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Résumé

L'objectif de cette these est d’étudier la faisabilité et les performances d’un synthétiseur de
fréquences agile pour les transmissions multi-bandes multi-utilisateurs destinées aux
systémes de transmission fournissant un trés grand débit tout en répondant aux exigences
de faible consommation et d’intégration facile. Dans ce contexte, les solutions classiques de
synthétiseur de fréquences ne sont pas applicables et il est nécessaire de développer de
nouvelles structures qui générent les fréquences centrales en permanence. La commutation
d’une fréquence a I'autre peut se faire alors trés rapidement par simple modification de la
configuration des multiplexeurs.

Dans la premiere partie de ce travail nous nous consacrons a l'analyse d’une telle
architecture a fort potentiel. Une partie de sa structure est réalisée en technologie
conventionnelle BiICMOS afin de valider sa faisabilité ainsi que le fonctionnement des
solutions schématiques développées. Grace a la caractérisation des composants, une analyse
de la structure compléte est réalisée. Cependant, la complexité de la structure du
synthétiseur proposé fait de sorte qu’il existe pour les fréquences générées un grand
nombre de fréquences parasites qui induisent des interférences entre utilisateurs. La
réduction de leurs effets sur la transmission est I'objet de la deuxieme partie de notre
travail. Deux solutions numériques de réduction des interférences sont proposées. Elles
permettent de rendre le design de la partie analogique moins contraignant en allégeant le
cahier des charges et nous ont ainsi permis de simplifier I'architecture du synthétiseur.

Abstract

The aim of this thesis is to study the feasibility and the performances of a fast switching
frequency synthesizer designed for a high debit multi-band multi-user transmission with
application in the transmission systems requiring a low consumption and an easy IC
integration. In this context, the use of the classical synthesizer structures does not apply and
there is a need to develop new architectures capable of generating all the frequencies
permanently. Thus, the switching between frequencies can be easily done by changing the
multiplexors’ state.

In the first part of this study, we focus on the analysis of such high potential OL architecture.
The main part of the proposed structure is implemented in a conventional BiCMOS
technology in order to validate its feasibility and the operation of the developed blocks. A
complete analysis of the synthesizer is made based on the measurements of the OL
components. However, the complexity of the architecture of the proposed synthesizer
induces the generation of large number of parasitic frequencies, creating interferences
between the active users. The reduction of their effect on the transmission is the subject of
the second part of this thesis. Two digital signal processing methods are proposed aiming to
reduce the interferences. Lowering the requirements on the analog part, they allow a
simplified analog design. This property was used to reduce the complexity of the frequency
synthesizer.
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Introduction générale

Le développement des systemes de communication numériques ne cesse de
progresser avec une vitesse impressionnante. Depuis le début des années 90, marqué par
I'introduction commerciale des systemes de réseaux cellulaires de deuxiéme génération tels
gue GSM, la demande de transmettre numériquement sans fil s'accroit continuellement en
termes de nombre d’utilisateurs ainsi que de volume d’information échangé. Le besoin des
utilisateurs d’une trés grande vitesse, de grande souplesse et de forte mobilité est réuni avec
les contraintes de prix toujours moins élevés et une miniaturisation incessante. Ces
conditions, trés souvent contradictoires rendent les conditions de conception de plus en plus
difficiles. Elles imposent que la conception finale soit un bon compromis entre le codt, la
consommation et la taille. Ceci influence le choix d’architecture du systeme mobile ainsi que
la réalisation physique. Afin de répondre a ces conditions, les émetteurs et les récepteurs
utilisent I'architecture homodyne permettant une transposition directe en fréquence et la
conception de la partie analogique et numérique tend a étre réalisée sur le méme circuit
intégré CMOS.

Méme si la demande de débit et le nombre d'utilisateurs sont de plus en plus importants, le
spectre fréquentiel disponible reste lui toujours une ressource limitée. Afin de permettre la
coexistence de plusieurs réseaux comme la téléphonie mobile de 2°™, 3°™ et 4°™m°
génération avec des réseaux locaux sans fil tels que 802.11.x et des réseaux de petite taille,
la distribution et I'acces aux ressources fréquentielles se fait en appliquant des normes
avancées. Les utilisateurs nécessitant de transférer en trés grand débit doivent émettre dans
une large bande, partager la ressource fréquentielle et fournir une connexion fiable en

évitant les canaux trés brouillés a évanouissements profonds.

En effet, le canal de communication, lui-méme peut souffrir de nombreuses détériorations.
En plus du bruit thermique, la propagation du signal peut étre perturbée par des obstacles
qui se situent entre I'’émetteur et le récepteur ou par I'effet de propagation multi-trajets. La
forte mobilité des terminaux mobiles et la largeur grandissante de la bande allouée rendent
les canaux de plus en plus difficiles, la conséquence directe est la diminution des
performances du systéme global. Afin de maintenir les bonnes performances, il est possible
d’introduire de la diversité. Son fonctionnement consiste a envoyer des copies du signal en
temps pour la diversité temporelle, sur des fréquences différentes pour réaliser la diversité
fréquentielle ou d'émettre et recevoir avec plusieurs antennes afin d'obtenir la diversité
spatiale. Le but de cette opération est de permettre de profiter de conditions de
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propagation différentes afin de multiplier la possibilité de recevoir le symbole émis
correctement.

Dans notre travail nous nous intéressons aux systémes qui peuvent profiter de la diversité
fréquentielle. Elle peut étre réalisée en distribuant le méme signal sur plusieurs sous-
porteuses dans la bande des systémes multi-porteuses ou en appliquant un algorithme de
saut en fréquence au niveau de l'oscillateur local afin de changer de bande de transmission.
De tels systéemes portent le nom MultiBands. Ils permettent de réaliser un bon compromis
entre les performances et le colt du terminal mobile [Bart2004] et constituent le contexte
de notre étude.

Les deux principaux objectifs de ce travail sont d'une part d'étudier la faisabilité de la
conception d'un synthétiseur de fréquence agile pour les émetteurs et récepteurs
MultiBandes, d'autre part de proposer une méthode permettant de réduire les interférences
entre les utilisateurs induits par ses défauts. Ce travail s’inscrit dans la problématique de la
Dirty RF [Aria2010] qui consiste a corriger numériquement les défauts du segment
analogique.

Pour générer correctement les fréquences porteuses pour les systemes MultiBandes, les
synthétiseurs de fréquence doivent répondre a des conditions spécifiques. Afin de disposer
d'une forte diversité fréquentielle, il est nécessaire que le nombre de porteuses soit élevé
constituant ainsi un plan de fréquence trés large bande. En vue d'éviter la réduction de
débit, une trés grande attention doit étre accordée au temps de commutation d'une
fréquence a une autre. La rapidité du saut en fréquence est un parametre critique qui améne
a l'utilisation de structures complexes et peu conventionnelles. Dans notre travail nous nous
intéressons a la faisabilité d'un tel synthétiseur de fréquence proposé par [Trav20074], a sa
réalisation sur une technologie CMOS et sa caractérisation expérimentale.

D'un autre coté, l'intégrabilité, la consommation et le colt restent des facteurs importants.
Or, le synthétiseur de fréquences est susceptible de présenter des fréquences parasites.
Elles sont dues a son architecture mais aussi aux défauts de circuits et d'implémentation.
L'existence des raies parasites dans le spectre entraine des interférences entre utilisateurs
dans les bandes adjacentes apportant des dégradations des performances [Mish2005]. La
limitation des raies parasites est possible mais au détriment de la complexité du circuit ce
gui entre en contradiction avec les contraintes de prix et de taille.

Comme la réalisation d'un systeme de communication numérique comprend aussi une partie
dédiée au traitement du signal, nous envisageons d’utiliser une partie de ses capacités
associées a un algorithme dédié de correction afin de pouvoir tolérer un niveau de raies
parasites plus élevé et par conséquent autoriser une partie analogique moins performante.

Nous proposons deux algorithmes de correction numériques correspondant a deux
configurations des raies parasites différentes. lls sont facilement implantables dans le bloc
de traitement du signal et permettent d'éviter la diminution de la performance a cause des
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raies parasites. De cette maniére, les contraintes sur la partie analogique peuvent étre
considérablement relachées, diminuant de cette facon le co(t éventuel de fabrication.
L'approche des méthodes développées consiste a se servir de la connaissance des
caractéristiques du synthétiseur de fréquence utilisé dans l'application précise afin de
connaitre les origines des interférences créées et de les éliminer par un traitement du signal
en bande de base.

Le présent travail consiste en trois chapitres.

Dans le premier chapitre nous présentons le contexte de notre étude. Nous y décrivons
brievement des architectures des émetteurs et des récepteurs permettant la transposition
en fréquence ainsi que la chaine de transmission globale. Ensuite nous décrivons brievement
les méthodes permettant le partage de ressources dans une bande et les aspects de la
diversité de transmission. Nous terminons en présentant les principes des systemes multi-
bandes multi-utilisateurs et introduisons le systéeme de transmission MB-OFDM (MultiBand
Orthogonal Frequency Division Multiplex) dans le cadre duquel nous menons nos
recherches.

Le deuxieme chapitre est consacré a la conception d'un oscillateur local a commutation
rapide pour une transmission MB-OFDM. Nous commencons par une présentation du cahier
des charges, I'état de I'art et les contraintes pour la réalisation. Ensuite, nous étudions la
faisabilité d’un synthétiseur de fréquences proposé par [Trav2007,]. Un sous-ensemble de
cette architecture est congu en technologie BiCMOS. Il contient la structure de base
permettant la synthése des fréquences ainsi que tous les blocs nécessaires pour la
réalisation compléte. A I'aide des résultats de son fonctionnement, nous pouvons confirmer
la viabilité de la proposition. En effet, les mesures du circuit réalisé ainsi que les résultats de
simulation post-layout confirment le fonctionnement de I'architecture proposée en termes
de pureté spectrale et de temps de commutation. Enfin, nous étudions les performances du
systeme complet a 'aide d’une simulation systéme réaliste en utilisant les paramétres pour
les blocs, obtenus grace aux mesures réalisées.

Dans le troisieme chapitre nous nous intéressons aux possibilités de réduire les effets de
perte de performances dans le cadre d’une transmission réalisée avec une fréquence
centrale a pureté spectrale dégradée. Nous étudions les dégradations des performances
concernant le Taux d’Erreur Binaire (TEB) associé et proposons deux algorithmes de
correction numérique des interférences produites. Le premier concerne la correction des
effets d’auto-interférence. Ce sont les interférences entre les sous-porteuses d'un symbole
qui se produisent a cause de la trés large bande utilisée. Cet algorithme est utilisable a
I’émission ainsi qu’a la réception. Le deuxieme algorithme proposé permet de diminuer les
interférences a la réception en provenance des bandes adjacentes en liaison montante vers
une station de base ou un point d’acces. Elle représente une adaptation de la méthode SIC
(Successive Interference Cancellation), utilisée habituellement dans les systémes CDMA
(Code Division Multiple Access). Grace aux corrections proposées, nous sommes capables de
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tolérer des raies parasites de plus fort niveau sans dégrader les performances de la
transmission. Cet avantage est utilisé en proposant une structure du synthétiseur de
fréquence simplifié, qui permet de diminuer considérablement la taille du circuit intégré.

Pour finir nous présentons la conclusion de ce travail ainsi que les perspectives de recherche
qui en découlent.
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Chapitre 1. Introduction

Dans ce premier chapitre nous cherchons a poser les bases des solutions techniques
étudiées dans cette thése. Nous présentons les concepts principaux pour les systémes
numériques de communication et plus particulierement les systémes fonctionnant en
régime multi-bandes ainsi que dans le cas de plusieurs utilisateurs partageant la méme
ressource radio. Une attention particuliére est accordée aux exigences sur I'oscillateur local
en cas de diversité fréquentielle.

La premiére partie de ce chapitre présente les architectures classiques des émetteurs et des
récepteurs ainsi que les différentes techniques de transposition de fréquence pour les
transmissions sans fil. En effet, le signal bande de base, issu des blocs de traitement
numérique n’est pas compatible directement avec la propagation en espace libre. Il doit étre
adapté pour [l'application précise, selon les caractéristiques de Ila propagation
électromagnétique dans la bande choisie et en observant les réglementations
internationales [Etsi], [Fcco]. La translation de fréquence est effectuée analogiquement. Les
différentes structures utilisées sont présentées en mettant en évidence leurs avantages et
leurs inconvénients.

La deuxiéme partie s’intéresse au partage des ressources. A partir du moment ou plusieurs
utilisateurs partagent une ressource radio, il est nécessaire de définir et d’appliquer des
principes d’allocation et de partage de celle-ci. Les techniques d’acces multiples sont
présentées : l'acces multiple a répartition en fréquence, a répartition en temps et a
répartition en code.

