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Liste des abréviations et symboles

Abréviations fréquemment utilisées

Abrv. Expression

ADC Analog-to-Digital Converter (traduction : voir CAN)

BB Bande de Base (Fréquences basses de fonctionnement du circuit analogique ou du DSP)
BFH Bancs de Filtres Hybrides

CAN Convertisseur Analogique-Numérique

CAN-ET CAN 3 entrelacement temporel

CC Capacités Commutées

DC Direct Current (traduction : Courant continu)

DSP Digital Signal Processor (traduction : processeur de signal numérique)

EB Echantillonneur-Bloqueur

ECP Echantillonnage de Charge Passebande

ET Entrelacement temporel

FAR Filtre Anti Repliement

FEC Filtre & Echantillonnage de Charge

FIR Finite Impulse Response (traduction : Filtre & réponse impulsionelle finie)

FPIC Filtre Passebande & Intégration de Charge

FT Fonction de Transfert

IF Intermediate Frequency (traduction : Fréquence intermédiaire)

IIR Infinite Impulse Response (traduction : Filtre a réponse impulsionelle infinie)

LNA Low Noise Amplifier (traduction : Amplificateur faible bruit)

LNTA Low Noise Transconductance Amplifier (trad. : Amplificateur faible bruit & transconductance)
OL Oscillateur Local

PA Power Amplifer (traduction : Amplificateur de puissance)

PLL Phase Locked Loop (traduction : Boucle a verrouillage de phase)

RF Radio Frequences (Fréquences élevées permettant la transmission du signal par ondes radio)
SNR Signal to Noise Ratio (traduction : Rapport signal sur bruit)

SDR Software Defined Radio (traduction : Radio logicielle restreinte)

UCN Unité de Controle Numérique
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Symboles

B Bande passante du signal (en Hertz)

Cp  Capacité d’'intégration (en Farads)

Cor Capacité surfacique de 'oxyde de silicium

gm  Coefficent de transconductance (en Ampeéres par Volts)

igs  Courant drain-source

L Longueur de canal d’un transistor

M Nombre de voies dans un convertisseur multi-voies (de type CAN-ET ou BFH )
Vaq  Tension d’alimentation

W Longueur de canal d’un transistor

1 Mobilité des porteurs : électron (u,) ou trous ()
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Introduction

Ce travail de these s’inscrit dans un projet inter-Carnot intitule TEROPP (Technologies
for TERminals in OPPortunistic radio applications) financé par PTANR de 2008 a 2011. Les
partenaires du projet sont des instituts Carnot-Fraunhofer (en France : Institut Télécom,
Supélec, CEA-LETI, CEA-LIST, IEMN, UTT; et en Allemagne : IIS Erlangen, HHI Berlin,
FOCUS Berlin). L’objectif de ce projet est de concevoir les éléments clés d’un terminal recon-
figurable adapté a la radio cognitive. Les travaux portent depuis les antennes jusqu’a ’aspect
réseaux.

La premiére étape de ce projet a été de définir des scénarios réalistes pour la radio cognitive.
Par la suite les travaux du projet TEROPP se sont basés sur ces scénarios pour définir les
cahiers des charges des études. Quatre scénarios ont été avanceés :

— Scénario 1, Coopération dans la bande ISM :

La bande ISM a été mise en place pour permettre & de nombreux appareils de communiquer
sans licence sur un réseau sans fil local. Cependant, 'augmentation du nombre de ces réseaux
sans fils locaux provoque de nombreuses interférences. Il faut donc mettre en place un protocole
commun afin que ces réseaux puissent coopérer et améliorer la performance générale.

— Scénario 2, Communs administrés :

Des lieux communs comme des aéroports ou des hopitaux peuvent étre administrés par une
entité centrale, qui pourrait imposer des régles de base (ou ’étiquette’) différentes a chaque
utilisateur. Ceci pourrait permettre de favoriser certains terminaux par rapport a d’autres,
afin de faciliter les communications provenant de médecins, de matériels chirurgicaux, des
employés ou méme de clients « premium ».

— Scénario 3, Dividende Numérique :

La bande UHF est divisée en canaux, et les canaux 21 & 69 étaient a l’origine assignés aux
services TV analogiques. Ces canaux sont de largeur 8 MHz, ce qui fait que le canal 21
correspond 4 la bande 470-478 MHz. Un transmetteur de télévision numérique terrestre couvre
une ville et ses environs, et utilise 6 canaux pour diffuser environ 36 chaines TV. A un endroit
donné on peut donc prévoir que les services TV utilisent 6 des 49 canaux UHF, laissant 43
canaux libres. En ajoutant a ceci les trés bonnes propriétés de propagations des ondes dans
ces bandes, on voit l'intérét du monde pour la libération de ces bandes.

Les discussions sur l'exploitation de ce dividende numérique ont déja débuté. Il a été
décidé en 2007 d’attribuer les bandes 60 & 69 aux services mobiles. Néanmoins dans la bande
470-790 MHz un large ensemble de ressources spectrales reste disponible. Cet ensemble est
nommé TV whites spaces (TVWS). Ces TVWS sont vouées a étre attribués a un standard de
radio cognitive sans licence. Les principales agences de régulation organisent 1'utilisation de
ces bandes comme la FCC aux Etats-Unis, Ofcom au Royaume-Uni, et la commission ECC
de la CEPT en Europe. La FCC a finalisé la libération des TVWS en 2010 avec 1’élaboration
de régles pour la mise en place d’un standard cognitif respectant les standards déja présents
dans ces bandes (chaines TV, microphones sans fils). Ofcom et 'ECC sont actuellement en
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train de mettre en place des systémes de radio cognitifs dans ces bandes.
— Scénario 4, Urgences :

Dans un cas d’urgence ou l'utilisateur est dans une zone non couverte (les ressources radio ne
sont pas disponibles), le terminal pourrait utiliser un protocole cognitif afin de communiquer
avec les secours ou un autre terminal aux alentours. Cette communication se passerait en util-
isant une bande habituellement attribuée & un autre standard, tout en prenant en compte les
priorités d’urgence qui auront été définies. La radio cognitive permet ici un réle d’interopéra-
bilité.

Chaque sous-projet s’est ensuite appuyé sur ces scénarios pour ses travaux. Notre thése est
une des trois théses du sous-projet traitant du " frontal " RF agile en fréquences multi-voies et
s’intéresse plus particuliérement a la numeérisation d’un signal large-bande via une architecture
multi-voies. Nous avons proposé et étudié une nouvelle architecture basée sur la technique de
banc de filtres hybride (BFH). Un BFH est une architecture paralléle & sous-échantillonnage
qui met en jeu de 'analogique, i.e. des filtres analogiques et des convertisseurs analogique-
numérique ainsi que du traitement numérique. I’originalité de l'architecture proposée est
d’utiliser des filtres a échantillonnage de charge passe-bande pour les filtres analogiques. Ces
filtres ont I’avantage d’étre facilement intégrables en CMOS et reconfigurables. Une telle
architecture devrait permettre de convertir une bande trés large, tout en limitant la complexité
et la consommation et offre des possibilités de reconfigurabilité en termes de bande recue et
résolution.

Plan du manuscrit

Ce manuscrit est divisé en cing parties :

Une premiére partie est consacrée au contexte de nos travaux. Nous présentons la radio
reconfigurable, les scénarios visés par notre projet, et les contraintes qui en découlent sur
I’architecture de réception RF. Nous présentons les architectures RF envisagées et celle que
nous avons retenue.

