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Introduction

| ntroduction

Depuis I’avenement des circuits intégrés dédiés aux communications sans fil, et en
particulier a la téléphonie mobile, le principal intérét du concepteur de circuit est la
réduction de la surface occupée ainsi que la réduction de la consommation en courant des

circuits.

La multiplication des applications multimédia (photo, musique, jeux, etc.) introduites
dans les téléphones mobiles demande une intégration des circuits plus importante avec la

méme consommation afin de garantir a I’utilisateur une autonomie satisfaisante.

De plus, des applications comme la téléphonie mobile font cohabiter différents
standards (GSM et Bluetooth par exemple). De méme, les circuits intégrant plusieurs
standards de radio communications (GSM, DCS, WCDMA, etc.) impliquent des
contraintes sur I’architecture d’émetteur ou de récepteur. L’intégration sur Silicium des
émetteurs et récepteurs est quasi totale, a I’exception de certains composants passifs et de
certains filtres. Les principales contraintes se situent sur ’oscillateur local qui doit
couvrir toutes les bandes des standards, tout en garantissant une bonne pureté spectrale

(bruit de phase et raies parasites) avec une consommation optimisée.

L’oscillateur local, dans les différentes architectures de récepteurs et d’émetteurs, est
un des ¢éléments clefs des performances et/ou des limitations d’adressage des différents

standards.

Ce mémoire de thése se décompose en deux parties, une premiére partie présentant les
travaux de recherches effectués sur les architectures de synthétiseur de fréquence, et une
seconde partie traitant de ’optimisation du filtre de boucle dans les synthétiseurs de

fréquence a base de boucle a verrouillage de phase.

Le premier chapitre est un rappel sur la synthése de fréquence a base de boucles a
verrouillage de phase. Cette présentation montre les avantages et les limitations de la
boucle a verrouillage de phase (Phase Locked Loop PLL). A partir de cette présentation,

une introduction de différentes architectures de PLL a double boucle sera faite.
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Le deuxieme chapitre présente 1’architecture de PLL dite composite permettant une
optimisation du filtrage du bruit de phase de 1’oscillateur controlé¢ en tension (Voltage
Controlled Oscillator VCO). Les différentes contraintes de cette architecture ainsi qu’une
discussion sur le type de comparateur approprié seront données. Des simulations
comportementales permettant de valider les modéles théoriques seront présentées. Ce

chapitre se terminera en montrant les limitations de 1’architecture proposée.

Dans le troisieme chapitre, la description de 1’application de la multiplication de
fréquence par recombinaison des fronts a la synthése de fréquence est présentée. Les
mesures d’une PLL a 900MHz avec un tel dispositif sont présentées. La fonctionnalité de
la PLL sera démontrée. L analyse des raies parasites observées sur les mesures permettra

de quantifier les erreurs obtenues.

Le quatriéme chapitre présente 1’optimisation des filtres de boucle par 1’utilisation
d’ordre non entier. Une introduction mathématique de ’ordre non entier ainsi que son
historique seront présentés. Il sera démontré dans ce chapitre que 1’utilisation des filtres
d’ordre non entier permet d’une part de donner un degré de liberté au concepteur dans les
compromis bande passante/rejection de la raie parasite, et d’autre part d’améliorer la

robustesse de 1’asservissement par rapport aux variations du procédé de fabrication.
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Chapitre I : La synthese de fréquence a base de boucle a verrouillage de phase

.1 Introduction

Ce chapitre est une introduction a la synthése de fréquence afin de situer sa

fonctionnalité dans les architectures d’émetteur/récepteur de radiocommunications.

Dans un premier temps, les caractéristiques d’une synthése de fréquence seront
exposées. Puis une étude de synthétiseur de fréquence a base de boucles a verrouillage de

phase sera faite en décrivant la fonctionnalité de chacun de ses sous blocs.

L’objectif de ce chapitre est de dégager les limitations et les avantages liés a
I’utilisation d’une boucle a verrouillage de phase pour la synthése de fréquence. Cela
devrait justifier le choix de notre étude sur le filtre de boucle et les boucles a verrouillage

de phases en parall¢les.

|.2 Lasynthese de fréquence

1.2.1  Architecture d’émetteur/récepteur
La synthése de fréquence trouve un grand nombre d’applications dans les systémes de

radiocommunication.

Amplificateur

—= 3 Traitement

%

! I
! i
1 1
! i
! i
! i
; Amplificateur i
: ) i
T et
i i
; Filtre ;
i Synthétiseur i
; !
1 de fréquence :
Récepteur
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Figurel.l: Systéme de radiocommunication

La synthése de fréquence génére une fréquence (porteuse) permettant la sélection du
canal (fréquence) de réception ou d’émission. Par exemple pour le standard GSM, il
existe 124 canaux pour la réception et 124 canaux pour I’émission. Les canaux sont

distants de 200kHz entre eux [sus04].

La synthese de fréquence a pour role de générer une fréquence couvrant toute la bande
de réception (ou d’émission) avec un pas correspondant a la distance séparant deux

canaux (200kHz pour le GSM).

Un mélangeur permet la transposition du signal recu (ou émis) en bande de base (ou

en RF).

Standard GSM

124 canaux emission 124 canaux reception
A N

» F
890 MHz 915 MHz 935 MHz 960 MHz

Figurel.2 : Spectre en fréquence pour le GSV

La synthése de fréquence est soumise a un grand nombre de contraintes :
e Plage d’accord
e Pas de synthese
e Temps d’établissement
e Raies parasites
e Bruit de phase
e FEtc...

Ces contraintes vont étre présentées dans le paragraphe suivant.
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1.2.2  Spécifications des synthétiseurs de fréquence

1.2.2.1 Plage d’accord

La plage d’accord est la plage de fréquence que la synthése de fréquence doit couvrir.

Elle dépend de I’application, par exemple la plage d’accord en réception pour le GSM est

la gamme de fréquence 935-960MHz.

1.2.2.2 Pas de synthése

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

exemple pour le GSM, les canaux sont distants entre eux de 200kHz.

1.2.2.3 Temps d’établissement

Le temps d’établissement est le temps nécessaire au synthétiseur pour passer d’un état

(fréquence) stable a un autre (~120us pour le GSM)

1.2.2.4 Raies parasites

Les raies parasites (ou spurious) sont des fréquences présentes dans le spectre de

I’oscillateur local et inhérentes au procédé de synthése

A

Fsynth

Figure 1.3 : Spectre de sortie d’' un synthétiseur avec des raies parasites
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La présence de raies parasites peut étre pénalisante pour les applications de
radiocommunication. Les raies parasites sont toujours liées a [D’architecture du

synthétiseur de fréquence (et/ou de I’architecture I’émetteur ou récepteur) [bad99].

Synthétiseur
> f
Fsynth
.l > f Signal
Signal g
@ ' ®—~f Emetteur
“—>
Fspur

Figurel.4 : Influence desraies parasites pour un émetteur RF

Si les raies parasites se trouvent distantes d’un pas de synthese de la fréquence
synthétisée, alors la chaine d’émission peut émettre un signal dans le canal sélectionné et
dans les canaux adjacents. Cette transmission de signal dans les canaux adjacents devient

une pollution inacceptable.

Les raies parasites sont également génantes lors de la réception, en effet un repliement

spectral peut s’effectuer et venir dégrader le signal basse fréquence désiré.

Les raies parasites générées par le synthétiseur de fréquence doivent étre les plus
faibles pour ne pas polluer les autres canaux (ou le signal transmis) et sont spécifiées par
la norme. Par exemple, un niveau de -73dBc/Hz pour une raies parasite a 200kHz de la

porteuse est requis pour la norme GSM

Les raies parasites peuvent avoir deux origines différentes, soit une modulation

d’amplitude soit une modulation de phase.
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Dans les systémes de synthése de fréquence moderne, I’oscillateur local posséde un
contrdle d’amplitude et les raies parasites dues a la modulation d’amplitude sont trés

rarcs.

Le signal de sortie d’un oscillateur dont la présence d’une raie parasite due a la

modulation de phase s’écrit :
V.. =A*COSQ2*n*F_*t+0*SINQ*n*F, *t)) Eq. 1.1

Ou A est I’amplitude du signal, F est la fréquence de la porteuse, 0 est la déviation

maximale de phase et F,, est la fréquence de la modulation de phase.

Si 6<<1 I’expression peut étre approximée par :

V.., =A*[COS(2*n*FOSC *t)—QCOS(Z*n*(FOSC —F_)*t)...
2 Eq.1.2
...+gCOS(2*n*(F +Fm)*t)}

0sC

Cette expression montre la présence de composante a = F;, de la porteuse dont

I’amplitude est fonction de 0 et de A I’amplitude de la porteuse.

A
=A*g:>9=2* P [rad] =418

spur

Cette expression peut étre écrite a partir de I’amplitude en dBc de la raie parasite A, :

Asp Eq. 1.4
0=2%102" [rad]

De méme s’il existe plusieurs raies parasites dans le spectre du signal, ’erreur de

phase moyenne quadratique s’écrit :

0. . Asp; Eq.1.5
eeff,i === eeff,i =4/2* .2110 "9 [rad]

NG
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Avec 1 I’indice des raies parasites pris en compte.

Cette dernicre équation permet de relier la présence de raies parasites avec la

modulation de phase.

1.2.2.5 Bruit de phase

A ideal reel

v
—
A
—

Fsynth Fsynth

Figure1.5: Spectreidéal et réel d' un oscillateur

Un oscillateur idéal peut étre décrit par I’expression temporelle suivante :

Videal ZA*COS(2*“*F *t) Eq. 1.6

synth

Mais les oscillateurs réels ont une amplitude et une phase qui sont fonction du temps :

V.a = A(t)*COS2*n*F_, *t+0(t)) Eq.17

reel

En radio communication, 1’oscillateur local posseéde un controle d’amplitude
(amplitude constante). De plus, les variations de phase sont tres faibles (¢(t)<<I rad) de

par la précision demandée sur la synthese de fréquence.

L’expression Eq. [.7 peut se mettre sous la forme :

v

reel

= A*COSQ2*n*F, . *t)— A*o(t)*SINQ*n*F, . *t) Eq. 1.8

synth synth

Le terme ¢(t) fait apparaitre deux lobes de part et d’autre de la fréquence centrale Fyynn

appelées bruit de phase.
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Dans le domaine fréquentiel, le bruit de phase est souvent caractérisé par la densité
spectrale de bruit en bande latérale unique. Son unité est le décibel par rapport a la

porteuse par hertz, dBc/Hz.

+Af ,le) Eq. 1.9

(F
en dBc/Hz

Synth

P
L(Af)=10* Log| ==~
porteuse

Ou PprLu(FsynuntAf,1Hz) est la puissance de bruit a un décalage de Af de la porteuse

Fgynn et calculée dans une bande passante de 1Hz.

Les spécifications en bruit dépendent du type d’application. Plus les canaux sont
proches les uns des autres, plus les contraintes en terme de bruit sont importantes. Par
exemple pour la norme GSM en réception, 1’oscillateur local doit présenter une bruit de

phase maximum de -129dBc/Hz a 400kHz de la porteuse 8 900MHz.

1.2.2.6 Consommation/Surface

Comme tout circuit intégré, la surface de silicium doit étre la plus petite possible pour
minimiser le colt global. La technologie d’intégration sur silicium devenant de plus en

plus fine mais également de plus en plus chere.

De plus la consommation en courant du circuit doit étre la plus faible possible, car la
croissance des applications multimédia (appareil photo, musique, jeux,..) implique un

besoin de réduire la consommation pour sauvegarder 1’autonomie des batteries.

1.3 Lasynthese de fréquence a base de boucle a
verrouillage de phase

1.3.1 PLL a division entiére
Une synthése de fréquence a base de boucle a verrouillage de phase se compose d’un

comparateur de phase, d’un filtre de boucle, d’un oscillateur contrdlé en tension (VCO

-31 -



Contribution a I’étude de nouvelles architectures de synthétiseur de fréquence

Voltage Controlled Oscilator), un diviseur de fréquence dans la boucle de retour et d’une

fréquence de référence. [vau02]

Fdi N
v
Filtre
% VCO
Comparateur
> —> Fout
I_) de phase /X/ ou
I'M N
il Fref Ve

C—Joscillateur

l A Quartz 6

Figure .6 : Schéma de principe d’ une boucle a verrouillage de phase

La boucle a verrouillage de phase vise a minimiser I’erreur de phase aux bornes du

comparateur de phase. Cela permet d’écrire la relation suivante :

F

out

F, F F, Eq.1.10

out:>N_=F

=0, >F,=F, =>F = —=—
(p ref (p div ref div ref N M N M out

L’asservissement de phase assure également I’asservissement de fréquence.

1.3.2 Le Comparateur de phase
Le comparateur de phase compare les phases de la référence et la phase du VCO a

travers le diviseur et génére un signal proportionnel a la différence de phase.

Le comparateur de phase peut étre réalisé de maniére analogique (mélangeur, ..) ou

numérique (machine d’état, portes XOR, bascules JK, ..) [lee98].

Le comparateur le plus utilisé est la machine d’état a trois états. Ce comparateur

numérique est appelé détecteur de Phase/Fréquence (Phase/Frequency Detector PFD).
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PFD
1 i
. —D :
i t, U

REF_ . Q — =P

1
. —p

vcoDIV: [ 9 — Down

Figurel.7 : Schéma de principe d’un PFD

Le PFD permet de donner un signal d’erreur a trois états. Le premier état est 1’état nul,
c'est-a-dire que les signaux de la référence et du VCO a travers le diviseur sont en phase
(pas d’erreur). Le deuxiéme état est 1’accélération (ou état UP), c'est-a-dire que le signal
du VCO a travers le diviseur est en retard par rapport a la référence. Le troisiéme état est
le ralentissement (ou état DOWN), c'est-a-dire que le signal du VCO a travers le diviseur

est en avance de phase par rapport a la référence.

REF

VCODIV

| |

Down

Figurel.8 : Chronogramme de fonctionnement d’un PFD lorsgue le VCO est en retard de phase

La Figure 1.8 présente le comportement d’un PFD lorsque le signal issu du VCO est en

retard.

La machine d’états du PFD est présentée en Figure 1.9 :
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ref T ref T
Ny

. Down Null Up
veodiv T Up=0 Up=0 Up=1 ref T
Dn=1 Dn=0 Dn=0

Ao

vcodivT  vcodivT

Figurel.9: Machine d’ état d'un PFD

Cette machine d’état permet de prendre en compte les états précedent. Si le PFD est a
I’état nul si un front de la référence arrive en premier alors le signal Up est activé jusqu'a

I’arrivé d’un front sur le signal issue du diviseur de fréquence.

Le comparateur est dit comparateur de phase/fréquence car le comparateur a une
caractéristique continue sur la plage d’erreur de phase -2m/+2mw. C'est-a-dire, si I’erreur de
phase entre les deux signaux aux bornes du PFD est compris dans I’intervalle -2n/+2m, le
comparateur donnera un signal d’erreur proportionnel. Cette caractéristique évite le

verrouillage de la boucle sur des harmoniques de la fréquence désirée.

Le principal inconvénient du PFD est sa zone morte. Le comparateur n’est pas capable
de délivrer un signal d’erreur pour les tres faibles erreurs de phase. Cette imperfection est
lies a la rapidit¢ de commutation des portes logiques pour créer une impulsion dont la

largeur est représentative de I’erreur.

1.3.3 La pompe de charge
La pompe de charge n’est pas un ¢lément indispensable dans une PLL, il est possible
de s’en passer en utilisant directement un filtre actif en sortie du PFD. Mais la pompe de

charge est assez simple a réaliser sur silicium.

La pompe de charge permet de réaliser un gain dans la boucle. De plus, elle convertit

les signaux du PFD en quantité de charges injectées ou retirées
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Pompe de Charge

Up |

Down

Figure1.10 : Schéma de principe d’ une pompe de charge

Le courant moyen en sortie de la pompe de charge est donnée par :

| =] = A¢ Eq.1.11

A

Ou I, est le courant injecté ou retiré et AG ’erreur de phase entre la référence et le

VCO a travers le diviseur.

De cette relation nous pouvons donner le gain du couple PFD/Pompe de charge :

| | Eq. .12

_pc _ _'p
Mg 2%g [A/ rad]

Le point déterminant dans la réalisation d’une pompe de charge est le soin apporte a
I’appariement des deux sources de courant. Si les deux sources de courant ne sont pas
parfaitement identiques (courant différent) alors des raies parasites a la fréquence de

référence seront générées dans le spectre de sortie.

1.3.4 Filtre de boucle

Le filtre de boucle est un élément clé, il permet de fixer la bande passante, la marge de

phase et la pureté spectrale de la PLL.
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Le filtre réalise une conversion courant/tension du signal de correction issu du

comparateur de phase/fréquence a travers la pompe de charge pour le VCO.

k,1+1p Eq. 1.13

7 (p)=
f(p) p 1+1,p

Le filtre correspondant a cette fonction de transfert est donné en Figure 1.11

Ip kD
Ip f R A

Il

I

0
N

Ve
Cl N

v

Figurel.11: Filtre de boucle utilisé dans les PLL a pompe de charge

Dans le cas de la Figure I.11 :

T, =R, *C, Eq. 1.14
. =r &°G Eq.1.15
2 = 1
C, +C,
°C +C,
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.3.5 Le VCO
L’oscillateur contrélé en tension OCT (ou Voltage Controlled Oscillator VCO) génére
le signal de sortie de la PLL. La fréquence du VCO dépend la tension de controle a son
entrée.
F.=1, +K, . *V Eq. 1.17

C

Avec fj la fréquence de repos du VCO (lorsque V=0 V), K., le gain de conversion

tension/fréquence du VCO en Hz/V et V, la tension de contrdle.

L’asservissement de la PLL est basé¢ sur la comparaison des phases (référence et

VCO). La relation entre la phase et la fréquence du VCO est donnée par :

9VCO = J.2 *ﬂ-* FVCO(‘t)*d.t

Eq. 1.18
cho = _[2 *r* ( fO + cho >l<Vc (t))* dt = cho + devco
En ne prenant en compte un mode¢le aux faibles variations :
devco =2*r* cho *Ivc(t)*dt Eqg. 1.19

A partir de cette équation, la fonction de transfert de LAPLACE du VCO s’écrit :

VvCO

Vv p

C

* gk
0 :2 T*K. ., Eq.1.20

Pour la boucle a verrouillage de phase le VCO est un intégrateur avec du gain.

Le VCO détermine les performances en bruit de phase de la PLL pour les hautes
fréquences. Les standard de communications sont de plus en plus exigeants cela se
répercute directement sur le VCO. Les VCO avec inductance permettent d’obtenir un
bruit de phase faible mais impliquent une grande surface de silicium de par 1’utilisation

d’inductance planaire.
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1.3.6 Le diviseur de fréquence
Le diviseur de fréquence permet de la transposition de la fréquence de sortie en basses

fréquences pour permettre une comparaison avec la référence.

JuduubududyL

Figure1.12 : Chronogramme d’ une division en fréquence par 2

De plus le rapport de division peut étre fixe ou variable pour réaliser la synthése de

fréquence.

Le diviseur de fréquence réalise un échantillonnage du signal issu du VCO a la

fréquence de référence.

Le diviseur de fréquence peut étre modélisé par :

1 1—¢7™ Eq.1.21
N Tp

Avec T la période d’échantillonnage lies a la fréquence de sortie du diviseur. Si les
variations de phase sont de faibles fréquences (inférieur a la fréquence de sortie divisé 2

= théoréme de Shannon) alors le diviseur est modélisé par un gain de 1/N.

1.3.7 Modélisation de la PLL verrouillée
Une boucle a verrouillage de phase comporte une fréquence treés grande en sortie de la
PLL et une fréquence de référence faible. Cette caractéristique implique des temps de

simulation trés importants.

Pour déterminer les performances ainsi que la bonne convergence du systéme tres

rapidement, un modele petit signal de LAPLACE est utilisé.

Neéanmoins ce modéle a un domaine de validation restreint aux faibles variations de

phase (amplitude et fréquence) dans la boucle d’asservissement.
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La modélisation n’est valide que pour une PLL verrouillée et pour une bande passante

faible.

Cette limitation de la bande passante est liée au caractere échantillonné du

comparateur de phase (PFD) et du diviseur.

l—e 11— Eq. 1.22

K. .- =
My YN Tp

Si la bande passante de la PLL n’est pas limitée aux faibles fréquences (inférieur a la
fréquence de comparaison), le modele doit tenir compte des phénomenes

d’échantillonnage.

Si la bande passante est grande, le model de LAPLACE en P n’est plus valide et le
modele en Z doit étre utilisé pour faire apparaitre 1’échantillonnage du comparateur de

phase et du diviseur.

Ce model petit signal en P n’est valide que pour des bandes passantes inférieures a :

Fret Eq. 1.23

Bandepassante <

Ce rapport 10 entre la bande passante et la fréquence de comparaison permet d’assurer
la validité de la linéarisation faite pour le modéle et permet de ne pas prendre en compte

les phénomeénes d’échantillonnage présent dans les PLLs.
Le mode¢le petit signal de LAPLACE de la PLL verrouillée est présenté en Figure 1.13.

Pret + ( E i ) Kd N CO (1 + Tlp) R Kvco Duco
P(l + sz) p

4

A

Qgiv 1

Figurel.13: Modéle petit signal de LAPLACE d'une PLL verrouillée
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Le PFD est assimilé¢ a un comparateur, la pompe de charge a un gain Kd, le filtre est
défini par sa fonction de transfert, le VCO est décrit par un intégrateur avec du gain et le

diviseur de fréquence par un gain.

Les études de la boucle a verrouillage de phase en boucle ouverte ou en boucle fermée

sont complémentaires.

1.3.7.1 Fonction de transfert en boucle ouverte

La fonction de transfert en boucle ouverte permet de vérifier la bande passante ainsi
que la marge de phase du systéme déterminant la rapidité et la convergence du systéme

[wol91].

La fonction de transfert en boucle ouverte de la PLL est définie par :

P
1+—
( (DCJLKVCO*Kd

p \P? N Eq. .24
1+—
( ('002]

La marge de phase du systéme en boucle ouvert est définit par 1’équation suivante :

BO=C,

Mo =-180-D,,(m,) Eq. 1.25
Avec o, la fréquence au gain unité en boucle ouverte de la PLL aussi appelée bande

passante.

La marge de phase de la PLL est déterminée par le pole et le zéro du filtre de boucle

par :

Mo = Arctg( Dy ] - Arctg( Dy J =120
®

(’002

cl
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La rapidité du systéme est reliée a la fréquence au gain unité de la fonction de transfert
en boucle ouverte.

O=CO+2O*L0g(m)_20*LOg(m)

« Eq. 1.27
—20% Log(%mj —40* Log(w, )

La fréquence au gain unité (bande passante) de la PLL est définie par tous les
parametres de la PLL.