Ensuite, dans la troisieme partie, les méthodes de diversité sont décrites. La diversité est
nécessaire pour améliorer les caractéristiques de transmission dans le cas d’un canal a
évanouissements ou pour éviter les interférences co-canal. Les méthodes principales de
diversité sont présentées : la diversité temporelle, la diversité fréquentielle et la diversité
spatiale.

Dans la quatrieme partie, nous présentons le cadre de nos études: les systéemes de
communication multi-bandes, multiutilisateurs actuels ainsi que le systeme sur lequel nous
appliquons nos recherches : MultiBands-OFDM (Orthogonal Frequencey-Division Multiplex)
et le processus de normalisation IEEE 802.15.3a. Nous exposons les objectifs de notre
recherche ainsi que les démarches scientifiques utilisées.
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I.L1 Architecture d’'un systeme de transmission

I.1.1 Chaine de transmission

Les systémes actuels de communications numériques comportent plusieurs blocs
dont une grande partie, comme le nom lindique, est numérique. Une autre partie
indispensable reste toujours purement analogique. Lors de son fonctionnement cette
derniere présente des imperfections qui peuvent potentiellement dégrader les
performances du systéeme entier. Le grand avantage de ces systemes modernes est la
souplesse de la partie numérique, qui permet d’appliquer facilement des méthodes pour
éviter ou compenser les faiblesses de la partie analogique [Fett2006].

Les principaux éléments dans un systeme de transmission numérique sont présentés
sur la Figure I.1.

< Emetteur >
|
X - 5 |
Codage Codage Modulation Modulation ; - Amplif.
Source iy Source Canal M-aire Multi Port. [ CNA| [y Filtrage p Transposition 1> De Puiss. | ,l

Numérique Analogique
Synchronisation
Decodage . P . ;
Démodul. Egalisation Démod. P - Amplif. |
Info Sourr]c¢|3+ M-aire | du canal < Multi Port. i« [CAN| [« Filtrage [« Transposition | Faible Br.
< Récepteur >

Figure I-1 : Chaine de transmission numérique

Du c6té émetteur, la chaine est constituée des éléments suivants :
Partie émetteur :
Partie numérique :

- Source d’information : la source d’information peut étre toute source d’information
physique, transformée en bits par des capteurs numériques ou directement un
dispositif envoyant des données numériques.



- Codage source : ce bloc est chargé de réduire la redondance dans I'information afin
de diminuer le débit binaire a transmettre.

- Codage canal : I'objectif de ce bloc est d’ajouter une redondance structurée aux bits
d’information afin de les protéger contre des parasites éventuels introduits par le
canal.

- Modulation M-aire: le flux de bits d’information est transformé en symboles
d’information selon un alphabet donné (BPSK, QPSK, QAM-x). La phase et 'amplitude
des symboles générés dépendent des valeurs de bits modulés.

- Modulation Multi-Porteuse : dans ce bloc, les symboles d’information sont attribués
aux plusieurs sous-porteuses, selon la modulation appliquée. Il est utilisé dans le cas
des communications a haut débit afin d’augmenter la durée du symbole émis. De
cette facon, les Interférences Entre les Symboles (IES) sont supprimées ainsi que les
égaliseurs sont simplifiées.

Partie analogique :

- CNA: conversion numérique / analogique. Le signal numérique est converti en signal
analogique.

- Filtre : le signal est filtré pour que les répétitions du spectre, obtenues lors de la
conversion soient supprimées.

- Transposition: le signal est transposé autour d’une fréquence porteuse. La
transposition de fréquence est effectuée par des mélangeurs associés a un ou
plusieurs oscillateurs locaux.

- Amplification : le signal est amplifié en puissance afin que la puissance délivrée a
I'antenne soit suffisante pour une bonne qualité de réception, malgré I'atténuation
du canal.

- Antenne d’émission : Le signal est transformé en onde électromagnétique.

Partie propagation :

- Canal: le canal de propagation est I'environnement physique dans lequel I'onde
électromagnétique se propage. Elle subit des évanouissements, ainsi que des
distorsions comme les interférences entre les utilisateurs, I'effet multitrajets ou
I’effet Doppler.

Partie récepteur :
Partie analogique :

- Antenne de réception: l'onde électromagnétique est transformée en signal
électrique. Avec le signal utile, I'antenne recoit du bruit thermique dont la puissance
est proportionnelle a la largeur de la bande de I'antenne.
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- Amplification : dans I'étage d’entrée des récepteurs, des amplificateurs faible bruit
sont utilisés pour compenser les pertes dans le canal de propagation, sans trop
détériorer le rapport signal a bruit.

- Transposition : le signal centré autour de la fréquence porteuse est transposé en
bande de base. La transposition de fréquence est effectuée par des mélangeurs
associés a un ou plusieurs oscillateurs locaux.

- Filtrage : cette opération est nécessaire pour éviter le repliement du spectre lors de
I’échantillonnage pendant la conversion analogique-numérique.

Partie Numérique

- CAN: conversion analogique-numérique. Le signal électrique analogique est converti
en signal numérique.

- Synchronisation : ce bloc récupére la fréquence et la phase de la porteuse ainsi que
I’"horloge des symboles.

- Démodulation multi-porteuse : dans ce bloc est réalisée la démodulation du signal
recu afin de récupérer les symboles modulés dans chaque sous-porteuse.

- Egalisation du canal: la dispersion du canal est corrigée a I'aide une estimation
réalisée grace aux symboles pilotes.

- Démodulation M-aire : les symboles recus sont transformés en paquets de bits. Des
criteres comme la minimisation de la probabilité d’erreur sont utilisés pour recevoir
correctement les symboles ayant subi I'influence du canal de propagation.

- Décodage canal : en passant I'information regue par ce bloc, les redondances induites
sont supprimées. Ce bloc détecte la présence d’erreurs et les corrige ou demande la
retransmission si la capacité du code utilisé est dépassée.

- Décodage source : le bloc décompresse les données recues et régénéere les symboles
originaux.

- Information recue : les données recues sont disponibles pour leur utilisation prévue.

Lorsque le canal est connu et que les composants analogiques présentent des
caractéristiques idéales, les données sont facilement récupérées en appliquant I'égalisation
du canal. En réalité, les caractéristiques réelles différent, ce qui impliqgue une augmentation
du Taux d’Erreur Binaire (TEB). Certaines imperfections de la partie analogique peuvent étre
compensées numériquement. Dans le chapitre Ill nous étudions les méthodes de
compensation des raies parasites de I'oscillateur local sur une transmission homodyne.

I.1.2  Architectures permettant la transposition en fréquence.

Dans cette partie nous présentons les architectures principales utilisées dans les
systemes de transmission numériques qui permettent d’effectuer la transposition en
fréquence. Les avantages et les inconvénients de chacune d’entre elles sont mises en
évidence en vue d’une réalisation sur un circuit intégré. Toutes les solutions présentées
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permettent d’effectuer la transposition de fréquence pour les systemes a modulation
vectorielle I/Q nécessaires pour les transmissions numériques.

Comme la ressource fréquentielle est limitée, pour les transmissions numériques, il est trés
important d’améliorer l'utilisation spectrale. Les modulations vectorielles encore appelées
QAM (Quadrature Amplitude modulation) permettent de la réaliser. Le signal a émettre est
constitué de deux parties. La partie réelle « I » (de In phase) du symbole est modulée en
phase et sa partie imaginaire « Q » est modulée en quadrature (de Q pour Quadrature). Ceci
est réalisé a la méme fréquence sans élargir la bande, grace au fait qu’en démodulation
synchrone, il est possible de séparer deux porteuses si elles sont en quadrature. Les
symboles QAM peuvent contenir « M » points, contenant log, (M) bits par symbole émis.
Sur la Figure |-2-a est donnée la constellation d’un symbole QAM4 qui est sa représentation
dans le repeére I/Q.

Les structures permettant la réalisation des modulations vectorielles sont montrées sur les
Figures -2 b et c.

AQ '
01?__1____?11 '(t)i_’®_ : |
|
| |
| | S R Y p(t) p(t) |
1 1 I: Ccos(Wret)] v 69':_’ I v cos(wrt) |
| | Al I l %0 :
|
| | | | N
6 ————-o Q) | | — - 30
00 -1 10 L ! o 1 !
a) Constellation QAMA4 b) Modulateur I/Q c) Démodulateur1/Q
Figure I-2 : Modulation vectorielle et structures de modulateur/démodulateur

correspondants

Le modulateur I/Q présenté sur la Figure |-2-b fournit le signal de mélange des signaux | et Q.
A sa sortie, le signal prend la forme :

p(t) = I(t).cos(Wgpt) — Q(t) sin(wgpt) 1.1
ou I(t) et Q(t) représentent les composantes en phase et en quadrature du signal en fonction
des symboles a émettre.

Le démodulateur 1/Q (Figure 1-2-c) permet de séparer les voies | et Q du signal recu a l'aide
d’une démodulation cohérente.

Le signal démodulé sur la voie | est le suivant :

1(t) = p(t) cos(wgpt) =%(1(t) + I1(t) cos(2wgpt) — Q(t)sin(ZwRFt)) 1.2
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Apres filtrage passe-bas: [(t) = %

Le signal démodulé sur la voie Q est le suivant :
~ 1
Q(®) = —p(®) sin(wgrt) =3 (Q() +1(6) sinwgrt) — Q(B)coswgst)) 13

_o®

Apreés filtrage passe-bas : Q(t) = >

1.1.2.1 Transposition en Emission

Dans les communications numériques, a I’émission, le signal de bande de base est
généré par la partie numérique du traitement de signal. Aprés la conversion dans le
convertisseur numérique analogique et le filtrage pour éviter les répétitions du spectre, le
signal entre dans la partie analogique RF ou il est transposé en fréquence et amplifié en
puissance. Les deux architectures les plus utilisées pour I’émission sont I’émetteur a deux ou
a plusieurs étages « hétérodyne » et I'émetteur a transposition directe « homodyne »
[Razal998,].

[.1.2.1.1 Emetteur a transposition directe : homodyne

Sur la Figure I-3 est présentée I'architecture d’'un émetteur homodyne. A la sortie de
la partie numérique de traitement du signal se trouvent les voies | et Q qui correspondent
respectivement aux parties réelle et imaginaire du signal a transmettre en bande de base. Le
modulateur IQ recombine les signaux | et Q en un signal unique, porté directement a la
fréquence porteuse fgr a I'aide d’un étage unique de transposition en fréquence. Cette
structure n’utilise pas de fréquence intermédiaire Fl d’ou I'autre nom de cette architecture —
architecture a transposition directe. La fréquence de l'oscillateur local doit dans ce cas étre
égale a la fréquence de la porteuse, fgr.

. Modulateur |/
voie | ,________Q_

cNa BN (X

Y

|

|

|

: ) ‘V:

cos(wrrt) -3 D

DSP A t >

o] ¥ 2 L

| |

» cNA BT\ —}—»@— l

voie Q L b

 J

Bande de bhase—————» <«4———— Bande RF

Figure I-3 : Synoptique de I’émetteur homodyne.

Les mélangeurs utilisés par le modulateur 1/Q, n’étant pas idéaux, présentent a leurs sorties
des fuites ainsi que d’autres fréquences non désirées dues aux intermodulations des
harmoniques et le signal utile [Clin2005]. Par conséquent un filtre passe-bande est
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nécessaire a la sortie du modulateur. L'amplificateur de puissance (PA) peut posséder des
non-linéarités et créer des intermodulations qui affectent le spectre du signal a émettre
[Bane2001], [Cost2002]. Le filtre passe-bande a la sortie sert a atténuer les intermodulations
pour qu’elles ne perturbent pas les bandes adjacentes.

En raison de la forte amplitude du signal a émettre, il peut exister un couplage important
entre 'amplificateur de puissance et 'oscillateur local, qui est a la méme fréquence que le
signal transposé. De ce fait, le spectre de I'oscillateur local est dégradé par le signal modulé a
forte puissance, dont le spectre est centré autour de fgg, issu de I'amplificateur de puissance.
Ce défaut provoque les phénomeénes appelés « injection pulling » lorsque I'amplitude du
signal RF change et « injection locking » quand la fréquence de l'oscillateur local varie
[Raza2003].

La fréquence de I'Oscillateur Local (OL) est typiquement comprise entre plusieurs centaines
de MHz et quelques GHz. De ce fait, il est délicat d’obtenir une quadrature parfaite entre les
voies | et Q pour toutes ces valeurs. Ce phénomene est appelé déséquilibre IQ dont I'origine
peut étre :

- différence au niveau de la longueur des lignes de connexion entre I'OL et les
mélangeurs. Pour limiter le déphasage indésirable, les pistes réalisées doivent étre
rigoureusement égales. Ce probléme s’aggrave avec I'augmentation de la fréquence.