Dans une seconde partie, nous présentons les architectures paralléles de conversion analogique-
numérique et leurs atouts dans un contexte de récepteurs larges bandes et reconfigurables.
Nous détaillons ’architecture a bancs de filtres hybrides (BFH), composée de filtres analogiques
et numeériques, et nous présentons la méthode choisie permettant de synthétiser les filtres
numériques optimaux. Nous mettons en évidence la faible robustesse des BFH face aux dévia-
tions des parameétres analogiques ce qui nous ameéne & proposer de nouveaux filtres analogiques
& implémenter dans les BFH dans le but d’améliorer cette robustesse.

Dans une troisiéme partie, nous présentons les filtres & échantillonnage de charge passe-
bande et leurs atouts dans le cadre d’une intégration dans une récepteur RF reconfigurable.
Nous décrivons tout d’abord I’échantillonnage en bande passante et son extension au cas des
filtres & BFH. Nous présentons ensuite I’échantillonnage de charge tel que décrit dans ’état
de Vart, en particulier le cas particulier de 1’échantillonnage de charge passe-bande (ECP)
qui nous intéresse. Nous détaillons enfin les circuits de ’état de ’art utilisant les filtres a
échantillonnage de charge et ECP.

Dans une quatriéme partie nous décrivons en détail ’architecture proposée. Nous présen-
tons son architecture générale et ses atouts au regard des spécifications. Puis nous étudions les
filtres analogiques de types ECP adaptés & une intégration dans des BFH. Cette intégration
nous a amenés & étudier le filtrage ECP dans un contexte théorique plus général que celui
décrit dans la littérature. Puis, nous décrivons les contraintes sur les signaux qui commandent
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ces filtres ECP et sur 'architecture de controle qui génére ces signaux. Nous étudions ensuite
la robustesse de I’architecture face & certaines imperfections au niveau systéme.

La simulation du circuit au niveau électrique fait 'objet de la cinquiéme partie. Nous
décrivons dans un premier temps la modélisation électrique de la partie analogique. Puis nous
proposons une méthode de simulation permettant de simuler le circuit au niveau systéme tout
en tenant compte du comportement électrique de la partie analogique. Enfin nous présentons
les résultats des simulations.

Nous terminons ce manuscrit en présentant la conclusion sur ces travaux ainsi que les
perspectives de recherches suscitées par ces travaux.
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Chapitre 1

Réception radio reconfigurable

1.1 Contexte de la radio reconfigurable

1.1.1 Evolution actuelle des systémes de télécommunications sans fil

Ces derniéres années, le bouleversement des habitudes des utilisateurs a accompagné de
nombreuses évolutions dans les systémes de radio mobiles, ainsi que dans les stratégies des
fabricants de terminaux. Le développement de services de transmissions de données (comme
EDGE) puis l'arrivée des systémes radio mobiles de 3° génération ont permis ’apparition de
nouveaux usages mobiles (internet, téléchargement, streaming vidéo, synchronisation de don-
nées en ligne). Depuis 2005, le nombre d’utilisateurs de téléphones intelligents, puis de clés 3G
et tablettes ne cesse de croitre. Ces terminaux ont la caractéristique d’intégrer de plus en plus
de systémes radio (2G, 3G, WiFi, Bluetooth, GPS, NFC,etc.), des processeurs toujours plus
puissants, et des applications requérant de plus en plus de débit et de fiabilité de connexion.
Ceci méne a une saturation progressive des réseaux 3G et WiFi dans les grandes villes. De
nouveaux standards sont développés pour accompagner 'augmentation des besoins. Les sys-
témes de 4° génération actuellement en fin de développement proposeront une augmentation
des débits et une plus grande fiabilité de connexion grace & de nouvelles bandes attribuées.
Mais ces systémes sont basés sur le méme modéle que ceux existants, ce qui fait que, tot ou
tard, on verra apparaitre a nouveau une saturation dans ces bandes.

Les systémes de communication actuels ainsi que ceux de 4¢ génération proposent un lien
radio haut débit permettant d’assurer des communications tant vocales que multimédia. Dans
les systémes actuels, les communications vocales sont assurées grace & des protocoles spéci-
fiques, et les communications multimédia se font via des protocoles de données. Méme si la
vision d’une communication unifiée commence & apparaitre lorsque des opérateurs mobiles
proposent des forfaits uniquement « données » pour les clés 3G et les tablettes, elle reste pour
Iinstant loin d’étre déployée & grande échelle. En effet, le réseau GSM massivement déployé
reste le support principal des communications vocales sans fil. De plus, les opérateurs contin-
uent & investir massivement sur le développement du réseau 3G pour une augmentation de la
couverture et des débits multimédia, tout en conservant une cohabitation avec le réseau GSM
pour assurer une bonne couverture des communications vocales. Par ailleurs, pour assurer une
connexion haut débit local, les terminaux récents embarquent le systéme Wi-Fi ou 802.11 qui
permet une connexion de données & haut débit sur une portée faible de quelques dizaines de
métres maximum. Ainsi ces systémes sont basés sur une juxtaposition de nombreux standards,
chacun travaillant dans des bandes spécifiques.

Dans ce contexte de multitude de standards pour des utilisations variées, nous pouvons
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conclure que de nombreux standards vont continuer & coexister dans les années & venir, avec
une grande variété de spécifications matérielles, de fréquences de fonctionnement, de largeurs
de canaux, de zones de couverture. Selon la position géographique, le nombre de standards
coexistant sera trés variable, et évoluera différemment dans le temps. Un terminal doit donc
gérer de nombreux standards, avec des architectures et des contraintes de fonctionnement
trés différentes. Ceci méne & une accumulation de chaines de réception dans les terminaux,
augmentant alors la surface et la consommation de ces mémes terminaux.

Par ailleurs, les bandes de fréquences associées a ces standards sont amenées a étre saturées,
alors que de nombreuses autres bandes de fréquences sont laissées sous-utilisées.

1.1.2 Une utilisation inégale du spectre radio

N

Le spectre radioélectrique est une ressource naturelle qui, & ce titre, est gérée par les
gouvernements de chaque pays. Certaines bandes sont réservées a des applications militaires,
d’autres sont réservées aux diffusions télévisées, aux diffusions radiophoniques, d’autres sont
attribuées sous licence aux opérateurs mobiles, d’autres enfin comme la bande WiFi sont
laissées & une utilisation sans licence. Cette variété dans l'attribution du spectre ainsi que
dans le fonctionnement des standards entraine une grande diversité du taux d’utilisation
suivant les standards et les fréquences (1).

En effet, lorsque I'on scanne une portion du spectre radio, on observe que (3) :

— Certaines bandes de fréquences sont largement inoccupées la grande majorité du temps
(par exemple certaines bandes TV dans certaines régions) ;

— Certaines bandes sont inoccupées de temps en temps (par exemple 'utilisation de la
bande WiFi varie beaucoup en fonction de la position exacte, du voisinage, ou du mo-
ment de la journée) ;

— Certaines bandes sont réguliérement saturées (par exemple les bandes actuelles du sys-
téme 3G dans les zones les plus peuplées).

L’utilisation du spectre est ainsi concentrée sur certaines parties de celui-ci alors qu’une por-
tion significative reste inutilisée. Selon la commission fédérale américaine des communica-
tions, le taux d’utilisation du spectre varie temporellement et géographiquement entre 15%
et 85% (1).

Cette sous-utilisation du spectre radio améne a parler d’opportunités spectrales (1) (en
anglais spectrum holes ) dont la définition est (3) :

Une opportunité spectrale est une bande de fréquences assignée a un utilisateur
principal, mais qui, a certains moments et certaines positions géographiques, n’est
pas utilisée par cet utilisateur.

