaux et de la
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résistance R,, respectivement Ing, (f) et Ing,(f) sont filtrés différemment.

Dans la pratique la résistance R, est grande afin de bien isoler I’alimentation
du signal (nous choisirons 10kQ2). Sa valeur est bien supérieure a la résistance
de canal Rg. Sa contribution au bruit sera donc plus importante. Les calculs
A partir du modéle de Norton du circuit équivalent nous permettent de dire
que l'influence principale de la résistance R, se ressent jusqu’a la fréquence
fp = 1/27CLR,, & partir de laquelle son bruit est filtré et les deux résistances
contribuent sensiblement & la méme hauteur. Leurs contributions sont encore
davantage filtrées au dela de la fréquence fz = 1/2nC3Rp.

Nous avons en A :

on(f) = Hp(f)Ing,(f) + Hg(f)Ing, (3.31)

avec Hg(f) et H,(f) les deux fonctions de transfert en A des bruits générés
par I, et Rg. Elle valent

1
Hp(f) = . (3.32)

1
I I
72nCp 7 + R_IB—}—jZ‘rrCﬁf

1 1
A, 192705F ~ 72y ]

Hﬁ(f) = Rp 1 1 (3'33)
B+ iy + a7
t

¢ ) 4kT
InRP (f) = R—df (334)

P

4kT
Ing, (f) = R—ﬂdf (3.35)

Considération sur les bruits

Pour comprendre 'impact du bruit des canaux des transistors, nous allons
I’étudier au sein de la cellule indépendamment de 1’étage de polarisation.

Le bruit dda au transistors PMOS : Sur le noeud B, le bruit en tension
vaut :
Rys

vn(f) ZInRﬁ(f)m

Or la résistance R génére le bruit en courant suivant :

Nous en déduisons la densité spectrale en tension :

2

v (f) = %—Z ‘ df (3.36)

Rg
1+ j2nR3Csf
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Pour un signal différentiel, il faut considérer les puissances de bruit double
(2In2(f)). La densité spectrale de bruit de phase S(f) et le bruit fréquentiel en
tension v, (f) sont ainsi reliés par :

% (to)

Nous supposons les transconductances des transistors bipolaires suffisam-
ment importantes pour avoir des échelons de courant au niveau du filtre (Rg, Cg).
A to = In(2)RpCjp la pente, déduite de ’équation 3.20 vaut :

2
S(f) =2 (fff" ) () (3.37)

dv I()

o (to) = 505 (3.38)

Soit P, la puissance en Watt consommeée par la cellule. Elle vaut :
P.=I}Rs (3.39)

et 7 le retard crée par celle-ci :

T = RgCpln(2) (3.40)

Des équations 3.39, 3.38, 3.36, 3.37, 3.40, la densité spectrale de bruit de
phase d’une cellule pour des fréquences f < fg s’exprime de la fagon suivante :

2
S(f) = 211231 (1\757::(2)) df (3.41)

Le bruit de phase s’améliore de 3dB lorsque I’on double la puissance consom-
mée (et donc le courant consommé). Nous retrouvons aussi le fait que pour un
signal de fréquence fy donnée, plus le nombre de cellule N, est important, plus
le retard & réaliser par une cellule est faible et donc plus le bruit apporté par
une diminue.

Le bruit da a la résistance R,

De maniére analogue & 1’équation 3.41, nous montrons, ne considérant que
l’étage de polarisation, que la résistance R, crée dans une structure différentielle,
la densité spectrale de bruit :

47 1

2
S(f) = 2T R, (mﬁ) i

Nous retrouvons logiquement dans cette formule le fait qu’il est préférable
de choisir une amplitude de signal grande pour que le bruit, relativement au
signal, soit moins important. Nous choisirons également la valeur la plus faible
acceptable de la résistance R,,.



88 CHAPITRE 3. LA BOUCLE A VERROUILLAGE DE DELAIS

Conclusion

Tragons maintenant les vrais niveaux des densités spectrales & la sortie d’une
cellule (d’une ligne & retard de N, = 7 cellules) sans l'influence du bruit de la
référence. La figure 3.24 montre les bruits dus & R, et Rg (éq. 3.31), le bruit
total qui est la somme des contributions de ces deux bruits & la sortie de la
quatriéme cellule dans deux situations : avec et sans la correction de la boucle
(éq. 3.15). Le circuit est alimenté par un courant Iy = 1.5 10~*A. Les signaux
de fréquence fo = 26 M Hz ont pour amplitude Vg, = 0.15V. Les calculs sont
faits avec les valeurs suivantes :

R, = 10kQ, C, =510 2pF, C5 = 410 2pF,

Puissance zn dBc
L
3
T

N
-¢-dua Rp \\ AN 3
1851 _p duaRB RN SR
\
) Y
160 .| ° total sans correction \ p
—+— total avec correction "

-165 4

-170 A

-175 L L L
10 10 10° 10 10

Fréquences en Hertz
F1G. 3.24 — Bruit de la cellule 4

Cette figure montre bien la correction du bruit que 'on peut attendre d’un tel
systéme. Le bruit calculé sans la correction de la boucle correspond & celui que
Pon aurait obtenu & partir du modéle de [23]. A la sortie de la quatriéme cellule,
le bruit est en fait corrigé de prés de 4dB sur la bande de boucle (résultats que
nous retrouverons dans ’expérimentation décrite dans le chapitre 4). Le bruit
décroit par la suite de 10dB.dec™! a partir de la fréquence f, = 1/27R,C, =
3Mhz et de 20dB au dela de fz =1/2nRgCps = 13M H 2.

L’influence de la boucle se répercute différemment suivant les cellules. La cor-
rection est peu importante & la sortie de la premiére cellule (fig. 3.25), moyenne
a la sortie de la quatriéme et forte a la sortie de la derniére cellule (la 7ime).

La figure 3.26 présente les corrections dues & la boucle & l’ensemble des
sorties des cellules. Cette correction s’accroit & mesure que l’on se rapproche
de la sortie de la ligne & retard et fini par étre totale a la sortie de la derniére
cellule.
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Bruit de phase
-125 T

-130¢

-135

|
[
I
S

-150

Puissance zn dBc
L
&

—e— Cellule 1
—+— Cellule 4
—<— Cellule 7

-155

-160

-165 L L L
10 10° 10

Fréquences en Hertz

F1G. 3.25 — Bruit de la cellule 4

Détermination du bruit temporel

La détermination théorique de la gigue qui est une unité de mesure réservée
au monde numérique est plus difficile. Cependant, un rapide calcul peut nous
indiquer dans un ordre de grandeur cohérent la contribution de la cellule & la
gigue totale mesurée.

Nous rappelons que la gigue 7 d’une cellule est reliée & la densité spectrale
de bruit S(f) a la sortie de la cellule par la relation :

2 To 2 o[t
2= (5) [ st
—0oQ
Leur calcul & partir des simulations basées sur I’équation 3.15 montre que la
gigue causée par les cellule, de la premiére a la derniére, va de 6.4ps a 14, Tps.
(voir fig. 3.27). La considération du bruit apporté par I'horloge de référence

rajoute un bruit de 0.5ps; nous nous sommes basés sur les performances du
générateur de signaux utilisé lors de 'expérimentation (voir chapitre 4).

3.5 Application

3.5.1 Meéthode de conception

Nous partons de la dynamique de retard que la ligne doit réaliser. En fonc-
tion du nombre de cellules que nous nous sommes fixées, nous obtenons la dyna-
mique temporelle par cellule. Avoir une grande dynamique temporelle optimise
nos chances de faire accrocher la boucle. Nous choisissons une dynamique aux
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Bruit de phase

= — cellule 1
-7 cellule 2
—*— cellule 3 H
—< cellule 4
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F1G. 3.26 — Correction due & la boucle, aux sorties des cellules

alentours d’une demi-période (A7 = 21ps pour fo = 26M Hz). Plus Cp est
grande, plus la dynamique ’est également. Nous choisissons donc une valeur co-
hérente avec la densté de capacité que nous offre le procédé technologique utilisé
(Cg = 4pF). Nous en déduisons la dynammique de Rg que 'on doit atteindre
(éq. 3.40). Pour minimiser 'importance du bruit, il faut maximiser ’amplitude
du signal. Notre procédé technologique nous permet d’alimenter nos circuits sous
Vatim = 2.5V olts. Nous choisirons une tension V;..; = 2.35V olts permettant aux
transistors de fonctionner correctement. L’amplitude de courant ig se déduit de
Péquation 3.27... A présent, étudions la conception du transconducteur.

Le choix des valeurs de R; et R, est fait respectivement, en fonction du cou-
rant ¢ minimum et maximum traversant le transistor (); du miroir de courant.
Le choix de R3 et R, se fera donc en fonction de ’amplitude que 1’on a choisi
pour le courant ¢ pour atteindre "amplitude de variation de I; déterminée pré-
cédemment. L’ensemble des valeurs choisies des composants est rassemblé & la
fin du chapitre.

Caractéritiques du circuit

La boucle peut asservir des signaux dont les fréquences vont de 15M Hz
a4 40M H z pour une tension d’alimentation de 2.5V . En régime permanent, la
consommation totale se répartit de la fagcon suivante :

La validation des expressions de bruit de phase et de la gigue viendront dans
le chapitre suivant. Effectivement, il était difficile de mesurer ces performances
directement car aucune sortie physique n’était prévue (nous étions limité par
le nombre de “pattes” de notre composant). La validation se fera néanmoins
par extrapolation en analysant les performances en bruit d’autres fonctions qui
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Gigue aux sorties des cellules
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Fic. 3.27 — La gigue aux sorties des cellules

| | Consommation |
DL 3mA
CP 3mA
Total 6mA

TaB. 3.1 — La consommation en courant de la DLL (fo = 26 M Hz)

dépendent de celles de la boucle a verrouillage de délais.

Le temps d’acquisition

Des données précédentes, nous en déduisons que la fréquence de coupure de
la boucle vaut f, = 850kH z. D’ot1 le temps d’acquisition doit valoir t,c., = 1.2us.
La simulation (fig. 3.28) donne t,., = 1.4us . Nous pouvons donc dire que le
modéle de la vitesse d’acquisition de la boucle est acceptable.

3.5.2 Le masque

Nous avons parlé précédemment de ’influence significative du bruit statique
engendré par les variations de procédés. Cependant les variations de procédés
évoluent dans l’espace, (dopage non uniforme dans l’espace...). Sur une certaine
surface nous pouvons considérer que les variations sont faibles. Nous avons donc
intérét & rapprocher au maximum les éléments qui doivent étre identiques et &
préserver leur orientation.

Sont concernés en particulier les transistors MOS des cellules de retard (cf
masque du circuit au chapitre 5). Les sources de courant des cellules a retard
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c
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FiG. 3.28 — Temps de convergence de la tension de controle

doivent aussi fournir le méme courant. C’est pourquoi, elles seront aussi dispo-
sées cote a cote.

Ne travaillant pas & des fréquences élevées, les longueurs des connections
sont moins vitales dans les structures symétriques. Cela permet une conception
plus aisée et plus rapide du masque du circuit.