1.3.7.2 Fonction de transfert en boucle fermée

La fonction de transfert en boucle fermée permet de vérifier la pulsation propre ainsi

que facteur d’amortissement du systéme déterminant la rapidité et la convergence du

systeme.

a) i * Kveo* Kd
+ -
., Eq.1.28
1+C, » Kvco * Kd

P
e
P\P* N
(wczj

En simplifiant la fonction du filtre par :

1+
G\ o) Gf P Eq. 1.29
P ( = ] P
1+
a)CZ
La fonction de transfert en boucle fermée peut alors se comparer a un systéme d’ordre
2 [raz98] :
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BF _ 2*(*@,*P+a, Eq. 1.30
N p’+2%&*@ *P+aw’

Avec m, la pulsation propre définit par :

@, = 1 KoKy Eq.1.31
N C
Avec :
1 Eq.1.32
RC,

Et € le facteur d’amortissement définit par :

E= @7 Eq. 1.33
2

Ces deux parameétres caractérisent le fonctionnement de la PLL (rapidité et stabilit¢).

.3.8 Calcul de filtre de boucle d’'une PLL

Dans ce paragraphe, le calcul du filtre de boucle en boucle ouverte va étre présenté.

Tout d’abord, le filtre va étre calculé pour une marge de phase et une fréquence au
gain unité (bande passante de la PLL) désirée. Néanmoins les valeurs des composants du

filtre peuvent étre modifiées pour en optimiser le bruit.

Ip kb
Ip f R A

v

Il

I

0
N

Ve
C, ==

_4) -
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Figurel.14 : Filtre de boucle dela PLL a pompe de charge

Soit la fonction de transfert en boucle ouverte de la Figure 1.15 avec la fréquence de

coupure au gain unité correspondant au maximum de marge de phase. [lag05]

AGain

0dB

e

-180°

Figurel.15 : Fonction de transfert en boucle ouverte désirée

Soit le pole T; définit par la marge de phase et la bande passante souhaitée :

1 ,1-Sin(Mo) Eq. .34
® Cos(Me)

u

T, =

Le maximum de marge de phase s’obtient lorsque la fréquence au gain unité se situe

entre T; et T, sur une échelle Log.

1 Eq. 1.35
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Une fois le pole et le zéros définis par les paramétres de stabilité et de rapidité désirés,
il est possible de connaitre les valeurs du filtre de boucle en appliquant les relations

suivantes :

Eq. 1.36

Une fois la premiére capacité calculée la deuxiéme capacité peut étre déterminée :

T Eq. 1.37
C,=C, *|=-1
Tl

Avec la deuxiéme capacité, la résistance est facilement calculable :

1, Eq. 1.38

A partir des parametres de la PLL (N, Ky, I,) et des performances souhaitées (M@ et
,) le filtre de boucle est calculable. De plus, les caractéristiques souhaitées pour la
fonction de transfert (Mo et m,) dépendent du filtre mais également des parameétres de la
PLL (N, Kyco, I). C'est-a-dire que si les composant du filtre (R2, C2, C1) ne sont pas bien
maitrisés (dispersion de fabrication) ou bien si les gains de la PLL (N, K, I,) varie, la

PLL peut avoir un comportement non souhaité.

La robustesse est un probléme essentiel a I’intégration des PLLs sur silicium puisque
les gains des VCO, pompe de charges et les valeurs des composants du filtres sont

maitrises a +20%.

Le méme raisonnement peut étre fait avec I’étude en boucle fermée de la PLL.
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1.3.9 Asservissement de la phase du VCO
La boucle a verrouillage de phase permet d’asservir la phase du VCO a travers le
diviseur de fréquence a une phase de référence. L’asservissement de phase du VCO a une

conséquence sur le bruit de phase en sortie de la PLL.

A

Boucle a verrouillage de phase

e Bruit de la référence
Bande passante | Bande passante

Bruit du VCO libre
Bruit de la PLL

> £ (Hz)
Figurel.16 : Exemple de spectre en sortie d'une PLL
La PLL permet, par le biais de I’asservissement de phase, de « recopier » le bruit de la
référence en sortie de la PLL, dans la limite de la bande passante de la boucle. [vau02]

Cet asservissement du bruit de phase est une caractéristique trés importante des PLL.

1.3.10 Raies parasites
L’asservissement de phase fait par la boucle se fait avec une fréquence de
rafraichissement fixée par la fréquence de comparaison. Une correction est possible a

chaque front de la fréquence de référence.

A

— >
/ \ A/B;passame Bande pas:nte\ / \

Fout- Fref Fout+ Fref
Fout

> f (Hz)
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Figurel.17 : Raies parasitesdela PLL liés a la fréquence de comparaison

Dans le spectre de sortie d’une boucle a verrouillage de phase, une raie parasite est
crée a la fréquence comparaison. Ces raies parasites proviennent des imperfections du

couple détecteur/pompe de charge.

1.3.11 Limitations des performances

La bande passante des PLL est limitée par la relation :

F Eq. 1.39
Bandepassante < == q

Une PLL peut tout a fait étre fonctionnelle avec une bande passante supérieure a
Fref/10, mais cela demande d’utiliser un modé¢le plus complexe afin de vérifier la stabilité
et la convergence du systéme. Il faut prendre compte le phénomene d’échantillonnage du

comparateur.

Pour des fréquences de référence faibles (200kHz pour le GSM) cela implique sur le
VCO d’avoir un bon bruit de phase. En effet 1’asservissement de phase ne se fait que sur
une bande passante de 20kHz. Cette faible bande passante rend le filtre de boucle
difficilement intégrable et le VCO doit avoir un bruit de phase trés bon. Un bon bruit de
phase pour un VCO implique une grande consommation de courant et I’utilisation

d’inductance dont I’intégration prend une grande surface de silicium.

Si la PLL avait une bande passante plus importante cela relacherait un peu les

contraintes sur le VCO (en termes de surface et/ou de consommation)

Pour améliorer la synthése de fréquence a base de boucle a verrouillage de phase, la
bande passante doit étre augmentée. Plusieurs solutions existent comme par exemple la
boucle a verrouillage de phase fractionnaire. Une PLL fractionnaire peut étre considéré
comme une PLL enti¢re dont le rang de division est changé dynamiquement et ainsi

réaliser un rang de division moyen non entier (ou fractionnaire).
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1
!
1

i Accumulateur

i de phase
1

VCO

Comparateur

I_) de phase
il ™ Fref

[ Vc
C—Joscillateur

l A Quartz é

Fout

EXE

Figurel.18 : Schéma d'une PLL fractionnaire

Pour réaliser un rang de division moyen non entier Nyoy compris entre N et N+1, il
suffit que le rang de division soit égal a N+1 pendant P cycles de la référence et a N

pendant Q-P cycles. Ainsi, le rang de division moyen sur Q cycles de la référence est :

_(N+1)-P+N-(Q—P):P+N-Q:N+£ Eq. 1.40

Q Q Q

NwMmoy est composée d’une partie entiere N et d’une partie fractionnaire P/Q.

NMOY -

Si le rang de division n’est plus entier, la fréquence de référence peut étre augmentée
sans modifier le pas de fréquence. L’augmentation de la fréquence de référence entraine
celle de la fréquence de coupure du filtre de boucle (et donc de la bande passante de la

PLL).

Neéanmoins, la division fractionnaire génére des raies parasites dans le spectre de sortie
de la PLL. Ces raies parasites limitent la bande passante utilisable d’une PLL

fractionnaire.

.4 PLL adouble boucle

Pour améliorer la PLL a division enticre, I’utilisation de boucle en série ou en parall¢le

est possible.
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1.4.1  Double boucle série
Deux boucles en série (basses fréquences et hautes fréquences) permettent de réaliser

une synthése en partageant les contraintes sur chacune des boucles. [bad05]

; Boucle BF 1
i /N € 1
. Faiv i 1
i Filtrel !
i % :
- “| comparateur N /X/ 1
de phase 1
IM [ /\/
Fref !

T oscilaenr "~ T T T T T T T e e e
A Quartz

Filtre2

Comparateur o /X/ )@4 Fout

1

1

1

de phase N I

1

Fdiv2 I
( -

1

1

Boucle HF

y
=
5
Q

A

Figurel.19 : Exemple de deux PLL en série

Néanmoins, 1’utilisation de deux boucles en série impose de réaliser deux VCO. Et ces
deux VCO doivent avoir un bon bruit de phase (donc consommation ¢élevée). Cette
solution peut étre applicable dans certaines applications mais doit alors étre comparée

avec une PLL a division fractionnaire (consommation/surface/pureté spectrale).

La bande passante de ce type de PLL est liée au bruit de phase des deux VCOs. Si le
deuxiéme PLL a une grande bande passante (pour limiter les contraintes sur le deuxiéme

VCO) cela implique que le premier VCO doit garantir un trés bon bruit de phase donc

consommera beaucoup de courant.

La bande passante globale de ce type de PLL est liée a la plus petite bande passante

des deux PLL misent en série.
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1.4.2  Double boucle parallele
L’utilisation de deux en paralléle est beaucoup moins courante. Une PLL avec deux

boucles en parallele est présentée en Figure 1.20 [max01].

1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
.0
c
1o
| @
o
.-
10
e
o
=
O
15
=3
10
Y

1

1 .

! !
R A e S I -

i |§ r iICO™ i

; Comparateur t v* ! I

[ oscillateur iy )
A Quartz I e om s e e s e s e o s mm s o s Em s mm s s -
Boucle intégrale

Figure .20 : Exemple de PLL avec deux boucles en paralléle

Une PLL avec deux boucles en paralléle se compose d’une fréquence de référence,
d’un comparateur de phase, de deux pompes de charge, de deux correcteurs (filtres), dun

additionneur, d’un VCO et d’un diviseur de fréquence.

Les deux boucles en parallele permettent d’apporter au VCO deux ordres de correction

distincts.

L’objectif de la mise en paralléle d’une deuxieme boucle est de pouvoir augmenter la
bande passante. Néanmoins, le temps d’établissement des PLLs a double boucle parallcle
dépend de la boucle la plus lente. Mais pour I’asservissement de phase du VCO, lorsque
la PLL est verrouillée, la seconde boucle permet une augmentation de la bande passante

de I’asservissement.

La mise en parall¢le de deux boucles d’asservissement implique une interaction entre
les boucles qui peut étre néfaste pour la stabilité du systéme. Le point le plus important

pour ces PLLs est I’étude de stabilité du systeme.

Le mod¢le petit signal de LAPLACE est décrit en Figure [.21.
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Kint
p
N vco
ref + K + m Kvco
Kd (e > » ————»
prop
\ L/ p

div ].

Figurel.21 : Modéle petit signal dela PLL avec deux boucles en paralléle

La boucle proportionnelle délivre un signal d’erreur proportionnel a I’erreur de phase.

Cette boucle permet d’apporter des corrections d’erreur a plus hautes fréquences.

L’architecture de boucle a verrouillage de phase en paralléle permet d’ajouter une
partiec de bande passante supplémentaire a la boucle intégrateur (PLL classique).
Néanmoins cette boucle proportionnelle ne comporte pas de correcteur (filtre) donc ne
permet pas de rejeter les fréquences indésirables et autres raies parasites. De plus les deux
boucles apportent des informations basse fréquences donc il y a redondance des

informations d’erreur de phase.

La limitation de la bande passante (globale) reste limitée par la relation :

F . B
Bandepassante < f_g Eq. 1.41

Afin de garantir une bonne pureté spectrale (filtrage de la raie parasite générée a la
fréquence de comparaison) et une facilit¢ de modélisation la bande passante des PLL est

toujours limitée.

Le point le critique dans I'utilisation des PLL a boucles parall¢les, est que les deux
boucles agissent en méme temps sur le méme composant (ici le VCO). Ce
fonctionnement peut amener les deux boucles en concurrences. Cette concurrence peut

entrainer une divergence de la boucle a verrouillage de phase.
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.5 Conclusion

Dans ce chapitre une rapide introduction de la synthése de fréquence a base de boucle
a verrouillage de phase a été faite, permettant de mettre en évidence les contraintes de

fonctionnement sur la bande passante.

Notre intérét sera porté sur la PLL avec deux boucles en paralléles permettant
d’apporter des performances trés satisfaisantes. De plus, cette introduction a pu mettre en

évidence I’importance du filtre de boucle dans les caractéristiques d’une PLL.

Le développement des travaux de thése présenté dans les prochains chapitres se
séparera en deux parties distinctes. Une premiére partie sur une architecture de boucle a
verrouillage de phase avec deux boucles en paralléles. Et une deuxiéme partie sur 1’étude

et I’optimisation des filtres de boucles.

Historiquement ces deux parties ne devaient en former qu’une seule en insérant dans
I’architecture de PLL composite des filtres d’ordre non entier. Ce mariage devrait

permettre de réaliser une PLL tres performantes.

Neéanmoins, faute de temps, cette étude ne pourra étre présentée dans ce mémoire.
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Chapitre II : Optimisation du bruit de phase des VCOs par I’utilisation d’une PLL dite
composite

1.1 Introduction

Les synthétiseurs de fréquences sont caractérisés par leur compromis Bruit de
phase/Consommation. Suivant les spécifications du standard adress¢ (GSM, WCDMA,
etc.), ’oscillateur utilisé pour la synthése doit garantir une bonne pureté spectrale. Pour
une synthése de fréquence a base de PLL (boucle a verrouillage de phase, Phase Locked
Loop), le bruit de phase de I’oscillateur est asservi a une source de référence tres faible
bruit pour les basses fréquences. Cet asservissement permet de relacher les contraintes en
bruit de phase de I’oscillateur en basses fréquences. Néanmoins, pour les hautes
fréquences D’oscillateur est le contributeur majoritaire en bruit du fait de la bande
passante limitée de la boucle d’asservissement. L’oscillateur peut é&tre réalis¢ de
différentes manicres, une facon est d’utiliser un circuit résonnant. Le facteur de qualité du
circuit résonnant peut impliquer une grande surface de silicium. Cette surface impacte le

cott global du synthétiseur.

Dans une PLL, I’oscillateur contr6lé en tension (VCO, Voltage Controlled Oscillator)
est un des blocs consommant la majeure partie du courant de la PLL. De plus,

’oscillateur prend également la majeure surface de silicium de la PLL.

Dans ce chapitre nous allons présenter une nouvelle architecture de PLL. Cette
architecture doit permettre de réduire les contraintes de bruit de phase sur le VCO. Cette

nouvelle architecture de PLL présentée est dite Composite.

L’architecture PLL composite a pour objectif d’augmenter la bande passante de
filtrage de bruit d’'une PLL classique afin de minimiser le bruit de phase en sortie de
I’oscillateur. Actuellement, les spécifications de bruit de phase sont tellement
contraignantes pour des applications de type radio que [’utilisation d’oscillateur a

résonateur LC est quasiment inévitable.
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1.2 Introduction a l'architecture de la PLL
composite

11.2.1 Objectif de la structure
Une architecture permettant d’augmenter le filtrage du bruit de phase d’un oscillateur
et de diminuer la consommation en courant de 1’oscillateur pour un méme bruit de phase.
Si les contraintes de bruit de phase deviennent relachées, les oscillateurs de type RC

peuvent étre utilisés, ce qui entraine la réduction de la surface de silicium utilisée.

11.2.2 |dée de départ

Le but de cette architecture étant de permettre le sculptage du bruit de phase

d’oscillateurs controlés en tension (OCT ou voltage controled oscillator VCO).

Le schéma de la PLL composite est présenté a la Figure II.1.

I N Kd Boucle Composite

I *M /7 \ e
" / I
| : !
I M ,/'-'-f\ [ Kveo i
| 3 /',' }J P I i
I Ao et J I 1

Kd

REF —e

Figurell.1l: PLL composite

La PLL composite se compose de deux boucles en parallele
[hil97][hil00][mes79][rou98][sum99][max03]. La premiere boucle, dite boucle
principale, est une boucle classique comportant un comparateur, un filtre de boucle de
type passe-bas, un oscillateur contrélé en tension (VCO) et un diviseur de fréquence. La

boucle secondaire, dite boucle composite, utilise deux multiplieurs de fréquence, un
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comparateur et un filtre passe-bande. Les deux boucles en parall¢le sont reliées par un

additionneur. La boucle principale est dite lente et la boucle composite est dite rapide.

Cette nouvelle architecture présente une bande passante élargie tout en gardant les

mémes spécifications qu’une PLL simple.

Afin de nous convaincre de cette idée, nous allons comparer les fonctions de transfert

des deux PLLs (simple et composite).

En écrivant la fonction de transfert en boucle fermée d’une PLL simple, nous avons :

F(p) * Kd * cho Eq. 1.1
9. _ P
0o |4 F(p)*K, * v
p*N

Maintenant, en calculant la fonction de transfert en boucle fermée de la PLL

composite, nous obtenons :

K
(F,(p)+ M * Fy, (p)) ¥ K, * — Eq.11.2
s _ p
K
O L) M E () K, 7 T

Si nous posons F(p)=FLp(p)+M*Fgp(p) alors les deux fonctions de transfert Eq. II.1 et
Eq. II.2 sont identiques.

Méme si leurs fonctions de transfert sont trés proches dans leur forme, leurs

fonctionnements sont totalement différents.

La boucle principale est une PLL classique qui a une bande passante inférieure a la
fréquence de référence. La boucle secondaire comporte un filtre passe-bande ainsi que
deux multiplieurs de fréquence. Le principe de fonctionnement de la PLL composite
consiste a sélectionner, par le biais de la boucle composite, une bande de fréquence
supplémentaire. La boucle principale assure un asservissement basses fréquences de la
phase du VCO. La boucle composite assure un asservissement hautes fréquences de la

phase du VCO.
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Boucle Principale Boucle Composite

ref

Figurell.2: Spectre de la boucle principale

11.2.3 Contraintes structurelles
L’utilisation de deux boucles en paralléle peut mener a un processus de compétitions
entre les deux entralnant 1’instabilit¢ du systeme. Ce probléme peut étre fixé par
I’introduction de « poids » entre les deux boucles. En effet, il est possible de donner plus
d’importance a 1'une des deux boucles afin d’assurer la convergence systématique du

systeme.

La modélisation d’'une PLL durant la phase de verrouillage (non linéaire) est trés

complexe.

Pour assurer la stabilité du systéme, la boucle composite pourra étre activée seulement
aprés verrouillage de la boucle principale. La boucle principale est alors une boucle
classique d’asservissement de phase tandis que, la boucle composite assure les

performances en bruit de la PLL lorsqu’elle est verrouillée.

[1.3 L’architecture PLL composite simple

Le principe de fonctionnement va étre repris dans le cas ou la boucle secondaire

fonctionne a la méme fréquence que la boucle principale M=1 (Figure I1.3).
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___________________________________ |
| . Kd Boucle Composite
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Figurell.3: PLL composite cas M=1
Nous allons essayer de réduire au maximum les différents composants présents afin de
mieux visualiser la différence entre cette PLL composite et une PLL simple.

Tout d’abord nous supprimons les diviseurs (division par 1) de la boucle secondaire, et

nous allons essayer de ramener le schéma de la PLL composite vers un schéma de PLL

simple (Figure 11.4).
i m i m i m i m it ————— .
I N Kd Boucle Composite I
1 g ,__._._._._._._._._._._._.I_.!
- / \ , I
I ‘ A 4 i
, 'V\ Kvco I i
| , , \/ P |1
’” + 1 - !
LlTiToiTiTiTIr sl |
; R Y R T A
! + !
REF [—&— > R :
i ) i
i i
i Ll i
1 1
i N Boucle Principale 1

Figurell.4 : PLL composite M=1 simplification n°1

Nous supprimons les blocs en double (comparateur), nous allons réduire le systéme

vers une forme plus simple (Figure I1.5).
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REF |

Boucle Principale

Figurell.5: PLL composite M=1 simplification n°2

Nous remarquons que la PLL composite dans le cas M=1 est en fait une PLL simple
avec un filtre plus complexe (un filtre réjecteur de fréquence), comme le montre la Figure

I1.6.

Kd
Kvco
REF w—\ >
i P
1
N

Figurell.6 : PLL composite M=1 simplifiée

La Figure I1.7 représente la fonction de transfert du filtre constitué.

| 1
| 1+zp 1t
C .
N
T”.p +

| 4+ p)1+7.p)
Figurell.7 : Filtre dela PLL composite M=1
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Nous obtenons un filtre du troisi¢éme ordre avec une fonction de transfert du type :

F(p) = 1+ (¢ +27")p + (¢ + 1)1".p? Eq.11.3
1+tp)1+1tp)l+1"p)

Globalement le filtre va avoir comme allure celle décrite par la Figure I1.8 :

4 Gain

T Fref T" T'

Figure 1.8 : Spectre du filtre du troisieme ordre

Nous retrouvons un comportement de filtre réjecteur de fréquence. En effet, dans le
cas d’une PLL fractionnaire (présence de raies parasites dans la bande passante du filtre
passe-bande), I’utilisation d’une telle architecture n’est pas possible. Il nous faudra, pour
chaque application envisagée, déterminer la bande passante adéquate du filtre passe-
bande. La boucle composite se retrouvera limitée dans sa plage d’utilisation de par le

théoréme de Shannon sur 1’échantillonnage.

En effet, la correction d’erreur de phase ne pourra se faire que jusqu'a Fref/2. Donc
dans un premier temps, pour simplifier 1’étude, nous allons considérer que la PLL
composite dispose d’une boucle composite qui ne sera active qu’apres le verrouillage par
la boucle principale. De plus, le filtre passe-bande sera placé de fagon a se retrouver entre

la fréquence de coupure de la premiére boucle et la fréquence de référence.

Gain

|

LT
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Figure 1.9 : Fonction de transfert en boucle ouverte de la PLL composite

Maintenant il est indispensable de faire évoluer cette architecture afin de la rendre la
plus simple possible et fonctionnelle. Pour la rendre fonctionnelle, une étude des
contraintes de stabilité est indispensable. Tous ces points vont étre développés dans le

paragraphe suivant.

II.4 Schématique de la PLL composite

Dans un premier temps, la PLL composite a été présentée comme un systéme en
simplifiant chaque bloc a leur fonctionnalité primaire. Maintenant, nous allons décrire

exactement la spécificité de chaque bloc.

1I.4.1 La boucle principale
La boucle principale sera construite suivant ’architecture classique d’une PLL a
pompe de charge et sera composée d’un comparateur Phase/Fréquence, d’une pompe de
charge, d’un filtre passe-bas de type RC, d’un oscillateur contrdlé en Tension (VCO) a

deux entrées et d’un diviseur de fréquence entier.

L’addition des corrections des deux boucles se fera donc directement dans le VCO
comme décrit au paragraphe I1.5.1. De plus la bande passante du filtre passe-bas sera

réduite de manicre a simplifier I’intégration du filtre passe-bande de la boucle composite.

11.4.2 La boucle composite
La boucle principale assure le verrouillage en phase et en fréquence de la PLL, la
boucle composite n’a comme role « que » le filtrage du bruit de phase en haute fréquence
uniquement. Le bruit en sortie de la PLL peut étre pris comme une erreur de phase ou une
erreur de fréquence, les deux parameétres (phase et fréquence) étant reliés entre eux. La

boucle principale assurant I’asservissement en phase (donc en fréquence) dans une bande
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de fréquence faible, la boucle composite peut soit effectuer un asservissement de phase,

soit de fréquence.

Lors d’un asservissement de phase, le VCO est décrit comme un intégrateur
permettant de relier les informations d’erreur de phase a sa fréquence de sortie. Cet
intégrateur a pour principal inconvénient d’apporter une atténuation dans les hautes
fréquences. Pour obtenir une bande passante, la boucle composite devra avoir un gain

suffisant permettant de « lutter » contre cet intégrateur.