Ces opportunités spectrales sont décrites sur la Figure 1.1.

L’utilisation du spectre peut étre grandement ameéliorée en permettant & un utilisateur sec-
ondaire d’accéder pendant une durée limitée au spectre libéré par 'utilisateur primaire. L’u-
tilisateur secondaire aurait alors un comportement opportuniste dans l'utilisation de cette
bande.

1.1.3 Radio logicielle et radio cognitive

Un lien radio permettant d’analyser un large spectre, d’émettre sur un grand nombre
de bandes de fréquences, en s’adaptant en temps réel & 'utilisation des différentes bandes,
permettrait de profiter au mieux du spectre radio.
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F1a. 1.1 — Concept d’opportunités spectrales (1)

Le terme de radio cognitive a été créé en 1999 par Joseph Mitola (5). Il définit un lien
d’émission-réception radio dont la partie matérielle est contrélée et paramétrée par la par-
tie logicielle. De plus, ce lien radio est conscient de l'utilisation spectrale ambiante et peut
s’adapter & celle-ci.

De par sa définition, deux principales caractéristiques de la radio cognitive sont définies :

— Capacité cognitive : La capacité cognitive référe & ’habilité de la technologie radio &
capturer ou sonder des informations sur son environnement radio. Cette capacité n’est
pas seulement d’observer la puissance diffusée dans différentes bandes fréquentielles d’in-
térét. Des techniques plus évoluées sont demandées dans le but de capturer les variations
temporelles et spatiales dans cet environnement radio, et d’éviter les interférences avec
les autres utilisateurs. Grace a cette capacité, on identifie les portions du spectre qui ne
sont pas utilisées & un instant et un lieu donnés. Ainsi, I'utilisateur peut sélectionner les
canaux et les paramétres de fonctionnement les plus appropriés pour transmettre.

— Reconfigurabilité : La capacité cognitive permet au lien radio de connaitre son environ-
nement spectral et de se reprogrammer dynamiquement. Plus spécifiquement, la radio
cognitive doit pouvoir étre reprogrammeée pour transmettre et recevoir sur une grande
variété de fréquences et de standards.

Il existe de nombreux moyens de permettre a un systéme radio de connaitre son environ-
nement spectral. Les deux principales méthodes envisagées sont d’une part la géolocalisation
et I'utilisation de bases de données, et d’autre part le sondage spectral (6). En 2010, la solution
base de données a été choisie aux USA lors des projets sur 'ouverture de la bande des Whites
Spaces (7). Cette solution permet a l’appareil mobile de télécharger depuis Uinternet les in-
formations concernant son environnement spectral. Son avantage est qu’elle permet d’alléger
grandement les contraintes sur le mobile en lui enlevant le travail de sondage spectral (8). Mais
cette méthode a ses limitations : premiérement, elle requiert un opérateur de confiance pour
mesurer réguliérement 1’utilisation spectrale et administrer les données, et deuxiémement, elle
ne permet pas une précision géographique suffisante et une mise a jour suffisamment réguliére
des données. 11 a donc été choisi d’y ajouter la fonction de sondage spectral qui sera décrite
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par la suite. Lors de la libéralisation des Whites Spaces par la Commission Fédérale des
Communications américaine (FCC) et la mise en place du tout premier standard cognitif en
2010 (9), les bases de données et géolocalisation ont été rendu obligatoires, le sondage spectral
est optionnel. La combinaison des deux approches permettrait d’augmenter les performances
et la fiabilité du comportement cognitif des terminaux compatibles.

La fonction de sondage spectral (FSS) est donc sans doute un des points cruciaux pour
le développement de la radio cognitive. La FSS permet d’observer 'occupation du spectre et
permet donc la prise en compte des interférences ainsi que la détection de I’éventuelle présence
d’un utilisateur principal (3). Dans certains scénarios opportunistes, il peut exister des util-
isateurs prioritaires (par exemple des services d’urgences) et des utilisateurs secondaires. Un
utilisateur secondaire n’ayant pas la priorité sur 'utilisation d’un canal, il doit étre capable
de détecter un utilisateur principal voulant reprendre son canal et de libérer le canal le plus
rapidement possible afin de ne pas géner cet utilisateur principal. Ceci demande une analyse
trés fréquente et rapide de 'ensemble de la bande fréquentielle d’intérét (10).

La grande majorité des travaux actuels sur la radio cognitive, et en particulier sur le
sondage spectral, a porté sur les aspects algorithmiques (11), (12). Sur les aspects matériels,
une architecture de sondage spectral a été proposée en 2008 par (13) mais elle est basée sur
une analyse séquentielle de bandes de fréquences trés fines jusqu’a couvrir I’ensemble de la
bande d’intérét. Ceci n’est pas satisfaisant dans le cadre d’une utilisation opportuniste car
I’analyse successive de 'ensemble de la bande est lente et ne permettrait pas a 'utilisateur
secondaire de détecter suffisamment rapidement l'utilisateur principal et de libérer le canal
sans causer de perturbation. Pour répondre au besoin d’une détection fiable, 'ensemble de la
bande doit étre analysée simultanément.

Les termes radio logicielle, SDR, radio opportuniste et radio cognilive qui ont été évoqués
dans cette partie et dans la littérature sont proches et sont méme souvent utilisés I'un & la
place de 'autre. Mais il existe pour chacun des spécificités qui vont étre détaillées ici :

— La radio logicielle est un circuit hypothétique dans lequel I’ensemble des signaux regus
serait directement converti en numérique aprés 'antenne. Ainsi, 'ensemble du traite-
ment du signal pour la réception des signaux radiofréquences se fait dans la partie
numérique. Ceci facilite grandement la reconfigurabilité de I’architecture de réception.
Cependant, une telle architecture n’est pas possible actuellement car elle demanderait
entre autres des contraintes trop fortes sur le convertisseur analogique-numeérique. Une
architecture plus réaliste nommeée SDR a été proposée (14).

— La radio logicielle restreinte (SDR pour Software Defined Radio) est une version plus
réaliste de la radio logicielle : les signaux sont convertis en numérique aprés une sélection
de la bande utile (15). La radio logicielle et la SDR sont donc des liens radiofréquences
dont certains paramétres de réception sont commandés par le logiciel et sont reconfig-
urables.

— La radio opportuniste est une radio logicielle qui a en plus une capacité & détecter les
opportunités spectrales et & adapter ses paramétres radio pour transmettre dans le canal
disponible.

— La radio cognitive est une radio opportuniste qui posséde en plus des capacités cogni-
tives : Etre capable d’analyser le comportement des autres utilisateurs, prévoir Putil-
isation du spectre, adapter son comportement pour optimiser ['utilisation du spectre
fréquentiel. Le sous-projet 1 du projet Teropp décrit en introduction a porté sur I’étude
de stratégie de comportement individuel de chaque terminal pour optimiser 'utilisation
collective du spectre. Le terme radio cognitive est actuellement le terme le plus utilisé
pour nommer une radio reconfigurable et intelligente.




Ainsi, un récepteur radio permettant de sonder et d’analyser un large spectre, d’émettre
et recevoir sur un grand nombre de bandes de fréquences, en s’adaptant en temps réel &
I'utilisation des différentes bandes, permettrait de profiter au mieux du spectre radio. Cette
plateforme matérielle devra étre trés flexible et paramétrée par le logiciel.