3.6 Conclusion

Ce chapitre avait pour objectif de présenter les principes de fonctionnement
de la boucle & verrouillage de phase. A partir du synoptique dans le domaine des
phases, nous avons explicité le comportement de la boucle et son action sur les
différents bruits du circuit. Nous avons proposé une étude théorique de ’action
de la boucle sur le bruit des cellules que ce soit dans le domaine spectral ou
temporel. Les premiers résultats issus des mesures réalisées sur circuit montrent
une homogénéité entre performances et théorie. Comme nous le reverons dans
le quatriéme chapitre, nous montrons clairement 'effet de la boucle sur le bruit
dans sa bande passante contrairement aux travaux de [23].

Caractéristiques du circuit

Le circuit est congu pour fonctionner idéalement a la fréquence fo = 26 M Hz
Constantes physiques

k =1.3810"23J.Kelvin~! : la constante de Boltzman

g =1.610"1?C : la charge d’un électron

pp = 480 cm®.V 1.5 ! : la mobilité des trous dans le silicium

Les caractéristiques du procédé BiCMOS

Winin = 0.25 wm : la largeur minimum de grille

V; = 0.61V : la tension de seuil des transistors MOS

Vbe =0.85V la tension de diode...
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fo
fo

Cop = : la densité de capacité d’oxyde

Référence du circuit

Vatim = 2.5V : la tension d’alimentation

Vier =2.35V : la tension de référence pour la polarisation des cellules
La cellule de commande
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V. = 0.8 volts : la tension de controle de repos pour un signal & la fréquence

Iy = 300 A : le courant consommeé par la paire différentielle & la fréquence

Le transistor PMOS «

W, = 200 pm : la largeur de grille

Ly =1 pm : 1a longueur de grille

Cela entraine :

Kng = p1pCop = = 31073

Les résistances du transconducteur

R, =2KkQ

Ry =50 kQ

Rs; =500Q

R, =250Q

Gm =21073A.V~! autour du point de fonctionnement
L’amplificateur :

G4 = 80dB : en boucle ouverte...

Cela entraine

K; =2rad.V~! : gaine de la ligne & retard obtenu de ’équation 3.28.
La cellule a retard

Vamp = 0.15V la tension créte du signal

Cs = 4pF : la capacité “de retard”

Le transistor PMOS g

Wpg = 80 um : la largeur de grille

Lg = 6 pm : la longueur de grille

Cela entraine :

Kn[i’ = Npcoa: I}/V_j

Rg = 3 k) : la résistance de canal au repos avec ’équation 3.22
L’étage de polarisation

Cp = 5 pF : la capacité de découplage ac

R, =10 kQ : la résistance de polarisation
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Chapitre 4

La Multiplication de
Fréquence

Introduction

Nous allons aborder dans ce chapitre un circuit de synthése de fréquences
basé sur une boucle & verrouillage de délais (étudiée dans le chapitre précédent).
Le principe de la multiplication de la fréquence d’un signal de référence réside
dans la création d’un filtre réccursif & partir d’une boucle a verrouillage de délais,
filtrant toutes les harmoniques sauf une d’un signal de fréquence fy.

La figure 4.1 explicite le principe d’une telle opération par une sommation
logique. Trois signaux numériques Si(t), Sa2(t), Ss(t) de période Ty retardés
de Ty/3 chacun par rapport au précédent sont sommés pour donner un signal
d’une fréquence 3 fois plus importante. Nous verrons par la suite les éléments
de théorie permettant de caractériser ce processus.

Signal non retardeé et propre ‘

Sortie du premier délai ‘

Sortie du deuxieme délai

Sortie du systteme
correspondant a la
somme des trois précédents t

To

Fi1G. 4.1 — Le principe de la multiplication de fréquence

Ce type de circuit est utilisé dans de nombreux circuits numériques [27]
comme par exemple les horloges rapides pour la synchronisation des mémoires.

95
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Mais ses piétres performances en bruit de phase 'ont écarté des applications
analogiques. Or il s’avére que si le bruit de phase est moyen & 400kHz ou
1M Hz comparativement & celui que pourrait donner un systéme & base de
boucle & verrouillage de phase, son bruit de phase & des fréquences trés proches
de la porteuse peut étre trés avantageux. Nous allons exploiter cette qualité en
réalisant un oscillateur local de fréquence fixe pour une application GSM.

Du fait que c’est un type de circuit aujourd’hui principalement utilisé dans le
domaine numérique, nous disposons de trés peu d’éléments sur les performances
analogiques de cette fonction. Ce probléme est celui des boucles & verrouillage
de délais auquel nous avons tenté d’apporter une réponse dans le chapitre pré-
cédent. L’objectif de ce chapitre est donc double. Dans un premier temps, nous
allons proposer un modéle précis de bruit de phase, et, dans un deuxiéme temps,
montrer qu’il est possible de réaliser un oscillateur local pour une application
analogique gréce a ses bonnes performances en bruit proche. La réalisation d’un
prototype sera ’occasion de valider notre théorie.

4.1 Eléments de théorie

4.1.1 La multiplication de fréquences

De I'exemple précédent, nous avons constaté qu’il s’agissait d’une multipli-
cation par un entier. Cet entier correspond au nombre de fois N, que le signal
de référence est successivement retardé de To/N,. Ce cas marche pour une mul-
tiplication par un nombre impair. Lorsque ’on souhaite une multiplication par
un nombre pair, le résultat est équivalent en retardant les signaux de Tp/2N..
Dans ce cas-1a, le comparateur de phase devra comparer des signaux déphasés
de 7.

Pour le développement de la théorie, comme pour la réalisation, la multipli-
cation sera d’ordre impair. A I'image des filtres numériques, nous utiliserons les
transformées en z pour en décrire le fonctionnement.

La multiplication de fréquences

Soit un signal de fréquence fo retardés de 7 = 1/f, = 1/(N.fo) & son
passage dans les “cellules & retard” constituant une ligne de retard (fig. 4.2).
Dans le domaine des transformées en z, le retard introduit par une cellule 21
est défini comme suit :

o= = = B27fT — =527 fo/fm
Notre processus ressemble & un filtrage numérique. Effectivement, les filtres
numériques se résument, souvent 4 des “moyenneurs 4 pondération” de différents

signaux. Nous souhaitons avoir un déphasage de 27 entre ’entrée de la premiére
cellule et la sortie de la derniére. Donc, nous pouvons écrire :

_ _jom _
2 l=e N et zNe=1
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I e e O T e i
z
OO e

F1G. 4.2 — Synoptique de la multiplication de fréquence

y(z) s’exprime ainsi de la fagon suivante :

1
y(z) = z(2) N (L4227 42724273 4 2 NeF) (4.1)

Le spectre de puissance Sy du signal de sortie s’exprime ainsi en fonction
du spectre de puissance Sepntree du signal d’entrée de la fagon suivante :

11— e\
Sy (f) = Sentree(f) * Ei

4.2
s (4.2)

~~

M2(f)

F1G. 4.3 — Fonction de transfert du filtre

Cette fonction de transfert (fig. 4.3 : Fréquences en M Hz en abscisse, Gain
en dBc.Hz~! en ordonnée) s’annule pour f = kfy = fmk/N. sauf lorsque k € N
(N ensemble des entiers positifs). L’extremum de cette fonction est obtenu pour
f = fm- Notons que la notion de multiplication est un abus de langage : il
s’agit en fait d’un filtrage passe-bande centré sur ’harmonique N, du signal de
référence.

Nature du signal a retarder : Il est donc impératif que le signal en ques-
tion ait de l’énergie & la N, éme harmonique et que celle-ci soit amplifiée si
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nécessaire. En particulier, le filtre ne peut sélectionner I’harmonique N, d’un
signal sinusoidal puisque son spectre se limite & un Dirac & fy. En revanche, un
signal carré de rapport-cyclique 0.5 voit son énergie répartie sur les harmoniques
impaires.

Forme générale du spectre

Ainsi le spectre du signal de sortie est un Dirac & I’harmonique N, du la
fréquence du signal d’entrée. On peut donc parler de “multiplication” de la
fréquence du signal de référence par un entier correspondant au nombre de
cellules a retard.

4.1.2 Deétermination du bruit de phase a la sortie

Cette partie a pour objectif d’approfondir notre compréhension de la den-
sité spectrale de bruit que nous pourrions mesurer 3 la sortie du multiplieur de
fréquences. La difficulté réside ici dans le fait que la fonction de bruit n’est pas
stationnaire. Cet état singulier nous prive des méthodes classiques de détetmi-
nation du spectre et nécessite un traitement ad hoc.

La problématique : L’exemple d’une ligne & retard composée de 3 cellules
est utilisé afin de définir la fonction de bruit g(¢). Les décalages temporels au
niveau des fronts du signal de sortie correspondent & ceux des cellules, comme
le montre la figure 4.4 pour un signal de période Tj.

Signal non retardé et propre ‘

Sortie du premier délai

Sortie du deuxieme délai | | 4”]7

EE RN

Premier cycle de période To Nouveau cycle

Sortie du multiplieur de fréquence

I

Fi1G. 4.4 — Principe de la sommation des bruits

Les fonctions de bruit aux sorties des cellules sont différentes (0, g1(t) et
g2(t)) comme nous avons pu le voir dans le troisiéme chapitre.

9(KTy) =0

g(E +kTo) = g1
!_1(23—0 +kTO) =92
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Les fonctions g; sont des combinaisons linéaires de fonctions centrées (les
cellules générent un bruit blanc de moyenne nulle). La fonction g ’est donc
également. Elle est donc stationnaire d’ordre 1.

La fonction de puissance de bruit est périodique de période Ty. Elle s’accu-
mule sur un cycle de 3 bits, puis se réinitialise. Il s’agit 14 d’un des principaux
avantages des multiplieurs de fréquences basés sur les DLLs. Le bruit ne s’ac-
cumule pas comme cela a lieu avec les oscillateurs en anneaux (cf Chapitre 1).
Cependant, si la fonction g(t) est bien ergodique, elle n’est pas stationnaire d’or-
dre 2. Nous nous ne pouvons pas utiliser ’analyse de Fourier traditionnelle afin
d’obtenir la densité spectrale de bruit. Qu’advient-il du spectre dans ce cas?

Définition générale de la fonction de bruit g(¢)

De maniére générale, la fonction de bruit g(¢) du signal de fréquence multiplié
par N, & partir d’un signal de période Ty peut s’écrire de la facon suivante:

+oo
9t) = Y (0+g1(t)5 (t — kTo — Tr) + g2(t)3 (t — kTo — 2T0) + ...)

k=—o0

Elle est alors 1a somme de fonctions stationnaires d’ordre 2. Elle se généralise
en:

“+oo N.—1
g)=Y ( > Gil)o (¢ — KTy - m)) (43)
k=—oc0 =1

1l s’agit d’une fonction ergodique de moment nul d’ordre 1 car c’est une combi-
naison linéaire de fonctions centrées sur 0. Elle n’est cependant pas stationnaire
d’ordre 2. En revanche, c’est une fonction cyclo-stationnaire et nous pouvons
en exprimer le “spectre”’, ou plutdt le cyclo-spectre Séo) (f) , de fréquence cy-
clique 0 comme cela a été défini dans ’annexe C. Maintenant que ’existence
du “spectre” est démontré, déterminons le.