Lors d’un asservissement de fréquence, le VCO est modélis¢é comme un gain, la

réalisation du filtre passe-bande de la boucle composite nécessite moins de gain.

Dans cette partie, les différents comparateurs étudiés seront présentés. Tout d’abord, le
role du comparateur sera de transmettre au filtre passe-bande une image des variations de

phase (ou de fréquence) autour d’une valeur DC.

11.4.2.1 Détecteur de phase avec AOP

La largeur de I’'impulsion délivrée par la pompe de charge est représentative de

I’erreur de phase.

Les impulsions de courant vont étre transformées en tension puis transposées autour
d’une tension moyenne. Cette tension va étre filtrée par un filtre passe-bas de fréquence

de coupure inférieure a la fréquence de référence.

Le filtre passe-bas doit avoir une fréquence de coupure suffisamment basse pour lisser

la courbe d’impulsion en tension mais aussi conserver les informations de fréquences

TN

Figurel1.10 : Problématique du filtrage

¢élevées.

La Figure II1.10 présente I’influence de la fréquence de coupure du filtre passe-bas sur

les variations de tension. Si la fréquence de coupure est grande (en noir sur la Figure
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I1.10) alors nous observerons une tension oscillante. Si la fréquence de coupure est faible

(en rouge sur la Figure I1.10) le lissage est effectué.

Ce filtrage va permettre de « lisser » la courbe de tension permettant de retranscrire les
variations des largeurs d’impulsion délivrée par la pompe de charge. Cette méthode devra
permettre de s’affranchir de 1’effet cumulatif de charges de la capacité d’intégration. La

Figure II.11 présente la topologie du comparateur étudié.

Vvdd/2

PFD - \

@ RI2V

Vvdd/2

Figurell.11 : Comparateur de phase avec AOP

La résistance Ry réalise la conversion des impulsions de courant en tension puis par

le biais d’une source de tension ces impulsions de tension sont placées autour de Vdd/2.

L’amplificateur opérationnel (AOP) permettra ¢galement d’isoler la pompe de charge
du filtre passe-bas. Cette isolation évite toute interaction entre la résistance et le filtre

pouvant modifier la fonction de transfert désirée.

La boucle principale assurant le verrouillage de la fréquence de sortie de la PLL avec
une faible bande passante, les erreurs de phase mesurées en hautes fréquences doivent
étre réduites (faible amplitude). Cela se traduira par des impulsions de faibles largeurs qui
vont étre tres difficiles a lisser si ce n’est en baissant la fréquence de coupure du filtre
passe-bas. Cette réduction de fréquence de coupure ne permettra pas de transmettre les

informations de fréquences €levées.

Cette solution ne peut étre retenue du fait du grand nombre de contraintes qu’elle

implique.
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11.4.2.2 Détecteur de phase a temps discret

Un autre moyen d’annihiler I’effet de la capacité d’intégration est d’utiliser une

capacité avec un échantillonneur bloqueur [zha03][max01].

Le comparateur de phase avec échantillonneur bloqueur est présenté en Figure 11.12. 1l
est constitué d’un comparateur phase/fréquence, d’une pompe de charge, de deux

capacités et de deux interrupteurs [zha03].

!

PFD |

Cs /= /< =——=ch
RAZ

v v

Figurell.12 : Comparateur de phase a temps discret

;

@ Stoi:lfage

La capacité C; intégre I’impulsion de courant de la pompe de charge, dont la largeur
est proportionnelle a ’erreur de phase. La tension aux bornes de la capacité Cs est
« mémorisée » dans la capacité Cy, par 1’action de I’interrupteur « Stockage ». Une fois le
stockage de la mesure dans la seconde capacité effectuée, la premicre capacité Cs est

remise a zéro pour un nouveau cycle de mesure.

Lors de la mémorisation de la tension aux bornes de la capacité C, dans la capacité Cy,
il y a transfert de charge d’une capacité vers 1’autre. Ce transfert de charge implique une

chute de tension lors de la commution de I’interrupteur.

Si la capacité Cy, est initialement vide (Vcy=0V), lors du transfert de charge de C; vers
Ch, la tension initiale aux bornes de Cs se retrouve diminuée et fonction du rapport des

capacités (divisée par deux si les capacités sont de méme valeurs).

Maintenant si la capacité Cy, est initialement chargée avec une quantité de charge Qno,
lors du transfert de charge de Cs vers Cy, la tension initiale aux bornes de C; se retrouve

diminuée en fonction du rapport des capacités et également du rapport entre les charges
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présentent. La différence de quantité de charge dépend de la fréquence et I’amplitude des

variations de phase mesurées.

Dans le cadre de cette étude, la boucle principale sera initialement verrouillée assurant
de faible erreur de phase. De plus, les variations d’erreur de phase seront de faibles

fréquences (tres inférieures a la fréquence de comparaison et d’échantillonnage).

La chute de tension due aux transferts de charges représente une erreur de 1% sur la

tension et donc ne sera critique pour cette étude.

La Figure I1.13 présente un chronogramme du fonctionnement du comparateur.

‘ Ref

ol ]

Figure11.13 : Chronogramme de fonction du détecteur de phase a temps discret

Aux bornes de la capacité C, nous récupérons une tension représentant les variations
de D’erreur de phase. Si I’erreur de phase demeure constante sur plusieurs cycles de
mesure la tension aux bornes de Cj, est constante. Ce comparateur correspond totalement
a nos attentes, a savoir extraire seulement les variations de 1’erreur de phase. Mais il a
pour principal inconvénient d’étre limit¢ dans les erreurs de phase admissible. Le
« stockage » et la remise a zéro s’effectue durant la période « bas niveau » du signal de
référence. Ce comparateur pourra étre utilisé pour de faibles erreurs de phase seulement.
La boucle composite sera activée seulement apres le verrouillage de la boucle principale

assurant des erreurs de phase faibles.
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Ce type de comparateur peut étre mod¢lisé par :

FT(p) = (1 _ ) K i¢fioaa (P) Eq. I1.4
p
L’équation Eq. I1.4 présente la fonction de transfert du comparateur a temps discret.
Kjr est le gain statique du filtre et fj,oq représente les effets de la charge (dans notre cas le
filtre passe-bande de la boucle composite). Le filtre a temps discret a capacité commutée

a la fréquence de la référence permet de placer un podle a cette fréquence.
La tension aux bornes de la capacité de stockage Ch peut s’écrire :

1 j(lpxdt) Eq. 115

V, =—
ch CS

v
—

|
o<:

v
—

Figurell.14: relation entre |’ erreur de phase et la tension aux bornes de la capacité

La relation devient :

1 Eq.11.6
Vo= ! I dt
De plus, la variation de temps peut étre reliés a I’erreur de phase par :
dt de Eq. 1.7
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La tension aux bornes de la capacité peut étre reliée a ’erreur de phase par la relation :

v, _ 1o Eq. 11.8
Cs2m
&:LI_PT Eq. 11.9
de Cs2rn

Le comparateur est bien un comparateur de phase car sa tension de sortie est

proportionnelle a I’erreur de phase.

11.4.2.3 Discussion sur le type de comparateur

Les variations de phase de la sortie de la PLL peuvent étre aussi considérées comme
des variations instantanées de la période, donc de la fréquence. En fonction du type de
comparateur utilisé¢, phase ou fréquence, la modélisation de la PLL sera modifiée. En
effet, avec un comparateur de phase, le VCO est modélisé par un intégrateur de gain K.
Mais si la boucle comporte un comparateur de fréquence alors le VCO se modélise

uniquement par un gain K.

d
W= o Eq. 11.10
dt
Le fait d’utiliser un comparateur de fréquence, supprime un intégrateur dans la boucle
donc le gain nécessaire aux hautes fréquences devient moins important. Nous allons
mener 1’étude de la PLL composite dans deux configurations différentes. L une avec un

comparateur de phase, I’autre avec un comparateur de fréquence.

Maintenant un comparateur de fréquence doit €étre proposé mais il doit aussi conserver
des caractéristiques identiques au comparateur de phase échantillonneur bloqueur a savoir

I’extraction des variations des erreurs de fréquence.
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11.4.2.4 Comparateur de fréguence proposé

Pour réaliser le comparateur de fréquence, le principe de 1’échantillonneur bloqueur va
étre conservé mais le PFD sera lui supprimé. Les signaux, celui de référence et celui issu

du diviseur, sont divisés par 2 puis reliés directement a la pompe de charge.

REF
— 2 —»

VCOdiv
— /2 —P@ ——Ch /< RAZ —Cs

v v A4

FigureI1.15 : Principe de |a détection de fréquence

Si les signaux divisés par 2 ont la méme largeur alors la quantité de charge injectée par
le signal Up est annulée par la quantité de charge enlevée par Down. Si la période
instantanée du signal issue du diviseur varie, alors le temps d’ouverture du signal Down
est différent de celui du signal Up, il en résulte une tension aux bornes de la capacité

d’intégration des charges.

Un chronogramme du fonctionnement de la partie supérieure du comparateur de

fréquence est décrit en Figure I1.16.

- m i m 1 Rer
[ [ [ [ ] [ ] VCODIV

Up
Dn
Ip

s S - Veh

1 ) R

Vcs

Erreur de Phase ! Erreur de Fréquence
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Figurell.16 : Chronogramme du détecteur de fréquence

Le chronogramme présente deux signaux de méme fréquence mais déphasés entre eux.
Durant la partie « niveau haut » du signal divisé par deux, la charge (ou la décharge) de la
capacité d’intégration se fait a courant constant. Dans la partie « niveau bas», la
mémorisation de la tension d’erreur est faite dans la deuxiéme capacité puis la remise a
zéro de la premiere capacité est effectuée pour débuter un nouveau cycle de mesure.
Comme nous pouvons 1’observer si les deux signaux sont de méme fréquence, la tension
est nulle. Si les deux signaux sont de fréquences différentes (deuxieme partie du
chronogramme), la tension sur la capacité de stockage change et prend une valeur

proportionnelle a I’erreur de fréquence.

Ref
VCO
Ref/2
- Tl [
VCO/2
T2

< »
< >

Figure1.17 : Chronogramme de fonctionnement du détecteur de fréquence

La tension aux bornes de la capacité peut s’écrire :

\Ch=-l-fhdt Eq.11.11
s 0

Pour le détecteur de fréquence proposé la tension aux bornes de la capacité s’écrit :

1 1 Eq. 11.12
V,=—1(T1-T2)=—14dT a
ch CS p( ) CS P
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De plus la période et la fréquence sont reliées par I’équation suivante :

gzg Eq. 11.13
T f

Le gain du comparateur de fréquence s’exprime par :

Va _ 1 Ipp Eq. 11.14
df GCsf
Néanmoins, un cycle de mesure prend deux périodes du signal de référence. En
prenant le signal complémentaire avec des inverseurs, il est possible d’obtenir une mesure
complémentaire permettant d’obtenir une mesure par période de la fréquence de

référence.

Le comparateur de fréquence propos¢ en Figure I1.18 se constitue de deux diviseurs

par 2, de deux pompes de charge, de deux inverseurs, de trois capacités et de trois

interrupteurs.
REF
/2
VCOdiv P

——ch, LRAZI
N

{>H
e

D &7 (& &

— Cs
=|v= Ch, iemz2

Figure11.18 : Détecteur de fréquence proposé

Les deux parties du comparateur sont complémentaires I'une de 1’autre et permettent
d’avoir une information sur I’erreur de phase a chaque période de la référence. Par le
méme principe décrit au paragraphe 11.4.2.2, un interrupteur permet de « stocker » la

mesure de I’erreur de fréquence puis de remettre a zéro pour un nouveau cycle de mesure.
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La encore, le principal inconvénient est la limitation des amplitudes d’erreurs de
fréquence admissible car le « stockage » et la remise a zéro s’effectuent durant la période
« bas niveau » du signal de référence car I'interrupteur est commandé par I’inverse du
signal de référence retardé. Ce comparateur pourra étre utilisé pour une faible erreur de
fréquence, ce qui est notre cas, car la boucle composite est activée seulement apres le

verrouillage de la boucle principale assurant des erreurs de fréquence faibles.

11.4.2.5 Le filtre passe-bande

Le filtre passe-bande utilis¢ dans la boucle composite sera décomposé en deux parties,
une de filtrage pur et I'autre de gain pur. Le filtrage est réalisé a partir de cellules RC
dont ’ordre dépendra des contraintes d’atténuation et de marge de phase souhaitées

(paragraphe 11.5.2).

@ Stockage
v

PFD | A
@ CS .

A\ 4

= /< ==cn
RAZ

v v

Figure11.19 : Schématique de la boucle composite étudiée

La forme du filtre passe-bande sera déterminée par la forme souhaitée en boucle
ouverte, cela veut dire que le type d’asservissement (phase ou fréquence) impactera sur la

forme et le gain du filtre passe-bande nécessaire pour assurer la stabilité.

I1.4.3 Conclusions
Plusieurs types de comparateur ont ét¢ étudiés et un seul correspond a la fonctionnalité
souhaitée. Les particularités de la boucle composite ont été décrites et cela va influencer
la modélisation. Par exemple le comparateur comprend un échantillonneur bloqueur
difficilement modé¢lisable en P donc la modélisation en Z sera inévitable. De plus, le

comparateur échantillonneur bloqueur a un gain fonction de la capacité donc une partie
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du gain nécessaire a la boucle ouverte pour la boucle composite pourra étre réalisé en

jouant sur les valeurs des capacités du comparateur.

Maintenant que tous les blocs sont définis nous pouvons réaliser la modélisation de la

PLL composite.

1.5 Evolution de I'architecture

Apres avoir montré le principe de cette architecture plusieurs questions restent en
suspens, notamment sur le mode de fonctionnement et de réalisation de certaines parties

de la PLL composite.

Dans un premier temps, nous allons aborder la réalisation de I’additionneur de tension,
puis dans un second temps le filtre passe-bande en prenant en compte les contraintes de

stabilité. Nous finirons par le choix du type de comparateur a utiliser.

[1.5.1 L’additionneur

L’additionneur permet de faire la liaison entre les deux boucles et permet de
transmettre les deux tensions de corrections (celle de la boucle principale et celle de la

boucle composite) au VCO.

L’additionneur doit additionner deux tensions, un moyen simple est d’utiliser un AOP
en additionneur de tension. Néanmoins ce bloc est critique en termes de spécifications de
bruit. L additionneur étant juste a I’entrée du VCO, tout bruit introduit par ce bloc serait

directement transformé en bruit de phase.

Le plus simple étant de ne pas avoir de bloc spécifique d’addition et de réaliser
I’addition au niveau de I’oscillateur sur le réseau capacitif de réglage de la fréquence

[max05 2](Figure I1.20).

=75 -



Contribution a I’étude de nouvelles architectures de synthétiseur de fréquence

Figurell.20 : Réalisation de |’ addition dansle VCO

Classiquement un seul réseau capacitif est nécessaire, pour réaliser I’addition nous
divisons la valeur capacitive en deux branches paralleles. En fonction de la valeur
accordée aux capacités des deux branches, il est possible d’appliquer un « poids »
différent sur les deux tensions de correction. Cette derniére solution est retenue pour la

réalisation de I’additionneur de tension.

11.5.2 Le filtre passe-bande
Le filtre passe-bande de la boucle composite va définir les performances de la PLL
composite en terme de rejection de bruit. Ce filtre a plusieurs contraintes pour assurer la

stabilité et la pureté spectrale, tout comme le filtre de la boucle principale.

Le filtre passe-bande devra avoir un ordre assez grand, car il devra intervenir dans des

plages de fréquence faibles (une décade).
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11.5.2.1 Ordre du filtre

Dans cette section, les différentes contraintes sur les pentes du filtre passe-bande vont

étre données.

' Gain

Figurell.21: Influence del’ ordre du filtre passe-bande

Les contraintes sur fcp,1 et fep,2 vont étre données dans ce paragraphe.

[1.5.2.1.1 Partie passe-haut du filtre passe-bande
Les boucles fonctionnant en parall¢le, il faut absolument les isoler I’'une de I’autre afin

d’éviter toute compétition entre elles.

A

' Gain

Figurell.22: Influence del’ordre de la parie passe-haut du filtre passe-bande sur la stabilité

Comme présenté en Figure I1.22, la partie passe-haut du filtre passe-bande doit, a la

fréquence de coupure de la boucle principale, permettre une rejection suffisante. Sinon
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I’action de correction de 1’une pourrait étre prise comme une erreur de phase dans I’autre.

Et les deux boucles rentrent ainsi en compétition.

11.5.2.1.2 Partie passe-bas du filtre passe-bande
Comme pour une PLL classique, le couple PFD+pompe de charge génére en sortie une

raie parasite a la fréquence de comparaison.

4 Gain
Fref

\Cpr

At

Figurell.23: Influence de |’ ordre de la partie passe-bas du filtre passe-bande sur |es performances

Le filtre passe-bande doit filtrer suffisamment la raie parasite a la fréquence de
référence. C’est un critére important de définition de performance des PLLs, donc I’ordre

de la partie passe-bas doit étre optimum.

11.5.2.2 Contraintes de stabilité

Nous venons de montrer que I’ordre du filtre passe-bande doit étre le plus grand
possible pour garantir une bonne pureté spectrale. Mais 1’ordre du filtre passe-bande sera

un compromis entre performance et stabilité.

11.5.2.2.1 Partie passe-haut du filtre passe-bande
Précédemment, I’ordre du passe-haut devait étre maximum afin d’isoler la boucle
composite de la boucle principale, mais pour la stabilité une contrainte sur la phase est a

prendre en compte.
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4 Gain (dB)

4Phase ;
180° S

Figurell.24 : Influence de !’ ordre de la parie passe-haut du filtre passe-bande sur la stabilité dela PLL
composite

La phase du filtre passe-bande a la fréquence de coupure est déterminante pour
conserver la contre-réaction dans la boucle composite. Si cette phase est supérieure ou
¢gale a 180°, boucle ouverte d’ordre 2 ou supérieur, cela a pour effet d’annuler le signe
«—» du comparateur donc d’annuler la contre-réaction et de faire de la boucle composite
une boucle a réaction positive. Une réaction positive entraine une divergence de la

boucle.

11.5.2.2.2 Partie passe-bas du filtre passe-bande
Précédemment, 1’ordre de la partie passe-bas du filtre passe-bande devait Etre
maximum afin de réduire la raie parasite générée a la fréquence de référence, mais pour

la stabilité une contrainte sur la phase existe, comme dans tout systéme d’asservissement.
p > y
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Gain (dB)
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Figurell.25: Influence de I’ ordre de la partie passe-bas du filtre passe-bande sur 1a stabilité de la boucle
composite

Pour garantir la stabilité et la convergence de la boucle composite, et de par la méme
du systéme, le filtre passe-bande doit permettre d’obtenir une phase supérieure a -180

degrés en boucle ouverte a la fréquence de coupure.

Les contraintes du filtre passe-bande viennent d’étre montrées mais elles sont prises en
compte surtout sur les diagrammes de boucle ouverte. Cela demande de connaitre

parfaitement tous les blocs afin de pouvoir réaliser un modele petit signal Laplace en P.

Tout d’abord, il faut définir précis€ément tous les blocs que nous allons utiliser pour la

boucle composite.

11.5.3 La fréquence de référence
La PLL composite permet de réaliser la recopie du bruit de phase de la référence en

hautes fréquences (supérieur a la fréquence de coupure de la boucle principale) en sortie
de la PLL.
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La boucle composite réalise un asservissement de la phase du VCO a la phase de la
fréquence de référence. Comme pour une PLL simple, la boucle composite permet de
recopier, en sortie de la PLL, le bruit de phase de la référence.

Bruit de phase

PLL Classique

Bruit de la référence

Bande passante Bruit du VCO

Bruit de la PLL

f (Hz)

Bruit de phase

PLL Composite

Bruit de la référence
[————>

Bande passante
Boucle princij

Bruit du VCO
Bande passante Bruit de la PLL

Boucle secondaire f (H Z)

FigureI1.26 : Spectre de bruit de phase pour une PLL classique et une PLL composite

Cet asservissement implique une fréquence de référence dont le bruit de phase est

inférieur au bruit de VCO (dans la zone d’asservissement).

Bruit de phase
PLL Composite
5 Bruit de la reférence
«—»\
Bande passante "\.‘ .
Boucle principale .'\. . BrUIt dU VCO
\_/ Bruit de la PLL
B Bruit de la référence 2
—>
Bande passante
Boucle secondaire
» f(Hz)

Figure I1.27 ; Spectre de bruit de phase de la PLL composite avec une référence auxiliaire

Les performances de la PLL composite dépendront du gain de la boucle composite et

aussi de la pureté spectrale de la fréquence de référence.
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1.6 La PLL composite avec détecteur de phase

La PLL composite va étre simulée dans une configuration dite PD « Phase Detector »,
c'est-a-dire que la boucle composite aura un comparateur de phase [max01]. Pour
simplifier 1’é¢tude, les deux boucles seront séparées lors de la modélisation et du tracé des
fonctions de transfert en boucle ouverte. Les bandes passantes des deux boucles sont
distinctes et les deux boucles sont en paralleéles, ce qui permet de faire une étude

indépendante pour chacune des boucles.

11.6.1 Structure de la PLL composite PD

La structure de la PLL composite étudiée est présentée ci-dessous [lag05] :

g
¢

PFD

A 4

A 4

vCo

J_
_lv_
\\_. _—

PFD

Lk
®
®

Figure11.28 : Schématique de la PLL composite étudiée

11.6.2 Cas d'étude

Le cas d’étude est un synthétiseur de fréquence a base de PLL a 4GHz dédié a des
applications de télécommunication. La synthése doit réaliser une fréquence de 4GHz avec
un pas minimum de 400kHz. La pompe de charge présente un courant de 777pA, le VCO
a un gain de 150MHz/V et le rapport de division est de 10000.
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11.6.3 Modélisation
Dans cette partie, une modélisation de la PLL composite est proposée. Cette
modélisation doit étre la plus simple possible pour en faciliter les temps de simulation a
I’image du mod¢le petit signal de Laplace de la PLL classique. La modélisation se fera en

boucle ouverte, les deux boucles (principale et composite) étant étudiées séparément.

11.6.3.1 La boucle principale

La boucle principale étant une PLL classique, sa modélisation ne pose pas de
probléme particulier. Le modele en P petit signal de Laplace n’est valide que pour des
bandes passantes trés inférieures a la fréquence d’échantillonnage (fréquence de

référence).

(1+7,p) 1
{ } p(1+7,p) N

FigureI1.29 : Modéle en boucle ouverte de la boucle principale

La bande passante de cette boucle principale est choisie faible pour faciliter la

réalisation du filtre passe-bande de la boucle composite.

La fonction de transfert en boucle ouverte de la boucle principale est donnée en Figure

I1.30.
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Figure11.30 : Fonction de transfert en boucle ouverte de la boucle principale

La boucle principale est réglée de fagon typique avec une marge de phase égale a 55

degrés et une bande passante de SkHz.

11.6.3.2 La boucle composite

La boucle composite comporte un dispositif a temps discret [max05][mit01] dont la

cohabition avec des systémes a temps continu ne facilite pas la modélisation.
Le filtre a temps discret peut se modéliser par 1’équation suivante [kra05][zha03] :
FT(p) = (1 _ Z—I)Klffload (p) Eq. .15
p
Kjf est le gain statique du filtre et fj,oq représente les effets de la charge.