1.2 Scénario étudié et spécifications matérielles

1.2.1 Contraintes sur le récepteur radio

Cette thése s’intéresse a la partie matérielle d’'un récepteur mobile reconfigurable pour
la radio cognitive, de la sortie de l'antenne jusqu’d la numeérisation, comme le montre la
Figure 1.2.

| ]
| ]
Signaux Analogiques RF . Signaux Numériques
.
RECEPTEUR:
Démodulation, .
traitement du signal,
LNA & CAN —
INTERFACE . PRE- / JOST-
. TRAITEMENT | BANDE DE BASE
ANTENNE i NUMERIQUE
TRANSMETTEUR: —
traitement du signal -
& modulation
PA

FiG. 1.2 — Schéma général d’un émetteur-récepteur radio avec focalisation sur la réception

Comme nous I'avons décrit précédemment, le contexte actuel tend vers une augmentation
des débits, 'optimisation des ressources fréquentielles, la réduction du cofit du matériel de
réception. Pour répondre & ces besoins, le récepteur idéal devrait :

— traiter une bande de fréquence large avec une consommation limitée,

— étre intégré de fagon monolithique et réduire la complexité de la partie analogique pour

réduire les cofits de fabrication,

— et é&tre versatile, pour pouvoir s’adapter & I’évolution du paysage des fréquences, la
conception de circuit universel, et éventuellement la calibration.

Le matériel doit donc étre capable d’adapter sa configuration pour remplir différentes fonctions
suivant les besoins du logiciel :

— un sondage spectral large : une exploration grossiére sur une large plage de fréquences
pour différencier les opportunités spectrales des bandes occupées ;

— un sondage spectral fin : une focalisation sur des bandes de fréquences plus fines avec
une résolution plus élevée pour obtenir des informations sur 'utilisateur d’une bande et
sur son comportement au cours du temps;

— un lien radio agile en fréquences et reconfigurable par le logiciel.

Enfin, selon les contraintes définies par le projet Teropp, ce matériel doit étre adapté a une
utilisation mobile avec de faibles colts de fabrication : le circuit doit étre con¢u dans un
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processus de fabrication de circuits CMOS standard, sur une faible surface silicium et avec
une faible consommation d’énergie.

Ainsi, en se basant sur les scénarios décrits en introduction et sur les contraintes définies
ici, nous allons pouvoir décrire plus en détail les contraintes techniques.

1.2.2 Scénario « Sondage spectral et réception large bande dans la bande
TV »

Nous avons vu dans l'introduction que plusieurs scénarios avaient été proposés lors de la
création du projet Teropp, et que finalement celui lié & la libération des white spaces dans la
bande TV a été retenu. En se basant sur ce scénario et sur les contraintes définies dans le para-
graphe précédent, nous allons définir plus précisément les caractéristiques de notre systéme.
Dans ce scénario, le dispositif se comporte selon deux modes. Dans le mode Sondage large,
il s’agit d’explorer une trés large-bande incluant les bande TV « White Spaces » ([470-790]
MHz) afin de trouver un ou plusieurs canaux libres pour communiquer. La résolution peut se
limiter & 6 bits car le seul but est de détecter les canaux occupés et d’obtenir des informations
grossiéres sur les utilisateurs. Une fois que le ou les canaux d’intérét sont déterminés, le dis-
positif est reconfiguré par le logiciel pour passer en mode communication. Une résolution plus
élevée est alors nécessaire afin de pouvoir recevoir 'ensemble des informations. Dans notre
cas d’étude, nous avons choisi que la focalisation se fasse sur une bande TV (6MHz) et a une
résolution de 14 bits, résolution adaptée aux standards les plus contraignants comme le GSM.
Le tableau 1.1 récapitule les spécifications de la conversion pour chaque mode.

’ Mode H Largeur de bande ‘ SNR ‘ Résolution ‘
Sondage large 320 MHz 36dB 6 bits
Réception fine 6 MHz 82dB 14 bits

TaB. 1.1 — Scénario « Sondage et Communication dans les bandes TV White Spaces »- spé-
cifications de conversion

Ainsi un tel systéme de numérisation devrait pouvoir présenter une bande de conversion et
une résolution adaptables par logiciel. C’est ce que l'on appelle la focalisation spectrale (10).
La Figure 1.3 illustre ce principe pour un exemple d’application qui devrait alternativement
effectuer du sondage spectral large bande et de la réception d’une ou plusieurs bandes TV &
haute résolution.

4 1 bande
147 M
par logiciel
8 -
sondage ? par logiciel
[
470 790 MHz

Fic. 1.3 — Illustration du principe de la focalisation spectrale

Afin de répondre aux besoins de conversion de la radio cognitive, il faut donc élargir les
bandes de conversion tout en rendant la conversion versatile. Pour élargir la bande en restant




dans une technologie donnée, une technique consiste a mettre en paralléle plusieurs voies de
conversion. C’est ce qui sera présenté dans le chapitre 2.

Ainsi, aprés avoir défini les contraintes liées au projet et aux technologies choisies, nous
allons maintenant présenter les architectures de réception disponibles dans 1’état de I'art et
sélectionner la plus adaptée aux contraintes du projet.

1.3 Architectures de réception radio

Quel que soit le circuit d’émission-réception, qu’il ait un fonctionnement interne analogique
ou numérique, sa fréquence de fonctionnement et les fréquences de ses signaux sont limitées.
Aussi, afin de permettre une bonne transmission du signal par ondes radiofréquences et pour
émettre uniquement sur les bandes de fréquences attribuées & son standard, un émetteur doit
convertir ses signaux internes basses fréquences vers des signaux a hautes fréquences (RF).
Inversement, les ondes RF regues par un récepteur doivent étre transposées a basse fréquence
(bande de base) puis étre converties en numérique pour pouvoir étre traitées par le circuit.
Pour 'étape de réception, différentes architectures existent afin de transformer les signaux
RF vers la bande de base (BB) et de les convertir en numérique.

1.3.1 Architecture superhétérodyne

L’architecture superhétérodyne a été inventée par Edwin Howard Armstrong en 1918. Elle
est encore utilisée dans de nombreux systémes comme certains transmetteurs radio, radars,
télemetres, radiotélescopes, détecteurs de métaux, etc (17). Un récepteur superhétérodyne
posseéde un oscillateur local (OL) qui crée une porteuse ajustée pour étre relativement proche
en fréquence du signal ou du canal & recevoir. Lorsque les deux signaux sont multipliés, un
signal dont la fréquence est la différence entre les deux signaux apparait. On dit que le signal
d’entrée a été transposé a une fréquence plus faible, ou qu’il a été démodulé. Le principe
de I'architecture superhétérodyne consiste a régler le signal provenant de I’OL pour que la
transposition du signal regu se fasse vers une fréequence intermédiaire (IF). Le signal est filtré,
puis converti par un nouvel étage de transposition vers une fréquence basse nommeée bande de
base. Suivant ’application, ce signal peut étre ensuite traité en numérique ou transmis a un
systéme de diffusion comme des hauts-parleurs. La forme la plus répandue dans les systémes
actuels est celle & deux étages de démodulation dont le principe est illustré sur la Figure 1.4.

En pratique, cette architecture est composée de plusieurs étages dont les fréquences de
fonctionnement et les technologies d’intégration sont trés différentes. Cette hétérogénéité com-
binée avec la complexité de la partie analogique va limiter 'intégration de ’architecture su-
perhétérodyne aux systémes RF avancés. Celle-ci reste néanmoins trés utilisée, méme pour la
radio logicielle lorsque celle-ci ne nécessite pas une analyse trés rapide du spectre (13).