- disparité des charges aux sorties | et Q de I'OL. Il est nécessaire d’introduire des
circuits factices « dummycells » pour préserver le bon déphasage.

- diversité de valeurs des circuits électroniques utilisés. Dans des technologies
microélectroniques les valeurs des composants peuvent varier selon la position
physique sur le cristal et le sens de I'emplacement. Ceci provoque des différences
dans les paramétres des blocs concus — comme le gain de conversion des mélangeurs
[Bake2007].

Le déséquilibre des voies | et Q diminue la qualité du signal émis. Elle déforme Ia
constellation émise qui perturbe la bonne réception du symbole émis ainsi que I’estimation
du canal [Trav2007,]. Ces effets peuvent diminuer le débit du signal transmis.

En résumé, la structure d’émetteur homodyne permet les avantages suivants:

- Un simple trajet du signal grace a sa structure peu complexe. Il permet une
implémentation plus facile dans les circuits intégrés.

- Une seule transposition de fréquence. Elle permet de réduire les filtres et par
conséquent la taille de la structure.

11
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Les désavantages sont :

- Influence de I'amplificateur de puissance sur I'Oscillateur Local (OL) créant les effets
« injection locking » et « injection pulling »
- Déséquilibre entre les voies | et Q a cause de la fréquence de fonctionnement élevée.

[.L1.2.1.2 Emetteur superhétérodyne

L’émetteur superhétérodyne effectue la transposition en plusieurs étapes a I'aide de
plusieurs oscillateurs locaux. Cela permet que les fréquences comprises dans le spectre du
signal a la sortie de I'amplificateur soient éloignées des fréquences des OL. Ceci permet
d’éviter le probleme d’« injection pulling ». Sur la Figure I-4 est présentée la structure d’un
émetteur superhétérodyne contenant deux étages.

Modulateur 1/Q
voie | r—————————

| |
—> CNA P | c D : Cos(wOth)
|
—» CNA pPr \

voieQ — — — — - -——----- !

«+——Bande de hase——» <«+—Bande IF——» <«+—————Bande RF——»

COS((JJQL]_t) —:—"
90° A

DSP

Figure I-4 : Synoptique de I’émetteur superhétérodyne

Le signal des convertisseurs numérique-analogiques entre dans un modulateur 1/Q. Celui-ci,
transporte le signal de bande de base a une fréquence intermédiaire IF=fg ;. Le filtre passe-
bande, qui le suit directement sert a filtrer les fuites et les harmoniques non-désirées. La
fréquence désirée est obtenue a I'aide du deuxieme mélangeur qui transpose le signal Fl
autour d’une fréquence fo1+foL2. Le signal image autour de foi1-foro est éliminé par le filtre,
apres le deuxieme mélangeur. Ce filtre peut étre évité ou largement simplifié en utilisant des
mélangeurs BLU a Bande Latérale Unique ou SSB (Single Sideband Mixer).

Avec l'architecture de ce type d’émetteur, la premiére étape de la modulation est réalisée a
la fréquence intermédiaire Fl, qui est en général beaucoup plus basse que la fréquence RF.

Par rapport a la structure homodyne, les avantages apportés sont les suivants :

- le modulateur I1Q fonctionne sur une fréquence moins élevée ce qui implique un plus
petit désaccord entre les voies | et Q et par conséquent le signal émis est moins
affecté.
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- le filtre de canal peut étre réalisé a la fréquence Fl au lieu de RF, afin de limiter le
bruit et les parasites transmis dans les bandes adjacentes. Il a I'avantage de
fonctionner a fréquence fixe.

Les désavantages sont suivants :

- Nécessite deux oscillateurs locaux
- Consommation élevée
- Intégration difficile a cause des multiples filtrages.

Malgré ses qualités, cette structure est rarement utilisée dans les circuits modernes a cause
de sa complexité et du grand nombre de filtres qui rendent son co(t élevé.

1.1.2.2 Transposition en Réception

Le récepteur d'un dispositif de communication numérique a pour tache de
transposer le signal de la bande RF en bande de base pour qu’il puisse étre traité par le bloc
de traitement numérique. On distingue trois architectures qui permettent d’effectuer cette
transposition : le récepteur homodyne, le récepteur superhétérodyne et le récepteur low-IF
[Raza1998].

[.L1.2.2.1 Le récepteur homodyne

Le fonctionnement de cette structure est le suivant : Le signal en bande RF est capté
par I'antenne, limité en bande par le filtre passe-bande. Il est ensuite amplifié par un
amplificateur faible bruit LNA (Low Noise Amplifier) avant d’étre directement transposé vers
la bande de base par le démodulateur 1/Q. Les filtres passe-bas dans chaque voie ont une
double fonction. La premiere est d’éviter les composantes multiples de la fréquence wge et la
deuxiéme est de limiter la bande afin d’éviter le repliement du spectre lors de la conversion
analogique-numérique. Le synoptique du récepteur homodyne est présenté sur la Figure I-5.

voie |

|
|
[ [
—l—(l g}—b N\ -lr CAN »
|

I A
| |
————— COS(Wgrt)
\ LY . DSP
I 900 I
| |
| |
|
. ® Y~ Pk can >
U s ! voie Q
<4+——Bande RF——» = Bande de base

Figure I-5 : Synoptique du récepteur homodyne

13



Introduction

L’architecture homodyne possede les avantages suivants :

- la transposition directe nécessite un oscillateur local a la méme fréquence que le
signal utile. Cela permet de ne pas avoir le probleme de fréquence image présent
dans un récepteur superhétérodyne.

- la faible complexité de I'architecture permet une meilleure intégration et une
consommation réduite.

Les problémes principaux sont :

- Apparition d’'une composante continue « DC offset ». Deux phénoménes principaux
peuvent introduire une composante DC dans la bande de base.

o Des fuites éventuelles entre 'oscillateur local et I'entrée du LNA. Par cette
voie, le signal d’OL est présenté aussi a la deuxieme entrée des mélangeurs.
Apreés la démodulation, ce signal se présente comme une composante
parasite autour de la fréquence zéro [Razal1998,], [Mara2002].

o Introduction d’un signal brouilleur par les fuites entre le LNA et le
multiplexeur [Mara2002].

- intermodulation d’ordre 2. Les non-linéarités du LNA d’ordre pair peuvent créer des
fréquences de basse fréquence a la base des brouilleurs dont les fréquences sont
proches du signal utile. La fréquence produite est retrouvée dans la bande de base a
cause des fuites du mélangeur [Sivo2005].

- déséquilibre des voies | et Q. Le probléme est similaire a celui qui a été montré pour
le cas de I'’émetteur homodyne.

[.L1.2.2.2  Le récepteur superhétérodyne

La structure d’un récepteur superhétérodyne est présentée sur Figure I-6.

: voie |
| 8 |
COS((DOth) | ) > T CAN d
I y I
." : > cos(Wgat) s
/[ \ /[ \ ! DSP
- |90 |
| :
Y N\ b caAN >
I ! voie Q
<+——Bande RF——» <«—Bande IF—» = Bande de base >

Figure I-6 : Synoptique du récepteur superhétérodyne

La transposition vers la bande de base est effectuée en deux étapes. D’abord la bande RF est
transposée vers une fréquence intermédiaire f a I'aide du premier mélangeur. La
transposition finale vers la bande de base est réalisée grace au démodulateur I/Q.
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Le récepteur superhétérodyne permet d’obtenir les avantages suivants :

- Sélectivité améliorée : le filtre de sélection de canal est réalisé en bande IF a
fréquence fixe

- Haute sensibilité : amplification facile a réaliser en bande IF plus basse.

- Diminution du déséquilibre 1/Q grace au fonctionnement du démodulateur I/Q a une
faible fréquence.

Cette architecture possede aussi des inconvénients majeurs :

- Grande complexité

- Consommation élevée

- Treés sensibles aux fréquences images

- Exigences élevées au niveau de filtrage

Les hautes performances demandées aux filtres passe-bande font de sorte qu’ils
soient réalisés généralement par des filtres SAW (Surface AcousticWave) ou BAW
(BulkAccousticWave) qui sont des composants non intégrables. Ce récepteur reste
difficilement réalisable entierement en circuit intégré et nécessite beaucoup de composants
passifs gourmands en surface — capacités et inductances [Roge2002].

Son utilisation en trés large bande et avec un saut en fréguence est limitée par la
nécessité de filtrer la fréquence image avant la conversion ce qui exigerait des filtres
reconfigurables trés rapides. Le filtrage de la bande image peut étre évité en utilisant des
mélangeurs a bande latérale unique, rendant la structure encore plus difficile a réaliser.

[.1.2.2.3 Le récepteur low-IF

cos(worat) > ﬁ >Q§ +,( ?_m

.", N\ P CAN me\
."‘ —N\ p| CAN
-sin(woyat) \ _>_ . }Q
i N

«+——Bande RF——» «4——Bande IF——» -<«——Bande de base——»

\ 4

Figure I-7 : Synoptique du récepteur low-IF
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Le récepteur low-IF [Razal998,] réalise deux transpositions en fréquence, dont la
deuxieme est effectuée numériquement. La premiére transposition se fait a I'aide d’un
démodulateur 1Q a une fréguence intermédiaire f, éloignée de quelques largeurs du canal
d’émission de la fréquence DC. Ensuite le signal est converti numériquement par les
Convertisseurs Analogique-Numeériques (CANs). La transposition vers la fréquence de base
est réalisée dans le bloc de traitement numérique (DSP). Les deux voies déja numérisées
sont transposées par des mélangeurs a réjection de la bande image. Grace a cette
architecture nous pouvons obtenir les avantages de la structure hétérodyne comme
I’élimination du zéro offset avec une seule transposition analogique. Vue la fréguence élevée
de fonctionnement du démodulateur IQ, I'équilibre entre les voies | et Q reste un probleme
majeur. Une difficulté supplémentaire par rapport aux architectures homodyne et
superhétérodyne est la nécessité des CANs de plus large bande. Ceci rend contraignante son
utilisation dans les applications tres large bande.

Parmi les structures d’émetteur et de récepteur présentés, pour une application
intégrable et a faible co(t, les architectures qui répondent le plus a la demande de basse
consommation et de meilleure intégralité sont le récepteur et I'émetteur homodyne. Elles
permettent de s’affranchir de tous les composants contraignant nécessaires pour réaliser le
filtrage a la fréquence intermédiaire. Cependant leurs défauts principaux nécessitent une
attention particuliére pendant leur conception et application.

1.2 Le partage des ressources

Dans les communications multi-utilisateurs, il existe une ressource radio pour
plusieurs utilisateurs. Il est donc nécessaire de définir le principe d'allocation de la ressource
a une demande de communication ainsi que les principes de partage de la ressource. Ces
moyens sont appelés techniques d'accés multiples.

Pour que plusieurs communications puissent avoir lieu simultanément, il faut étre en
mesure de partager le canal de communications. Les méthodes consistent a allouer une
fraction de la ressource a des utilisateurs pour la durée de la communication. Il est
nécessaire que chaque ressource allouée soit isolée des autres. Cela revient a assurer
I'orthogonalité de ressources allouées entre elles. Il existe trois grands principes de partage.
Ils reposent sur le fractionnement en temps, la division du spectre du canal de transmission
ou d’utilisation des techniques pour rendre les utilisateurs orthogonaux entre eux.
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I.2.1  Acces multiple a répartition en fréquence

Dans le cas de l'accés multiple a répartition en fréquence ou FDMA (Frequency
Division Multiple Access), les utilisateurs se partagent le canal en fréquence. Chaque
utilisateur a qui le systeme a alloué un canal de fréquence peut émettre en continu, mais
seulement dans le canal de fréquence qui lui est attribué.

Puissance Fréquence

A Utilis.3

Utilis.2
Utilis.1
1 &
T, H
'
Temps

FDMA

© Dr.-Ing. Erik Haas
Figure I-8 : Principe d’accés multiple par répartition en fréquence FDMA

Dans la technique FDMA, la bande de fréquence est partagée entre tous les utilisateurs. Il n'y
a pas besoin de synchronisation entre les usagers. Si la bande disponible W est partagée
entre K utilisateurs, chacun d'eux effectue I'émission dans une bande de largeur W/K et
avec une capacité Cx. En considérant la capacité globale du canal comme la somme des
capacités de chaque utilisateur, le débit maximal de chacun d’entre eux diminue avec le
nombre d’utilisateurs [Baud2007].

Avantages et inconvénients

Le FDMA permet une transmission en continu avec un débit constant. Le signal résultant
présente une largeur de bande et une puissance moyenne réduites. La largeur de bande
réduite rend la méthode FDMA peu sensible aux interférences entre symboles. L'oscillateur
local de I'’émetteur et du récepteur fonctionne a fréquence fixe.

Cette technique est sensible aux problémes d'évanouissement. La méthode présente une
faible souplesse pour la gestion de débit variable du fait des problemes que pose I'allocation
dynamique de la bande de fréquence.