La fonction g(t) s’écrit également de la fagon suivante:

N.—1 +oo
OEDY ( ) gn<t)6<t—kTo—nTm)>

n=1 k=—o00

g est la somme de fonctions périodiques de période Ty. L’échantillonnage
dans le temps revient & une périodisation du spectre dans le domaine des
fréquences. D’ou:

) = 5 NZ; (k:fj; (%(f - %ﬂ))

Puisque la bande de fréquence du bruit est bien superieure & la fréquence
de Schannon, les spectres se recouvreront. Nous ne le prendrons pas en compte
afin de simplifier les calculs.
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Nous avons ainsi autour de la fréquence f,, la densité de spectre de bruit de

phase suivante:
Ne—1 Ne—1

expression qui se décompose pour les fréquences positives: n > 0 en:

N.—2 N.—1

(I’E(f N2 Z Z So’l <pz+n

¢ n=0 i=1

Or nous avons montré que le bruit de phase a la sortie d’une cellule valait
autour d’une porteuse & fo = fn/Ne:

Fi(f) = Bres(f +Z<p —NLCF) 3(f)

Le bruit de phase autour de la fréquence f,,, vaut donc:

Viz i N2GANF) = NoGres s+ 307 (f) (J L RF () - 1L F () - ]i,—iF(f))

Vizi G = N Bres P HBO) (a + L IFDE - L+ F(f)))

Onposei=j+n

Vin| < Ne=2  Byanl NFE(S) = N2 [Gres P+1E)P (j UM ppy — are () 1UT "))

N, N
D’ou:
N.—2 i/ i
PN (f) = Nec2 |(Pref| _|_L Z |2(f <]+‘7(JN_7+”)|F(J")|Z_ZRe(F(f))J(]J\‘;"I’L))
n=0 ¢ ¢

Le spectre & la sortie s’exprime donc par

N-2N.—|n|-1

SON =N X X i (14 S (F ) - 2mep ) )
€ n=0 7j=1 ¢

Si

fe
if+ 7.

Le cyclo-spectre de fréquence cyclique 0 vaut alors:

f2

ie |F(f)" = 2Re (F(f)) = P

F(f) =
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N.—2N.—|n|-1

SOU) = NeSees (DHS() 3 D 5y (Net G+ Inl) (IFCH) = 2Be (F(1) ) )
n=0  j=1 ¢

(4.4)

Remarque : Nous retrouvons ’expression du spectre approché de Chien [23].
Sa formule ne prend pas en compte la correction de la boucle (f. = 0).

Cette formule a donc été déterminée en ayant supposé que les cellules de
retard sont assimilables & des filtres passe-tout de gain unitaire; que le systéme
de commande suit les modulation de la tension de commande & la sortie du filtre
de boucle; enfin cette formule ne prend pas en compte le recouvrement spectral
issu de la sommation des spectres.

L’équation 4.4 nous montre que la multiplication de fréquences multiplie
de la méme sorte le bruit de phase du signal de référence. C’est en fait tout
le bruit de fond de la boucle & verrouillage de délais qui est multiplié jusqu’a
des niveaux qui peuvent exclure ces systémes des applications sensibles. Cette
caractéristique n’est pas la seule & limiter les applications d’un tel systéme. Il
est aussi trés sensible aux variations de procédés.

4.1.3 La sensibilité du systéme aux variations de procédés

Les spectres des signaux de sortie sont typiques. Nous retrouvons des raies
d’énergie aux différentes harmoniques du signal de référence. Nous allons dans
ce paragraphe tenter de donner une explication & leur présence. Les harmoniques
paires et impaires sont en grande partie dues aux variations de procédeé.

Les harmoniques impaires

Les variations de procédés entrainent des dispersions sur les valeurs des com-
posants du circuit. A travers les variations des résistances de canal, les variations
de procédé influent sur 'amplitude et la phase du signal. Nous généralisons ’in-
fluence des variations de paramétres de la maniére suivante.

Soient {a;};cy et {di};cn les variations sur 'amplitude et sur la phase des
signaux aux sorties des cellules.

N.—1
y(z) = 2(z) Ni ( d 1+ ai)z—““i)) (4.5)

=0

Etudions Iinfluence d’une variation d’amplitude sur la fonction de transfert
du filtre. Dans un cas idéal ou tous les a; et &; sont nuls, M2(f) s’annule
pour les fréquences multiple des f; = kfo avec f € {N — N.N}. Dans le cas
contraire, le filtre a un gain non nul pour ces fréquences. Considérons une erreur
d’amplitude introduite au niveau de la cellule . Nous supposons par souci de
simplification des calculs que Vj #4 0; =0 .
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L

N (I+z7"+22 + (1 +a)z "+ z_N°+1)

y(z) = 2(2)

Q

o kfo
2rklo
Pour zp = €?*" 7m zéro de M(z) :

1 .
y(z0) = Faizﬂm(zo)
C

Ainsi aux fréquences f = kfy (k € N), au lieu de zéros, nous nous trouvons
en présence de gains |M (kfo)| donnés par :

Q;

Mk o) = (F) (4.6)

A la fréquence N, fo, le gain change peu :

|M(Nefo)|” ~ 1 (4.7)

Etudions également I'influence d’une erreur de phase §; au niveau de la cellule

2

1 .
y(z) = z(2) N (L4272 2 270 g Nt

y(2) = z(2) (Mz(z) + Niz_i (7% — 1))

Pour zg = 2T géro de M (z) et pour des fréquences f = kfy € [0..2N.fo]
k ¢ N.N et des erreurs é; < 20%, |M(zo)| devient (voir I’annexe D) :

21ké; \ 2
M (kfo) [ ~ ( i ) (48)
c
De l'équation, nous déduisons que la puissance des harmoniques augmente
a mesure que l’on se rapproche de N, fo.
Et & la fréquence N, fo, le gain reste pratiquement inchangé (voir 'annexe

D) :

|M(N.fo)|” ~ 1 (4.9)
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Un signal carré de fréquence fo = 1/Tp , de rapport cyclique 50% d’ampli-
tude normalisée & 1 a le spectre suivant[11](L’énergie sur I’harmonique N, est
optimisée) .

1 ad 2p+1
D=3+ ; 2p+1 (f_ To) (4.10)

Tllustrons par un exemple I'influence d’une variation de 10% sur le retard et
I’amplitude du du signal.

y(z) =2(z) (L+271+ 112720 4278 4 27Nt

Son spectre est représenté par la figure 4.5 (en abscisse : les fréquences en
MHz, en ordonnée les puissances en dBc.Hz™1).

FiG. 4.5 — Nouvelle fonction de transfert pour la variation d’un paramétre de
10%

Nous constatons un déplacement des poles et des zéros entrainant un gain
non nul 3 des fréquences pour lesquelles nous aurions souhaité rejeter toute
énergie.

AN : Prenons I’exemple d’une multiplication par 7. Imaginons & présent
des variations de procédé entrainant une erreur (de 10%, 5% et 1%) sur le
retard réalisé par une cellule. Des équations précédentes, nous en déduisons les
puissances relatives des harmoniques par rapport au signal de sortie de fréquence
7fo (tab. 4.1).

La puissance des harmoniques parasites est encore élevée pour des erreurs
faibles (1%). Les variations de procédé qui sont plus importantes empéchent
donc l'utilisation d’une telle architecture pour de nombreuses applications.

Les harmoniques paires

Lorsque la paire différentielle est parfaitement appairée, le signal différen-
tiel n’a pas d’énergie aux harmoniques paires. Du fait de la désadaptation des
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| harmoniques | fo [3fo ] 5f0 | 7fo |
puissances en dbc pour § =0.1 | -31 | -25 | -22.5 | 0
puissances en dbc pour § =0.05 | -37 | -31 | -285 | 0
puissances en dbc pour § =0.01 | -51 | -45 | -42.5 | 0

TAB. 4.1 — Puissances des harmoniques

composants, cela n’est plus le cas. Le gain en mode commun augmente et de
I’énergie apparait aux harmoniques paires.

4.1.4 Conclusion

Nous venons de déterminer de facon relativement générale la densité spec-
trale de bruit & la sortie du multiplieur de fréquences & N, cellules & retard.
Cette formulation prend en compte laction de la boucle (contrairement aux
modéles précédents [23]).

L’intérét d’un tel synthétiseur de fréquences pour les circuits analogiques
apparait si les contraintes en bruit sont relachées. Effectivement I’équation 4.4
montre clairement que le niveau de plancher de bruits des cellules augmente
d’un rapport de N.. Nous avons également quantifié 'impact significatif des
variations de procédé sur le niveau des raies parasites. Il semble alors nécessaire
d’utiliser une fonction de “nettoyage” de bruit. Nous pouvons imaginer une PLL
de gain fréquentiel unitaire ou ’ajout d’un filtre LC en sortie ([29]). Mais avec
ces deux solutions, nous perdons 'avantage recherché, c’est a dire la suppression
d’un filtre encombrant.

4.2 Circuit et expérimentation

4.2.1 Objectif

Notre premiére intention est ici de valider la formulation de la densité spec-
trale faite précédemment. Effectivement, une fois corroborée, elle permettra de
concevoir rapidement de tels synthétiseur de fréquences aux performances sou-
haitées dans les bruits proches de la porteuse. Nous avons imaginé une structure
hétérodyne d’un circuit GSM dont 'oscillateur local de fréquence intermédiaire
fournit un signal & 182M H z. Nous utilisons un quartz trés répandu et bon mar-
ché de 26 M H z. Nous réaliserons donc un circuit constitué de 7 cellules & retard.
L’étude systéme ([24]) impose un bruit de phase & 1M Hz de la porteuse valant
au moins —120dBc.Hz 1.

4.2.2 Le circuit

Le circuit est constitué d’une boucle & verrouillage de délais décrite dans
le chapitre précédent. Sont rajoutés un circuit de recombinaison sommant les
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signaux déphasés et un amplificateur de puissance de 10dB afin de pouvoir
mesurer les bruits de phase attendus.

Nous choisissons de sommer les signaux exprimés en courants en conservant
la structure différentielle. NV, paires de transistors servent donc de transconduc-
teurs aux signaux (fig. 4.6). Les courants (collecteur) respectifs de chaque paire
sont sommés dans une résistance de charge R..

Nous avons vu au paragraphe 4.1.3, la nécessité de sommer des signaux de
forme carrée et de rapport cyclique 0.5 pour avoir le maximum d’énergie & la
fréquence de sortie. A la sortie de la cellule & retard, le signal en tension est de
forme exponentielle et doit étre reformé pour se rapprocher d’une forme carrée.
C’est pourquoi les transistors utilisés pour la sommation des signaux servent

aussi d’amplificateur (de gain gmR, :I;‘ZC cf fig. 4.6).

RC% Rc
S, 12 Q‘}%l So,71% Q‘EF;‘PZ Sp, 18 by,
Ty

F1G. 4.6 — Principe de la recombinaison des signaux

La tension a la sortie S oscille pour Ne¢ cellules entre (N, +1)/2I, et (N, —
1)/2I,. La partie continue du courant valant N.I,./2 , la partie continue de la
tension & la sortie vaut Vyiim — NeRcI./2 . N, ne peut étre trop grand au risque
de polariser en inverse la jonction base-collecteur des transistors bipolaires. Un
N, grand peut étre compensé par un R, faible. Si la contribution en bruit de
ce dernier est plus faible (elle est de toute fagon inférieure au bruit de la DLL),
I’amplitude du signal diminue ce qui dégrade son rapport signal sur bruit.