1.3.2 Architecture homodyne

L’architecture homodyne est actuellement la plus répandue dans les récepteurs mobiles
(11), (18). Le signal est directement transposé en bande de base, sans étage de fréquence
intermédiaire. La partie analogique est réduite a son strict minimum (filtre passe bande,
amplificateur faible bruit), ce qui facilite I'intégrabilité et la portabilité technologique. I’enjeu
se reporte sur la conversion analogique-numeérique qui va devoir convertir directement des
larges bandes. Cette architecture est représentée en Figure 1.5. La principale faiblesse de cette
architecture est que étant donné que le signal est converti directement en basse fréquence, il
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Fic. 1.4 — Schéma d’un récepteur superhétérodyne

sera trés sensible aux bruits & basses fréquences (bruit en 1/f), et aux composantes statiques,
en particulier celles introduits par I’OL. Cette architecture impose donc de fortes contraintes
sur la pureté du signal généré par 'OL et sur l'isolation du mélangeur.
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BB

Fia. 1.5 — Architecture du récepteur homodyne

1.3.3 Architecture faible-IF

L’architecture faible-IF (présentée en Figure 1.6) combine les avantages des architectures
superhétérodynes et homodynes et profite des nouvelles techniques de numérisation (19),
(20). Le signal est converti en bande intermédiaire (IF). Le signal IF est ensuite directement
numeérisé, sans démodulation en bande de base. Il est ensuite traité et transposé en fréquences
par le DSP. Cette architecture évite la complexité de ’architecture superhétérodyne et ne
démodule pas le signal en bande de base ce qui réduit les problémes de bruit en basses
fréquences. La principale difficulté de cette architecture est de pouvoir numériser un signal
centré sur une fréquence intermédiaire IF. Les techniques récentes de conversion large bande
et en bande passante ont permis le développement de cette architecture pour les récepteurs
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RF.

Cette architecture posséde encore un certain nombre de composants analogiques, qui sont
contraignants en termes de surface silicium et en terme de reconfigurabilité. L’idéal pour
répondre aux contraintes de notre projet serait une architecture qui convertirait directement
le signal RF en numérique, sans étape de démodulation.

Filtre CAN
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Mixer IF bande
-~
*(2) £3 r
Filtre Ampli i )
RF RF Demo@u.latmn
numérique
~ 0° _1
N ° — |OL +
o 90 T DSP
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Mixer Filtre CAN
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IF bande

F1a. 1.6 — Architecture du récepteur « Low - Intermediate Frequency (IF) »

1.3.4 Architecture a sous-échantillonnage pour réception directe RF en
bande passante

L’architecture a sous-échantillonnage (décrite en Figure 1.7) permet de recevoir un signal
passe-bande tout en évitant une étape de démodulation analogique, cofiteuse en éléments
analogiques. C’est une nouvelle approche, commercialisée par encore peu d’industriels (comme
Texas Instruments (21)). Cette technique utilise le principe des capacités commutées afin de
séparer [’étape d’échantillonnage de celle de la quantification. Dans une conversion analogique-
numérique classique, le signal analogique est en méme temps échantillonné et quantifié. Ici,
I’étape d’échantillonnage est réalisée en premier lieu, puis des traitements analogiques en
temps discret sont réalisés, et enfin le convertisseur n’a plus qu’a quantifier le signal.

Un filtrage RF sélectionnant la bande d’intérét est tout d’abord nécessaire afin d’éviter
que des signaux parasites hors bande se replient dans le signal utile lors de I’échantillonnage.
Au moment de I'échantillonnage, si le signal est passe-bande, on peut échantillonner & une
fréquence plus faible que deux fois la fréquence haute du signal. Avec une fréquence d’échan-
tillonnage appropriée, de l'ordre de grandeur de seulement deux fois la largeur de la bande
d’intérét, on peut créer un repliement volontaire qui permettra une reconstitution du signal.
La théorie sur le sous-échantillonnage passe-bande ainsi que le calcul de la fréquence d’échan-
tillonnage adéquate sont décrits au début du chapitre Chapitre 3. La nature discréte du signal
échantillonné permet d’utiliser le principe des capacités commutées, qui met en jeu uniquement
des commutateurs MOS et des faibles capacités. On peut donc réaliser des filtres trés précis,
reconfigurables, et dans une technologie Cmos avancée. Cette technique a été introduite par
Texas Instruments en 2004 pour des récepteurs Bluetooth (21). STMicroelectronics a proposé
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F1G. 1.7 — Architecture du récepteur a sous-échantillonnage

un récepteur a échantillonnage RF en CMOS 90nm pour le standard GSM en 2006 (18). 11
applique sur une architecture homodyne la technique de capacités commutées (limitation du
rejet des fréquences images, filtres réels, etc.) sans souffrir des non-linéarités d’une architec-
ture superhétérodyne. Enfin, un projet joint entre Télécom ParisTech et STMicroelectronics
a proposé un échantillonneur direct RF pour GSM900 et 802.11g double-mode en technologie
90nm (22). Cependant, le principe des capacités commutées posséde également ses défauts.
Lorsque "on passe d’un nceud technologique au suivant, la taille des capacités se réduit beau-
coup moins que celle de la partie numeérique. La proportion des capacités dans le circuit total
va étre grandissante avec ’avancée des noeuds technologiques. Il faut donc toujours limiter la
complexité du circuit de filtrage analogique & temps discret. Ainsi, cette architecture de sous-
échantillonnage pour réception directe RF en bande passante permet 1’échantillonnage puis la
quantification d’un signal passe-bande en réduisant le nombre de composants analogiques et
en échantillonnant & une fréquence faible. Nous nous sommes donc appuyés sur cette technique
pour la sélection de notre architecture.

1.4 Architecture proposée

Afin de réduire la part des traitements analogiques dans le récepteur (source de complex-
ité du circuit, hétérogénéité, faible reconfigurabilité) et répondre aux spécifications du projet,
le récepteur idéal devrait convertir en numérique une bande de fréquence couvrant jusqu’a
la fréquence maximale d’intérét, et faire cette conversion directement aprés 'antenne, puis
ensuite effectuer tous les traitements dans la partie numérique. Malheureusement, une telle
architecture n’est pas envisageable actuellement, car comme le signal est large bande et en
bande passante, et qu’il n’y a pas de démodulation par mixage, le CAN nécessaire pour conver-
tir une si grande bande serait bien trop complexe pour notre cahier des charges (probléme de
surface de circuit, de consommation). Nous avons donc opté pour une autre architecture, qui
combine les bancs de filtres hybrides (BFH) (afin de traiter des bandes larges, voir Chapitre 2)
et le sous-échantillonnage RF passe-bande (introduit dans le paragraphe précédent 1.3.4). Afin
de limiter la complexité de la partie analogique, les fonctions filtrages analogiques nécessaires
aux BFH ne seront pas réalisées par des filtres & capacités commutées, mais uniquement par
des filtres & échantillonnage de charge passe-bande décrits dans le Chapitre 3. L’architecture
proposée est décrite en Figure 1.8 et sera détaillée et étudiée dans le Chapitre 4.
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Dans le chapitre suivant nous allons présenter I'architecture & BFH. Nous la comparerons
a 'autre architecture multivoies, le convertisseur & entrelacement temporel. Nous présenterons
I’adaptation du modéle pour tenir compte du bruit de quantification. Puis dans le Chapitre 3
nous présenterons 1’échantillonnage de charge passe-bande ses atouts et son utilisation dans
la littérature. Enfin dans les chapitres suivants nous présenterons ’architecture qui intégre
ces composants, 'adaptation de leurs modéles au nouveau contexte, puis les modélisations et
études réalisées sur ce circuit.
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Chapitre 2

Systémes de numérisation a Bancs de
Filtres Hybrides a temps continu

Des systémes de conversion analogique-numérique paralléles & sous-échantillonnage sont
étudiés depuis les années 1980 (23) (24) (25) (26). Ils permettent a partir de convertisseurs
analogique-numérique élémentaires fonctionnant a une vitesse donnée d’élargir la bande de
conversion. Au mieux, I’élargissement de la bande se fait avec un facteur égal au nombre de
CAN mis en paralléle.