La fonction de transfert en boucle ouverte de la boucle composite peut se mettre sous

la forme :
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K F 0 (P)K oK o Fiee (P) E
_ -1 If *load @ veo™ filtre g.11.16
FTBOCL (p) - (1 —Z ) 2
p°N
En prenant comme hypothese :
2n

Cela impose que la boucle composite travaille a des fréquences inférieures a la

fréquence d’échantillonnage (fréquence de référence). Ce qui est le cas pour cette étude.

L’expression de 1’équation Eq. I1.16 se simplifie :

FT,.., (p) _ K i fioa (p )K(pchoFﬁltre (p) Eq. 11.18

pN

T, représente la fréquence d’échantillonnage, Kir le gain du filtre a temps discret, K le
gain du comparateur, Ky, le gain du VCO et Fj,4(p) I'effet de charge du filtre sur la

capacité d’intégration du filtre a temps discret.

La boucle composite peut donc se modéliser en petit signal a condition de travailler a

des fréquences trés inférieures a la fréquence d’échantillonnage.

L’avantage de travailler en mode¢le petit signal en p est de pouvoir faire une estimation

des performances de la PLL composite trés rapidement.

La boucle ouverte de la boucle composite peut étre modélisée comme suit :

K Fite (P)

[
(1 - z")K,ff,md (p) > (1 + T p)Kbpf KVCO - ‘
—{ 5o+ 0,0 0 N [

Figurel1.31: Modéle petit signal de la boucle composite

[a—

Y

A partir de ce modele nous pouvons déterminer les gains nécessaires pour obtenir un
bon fonctionnement de la boucle composite. De plus a partir de 1’étude des contraintes
présentée au paragraphe 11.5.2.2 nous pouvons déterminer 1’ordre du filtre passe-bande

nécessaire pour avoir une bonne rejection de la fréquence de référence.
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11.6.3.2.1 Choix du filtre passe-bande
La forme et le gain du filtre passe-bande vont étre déterminés a partir de la fonction de

transfert en boucle ouverte désirée.

Dans notre cas, nous voulons obtenir en boucle ouverte pour la boucle composite une
fonction de transfert de la forme d’un passe-bande. L’ordre du filtre va étre déterminé par

les contraintes de stabilité.

Le filtre passe-bande utilise va étre de la forme suivante :

pa = dB2O(VF("/netB356"))
-
-

.60 ! i
— ! i
! i
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Figurell.32 : Fonction de transfert du filtre utilisée pour la boucle composite PD

Le filtre de boucle de la boucle composite présentée est un filtre passe-haut de
fréquence de coupure 50kHz et non un passe-bande. Cette fréquence de coupure a ¢été
choisie pour étre située a une décade de la bande passante de la boucle principale. L’ordre
du filtre passe-haut a été pris a 3. Le choix de du filtre se fait en fonction des contraintes
de stabilité et de la boucle ouverte voulue. Ce choix permet de dissocier les deux boucles
dans leurs corrections. Néanmoins en boucle ouverte la fonction de transfert réalisée est

celle d’un filtre passe-bande.
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Pour réaliser la partie passe-bas du filtre passe-bande, nous allons utiliser 1’intégrateur

du VCO ainsi que le comparateur échantillonneur/bloqueur.

11.6.3.2.2 Inconvénients de lintégrateur du VCO
L’asservissement de phase a pour principal inconvénient, I’intégrateur du VCO qui
apporte un gain de -20dB par décade. Ce gain doit étre compensé en partie par le filtre de
boucle. Dans notre cas, le filtre passe-haut de la boucle composite apporte un gain
suffisant pour assurer la fonction de transfert désirée en boucle ouverte. Néanmoins, un
filtre passe-haut avec gain amplifie les hautes fréquences (bruit). Le bruit haute fréquence

ainsi amplifié est directement transmis au VCO, le transformant en bruit de phase.

Il est possible de prendre un filtre passe-bande mais les performances s’en trouvent

dégradées pour satisfaire les contraintes de stabilité.

11.6.3.2.3 Fonction de transfert en boucle ouverte de la boucle composite
En reprenant le filtre passe-bande choisi au paragraphe précédent nous obtenons une
fonction de transfert de la boucle composite de la forme :

Bode BO(wW)
T

GUE(dE)

10
1{Hz)

a5
-}
]

1(H)

Figure11.33 : Fonction de transfert en boucle ouverte de la boucle composite
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La modé¢lisation de la boucle composite nous permet de déterminer le gain nécessaire

du filtre pour assurer le fonctionnement optimum de la PLL composite (gain/stabilité).

Cette ¢tude de boucle ouverte permet de prévoir une atténuation du bruit a IMHz de

17.5dB.

11.6.4 Simulations
Afin de valider le modéle et de démontrer la possibilité de sculpter le bruit de phase en
sortie de la PLL par I’ajout d’une boucle composite, les simulations vont étre faites a

partir de modeles comportementaux temporels [lag05].

11.6.4.1 La boucle principale

La boucle principale est construite avec un comparateur phase/fréquence classique,
une pompe de charge, un filtre de boucle passe-bas du second ordre, un VCO a deux

entrées et un diviseur de fréquence entier.

Le comparateur de phase/fréquence est décrit de maniére numérique. Le diviseur de
boucle est du type compteur décrit de fagon numérique lui aussi dont le ratio de division
est fixé a 100. Ce rapport de division faible permet d’avoir une fréquence de référence de
40MHz pour une fréquence de sortie de 4GHz. Cette fréquence de référence élevée
permet de rejetter la raie parasite plus loin en fréquence et aussi facilite 1’insertion du

filtre passe-bande.

Les temps de montés et de descentes sont pris en compte et fixés a 80ps. Les pompes
de charge délivrent un courant de 777pA et les imperfections ne sont pas prises compte
(appariement des sources de courants, etc). Le VCO posseéde deux entrées avec des gains
séparés, de plus sa fréquence de sortie est saturée dont les équations sont données ci-

dessous.

fout = f0 +K * Vl + choZ * V2 Eqg. 11.19

veol
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Vour = Vsat * SIN2* v * £, 1) Eq. 11.20

La fréquence de repos du VCO est de 3,6GHz et les deux gains sont identiques et
définis a 150MHz/V.

Le filtre de boucle est décrit par I’utilisation de résistances et capacités parfaites.

Yo

v

Figurell.34 : Filtre de la boucle principale

Les composants du filtre de boucle sont choisit de manicre a obtenir en boucle ouverte
une bande passante de SkHz et une marge de phase de 55 degrés. Apres calcul nous
obtenons C;=3,3uF C,=372,7nF et R,=30€2. Cette bande passante est relativement faible
car elle va permettre de placer au mieux le filtre passe-bande sans utiliser de filtre

complexe ou des ordres importants limitant ainsi les problémes divers.

11.6.4.2 La boucle composite

La boucle composite est composée d’un comparateur phase/fréquence classique, une
pompe de charge, de deux capacités, de deux interrupteurs, d’un filtre passe-bande et
d’AOP réalisant le gain nécessaire pour obtenir la fonction de transfert en boucle ouverte

souhaitée.

Le comparateur de phase fréquence et la pompe de charge sont identiques a la boucle
principale. Les capacités sont de valeurs identiques et égales a 200 pF, ces valeurs de
capacité dépendront du gain et des niveaux des erreurs a corriger. Le rapport entre les

capacités Cyp et Cinduit un gain au niveau du comparateur a temps discret.
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Le filtre passe-bande est réalisé avec des AOP, 'utilisation d’AOP permet d’avoir une
bonne isolation de chaque parties (passe-haut et passe-bas) permettant une modification

de I’ordre du filtre de maniére plus aisée.

PFD

vVCO
y

Echant|||on
—>
777uA ﬂ
40MHz N
REF + f \ 4GHz
77TpA =\ [\/

100k~4MHz

PFD J

SkHz
~U) Bruit

Z|~—

Figurel1.35; Schéma de la PLL composite simulée

Pour visualiser I’effet de la PLL composite par rapport a une PLL simple, la
simulation va étre divisée en deux parties. Dans un premier temps seule la boucle
principale est activée puis lorsqu’elle est verrouillée la boucle composite est mise elle
aussi en action. Pour mettre en évidence le sculptage du bruit de phase du VCO par la
boucle composite, un bruit est injecté¢ a ’entrée du VCO. Le bruit injecté a I’entrée du
VCO est de fréquence tres supérieure a la bande passante de la boucle principale mais

dans la bande passante de la boucle composite.

L’effet de la PLL composite est observé depuis la tension de contrdle de la boucle

principale. Cette tension de contrdle contient le bruit HF du VCO filtré (atténué).

La Figure I1.36 présente le résultat de la simulation transitoire du modéle

comportemental de la PLL composite
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Figure11.36 : Smulation de la PLL composite pour un bruit de 500kHz

Lors de la mise en action de la boucle composite, le bruit est trés fortement atténué

comme cela était prévu par la modélisation faite au paragraphe 11.6.3.2.3.
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Figurel1.37 : Agrandissement du résultat de simulation de la PLL composite pour un bruit a 500kHz
Avec cet agrandissement, nous pouvons remarquer 1’efficacité de la boucle composite
dans la réduction du bruit de phase du VCO.

Cette simulation a été faite pour différentes fréquences de bruit injecté. Nous allons

comparer les valeurs obtenues par simulation et par la modélisation.

-9] -



Contribution a I’¢tude de nouvelles architectures de synthétiseur de fréquence

Nous pouvons remarquer que la simulation rejoint la théorie pour les hautes

fréquences mais beaucoup moins pour les basses fréquences de bruit injecté.

Cette différence s’explique par la phase du mod¢le en boucle ouverte de la boucle

composite.
Fréquence bruit injecté (Hz) | Atténuation théorique (dB) Phase modéle (°) Atténuation simulée (dB)
100k 4.3 124 0
200k 12.24 85.2 9
300k 15.03 60.37 11.93
400k 16.24 43.93 13.21
500k 16.85 32.22 16.22
600k 17.17 23.31 16.87
700k 17.36 16.18 17
800k 17.45 10.22 17
900k 17.48 5.1 17.5
1M 17.47 0.5 17.5
2M 16.64 -29.7 16.8

Tableau 1.1 : Comparatif des performances de la PLL composite obtenus avec e modél e petit signal (gain
et phase) et la simulation comportementale

ANAWAWA
\/\/\/\/+

> 0

Figurel1.38 : Ordre de correction parfaite

Si le signal de correction issue de la boucle composite est en opposition de phase et de

méme amplitude que le signal perturbant alors la résultante est nulle.

ANNANT
VAVAVAV;

Figure11.39: Ordre de correction déphasé

Si le signal de correction issue de la boucle composite n’est pas en opposition de phase

parfaite et de méme amplitude que le signal perturbant alors la résultante est non nulle.
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La correction du bruit injecté dans le VCO ne se fait pas en phase avec le bruit donc la
correction n’est pas optimum. Lorsque la phase est proche de zéro, la simulation suit

parfaitement la théorie.

La variation de la phase du modéle en boucle ouverte de la PLL composite, étudiée au

paragraphe 11.6.3.2, est essentiellement liée au choix de la forme du filtre passe-bande.

Ainsi, lors de I’étude petit signal de la PLL composite il faut prendre en compte a la
fois le gain et la phase de la boucle ouverte de la boucle composite pour connaitre
I’atténuation apportée. Car si le signal de correction n’est pas en phase avec le signal

perturbant la résultante ne peut étre optimum.

11.6.5 Conclusion
Dans cette partie, le principe de la PLL composite (sculptage du bruit de phase du
VCO) a été mis évidence tout en déterminant les contraintes a satisfaire pour garantir un

bon fonctionnement de la boucle composite.

Le choix du filtre passe-bande détermine les performances ainsi que la stabilité¢ du

systeéme.

La boucle composite est un asservissement en phase impliquant la modélisation du
VCO par un intégrateur. Cet intégrateur est un inconvénient pour la boucle composite car
cela implique d’utiliser un filtre passe-bande plus complexe ainsi que du gain. Pour
relaxer ces contraintes de gain, la boucle composite doit étre un asservissement en

fréquence.

II.7 La PLL composite avec FD

Nous allons étudier une nouvelle topologie de PLL composite utilisant un comparateur
de fréquence dans la boucle composite. La configuration de la boucle composite en
asservissement de fréquence doit permettre de relacher les contraintes de gain ainsi que la

complexité du filtre passe-bande.

-903 .



Contribution a I’¢tude de nouvelles architectures de synthétiseur de fréquence

Nous allons utiliser le comparateur de fréquence présenté au paragraphe 11.4.2.4 pour
I’insérer dans la boucle composite. L’étude théorique est a reprendre en modifiant les

modeles du VCO ainsi que du comparateur.

[1.7.1 Structure

L’architecture de la PLL composite avec détecteur de fréquence est présentée en

Figure 11.40 .

I o
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Figurell.40 : PLL composite avec un comparateur de fréquence

Seul le comparateur de la boucle composite est remplacé par un comparateur de

fréquence uniquement.

11.7.2 Modélisation

La modélisation doit permettre une optimisation la plus rapide possible de la PLL

composite avec un détecteur de fréquence.

11.7.2.1 Modélisation de la boucle principale

La boucle principale est identique a celle présentée au paragraphe 11.6.3.1 .
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11.7.2.2 Modélisation de la boucle composite

Pour modéliser la boucle composite avec un détecteur de fréquence, il faut en premier

lieu déterminer le gain de ce nouveau comparateur.

|:ref /2 S
lout
_
F
VCO /2 >

Figurell.41: Comparateur de fréquence

La fonction de transfert du comparateur de fréquence est décrit par :

I — Ip* (Tref — Tvco) Eqg. 11.21
out
Tref
1 1 Eq. 11.22
I =F *Ip*|———
out ref p [ Fref FVCO \J
[ ¥ (Fo —Fer) Eq. 11.23

out
F

VvCo

Le gain du comparateur de fréquence est égal a :

de:'lp Eq. 11.24
Maintenant nous pouvons modéliser la boucle composite FD en reprenant le schéma
de la Figure I1.31. Les modifications a apporter sont le gain du comparateur et la
modélisation du VCO. Pour un asservissement de phase, le VCO est modélisé par un

simple gain de conversion tension/fréquence.

Le modg¢le petit signal de la boucle composite FD est présenté en Figure 11.42.
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de
(I_Z_I)Keb o (1+T1p)Kbpf K
E 3 p |, p)i+z,p)| \ L Vveo N

Figurell.42 : Modéle petit signal de la boucle composite avec un comparateur de fréquence

[u—

Seul le comparateur et le filtre comportent des poles et des zéros, tous les autres

composants sont décrits comme des gains.

11.7.2.2.1 Choix du filtre passe-bande
Le filtre passe-bande est différent du paragraphe 11.6.3.2.1 car la boucle composite est

un asservissement de fréquence :

-t dB2O(VF("/nat@521"))

o T -20dB/ Dec
) _../"/. H_""'-m.ﬁ,
8.0 e
.."/ §
¢-w0 | +40 dB/ Dec_~
- ../' d
—-50.8 -
P -/-'.
—Ba.e "’./,-
118
a.gp i phase(VF{"/net@521"))
-
.\\
—198 A
— \."-\
= "]
200
.\\.\
e
—_— .
1@ L) 1K 3 =t 1M 1% 189G

ek W
freq { Hz }

Figure11.43 : Fonction de transfert du filtre passe-bande de la boucle composite FD

Dans cette configuration, le filtre passe-bande a besoin d’une partie passe-bas mais en
contre partie I’ordre de la partie passe-haut est réduit ainsi que la complexité globale du
filtre. L’ordre du filtre est de 2 pour la partie passe-haut et d’ordre 1 pour la partie passe-

bas.
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11.7.2.2.2 Fonction de transfert en boucle ouverte de la boucle composite
La fonction de transfert en boucle ouverte de la PLL composite FD est donnée en

Figure 11.44.

Bode BO(W) FO
T
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Figurel1.44 : Fonction de transfert en boucle ouverte de la boucle composite FD

A partir du modele petit signal, il est possible de déterminer le filtre passe-bande

optimum pour assurer le bon fonctionnement de la boucle composite.

L’utilisation un comparateur de fréquence devait relacher les contraintes en gain sur le
filtre passe-bande. Le gain du comparateur de fréquence est proportionnel a la période du
signal de référence (fréquence de référence élevée donc période trés petite) ce qui

demande au filtre passe-bande plus de gain.

Néanmoins 1’utilisation du comparateur de fréquence permet de réduire I’ordre de la

partie passe-haut du filtre passe-bande.
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11.7.3 Simulations
Nous allons effectuer les mémes simulations qu’au paragraphe 11.6.4. Les
caractéristiques des blocs (pompe de charge, VCO, diviseur, capacité Cs Ch, etc..) sont
identiques a la configuration PD. Les capacités Cs et Ch sont de valeurs identiques et
¢égales a 200 pF. Seul la forme et le gain du filtre passe-bande ainsi que le type de

comparateur sont modifiés.

Echantillon

ﬂf

100k~4MHz

(& @& &
Fi

PFD

SkHz

e
- @W\+m‘mm
&

Z|~

100

Figurel1.45: PLL composite avec détecteur de fréquence simulée

Le résultat de la simulation comportementale temporelle est présenté en Figure 11.46 :
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composite
B
———————————————

Figurell.46 : Smulation dela PLL composite avec comparateur de fréquence pour un bruit de IMHz

Cette simulation permet aussi de visualiser les effets de la PLL composite permettant

d’atténuer le bruit de 1’oscillateur.
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Figure11.47 : Agrandissement du résultat de ssmulation de la PLL composite avec comparateur de
fréguence pour un bruit de IMHz
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La démonstration de la possibilit¢ d’utiliser un comparateur de fréquence pour la
boucle composite vient d’étre faite, il faut maintenant vérifier le modele pour différentes

fréquences de bruit injecté.

Le modéle permet de déterminer le gain maximum pouvant &tre réalisé par la boucle
composite. Néanmoins la différence constatée entre le modele et la simulation peut
s’expliquer par la modélisation du comparateur de fréquence dont le gain est dépendant
de la variation de fréquence (Eq. I1.24). Lors des simulations nous modulons la fréquence
de sortie du VCO. La fréquence du signal aux bornes du comparateur varie au cours de la
simulation. Le modele ne tient pas compte de ces variations d’ou une légere divergence
entre le modéle et la simulation. De plus, comme précédemment au paragraphe 11.6.4 la

phase du mode¢le en boucle ouverte influe sur les performances de la boucle composite.

Fréquence bruit injecté (Hz) | Atténuation théorique (dB) Phase modéle (°) Atténuation simulée (dB)
100k 0 124.4 0
200k 8.57 85.2 5.87
300k 11.54 60.37 9.79
400k 12.76 43.93 10.71
500k 13.36 32.22 12.25
600k 13.69 23.31 13.12
700k 13.86 16.18 13.76
800k 13.96 10.22 13.83
900k 13.99 5.091 13.94

1M 13.99 0.5628 13.98
2M 13.18 -29.78 10.39

Tableau 1.2 ;: Comparatif des performances de la PLL composite avec comparateur de fréguence obtenue
avec le modéle petit signal (gain et phase) et la simulation comportementale

Dés que la phase de la boucle composite en boucle ouverte n’est pas égale a 0, le gain
de la boucle ouverte s’en trouve modifié¢ lors des simulations. Autrement dit, 1’efficacité

de la boucle composite dépend a la fois du gain et de la phase.

I1.7.4 Conclusion
Dans cette partie, la PLL composite a été étudiée avec un détecteur de fréquence dans
la boucle composite. Ce détecteur permet de supprimer la modélisation du VCO comme

un intégrateur. Cela relache les contraintes sur la réalisation du filtre passe-bande.
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Le détecteur de fréquence proposé€ posseéde un gain inversement proportionnel a la
fréquence. Ce qui a pour inconvénient de donner un gain trés faible au comparateur

(fréquence de I’ordre de la centaine de kHz).

Néanmoins, un modéle petit signal est proposé permettant de déterminer les

caractéristiques nécessaires a la boucle composite pour fonctionner.

De plus, la PLL composite avec un détecteur de fréquence a démontré son aptitude a

filtrer le bruit de phase du VCO.

1.8 Conclusions

Dans ce chapitre nous avons démontré la possibilité de réduire le bruit de phase des
VCO dans les synthétiseurs de fréquence a base de PLL par 1’addition d’une boucle
secondaire en paralléle. Cette architecture PLL composite a été ¢tudiée dans deux

configurations différentes (avec détecteur de phase et de fréquence).

L’inconvénient de cette architecture est de se limiter au filtrage du bruit de phase dont
les fréquences sont situées entre la bande passante de la boucle principale et la fréquence
de référence. Dans un cas typique, la bande passante d’une PLL est choisie a Fref/10. Ce
qui pour 'utilisation de la PLL composite, ne laisse qu’une décade pour insérer un filtre
passe-bande ayant un gain suffisant tout en rejetant suffisamment la fréquence de
référence (raie parasite) et la bande passante de la premicre boucle. Cette situation

impose 1’utilisation d’un filtre passe-bande trés complexe.

La complexité du filtre passe-bande peut étre relachée si nous pouvons disposer d’une
plage de fréquence suffisante entre la bande passante de la boucle principale et la

fréquence de référence.

La bande passante de la boucle principale ne peut étre modifiée sous peine de rendre
instable la PLL. La seule alternative est d’essayer de repousser la fréquence de référence

tout en gardant le méme pas de synthése.
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1.9 La PLL composite avec une fréqguence auxiliaire

Dans cette partie, la PLL composite va étre remaniée pour permettre le filtrage du

bruit de phase de fréquence supérieure et réduire les contraintes sur le filtre passe-bande.

11.9.1 Optimisation de la structure PLL composite

Afin d’optimiser les performances de la PLL composite et de faciliter la réalisation du
filtre passe-bande, une fréquence auxiliaire doit étre introduite. Si les deux boucles ont
des fréquences de références différentes, la boucle composite ayant une fréquence de
référence supérieure a la boucle principale, cela permet un asservissement du bruit de
phase du VCO sur une plus grande plage de fréquence. Dans le cas ou les fréquences de
références sont différentes pour les deux boucles, plusieurs problémes se posent. Premier
probléme, dans le cadre d’une PLL a division entiere, la fréquence de référence défini le
pas de synthese, donc la boucle principale de la PLL composite doit continuer a garantir
ce pas. Donc avoir une fréquence de référence faible. La boucle composite elle peut avoir
une fréquence de référence supérieure au pas de synthese afin de pouvoir filtrer les bruits

du VCO de plus haute fréquence.

Le second probléme vient de la possibilité de synchroniser deux boucles en paralléle

agissant sur le méme VCO mais a des fréquences différentes.

Pour éviter tout probléme d’instabilité de la PLL composite, les deux boucles devront
fonctionner a des fréquences proportionnelles 1’'une de I’autre comme présentée en Figure

11.48.
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Figure1.48 : Architecture PLL composite avec fréquence auxiliaire

La Figure 11.48 présente un bloc M, multiplieur de fréquence, permettant de faire la
liaison entre les deux fréquences de références. En effet, si nous utilisons plusieurs
boucles de retour il serait difficile de garantir un asservissement de phase correcte

(synchronisation entre les boucles).