4.2.3 Les résultats

Le circuit est réalisé dans un procédé BiCMOS (0.25um). Il fournit un signal
4 une fréquence 7 fois supérieure a celle de 'entrée & une puissance de 15dBm
sous une alimentation de 2.5V olts. La plage de fréquences pour laquelle le circuit
“multiplie” la fréquence va de 14M Hz & 40M Hz. En dehors de cette plage,
le niveau des harmoniques s’éléve rapidement et la boucle est succeptible de
décrocher. A la fréquence de fonctionnement typique (fo = 26 M Hz) le circuit
draine un courant I = 10mA.

Le bruit dans le domaine fréquentiel

Nous remarquons sur la figure 4.7 la puissance importante des harmoniques
de la fréquence de référence. Les harmoniques paires et impaires proviennent
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de la dispersion de la valeur des composants et des désappairements des paires
différentielles induites des variations de procédé. Le niveau d’énergie des har-
moniques impaires est homogéne avec ceux que nous pourrions attendre d’un
procédé donnant une dispersion de 7,5% (éq. 4.8, 4.10) sur les valeurs des ca-
pacités Cg ou des résistances de canal des Rg.

RELI 3 MHz RF Att 10 dB
®Ref Lvl VBL 3 MHz Mixer -20 dBm
-10 dBm SUT s ms untt dBm
-10
-20
30 |
-40
-50
| 1
A .’ A
&0 4 T
A
\
A )
-70
[ WH 11|
80 ! A o alll '} .f’ ) 4
Mo "W W I’ ¥ L TS wt
-90
-100,
-110!
Center 181.7034068 MHz 34 MHz/ Span 340 MHz

Date: B.APR.2002 12:43:22

FiG. 4.7 — Spectre mesuré pour une fréquence de référence de 26 M Hz et pour
N.=7(fm =182MH?z)

Nous retrouvons ’allure du spectre de bruit attendu comme le montre la
figure 4.8 o sont représentés les spectres théorique et mesuré et les perfor-
mances du générateur de signaux (SMHU de Rohdes et Schwartz) qui fournit
le signal de référence. Le dispositif expérimental comprend un amplificateur de
25dB supplémentaite en sortie permettant de mesurer les niveaux de bruit (a
Panalyseur de spectre FSEA de Rohdes&Schwartz) d’un signal de sortie de puis-
sance 10dBm (le circuit sort un signal de puissance —15dBm). La PLL interne
de ’analyseur permet de mesurer —123dBc.Hz~! & 10kHz de la porteuse. Le
bruit du signal de référence est prépondérant jusqua 400k H z de laporteuse. Nous
retrouvons ensuite le niveau de bruit prédit par la modélisation théorique. Nous
remarquons effectivement que la boucle atténue le bruit jusqu’a la fréquence de
coupure attendue (850M Hz). Nous mettons ainsi en évidence un phénomeéne
qui n’avait pas encore été décrit précisément dans la littérature. Nous retrou-
vons une forme typique du spectre d’une cellule. La diminution graduelle du
bruit que ’on observe provient du filtrage du bruit introduit par une cellule.

Nous mesurons un bruit de phase autour de —120dBc.Hz~! 4 1M Hz de la
porteuse mais il est & noter qu’a cette fréquence il est nettement dégradé par la
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FiG. 4.8 — Comparaison des bruits de phase mesuré et théorique

contribution de la résistance R, et que cette performance peut étre nettement
améliorée en évitant 1’étage de polarisation. Ces performances sont suffisantes
pour réaliser des oscillateurs locaux de fréquences intérmédiaires fixe dans des
architectures hétérodyne & boucle de modulation. Nous pourrions typiquement
les retrouver dans des applications de radio-communication & bande étroite de
type AMPS ou ISM.

Dans le domaine temporel

Nous recherchons avec la mesure du bruit temporel & valider ’ordre de gran-
deur des puissances de bruit aux sortie des cellules a retard. La figure 4.9 montre
les gigues mesurées sur une période Ty du signal de référence. la gigue augmente
comme nous ’avons expliqué dans 1’étude théorique. Nous assimilerons notre
gigue théorique 7 & 1’écart type donné par 'appareil de mesure o2, ,,,.- La
gigue mesurée & chaque front successifs correspond aux gigues aux sorties des
cellules. Nous supposons que le circuit contribue pour une puissance constante
de bruit P%, que nous devons retrancher & la puissance de bruit mesurée pour
retrouver le bruit de nos cellules. Pour simplifier le calcul nous supposons que

la gigue se décompose de la fagon suivante :
2 N p2 . 2
Tmesure (Z) - Pcst + iTy

Nous en déduisons en utilisant I’équation précédente pour i = 1 et i = N, la
valeur de gigue rms du signal de sortie :

T2 (N.) — o2

mesure mesure(l)

N.—1

Ty =
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FiG. 4.9 — Gigue mesurée du signal de sortie & 182M H z

La gigue rms générée par une cellule vaut 6ps tandis que la derniére dépasse
légérement 16ps. Ces résultats sont cohérents avec ce que peut prédire notre
formulation du bruit faite dans le chapitre précédent. Cependant notre modéli-
sation ne considére que les bruits blancs alors que tout type de bruit existe dans
un circuit. Cela peut étre en particulier & lorigine du pic de gigue observé a la
sortie de la troisiéme cellule.

La PLL équivalente.

Voici une application numérique montrant les performances d’une PLL qui
synthétise une fréquence de 182M H z & partir d’une fréquence de 26 M H z don-
née par un oscillateur a quartz (fig. 4.10). La fréquence de gain de boucle uni-
taire vaut f. = 50kH z. Nous fixons les performances du VCO : son gain K., =
9OMHzV ™', fo = 10kHz (—95dBc.Hz ') et foo = A0M Hz (—167dBc.Hz ')
celles du comparateur de phase : K., = 1.5 10 *A.rad~', du filtre d’ordre 3 et
du ¥A d’ordre 2. Le signal de référence donne un bruit de —145dBc.Hz~1.

Le bruit de phase est inférieur & —100dBc.H z~! sur une bande de 100kH 2.
A des fréquences proches de la porteuse, c’est le bruit de la référence qui est
prédominent. Puis & mesure que ’on se rapproche de la fréquence de coupure
(50kHz) le bruit du VCO et le bruit du filtre (R2) sont les contributeurs princi-
paux. Au dela de la fréquence de coupure, 'influence de Ry diminue tandis que
le bruit ne dépend plus que de celui du VCO. A 1M Hz de la porteuse, le bruit
vaut —135dBc.Hz~1.

Pour un systéme de ce type, la solution DLL est meilleure que la solution
PLL jusqu’a une fréquence de 300kH z de la porteuse, aprés quoi la PLL gréce
au résonateur LC peut filtrer son bruit de phase. Dans la bande [0..300kH 2] la
DLL a ainsi un bien meilleur bruit et notre systéme peut avoir jusqu’a 20dB de
bruit en moins.
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F1G. 4.10 — Spectre d’'une PLL générant un signal & 182 MHz

Etude et critique de la DLL de Paul Gray a 900 MHz

Une application des lignes a retard a été tenté par Paul Gray [29] pour
des circuits de norme IS-137 utilisées dans la téléphonie mobile sur le marché
nord américain. Le synthétiseur réalisé génére une fréquence de 900 MHz &
partir d’un oscillateur & quartz & 100 MHz. Nous avons montré précédemment
que le bruit plancher devient rapidement un facteur limitatif et que I’énergie
aux harmoniques de la fréquence de référence était importante. Pour palier
ces problémes et atteindre les spécifications visées, il est nécessaire d’utiliser
un filtre résonnant de facteur de qualité pouvant rester faible. L’intérét est
de bénéficier des remarquables performances en bruit de phase des DLL aux
fréquences proches de la porteuse et d’atteindre celles requises aux fréquences
plus éloignées grace a un filtre LC. Cela permet d’éviter l'utilisation d’un filtre
LC de facteur de qualité élevé que l’on retrouve dans les montages de type
Colpitts.

4.2.4 Conclusion

Nous avons proposé dans ce chapitre une nouvelle formulation du bruit de
phase de ces systémes. Nous avons en particulier montrer I'influence de la boucle
sur le bruit de phase contrairement & ce que pouvaient prédire les modéles pré-
cédents. Nous avons montrer en outre que les performances atteintes par ce
type de systéme permettent d’utiliser des DLLs comme base de synthétiseurs
de fréquences intermédiaires fixes dans des architectures hétérodynes basées sur
une boucle de modulation (cf Chapitre 1). Gréace a leur qualité en bruit proche,
nous pourrions les retrouver dans des applications radio “bande étroite” de type
APMS ou ISM (normes de téléphonie mobile pour le marché nord américain)
avec ’adjonction d’un filtre LC. Cet oscillateur local réalisable avec une tech-
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nologie MOS peut étre intégré dans le circuit bande de base. Le tableau 4.2
fait une synthése des différences majeures entres un systéme basé les boucles
a verrouillage de phase (PLL) et lautre basé sur les boucles & verrouillage de

délais (DLL).

| | PLL DIL
Fréquences variable Oui Non
Bruit de phase Meilleur en bruit lointain | Meilleur ou équivalent en bruit proche
Filtre de boucle Externe Intégreé
Consommation 6 —TmA 8mA
Surface 1mm? 0.5mm?

TAB. 4.2 — Comparatif des systémes PLL vs DLL




Chapitre 5

La Modulation de phase

La multiplication des normes au sein d’un méme circuit oblige la présence de
plusieurs oscillateurs & quartz pour fournir les différentes fréquences nécessaire
aux traitements du signal. C’est pourquoi la solution optimale (pour des rai-
sons économiques) serait de pouvoir générer ces fréquences & partir d’une seule
fréquence fournie par un oscillateur & quartz.

Le reproche que nous pourrions donc faire au synthétiseur précédent, serait
que ce dernier n’est capable de synthétiser qu’une fréquence multiple (par un
nombre entier) d’une fréquence de référence. Il est ainsi difficile de pouvoir
synthétiser une fréquence qui est une fraction de la fréquence de référence.

Nous allons proposer dans ce chapitre un circuit original basée sur une boucle
a verrouillage de délais répondant & cette spécification. Ce circuit pourrait étre
au multiplieur de fréquences du chapitre précédent ce que la PLL & division
fractionnelle est & la PLL & division entiére.

Le circuit que I’on va étudier repose sur la modulation de phase d’un signal
de référence. Lorsque la modulation angulaire correspond & une variation linéaire
de la phase au cours du temps, I'opération revient & une synthése de fréquence.

L’objectif de ce chapitre est de présenter cette application et d’établir la
théorie de son principe. Aprés avoir détaillé le circuit réalisé dans un procédé
BiCMOS, nous confronterons les résultats de ’expérimentation aux élements de
théorie énoncés.

5.1 Principe de la modulation numérique

La méthode est différente dans le cadre numérique. Une boucle & verrouillage
de phase composée de N, cellules & retard permet d’obtenir N, phases différentes
d’un méme signal (fig. 5.1). Il suffit donc de choisir au cours du temps une phase
parmi toutes pour réaliser notre modulation numérique de phase.

Avant de formaliser cette modulation numérique, définissons quelques va-
riables :

Soient :

111
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¢0 ¢0 21 ¢0 +AT ¢0 +6m ¢0 +21

Fi1G. 5.1 — Une ligne & retard

N, : le nombre de cellules & retard.

Aty = % : le décalage temporel unitaire.