La Figure 2.1 illustre le principe de quelques unes de ces architectures. Un premier étage dé-
compose le signal en plusieurs signaux. Puis les signaux de chaque voie sont sous-échantillonnés
par rapport a la fréquence de Nyquist du signal d’entrée. Enfin, une reconstruction numérique
appropriée permet de reconstituer en sortie un signal numérique qui soit le plus proche pos-
sible du signal d’entrée échantillonné & sa fréquence de Nyquist. Il existe actuellement deux
grandes familles de systémes de ce type : les CAN a Entrelacement Temporel (CAN-ET) et
les Bancs de Filtres Hybrides (BFH).
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Fic. 2.1 — Principe des systémes paralléles & sous-échantillonnage pour numériser un signal
large-bande
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Dans ce chapitre, nous décrivons les deux solutions de systémes de numérisation paralléles
(CAN-ET et BFH). Puis, nous décrivons quelques méthodes de synthése de BFH.

2.1 Les solutions paralléles a sous-échantillonnage

Les architectures paralléles multi-débits sont apparues dans les années 1980 dans le but
d’élargir la bande de conversion & partir d’une vitesse de conversion donnée. Il existe deux
principes d’architectures paralléles, I'une basée sur ’entrelacement temporel, 'autre sur la
décomposition fréquentielle.

2.1.1 Convertisseurs Analogique/Numérique a Entrelacement Temporel
(CAN-ET)

Cette technique a été étudiée dans les années 1980 (27) et a donné lieu & de nombreuses
réalisations sur le marché (28). Le principe des convertisseurs analogique-numeérique a en-
trelacement temporel est d’utiliser M CAN qui travaillent de maniére cyclique & une fréquence
réduite MLT En récupérant les sorties des CAN de maniére cyclique, nous obtenons alors un
signal numérisé a la cadence % La Figure 2.2 présente le schéma fonctionnel d’un tel conver-
tisseur & M voies.

= CAN
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| CAN

}
cr

MUX

=~ CAN

A
CKy

Fia. 2.2 — Principe d'un CAN-ET

M CAN échantillonnent un signal de fréquence de Nyquist % & des périodes d’échantil-
lonnage de MT. Les instants d’échantillonnage des CAN sont décalés les uns par rapport aux
autres d'une durée T'. La Figure 2.3 montre les signaux de commande des CAN. Aprés [’échan-
tillonnage, un multiplexeur oriente les échantillons de chaque voie vers la sortie aux instants
appropriés. La Figure 2.4 présente une modélisation d'un CAN-ET qui permet d’analyser les
performances théoriques d’un tel systéme. Le CAN de chaque voie est ici modélisé par un
échantillonneur et un quantificateur. Nous pouvons alors montrer que la résolution théorique
obtenue en sortie est celle que nous avons sur chacune des voies, ceci quel que soit le type de
signal présent a lentrée (bande étroite ou bande large). Ceci sera développé en partie 2.1.3.2.
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Nous pouvons noter que méme si chaque convertisseur travaille & une fréquence réduite, sa
bande passante doit cependant étre égale & la largeur de bande a convertir.
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F1G. 2.4 — Modélisation d’'un CAN-ET

2.1.2 Convertisseurs 4 Bancs de Filtres Hybrides (BFH)

Alors que les systémes a entrelacement temporel décomposent le signal dans le domaine
temporel, les convertisseurs a Bancs de Filtres Hybrides (BFH) décomposent le signal & con-
vertir dans le domaine fréquentiel (29). Cette décomposition se fait par un banc de filtres
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analogiques (banc d’analyse). Les signaux filtrés sont échantillonnés simultanément a une ca-
dence plus faible que la fréquence de Nyquist du signal d’entrée, puis sur-échantillonnés et
recomposés via un banc de filtres numériques (banc de synthése) pour reconstituer le signal
numérique souhaité. Un tel systéme est dit hybride car il intégre un étage analogique et un
étage numeérique. (Remarque : il ne faut pas confondre avec les bancs de filtres hybrides tout
numériques pour lesquels le mot hybride signifie qu’ils integrent des filtres numériques FIR et
ITR).

A partir des voies sous-échantillonnées, le BFH classique va reconstruire un signal large
bande numeérisé a la fréquence de Nyquist du signal d’entrée. Il est également possible que la
partie numérique reconstruise une seule sous-bande parmi les M sous-bandes qui composent
la bande & convertir. Dans ce cas, on appelle ce type de BFH un BFH a sous-bande (BFHS).
Cette fonctionnalité est intéressante dans un contexte de Radio Cognitive. Toutefois, dans
cette thése, nous nous focaliserons sur le cas BFH classique qui convertit la totalité de la
bande d’entrée.
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Fia. 2.5 — Modélisation du BFH classique

La Figure 2.5 présente la modélisation d’'un BFH & M voies. Idéalement, les M filtres
analogiques traitent M sous-bandes disjointes S; (0 <i < M — 1) de la bande de fréquences
a traiter, comme le montre la Figure 2.6. Dans ce cas, les filtres de synthése sont aussi des
filtres parfaitement sélectifs. En considérant ces réponses idéales, nous pouvons en déduire
la résolution théorique en sortie a partir de la résolution de chaque convertisseur. Ceci nous
permet de montrer qu’a résolution de convertisseur égale, ce type de BFH permet d’élargir la
bande totale de fréquences traitées tout en limitant la consommation de 1’ensemble (détails
en paragraphe 2.1.3.2).

2.1.3 Impact des imperfections sur les systémes de conversion paralléles
dans les CAN-ET et les BFH

La quantification des CAN et le filtre anti-repliement en amont de la conversion sont
souvent considérés comme idéaux dans un premier temps dans les études au niveau systéme
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des structures paralléles & sous-échantillonnage. Toutefois, il faut prendre en compte les défauts
de ceux-ci le plus tot possible dans la conception. Nous donnons ici les résultats d’un de nos
travaux étudiant les effets d’un filtre anti-repliement n’éliminant pas parfaitement les signaux
hors-bande. Nous évoquerons ensuite 'influence du bruit de quantification des CAN sur la
qualité de la reconstruction. Enfin, 'influence des erreurs de gain, de phase et de décalage des
CAN est aussi rappelée. Tous ces résultats permettent de comparer les BFH avec les CAN-ET
en prenant pour référence un éventuel CAN rapide (i.e. échantillonnant & la vitesse de sortie
de 'CAN-ET ou du BFH). Afin de différentier les contribution de chaque défaut, ceux-ci ont
été modélisés successivement et & chaque fois un seul défaut a été implémenté.

2.1.3.1 Influence du filtre RF anti repliement

Avant toute conversion analogique-numérique, il est nécessaire d’éliminer les signaux en de-
hors de la bande & convertir afin de limiter au maximum les repliements de spectre. Pour cela,
on fait appel & un filtre anti-repliement placé avant le convertisseur analogique-numérique. Ce
filtre peut étre congu classiquement & partir de topologies de type Butterworth, Chebychev,
etc. De maniére générale, en partant d’'un gabarit définissant ’ondulation maximale tolérée
dans la bande et 'atténuation hors-bande, on en déduit un ordre minimal pour le filtre. Plus
la bande de transition entre la bande passante et la bande atténuée est étroite, plus l'ordre
du filtre sera élevé.