Les non-idéalités du filtre passe-bande d’émission peuvent entrainer un chevauchement des
bandes (Figure 1-9). Le niveau de I'énergie introduit par les bandes adjacentes par rapport au
signal utile est caractérisé par le parametre ACPR (Adjacent Channel Power Ratio). L’énergie
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non-voulue introduit de I'interférence co-canal dans la bande et diminue le rapport signal a
bruit Eb/No. Par conséquent la capacité du canal est dégradée. Le probleme de
chevauchement du spectre peut étre dégradé aussi par |'effet Doppler qui entraine un
élargissement de spectre ou par I'effet proche/loin. Ces difficultés peuvent étre évitées en
introduisant un intervalle de garde entre les canaux, diminuant ainsi I’utilisation du spectre.

utiLl  Util.2  Utl.3

Fe1 FCl+Af Fcl+2Af Fréquence

Figure I-9 : Partage de fréquence et chevauchement entre les utilisateurs en FDMA

1.2.2  Acces multiple a répartition en temps

Dans le TDMA (Time Division Multiple Access) ou acces multiple a répartition en
temps, les utilisateurs se partagent le canal en temps. Le temps est découpé en intervalles
de longueur fixe. Un émetteur n'émet pas en continu mais seulement a certains de ces
intervalles de maniére périodique, comme le montre la Figure I-10.

Puissance Fréquence

A i
>
N/
= 9 e
2 | .2 e
HE |2 IS
D |2 D
%,
x >
T/ DA 171"7“1‘ Tem DS
TDMA

© Dr.-Ing. Erik Haas

Figure I-10 : Principe d’acces multiple par répartition en temps TDMA

Le TDMA sépare le canal en intervalles de temps appelés slots temporels. Pour K slots,
chaque utilisateur, émet pendant 1/K du temps disponible, avec une puissance moyenne K.P
dans une largeur de bande W. Le partage temporel est illustré sur la Figure I-11. La capacité
de chaque utilisateur Cx diminue avec le nombre d’utilisateurs.
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Figure I-11 : Partage du temps entre utilisateurs dans le TDMA

Avantages et inconvénients

Le TDMA permet une gestion plus aisée de la mise sur porteuse que le FDMA. En effet,
I'oscillateur local n’effectue pas de sauts en fréquence et reste dans un régime établi.

La transmission est effectuée en « bursts » et le débit instantané est K fois plus élevé que le
débit moyen. De méme pour la puissance émise qui est K fois plus grande que la puissance
moyenne de communication. Le débit élevé rend le TDMA sensible a 'interférence entre les
symboles [Baud2007].

La dispersion des utilisateurs dans I'espace se présente comme un retard temporel différent.
Pour éviter les interférences, il est nécessaire d’introduire des intervalles de garde qui
réduisent le débit théorique.

Cette méthode de partage nécessite une bonne synchronisation temporelle entre les
utilisateurs.

1.2.3  Acces multiple a répartition en code

Le CDMA (Code Division Multiple Access) ou acces multiple a répartition en code est
basé sur une technique d'étalement de spectre. Tous les utilisateurs qui ont été acceptés par
le systeme peuvent émettre en continu et en méme temps dans toute la largeur de bande
disponible [Vite1995]. Pour que les utilisateurs soient séparables, chacun émet avec un code
qui lui est propre. Ce code pseudo-aléatoire appelé « chip » sert aussi a élargir le spectre. Le
principe du CDMA est illustré sur la Figure 1-12.
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Figure I-12 : Principe d’acces multiple par répartition en code CDMA

L’émission de chaque utilisateur est vue par les autres comme un pseudo-bruit large-bande.
Par conséquent chaque utilisateur de plus dégrade le rapport signal-bruit et les
performances du systéme.

Si dans une bande W il y a K utilisateurs, chacun émettant avec une puissancePy, la capacité
C; disponible pour un utilisateur « i » est donné par [Tse2005]:

C; <Wlo (1 +—l)
' 92 NoW + ki P

ou N est la densité spectrale du bruit, en absence de traitement spécifique en réception.

La capacité totale du canal est donné par :

C=Wlo 1+ZP" 1.4
92 NoW .

En général elle est plus grande que la somme des capacités des utilisateurs dans la bande.
Théoriquement, cette capacité peut étre atteinte, si l'influence de chaque utilisateur est
supprimée de la bande aprés avoir été recue. Des méthodes permettant d’éliminer les
interférences ente les utilisateurs sont la PIC (Parallel Interference Cancellation) ou SIC
(Successive Interference Cancellation) [Vite1990].

Les techniques principales d’étalement du spectre dans le CDMA sont :

- DSSS (Direct Sequence Spread Spectrum) ou étalement du spectre a séquence
directe. Le signal a émettre est modulé par un code pseudo-aléatoire ayant un débit
beaucoup plus élevé. En conséquence, le signal résultant occupe une bande de
fréquence plus large, déterminée par le signal pseudo-aléatoire.

- FHSS (Frequency Hopping Spread Spectrum) ou étalement du spectre par saut de
fréquence. Dans cette technique la transmission est effectuée successivement autour
de plusieurs canaux répartis sur une large bande de fréquences. Le choix de ces
fréquences est piloté par un code pseudo-aléatoire connu de I'émetteur et du
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récepteur. Le saut en fréquence peut étre rapide, Fast Hopping (FS), ou lent Slow
Hopping (SH).

Le CDMA-DSSS fonctionne a fréquence fixe et ne pose pas de problémes particuliers au
niveau de |'oscillateur local. En revanche, le fonctionnement du CDMA-FHSS est basé sur des
sauts en fréquence et nécessite l'utilisation d’un synthétiseur de fréquence capable
d’effectuer la transition d’'une bande a I'autre rapidement.

Les méthodes d’acces multiple dans les systéemes de communication actuels sont rarement
utilisées séparément. Il existe des combinaisons multiples pour répondre aux exigences de
flexibilité, capacité ou débit désirés pour I'application précise.

I.3 Méthodes de diversité

Un canal radio-mobile est typiquement caractérisé par un bruit additif blanc gaussien
et un bruit multiplicatif. Le bruit additif s’ajoute au signal transmis a I'entrée du récepteur.
Le bruit multiplicatif représente les évanouissements que subit le signal transmis au cours de
différents chemins qu’il peut prendre pour parvenir au récepteur. Un canal radio-mobile est
ainsi caractérisé par ses évanouissements : leur loi de distribution, leur dispersion
temporelle et leur évolution temporelle. Ainsi, les conditions de propagation peuvent varier
largement dans le temps et dans les différentes parties du spectre.

Un canal est sélectif en fréquence, lorsque sa réponse fréquentielle n’est pas idéalement
plate. Ceci est di aux effets des échos et des réflexions produits au cours de la transmission
entre émetteur et récepteur. La bande de cohérence « B¢ » est définie comme la bande de
fréquence sur laquelle on peut considérer la réponse fréquentielle du canal comme
constante.

Le canal de transmission peut étre sélectif en temps. La sélectivité en temps caractérise sa
variation au cours de temps. Elle est liée a la mobilité de I'émetteur, du récepteur ou des
obstacles entre les deux suivant la nature des évanouissements. Le temps de cohérence
« Tc» est défini comme le temps ou le canal peut étre considéré comme constant.

Lorsque le signal est transmis sur un seul canal, a cause des sélectivités, il y a une forte
probabilité que ce canal soit en évanouissement profond. Par conséquent, peu importe le
schéma de communication choisi, la probabilité d’erreur reste trés élevée. Dans ce cas-13, la
solution pour améliorer les performances est de faire en sorte que lI'information passe par
des voies différentes, chacune présentant des évanouissements indépendants. Cette
technique est appelée diversité et permet d’améliorer considérablement les performances
sur des canaux difficiles. La diversité peut étre temporelle, fréquentielle ou spatiale. Le
principe de base reste inchangé quelle que soit la technique de diversité. Grace aux copies
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regues, le récepteur peut reconstituer le signal émis ou choisir la meilleure réception. Ainsi,
une détection plus fiable peut étre effectuée.

> Canal 1 >
> Canal 2 >
Traitement
Emetteur Bande de —>» Démodulateur

> Canal 3 > Base

I

I
> Canal N >

Récepteur

Figure I-13 : Diversité - principe de base.

I.3.1 Diversité temporelle

La diversité temporelle est basée sur le principe que le canal change ses
caractéristiques dans le temps. Le changement peut étre causé par le déplacement du
terminal mobile ou par la variation des conditions de propagation. Dans le cas d’une
diversité temporelle avec un terminal mobile, la différence de temps entre deux
transmissions doit étre grande par rapport au temps nécessaire a I'antenne mobile pour se
déplacer d’une demi-longueur d'onde. Dans les systemes avec des antennes fixes, telles que
la communication sans fil domestiques (WiFi), la diversité temporelle sera moins efficace a
cause des caractéristiques du canal qui ne changent pas rapidement. Cependant, la diversité
temporelle peut étre utile si des interférences non corrélées surviennent pendant les
émissions successives. Le principe est illustré graphiquement sur la Figure I-14 ou h(t) et
h(t+At) représentent la caractéristique impulsionnelle du canal pour deux instants éloignés
de plus du temps de cohérence T¢ du canal sur lequel I'information est transmise. Ws
indique la bande passante du canal d’émission.

f1 h(t)#h(t+At)
h(t) h(t+At)

A
\ 4

At

\4

Figure I-14 : Principe de la diversité temporelle.
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La diversité temporelle est facile a réaliser, sans effectuer de changement sur la partie
analogique RF. Elle fonctionne sur une fréquence fixe et I'oscillateur local reste en régime
établi.

1.3.2  Diversité fréquentielle

La diversité fréquentielle repose sur le principe que les caractéristiques du canal différent
selon la fréquence centrale choisie. Si I'écart entre les canaux est supérieur a la bande de
cohérence B¢, la méme information envoyée sur différents canaux est affectée par des
réponses en fréquence indépendantes. La Figure I-15 présente le principe de cette méthode.

hi(t) et hy(t)représentent la réponse impulsionnelle du canal autour des fréquences
flet f2si|fy — fo|l > B¢. Wsindique la bande spectrale du canal d’émission.

f A
ha(t) hy(t)#ha(t) ]
f2- —\ \ Ws
Af i

ha(t)
fi-x \

Figure I-15 : Principe de la diversité fréquentielle.

—~Y

La diversité fréquentielle peut étre réalisée avec un systeme émettant sur quelques bandes
en méme temps, ou en émettant le méme symbole sur au moins deux bandes différentes
d’une maniére successive. La premiere réalisation présente I'inconvénient d’exiger plusieurs
front-ends RF. La seconde ne nécessite pas plusieurs front-ends RF, mais uniqguement un OL
dont la fréquence change en fonction du symbole a émettre. Ce dernier doit étre capable de
fournir une fréquence établie rapidement afin de ne pas diminuer le débit.

1.3.3  Diversité spatiale

Une autre approche pour réaliser la diversité est d'utiliser plusieurs antennes pour
recevoir des copies multiples du signal transmis. Les antennes doivent étre suffisamment
éloignées, afin que les différentes copies recues du signal subissent des évanouissements
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indépendants. L'intérét de la diversité spatiale est le fait de ne pas utiliser davantage de
bande passante ou de temps de transmission supplémentaire. La diversité spatiale se réalise
en trois configurations d’antennes: MISO (Multiple Input Single Output), SIMO (Single
Input Multiple Output) et MIMO (Multiple Input Multiple Output). Les trois configurations
sont illustrées sur la Figure I-16. L'inconvénient avec ces trois configurations est la
multiplication des front-ends RF, qui augmente considérablement la complexité et le codt
des transmetteurs et des récepteurs. L'oscillateur local ne doit pas étre multiplié et
fonctionne sur une fréquence fixe. Les contraintes physiques, corrélatives des canaux,
peuvent aussi limiter les applications de la diversité spatiale.

N o
VYV

< 2 A/

/‘(\'\ J\\ /\>\
2 VAR VNS VAR v &4 AV

> o SN
Sy T YRRy
) N . M

a) b) c)

Figure I-16 : Diversité spatiale. a) systeme MISO, b) systeme SIMO, c) systeme MIMO

1.4 Contexte et objectifs de I'étude

1.4.1 Systemes de transmission large bande multi-bandes

Les systemes de communications modernes se développent autour de deux axes
principaux. Le premier est I'augmentation du débit et le deuxieme est I'augmentation du
nombre d’utilisateurs. Dans notre travail nous nous intéressons a une communication de
grand débit et faible portée, permettant une émission simultanée et indépendante entre
plusieurs utilisateurs. Pour rendre un tel systeme intéressant pour les utilisateurs, il doit
permettre une grande vitesse de transmission, étre de petite taille et avoir un faible co(it de
production.