N : le nombre de décalages temporels effectués & chaque coup d’horloge.
K : la moyenne du signal de sortie du XA (la modulation imposée).

fo : la fréquence de la référence.

t — ¢(t) : la phase du signal de sortie
t — exp(27 fot) : la fonction du signal de référence
t — S(t) : celle du signal de sortie

S(t) = exp (j2m fot + jp(t)) (5.1)

5.1.1 Construction de la fonction ¢ — ¢(t)

Dans notre systéme, un sélectionneur de phase détermine a4 chaque nouveau
front de son horloge la nouvelle phase du signal & considérer. L’ordre B(t) de la
commande de saut de phase est un signal binaire unidimensionnel et se produit
a linstant ¢ = t; . Lorsque B(t;) = 0, le sélectionneur déphase le signal de N JZV—’:
(avec N € [0,1,2..] codé sur n bits), pour B(t;) = 1 le signal est déphasé de
(N + 1)12v_7£ Le déphasage moyen dans le temps vaut (N + By,) 12\,—72 avec By, €
[0..1] (avec B, = E(B(t)) moyenne de B(t) dans l'espace des temps). Il est
donc essentiel de pouvoir controler précisément la valeur de B,,. Nous utilisons
pour cela un démultiplexeur transformant un mot K de k bits en un mot B(t)
sur 1 bit. Ce mot K peut aussi étre dépendant du temps si I’on souhaite par
exemple démultiplexer une modulation. La précision sur B,, dépend donc du
nombre de bits k. Sa précision relative vaut donc 1/2*.

La valeur de ¢(t) dépend donc de deux mots logiques N et K de dimension
respective n bits et k bits. Nous pouvons comparer ces deux variables & celles
utilisées dans les XA dans les PLLs fractionnelles-N ou IV représente la partie
entiére et K la partie fractionnelle de ’ordre de modulation.

La figure 5.2 explicite avec un exemple simple le processus des sauts de
phases. Nous choisissons un systéme & trois cellules & retard (N, = 3), N = 0,
un signal de période Ty = 1/fo. Trois phases sont créées : p1(t), p2(t), @3(t)
déphasées 'une par rapport a la précédente de 27/3.

Ici, le signal de sortie S(¢) sert d’horloge au démultiplexeur. A chaque front
descendant de S(t) a l'instant t;, le choix de déphaser de 0 ou de 27/3 est fait
en fonction de la valeur de B(t;). Considérons que l'ordre de modulation K est
constant sur un certain intervalle de temps 1.
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Fi1G. 5.2 — Diagramme temporel

On décompose B(t;) en B, (pour sa partie continue) et B(t;) pour sa partie
variable sur I (Il s’agit du bruit de quantification du démultiplexeur).

B(t;) = Bu(t;) + B(t;) (5.2)

Par abus de langage, on associe le mot K & sa valeur. On note K = B,,,. A
Iinstant ¢;, la fonction de déphasage peut s’écrire de la maniére suivante :

Ag(ts) = B(t)(N + 1)% +(1- B(ti))N% (5.3)

Sur l'intervalle de temps considéré, nous avons
2 2
D Ap(ti) = ((N+1)—”—N ”)ZB +N— (5.4)
iel i€l Ne

Sur une période de I'horloge le déphasage moyen Agp,, vaut alors :

_2m

La fréquence moyenne f; de S(¢) (cf éq. 5.1) vaut donc pour K et N donnés :
_ 1d ( ) 1 Ay
fs=Jfo+ o dr =fo+ % T, (K,N)
il vient :
Jo
fs = NI (5.6)
N.

Si K (t) et N(t) sont des fonctions variables dans le temps, et que les varia-
tions respectives sont bien inférieures a la fréquence d’horloge du démultiplexeur,
nous pouvons alors écrire :
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Jo
fs(t) = | _ NOTK@®
- 7 N.

5.1.2 Le spectre du signal modulé
La précision du synthétiseur de fréquence

Un tel systéme nous permet donc de moduler en phase et en fréquence un
signal de fréquence fy. La précision sur les phases est d’autant meilleure que
le nombre N, des cellules est élevé. L’erreur de phase est au maximum égale
a 27 /N,. Si les fonction N et K sont constantes dans le temps, le systéme est
assimilé & un synthétiseur de fréquence. Puisque 'on n’a qu’un nombre fini de
valeurs possibles de K, on ne peut obtenir qu’un nombre fini de fréquences. Le
pas relatif des fréquences synthétisées est d’autant plus fin que le nombre de
bits k£ du mot binaire K est élevé. Effectivement, nous montrons (voir annexe
E) que cette précision relative f = vaut :

Af, 1
fs ok, (1 _ NNLK)

(5.8)

Elle s’accroit donc avec N, et k mais se détériore lorsque NV + K augmentent.
Cependant les erreurs de quantification se transforment en erreur de phase ou de
fréquence. Le rapport cyclique moyen de S(t) dépend également de N et de K.
Déterminons & présent le lien entre les erreurs de quantification, caractéristiques
du démultiplexeur, et la sortie du modulateur numérique. Nous allons expliciter
ce lien dans le domaine spectral.

Spectre de la sortie S(t)

La phase ¢(t) peut s’exprimer de la sorte :

o(t) = Ti /T t:O (dcpm + El?o(r)) dr

En substituant cette expression dans ’équation 5.1, nous avons :

s(t) = Aexp(j2m fot)exp (]—t + ]T / dc,o d7'>

s(t) = Ae~ (o 82m)1giw [[_ Blr)ar

11 vient :

s(t) = Ae—i2nfiteinr Jreo B (5.9)
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De plus, puisque B est une fonction discréte dans le temps :

T 272

Sf(;(/p(t)dt(f) = MT(,}_S)S@(Q(JC) = 7Ncsin(7]ﬂ—f)5§(t)(f)

Nous avons finalement le spectre suivant :

272

S(f)=0(f = fs) * W(W_f)
¢ fs

S50 ) (5.10)

L’expression précédente montre logiquement que plus le nombre de cellules
N, est grand, plus le bruit est réduit. Les qualités spectrale en bruit proche
dépendent également de celles du modulateur numérique (S (f)). Son bruit de
quantification sera déterminant dans les performances du systéme. L’utilisation
d’un modulateur XA qui a la caractéristique de filtrer le bruit de quantification

aux basses fréquences peut s’avérer judicieuse.

Choix du démultiplexeur

Nous retrouvons donc a la sortie le spectre de bruit du démultiplexeur cor-

rigé du facteur —=—+. Il est intéressant de choisir un XA d’ordre strictement

Fasin(FL)
supérieur & 1 pour pouvoir bénéficier du filtrage du bruit de quantification aux
basses fréquences. Le spectre de bruit Sza(f) d’'un XA d’ordre L (chapitre
2) dont la sortie est sur 1 bit et dont la fréquence d’horloge vaut fs, s’écrit

L
Sya(f) = \/%_2’ / fl (ZSin (;—f)) . Il vient que le spectre du modulateur numé-
rique utilisant un YA d’ordre L vaut :

S(F) = 6(f — f) » %\/% f3 <2sin (%))L_l (5.11)

Dans un cas idéal, on peut imaginer avoir le spectre de sortie montré par la
figure 5.3. On y distingue le filtrage des bruits de quantification aux fréquences
proches de la porteuse. Le bruit des cellules de retard est alors prédominant.
Puis, rapidement, le bruit de quantification devient majoritaire. Augmenter le
nombre de cellules N, entraine 'augmentation du bruit des cellules et entraine
la diminution de ’erreur de quantification.

Le choix de N, dépend de I'application. Un rapide calcul pourra nous dire
combien de cellules seront nécéssaires afin que la moyenne quadratique de bruit
de la derniére cellule (la plus bruyante) contribue de maniére analogue au bruit
de quantification ogyqnt = To/2N. (& f = % fs). Dans ce calcul qui a l'objectif
de montrer 'ordre de grandeur du nombre de cellules permises, on négligera
I’influence de la boucle sur la gigue total. Donc, nous pouvons écrire que o; =
VN0 (o la gigue di & une cellule) et :
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Ps

! Deellules

Lts fs 3fs
2

F1G. 5.3 — Spectre de sortie avec un XA

Ty
v/ N.o < N,

11 vient :

2
To\ 3
N, —
<(3)
AN : Pour 0 = 2ps, fo = 26M Hz et N, = 425, on obtient 0y = oguant =

42ps. Dans ces conditions, la gigue rms & la sortie de la derniére cellule sera du
méme ordre de grandeur que le pas de quantification.

Comparaison avec une PLL fractionnelle-N

Comme nous avons pu le voir précédemment, ’ordre de la boucle nécessaire
au modulateur correspond & ’ordre de filtre de boucle alors que celui de la PLL
est d’ordre plus élevé. La stabilité est donc obtenue plus facilement dans notre
cas et le filtre de boucle est aisément intégrable.

Dans le cas du modulateur numérique présenté, le bruit du XA n’est pas filtré
par le filtre de boucle comme cela est le cas pour une PLL fractionnelle-N. La
conception du YA s’avére ainsi déterminante pour obtenir les caractéristiques
spectrales désirées. Il est toujours possible de filtrer ce bruit grace & une simple
PLL dont le signal de référence serait la sortie de notre modulateur numérique.

Dans le cas d’une PLL fractionnelle-N, 'erreur de phase est comprise dans
Pintervalle [0..27] (relatif & la fréquence fyc, synthétisée par le VCO). Cela
est di au fonctionnement diviseur de fréquence qui fait “glisser” le signal sur
une période de T, lorsqu’il change la division. Le modulateur de phase a une
précision sur la phase meilleure puisque elle vaut au maximum 27 /N..

5.2 Architecture

Notre objectif a été de concevoir un circuit nous permettant de valider la
description théorique de ce systéme original. Le circuit s’articule autour de la
boucle & verrouillage de délais décrite dans le chapitre 3 et d’un systéme logique
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de sélection de la phase constitué d’'un modulateur numérique commandant un
un “pointeur” phase. Comme tous les synthétiseurs de fréquences, ce systéme
devra étre précis, stable et peu bruyant.

Principe de la sélection de phase

A chaque cellule (et donc a chaque phase) est associée une zone mémoire ou
“bit d’activation” (M1, M, ..My, ). L’état de phase est sélectionné lorsque le bit
d’activation est & I’état haut (1) (fig. 5.4).

S(t)=cos(2rfot+Ad,)

F1G. 5.4 — Principe de la sélection de phase

Dans notre cas ot 'on code le changement d’état, un registre & décalage
peut réaliser cette fonction. Les zones mémoires sont alors des bascules D au
travers desquelles circule une retenue. Celle-ci passe d’une bascule & autre
lorsque l’ordre lui est donné. Cet ordre dépend de la valeur du mot de controle
K (t) (multi-bits) qu’un démultiplexeur a converti en un signal binaire unidi-
mensionnel B(t). Avec le mot N, nous spécifions la grandeur du déphasage
(dp = Ndp, = N ]2\,—’:) Comme nous ’avons montré précédemment le dépha-
sage moyen vaut alors dy,, = sz—’: (K + N). Etudions & présent I’architecture du
pointeur nous permettant une telle opération.

5.2.1 Le pointeur

Le pointeur est un systéme qui choisit I’'un des signaux déphasés pour en
faire le signal de sortie. Concrétement, un registre a décalage dont la retenue
circulante vient activer un des états de phase peut suffire.

Le registre a décalage simple

Un registre & décalage est constitué de bascules D cascadées en anneaux et
change d’état (@) en fonction de l'entrée D & chaque front montant de son
horloge H. La table de vérité suit.