Dans le cadre de TEROPP, nous allons déterminer au niveau systéme les contraintes
de performances du filtre anti-repliement afin de ne pas trop dégrader la qualité du signal
numérisé. On comparera les effets des repliements de spectre hors-bande dans le cas d'un
BFH avec le cas d’'un CAN rapide et le cas d'un ET-CAN. Pour cette étude, nous considérons
un filtre anti-repliement parfait dans la bande & convertir mais qui n’élimine pas totalement
le signal hors-bande.

Dans un contexte de conversion en bande passante, supposons que nous souhaitions con-
vertir la bande [nB, (n + 1)B] a la fréquence d’échantillonnage 2B. Si nous considérons un
filtre anti-repliement idéal qui élimine tous les signaux hors-bande, nous n’aurons pas de
repliements. Si maintenant, nous considérons un filtre anti-repliement qui n’élimine pas to-
talement les signaux hors-bande, nous aurons des repliements. La Figure 2.7 illustre le modéle
retenu pour la magnitude de ce filtre. Pour cette étude, nous allons supposer que le filtre
n’élimine pas parfaitement les signaux pour les fréquences adjacentes & la bande utile mais
que les signaux hors-bande sont bien éliminés au-deld de B de part et d’autre de la bande.
Cette hypothése est raisonnable car 'antenne et le LNA qui précédent effectuent un pré-
filtrage du signal. A partir de ce modéle, nous pouvons quantifier 'influence des repliements
des signaux de part et d’autre de la bande passante dans le cas d'un CAN simple, d'un BFH
a M voies et d'un CAN-ET & M voies.

Comme le montre la Figure 2.7, A représente 'atténuation des signaux hors-bande. On
suppose que le signal a I'entrée du filtre anti-repliement a une densité spectrale uniforme. On
note o2 la variance du signal utile dans la bande [nB, (n + 1)B], et 0% la variance du signal
dans chaque bande [(n — 1)B,nB] et [(n+1)B, (n +2)B]. On a 0% = 0210~ 44/10,

Dans le cas d'un CAN seul échantillonnant & 2B, on a deux termes de repliement. Le
rapport signal-sur-bruit résultant vaut alors :

o2
SNRyp(CAN) =101log [%‘“”2] = Ay — 101og(2) (2.1)
A

Dans le cas d’un systéme & entrelacement temporel & M voies, considérons le modéle
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Fia. 2.7 — Modélisation de la réponse fréquentielle du filtre anti-repliement
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F1G. 2.8 — Modélisation d'un ET-CAN

ou T = 1/2B. La sortie y[n] est obtenue en entrelacant les zx(m). Par conséquent, le
rapport signal-sur-bruit sera le méme que pour un unique CAN, soit :

2
SNRup(ET — CAN) = 101log {2%2} = Agp — 10log(2)
04

(2.2)

Concernant le BFH, considérons le modéle de la Figure 2.9.
Pour aller plus loin dans les calculs, il fait adopter la représentation polyphase équivalente
de la partie numérique du BFH donnée en Figure 2.10.
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FiGc. 2.9 — Modélisation d'un BFH

Le bruit résultant a la sortie est donc la valeur moyenne du bruit sur chaque voie yi(m).
Soit 02 la variance de I'erreur a la sortie y(m). On a donc :

1 M-1
o2 = i Z Uzyi (2.3)

1=0

En utilisant ’équivalence entre le banc numérique du BFH et sa représentation polyphase,
on obtient :

| M-l 1 ,
2 Z 2 j
M i=0 e o /_7r |F(e”)]" dw (2.4)
ou 02, est la variance de zx(m). Il faut ensuite modéliser les filtres Fj,(e/*). Pour cela,

il faut d’abord adopter un modéle pour les filtres d’analyse. Pour simplifier, on considére que
chaque filtre d’analyse a une amplitude de 1 dans la sous-bande qui lui est dédiée et une
atténuation de agp pour les autres fréquences.

La Figure 2.11 montre le modéle adopté pour le filtre d’analyse de la voie m. Si on veut
reconstruire la totalité de la bande, le filtre de synthése correspondant aura une amplitude
valant M dans la sous-bande qui lui est dédiée et une atténuation de a);z pour les autres
fréquences comme le montre la Figure 2.12.

Le rapport signal sur bruit vaut alors :

a/
SNRyp(BFH) = Agp — 10log(2M) + agp — 10log <1 + (M — 1)]\42) (2.5)
Si on utilise la méthode de synthése limitant "amplification du bruit de quantification, on
peut supposer que les filtres de synthése atténuent suffisamment les signaux en dehors de leur
bande dédiée, soit a'/M << 1. De plus, comme Uobjectif final est d’avoir un SN Ryp d’au
moins 50 dB, on peut négniger le dernier terme de ’expression. Donc :
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Fia. 2.10 — Représentation polyphase de la partie numérique d’'un BFH
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FiG. 2.11 — Modéle du filtre d’analyse de la voie m

SNRdB(BFH) ~ Ay — 1010g(2M) + a4 (26)

Le Tableau 2.1 donne le SN R4p di au repliements de signaux hors-bande, & la sortie d’un
ET-CAN et d’'un BFH. On donne aussi le cas d’'un CAN rapide qui peut servir de référence.

Pour les BFH, on constate que la dégradation est proportionnelle au nombre de voies. Le
filtrage anti-aliasing semble donc plus critique pour le BFH que pour les ET-CAN. Toutefois,
cette dégradation de 10log(M) peut étre facilement compensée par l'atténuation des filtres
d’analyse (i.e. agp). Ainsi, pour un BFH a 2 voies, il suffit d’'une atténuation de 3 dB pour
retrouver la méme dégradation que pour un ET-CAN. Pour un BFH 4 4 voies, une atténuation

TAB. 2.1 — Rapport signal-sur-bruit pour un CAN seul, un ET-CAN et un BFH - Contribution
des signaux hors-bande

] | VM | M =2 | M =4 \
CAN seul AdB —10 10g2 AdB -3 AdB -3
CAN-ET AdB — 10 log2 AdB -3 AdB -3
BFH Agp — 10 log(QM) +agg | Agg — 6+ agp | Aag — 9+ agn
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Fia. 2.12 — Modéle du filtre de synthése de la voie m correspondant au banc de filtre d’analyse
de la Figure 2.11

de 6 dB est suffisante. De plus, si une atténuation plus importante est choisie, & dégradations
égales en sortie, on pourra relacher les contraintes d’atténuation sur le filtre anti-aliasing
(Agp) avant le BFH par rapport a celui placé avant PET-CAN. Ces résultats sur les BFH ont
été soumis par ’équipe SSE de Supélec pour une publication en 2012.

2.1.3.2 Influence du bruit de quantification

L’influence du bruit de quantification dans les BFH a été étudiée dans (30). On suppose
ici que le filtre anti-repliement en amont est idéal. L’objectif est de comparer 'influence du
bruit de quantification dans les CAN-ET et les BFH en prenant pour référence le cas d’un
CAN seul.