Comme la ressource fréquentielle est limitée, dans le contexte de notre travail les
transmissions indépendantes en régime multi-utilisateurs sont assurées en FDMA ou le
spectre alloué est partagée en plusieurs bandes distribuées entre les utilisateurs. En méme
temps, les évanouissements du canal peuvent étre trés profonds. Afin de pouvoir établir une
liaison fiable tout en assurant un débit élevé, l'introduction d’une diversité est
indispensable. Elle peut étre temporelle, fréquentielle ou spatiale. Le choix du type de
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diversité est réalisé selon les contraintes pour la conception. Idéalement, il est souhaitable
d’utiliser des schémas de diversité sans perte de débit, telles que la diversité spatiale ou
fréquentielle. Néanmoins elles nécessitent une augmentation de la complexité de la partie
RF qui n’est pas toujours désirable dans une solution technique qui vise une complexité et
colt de production plus faibles. La diversité, applicable pour une solution avec un seul front-
end RF est la diversité temporelle ou la diversité fréquentielle réalisée par saut en
fréquence.

Une telle organisation de diversité fréquentielle est au cceur de nos études. L'exemple précis
de sa réalisation a la base de laquelle nous développons nos recherches est le standard
Multi-Band OFDM défini dans le processus de normalisation IEEE802.15.3a. Son cahier des
charges est trés contraignant et la complexité du synthétiseur induit des défauts qui
provoquent des interférences entre utilisateurs.

1.4.1.1 Norme MultiBand OFDM: IEEE 802.15.3a

Le standard de transmission MBOFDM défini par IEEE802.15.3a [leee2003,] est
destiné aux réseaux personnels WPAN (Wireless Personal Area Network) a trés haut débit
pouvant atteindre 480Mbps et faible portée jusqu’a 10 metres. Le spectre alloué pour son
fonctionnement est la bande UWB (Ultra Wide Band) entre 3.1 et 10.6GHz qui I'oblige a
cohabiter avec d’autres systémes de communication de bande étroite. Afin de limiter les
interférences, I'’émission s’effectue avec une densité spectrale de puissance limitée a -41
dBm/MHz (Figure 1-17).

UMTS
3GPP

WLAN
IEEE 802.11a

Densité spectrale de
puissance

Bruit

-41dBm/
MHz

2 31 5 10.6 f[GHz]

Figure 1-17 : Spectre UWB

La bande totale de transmission est divisée en 14 sous-bandes en 5 groupes. Chaque bande
de 528 MHz permet la transmission d’un signal OFDM sur 128 sous-porteuses.
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Figure I-18 : Plan de fréquence pour le MB-OFDM

> f (MHz)

Les schémas de diversité proposés par le MB-OFDM permettent d’étre réalisés par un

systéme contenant un seul front-end RF. lls combinent les méthodes de répartition par

temps et par fréquence. Un symbole profitant de la diversité est envoyé deux fois dans le

temps sur des bandes différentes. De cette facon la diversité obtenue est temporelle et

fréquentielle. Les sauts en fréquence sont organisés par des codes tempo-fréquentiels

prédéfinis. (Tableau I-1).

—

du code Bande
1 1 | 2 [ 3] 1] 23
2 1 [ 3 | 2 [ 1] 3 |2
3 N EEEEEEE
4 I ERERNERE
5 1 [ 2 [ 1| 2 [ 1 ]2
6 N EEEEEEE

Tableau I-1 : Codes tempo-fréquentiels. Exemple pour le mode 1

Cette diversité est réalisée pour les débits allant de 53.3 a 200 Mbps. A cette redondance, il

peut étre ajouté une redondance fréquentielle pour les débits 53.3 et 80 Mbps. Elle est

réalisée en envoyant le méme symbole reparti deux fois entre les sous-porteuses dans la

méme bande. Le récepteur dispose donc de deux versions des données transmises pour les

débits de 110, 160 et 200 Mbps, et de quatre versions des données transmises pour les

débits de 53.3 et 80 Mbps.
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Les principales spécifications de la MB-OFDM sont données dans le tableau suivant :

Parameétre Valeur
Fréquence d’échantillonnage 528 MHz
Durée du symbole OFDM utile Ty 128.Ts = 242.2nsec
Durée du zero padding Tz 32.Ts = 60.6nsec
Durée de l'intervalle de garde Tig 5.Ts =9.5nsec
Durée du symbole OFDM Tgepm 165.Ts =312.5nsec
Nombre de sous porteuses de données Npara 100
Nombre de sous porteuses pilote Np 12
Nombre de sous porteuses de garde Ng 10
Nombre total de sous porteuses utilisés Nt 122.(Npata + Np + Ng)
Espacement entre sous porteuses &¢ 4.125MHz
Largeur de bande a -3 dB 503.25MHz

Tableau I-2 : Spécifications de la norme Multibandes OFDM

L'organisation de la diversité dans le MB-OFDM par des sauts en fréquence nécessite
I'utilisation d’un Oscillateur Local (OL) large-bande, capable de fournir les 14 fréquences
centrales dans le spectre entre 3.1GHz et 10.6GHz. Des spécifications sont également
données pour cet OL :

Temps de commutation entre deux fréquences centrales inférieur a 9,5ns

- Le niveau total des fréquences parasites dans la bande UWB doit étre inférieur a -
24dBc par rapport a la fréquence générée (Figure 1-19-a)

- Le bruit de phase de la fréquence générée ne doit pas dépasser -86.5dBc/Hz a 1MHz
(Figure 1-19-b)

A PdBm A P.dBm
P,porteuse A A ; A A
N |
S \ &®
| : :
P, totale 5 \ g
des raies |..Y.| 1 7
parasites } | v
f,MHz
3,1GHz fc 10,6GHz fc fc+1MHz
a) Puissance totale des raies parasites b) Bruit de phase

Figure I-19 : Paramétres de la fréquence centrale générée
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1.4.1.2 Transmission multi-porteuse OFDM

Avec I'augmentation du débit, le canal de transmission devient plus large et la durée
d’un symbole émis sur une seule porteuse raccourcit. Or le canal présente rarement des
caractéristiques constantes dans sa bande. Les différents trajets de propagation possibles
pour le signal émis font de sorte que des copies du message émis soient captées dispersées
dans le temps. Si la durée du symbole émis est plus longue que le retard de diffusion du
canal ou « delay spread », la caractéristique du canal présente des évanouissements sélectifs
en fréquence [Rapp2001]. Son effet sur les signaux modulés numériquement est I'apparition
des Interférences Entre les Symboles (IES). Cet effet négatif peut étre atténué avec
I"utilisation d’égaliseurs. La difficulté vient de leur besoin de capacité de calcul qui augmente
rapidement avec la largeur de la bande et la longueur de la réponse fréquentielle du canal
[Tse2005]. Pour éviter les IES, nous pouvons utiliser la méthode de I'intervalle de garde qui
prolonge la durée du symbole au-dela du retard du canal. Afin de l'utiliser avec une perte de
débit raisonnable, il est nécessaire de prolonger le temps du symbole émis. Ceci peut étre
réalisé en envoyant le message en paralléle sur plusieurs canaux avec un débit unitaire
réduit évitant ainsi 'apparition d’IES. Cette technique est appelée Multiplexage fréquentiel
ou FDM (Frequency Division Multiplexing). L’approche dans les systémes de transmission qui
permet une répartition en fréquence optimale de point de vue de I'occupation spectrale
consiste a recouvrir les spectres des sous-porteuses, de sorte qu’a la fréquence centrale de
chacune des sous-porteuses toutes les autres sont a zéro (Figure 1-20).

E(f)
|

\/

A/‘() ./Z ,f/.—/z A/‘k—B /‘Ic—l
Afl /‘k—?_

© Sylvain Traverso

Figure 1-20 : Multiplexage fréquentiel optimal

Pour les communications numériques d’excellents résultats sont obtenus en appliquant
I’OFDM (Orthogonal frequency-division multiplexing) [Nee2000].

La modulation et la démodulation OFDM est facilement réalisée numériquement, a I'aide
des Transformations de Fourier Discretes. Les principes de mise en forme a I'émission et a la
réception sont présentés sur la figure ci-dessous.
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Figure I-21 : Principe théorique de I'émission et la réception OFDM
ou:

- S/P et P/S correspondent respectivement a la conversion Série-Paralléle et Paralléle-
Série.
- DFT et IDFT correspondent a la transformée de Fourier directe et inverse.

Dans 'OFDM, I'écart entre les sous-porteuses est donné par Ag= oU Tytire €St la durée

Tytite
d’un symbole utile.

Le nombre des fréquences sous-porteuses correspond a la longueur de la transformée de
Fourier discrete, Nprr. Les Nppr fréquences porteuses possibles sont définies par la relation

suivante:

fk=f0+T . ) k=0"NDFT_1 1.5
utile

ou : k est un nombre entier, f; est la fréquence centrale.

Le spectre d’un signal OFDM est constitué des spectres de chaque sous porteuse, espacée de
1

Af:

Tutite

L'orthogonalité entre les sous-porteuses est assurée en rendant leur spectre en sinus
cardinal (Figure 1-22-a). Le signal OFDM est défini comme la partie réelle du signal analytique

suivant :
+o00 Nprr—1
=) > El)¥ou® 6
—00 k=0
ou:

- Ex(n) est le symbole complexe a émettre sur la Kieme sous-porteuse
- W, k(Dest la base des signaux élémentaires définis pour k variant ente 0 et Nppr — 1

LIJn,k(t) =9k (t— nTutile) L7
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Figure 1-22 : Exemple d’OFDM réalisé avec 7 sous porteuses.
a) spectre des sous-porteuses b) spectre de la somme des sous-porteuses

Afin de simplifier la présentation du signal dans le domaine discret, nous traitons le cas de la
modulation d’un unique symbole OFDM. Dans ce cas, I'enveloppe complexe du signal émis
prend la forme :

Les symboles complexes a émettre Ej, est le plus souvent un nombre complexe défini par
une modulation M-aire de type QAMXx a partir des éléments binaires. Chaque donnée Ej
module un signal a la fréquencef.

Le signal OFDM est tres sensible aux effets des multitrajets. Les copies retardées du symbole
émis créent des interférences entre les symboles (IES) ainsi que des interférences entre les
canaux(lEC) définis par les sous-porteuses. En appliquant une extension du symbole OFDM
dans le domaine discret en rajoutant un préfix/postfix cyclique [Trav20074], le signal recu ne
subit pas d’IES ni d’IEC. Pour la sous-porteuse k, a la sortie de la DFT il s’écrit comme :

Ty = HkEk + bk .10
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ou:

- Hj estlaréponse en fréquence du canal autour de la fréquence f;
- b(k) est le bruit blanc gaussien

La technique de modulation OFDM est robuste contre la sélectivité en fréquence et au bruit
impulsif du canal de propagation, ce qui permet d’atteindre des débits élevés. Elle est
utilisée dans une grande variété de systemes de transmission actuels :

- Les systemes de diffusion de radio et télévision numérique DAB (Digital Audio
Broadcasting) [EtsR2000] et DVB (Digital VideoBroadcasting) [EtsT2000]

- Les réseaux locaux sans fil a haut débit : IEEE 802.11a, g [leee1999], [leee2003,]

- Réseaux commerciaux : WiMax IEEE 802.16 [leee2005], LTE [3gpp],

1.4.2  Objectifs de la recherche

Dans cette thése, nous poursuivons I'étude du synthétiseur de fréquences agile
proposée dans [Trav2007;]. La rapidité de commutation limite largement ['utilisation des
structures classiques de synthétiseur local a cause de leur temps de stabilisation et implique
la recherche de nouvelles solutions. L’architecture proposée spécialement pour les
applications MB-OFDM permet de s’affranchir des inconvénients rencontrés dans les
propositions concernant ce sujet comme l'utilisation des filtres reconfigurables et des
mélangeurs tres large bande [Chef2006], [Taiy2008], [Mish2009]. Néanmoins, son
développement s’est basé sur une analyse de niveau systéme et certaines hypothéses
simplificatrices relatives aux différents circuits. Les paramétres des blocs de la structure
proposée n‘ont pas une origine homogene. Elles proviennent des réalisations des circuits
séparées présentées dans des articles scientifiques ou des propositions des circuits
commerciaux.

Dans ce travail nos poursuivons deux voies de recherche.

Premiérement, nous nous intéressons a |'étude de faisabilité du synthétiseur de fréquence
proposé. Nous développons des solutions schématiques pour chaque bloc mis en jeu dans la
structure qui sont réalisables sur une technologie CMOS conventionnelle et qui permettent
de réaliser une économie de surface en éliminant ou réduisant la nécessite de filtrage. Dans
cet objectif, nous avons concu et caractérisé expérimentalement une sous-structure du
synthétiseur complet, qui permet de générer une partie des 14 fréquences centrales. Cette
étape permet de valider l'architecture proposée ainsi que les solutions schématiques
proposées. Les blocs réalisés sont également caractérisés séparément du synthétiseur
complet.
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Introduction

Les mesures complétes des circuits congus nous permettent ensuite de réaliser une
évaluation réaliste des caractéristiques du synthétiseur de fréquence complet en se basant
sur des paramétres homogenes mesurés.