Ces bascules peuvent étre assimilées & des mémoires qui passent en mode
“écriture” & chaque avénement d’un signal d’horloge (fig. 5.5). Considérons que
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[Dn [H ] @n |
01 0
I |1 1
Xn - anl

TAB. 5.1 — Table de vérité d’une bascule D

toutes ces mémoires sont initialisées a “0” sauf une qui l'est & “1”. A chaque
front de ’horloge, ce “1” circule d’une mémoire & la suivante.

T

D QM ————————— —D il D "] D "
H H H H

Horloge F ———————— F F F

Fi1G. 5.5 — Registre & décalage

La retenue circule d’une bascule & ’autre & chaque nouveau front montant
de ’horloge. L’état des mémoires M; active les unes apreés les autres les phases
du signal. Le diagramme temporel de la figure 5.6 illustre le fonctionnement de
la sélection de phase pour N, = 3.

B(t)

Horloge du registreg \—‘
~ B S(1) J_ﬂ
L
]

M3
M,

w

es | ] L L] L L
o2 | L L
L2 e I | s (I
so | )] ] b

F1G. 5.6 — Diagramme temporel

Dans ce cas, nous pouvons générer un déphasage moyen de 12le en dépha-
sant le signal de 0 ou de 12\,—’1 4 chaque front montant de ’horloge. Etudions &
présent comment nous pouvons générer un déphasage moyen de 3= (K + N) en

déphasant le signal de XN ou de 3T (N +1).
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Le registre a décalage controlé

Les bascules D ne sont plus reliées directement entre elles. Un circuit logique
sépare maintenant les sorties des unes aux entrées des autres. Les liens qui les
unissent sont dynamiques et dépendent des valeurs de N et de K. Supposons
qu’a linstant ¢;, My = 1 avec N = 1, alors, & I'apparition d’un front montant
de T’horloge, la retenue passe & M3 si B(t;) = 1, & M, sinon. Le schéma de la
figure 5.7 présente le nouveau registre & décalage.

L Partie logique
b I '
D> H > H D> H
Horloge

FiG. 5.7 — Registre controlé

Attachons-nous & présent a la conception de la partie logique. On considére
toujours que N = 1. On considére qu’une retenue vient d’arriver en D3 & l’ins-
tant ¢;. Elle peut provenir de Q1 si N + B(¢;) = 2 ou de Q2 si N + B(t;) = 1.
Cela se décrit par le schéma logique de la figure 5.8. N est codé sur 3 bits et ne
peut valoir plus de 6.

N+B() L j§$>01

0 — 0

Q0

1 L D3

Ql—————— 1

0 —Po— 1
N+B(t.)6 5

Detection Deplacement

de lagrandeur delaretenue
du saut de phase

F1G. 5.8 — Le controleur du registre

Avec ce type de modulateur, les valeurs possibles de N dépendent en fait
du nombre de cellules dont est composé la DLL. Si ’on réalise un déphasage de
m de S(t) (fig. 5.9) au moment ¢; d’un de ses fronts descendants (on rappelle
que S(t) est aussi utilisé comme horloge du démultiplexeur), S(t) = Si(¢) qui
valait 1 pour ¢ < ¢; commence sa descente pour prendre la valeur pour ¢ > ¢; de
S(t) = S1(t+T/2) = S2(t) = 1... Et le modulateur de phase ne module plus.

Nous limiterons ainsi le fonctionnement du modulateur pour des valeurs de
N+1< % On en déduit les fréquences possibles f; synthétisables. La fréquence
maximale synthétisable tend vers 2fq lorsque N, augmente : ie. fs € [fo.-2o].
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F1G. 5.9 - Cas ou N = N, /2

L’initialisation du registre

Le signal de sortie S(t) est déterminé par la circulation de la retenue dans
le registre & décalage. Cette circulation dépend de S(t), de N(t) et de la sortie
du démultiplexeur B(t) qui elle-méme, dépend de S(¢) et de K (t). Puisqu’ap-
paraissent plusieurs boucles, ’initialisation du systéme est déterminante.

Avant Vinitialisation, aucune phase n’est choisie (S(t) = 0) et le démulti-
plexeur ne marche pas. La figure 5.10 représente le diagramme temporel de la
phase d’initialisation, la figure 5.11 décrit le synoptique. On force 'entrée d’un
“1” dans le registre & décalage en créant un front montant (7) et un niveau haut
(3) a partir d’un signal d’initialisation “Init”. La retenue introduite, le signal
S(t) apparait et le systéme devient autonome.

Init(t) (1)

Reset(t+3T) 2

Init. du registre )
(2) et non (2)

S 4

Reset(t+201) 5)

LLLL

(4) et (5 (6)

H (3 ou(6) @)

éé

Fi1G. 5.10 — Diagramme temporel

5.2.2 Le modulateur numérique

Le démultiplexeur a pour fonction de convertir un ordre de modulation codé
sur plusieurs bits en un signal binaire. La moyenne dans le temps de ce signal
de sortie est une image de ’entrée du démultiplexeur |...sa moyenne glissante si
Pentrée est une fonction du temps (I’intervalle de temps sur lequel est faite cette
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Registre
adecalage

Horloge du
demultiplexeur

Init. du registre ‘

F1c. 5.11 — Synoptique du circuit d’initialisation

moyenne dépend de la fréquence d’horloge du démultiplexeur)]. Notre objectif
n’étant que de valider ce principe de modulation, nous avons choisi un accu-
mulateur multi-bits comme démultiplexeur pour une raison de simplicité et de
rapidité de conception. Ses performances en bruit sont certes bien inférieures a
celles d’'un XA d’ordre supérieur & 2.

Principe de ’accumulateur multi-bits

L’accumulateur est composé d’un additionneur multi-bits et d’une bascule
D utilisée pour temporiser les opérations (5.12) au rythme d’une horloge H. Le
signal de sortie B correspond a la retenue de I’addition de ’entrée K et de la
valeur & I'intérieur de la boucle (ici le terme “retenue” n’a pas le méme sens que
lorsqu’il était employé pour les registres a4 décalage). La retenue vaut “1” lorsque
I’addition sature, “0” sinon. La période de ’horloge H correspond & celle de S
et vaut T,. Pour simplifier les écritures, placons-nous dans un repére de temps
discret (n).

1 bit
k bits B

ADD D Q

k bits
Fi1G. 5.12 — L’additionneur

Les variables B(n) et K (n) sont normalisées & 1. Si I’on suppose que les varia-
tions de la modulation de K (n) sont faibles devant la fréquence d’échantillonage
de l’additionneur, alors la moyenne (glissante) de B(n) suivra les variations de
K (n). Montrons que B(n) est I'image sur 1 bit de K (n) codé sur plusieurs bits.
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On suppose que sur un certain intervalle de temps I la valeur K reste
constante ; celle-ci “s’accumule” dans I’accumulateur (modulo 1). A chaque fois
que cette valeur d’accumulation dépasse le seuil fixé par le nombre de bits utilisé,
on a B(n) =1, B(n) = 0 dans les autres cas. Nous avons ainsi

ZB(n) +e(n) = ZK(n)
nel nel

avec e(n) une fonction d’erreur. Nous pouvons aussi écrire

N N LBl + () = - XK
" ner n nel " ner
N, est la dimension de I. Puisque e(n) est borné et que I est suffisamment
grand devant T (ie. N, grand), nous obtenons :
B=K

La moyenne de la sortie correspond effectivement a ’entrée de I’additionneur.
Cependant, si la sortie correspond & l’entrée en moyenne, ce n’est pas le cas &
chaque instant. On définit par B la fonction d’erreur telle que B = B + B.

Etude de la fonction ¢ — B(t) : La fonction est centrée (de moyenne nulle)
et peut étre périodique en fonction de la valeur de K (fig. 5.13). Si K = 1/2%,
alors B prendra la valeur de 1 tous les 2% périodes T,. La période de l'erreur
vaudra donc 2*Ty. Elle correspondra également & la période de l'erreur Ts.

T = S s SO
Vr, T = ]

Te

Fic. 5.13 - La fonction d’erreur B

Lorsque que K est proche de 0 ou de 1, la période se déduit aisément.
n-__ T
Min(K,1 - K)

L’énergie 4 la fréquence f. correspondante se retrouve sur le spectre final et
peut étre génante si elle est trop proche de la porteuse.

(5.12)

5.2.3 Bilan
Le synoptique du circuit

Le synoptique du circuit réalisé est représenté sur la figure 5.14. On retrouve
une DLL & 3 cellules de retard délivrant trois phases distinctes 1, @2, 3 d'un
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signal de fréquence fy issu d’un oscillateur & quartz. Un systéme logique com-
posé d’un A (notre accumulateur multi-bits) commande un registre & décalage
controlé. Ce dernier actionne des interrupteurs de fagon & sélectionner une phase
du signal parmi les trois possibles. On n’a pas représenté sur le synoptique le
circuit d’initialisation du registre & décalage.

Sélectionneur de phase

B(t) (@b,0)=(1,0,0)
K SA .
K bits . ﬂ -
N L e

n bits

Registre
a dggalage

SR

[ Pl

Quartz
Filtre

CP

Boucle a verrouillage de retard

F1G. 5.14 — Synoptique du modulateur

5.3 L’expérimentation

5.3.1 La réalisation sur silicium

Le circuit est basé sur la boucle & verrouillage de délais qui nous avait servi
dans D’application précédente. La technologie utilisée est encore une fois un
procédé BiCMOS 0.25um de Philips. La ligne & retard est donc constituée de 7
cellules et la boucle est congue pour fonctionner avec une fréquence typique de
26 M Hz.

Nous remarquons qu’avec une modulation codée sur 10 bits, il est possible de
générer une fréquence trés proche (30.72M H z) de la fréquence d’échantillonage
des convertisseurs analogique-numérique XA de I’architecture homodyne UMTS
de Philips.

A Texistant, s’est rajouté le circuit de sélection de la phase constitué d’un ad-
ditionneur sur 10 bits, du registre & décalage et de sa partie logique de controle.
Le signal S(t) est amplifié par un amplificateur de puissance en sortie.
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La partie logique

La partie logique a été directement synthétisée en circuit & ’aide du logiciel
Silicon Ensemble & partir du modéle fait avec le logiciel VHDL.

La sélection de la phase

La sélection de la phase du signal se fait en activant la paire différentielle de
transistor par laquelle transite le signal 4 la phase souhaitée (fig. 5.15). Le circuit
est constitué de N, paires différentielles de transistors bipolaires. Chacune laisse
passer ou bloque les différents signaux déphasés. Elles sont activées grace a des
transistors MOS (Mi, Ma, ...) situés entre la source de courant I et elles. Les
bascules D (Q;) du registre & décalage commandent ces transistors MOS de
fagon & ce que la paire de transistors attribuée & la phase souhaitée soit active.
Le signal de sortie S(t) correspond ainsi au signal a I’état de phase désiré.