%
wrefl :¢div = |<(|:0 :>¢ref *N zwvco = N*Frefl = I:vco Eq. .25
N*F, =F. = V#*F  =F_=M*F, =F Eq. 11.26
refl — vcojﬁ ref2 — Mo = refl — ! ref2 Y

Plusieurs approches sont possibles pour la réalisation de ce multiplieur de fréquence,

nous allons présenter deux circuits différents dans le chapitre suivant.

11.9.2 Avantages de la fréequence auxiliaire
La fréquence auxiliaire va simplifier la réalisation du filtre passe-bande mais pas
seulement. En effet, un des principaux problémes dans la conception des synthétiseurs de
fréquence a base de PLL est le filtrage de la raie parasite générée a la fréquence de
référence. La fréquence de référence représentant la fréquence séparant deux canaux
adjacents, une raie parasite a cette fréquence générera une pollution de canaux voisins.

Cet impératif implique un filtrage suffisant de la fréquence de référence.
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Figurell.49 : Fonction de transfert désirée avec la PLL composite

La Figure 11.49 représente la fonction de transfert que la PLL composite avec une
fréquence auxiliaire. Dans cette disposition la boucle composite permet a la fois
d’asservir le bruit de phase de ’oscillateur mais aussi de réduire la raie parasite générée
par la premicre fréquence de référence. Le chapitre précédent a montré la possibilité de
réduire le bruit de phase avec une PLL composite, maintenant nous devons démontrer la

possibilité de filtrer la raie parasite.

11.9.3 Filtrage de la raie parasite a la frequence de
référence : Discussion

La configuration de la PLL composite avec une fréquence auxiliaire doit permettre
d’asservir le bruit de phase du VCO et dans le méme temps de filtrer la raie parasite a la

fréquence de référence.

Pour filtrer la raie parasite a la fréquence de référence, la boucle composite doit
fonctionner a une fréquence supérieure a la fréquence de référence. Pour cela, le signal
issu du diviseur de boucle voit sa fréquence multipliée, pressentant ainsi a la boucle

composite une fréquence supérieure.

La fréquence de sortie du VCO est « échantillonnée » par le diviseur de fréquence. Les
composantes hautes fréquences du signal du VCO sont filtrées par le diviseur. La
multiplication de fréquence faite en sortie du diviseur de fréquence ne permet pas de

retrouver ces composantes. Donc la boucle composite ne pourra pas les filtrer.

Le diviseur de fréquence pour cette architecture est essentiel et ne peut Etre

conventionnel. Soit un nouveau type de diviseur doit étre inventé permettant de sortir
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deux fréquences différentes mais permettant la synthése de fréquence (pas de synthése

conservée). Soit I’architecture ne peut étre conservée sous cette forme et doit évoluer.

11.9.4 La multiplication de fréquence
L’architecture de PLL composite avec une fréquence auxiliaire proposée intégre un

multiplieur de fréquence afin de relier les deux fréquences de référence.

La multiplication de fréquence est le seul circuit de la PLL composite avec une
fréquence auxiliaire qui ne soit pas classique. De plus cette fonction permet d’utiliser une

fréquence de référence supérieure au pas de synthése avec un diviseur de boucle entier.

Cette fonction va étre présentée dans le chapitre suivant dans le cadre d’une

application a une PLL simple.

[1.10 Conclusions

Dans ce chapitre, I’asservissement du bruit de phase du VCO par I'utilisation d’une
boucle composite a été démontré. La PLL composite a été étudiée dans deux cas
différents (PD et FD) et les simulations comportementales ont permis de valider les
modeles petits signaux proposés. L’architecture PLL composite ne prend son sens que
lorsque la boucle composite est placée autour de la fréquence de référence permettant

ainsi d’atténuer la raie parasite.

La PLL composite avec une fréquence auxiliaire impose une contrainte sur le diviseur
de boucle. De plus il faut synchroniser deux boucles fonctionnant a des fréquences
différentes. Le diviseur de fréquence classique (de type compteur) n’est plus adapté pour
cette nouvelle architecture. Le diviseur de fréquence devient le point bloquant pour la

PLL composite avec fréquence auxiliaire.

L’architecture PLL composite avec une fréquence auxiliaire doit permettre dans le
méme temps de réduire la consommation et la surface de silicium du VCO ainsi que

filtrer la raie parasite générée a la fréquence de référence.
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Chapitre III : Application de la multiplication de fréquence par recombinaison des fronts
a la synthese de fréquence

[11.1 Introduction

Dans le chapitre précédent, 1’architecture d’une PLL dite composite avec une
fréquence auxiliaire a été présentée. Cette architecture fait appel a une fonction de
multiplication de fréquence permettant I’utilisation de deux fréquences de référence
différentes. Dans ce chapitre, nous allons montrer la possibilit¢ de réaliser une

multiplication de fréquence et aussi étudier son influence sur un systéme tel qu’une PLL.

Dans ce chapitre, la multiplication de fréquence va étre introduite. Nous souhaitons
réaliser un circuit permettant de produire un signal de fréquence N fois supérieure a celle
du signal d’entré. Ce circuit permet d’avoir une fréquence de référence supérieure au pas
de synthése avec une division enticre. L’utilisation d’un diviseur de fréquence
fractionnaire introduit des raies parasites dans le spectre. Ces raies parasites sont tres

génantes et nécessitent un filtrage supplémentaire.

[11.2Choix du type de multiplieur

La multiplication de fréquence peut se réaliser par une translation de fréquence avec
un mélangeur. La multiplication de fréquence par mélangeur implique une fréquence
intermédiaire et un filtrage des fréquences non désirées issues du mélange. De plus, la
multiplication doit s’effectuer avec le spectre complet du signal d’entrée. Par exemple,
pour une multiplication d’un signal de 400kHz (composante du signal de 0 a 400kHz) a
3.2MHz, une fréquence de 2.8MHz est nécessaire. Une raie parasite va apparaitre a
2.4MHz. Compte tenu du faible écart entre la fréquence désirée et la raie parasite, le
filtrage devient tres difficile a réaliser. Seul un mélangeur a réjection d’image peut étre
utilis€ pour ce type d’application. Néanmoins, il existe d’autres principes de

multiplication de fréquence.

Pour réaliser la multiplication de fréquence sans raies parasites structurelles, la
multiplication par recombinaison des fronts a été choisie. Le principe va étre présenté

dans le paragraphe suivant.
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l11.3 Multiplication de fréguence par recombinaison
des fronts

111.3.1 Principe de la recombinaison
Pour réaliser la multiplication de fréquence, la recombinaison des fronts va étre
utilisée. A partir d’un diviseur de fréquence classique, des signaux déphasés entre eux
vont étre générés de manicre a réaliser un signal de plus grande fréquence, décrit en

Figure II1.1. [chiOO0]

N

Figurelll.1: Exemple de multiplication par recombinaison des fronts

La multiplication par recombinaison donne un spectre en sortie parfait comme cela est

présenté a la Figure I11.2.

dEVSUM
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freq, MHz
Figure111.2 : Spectre d’ une multiplication de fréquence par recombinaison des fronts parfaite
L’appariement des déphasages entre eux va ¢étre primordial en termes de

performances. En effet, si les signaux n’ont pas le bon déphasage entre eux, le signal

reconstitu¢ aura une fréquence différente et des raies parasites importantes vont
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apparaitre. La Figure III.3 présente une recombinaison de front avec un mauvais

déphasage.

Il

I

L

Figurell1.3 : Exemple de multiplication par recombinaison des fronts avec erreur de déphasage

Le spectre de sortie du multiplieur par recombinaison dans les cas d’erreur de

déphasage est présenté en Figure I11.4.

dB(VEUM)

T
3

freq, MHz

Figurelll.4 : Spectre d’une multiplication de fréguence par recombinaison des fronts avec erreur de

déphasage

L’importance du déphasage sur la recombinaison des fronts vient d’étre montrée a

travers la pureté spectrale du signal multiplié. La quantification de 1’impact de chaque

type d’erreur sur le spectre de sortie est primordiale afin de connaitre les contributeurs

majoritaires des raies parasites du spectre de sortie.
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111.3.2 Effet de I'erreur sur la recombinaison
Plusieurs types d’erreur peuvent étre pris en compte dans 1’origine des raies parasites
en sortie de la multiplication par recombinaison des fronts. Néanmoins, deux formes

d’erreur sont considérées :
- Erreur de déphasage des éléments de retard

- Erreur d’appariement entre les ¢léments de retard (gradient et

aléatoire)

Ces deux themes vont étre développés dans les paragraphes suivants.

111.3.2.1 Erreur d’appariement aléatoire des éléments de retard

L’ appariement sur les différents signaux déphasés va avoir pour effet de créer une

incertitude sur le déphasage généré entre chaque signal.

La Figure IIL.5 présente un signal périodique de période T, d’amplitude A et de largeur

d’impulsion de A.

0
-
A

Figurelll.5: Sgnal périodiqueissue du diviseur de fréguence

La transformée de fourrier peut s’écrire sous la forme :
TF(f) = Z%smc nAN(g_n Eq. 1I1.1
n=0 T T T

En I’appliquant a notre cas de recombinaison de signaux déphasés entre eux presenté

en Figure II1.6.
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T

d

Figure111.6 : Sgnaux déphasés entre eux issue du générateur de phase

La transformée de Fourrier d’un signal retardé de d s’écrit sous la forme :

Z—Slnc( j (f—ﬂje—ifdzﬂ Eq. 111.2
T T

Si maintenant nous prenons en compte les erreurs de phases d¢; provenant d’un
mauvais appariement entre les éléments de retard ou une erreur de déphasage, la

transformée de Fourrier devient :

TF(f)= i AA (nA Jﬁ(f _ E)e—jm(dmm Eq. 111.3
n=0 T T T

Le PFD multiphase réalise K signaux déphasés et les recombine entre eux.

La transformée de Fourrier du signal de sortie de la logique combinatoire (somme de

tous les signaux déphasés entre eux) se met sous la forme :

TE(f, + f, + f; +...+f, )= TF(f,) + TF(f,) + TF(f;) + ... + TF(f,) Eq 11l 4

La Figure II1.7 présente le signal de sortie du multiphase.
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do, do, do,

S

Figure I11.7 : Recombinaison des signaux déphasés

En reprenant 1’équation Eq. II1.3), la transformée de Fourrier du signal de sortie du

multiphase peut s’€crire :

TF(f):i Adg (DAY T #[eimlardn)r | gmite(ando)r | omn(dsdpr ] Eq. 1115
&~ T T T

Le signal de sortie transpose le bruit de chaque phase a plus haute fréquence. Les
erreurs de phase des signaux recombinés (d@;7d@,#d@s#...) définiront les performances

en bruit de la recombinaison.

Pour obtenir un spectre résultant des erreurs d’appariement aléatoire, la dispersion de
I’¢lément de retards sur 200 tirs aléatoires est modélisée. La Figure III.8 présente la

dispersion de 1’¢lément de retard réalisé.

= 2435000
= 1334840

Figurell1.8 : Dispersion del’ élément deretard sur 200 tirs
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Puis, ces données sont introduites dans un simulateur prenant aléatoirement des

valeurs pour les différents éléments de retard (erreur de 4% a 1 sigma).

La Figure II1.9 représente le spectre moyen sur 200 tirs pour une erreur d’appariement

aléatoire sur les éléments de retard.

22

.24_-
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28
.30_-

-3z

-36
-18

-40

dBigcajsdhfgjd. S(1,13)

-42
46

48]
50 ‘
52— s

T T T T T T T T
oo 0.5 1.0 1.5 20 25 3.0 35 4.0 4.5 50 5.5 8.0
freq, MHz

Figurel11.9 : Spectre moyen du multiplieur multiphase pour une erreur d’ appariement aléatoire sur 200
tirs

Nous pouvons remarquer I’importance des raies parasites les plus proches de la

fréquence désirée de 3.2MHz.

111.3.2.2 Erreur d’appariement par gradient

Dans cette partie, I’appariement sur les éléments de retard (en série) considérés se
traduit par un gradient. Le gradient d’appariement (d@;<d@,<d@;<...) pourra €tre observé

lors de la fabrication du silicium (dépdt d’oxyde, etc...).

La représentation de I’erreur de gradient sur les éléments de retard est donnée en

Figure II1.10.
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do=1% do=2% do=3%
4 @
A
— Phase 1 Phase 2 Phase 3 Phase 4
Sortie
. . (
diviseur

Tension de contrble du retard

Figurel11.10 : Représentation del’ erreur de gradient sur les éléments de retard

En reprenant les équations introduites au paragraphe préceédent, I’influence d’un

gradient sur le spectre de sortie peut étre déterminé.

Le spectre de sortie du multiplieur de fréquence par recombinaison des fronts est

présenté en Figure II1.11.

m1
freq=400.0kHz
dB(VSUM)=-47.618

2204

304

dB{VSUM)

40
50

80

i I I B B B T s I I
00 04 08 12 16 20 24 28 3Z 36 40 44 48 52 56 B0 64

freq, MHz

Figurelll.11 : Spectre du multiplieur multiphase pour une erreur de phase par gradient

L’erreur d’appariement par gradient a une influence moindre que 1’appariement

aléatoire.
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111.3.2.3 Erreur sur la tension de controle des éléments de retard

Chaque ¢lément de retard considéré apporte la méme erreur de phase. Comme les

¢léments de retard sont en série cette erreur va €tre cumulative par rapport au retard idéal.

Pour une erreur de phase corrélée et identique sur chacun des signaux recombinés, il
est possible d’obtenir une relation entre le spectre de sortie et I’erreur de

(d@;=d@,=d@s=...=d@) en reprenant I’équation Eq. IIL.5).

TF(f) = i’% SinC(I}A)5£f _ ;1) * [e—j2n(d+d¢)f + e—jZn(Z*(d+d(p))f + e—jZn(}*(d+d¢))f T ] Eq. 111.6
n=0

A partir de cette transformée de Fourier, une relation existe entre 1’erreur de retard et

le spectre de sortie.

La Figure III.12 présente I’'impact d’une erreur de retard sur le spectre de sortie

recombiné a K*Fin pour un rapport cyclique de 50%.
Spectre en sortie du multiphases

ordre raies parasites

0 1 2 3 4 5 6 7 8
-20 I I I I I I I ]

30 | —&—Erreur de 1%

) —8—Erreur de 0.1%

-40 + =—&— Erreur de 0.01%
=—— Erreur de 0.001%

_50 -

-60 -

-70 4 ‘\\‘\A\‘~_‘_‘

-80

-90 ‘\‘\‘\‘hN_’

-100 -

hauteur de laraie en dBc

Figurelll.12 : Impactede |’ erreur deretard sur le spectre de sortie

Si I’¢élément de retard apporte une erreur de 0,01% sur le déphasage idéal, le spectre
du signal recombine présentera une premiere raie parasite de -62dB par rapport a la

porteuse

- 119 -



Contribution a I’¢tude de nouvelles architectures de synthétiseur de fréquence

lll.4 Réalisation du PFD Multiphase

Dans cette partie, une application de la recombinaison a la synthése de fréquence va
étre présentée. Le but étant de réaliser un pas de synthése inférieur a la fréquence de

référence avec un diviseur de boucle entier.

La recombinaison des fronts peut se faire par différents procédés : de fagon synchrone
et asynchrone. Seul le PFD (Phase Frequency Detector) multiphase asynchrone est

présenté dans ce chapitre, assurant un fonctionnement dans tout les cas.

11.4.1 PFD Multiphase asynchrone
Le générateur multiphase réalise la génération de K signaux déphasés entre eux a

partir du signal issu du diviseur de fréquence.

Les signaux déphasés vont étre mis en forme par le biais de générateurs d’impulsions.
Ainsi chaque front montant, détecté sur I’'une des sorties du générateur de phase, donnera

lieu a une impulsion qui sera immédiatement transmise au PFD.

La nouvelle structure du PFD multiphase est présente en Figure I11.13.

Fref: ref @
PFD

recombinaison !

i

Generateur
d'impulsion

A A 4 A A A

Generateur

dv | Div /N

Multiphase

Detecteur Multi phase
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Figurel11.13 : PLL avec PFD multiphase asynchrone

Maintenant une description de la réalisation de chaque partie va étre faite.

111.4.1.1 Le générateur de multiphase

Ce bloc doit réaliser la génération de K signaux déphasés entre eux de 2m/K. Ce
générateur multiphase est primordial en terme de performance, les signaux doivent avoir
un déphasage précis et stable pour ne pas générer de raies parasites lors de la
multiplication de fréquence. Pour réaliser le déphasage avec précision, une chaine
d’¢léments de retard contrdlé en tension parait une bonne solution. Cette solution est

décrite en Figure I11.14.

— Phase 1 Phase 2 Phase 3 Phase 4

Sortie
diviseur

Tension de controle du retard

Figurelll.14 : Schématique de la génération multiphase

Les ¢léments de retard sont constitués d’inverseurs CMOS chargés par une capacité
variable. Néanmoins, il faut s’affranchir des dérives en température et de fabrication.
C'est-a-dire étre capable de réajuster la tension de contrdle pour garantir le déphasage
voulu. Pour cela les éléments de retard seront pilotés par une boucle a verrouillage de
retard (DLL Delay Locked Loop) qui compensera les dérives en température, de la

tension d’alimentation et de fabrication.
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M.4.1.2LaDLL
Pour garantir le bon déphasage de la chaine de retard, nous avons besoin de calibrer
les ¢éléments de retard en fonction des dérives en température et fabrication. Cela
demande un asservissement des ¢léments de retard par le biais d’une boucle a

verrouillage de retard (DLL) [chi00][sus03][spa02].

La Figure II1.15 donne une schématique de la DLL assurant le control des ¢léments de

retard.

Fstep PFD \ [

retard

Figurelll.15: DLL assurant le control des élémentsderetard

Les ¢léments de retard, utilisés pour la génération de phases, sont dupliqués dans la

DLL fonctionnant a la fréquence du pas de synthése.

Dans une boucle a verrouillage de retard, I’erreur de phase est cumulative, c’est I'un
des principaux inconvénients de la DLL. Le filtre de boucle sera simplement une capacité
d’intégration. La taille de la capacité d’intégration sera un compromis entre rapidité et

bruit.

Le couple générateur multiphase/DLL déterminera les performances du PFD

multiphase en termes de bruit de phase.

111.4.1.3 Eléments de retard

L’¢élément de retard est a réaliser avec deux inverseurs en série dont le courant de
charge est controlé par une source variable. Le retard nécessaire est trés grand donc une

capacité est introduite pour augmenter le retard délivré par la cellule.

La Figure II1.16 présente 1’¢lément de retard utilisé.
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[

Ctrl

\ 4
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Figurelll.16 : Schématique de |’ élément deretard utilise

Le gain de conversion tension/retard est choisi trés élevé afin de permettre une
utilisation dans tous les cas (température, tension d’alimentation et procédé de

fabrication).

La Figure III.17 donne la courbe de conversion tension/retard de 1’élément de retard

utilisé.

d8n T

To8n

S@8n

o b T

Wetrl

Figurell1.17 : Courbe de conversion tension/retard de |’ é ément de retard

Un gain trés important a pour principal inconvénient d’étre sensible aux variations de
la tension de contrdle. Une analyse Monte-Carlo est effectuée pour quantifier la déviation

de I’élément de retard. La dispersion de 1’¢lément de retard est donnée en Figure I11.18.
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i

Figurelll.18 : Dispersion de |’ éément retard pour 200 tirs

La courbe de dispersion est une gaussienne dont la dispersion pour 1 sigma est de 4%.

111.4.1.4 La recombinaison

Le systeme de recombinaison des signaux déphasés est réalis¢ avec des portes
logiques uniquement. Chaque front des signaux issus du générateur multiphase sera
transformé en impulsion. Les impulsions seront recombinées par ’action de portes OU
permettant de regrouper les impulsions sur le méme signal. La génération des impulsions
sera réalisée a partir d’une porte « ET» et d’un inverseur introduisant un retard
proportionnel a la largeur d’impulsion. Le schéma du circuit générateur d’impulsion et de

recombinaison est présenté en Figure I11.19.
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- Générateur
impulsion

—b%énérateur |
Générateur < impulsion
Multiphase

PFD

— 5| Générateur
impulsion

N
Générateur
impulsion

N @

Inverseur+retard

—

Figurelll.19 : Schématique de la recombinaison des signaux déphasés

Ce circuit est donc réalis¢ de maniére totalement numérique et indépendamment de la
fréquence de référence (asynchrone). Dans toutes les configurations (VCO loin de son

état final), le multiplieur de fréquence transmettra un signal au PFD.

lll.5La PLL avec PFD multiphase

La Figure II1.20 présente le schéma de principe d’une PLL avec un PFD multiphase.
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d'impulsion
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Div /N

Multiphase

Detector Multi phase

FigureI11.20 : PLL avec PFD multiphase asynchrone

L’utilisation d’un tel dispositif dans une PLL a un impact sur la modélisation de la

PLL, et donc sur sa bande passante et sur le bruit de phase.

11.5.1 Effet sur la bande passante
Le PFD multiphase permet d’avoir une fréquence de référence supérieure au pas de
synthése. Le rapport de division de la boucle est modifié. La fonction de transfert en

boucle ouverte de la PLL avec PFD multiphase s’écrit :

_Ip*cho*K Eq. I11.7
Fyo = —*F(p)
N*p
Avec Ip courant de la pompe de charge, Kvco le gain du VCO, N le facteur de

division, K le facteur de multiplication et F(p) la fonction de transfert du filtre.

Méme si, pour le méme pas de synthese, la fréquence de référence est supérieure, la
bande passante ne pourra pas étre augmentée, 1’échantillonnage dans la boucle est limité
par la fréquence la plus basse : le pas de synthése. L’échantillonnage dans une PLL

classique est effectué par le diviseur de fréquence [lee98][cra94].
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Neéanmoins, le gain de boucle est modifié¢ ce qui a pour avantage, en comparaison avec
une PLL classique, d’utiliser le méme filtre de boucle mais en réduisant le courant de la

pompe de charge d’un rapport K.

_P % * K
K vee Eq. 111.8
Fpo = N *p F(p)
I *K, ., Eq. 111.9
Fyo :"N—*pF( ) ;

L’utilisation du PFD multiphase modifie le spectre de bruit de la PLL, nous allons

maintenant discuter sur I’impact du PFD multiphase sur le spectre de la PLL.

11.5.2 Effet sur le bruit de phase

Dans cette partie nous allons présenter 1’influence du bruit du multiplieur par K sur le

bruit de phase en sortie de la PLL [vau02][wol91].