Notre deuxieme axe de recherche consiste a développer et proposer des méthodes
numériques de correction des interférences. En effet, la structure complexe d’oscillateur
local proposé induit des défauts qui provoquent I'apparition de raies parasites dans le
spectre des fréquences générées. Comme elles sont a des fréquences qui font partie des
bandes des utilisateurs adjacents, les transmissions peuvent étre brouillées. En vue de
pouvoir tolérer un niveau plus élevée des fréquences parasites dans le spectre généré et
alléger ainsi les contraintes sur les circuits analogiques, nous cherchons a créer des solutions
facilement implantables dans le bloc de traitement numérique.

Enfin, en s’appuyant sur les performances des algorithmes proposés nous présentons une
structure du synthétiseur de fréquence moins complexe. La dégradation des performances
associée est compensée par [Iutilisation conjointe des méthodes de suppression
d’interférences.
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ChapitreIl. Conception et étude d’'un oscillateur local a
commutation rapide

Les performances des systéemes OFDM, comme nous l'avons vu dans le chapitre
précédent peuvent étre largement améliorées en apportant de la diversité. Le processus de
normalisation 802.15.3a [leee2003;] permet de disposer d’une grande diversité
fréquentielle. Ceci est réalisé en envoyant les symboles OFDM sur des bandes de fréquences
différentes. Le saut en fréquence, assuré par l'oscillateur local implique de lourdes
contraintes sur les caractéristiques de ce dernier. Pour ne pas perdre de débit, le temps de
commutation doit étre inférieur a 9,47 ns dans le cadre du MultiBands OFDM, ce qui limite
I"utilisation des structures classiques d’OL. Dans ce chapitre, nous présentons |'étude d’un
synthétiseur de fréquence sur 14 bandes de fréquences de faible complexité a hautes
performances pour le standard 802.15.3a, proposé dans [Trav2007]. A partir d’une étude au
niveau « systeme », nous avons réalisé et caractérisé la structure de base sur une filiere
BiCMOS AMS S35D4. Des résultats de mesure sont ainsi obtenus pour les blocs faisant partie
de I'architecture du synthétiseur de fréquences qui ont permis une caractérisation réaliste
des performances du systeme complet.

Dans la premiere partie de ce chapitre nous étudions le cahier des charges du synthétiseur
de fréquence ainsi que les possibilités de réaliser un tel systéme. Nous présentons les
contraintes pour réaliser un tel Oscillateur Local (OL) a I'aide de structures classiques. Une
comparaison est faite sur les avantages et les inconvénients des synthétiseurs agiles déja
proposés dans la littérature suivie par la présentation du synthétiseur de fréquence sur
lequel nous concentrons notre étude.

La deuxieme partie est consacrée a la conception de chaque bloc faisant partie de I'OL
étudié. Nous étudions la technologie microélectronique disponible, le type et les solutions
schématiques appropriés pour les mélangeurs, les diviseurs, les multiplexeurs et les filtres
utilisés. Nous réalisons la conception du layout en insistant sur les bonnes pratiques pour
éviter le déséquilibre de phase et d’amplitude entre les voies. Les performances attendues
sont montrées par des simulations post-layout.

Apreés avoir congu les blocs nécessaires ainsi que la structure de base du synthétiseur de
fréquence, nous effectuons les mesures des circuits réalisés. L’équipement de mesure ainsi
gue les bancs de test sont présentés. Les résultats obtenus sont commentés et comparés aux
résultats de simulation.
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Chapitre Ill — Effet et réduction des interférences liées aux fréquences parasites d’OL

Enfin, nous étudions les performances du systeme complet a I'aide d’une simulation systéme
en utilisant les paramétres réels pour les blocs, obtenus grace aux mesures réalisées.

Pour le processus de normalisation 802.15.3a, appelé aussi MultiBands OFDM, I’émission
des symboles peut étre effectuée autour de 14 fréquences centrales [leee2003,]. Chaque
bande allouée répond aux critéres de « Ultra-Wideband » [Fccr2002] et présente une largeur
de 528MHz. Les 14 bandes forment 4 groupes de 3 bandes chacune — mode de 1 a4 et 1l
groupe de 2 bandes — mode 5. Le plan de fréquence est présenté sur la figure Figure II-1.

o] model--- P mode2----- Bl mode3---- B mode4---- »--mode5--»

A VL

3432 3960 4488 5016 5544 6072 6600 7128 7656 8184 8712 9240 9760 10296

Figure lI-1 : Plan de fréquence du MultiBands OFDM

Etant une technologie « grand public », le MultiBands OFDM implique des contraintes tres
exigeantes au niveau de l'intégrabilité, de la taille, de la consommation et du colt du
transmetteur complet. Par conséquent, pour le récepteur et I'émetteur, c’est I'architecture a
transposition directe (homodyne) qui s'impose en répondant au mieux a ces contraintes.
Dans cette configuration, I'Oscillateur Local (OL) doit donc avoir la fonction de générer
directement les fréquences centrales de toutes les 14 bandes fournissant le signal par deux
voies déphasées en quadrature, nécessaires pour les modulateurs et les démodulateurs 1/Q.

Le cahier des charges de I'Oscillateur Local (OL), défini par la norme [leee2003,] est le
suivant :

- génération des 14 fréquences centrales entre 3,432GHz et 10,296GHz, fournissant les
voies | et Q.

- temps de commutation entre deux fréquences : inférieur a 9,47ns

- le niveau de bruit de phase pour chaque fréquence générée ne doit pas dépasser
-86,5 dBc/Hz a 1 MHz de la porteuse [Mish2005].

- le niveau total de la puissance des fréquences parasites dans la bande: inférieur a
24dBc de la puissance de la fréquence centrale. [Mish2005]
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II.1 Architecture du synthétiseur de fréquence
I1.1.1 Limitation des architectures principales
I1.1.1.1 Synthétiseur a PLL programmable

L’architecture la plus intuitive pour créer un oscillateur local a fréquence variable est
celle utilisant une seule boucle a verrouillage de phase PLL (Phase Locked Loop), Figure II-2.
Le changement de la fréquence est assuré par le diviseur, dans sa boucle de retour a facteur
de division « N » programmable. La difficulté principale de la réalisation d’un tel synthétiseur
de fréquences est le temps de commutation. Bien que ¢a soit une solution tres flexible au
niveau de la plage de fréquences générées, sa rapidité de commutation est directement liée
a fréquence de référence (frer). En effet, le temps nécessaire pour que le régime établi soit
atteint aprés avoir effectué un saut en fréquence est de I'ordre de 100 cycles de la frer
[Lee2005].

Pour une fréquence de référence réaliste fournie par un oscillateur a quartz : fgeg =100MHz,
le temps de stabilisation est de 1us et dépasse largement le temps de transition maximal de
9,47ns, requis par le MB-OFDM.

frer
— fuco
PFD P PC [ PB\ @

fuco/N

1N |-

Figure 1I-2 : Boucle a verrouillage de phase

[1.1.1.2 Synthétiseur numérique DDS

Les synthétiseurs numériques DDS (Direct Digital Synthesizer) permettent une grande
souplesse et rapidité en formant le signal généré. Le signal de sortie est obtenu par des
convertisseurs CNA. Leur utilisation pour des fréquences supérieures a quelques GHz est
limitée par la consommation et le co(it élevés [Vank2000]. De plus, vu la largeur de la bande
nécessaire pour une application MB-OFDM entre 3,1GHz et 10,6GHz, le filtre a la sortie du
CNA nécessite d’étre accordable, tout en respectant le temps d’établissement au-dessous de
9.47ns.
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Chapitre Ill — Effet et réduction des interférences liées aux fréquences parasites d’OL

Accum Mémoire Fréguence
" +—»| Formedu [—» CNA - Filtre\ |—» ,q .
de phase signal générée

Figure II-3 : Synthétiseur numérique DDS

I1.1.1.3 Synthétiseur a fréquences commutées

Les synthétiseurs a fréquences commutées (Figure 1l-4) disposent de toutes les
fréquences nécessaires simultanément. Le temps de commutation entre deux fréquences
est déterminé par les caractéristiques du multiplexeur, qui est généralement peu
contraignant. Pour les applications ou le nombre des fréquences généré est limité, c’est la
solution permettant de réaliser des synthétiseurs de fréquences rapides a moindre co(t.

Fréq.1 —

Fréq.2 —» '\le Fréquence
X générée

Fréq. N —>

Figure 11-4 : Synthétiseur a fréquences commutées

11.1.2 Synthétiseurs MB-OFDM proposés dans la littérature

Afin de contourner la limitation en terme de temps de stabilisation et consommation,
les propositions dans la littérature scientifique, concernant les synthétiseurs pour le MB-
OFDM sont basés sur la commutation des fréquences. Les fréquences désirées sont dans leur
majorité générées simultanément. La sélection de la bande est réalisée grace a un ou
plusieurs multiplexeurs qui délivrent leur signal choisi directement a la sortie ou aux entrées
d’'un mélangeur qui effectue une translation finale en utilisant des signaux déja établis. Ainsi,
le temps de commutation ne dépend que des caractéristiques transitoires des multiplexeurs.
Sur les technologies microélectroniques actuelles, un temps de commutation inférieur a

9.47ns est aisément réalisable.

Parmi les solutions existantes d’OL pour le MB-OFDM, les solutions présentées dans
[Mish2009], [Taiy2008] et [Chef2006] fournissent I'intégralité des bandes entre 3.1 et 10.5
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GHz. Néanmoins, de point de vue de la réalisation, ces architectures posent des difficultés en
terme de consommation ou de surface utilisée.

La solution proposée par [Chef2006] utilise deux boucles a verrouillage de phase PLL pour
générer les fréquences de sortie ce qui implique une consommation élevée ainsi qu’une
augmentation de la surface utilisée. Une autre difficulté de cette structure est I'utilisation de
mélangeur tres large bande (Il) dont la fréquence de sortie varie entre 6,072GHz et
10,824GHz et la fréquence a I'un de ses acces de 1,584GHz a 6,336GHz.

Fréquence
désirée

PLL1

@
1980 MHz

" LK\ ?.---------- Contréle

6336

PLL2

|

|

i @

! 3168 MHz
i

|

|

LI -]
S oy ] PFD & CP & LPF]

Figure II-5 : Synthétiseur proposé par [Chef2006]

Le synthétiseur de fréquences proposé par [Mish2009] est présenté en Figure II-6. les
principaux inconvénients sont I'utilisation extensive des mélangeurs large bande ainsi qu’un
filtre accordable entre 3960 et 10296 MHz.

Contrale Contréle

6336 MHz

f+

vy 528
6336

3168 |

n
. - 9504

7920

m————
i

v *

S vy

Figure 11-6 : Synthétiseur proposé par [Mish2009]

37



Chapitre Ill — Effet et réduction des interférences liées aux fréquences parasites d’OL

Comme l'architecture proposée par [Mish2009], celle de [Taiy2008] utilise des mélangeurs
large-bande. Le niveau des fréquences parasites est diminué a l'aide des filtres
reconfigurables incorporés dans la structure des mélangeurs (ll) et (lll). Leur fréquence
centrale s’étale respectivement entre 3,432GHz et 6,072GHz pour le premier et de 6,600GHz
a 10,296GHz pour le deuxieme.

frer=264MHZz

—>
| o e —Pﬁ

8448MHz

— /2 12 2 2 12 jet—
D$264MH2 528MHz 1056MHz | 2112MHz | 4224MHz

\ MUX /

\ 4
|
0 (1 (1)

C(.)rltiﬁlﬁ /—\ /—\ C rltié.le
v

) 4

MUX

Sortie

Figure 1I-7 : Synthétiseur proposé par [Taiy2008]

I1.1.3 Architecture du synthétiseur retenu

Le synthétiseur pour lequel nous poursuivons la recherche permet d’éviter la
majorité des désavantages cités ci-dessus. Son concept a été développé dans la these
[Trav20074] et les résultats de cette étude sont publiés dans les articles [Trav2007,] et
[Trav20075]. Son schéma synoptique est présenté sur la Figure II-8. Le fonctionnement
repose sur la génération sans interruption de trois fréquences centrales: 4488MHz,
6600MHz et 9240MHz. Les autres 11 fréquences centrales sont obtenues en rajoutant ou
retranchant 528MHz ou 1056MHz. Le principe de génération de fréquences est illustré sur la
Figure II-9.