Les réponses fréquentielles des filtres d’analyse et de synthése sont supposées idéales (c’est-
a-dire que l'idéal est de sélectionner parfaitement une sous-bande (Figure 2.6, page 19)).
Notons X% et X1'%* les amplitudes maximales du signal d’entrée et du signal dans la sous-
bande m respectivement ; notons également P et P,, les puissances du signal d’entrée et du
signal de la sous-bande m. Trois types de signaux différents sont utilisés pour cette étude :

1. Un signal bande étroite constitué d’un signal sinusoidal dans la sous-bande m. On a
donc :

xmar —  xmes (2.7)

2. Un signal large-bande que nous allons modéliser par un bruit blanc gaussien de loi

N(0,0). Nous supposons également que les signaux de chaque sous-bande sont aussi
gaussiens suivant une loi N(0, \/LM) Concernant la dynamique X" on sait que pour
une loi normale N(0, 1), il existe une valeur k pour laquelle la probabilité que x soit en
dehors de [—k, k] est égale & P (par exemple pour une probabilité de 0.1%, k& = 3.29).

On peut donc choisir X™** = ko. On a alors :
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Xmer  —  xmaz\/Nf (2.8)
P = MP, = Mo> (2.9)

e Cas I: CAN simple

On convertit ici le signal avec un seul CAN rapide de résolution B bits. En utilisant
toute la dynamique du CAN, pour les deux types des signaux de test, le pas et le bruit de
quantification sont représentés respectivement par :

szz:n
QR = SBT (2.10)
QQ (Xmaac)Z
AN = 1y =5 g3 (2.11)

e Cas IT : BFH
En utilisant la représentation polyphase équivalente de la partie numérique d'un BFH, on
obtient (29) :

M-1

(02 moy = Z “%/ ()2 de, (2.12)

oil 02, est la variance de la sortie du CAN dans la voie i. Comme le montre la Figure 2.6(b),
page 19), on a :

1 s
| IFRw)Pdo =M, (2.13)

donc, la variance & la sortie des BFH vaut :

(02)moy = Y Tee (2.14)

1=0

Pour les différents signaux de test, on a les résultats dans le Tableau 2.2.

TaB. 2.2 — Bruit de quantification a la sortie des BFH.

’ Terme H Signal sinusoidal ‘ Bruit gaussien ‘
max max AT
X X Vi
M—1
2 _ 2 2 2
(0 moy = Z%i Moz n OCAN
i=0

e Cas III : CAN-ET

Un CAN-ET peut étre considéré comme un cas particulier de BFH pour lequel les ampli-
tudes des réponses fréquentielles idéales des filtres d’analyse et de synthése sont a 1 (29). De
plus, quel que soit le type de signal, chaque CAN recoit la puissance totale du signal, donc
les influences du bruit de quantification sur 'CAN-ET peuvent étre résumées dans le Tableau
2.3
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TAB. 2.3 — Bruit de quantification a la sortie du CAN-ET.

’ Terme H Signal sinusoidal | Bruit gaussien ‘
Xi;na:c )gmaa: )(Qmax
(0 )moy 9CAN 9CAN

TAB. 2.4 — Influences du bruit de quantification (Agyr) des CAN-ET et BFH par rapport a
un CAN seul

Architecture ASNRy s

Signal sinusoidal ‘ Bruit gaussien
CAN seul 0 0
CAN-ET 0 0
BFH —10logM 0

Pour chaque cas, on peut calculer le rapport signal-sur-bruit (SN Ryp, soit le rapport entre
la puissance du signal est le bruit de quantification a la sortie). En prenant le cas du CAN
seul comme référence, on s’intéresse ici a la dégradation de SN Ryp pour chaque structure.
Le Tableau 2.4 représente cette dégradation de SN Ryp.

On constate que les CAN-ET sont plus robustes que les BFH dans le cas d'un signal
bande étroite. Dans le cas de signaux large-bande qui sont a priori le type de signaux qui nous
intéressent le plus, les performances sont équivalentes pour un CAN-ET ou un BFH.

2.1.3.3 Influences des erreurs de gain, de décalage et de phase

Les trois types d’erreur dans les CAN que sont les erreurs de gain, de décalage et de phase
sont étudiés sur les BFH et 'CAN-ET dans (31) en évaluant le terme SFDR (Spurious Free
Dynamic Range). Pour ce faire, on applique a 'entrée des convertisseurs un signal sinusoidal :

x(t) = Spcos(2mFot). (2.15)

Le spectre de sortie des convertisseurs contiendra donc une raie spectrale a la fréquence Fj
(le signal utile), des raies a d’autres fréquences (les repliements) et les effets des erreurs citées
ci-dessus. On néglige ici le bruit de quantification et les imperfections du filtre anti-repliement.
On peut modéliser le signal de sortie du CAN de la voie m (32) (31) par :

2 (n) = am(n) * Tm(n) + by, (2.16)

ol X, (n) désigne le signal idéalement échantillonné; b, et a,, désignent respectivement le
décalage et la réponse impulsionnelle de la fonction de transfert du CAN de la voie m. La
transformée de Fourier de a,, peut s’écrire :

A (79) = (1 + @y )7 dm (2.17)

ol an, est lerreur de gain et d,,, 'erreur de phase de la voie m. On peut alors montrer que,
en modélisant une seule erreur a la fois, on obtient les dégradations du SFDR (Spurius Free
Dynamic range) données dans le Tableau 2.5.

E[a?], E[d?] et E[b?] ) désignent respectivement les espérances des erreurs de gain, phase
et décalage; h est le rapport entre le module des filtres d’analyse dans la bande coupée et le
module des filtres dans la bande passante.
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TAB. 2.5 — Les effets des erreurs de gain, de décalage et phase aux CAN.

’ Architecture H Erreur de gain ‘ Erreur de phase ‘ Erreur de décalage ‘
T 2 T
SFDRprr 2E[G2[h? 72 E[d2]h? 4E[p?]

De ces résultats, on constate que les BFH sont théoriquement plus robustes aux erreurs de
gain et de phase a la condition que chaque filtre d’analyse atténue suffisamment les signaux
en dehors de la sous-bande qui lui est dédiée. Par exemple, pour quatre voies, il faut une
atténuation supérieure & 9 dB, ce qui ne semble pas trop contraignant. Concernant les erreurs
de décalage, les CAN-ET sont plus robustes que les BFH. Toutefois, ce type d’erreur peut
facilement se corriger par un algorithme simple estimant le décalage par simple moyennage et
le retranchant aux échantillons.

En conclusion, les BFH sont des structures évidemment plus complexes que les CAN-ET.
Toutefois, cette complexité accrue peut permettre de meilleures performances qu’un CAN-
ET a la condition que les filtres d’analyse soient suffisamment sélectifs. Notamment, nous
remarquons qu’une atténuation des filtres d’analyse méme assez modeste permet de relacher
les contraintes sur le filtre anti-aliasing en amont du systéme de conversion (par rapport a un
CAN-ET).

2.2 Meéthodes de synthése des BFH

Dans la littérature, les premiéres méthodes de synthése proposées par (33), (34) et (35)
synthétisent conjointement la partie analogique et la partie numérique. Ceci permet d’obtenir
des fonctions de transfert numeériques bien appariées aux fonctions de transfert analogiques
théoriques. Mais, si I'on g’intéresse aux technologies silicium CMOS, avec la diminution des
dimensions des transistors, nous observons des dispersions au niveau des valeurs des com-
posants passifs tellement importantes (au-dela de 20%), que les performances théoriques sont
loin d’étre atteintes pour un grand nombre de circuits réalisés. De plus, avec 1’évolution des
technologies, les structures de réalisation de filtres analogiques optimaux évoluent.

La stratégie alternative consiste & trouver une méthode de synthése des filtres numériques
indépendante de la structure de réalisation des filtres analogiques. Ceci permettra de s’adapter
a différentes technologies. De plus, nous pourrons envisager d