Pb% R
0 g : EQ

S gt) A\J g S gt) S g) S g) S gt) J S gt)

QL ™M1 Q2 M2 Q3| M3

lo

FiG. 5.15 — Circuit de la sélection de phase

Le masque

La figure 5.16 présente le masque du circuit réalisé avec un procédé BiCM-
SOS 0.25um. On y distingue la ligne & retard composée de 7 cellules & retard
(une huitiéme sert & charger la septiéme) collées les unes aux autres pour li-
miter l'influence des variations de procédé, le combineur de phase utilisé pour
réaliser la multiplication de fréquence par un entier. Celui-ci est placé au milieu
des cellules afin de minimiser les erreurs de temps de propagation des signaux
qui pourrait détériorer la multiplication de fréquence, méme si les fréquences de
fonctionnement (peu importantes) ne rendent pas critiques les positionnements
des parties entre elles. Le sélectionneur de phase avec sa partie logique est situé
non loin de la. On retrouve également le comparateur de phase et la capacité du
filtre de boucle. Nous retrouvons aussi sur ce circuit la fonction de multiplication
de fréquence décrite dans le chapitre 4. L’ensemble de ces circuits utiles s’étend
sur une surface de 0.5mm?.
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1.2mm

'Y
v

Fi1G. 5.16 — Masque du circuit regroupant les deux fonctions de multiplication
par un entier et par un nombre fractionnel

5.3.2 Performances comme synthétiseur de fréquences

Généralités

Le circuit repose sur la boucle & verrouillage de délais décrite précédemment
concue pour fonctionner avec une horloge de référence & 26 M Hz. La plage
des fréquences synthétisables est conforme avec celle anoncée par la théorie :
de 26 M Hz & 45,5M Hz. L’application draine un courant de 10mA avec une
alimentation de 2.5V. Le temps de démarrage du systéme correspond au temps
que met la boucle & accrocher. Il s’agit donc du temps d’acquisition t4cq = 1.2us.
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Analyse du bruit dans le domaine temporel

Le bruit temporel maximal correspond comme cela a été dit dans I’étude
théorique & un saut de phase. L’intervalle d’erreur pour un systéme & 7 cellule
iy i

vaut donc [—7 ..7] . Cela se traduit par un bruit temporel “pic” opic = 5.5ns pour

lorsque la fréquence de référence vaut 26 M hz, o, = 3.14ns pour 45.5M H z.

Analyse des résultats dans le domaine des fréquences

Mettons en valeur la contribution en bruit de 'accumulateur. Placons-nous
dans le cas ou K est proche de 1 : K = 0.867 pour faire apparaitre une cy-
clicité de l’erreur en sortie. Théoriquement, en utilisant 1’équation 5.12, nous
obtiendrions une fréquence f, = 5.5Mhz. Pour notre choix de valeur de K,
la fréquence de sortie est donnée par la formule 5.6 fs = 44.13Mhz. On peut
également deviner la puissance relative de cette harmonique en considérant que
Paccumulateur introduit une modulation de fréquence supplémentaire (on consi-
dére pour cela qu'une modulation triangulaire a une influence similaire & une
modulation de type cosinus.

S(t) = sin (27 fst + mcos(2w f.t))
avec m indice de modulation de fréquence. Pour des modulations de faible

indice ’harmonique parasite a comme puissance :

m i
Sim) =5 =55

Pour N, =7, on obtient une puissance relative de —13dbc.

Le spectre mesuré est représenté sur la figure 5.17. Il est centré sur la fré-
quence générée f; = 44.13M H 2. On distingue les harmoniques parasites rame-
nées par I’accumulateur & —15dBc et écartées de 5.5M H z de la porteuse.

5.3.3 Applications

Le bruit temporel du modulateur numérique réalisé est certes relativement
grand pour certaines applications aux spécifications sévéres. Cependant d’autres
comme ’échantillonage nécessaire & 8 M Hz d’un signal Bluetooth entre sa dé-
modulation et son traitement numérique (cf chapitre 1) peuvent étre envisagées.
Le systéme tolére une erreur temporelle sur les fronts de I’horloge de 12.5ns (cf
chapitrel).

Le risque d’une mauvaise horloge est de baisser la sensibilité du circuit.
Dans une application Bluetooth, il est demandé une sensibilité de —87dBm
pour un BER = 1073. Pour mesurer une sensibilité, il suffit de déterminer
le taux d’erreur binaire & la réception pour différentes puissances de signaux
recues au niveau de ’antenne. En pratique, on comptabilise le nombre fois que
I'information modulée envoyée au circuit différe de celle mesurée & la sortie pour
une quantité d’information transmise.
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Delta 1 [T1] RBW 300 kHz RF Att 20 aB
Ref Lvl -15.06 dB VBW 300 kHz Mizer -20 dBm
0 dBm 5.51102204 MHZ SWT 5 ms unit dBm

Center 44.14829659 MHz 3 MEZ/ Span 30 MHZ

Date: 7.AUG.2002 11:43:18

F1G. 5.17 — Spectre de la sortie lorsque fo =26M Hz, K =0.867et N =1

Le banc de test mis en place est le suivant (fig. 5.18). Un générateur de
signaux envoie un signal radio-fréquence (RF) modulé (GFSK) de puissance
variable & ’entrée d’un circuit RF Bluetooth. A la sortie de celui-ci, nous récu-
pérons le signal démodulé. Il s’agit d’un signal binaire de fréquence 1M bits.s 1.

Il est ensuite sur-échantillonné & 8 M H z.

Modulateur
Quartz ‘D Numérique

26MHz
32MHz
T
I Diviseur
8MHz
o
 signau PHILIPS L]

Circuit Sur—échantillonage L
Bluetooth _
%

F1G. 5.18 — Banc de test

Le circuit retardant le signal, un délai variable permet de synchroniser le
signal du générateur du signal recu. Finalement les différences entre les bits
générés et ceux & la sortie du circuit sont dénombrées par un compteur.

En pratique, I’horloge & 8 M H z est obtenue d’une PLL entiére-N translatant
un signal de 1M Hz 4 8 M Hz. Dans notre expérience, nous sommes partis d’un
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quartz utilisé pour les circuits GSM a 26 M Hz. Notre modulateur numérique
convertit cette fréquence en 32M Hz qu’un diviseur de fréquences par 4 raméne
A8MHz. Pour cela N =1 et K = 0.3125.

Les résultats sont identiques quelque soit le type d’horloge utilisé. Nous
mesurons les sensibilités suivantes :

| | PLL classique | Modulateur numérique |
| Sensibilitée | —91dBm | —91dBm |

TAB. 5.2 — Sensibilité mesuré en fonction de ’horloge d’échantillonage

Ces résultats ne changent pas quelque soit les valeurs de K et N (on remplace
alors l'oscillateur & quartz par un générateur de fréquence variable que 1’on
adapte aux N et K choisis pour obtenir la fréquence 32M H z. Nous en déduisons
donc que notre synthétiseur de fréquences ne perturbe pas les mesures méme
trés fines de la sensibilité d’un circuit Bluetooth.

5.4 Conclusion

Le modulateur numérique de phase peut étre utilisé comme synthétiseur de
fréquence. Nous en avons validé les principes théoriques dans une application
Bluetooth. Le circuit réalisé est assez simple et 'on est assez loin des limites
de ce type d’architecture. Les expressions théoriques validées nous permettent
cependant d’envisager de bien meilleures performances et des applications plus
larges. Cependant, la discrétisation de la phase et absence de filtrage du bruit
de quantification nous font dire que les applications les plus exigeantes en terme
de bruit de phase ne peuvent étre envisagées avec I’architecture présentée.



Conclusion générale

Cette thése a pour objectif de montrer comment de nouveaux systémes de
synthése de fréquences potentiellement réalisables dans un procédé numérique
peuvent trouver leur place dans des applications analogiques pour les télécom-
munications mobiles. Nous avons voulu avoir une compréhension “d’analogicien”
des ses performances et nous avons proposé en particulier, une formulation pré-
cise des caractéristiques de bruit de phase des boucle & verrouillage de délais,
ainsi que deux architectures de synthétiseurs de fréquences construits autour
d’elles.

Cette présente reflexion initiée par ’industrie, s’est portée sur ’application
des boucles & verrouillage de délais aux circuits pour les systémes de communi-
cation mobile (GSM, UMTS, BLUETOOTH...).

C’est pourquoi, un premier chapitre a été consacré & la présentation des
normes de communications mobile du moment, des architectures de circuits
courantes et de quelques rappels sur les spécificités du signal et de son bruit.
Ce chapitre est nécessaire afin de comprendre pourquoi le bruit, provenant de
diverses origines, ajouté au signal est un élément clef lorsque 'on congoit un
circuit électronique et plus particuliérement un synthétiseur de fréquences. C’est
sur ce dernier en effet que repose une grande partie des performances en bruit
d’un circuit.

Afin d’avoir une vision objective des performances des synthétiseurs de fré-
quence basés sur les DLLs, nous avons consacré le deuxiéme chapitre & la pré-
sentation des synthétiseurs de fréquences parmi les plus performants en terme
de bruit de phase et les plus répandus aujourd’hui : les PLLs.

Une fois cette référence définie, nous avons pu introduire les lignes & ver-
rouillage de délais dans le troisiéme chapitre. Nous avons insisté sur les per-
formances attendues par l'ingénieur “analogique” : le bruit de phase, car cette
aspect avait été jusqu’a présent peu étudié & cause de la quasi-unique utilité des
DLLs pour les circuits numériques. Ce chapitre a donc été 1’occasion de pro-
poser une formulation générale plus précise des performances en bruit dans les
domaines fréquentiels et temporels. Le circuit réalisé d’une boucle & verrouillage
de délais a été décrit et ses performances estimées grice & la théorie énoncée.
L’expérimentation montre la précision de 'estimation et sa supériorité sur les
rares modeéles qui pouvaient exister.

Le quatriéme chapitre traite d’une premier type de synthétiseur de fré-
quences. Nous y avons exposé théorie précise du bruit de phase et la parti-
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cularité de déterminer un spectre d’une fonction cyclo-stationnaire. Nous avons
mis en évidence comme dans le troisiéme chapitre 'effet de la boucle sur le
bruit de phase et ’influence notable des variations de procédé sur le spectre du
signal de sortie. Les tests sur des circuits réalisés et étudiés dans ce chapitre, va-
lident la théorie. Les performances de ces systémes soutiennent la comparaison
avec les systémes équivalents & base de PLL et permettent grace & leur faible
bruit prés de la fréquence de la porteuse d’étre utilisés dans des applications de
radio-communication & bande étroite de type AMPS ou ISM (comme oscillateur
local de fréquence intermédiaire dans des architectures hétérodynes a boucle de
modulation.

Le cinquiéme et dernier chapitre expose le principe d’un synthétiseur de
fréquences programmables basé sur la modulation numérique d’un signal de
référence. Nous avons proposé une étude théorique validée par ’expérimenta-
tion. La réalisation d’un circuit prototype a permis de valider son application
dans une application de communication mobile. Ce synthétiseur de fréquence
est succeptible d’offrir une alternative aux PLLs comme horloge de convertisseur
“analogique-numérique” pour différentes normes de communication. La théorie
énoncée met en valeur le potentiel de ces systémes (par l'utilisation de modula-
teurs XA plus évolués) qu’il reste & expérimenter.

Cette voie exploratoire est & mettre en paralléle & d’autres options de re-
cherche dans la course & l'intégration des circuits. Si nous avons ici cherché
a créer des fonctions analogiques avec un procédé mixte ou analogique, nous
pouvons aussi rechercher a remplacer les composants analogiques par des com-
posants numériques dans les circuits analogiques (Chez Philips : développement
du procédé RF-CMOS).