Cette architecture présente des avantages importants pour sa réalisation a faible cot par
rapport aux autres OL proposés. Ces avantages sont les suivants :
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- Utilisation d’une seule boucle PLL a fréquence fixe f,,=4,224GHz, qui permet de
réduire la surface et la consommation.

- Absence de filtres reconfigurables, difficiles a réaliser et trés onéreux au niveau de la
surface utilisée.

- Tous les mélangeurs utilisés sont a bande étroite excepté le mélangeur (V) dont la
bande est de 3,432GHz a 10,296GHz

Puisque l'architecture de I'émetteur et du récepteur choisie est homodyne et les
modulations utilisées sont de type QAM (Quadrature Amplitude Modulation), I'OL doit
fournir directement les voies | et Q déphasés de /2, permettant au modulateur IQ
d’effectuer la transposition en fréquence. La largeur de la plage des fréquences centrales
étant de 3,432GHz a 10,296GHz ne permet pas |'obtention de signaux en quadrature par
déphaseurs. Par conséquent, les blocs de la structure sur la Figure 11-8 fournissent chaque
fréquence avec les voies | et Q correspondantes.

Controle Congréle

4224 MHz

Cont_réle

Fréquence
désirée

xXxc=

528/1056

© Sylvain Traverso

f Ref

Figure 1I-8 : Schéma synoptique du synthétiseur proposé dans [Trav2007,]

4488MHz 6600MHz 9240MHz
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Figure 1I-9 : Principe de fonctionnement du synthétiseur de fréquence
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Groupe | Bande [Fréq., MHz|Formation, Fréq. en MHz| Formation par rapport a la fréq. de la PLL

1 3432 -1056 (fosctfosc/ 16)-Tos/8

1 2 3960 2488 -528  [(fosctfosc/16)-fosc/4
3 4488 0 (fosctfosc/16)
4 5016 +528 (Fosctfosc/ 16)+f o/ 4

2 5 5544 1056 [((fosctfosc/16)+ose/2)-Fosc/4
6 6072 -528  |((fosctfosc/ 16)+fosc/ 2)-Fosc/8
7 6600 6600 0 ((fosc*fosc/ 16)+ o5/ 2)

3 8 7128 +528 | ((fosctfose/ 16)+f s/ 2) o5/ 4
9 7656 #1056 |((fosctfosc/16)+Hosc/2) +ose/8
10 8184 -1056 ((FpscH 0se/ 16)+F oo of 2+(f oo of 2+F 5o/ 8) T oo/ 4

4 11 8712 -528 ((fosctfosc/ 16)+f oo/ 24(f o/ 2+F 5/ 8) -F s /8
12 9240 9240 0 ((foscHfosc/ 16) o5/ 2+(fosc/ 2+f o5/ 8)

; 13 9760 +528  |((FoscHfose/ 16)Hose/ 2H(foso/ 2+ o5/ 8) o5/ 4
14 10296 +1056 | ((foscHfoso/ 16)+ o5/ 2+H(fosof/ 2+ 5o/ 8) +f0sc/8

Tableau II-1 : Formation des fréquences dans le synthétiseur
11.1.3.1 Description détaillé des composants de base du synthétiseur

[1.1.3.1.1 Génération des fréquences de base

Les fréquences de sortie du synthétiseur présenté sont toutes obtenues a partir de la
fréquence de la boucle PLL. Elle fonctionne sur une fréquence fixe permettant de choisir la
bande passante de la boucle afin d’obtenir le meilleur niveau de bruit de phase sans se
concentrer sur le temps de stabilisation ou les plages de décrochage et de verrouillage
[Raza1996], [Shu2005].

La spécificité de la PLL utilisée est dans le fait qu’elle fournit non seulement la fréquence
fyco=4224MHz, mais aussi les fréguences a chaque étape de division par deux : 2112, 1056,
528 et 264 MHz avec leur voies | et Q respectives. A I'aide de ces fréquences de base sont
générées les trois fréquences centrales: 4488MHz, 6600MHz et 9240MHz. Elles permettent
de former le reste des 11 fréquences centrales grace aux fréquences somme ou différence
avec 528MHz ou 1056MHz.
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Figure 11-10 : Schéma fonctionnel de la PLL utilisée

Pour la génération des voies | et Q a la fréquence 4224MHz les principales possibilités sont la
conception d’un oscillateur fournissant directement les signaux en quadrature et le filtre
polyphase RC-CR. Le désavantage principal d’un tel oscillateur est le doublement des
inductances utilisées d’ou sa taille plus importante [Leva2003]. Pour 'architecture en étude,
le filtre polyphase est préféré grace a sa simplicité et sa plus petite surface. Le déphasage de
/2 est obtenu grace a deux filtres passe-bas et passe-haut de premier ordre avec la méme
fréquence de coupure fc=fyco pour laquelle I'amplitude est identique et le déphasage est
respectivement de /4 et de —I/4 pour le filtre passe-haut et le filtre passe-bas. Cette
réalisation est possible grace au fait que la PLL fonctionne a fréquence fixe.

R Lc
Vsi(t) Voiel

}?} Vsy(t) Voie Q
c R

Ve(t)

Figure 1I-11 : Filtre polyphase RC-CR

Puisque les diviseurs sont des circuits numériques, a priori a leurs sorties les signaux sont de
forme carrée et d’un rapport cyclique de 50%. La décomposition en série de Fourier d’un tel
signal ne contient que des harmoniques d’ordre impair dont le plus proche du fondamental,
le troisieme est a une puissance de -9,54dBc.

Pour fournir des signaux de base purs, dans la structure du synthétiseur (Figure 11-8), des
filtres passe-bas sont utilisés. Selon les études effectuées dans la these [Trav2007,], un
niveau d’atténuation du troisieme harmonique supérieur a 30dB permet de considérer le
signal aux sorties de ces filtres comme spectralement pur. Cette condition nécessite a priori
I'utilisation des filtres de Chebyshev de troisieme ordre sur les sorties a 2112, 1056, 528 et
264 MHz.
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Chapitre Ill — Effet et réduction des interférences liées aux fréquences parasites d’OL

[1.1.3.1.2 Génération des fréquences de sortie

Les fréquences générées par le synthétiseur de fréquence sont obtenues a I'aide des
fréquences issues de la PLL par sommation ou soustraction. Tous les mélangeurs utilisés
dans l'architecture sont des mélangeurs a bande latérale unique SSB (Single Sideband
Mixer). A la différence d’un mélangeur double-bande « classique », qui a une excitation aux
fréquences f; et f, fournit les fréquences fi+f, et f;-f,, le mélangeur simple-bande produit
soit la fréquence somme f;+f,, soit la fréquence différence fi-f,. Les mélangeurs simple-
bande sont réalisés grace a 2 mélangeurs double bande et un sommateur ou soustracteur.

cos(wst)

+

E coS(wy+wst)

90°

cos(wat—L— 90°| .:Q

Figure 1I-12 : Mélangeur SSB somme

Comme les signaux de sortie doivent étre fournis en quadrature pour faire fonctionner un
modulateur 1/Q, le mélangeur utilisé regroupe deux mélangeurs SSB en configuration
différente afin de fournir des sorties avec le déphasage adéquat. Ce mélangeur exige aussi
de son c6té des entrées en quadrature.

Une autre caractéristique propre au mélangeur utilisé est la possibilité de choisir la
fréquence somme ou différence présentée aux sorties. Les Figures II-11 a et b
correspondent respectivement aux synopsis du mélangeur simple-bande « somme » et
« différence » fournissant des sorties en quadrature. Les deux schémas ne différent que par
le déphaseur de M. Les modes « sommateur » et « soustracteur » peuvent étre réalisés par
un seul mélangeur en inversant I'une de ses quatre entrées.

I
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; . I I
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(a) mélangeur simple-bande «somme » (b) mélangeur simble-bande «différence »
Figure 11-13 : Synoptique du mélangeur SSB 1/Q
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A chaque étape de transposition en fréquence, la pureté du spectre du signal de sortie est
dégradée a cause des non-idéalités des mélangeurs SSB. Les non-symétries dans sa structure
font apparaitre a la sortie des fuites des fréquences d’excitation fiet f, ainsi que la
fréquence imagef; — f>. Les fréquences d’intermodulation d’ordre supérieur sont produites
par le comportement non-linéaire des mélangeurs.

A
P.dB Fréguence voulue
Fréquences A Fréquences

de fuites \d’intérmodulation

A"

. A A A
fl fl'fZ f1"'1:2 3f1'f2
f-2f, f, f+26 3f,+f,

Figure lI-14 : Fréquences générées a la sortie d'un mélangeur SSB non-idéal.
Fréquences d'excitation f; et f,

Lors de la mise en cascade de mélangeurs, par exemple les mélangeurs (II) et (lll), le spectre
des signaux d’entrée sont similaires au celui de la Figure II-14. Les différentes composantes
participent au processus de mélange et viennent complexifier le spectre de sortie.

La derniére étape de transposition dans la structure du synthétiseur de fréquences proposé
est effectuée par le mélangeur (V). Sa bande de sortie est trés large et s’étale entre
3,168GHz et 10,560GHz. Le filtrage du signal de sortie de ces mélangeurs nécessiterait un
filtre reconfigurable possédant un temps de commutation trés faible (inférieur a 9.47ns). Ce
type de filtre est tres difficile voire impossible a réaliser, le mélangeur (V) doit donc étre
suffisamment linéaire pour que le filtrage ne soit pas nécessaire.

En vue d’obtenir une pureté spectrale qui réponde aux exigences sans filtrage, le mélangeur
(V) doit fournir un niveau de fuites et de non-linéarités faible tout en étant attaqué par des
signaux spectralement purs, fournis par les mélangeurs de (I) a (IV). Comme ces derniers ne
sont pas idéaux, des filtres passe bande a parametres fixes sont prévus pour les fréquences
centrales générées continuement : 4488, 6600 et 9240MHz ainsi que pour la fréquence
2640MHz rendant le niveau total des raies parasites au-dessous du niveau maximal autorisé
de -24dBc. Le grand avantage de cette solution est que les filtres sont plus faciles a réaliser
grace a leurs parametres fixes.

Les exigences pour les filtres sont présentées sur le Tableau Il-2. Le facteur de qualité est
étudié pour que la fréquence parasite la plus proche de la fréquence centrale soit atténuée
de 3dB. Le facteur de qualité Q maximal exigé est au-dessous de 8,5, ce qui ne dépasse pas
les parametres des inductances que nous trouvons avec les technologies CMOS [Lee2003].
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Fréquence centrale des filtres (MHz) 2640 4488 6600 9240

Fréquence des fuites au ler acces (MHz) 528 264 2112 2640

Fréquence des fuites au 2nd accés (MHz) 2112 4224 4488 6600

Fréquence image (MHz) 1584 3960 2376 3960

Coefficient de qualité du filtre (Q) 2,5 8,5 1,6 1,75

Tableau II-2 : Facteur de qualité des filtres passe-bande et fréquences parasites pour les
fréquences centrales

11.1.3.2 Parametres du synthétiseur de fréquence proposé

Dans cette partie, nous présentons brievement les résultats de I'étude des performances
de I'architecture d’OL proposée. Les parameétres des blocs utilisés dans les simulations sont
obtenus a partir des réalisations CMOS auprés des constructeurs ou des articles
scientifiques. Pour chaque simulation les conditions de test sont présentées en sommaire.
Plus de détails sur les méthodes de calcul ou les caractéristiques des blocs peuvent étre
trouvés dans la thése [Trav2007].

[1.1.3.2.1 Bruit de phase

Le bruit de phase des fréquences centrales générées doit étre inférieur a -86,5dBc/Hz
a 1MHz [Mish2005]. Dans I'étude de la source de bruit, il y a trois sources de bruit
considérées indépendantes :

- Le bruit provenant du signal de référence
- Le bruit provenant du VCO
- Le bruit de phase provenant des diviseurs de fréquence par 2.

A cause du retard des diviseurs, les bruits de phase pris aux différentes sorties de la PLL sont
considérés comme non-corrélés.

La fréquence caractéristique de la boucle ouverte de la PLL étudiée est de 250kHz.

Comme toutes les fréquences de sortie sont des combinaisons des fréquences de la boucle a
verrouillage de phase obtenues par des mélangeurs simple-bande, le bruit généré pour
chaque fréquence varie selon le bruit des fréquences d’entrée ainsi que par le nombre de
translations de fréquence.
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Les résultats sont obtenus a I'aide d’une simulation systeme avec le logiciel Advanced Design
System (ADS). Les résultats sont présentés dans le Tableau II-3.