La Figure II.21 présente un schéma de la PLL en boucle fermée avec tous les

contributeurs en bruit.

div vco
éd— Div 4—&}4—@:
Mult
Mult A’d}_L’
PFD Filtre
Div 4’%‘_' PFD PC Vn

ref

\ 4

Al

Figurelll.21: Model de bruit de la PLL avec PFD multiphase

La fonction de transfert du bruit de phase en basse fréquence s’écrit :
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Ip *Fﬁltre(p)*cho *K/N Eq. 111.10
p+Ip*Fﬁ (p)*cho*K/N

H bfMpfd (p)=

Itre

La fonction de transfert du bruit de phase en haute fréquence s’écrit :

p Eq. 111.11
(p) * KVCO * K/N

Thanpsa (p)= p+1 *F

filtre
Le bruit total en sortie de la PLL est la somme des contributeurs basse et haute
fréquences.
2 2 2
@ omptd (fm):(Pobepfd (fm)+(pohﬂ\/lpfd (f) Eq. 11.12

La contribution en bruit de phase basse fréquence est :

2 i 2(f
PobMpfd” (6= % : ‘Hbﬂ\/[pfd(jz“ : fmﬁ * g2l + 0o, )+ ‘prdz(fm) * I;nfdmz) + O () Ea. 11113
pfdcp

Nous posons comme simplification :

iy’ (Fn Eq. 111.14
(Pequfdz(fm) = (pdivz(fm)-l_ (Prefz(fm)+ (prdz(fm)-l_ K( 2 ) + (pmultz (fm) a1
cp
La contribution en basse fréquence du bruit de phase est :
N? . 2 Eq. 11115
2 2 q
@ obtMptd (fm) = P * ‘Hbf Mpfd (J27r * frn)( * Peqmptd (frn)
La contribution du bruit de phase en haute fréquence :
2 . B 2 2
P ontmptd (fn)= ‘Thﬂ\/lpfd (i2m* £, )‘ * ((Pvco (F )+ Prie” (Fin )) Eq. 1116

Le bruit total en sortie de la PLL utilisant un comparateur de phase multiphase est :

2

N2 , . 2
(pOMpfdz (fm) = P * ‘Hbepfd(Jzn * fm1 * (pequfdz (fm) + ((pvcoz (fm)+ (pﬁltrez (fm ))* ‘Thﬂ\/lpfd(ﬂn * fm} Eq. 111.17
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A partir de cette équation, le bruit du générateur multiphase n’interviendra que dans

les basses fréquences du bruit de sortie.

En utilisant cette équation dans des simulations de bruit, la contribution en bruit du

PFD multiphase pourra étre quantifiée.

Prenons comme exemple une PLL fonctionnant a 800MHz avec une fréquence de
référence de 3.2MHz ayant un pas de synthése de 400kHz, soit un PFD multiphase
utilisant 8 phases. La bande passante de la PLL est fixée a 26kHz avec un courant de

pompe de charge de 200pA et un gain de VCO de 80MHz/V.

La simulation a été réalisée avec les spécifications en bruit suivantes :

Bruit de plancher | 1/f Ve | e
vCO -160 100M | 100M | 600k
Ref -150 10k

PFD+CP -233 10k
Diviseur -160 10k
Multiphase -130 100k

Tableau I11.1 : Table des spécifications de bruit

Pour ce calcul de contributeur en bruit, le générateur multiphase a été volontairement

choisi avec un mauvais bruit afin de visualiser I’impact sur le bruit en sortie de la PLL.
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Figurel11.22 : Smulation du bruit de sortie de la PLL avec un multiphase a 8 phases

La Figure II1.22 montre que le contributeur majoritaire en basse fréquence est le

générateur multiphase d’une part et le contributeur majoritaire en haute fréquence est le

VCO d’autre part.

111.5.3 Effet sur les raies parasites

La raie parasite a la fréquence de référence peut étre reliée au courant de fuite dans la

pompe de charge [vau02][raz00] :
*Fo )} Eq. 111.18

|: ArP j| — 20 % L0g|:Ifuite * |Zﬁltre (j:lFref 27[)| * ch0j| — 20 *k L0g|: p(
dB, n Fref

AOL
A partir de cette équation, il est possible de les appliquer pour les raies parasites

résultant d’une erreur provenant de la recombinaison du multiphase. Une erreur de

déphasage entre les différents signaux recombinés entraine une erreur au niveau du PFD.
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Avec ces équations il est possible de déterminer I’erreur de phase relative au
multiphase a partir d’une raie parasite. Et ainsi, définir les spécifications de la DLL

controlant les éléments de retard.

Connaissant les niveaux des raies parasites, le courant de fuite équivalent se détermine

par I’équation :

)
for o Eq. 111.19
n*Fref*IO 20 _q q. 1.
. — T fuite
‘Zﬁltre (JnFref 27[)‘ * cho
De plus, la raie parasite résulte d’une déviation de phase maximum :
* : * *
Liie ‘Zﬁltre (JnFref 27‘5)‘ K. _ ep(n Fref) Eq. 111.20

n*F . 2

La relation entre la déviation de phase et la déviation de période est donnée par :

6 Eq. 111.21
AT =T, T
2n
Cette déviation de période a I’entrée du PFD représente 1’erreur sur le signal multiplié

en fréquence.

111.5.4 Simulation comportementale
Le PFD multiphase est simul¢ en VHDL-AMS pour une PLL a 800MHz avec une
référence a 3.2MHz, un pas de synthése a 400kHz, une pompe de charge de 100pA et une
bande passante de 26kHz.
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Figurell1.23 : Smulation comportementale de la PLL avec PFD multiphase asynchrone

La Figure II1.23 présente le résultat de simulation comportementale de la PLL avec un
PFD multiphase a 8 phases. Cette simulation permet de mettre en évidence la

convergence et la stabilité d’un tel systeme.

Apres avoir présenté les différentes influences d’un Multiphase sur un synthétiseur de

fréquence de type PLL. Une implémentation sur silicium a été réalisée.

lll.6 Intégration d’une PLL 900Mhz utilisant un PFD
Multiphase asynchrone

Le PFD Multiphase asynchrone a ¢été implémenté sur silicium en technologie
STMicroelectronics BiICMOS 0,25um [lag05]. Le dessin des masques est présenté en
Figure I11.24.

-132 -



Chapitre III : Application de la multiplication de fréquence par recombinaison des fronts
a la synthese de fréquence

£
L L&

:
4 A
o |
3
=
£
A

DLL

Figure I11.24 : Dessin des masques du multiphase asynchrone

Le circuit Multiphase se compose d’une logique de recombinaison (RC), d’une
génération de phases (PG), et d’une DLL comportant une chaine d’éléments de retard

identique a la génération de phase, d’un PFD et une pompe de charge (CP).

111.6.1 Le VCO

Le VCO utilisé dans la PLL Multiphase est une double paire croisée avec résonateur

LC [yan04]. Le schéma électrique du VCO est présenté a la Figure II1.25.
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Figurelll.25 : VCO double paires croisées implémenté

La fréquence d’oscillation est controlée par une capacité variable controlée en tension.
L’inductance placée sur la source de courant de pied permet un meilleur filtrage du bruit

en 1/f. [and02]

111.6.2 Le diviseur de fréquence
Le diviseur de fréquence est réalisé a partir de diviseurs par 2 ou 3 programmables mis

en série. [vau02 2]

BO Bf T
R X T R X T R x

VCO Div 2/3 Div 2/3 Div 2/3 PED

—>CK Q CK Q CK Q——

Figurelll.26 : Diviseur de fréguence implémenté

Le rapport de division minimum est égal a 2" et le maximum est de 2"1. Ce
diviseur ne permet pas de garantir un rapport cyclique constant pour tous les rapports de

division.
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111.6.3 La pompe de charge
La pompe de charge [gar80], dont le schéma est donné a la Figure I11.27, a été utilisée

deux fois, une pour le PFD multiphase et une pour la PLL.

o

Up

Bandgap

Dn

Figure 111.27 : Pompe de charge implémentée

La pompe de charge implémentée se compose de deux sources de courants controlées
par une source de tension stable. Les sources de courant sont commutées par deux

transistors contrdlés par les signaux Up et Dn issus du PFD.

111.6.4 Implémentation
Le PFD multiphase est implémenté dans une PLL 800MHz dédiée a des applications

RF. La Figure II1.28 présente le circuit implémenté.
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Figurel11.28 : Dessin des masques de la PLL utilisant un PFD multiphase asynchrone

La surface totale du circuit est de 1670um*2070um. La surface du circuit PFD
multiphase est de 600um*450um. Cette PLL intégre deux pompes de charge, une pour la
DLL et une pour la PLL, une réduction sensible de la surface est envisageable, car
chacune des deux pompes de charge posséde une source de tension stable en température
(bandgap). Une seule source de tension stable en température suffit et permet de réduire

la surface du PFD multiphase.

111.6.5 Mesures

Le systéme est totalement fonctionnel.

La PLL présente des pas de syntheése de 400kHz en utilisant une référence de 3.2MHz

et un diviseur de fréquence entier.

- 136 -



Chapitre III : Application de la multiplication de fréquence par recombinaison des fronts
a la synthese de fréquence

RBW 3 kHz  RF Att 40 dB
Ref Lvl VBW 3 kHz
10 dBm SWT 9s Unit dBm

-55dBc @3.2MHz

-a0|

—aol

Center 740.008016 MHz 3.2 MHz/ Span 32 MHz
Date: 9.NOV.20D4 14:13:03

Figurelll.29 : Spectre de sortie de la PLL avec PFD multiphase asynchrone

La Figure II1.29 permet de démontrer la fonctionnalit¢ de la PLL Multiphase. La
synthese de fréquence avec un pas de 400kHz est totalement fonctionnelle et présentée en

Figure I11.30.

RBW 2 kHz  RF Att 40 dB RBU 2 kHz  RF Att 40 dB
Ref Lvl VBW 100 Hz Ref Lvl VB 100 Hz
10 dBm SHT 26 s Unit dBm 10 dBm SWT 25 s Unit dBm

110l
Center 740.4008016 MHz 200 kHz/ Span 2 MHz Center 740.4008016 MHz 200 kHz, Span 2 MHz

Date: 27.JAN.2006 13:33:06 Date: 27.JAN.2006 13:35:35

Figure111.30 : Spectre de sortie dela PLL avec PFD multiphase asynchrone

Cette premicre mesure permet de mesurer la raie parasite a 3,2MHz (fréquence de

référence) qui est a -55dBc/Hz.

Nous allons maintenant vérifier la présence de raies parasites de fréquence égale au

pas de synthese.
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RBW 3 kHz RF Att 40 dB
Ref Lvl VBW 3 kHz
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Figurel11.31 : Spectre de sortie dela PLL avec PFD multiphase asynchrone

Sur le spectre, des raies parasites apparaissent a des fréquences proportionnelles a
400kHz. La PLL avec PFD multiphase est fonctionnelle mais pas optimale en terme de
pureté spectrale. Dans le circuit, seul le générateur multiphase et le dernier étage du
diviseur fonctionne a 400kHz. Or le diviseur déja caractérisé auparavant, ne démontre
aucun probleme de fonctionnement. La seule source des raies parasites est le générateur

multiphase regroupant la chaine de retard et la DLL.

111.6.6 Analyses des raies parasites
En reprenant les équations décrites au paragraphe I11.6.6, les raies parasites observées
dans le spectre de sortie de la PLL mesurée doivent étre comparées a une erreur résultant

d’une erreur de déphasage.

I * |Z filtre (]271?27'[

T

ef)|*K —

n*F ; 2

vCo ep (1’1 * Fref) Eq. 11.22

fuite

Les raies parasites générées a 400kHz et ses harmoniques seront prisent en compte.
Seule la raie parasite a 3.2MHz ne pourra étre prise en compte car cela correspond a la

fréquence de référence.
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0, =/0,2(F, )+ 0,2 (Fp)+ 0,2 (Fyy) + ... Eq. 111.23

La raie parasite a 400kHz est a -46dBc et cela correspond a une erreur de phase de :

6,(400k) = 0.01 rad Eq. 111.24

La raie parasite a 800kHz est a -52dBc et cela correspond a une erreur de phase de :

OP(SOOk) =0.005 rad Eq. 111.25

La raie parasite a 1200kHz est a -58dBc et cela correspond a une erreur de phase de :

0,(1200k) = 0.0027 rad Eq. 11126

Les autres raies parasites ne seront pas prises en compte en regard de leur faible valeur

comparée aux trois premicres raies parasites.

L’erreur quadratique moyenne est de :

0,= \/9p2(400k) + 9p2(800k) + ep2(1200k) =0.0115 rad Eq. 111.27

L’erreur sur les éléments de retard est de 0,18% de la période (période de 3.2MHz).
Cela correspond a une erreur de 0,5ns sur un élément de retard de 312,5ns. Cette erreur
est faible (grace a I’asservissement de la DLL) et peut avoir plusieurs origines comme un

mauvais appariement entre les ¢léments de retard.

Pour réduire cette erreur, les éléments de retard doivent avoir le gain de conversion
tension /retard le plus faible possible. C'est-a-dire que le retard ne doit pas, ou trés peu,

varier en fonction de la température, de la tension d’alimentation, etc ...

La cellule de retard est le bloc critique lors de la réalisation du détecteur de

phase/fréquence multiphase.
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[11.7 Conclusions

Dans ce chapitre, la multiplication de fréquence par recombinaison a été présentée.
L’influence de la recombinaison sur le spectre de sortiec a ét¢ mise en équation. La
multiplication de fréquence a été introduite dans le chapitre précédent dans une

architecture de PLL composite disposant de deux fréquences de référence différentes.

Une implémentation d’une PLL utilisant un PFD multiphase a 8 phases a permis de
mettre en évidence la sensibilité de la PLL aux erreurs du générateur multiphase lors de la

recombinaison, générant des raies parasites dans le spectre de sortie de la PLL.

L’utilisation d’un PFD multiphase dans une PLL permet d’avoir une fréquence de

référence supérieure au pas de synthése avec un diviseur de boucle entier.

Cela permet également de réduire le courant de pompe de charge tout en conservant le

méme filtre de boucle qu’une PLL classique.

De plus la raie parasite liée a la fréquence de référence se trouve rejetée a plus haute

fréquence en comparaison de la bande passante du filtre.

Néanmoins une attention particuliere doit étre apportée a la génération de phase, donc

aux ¢léments de retard, pour assurer une bonne pureté spectrale en sortie de la PLL.
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Chapitre IV : Optimisation de la bande passante et de la robustesse des synthétiseurs de
fréquence a base de PLL par I’introduction de filtres d’ordre non entier

IV.1lIntérét de I'introduction de filtres d’ordre non
entier dans les synthétiseurs de fréquence

Dans les synthétiseurs de fréquence, des compromis sont a faire entre la bande
passante et la réjection de la fréquence de référence. La bande passante définit la rapidité
du synthétiseur de fréquence et son aptitude a suivre des variations de fréquence que subit
son entrée. Cette bande passante est limitée par la réjection des raies parasites afin
d’obtenir la pureté spectrale désirée. Pour un synthétiseur de fréquence a base de PLL
(boucle a verrouillage de phase), les parametres définissants la bande passante (@), la
marge de phase (M¢) et la réjection des raies parasites (At) sont directement liés au filtre
de boucle jouant le réle de correcteur [cod98]. Dans I’approche classique, la structure du
filtre est prédéterminée (un intégrateur avec une cellule avance/retard de phase), et lors
du calcul des paramétres de ce filtre, il est quasiment impossible de répondre a toutes les
contraintes en méme temps, issues des performances souhaitées (rapidité, degré de
stabilité et niveau de bruit en sortie). Aussi souvent un compromis doit étre trouvé afin de
satisfaire au mieux les contraintes, entrainant la dégradation de certaines performances.
Par exemple, il n’est pas rare de dégrader la bande passante, afin de satisfaire les

contraintes de réjection des raies parasites et de stabilité.

Par ailleurs, un autre inconvénient du a la réalisation matérielle du filtre, concerne la
variation du degré de stabilité du synthétiseur de fréquence, qui est liée aux variations des
paramétres du filtre, elles mémes liées a la dispersion matérielle des composants. Lors de
la réalisation des circuits intégrés sur silicium, une imprécision de réalisation de I’ordre
de 10% (homogénéité des épaisseurs d’oxyde par exemple), géneére une incertitude sur la
valeur des composants électroniques réalisés. Le filtre étant calculé a partir de valeurs
nominales, une variation des valeurs des composants mis en ceuvre conduit a une
dégradation des performances attendues, pouvant méme les rendre hors spécifications.
Les composants discrets ayant une meilleure précision (de 1’ordre de 1%), afin d’obtenir
une meilleure robustesse de la PLL, les éléments du filtre de boucle sont souvent mis en
externe (non intégrés sur silicium). Malheureusement, cette opération apporte un surcout

par rapport a une solution tout intégrée.
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Afin de pallier a ces inconvénients et de lever ce verrou technologique, une solution
consiste a introduire des degrés de liberté supplémentaires dans la synthese du filtre, a
travers l’introduction de filtre d’ordre non entier (ou fractionnaire). Cette solution,
développée dans ce chapitre, est fondée sur la théorie de la dérivation fractionnaire dont
la synthése a ¢ét¢ développée au LAPS (Laboratoire d’Automatique, Productique et
Signal) de Bordeaux. Elle permet de répondre aux deux problémes précédemment

exposés : optimisation des performances et robustesse du degré de stabilité.

Dans un premier temps, le formalisme mathématique de la dérivation d’ordre non
entier ainsi que ces principales applications, sont présentés. Puis la méthodologie de
synthése d’un filtre d’ordre non entier fondée sur la récursivité fréquentielle sera décrite.
L’introduction de filtres d’ordre non entier pour la résolution des deux problémes
précédemment exposés en synthése de fréquence a base de PLL, a savoir 1’optimisation
de la bande passante et la robustesse du degré de stabilité, est présentée a travers deux

exemples d’application.

IV.1.1 Intéerét des filtres d’ordre non entier
Pour les filtres passe-bas d’ordre entier n, les diagrammes asymptotiques sont des
multiples entier de -20 dB/décade pour le gain et de -90 degré pour la phase (Figure
IV.1).

pain (dB)

-20dB/dec

» o (rad/s)

n*-20dB/dec
‘Phase (rad)

» O (rad/s)
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FigurelV.1: Intérét desfiltresd ordre non entier : comparaison des diagrammes asymptotiques de Bode
defiltres passe-bas d’ ordre entier (—) et non entier (n)(-.-.-)

L’ordre non entier permet d’assurer la continuité de la variation de pente asymptotique
de gain et donc du filtrage, introduisant ainsi un degré de liberté supplémentaire dans les

possibilités de synthese.

IV.1.2 Formalisme mathématique de la dérivation
d’ordre non entier (ou généralisée)

Afin de mieux appréhender la dérivation d’ordre non entier, une définition

mathématique succincte est donnée dans cette partie.

Un dérivateur d'ordre n quelconque, appelé dérivateur généralisé [ous91][ous95],est

tel que sa grandeur de sortie s(t) est proportionnelle a la dérivée n®™ de sa grandeur

d'entrée €t), soit :

S(t)=t"D"e(t) = Tn(dzit)j“, g1V

ou D=d/dt et n est un entier ou non-entier, réel ou complexe ; 7 désigne la constante de
temps de différentiation, réelle et positive, introduite a la puissance n afin de simplifier la
forme canonique de la transmittance ainsi que 'expression de la fréquence de transition,
et qui constitue une fréquence caractéristique du dérivateur dans I'espace des fréquences.
Lorsque la partie réelle de n est négative, on parle indifféremment de dérivateur
généralis¢ ou d'intégrateur généralisé, sachant qu'une dérivation a un ordre a partie réelle

négative constitue en fait une intégration.

Sous I’hypothése que les conditions initiales sont nulles, la transformée de Laplace de

1'équation 1.1 détermine 1'équation symbolique :

S(p) = t"p"E(p)> Eq. V.2

de laquelle se déduit la transmittance :

D(p) = (wp)" - Eq. IV.3
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La réponse en fréquences correspondant a la transmittance D(p) est alors donnée par :

D(jo) = (jto)" . Eq. IV.4

En posant axn=1/7, appelée fréquence au gain unité ou fréquence de coupure de 1’axe

des zéros dB, elle s’écrit :
. o) Eq. IV5
D(jo) = (Jj - a
®g
Le gain et la phase sont donnés par les relations :

D(jo) = ["’J e

0
. n
argD(jo) = no- Eq. IV.7

Le gain croit a raison d’un multiple entier de 20dB par décade si n est entier, et d’un
multiple non entier si N est fractionnaire. La phase, indépendante de la fréquence (pour un
dérivateur pur), est un multiple entier de 7/2 si n est entier, et d’un multiple non entier si
n est fractionnaire. Par exemple, pour N=0.5, le gain croit de 10dB par décade et la phase

est égale a /4 (45 degrés).

AD(jw) dB A arg(D(jw))
| (Jw] 6n dB/oct nZ

/ 2
OdB/JO w 0

Figure V.2 : Diagrammes de Bode d'un dérivateur d'ordre réel positif

IS4

IVV.1.3 Applications
L’¢étude des équations différentielles non entieres est une des spécificités de I’Equipe
CRONE du LAPS dont le theme général des recherches est la dérivation non enticre, en

tant qu’opérateur et outil de modélisation, sa synthése et son application dans les sciences

- 150 -



Chapitre IV : Optimisation de la bande passante et de la robustesse des synthétiseurs de
fréquence a base de PLL par I’introduction de filtres d’ordre non entier

pour I’ingénieur. Les équations différentielles non entieres sont une généralisation des
équations différentielles classiques. Dans de telles équations, I’ordre de dérivation n’est
plus entier mais réel. La plus importante part des applications de la dérivation non enticre
(et des équations différentielles qui en découlent) dans les sciences pour I’ingénieur est
apparue il y a environ vingt ans. A ce jour, la dérivation non enti¢re intervient dans les
problemes de représentation, analyse, synthése, simulation, mod¢lisation, identification,
observation, commande, isolation vibration, filtrage, reconnaissance des formes,
détection de contour, etc. Les disciplines particulierement concernées sont quant a elles
I’Electrotechnique (modé¢lisation de moteurs, de transformateurs, effets de peau,
modélisation de batteries, piles a combustible et supercapacités) ; Electronique,
télécommunications (boucles a verrouillage de phase, ...); Electromagnétisme
(modélisation de matériaux diélectriques complexes, ...); Thermique (modélisation et
identification de systemes thermiques, ...); Mécanique, Mécatronique (isolation
vibratoire, ...); Automatique (commande robuste, identification, observation et
commande de systemes non entiers, ...); Robotique (Modélisation, Suivi de trajectoire,
Planification de trajectoire, ...); Traitement du signal (filtrage, restauration,
reconstruction, analyse de bruits fractals, ...); Traitement de 1’image (modélisation
d’environnements fractals, reconnaissance des formes, détection de contour, ...);
Biologie, biophysique (conductance électrique systémes biologiques, modélisation de
neurones et de muscles, ...);Physique (analyse et modélisation de phénomeénes de

diffusion, ...) [ous83][ous91][ous95][ous05].

L’idée d’introduire de la dérivation non entiére dans une boucle de commande a pour
la premiere fois été publiée (en japonais) par S. Manabe en 1961 [man61]. Un régulateur
non entier était utilis¢é dans cet article pour améliorer les performances d’un
asservissement en présence de saturations. Les bases de la commande CRONE (CRONE
est ’acronyme de Commande Robuste d’Ordre Non Entier) trouvent quant a elles leurs
origines dans la seconde moiti¢ des années 1970, lorsque A. Oustaloup mis en ceuvre un
régulateur d’ordre non entier pour la commande robuste d'un laser a colorant continu

[ous75][ous83].