Mais rassembler sur un méme morceau de silicium toutes les fonctions élec-
troniques s’avére encore difficile actuellement pour différentes raisons. L’amplifi-
cateur de puissance de sortie des systémes de communication est principalement
réalisé sur un substrat As-Ga que le silicium ne parvient pas & égaler. La co-
habitation des circuits analogiques avec des circuits numériques trés bruyants
n’est pas toujours heureuse. D’autres solutions apparaissent alors, comme ’en-
capsulation des différents circuits dans un boitier unificateur.

Les nouvelles voies d’étude générent chacune de nouveaux problémes. La
diversité des voies de recherche et la vigueur des efforts déployés par les indus-
triels sur ce sujet, mettent en lumiére ’enjeux essentiel qu’est I'intégration plus
poussée des fonctions électroniques pour ce début de XXI éme siécle.



(Glossaire

AGC Amplificateur & Gain Controlé

AMPS Advanced Mobile Phone Systéme

AMRC Accés Multiple & Répartition par Codes
AMREF Accés Multiple & Répartition par Fréquences
AMRT Accés Multiple 4 Répartition dans le Temps
CAN Convertisseur Analogique-Numérique

CNA Convertisseur Numérique-Analogique

CP Comparateur de Phase

CPF Comparateur de Phase-Fréquence

DCS Digital Communication System

DECT Digital European Cordless Telephone

DLL Delay Locked Loop : Boucle & verrrouillage de délais
EDGE Enhanced Data for GSM Evolution

ETSI European Télécommunication Standards Instituts
F1I Frequence Intermédiaire

GFSK Gaussian Frequency Shift Keying

GMSK Gaussian Minimum Shift Keying

GPRS General Packet Radio Service

GSM Global System Mobile

HQPSK Hybride Quadrature Phase Shift Keying
LNA Low Noise Amplifier :Amplificateur faible bruit
NZIF Near Zero Intermediate Frequency

OQPSK Offset Quadrature Phase Shift Keying

PLL Phase Locked Loop : Boucle a verrouillage de phase
RF Radiofréquence

ROM Random Access Memory

UMTS Universal Mobile Telecommunication System
VCO Voltage Controlled Oscillator

WCDMA Wide band Code Division Multiple Access
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Annexe A

Détermination de la densité
spectrale de la sortie de la
cellule 7 d’une ligne a retard

Nous avons montré (éq. 3.13) que le bruit de phase p,(i) a la sortie de la
cellule 7 s’exprime de la fagon suivante :

i N,
~ ~ ~ ) We - ~ Kl/C >~ pKl ~
- + E k) — — E k) + I, + 1%
i = Pref 2 o(k) N, <p+wc £ V’( ) P+ we cp D+ w. cmd

Nous allons supposer les contributions des bruits :fcp et chd sont négli-
geables (hypothése corroborée par la simulation). Avec p = j27f et F(f) =
fe _ Pexpression devient :

jf+fe?
i i N,
i(F) = Bres (1) + Y8k, ) = 3 F() Y @(k, f)
k=1 ¢ k=1

Soient S;(f), Sres(f) et S(f) les densités spectrales de bruits de la sortie
de la cellule i, de I’horloge de référence et d’une cellule & retard prise seule,
respectivement. Nous avons :

Si(f) = ()i (f)

i . N, i . N,
SiF) = |Bres (F) + D8k, ) = = F () Y &k, f)] [@:efm + Y F k)= P Y G kD)
k=1 ¢ k=1 k=1 ¢ k=1

Les bruits générés par les cellules sont décorrélés deux & deux :
Vi#j pi(f)ei(f)=0
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Donc :

sy = | Pror DB (D) + Tic 86 07 0 1) + () FOF (1) S0 3k N7 (5, )
— 2 () St @k NP (8, £) = 5 F*(F) Lo 2k, NP (K, f)

Les cellules étant identiques, elles ont le méme bruit de phase.

DoncVk  o(k, f) = ¢(f)

11 vient :

S0) = 5ret (DG U+5005 (D (i 3 FUF () = 3 () + F(1)

c

AVeC Sref(£) = Breg (e () et S(F) = F(f)F*(f), nous trouvons :

N +i (IF(f)]* = 2Re (F(£))))

Si(f)zsref(f)+s(f)l( N,




Appendix B

Détermination de la
transconductance G,, du
transconducteur du
controleur de retard

La transconductance G, a été définie par
Oig

Gm - 6chmd

Vema est la tension de grille de M, ig est le courant traversant Qs, i le
courant traversant (01, i, le courant traversant M,. On a

_ Big B Big

Cm = 57 Bia 9Vima

Nous supposons ()1 et ) identiques et R3 = 2R, donc:
Oig 1

b 2

On considére que dans la zone de fonctionnement, Ry est trés importante

par rapport & la résistance équivalente de la branche paralléle (R; en série avec
la résistance de canal du transistor), D’ou:

i
— 1
Oig
On pose gmy = 88“ - la transconductance de M,. G, peut alors s’écrire:
1
Gm = igma
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136 APPENDIX B. DETERMINATION DE LA TRANSCONDUCTANCE G DU TRANSCONDUCT!

Vaim
= T

Rl§ R2
Vemd [: Iq

Mq

Q1 Q2

R R4

Gnd

F1Gc. B.1 — Le transconducteur

Donc:

Oiqg _ 0Oiqg 0i 0ia _ gmg

G = Voma ~ B0 Big 0Vomg 2

Le transistor M, est dégénéré par la résistance R;. gm, vaut alors:

gmo

g = 1+ gm0R1

Nous avons pour un courant ¢ donné:
gmo = 2K (Vema — Vi + Vatim — Ra)

Nous en déduisons G,:

K(Vema — Vi + Vatim — 2Ryi4q)

O = T 2K By (Voa = Vi + Vi — 2R170)




Annexe C

Densité spectrale d’une
fonction ergodique et
cyclo-stationnaire

Rappel de quelques définitions

Ergodicité: Un signal est dit érgodique lorsque ses fonctions statistiques sont
indépendantes de ’expérience.

Moment d’ordre 1 : On définit le moment d’ordre 1 d’un processus f(n)
ergodique par la fonction :

n— E(f(n)) =m(n) (C.1)

FE est aussi appelé ’Espérance du processus.

Moment d’ordre 2 : On définit le moment d’ordre 2 d’un processus f(n)
ergodique par la fonction :

o B (f(n)fn+7)) = By(r) (C.2)

Ry est aussi appelée la fonction d’autocorrélation du processus f(n).

Stationnarité : Un signal est dit stationnaire s’il est ergodique et si ses
moments sont tous indépendants du temps. On dit aussi qu’un processus est
stationnaire au sens large si ses moments d’ordre 1 et 2 sont indépendants du
temps.
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Cyclo-stationnarité :  remarque préliminaire : Le vocabulaire et les nota-
tions sont celles utilisées dans les références suivantes : [17, 33].

Un processus est dit cyclo-stationnaire lorsque sa fonction d’auto-corrélation
Ry est décomposable en série de Fourier.

Détermination de la densité spectrale du processus de bruit
g9(n).

Soit g(n) un processus ergodique, de moment d’ordre 1 indépendant du
temps et de moment d’ordre 2 périodique de période N. Le processus g(n)
n’est donc pas stationnaire d’ordre 2.

Cependant, sa fonction d’auto-corrélation étant périodique, nous pouvons
la décomposer en série de Fourier. Il existe des réels R(**)(7) coefficients de la
série tels que :

R(n,7) =Y R@)(r)es2mawn (C.3)

keF

a est appelé la fréquence cyclique. F' est dénombrable, c’est ’ensemble des
k tels que a4, est une cyclo-fréquence de la fonction n — R(n, 7). La fonction
7+ R (1) est appelée la cyclo-corrélation du processus f(n).

Si @ est périodique, on dit alors que le processus est cyclo-stationnaire (ou
périodiquement, corrélé). En inversant 1’équation C.3,

N-1
1 )
R (1) = N“E%ONE: R(n,T)ed2maxn (C.4)
n=0

note : R(®)(7) ne dépend pas de n. Il joue le réle de la fonction de corrélation
d’un signal stationnaire.
Définition du cyclo-spectre

Soit la fonction complexe S(®), z complexe :

2 8@ (z) =Y R (r)z"

TEZ

z +— 8@ (2) est appelée le cyclo-spectre de cyclo-fréquence a du processus
f(n). Si z = €e/2™F | alors la fonction devient :

f 8@ (ej27rf)

Il existe autant de cyclo-spectre S(® qu’il y a de cyclo fréquences a.

Mais quel spectre mesurons nous alors & 'analyseur de spectre ?



Mesure du spectre a ’analyseur de spectre

139

Montrons que le spectre mesuré par ’analyseur de spectre correspond a la fonc-

tion S > SO (e7277).

On mesure le spectre u(f) d’un signal u ergodique. On définit la suite pun (f)

tel que p(f) = limpy oo pn (f)

2

L ‘
un(f) = % | 3 u(we o
n=0
T e
pn() =5 D D ulp)ulg)e I @=
p=0 p=0

2

uv(f) = > u)ulp+r)e T

1 N-1 N-1
pn(f) =+ u(p)u(p+ 7)e ™7 — g1 (N) — £3(N)
T=—(N-1) p=0
avec
1 N-1 N-1
e1(NV) = ~ u(p)u(p + 7)e 927
p=0 7=p+1
et
N-1 p—N
1 2w fr
e(N) = u(@)ulp + e
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d’ou avec ’équation C.4

N-1
u(f) = lim — S RO(p)e2I7 = 5O (ei2n)

N—oo
T=—(N-1)

Le spectre est donc donné par la composante continue de la cyclo-corrélation.
1l s’agit explicitement de la moyenne sur 7 des cyclo-corrélations de fréquence
cyclique nulle R (7).



Appendix D

Effet de la dispersion des
valeurs des délais sur le
spectre du signal de sortie du
multiplieur de fréquences

Etudions l'influence d’une erreur de phase ¢; au niveau de la cellule i. Soit
M, (2) la nouvelle fonction de transfert du filtre.

y(2) = 2(2) Mp(2) = x(z)]\lr (L4271 + 272 4 270 g7 Nt

v =a(e) (M) + 35 (% = 1)

omki0 )
Avec (zo = e/*"Tm ) zéros de M (z)
k¢N.N

Pour k ¢ NN et §; € 1

y(20) = z(20) Niczo_i (Z(Tai - 1)

2=
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| M, (kfo)| = isin (kmﬁ)

Si §; < 1, alors:

Pour k = N,, on obtient:

1/ s 1
Mn(cho):1+—(z051—1) :‘HF

N, (e - 1)‘

2 s
— : —J3 50 of )
| My (kfo)| = ‘1+che sm<26,)

Pour §; € 1, on a:

.7T(5i
M fo)] |1+ 7

d’ou:

|M,,(kfo)|” ~ 1



Annexe E

Le pas fréquentiel Afs du
modulateur de fréquences

On rappelle que la fréquence f; peut s’exprimer par (éq. 5.6) :

Jo

fs = 1 _ NIK
N,

fo fo
Afs=fs— 1= 1_ NtK N+ (K+1/2)
N 1- N,

Il vient:

1 1
Afs:fo<1_N+K_1_N+K 1 )
N. L

1 1
= b (1 )

1
2*(N.—N—K)

On considére que 2¥ >> 1, on obtient donc:

Afs = fs (2k (V. _IN—K)>

que 'on peut aussi écrire comme suit:
Af, 1
fs N2k (1 - %)
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