Il s’est avére par la suite que d’autres auteurs avaient auparavant suggéré des stratégies

de commande analogues (sans parler de dérivation non enti¢re) pour assurer la robustesse
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d’une boucle de commande vis-a-vis de variations de gain [bod45][hor93], sans pour
autant décrire une méthode pour y parvenir. Grace aux travaux d’A. Oustaloup et de son
équipe, de telles méthodes existent maintenant et reposent sur l’introduction de la
dérivation non entiere dans la boucle de commande. Les idées présentées dans
[bod45][hor93] ont depuis ¢été trés largement dépassées. L’originalité¢ des stratégies les
plus ¢élaborées de la commande CRONE consiste a introduire de la dérivation non enticre
(réelle ou complexe) directement dans 1’expression de la boucle ouverte, permettant ainsi
sa paramétrisation avec un faible nombre de parameétres. L’optimisation de la loi de
commande est ainsi réduite a la recherche de ces paramétres. Un exposé¢ complet des

différentes générations de la commande CRONE est proposé dans [ous99].

IV.1.4 Domaines d’intérét pour la synthése de
fréequence

Comme cela a été présenté¢ dans 1’introduction, I’utilisation de filtre d’ordre entier
dans les PLLs, limite les possibilités de correction de la boucle d’asservissement. Ainsi,
dans le cadre de nos travaux de recherche, la dérivation d’ordre non entier sera utilisée a

travers le filtre de boucle des PLLs.

Dans un premier temps, une optimisation du filtre de boucle sera étudiée. Ensuite, le
filtre de boucle sera optimisé€ pour obtenir la robustesse du degré de stabilité vis-a-vis des

variations de réalisation.

IV.2Méthodologie de synthese d’un filtre d’ordre non
entier

Cette méthode, fondée sur la récursivité fréquentielle, permet de synthétiser un filtre

réel entier qui approxime un filtre d’ordre non entier borné en fréquence.

La récursivité fréquentielle dont il s’agit porte sur les zéros et les pdles de la fonction
de transfert du filtre réel [ous95]. Le principe de la synthese est présenté ici, ainsi que les

relations entre les composants du filtre et 1’ordre non entier considéré.
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I\VV.2.1 Distribution récursive des zéros et des poles
La Figure IV.3 illustre le principe de la distribution récursive des zéros et des poles

pour synthétiser un filtre d’ordre non entier.

Le lissage des marches d’escalier du diagramme asymptotique de gain peut étre
matérialisé par une droite, appelée droite de lissage de gain de pente n*-20dB/dec, n

compris entre 0 et 1.

Le lissage des créneaux du diagramme asymptotique de phase peut étre matérialisé par
une droite, appelée droite de lissage de phase d’ordonnée n*-90 degrés (N compris entre 0

et 1), égale a la moyenne de la variation asymptotique de la phase.

IF(@)lgst
0
“hA\ -20dB/dec
N
T\ -20dB/dec
NG
TR\ -20dB/dec
el 0
> T (h2)
ArglF((D)ldeg n o n o n o n
g50 b IS I R 5 ISR VRO EURRRR N
-90°

Figure V.3 : Distribution récursive de p6les et de zéros et lissage des digrammes asymptotiques de gain et
de phase

IV.2.2 De la récursivité a la dérivation non entiere
Dans la mesure ou le diagramme asymptotique d’un intégrateur d’ordre non entier
résulte d’un lissage de gain et de phase, pour exprimer I’ordre non entier N nous allons

calculer la somme des réponses en fréquence des cellules de bases mises en parall¢le.
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La synthese du filtre d’ordre non entier est obtenue a 1’aide d’un arrangement parall¢le

récursif de cellules RC série. Il est donc plus facile de résonner en admittance.

Considérons la fonction de transfert de base d’un intégrateur tronquée ; celle-ci est

réalisée par une cellule RC série.

Figure V.4 : Filtre passe bas RC étudié

L’admittance en j@ d’une cellule RC série de rang | mis en paralléle s’exprime par :

v (JE] _ JCo jC.o Eq. V.8
o] 1+iRCo» , .0
o, ) 1+JR,Co 142
®;
avec :
1
o, = ; Eq. IV.9
R.C,
ou encore :
i2 Eq. IV.10
Yi(j wJ = oG S = (Dicis[j (DJ
(Di 1+ Ji (’Oi
:

Les diagrammes asymptotiques de la réponse en fréquence de I’admittance Y sont

présentés Figure [V.5.
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4 [Y(o)| (dB)

» (D (rad/s)

AArgY(jw)

NN

» () (rad/s)
Figure V.5 : Intégrateur tronqué étudié

Afin de simplifier les calculs nous posons :

0.C, = (pj Eq. IV.11
q
Et ©, =q'0, Eq. V.12

Avec oy pulsation de référence représentant la borne basse fréquence.

Apres identification, nous pouvons écrire

Y(j mJ _ (p] s[j mJ Eq. V.13
o) (a) Uo

(0]

Avec g =i Eq. V.14

®;

Ou p et q sont les facteurs récursifs.

Nous pouvons en déduire les relations suivantes pour le rang i+1

i+l i
0, Cipy = (Pj = p(pj = EmiCi Eq.1V.15
q q\q q
_ i+l i
R e Eq. V.16
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Bt 1 ! Eq. IV.17
RCoi  RG

i+l i~i

i+1

Le rapport entre les résistances en fonction des parametres de récursivité est définie
par :
1

i+ _94_ 1 Eq. V.18
R. p «

1

Et nous faisons de méme pour le rapport entre les capacités

i _p _ 1 Eq. IV.19

Connaissant les parametres de récursivité nous allons maintenant essayer d’en déduire

I’ordre du filtre réalisé en fonction de ces parametres de récursivité.

R/od

A4 A4 A4 A4 A4

Figure IV.6 : Structure récursive RC éudiée

Pour simplifier I’étude, nous avons numéroté les cellules récursives et il faut aussi
considérer e et 77 grand devant un. Des valeurs inférieures a 1, impliqueraient I’inversion

des rangs, c'est-a-dire que le rang 1 aurait une fréquence de coupure inférieure au rang -1.

Cela permet d’admettre, aux fréquences voisines de la fréquence de travail, que les
cellules de rang plus faibles (fréquence de coupure plus basse que la fréquence de travail)
se comportent de fagon résistive. Les cellules de rang plus élevé (fréquence de coupure
supérieure a la fréquence de travail) se comportent de manicres capacitives, comme 7 est
grand devant 1, leur impédance équivalente est grande (circuit ouvert). Le schéma

équivalent est présenté en Figure I'V.7.
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Figure V.7 : Sructurerécursive simplifiée

La suite de la démonstration est développée dans I’annexe A.

La considération d’un grand nombre de cellules (N et i suffisamment grands) permet

d’écrire.

Q] @, : (OB

+1 +2 +1 Eqg. 1V.20
= == n et —i = + =a d

®; (’Ji+1 ; ;4

Cette équation permet de mettre en évidence les parameétres de récursivité entre les
fréquences de la fonction d’admittances étudiée. Les diagrammes asymptotiques de gain

et de phase de la fonction d’admittance Y sont représentés en Figure IV 8.
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Figure IV.8 : Diagramme asymptotique de I’ admittance

Les pentes des segments AB et A’B’ décris sur le diagramme asymptotique de gain et

la courbe de lissage sont respectivement données par les équations :

AB>— 2B et pp, AMB
Loga + Logn Loga

Eq. V.21

Desquelles, nous pouvons en déduire I’expression de I’ordre en fonction des facteurs

récursifs.

IS S Eq. IV.22

L
l+ﬂ
Loga
L’équation Eq. IV.22 donne I’expression de 1’ordre non entier réalisé a partir de la
récursivité.
Nous pouvons retrouver les mémes expressions en partant du calcul de la courbe

asymptotique et de lissage du diagramme des phases.
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Compte tenu des relations précédemment établies entre les facteurs récursifs par les

relations Eq. IV.18 et Eq. IV.19 que nous rappelons ici :
a=2 et n=9L Eq. 1V.23
q

L’ordre réalisé s’exprime en fonction des parameétres récursifs des composants du

filtre.

n=lo% Eq. IV.24
logq

Formule valable pour n compris entre -1 et 1. Pour réaliser un ordre fractionnaire
supérieur a 1 (ou -1), il suffira de décomposer le filtre en deux parties, une entiere

supérieur ou égale a 1 et une autre fractionnaire compris entre -1 et 1.

Cette méthodologie de calcul peut étre reprise pour n’importe quel type de filtre. La

méthode de récursivité peut étre généralisée en utilisant les deux équations suivantes.

1

n=—7 Eqg. IV.25
1+&
Loga
n =180 _ Eq. IV.26
logq

IV.2.3 Exemple de calcul de filtre d’ordre ¥
Nous allons montrer un exemple de calcul des parametres de récursivité pour réaliser
un filtre d’ordre 2. Nous prenons un filtre de forme récursive RC en parall¢le décrit en

Figure IV.9.
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>
ER*& ER E R/o
C*n C =/=0Cnm
A2 VAR VY

FigurelV.9: Filtrerécursif calculé et simulé

Un choix doit étre fait sur le facteur de récursivité g. Ce choix permet de déterminer la
précision de I’ordre non entier. Si  est grand, le lissage de la courbe de gain ne sera pas
parfait. Néanmoins, un facteur q faible entraine un grand nombre de cellules récursives.

Par conséquent, nous prenons comme hypothése de départ :

q=21 2 Eq. IV.27

®;

Pour obtenir un ordre 2, en reprenant 1’équation Eq. IV.26 cela entraine

p=2.8284 Eq. 1V.28

De 1a nous pouvons déduire avec 1’équation Eq. IV.23 les parametres de récursivité @

et n

q2
a=P=14142et n=9 —14142 Eq. 1V.29
q p

Nous réalisons le filtre avec les données calculées pour obtenir un ordre 2. La théorie
suppose un nombre infini d’éléments de part et d’autre de la cellule centrale pour réaliser
un filtre d’ordre non entier. Pour des raisons de réalisation physique, nous sommes
obligés de nous limiter a un nombre fini de cellules. Plus ce nombre sera grand et plus les

résultats seront fideles a la théorie.

La Figure IV.10 présente la fonction de transfert du filtre d’ordre non entier pour 13
cellules. La pente du filtre récursif réalisé est de -10,07 dB/décade et la phase est de -47

degré.
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Figure 1V.10 : Réponse fréquentielle du filtre d’ ordre ¥z calculé

Du au faible nombre de cellules, ’ordre non entier est réalisé¢ sur une plage de
fréquence. Cette localisation de 1’ordre non entier entraine des effets de bord visible sur la

figure.

IV.2.4 Synthese des filtres d’ordre non entier bornées
en fréquence
Dans le paragraphe précédent, un cas particulier de synthése d’un intégrateur d’ordre
non entier a été présenté. Néanmoins, une synthese de filtre d’ordre non entier globale
peut étre utilisée, prenant également en compte les effets de bord par un bornage en
fréquence. Le bornage en fréquence, localisation de I’ordre non entier, permet de réaliser

avec précision 1’ordre désiré.

La méthode de synthése et de réalisation de filtre d’ordre non entier est décrite par A.

Oustaloup dans son ouvrage sur la dérivation non entiére [ous95 2].

Soit un dérivateur D(p) généralis¢ d’ordre n borné en fréquence :
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(142 Eq. 1V.30
a
D(p)z[uJ 76::
a)h 1+ —
wh

Ou m, est la pulsation au gain unité, ®, et m, sont respectivement les pulsations haute

et basse fréquences entre lesquelles 1’ordre non entier doit étre réalisé. Ce bornage en
fréquence est reparti par rapport a la pulsation au gain unité (wu=(wh*03b)1/ )
Ce dérivateur résulte d’'une démarche fondée sur la récursivité. Elle repose en effet sur

une distribution récursive de zéros et de pdles.

D(p)=LimDy (p) Eq. IV.31
avece
N 1+ p,
Dy(p)=| 2| T —2% Eq. IV.32
@) Ny P
o,

Ou o’k est un zéro de rang k, i est un pole de rang k et 2N+1 est le nombre de poles

et de zéros.

Les parametres de récursivité sont définis par :

o=k et n= Opss Eq. IV.33

o) o,
A partir de ces équations il est possible de déterminer le nombre de poles et de zéros

nécessaire a la réalisation localisée de 1’ordre non entier désiré.

IV.2.5 Contraintes de la forme récursive
Le principal inconvénient de la structure récursive est le grand nombre d’éléments

nécessaires pour réaliser un ordre non entier sur une large plage de fréquence. Ou dit
autrement, si le nombre de cellules récursives est limité, une ondulation pourra apparaitre

sur les courbes de gain et de phase. Le nombre de cellules est donc déterminé par la zone

- 162 -



Chapitre IV : Optimisation de la bande passante et de la robustesse des synthétiseurs de
fréquence a base de PLL par I’introduction de filtres d’ordre non entier

de fréquence et la précision (facteur de récursivité q) avec laquelle nous voulons réaliser

un filtre d’ordre non entier.

De plus, I’ordre non entier est créé a partir d’une alternance de pente nulle et de pente
proportionnelle a 20dB/décade. L’alternance doit commencer avant et se terminer aprés
la zone de fréquence désirée pour I’ordre non entier afin d’éviter les effets de bords liés a

’utilisation du phénomene de lissage.

Cette théorie permet de comprendre le mode de construction d’un filtre d’ordre non
entier mais a pour principal inconvénient de nécessiter beaucoup d’éléments en parallele.
Neéanmoins il est possible de réaliser un ordre non entier sur une toute petite plage de
fréquence avec un nombre limité d’¢éléments récursifs. Dans ce cas précis, 1’étude directe

de la fonction de transfert donne une approche plus fine.

IV.30ptimisation de I'ordre du filtre de boucle

Le filtre de boucle constitue le régulateur de notre boucle d’asservissement et

détermine les performances de la PLL. Ce filtre doit garantir :
- la rapidité maximale, a travers une bande passante la plus grande possible

- la stabilité, a travers une marge de phase suffisante, en générale supérieure a 45

degré

- une pureté spectrale en sortie de la PLL, a travers une atténuation la plus grande
possible a la fréquence de référence (Fref), pour filtrer la raie parasite située a la
fréquence de comparaison (ou d’échantillonnage) générée par le couple PFD et

pompe de charge.

IV.3.1 Contraintes sur le filtre de boucle entier
Lors du calcul du filtre de boucle, celui-ci implique de choisir dans un premier temps
la bande passante et la marge de phase (parametres les plus importants), puis nous

observons I’atténuation obtenue en suivant 1’organigramme décrit en Figure IV.11
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Choix
Bande passante
Marge de phase|
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|

Insuffisant .
Attenuation

@ I:ref

Suffisant

Réalisation
du filtre

Figure V.11 : Organigramme pour le choix du filtre de boucle

Si I’atténuation a la fréquence de référence est insuffisante alors la bande passante est

diminuée jusqu’a satisfaction du troisiéme critére.

Dans cette partie, I’étude menée au chapitre état de 1’art sur le calcul du filtre de
boucle va étre reprise mais cette fois des degrés de liberté supplémentaires vont étre
ajoutés sur les ordres du filtre. L objectif est de déterminer les ordres optimaux pour ce
type de filtre afin de répondre aux trois contraintes (marge de phase, bande passante et

atténuation a la fréquence de référence Fi.r) dans le méme temps et sans compromis.

IVV.3.2 Etude du filtre de boucle classique

Nous allons reprendre 1’étude faite lors du chapitre état de 1’art.

(pVCO

(pre
% @ —|C, (1+1,p) ‘ cho_._>
p(1+1,p) b

A

Qyiv 1

Figure V.12 : Model dela PLL étudiée
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La fonction de transfert de la PLL en boucle ouverte est décrite ci-dessous :

Ki*K, . C I+1,p
Golp)= K47 Ko Co L1 Tip)

Eq. 1V.34
N*p  p (l+1,p)
Avec :

1 1

Eq. IV.35
T LP)

On définit @, comme la pulsation au gain unité (bande passante) et @ comme la
pulsation de référence (raie parasite a filtrer). A partir de la fonction de transfert en

boucle ouverte décrite en équation Eq. IV.34 on peut écrire les équations décrivant le

gain statique, la marge de phase et I’atténuation a la fréquence de référence.

N
Cy, =20*Logl| ———— |+20* Log(®
=20t N a0t Lot

Eq. IV.36
Mo = Arctg( Oy j — Arctg[wu J Eq. V.37

® o, ®,” Eq. V.38
—AT—40*LOg—u 1+ r2 1+ u2 V.

®, 1 (O]

= Log 5> |+ Log .
10 o, o,
1+—%5 1+—5
®;

o,

Dans ce cas nous nous retrouvons avec trois équations et quatre inconnus (@, @, ax et
ay).

Pour réduire le nombre d’inconnus, il est habituel de prendre @, comme pulsation

centrale du filtre et de prendre un facteur dix entre les deux pulsations du filtre afin
d’obtenir une marge de phase de 55 degrés.

(@)

u =

* = *
0, *o0, et 0, =10* o,

Eq. V.39
Ces hypothéses permettent d’exprimer les équations seulement en fonction de @, et @

N
C, =20*Log — | +20* Log(e
0 g(cho*KdJ glo,)

Eq. IV.40
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M, = Arctg(\/ﬁ)—Arctg[\{?J Eq. IV.41
2
Eq. IV.42
—AT—40*Log(°’“] 1+(‘”r] £10 L q
r u 10
=Logl ———~—— |+ Logl ——————
10 5 110 8 LV
1T+ —| —
o, ) 10

L’équation Eq. IV.41 prouve que la marge de phase est indépendante de @, et @. Le
choix de la marge de phase et de la fréquence au gain unité désirée, impose la réjection de
la fréquence de référence. Si I’atténuation est insuffisante alors il faut réduire la bande

passante.

I\VV.3.3 Etude du filtre d’ordre non entier

Le but recherché dans I’utilisation du filtre d’ordre non entier est d’apporter deux
degrés de liberté sur le réglage des trois spécifications, sans réduire la bande passante

[lag05][1ag06].

Dans cette étude, la structure du filtre classique est conservée, mais en généralisant les

ordres du filtre aux ordres non entier.

Ky *Ky,  Co . (I+1p)™
GBO(p)z d *70*( 1 ) Eq. 1V.43

N#p  p (l+1,p)™

Afin de se placer dans les mémes conditions, les pulsations ®; et @, du filtre sont

conserveées :

2
0, =0, *0, ¢t 0, =10* o, Eq. V.44

L’équation du gain du filtre est identique

C,=20* Log[ ] +20* Log(o, ) Eq. 1V.45

Kvco * Ky

Mais la marge de phase devient dépendante de I’ordre du filtre
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M, =180+ Py, (“)u) =n ¥ ArCtg(mu) —-n, * Arctg(w“J Eq. 1V.46
@ o,
On en déduit
M, =n,* Arctg(ﬂ)— n, * Arctg(lﬂooj Eq. 1V.47

L’atténuation aussi devient dépendant de 1’ordre du filtre

At@Freference = |GBO ((Dr )| - |GBO ((’Ou )| = |GBO (0)1" )| Eq 1V.48
2
— AT -40* Log(m“] 1+ ((DYJ *10 L+ 1 Eqg. 1V.49
10 r ml*LOgﬁT +“2*L°g71021
o | 1
o)

Ainsi, les trois spécifications sont données par trois équations permettant un meilleur

découplage du réglage de la rejection par rapport aux deux autres spécifications.

Connaissant la bande passante, la marge de phase et la fréquence de référence désirée,
il est possible de connaitre les ordres du filtre permettant d’avoir les trois spécifications

en méme temps.

IV.3.4 Application a une PLL & 4GHz

Afin d’évaluer I’apport li¢ a I’introduction d’un filtre d’ordre non entier, une étude
comparative est effectuée sur une PLL fonctionnant 8 4GHz avec un rapport de division
de 10 000, un courant de pompe de charge de 777pA et un gain de VCO de 150MHz/V.

Ces caractéristiques sont extraites d’une PLL déja réalisée a STMicroelectronics.

Les schémas de principe et fonctionnels petits signaux sont donnés par la Figure IV.13

avece |

_777.10°

Kd (A/rad) , Kvco=150.10°*2z(rad /V) et N =10000 Eq. 1V.50
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777pA

26kHz VCO 4GHz
400kHz
PFD —>
@ 150 MHz/V

1
10000

Figure 1V.13 : Schéma de principe dela PLL 4GHz étudiée

Les spécifications sont :
- une marge de phase de 55 degrés
- une bande passante de 26kHz (pulsation au gain unité 0,=21*26.10° rad/s)

- une atténuation a la fréquence de référence de 400kHz (pulsation de

référence w=2m*400.10° rad/s) supérieure 4 40dB en boucle ouverte.

IV.3.4.1 Etude avec filtre de boucle classique

En appliquant la relation Eq. IV.42, les parametres du filtre de boucle sont les

suivants :

Ry=16 kQ C,=1.16 nF et C;=1.28nF

p

R,

L
% C.

Figure V.14 : Topologie du filtre classique

Cy

La réponse en fréquence de la boucle ouverte de la PLL est présentée Figure IV.15.
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p.g = dB2d (V" /net@258")

—izp 1 phase(vF{"/nst@255"

=

130 Ll
+ >

=144

15¢
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Figure 1V.15 : Réponse fréquentielle en boucle ouverte dela PLL classique

Le filtre de boucle classique avec une marge de phase de 55 degrés et une bande
passante de 26kHz ne permet pas d’obtenir une réjection a la fréquence de référence

(400kHz) supérieure a 38dB.

IV.3.4.2 Filtre d’ordre optimum pour la PLL a 4GHz

En introduisant un filtre d’ordre non entier comme filtre de boucle, I’objectif est de

vérifier I’ensemble des trois spécifications.

A Taide des équations Eq. IV.48 et Eq. 1V.49, une étude des variations de
I’atténuation en fonction des ordres n; et n, & marge de phase constante est effectuée. Le
Tableau IV.1 présente les atténuations correspondantes pour différents ordres entiers et
pour une bande passante fixée a 26kHz et une fréquence de référence a 400kHz. Le
Tableau V.2 présente la méme étude pour des ordres non entiers, permettant de satisfaire

les trois contraintes en méme temps.

- 169 -



Contribution a I’étude de nouvelles architectures de synthétiseur de fréquence

n, 1 1 1 2 2 2
n, 1 2 3 2 3 4
AT(dB) 38 50 64 27 40 54
M, (°) 55 37,5 19.8 110 92,25 75

Tableau IV.1: Ordreentier : Influence des ordres du filtre sur |’ atténuation

n, 0,76 1,08 1,39 1,7
n, 0 0,9 2,6 3,9
AT (dB) 30 40 50 60
M, (°) 55 55 55 55

Tableau V.2 : Ordre non entier : Influence del’ ordre du filtre sur I’ atténuation

Le Tableau IV.1 montre qu’il est impossible de répondre aux trois spécifications en

méme temps (bande passante, atténuation et marge de phase) en fixant la bande passante

a 26kHz.

Le Tableau IV.2 montre que les trois spécifications peuvent étre vérifié et méme
d’obtenir une atténuation supérieure a 40dB. Pour la suite une atténuation de 50 dB est
retenue. La fonction de transfert du filtre de boucle est alors donnée par la relation

suivante :

, (1+ I1p)1'4 C .

3k = —— %

Cy (1+,p)1+1,p)"*

_G Eq. IV.51
p (+1,p)* p (I+1,p)1+1,p)°

Ainsi a structure de filtre identique, I’introduction d’ordres non entiers a permis

d’obtenir les ordres optimums pour une telle structure.

Pour simuler un tel filtre a 1’aide des simulateurs €lectroniques utilisés en conception
analogique, il est nécessaire d’avoir un modele de la réalisation physique a 1’aide de
composants discrets. Une approche consiste a réaliser séparément les parties entieres et
fractionnaires du filtre. Une telle approche, qui a ’avantage d’étre simple et directe, ne
conduit certainement pas a un optimum en terme de nombre de composants nécessaire a

la réalisation.
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200p
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v

Figure V.16 : Modéle de réalisation physique du filtre d’ ordre non entier optimum

Le schéma de la réalisation qui s’en déduit est alors donné par la Figure IV.16. Dans

ce schéma :

la partie A réalise la fonction de transfert suivante :

Ap)= Co 0rp) Eq. IV.52
p (1+1,p)

la partie B réalise le filtre passe-haut d’ordre non entier :

B(p) = (1+1,p)* Eq. IV.53

la partie C réalise le filtre passe-bas d’ordre non entier :

Cp)=— Eq. IV.54

(1+ sz)0‘6

et la partie D réalise la partie enti¢re du filtre passe bas :

D(p)=—1—. Eq. IV.55

(1+1,p)

La réponse en fréquence de la boucle ouverte de la PLL avec le filtre d’ordre non

entier optimum est présentée a la Figure IV.17.
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Figure IV.17 : Réponse en fréquence de la boucle ouverte de la PLL avec filtre d’ ordre non entier optimum
Ainsi le filtre de boucle d’ordre non entier optimum, permet bien de vérifier les trois
spécifications :
- une fréquence de coupure de 26kHz
- une marge de phase de 55 degrés
- ainsi qu’une atténuation a 400kHz de 50dB.

Le gain en performances se paye au prix d’un nombre plus élevé de composants pour
la réalisation. Toutefois cela provient de la méthode de synthése par décomposition
directe en partie entiere et fractionnaire du filtre. Une synthése globale, notamment a
I’aide du module « Identification fréquentielle par modele non entier » du logiciel

CRONE, conduira certainement a une structure plus réduite.

IV.3.4.3Comparaison des deux filtres

La Figure IV.18 présente la comparaison des deux réponses en fréquence obtenues
avec les deux filtres de boucle, entier et non entier. En basses fréquences les courbes de
gain et de phase sont sensiblement identiques ; par contre en hautes fréquences, le filtre

d’ordre non entier permet une meilleure réjection notamment a la fréquence de référence
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de 400kHz, prouvant ainsi I’intérét de I’utilisation de filtre d’ordre non entier pour le

synthétiseur de fréquence a base de PLL.
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Figure V.18 : Comparaison des réponses en fréquence des deux boucles ouvertedela PLL a 4GHz

IV.40btention de la robustesse du degré de stabilité

Classiquement, lors de la réalisation physique, la dispersion paramétrique sur les

valeurs des composants, conduit :

- a des variations des différents gains des éléments de la PLL ; globalement cela se

traduit par une variation de gain de la boucle ouverte de la PLL.

- a des variations des parametres du filtre qui se traduisent par des variations de gain

et de phase de la boucle ouverte de la PLL.

Cela entraine une variation des performances et notamment de la marge de phase, c’est

a dire du degré de stabilité de la PLL.

Classiquement, pour palier a ce probleme, la marge de phase est sur-spécifié¢e afin de
garantir une marge de phase supérieure a 45 degrés dans tout les cas. De plus, si les

valeurs du filtre de boucle sont compatibles avec l’intégration, le filtre de boucle est
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malgré tout placé en externe du circuit pour une meilleure précision des €éléments du

filtre.

Cette démarche conservative reste pénalisante en termes de rapidité et d’intégration.
Aussi, apres avoir étudié les variations du degré de stabilité d’une PLL d’étude, 1’objectif
est d’obtenir la robustesse du degré de stabilité de la PLL, a I’aide d’un filtre d’ordre non

entier, principe qui est a la base de la commande CRONE [ous91].

IV.4.1 Problématique : variation du degré de stabilité de
la PLL

Comme cela est indiqué en introduction de ce paragraphe, le filtre de boucle est
calculé pour des valeurs données des gains des éléments de la PLL. Les dispersions
paramétriques de réalisation générent une variation de la bande passante et de la marge de

phase.

Pour quantifier I’impact de ces variations, I’étude des variations de la marge de phase
d’une PLL classique est effectuée. En reprenant la fonction de transfert en boucle ouverte

d’une PLL enti¢re donnée par la relation Eq. [V.34 :

P
I+—
[ 0)1] 1 Kveco*Ip Eq. IV.56
G, = —

o =Co pYP? N
I+—
®,

I’expression de la phase en fonction de la fréquence s’écrit :

o(w)=-180+ Arctg(ﬁj - Arctg(ﬁj . Eq. IV.57
o, w,

Pour étudier la sensibilité de la marge de phase aux variations de la fréquence au gain
unité, il faut étudier la variation de son maximum, c'est-a-dire la dérivée de la marge de

phase a m, :
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1 1
Mow,) o o _ 1 1 Eq. V.58
dw, o, o’ o, ?
o+ o+ —tw, —to,
a)l a)z wl wz

La dérivée s’annule en un seul point pour :

W, =0 *w, . Eq. 1V.59

Ainsi, le maximum de marge de phase est apporté a la pulsation au gain unité pour les

valeurs nominales des éléments de la PLL.

La Figure IV.19.a présente I’influence des variations de gain de la boucle ouverte sur

la marge de phase, dans le cas d’une PLL classique.

Une petite variation de gain entraine une variation de la fréquence au gain unité qui a
pour conséquence une variation importante de la marge de phase, et donc du degré de
stabilité. Ces variations de la marge de phase sont essentiellement dues a ’allure de la

courbe de phase (cloche étroite).

L’idée est alors de synthétiser une courbe de phase présentant un plat sur une bande de
fréquence donnée, autour de la fréquence au gain unité. Ainsi comme I’illustre la Figure
IV.19.b, pour des variations de gain conduisant a des variations de @, dans la bande de
fréquence considérée, la marge de phase restera identique traduisant la robustesse du
degré de stabilité. La conservation du compromis classique rapidité/stabilité conduit a

une marge de phase de 45 degrés, ce qui correspond a un ordre non entier de %2 .
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A Gain A Gain

APhase A Phase

Figure V.19 : Principe de la robustesse de la marge de phase

IV.4.2 Application a une PLL 200MHz

Pour une application émetteur RF, une synthése de fréquence disposant de six pas
fractionnaires déterminé par le mode d’émission, est utilisée. Pour réaliser cette synthése,
une PLL fractionnaire peut étre envisagée, mais a pour inconvénient sa complexité ainsi
que d’importants risques de couplage avec la voie de réception. Une alternative avec un
pas rationnel est proposée a base de deux PLLs en série. Cette solution n’est valable que
si la premiére PLL est de surface équivalente au diviseur fractionnaire. Cette solution
étant concurrente d’une PLL unique fractionnaire, le filtre de boucle de la PLL basses
fréquences doit étre intégrable sur silicium. Le nombre de composants externes doit étre
identique a la solution concurrente. L’intégration de la PLL avec le filtre sur silicium,
doit conduire a une aussi grande précision sur les composants et donc a la robustesse de

la marge de phase, comme c’est le cas pour un filtre & base d’éléments discrets externes.

Aussi dans cette partie est présenté 1’étude de I’impact des variations paramétriques

des composants sur la marge de phase de la PLL basses fréquences (IFPLL).

La PLL 192MHz considérée, a une fréquence de référence de 38,4 MHz, une pompe
de charge de 100uA, un diviseur de fréquence par 5 dans la boucle de retour et un VCO

de gain 180MHz/V. Son schéma de principe est donné en Figure 1V.20.
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Figure V.20 : Schéma de principe de la PLL étudiée pour la robustesse de la marge de phase.

IV.4.2.1PLL avec filtre de boucle classique

Le filtre de boucle est congu pour obtenir en boucle ouverte une fréquence au gain

unité (bande passante) de 2,5MHz et une marge de phase de 45 degrés.

Les composants de ce filtre ont pour valeurs :
Ry=5kQ C,=30pF et Ci=5.9pF.
La topologie du filtre est donnée Figure IV.21 et la réponse en fréquence en boucle

ouverte de la PLL est présentée Figure IV.22. Il s’en déduit une bande passante de

2,5MHz et une marge de phase de 45 degrés.

Iy

>

Cy

Figure V.21 : Topologie du filtre classique
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Figure 1V.22 : Réponse en fréguence de la boucle ouverte de la PLL 200MHz avec filtre classique

IV.4.2.2 Etudes des variations du degré de stabilité dans le cas de la
PLL avec filtre de boucle classigue

Pour faire les simulations des variations paramétriques des composants, plusieurs
configurations correspondant a des valeurs de composants de la PLL sont considérées. Le
gain du VCO varie de £60%(AKvco), les résistances de +20%(AR), les capacités de
+20%(AC) et le courant de pompe de charge £20%(Alp) par rapport a leurs valeurs
nominales. Pour chaque cas, la marge de phase est mesurée. Le Tableau IV.3 présente les

différents cas d’étude considérés (81 tirages).
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Cas Alp AKvca AC AR
1 -20% -60% -20% -20%
2 -20% -60% -20% Typique
3 -20% -60% -20% +20%
4 -20% -60% Typique -20%
7 -20% -60% +20% -20%
10 -20% Typique -20% -20%
19 -20% +60% -20% -20%
28 Typique -60% -20% -20%
41 Typique Typique Typique Typique
55 +20% -60% -20% -20%
81 +20% +60% +20% +20%

Tableau V.3 : Description des différents cas étudiés

La Figure IV.23 présente les variations de la marge de phase en fonction des cas

décrits précédemment.

50
45 |
40 |

o]

30

Marge de phase

25

1 11 21 31 41 51 61 71 81
Cas process

Figure IV.23: Variations de la marge de phase en fonction des différents cas étudiés

La Figure V.23 montre une variation importante de la marge de phase (entre 27 et 46
degrés). De plus, dans un cas (Kvco -60%, Ip -20%, résistances -20%, capacités -20%), la
marge de phase du systeme est de 27 degrés, ce qui conduit a une PLL avec un

comportement oscillant faiblement amorti.
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Dans le cadre d’une implémentation du filtre sur silicium, la robustesse de la marge de
phase n’est pas obtenue, ce qui se traduira par des PLLs qui n’auraient pas le méme

comportement, voire méme un comportement oscillant amorti.

IV.4.2.3PLL avec filtre d’ordre non entier

Aussi afin d’obtenir la robustesse du degré de stabilité de la PLL, un filtre d’ordre non

entier est utilisé [lag06_2].

Afin de réaliser la réponse en fréquence présentée en Figure IV.19.b avec le minimum
de complexité, un filtre avec deux poéles et deux zéros placés comme en Figure V.24 sera

synthétiseé.

A F(jo)]

» O

Figure V.24 : Diagramme asymptotique de gain du filtre d’ ordre non entier a synthétiser

La fonction de transfert du filtre d’ordre non entier correspondant a la Figure V.24 est

donnée par la relation suivante :

0,5
)
F(p) _ l % 0)01 , Eq. V.60

IO 1,5
(Hj
.,

La topologie de ce filtre d’ordre non entier est présentée par la Figure [V.25 :
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Figure V.25 : Topologie du filtre non entier

La fonction de transfert rationnelle correspondante est donnée par la relation Eq.

IV.6l :

F(p)= 1, (1"' RC, p)(1+ RC, p) , Eq. IV.61
p C(I+RCPII+RC,p)+(R+R)CC,p+C +C,
avec :
Rzzi,gzg et cszg. Eq. 1V.62
o n K

La fonction de transfert du filtre peut se mettre sous la forme :

F(p)= L= (1+QZJ(1+(:J

, Eq. IV.63
wﬂwﬂ(mj@ﬂ}
a)c3 0)04
avece .
1 1
W, = , @, = _ Eq. 1V.64
RC RC,

Les expressions des poles @, et @, sont données par les expressions suivantes :

_ —(Ko+om+K+1)+/K?a® + 2Ko’n+ 2K 0. — 2Ka + 00> — 2KoK— 200 + K> + 2K +1 Eq. IV.65
- 2R C,

a)c 3

(Ko +om+ K +1) = K?a? + 2Ka’n + 2K 0 — 2Ka + 0’0 — 2KaK— 200+ K* + 2K +1  Eq.1V.66

o, =—
o 2R C,

L’expression de la phase s’écrit :
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o(w)=-180+ Arctg(ﬂj + Arctg(ﬂJ _ Arctg(ﬂJ _ Arctg( o j . Eq. IV.67

cl c2 c3 a)c4

Pour ce filtre d’ordre non entier, la sensibilité¢ de la marge de phase par rapport a la

variation de la pulsation au gain unité s’écrit :

Mo@,) 1 P S SRR Eq. V.68
a 2 2 2 2
), (l)u a)u C()u a)u
+ a)cl + 6()02 + 0)C3 + a)c4
a)CI a)CZ a)C3 a)C4

En prenant en compte la distribution des zéros et des pdles, qui est telle que
O1<B3<W <2504 , I’équation Eq. IV.68 s’annule en deux points situés de part et
d’autre de m, (entre @x; et @3 et entre @, et @4). Cela démontre une faible sensibilité de

la marge de phase aux variations de la fréquence au gain unité.

Compte tenu des spécifications, les composants nécessaires a la réalisation du filtre

d’ordre non entier se déduisent :
Ri=9kQ , C;=55pF , R,=4.5kQ , C,=9.17pF , C5= 3.9pF.
La Figure V.26 présente la réponse en fréquence de la boucle ouverte ainsi obtenue.
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Figure V.26 : Réponse en fréquence de la boucle ouverte de la PLL avec filtre d’ ordre non entier
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La Figure IV.26 montre bien un plat de phase autour de la fréquence au gain unité qui
conduira a une robustesse de la marge de phase. L’ondulation de la phase qui apparait est
due au faible nombre de zéros et de poles utilisés pour réaliser le filtre d’ordre non entier.
Ce faible nombre résulte de la nécessite d’avoir un nombre minimum de composants.
Néanmoins cette ondulation n’est pas génante, car la variation n’est que de quelques

degrés.

Un logiciel de syntheése sous MATLAB a été¢ développé au LAPS de Bordeaux,
permettant d’obtenir directement les valeurs des composants du filtre a partir des

spécifications fréquentielles et d’une erreur d’ondulation tolérée.

IV.4.2.4Etude de larobustesse de la marge de phase de la PLL avec
filtre d’ordre non entier

Les mémes variations paramétriques des composants qu’au paragraphe IV.4.2.2 sont
considérées. La Figure IV.27 présente les variations de la marge de phase dans les

différents cas d’étude.
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process cases

Figure IV.27 : Variation de la marge de phase en fonction des différents cas étudiés

Dans tout les cas, la marge de phase reste quasiment constante a 45 degrés (variation
de 2 degrés maximum), montrant ainsi la robustesse de la marge de phase, et donc du

degré de stabilité.
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Les comportements temporels de la PLL avec les deux filtres (entier et non entier) sont

présentés Figure IV.28.

EPLL Ordre non entier
P L clasique
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Figure V.28 : Comparaison des réponses temporelles de la PLL avec lesfiltres classique et non entier

La PLL avec filtre d’ordre non entier est 1égérement plus lente malgré que les deux
PLLs aient la méme fréquence au gain unité ainsi que la méme marge de phase (45

degré). Dans notre cas d’application, cela n’est pas critique.
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IV.5Conclusions

Dans ce chapitre, il a ét¢ montré que la limitation a 1’ordre entier pour la conception
du filtre de boucle, ne permettait pas de trouver Ioptimum de fonctionnement.
L’optimisation du filtre de boucle a été¢ démontrée par I’introduction de filtre d’ordre non

entier. Une validation de la méthode de calcul de I’ordre optimum a été présentée.

De plus, I'utilisation de filtre d’ordre non entier a permis d’obtenir la robustesse de la
marge de phase vis-a-vis des variations paramétriques des composants. Le sur
dimensionnement de la marge de phase employé dans le cadre d’un filtre de boucle
classique n’est plus nécessaire. Le filtre d’ordre non entier permet d’obtenir une marge de
phase quasiment constante pour tous les cas de dispersions de fabrication. Cette
robustesse obtenue permet d’envisager ’intégration du filtre d’ordre non entier de boucle

sur silicium.
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Conclusion

Le travail présenté dans ce mémoire de theése entre dans le cadre de recherche
commune entre la société STMicroelectronics, le laboratoire IXL et le laboratoire LAPS,

sur la mise en ceuvre de solutions innovantes pour la synthese de fréquence.

Le premier chapitre présente quelques notions sur la synthése de fréquence avant de
présenter la synthése de fréquence a base de boucle a verrouillage de phase. Cette
présentation a permis de mettre en évidence les limitations d’une telle synthése. En effet,
la boucle a verrouillage de phase ne permet pas de disposer d’une bande passante
suffisamment grande pour relacher les contraintes sur I’oscillateur contrlé en tension

(Voltage Controlled Oscillator VCO).

Le deuxieme chapitre a montré que la structure de synthétiseur de fréquence a base de
boucle a verrouillage de phase composite présente une bande passante ¢largie, en ce qui
concerne le filtrage du bruit de phase de 1’oscillateur contrdlé en tension. Cette nouvelle
architecture a permis de mettre en évidence que les limitations de la boucle a verrouillage
de phase sont liées a I’échantillonnage effectué par le diviseur de fréquence dans la
boucle de retour. Les simulations comportementales temporelles ont permis de valider un

modele permettant de prédire les performances d’une telle PLL.

Le troisiéme chapitre introduit la multiplication de fréquence par recombinaison des
fronts. Le comparateur de phase/fréquence présenté¢ permet d’obtenir une fréquence de
référence supérieure au pas de synthése. Ce comparateur permet une réduction du courant
de la pompe de charge, mais ne permet pas d’augmenter la bande passante, car il est
limité par 1’échantillonnage réalisé par le diviseur de fréquence. Une intégration sur
silicium en technologie STMicroelectronics BICMOS 0,25um a permis de valider cette
nouvelle architecture de PLL. Le circuit mesuré est totalement fonctionnel et a souligné

la contrainte de précision nécessaire a I’obtention d’une bonne pureté spectrale.
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Le quatrieme chapitre présente I’optimisation du filtre de boucle des PLLs. La mise en
équation du filtre de boucle a mis en évidence qu’avec I'utilisation d’ordres entiers il
n’est pas possible d’obtenir un optimum, mais un compromis entre les différentes
spécifications. L’utilisation de filtres d’ordre non entier permet d’une part de trouver le
filtre optimum permettant de répondre a toutes les spécifications en méme temps, et
d’autre part, d’apporter une solution aux problémes de robustesse des filtres de boucle
lors de leur intégration sur silicium. Les dispersions du procédé de fabrication ne

permettaient pas d’intégrer sur silicium les filtres passifs des PLLs.

Ce travail de recherche a permis une meilleure compréhension des contraintes liées a
la synthese de fréquence, et également de proposer une solution alternative et innovante

aux problémes rencontrés.
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ANNEXESA : Filtresd’ordre non entier ; Calcul

Pour simplifier I’étude, nous avons numéroté les cellules récursives et il faut aussi
considérer @ et 7 grand devant un. Des valeurs inférieurs a 1, impliquerai I’inversion des

rang, c'est-a-dire que le rang 1 aurait une fréquence de coupure inférieur au rang -1.

Cela permet d’admettre, aux fréquences voisines de la fréquence de travail, que les
cellules de rang plus faibles (fréquence de coupures plus basse que la fréquence de
travail) se comportent de fagon résistives. Les cellules de rang plus élevé (fréquence de
coupure supérieure a la fréquence de travail) se comportent de manicres capacitives,
comme 7 est grand devant 1, leur impédance équivalente est grande (circuit ouvert). Le

schéma €quivalent est présenté en Figure A.1.

R
LR | N |
= o
<
=
i-2 i-1 i

Figure A.1: Structure récursive simplifiée

Le comportement du filtre aux fréquences voisines de la fréquence de travail est

caractérisé par I’admittance suivante :

Y(jo)= Gy + ——— Eq. Al
O=0; - J n
o' Co
Avec :
1 4
o, =——=(m)' o Eq. IV.2
RC. (an) 0

, représente la fréquence de coupure de la cellule centrale (indice 0).

Nous pouvons écrire I’admittance sous une nouvelle forme :
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j ig ® Eq. A2
. n Y.
Y(j0) = G| 1+ ———
=0 1+ -0
(om)

Avec Gq représentant la conductance équivalente a I’ensemble des résistances en
parallele. L’expression de G¢q est donnée ci-dessous.

L Eq A3

G, =i[a‘N T e [
R k=—N

En effectuant un changement de variable k’=k+N, nous obtenons :

LN ey N N = la—o™ Eq. A4

G, =— o =— =
R o R =0 R a-1

L’¢équation Eq. A.2 peut se réécrire :

N o Eq. A5
. lo-a ;
Y(jo) = —
0=0; R a-1 4, 2
;
En posant :
Lty r . e-1 zia(l—“_N_f_l) Eq.A6
o o[ (m) (@) (-a™)] o 1-a N
Sachant que o=(0m)'®y , nous pouvons écrire :
—N-i-1
o _dl-a , ) Eq. A7
o) 1—a N

Nous allons étudié le comportement aux fréquences voisines de la fréquence de travail
Wi+1=0om; . L’admittance devient :

Eq.A.8
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Avec

o _ afl-a™2) EqA9
()

’ —N-i-1
i+l l-a

En remplacant m;;; par oan; dans 1’équation précédente nous obtenons :

’ —N-i-1
Oist _ 1-a Eq. A.10

“N-i-2
(Di 1_ o !

De la nous pouvons en déduire en posant i=i+1 :

4 -N-i-2

i+l

®y, l-o Eqg. A1l
03+ _nl Noi3 G-~
i+l —o
Nous pouvons constater que :
Die1 , Div2 et 2: % “)i+1 Eg. IV.12
O, o o, o

i i+l

Néanmoins, la considération d’un grand nombre de cellules (N et i suffisamment

grands) permet d’écrire.

Qi1 _ Oiyp —q et Oi _ Qi _ Eq. A.13

’ ’
®; O O 0

Cette équation permet de mettre en évidence les parameétres de récursivités entre les
fréquences de la fonction d’admittances étudi¢e. Les diagrammes asymptotiques de gain

et de phase de la fonction d’admittance Y sont représentés en Figure A.2.
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Figure A.2 : Diagramme asymptotique de |’ admittance

Les pentes des segments AB et A’B’ décrit sur le diagramme asymptotiques de gain et

la courbe de lissage sont respectivement données par les équations :

AB>— 2B et pp, AMB
Loga + Logn Loga

Eq. A4

Desquelles, nous pouvons en déduire I’expression de I’ordre en fonction des facteurs

récursifs.

e 1 Eq. A15

L
l+ﬂ
Loga
Nous pouvons retrouver les mémes expressions en partant du calcul de la courbe

asymptotique et de lissage du diagramme des phases.

Comte tenu des relations précédemment établies entre les facteurs récursifs que nous

rappelons ici :
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a=L et n= L Eq. A.16

L’ordre réalis¢ s’exprime en fonction des paramétres récursifs des composants du

filtre.

n=log_, Eq. A17
logq
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