Fréquence, nombre de bruit de phase
MHz mélanges a 1MHz, dBc/Hz
3432 2 -117.7
3960 2 -117.8
4488 1 -120.9
5016 2 -117.8
5544 3 -114.3
6072 3 -114.3
6600 2 -117.4
7128 3 -114.3
7656 3 -114.3
8184 4 -110.8
8712 4 -110.8
9240 3 -113.9
9768 4 -110.8
10296 4 -110.8

Tableau II-3 : Bruit de phase en fonction de la fréquence de sortie

Les fréquences avec le moins de bruit sont celles qui sont obtenues avec le plus petit
nombre de transpositions en fréquence. Le bruit de phase minimal de -120.9dBc a 1MHz est
obtenu pour la fréquence 4,488GHz, issue d’un seul mélange. La valeur maximale du bruit de
phase a 1 MHz est de -110,8 dBc/Hz comme pour la fréquence 10,296GHz issue de 4 étapes
de mélange. Cette valeur est considérablement inférieure a la valeur maximale de -86,5
dBc/Hz, ce qui laisse une large marge de liberté pour les solutions schématiques avec
lesquelles les blocs sont réalisés.

[1.1.3.2.2 Niveau des remontées des fréquences parasites

Le niveau des fréquences parasites pour chaque fréquence centrale générée ne doit pas
dépasser -24dBc dans la bande de 3,1 a 10,6GHz. [leee2003].

Dans la structure de I'OL, a I'origine de I'apparition des remontées parasites avec chaque
fréquence centrale générée sont les non-idéalités des blocs utilisés. Hormis les non-linéarités
de fonctionnement, les principaux défauts créant des fréquences parasites sont:
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- Fuites : Elles peuvent étre originaires des couplages dans les circuits des blocs comme
le multiplexeur ou les mélangeurs. Des fuites peuvent étre produites a cause de la
diaphonie entre les pistes de connexion. Leur niveau peut étre prévu.

- Déséquilibres dans le circuit : Une différence au niveau des signaux d’excitation ou
des performances des circuits symétriques, notamment les mélangeurs SSB peut
faire apparaitre a la sortie la fréquence image ainsi que les signaux d’excitation.

- Filtrage non-parfait

Pour un fonctionnement toujours dans la norme, il est important que I'architecture de I'OL
tolére un certain niveau de défauts dans les blocs. D’autant plus qu’une grande partie de
parametres des circuits intégrés sur lesquels ils sont réalisés peuvent varier d’'une maniére
aléatoire lors de la réalisation.

Vis-a-vis des fuites et du niveau de filtrage, il est possible de prévoir une marge
supplémentaire au niveau des performances voulues pour éviter une dégradation de la
pureté du signal de sortie. Quant a I'existence des déséquilibres, la structure du synthétiseur
impose des limites notamment a cause de |'utilisation des mélangeurs SSB.

Au niveau de la pureté spectrale, le mélangeur simple-bande réel souffre de nombreuses
imperfections. Comme résultat, il ne fournit pas que la fréquence somme/différence, mais
aussi la fréquence image et les deux fréquences d’excitation. Le schéma du mélangeur SSB
réel est présenté sur la Figure IlI-15. Les principaux défauts qui font apparaitre des
fréquences supplémentaires sont énumérés ci-dessous:

- Déséquilibre du signal en quadrature. Le signal d’entrée n’est jamais précisément
déphasé de /2 a cause des pistes de connexion et/ou une charge non équilibrée. Les
déphasages additionnels entre les voies | et Q aux entrées sont notés avec ¢; pour
I'entrée 1 et @y I'entrée 2.

- Gain de conversion non identique. Le gain de conversion des mélangeurs double-
bande peut varier a cause de disparités des parametres sur le circuit intégré. L'écart
sur le gain de conversion est noté par Aa.

- Fuites. Les mélangeurs double-bande ne séparent pas parfaitement la sortie des
entrées. Les signaux présents a leurs accés sont retrouvés aux sorties avec des
niveaux atténués. Le parametre qui le caractérise est le niveau des fuites: Lgs.
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Figure 1I-15 : Mélangeur simple bande réel affecté par désaccord de phase et de gain

La qualité d’'un mélangeur SSB est caractérisée par le parameétre SRR (Spurs Rejection Ratio).
Il présente le rapport entre la puissance de la fréquence désirée et les fréquences parasites.
Les effets des défauts du mélangeur SSB ont été étudiés dans la thése [Trav2007,], ce qui
permet d’avoir une vision compléte sur leur influence. Les résultats synthétisés permettent
de tracer les courbes montrées sur la Figure 1I-16. Elles illustrent la corrélation entre le
niveau de fuites « Lgg», le désaccord de phase « @i» et « @2 »et I'écart sur le gain de
conversion « Ax» pour obtenir un niveau du SSR fixé a 24dBc. Les différentes courbes
correspondent a différentes atténuations du troisieme harmonique « Att» du signal
d’entrée issu du diviseur (Figure 11-8) de fréquence, supposé carré.
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Figure 1I-16 : Relation entre le désaccord de phase, le niveau de fuites et I’écart du gain de
conversion pour un niveau total de fréquences parasites fixé a -24dBc
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Pour une valeur réaliste des fuites de Lyg=30dB, un désaccord de gain A, limité a 0,4dB et

une atténuation Att de 30dB du troisieme harmonique du signal du diviseur, le désaccord de
phase ne doit pas dépasser 2,8°. Ce sont des valeurs qui peuvent étre obtenues avec des
circuits réels mais nécessitent une attention accrue pendant la conception du module au

niveau du layout.

L’analyse des niveaux globaux des fréquences parasites pour chaque porteuse générés par le

synthétiseur est réalisée a I'aide d’une simulation « systeme » avec le logiciel Advanced

Design System (ADS). Les résultats sont obtenus en étudiant l'architecture dans les

conditions suivantes :

- Les diviseurs fournissent un signal précisément carré d’un rapport cyclique de 50%

Les filtres passe—bas atténuent le troisieme harmonique de la fréquence divisée de
30dB

- Lesfiltres passe-bande ont les caractéristiques du Tableau II-2

- Les mélangeurs SSB présentent un niveau SRR supérieur a 24dBc avec un désaccord

de gain de conversion A,=0,05, un désaccord de phase ¢; et ¢, de 2,5 degrés et un

niveau de fuites Lyg= 30dB (Figure 11-15).

Les résultats sont présentés dans le Tableau II-4. Pour chaque fréquence centrale générée,

les valeurs du niveau total des fréquences parasites sont données ainsi que les valeurs pour

chaque raie parasite supérieure a—40dBc.

Niveau total de

Fréquence raies Raies parasites pour chaque fréquence dans le spectre
centrale parasites,dBc ;
alloué par FCC, -dBc

Fréq, MHz | Voiel | Voie Q|| Freq | Q Freq | Q Freq | Q Freq Q
3432 28.5 24.6 || 3168 | 35 | 35.2 || 4488 | 32.2 | 32.6 || 5544 | 29.2 | 25.6 - - -
3960 29.1 24.4 | 3696 | 35 35 | 4488 | 31 | 35.3 | 5016 | 31.9 | 255 - - -
4488 34.6 33.6 || 3960 38 38 4224 | 349 | 35.3 - - - - - -
5016 24.7 28 3960 | 31.7 | 25.5 || 4488 | 31.9 | 32.2 || 4752 35 35 6072 40 40
5544 27.6 244 || 3432 | 34.2 35 5280 | 36.6 | 36.6 || 6600 33 33 7656 32 25.7
6072 28.3 246 || 3960 | 39 39 || 5808 | 36.2 | 36.2 || 6600 | 32.7 | 33.3 |[ 7128 | 31.9 | 25.6
6600 34.5 345 || 6336 | 36.2 | 36.2 || 4488 | 39 | 394 - - - - - -
7128 24.9 28.6 || 5016 | 39.1 | 39.4 || 6072 | 25.6 | 31.9 || 6600 | 33.6 34 6864 | 36.2 | 36.2
7656 26 29.7 || 5544 | 27.3 | 35.1 || 6600 | 32.3 | 32.6 || 7392 | 36.1 | 36.1 || 9768 40 40
8184 27.7 243 || 7656 | 34.2 | 34.2 || 7920 | 36.3 | 36.3 || 9240 | 33 33 |[10296| 31.9 | 25.6
8712 27.1 241 || 8184 | 34.2 | 34.2 || 8448 | 36.3 | 36.3 || 9240 | 33 33 |[ 9768 | 31 | 25.2
9240 31.8 31.8 || 8712 | 33.7 | 33.7 || 8976 | 36.1 | 36.1 - - - - - -
9768 25.9 29.6 || 8712 | 32.2 | 26.3 || 9240 | 35.1 | 35.4 || 9504 | 36.3 | 36.3 - - -
10296 24.4 27.6 || 8184 | 25.3 | 30.7 || 9240 | 33.8 | 34.3 || 9768 | 34.2 | 34.2 || 10032 | 36.3 | 36.3

Tableau II-4 : Puissance totale des raies parasites et fréquences parasites générées dans la

bande 3,1-10,6GHz dans les voies | et Q pour les 14 fréquences centrales générées
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Figure 1I-17 : Spectre du signal généré a 8,184GHz, Voies | et Q

La Figure lI-17 représente un exemple du spectre généré par le synthétiseur. Le signal généré
a 8,184 GHz (4 mélanges), fourni par le mélangeur (V) est présenté avec ses voies | et Q. Les
raies a 9,240GHz et 1,056GHz correspondent aux fuites des signaux d’excitation. Le signal a
10,296GHz correspond a la fréquence image : 9,240GHz + 1,056GHz. Son niveau différe
entre les voies | et Q a cause de la dissymétrie du mélangeur SSB (Figure 1I-15). Les
fréquences 7,655 et 7,920 GHz ont comme origine les fréquences parasites déja présentes
dans le signal d’excitation de 9,240 GHz.

11.1.3.3 Conclusion

Selon les études présentées ci-dessus, I'architecture du synthétiseur de fréquence a
saut rapide présenté répond bien aux criteres pour une utilisation dans le cadre d’un
systéme de transmission MB-OFDM et sa structure est bien adaptée pour une réalisation sur
une filiere CMOS grand public. Le niveau de bruit de phase reste tres inférieur a la valeur
maximale. En méme temps, la pureté spectrale des fréquences centrales générées est tres
proche de la limite imposée. Cependant, les valeurs des paramétres des blocs utilisées pour
effectuer les simulations systeme qui sont a I'origine des résultats cités, bien que réalistes,
reposent sur des simplifications importantes. Les mélangeurs réels, étant des circuits qui
sont réalisés grace aux phénomeénes non-linéaires produisent a leurs sorties d’autres
fréquences que celles produites par la multiplication des signaux d’entrée. Les diviseurs aux
fréquences élevées ne sont pas congus par des circuits classiques fonctionnant en régime
saturé. lls générent un signal de sortie qui n’est pas carré. En plus, le rapport cyclique des
diviseurs RF n’est pas forcément de 50%. Enfin, les composants réactifs que nous trouvons
sur les circuits intégrés sont de tres grande surface, le facteur de qualité des inductances
dépassant rarement 10. Ce fait rend la conception de certains filtres trés onéreuse en terme
de surface utilisée. Compte tenu de ces faits, nous avons décidé de poursuivre I'étude de
cette structure prometteuse, en effectuant la conception des circuits des blocs qui font
partie de la structure de I'OL. Ainsi nous pouvons valider sa viabilité, disposer des
caractéristiques réelles et homogénes pour les blocs ainsi que connaitre les contraintes sur
la conception en vue d’une optimisation du synthétiseur de fréquences proposé en terme de
spectre du signal généré.
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I1.2 Etude et réalisation des blocs de la structure du synthétiseur proposé.

Dans cette partie nous étudierons la réalisation des blocs nécessaires pour le
fonctionnement du synthétiseur de fréquences proposé. En nous basant sur la filiere
microélectronique disponible, nous présentons le choix des architectures des circuits qui
permettent d’obtenir les performances désirées.

I1.2.1 Technologie microélectronique

Etant donné I'application du synthétiseur de fréquence pour un standard destiné au
marché grand public et par conséquent a faible co(t, nous avons choisi d’étudier les
contraintes de la conception d’'un tel dispositif sur une technologie CMOS. Malgré les
performances RF excellentes des technologies sur Arséniure de Gallium (AsGa), leur
production par unité reste trés onéreuse et n’est pas adaptée pour notre cas d’étude.

Pour la conception des circuits des blocs de I'OL, nous utilisons le processus CMOS
disponible dans notre laboratoire de recherche. Austriamicrosystems AMS S35D4B5 est un
procédé microélectronique de type BiCMOS. La structure des couches principales réalisées
sur le substrat est présentée sur la Figure 1I-18. Les valeurs numériques des parameétres des
couches sont disponibles dans le Tableau II-5.

Passivation _ Métal niveau 4

SiO;,

Métal niveau 3

SiO; Métal niveau 2

SGD CB E B SGD Si0;  Métal niveau 1

SiO,

N-well

Substrat P

Bipolaire
NMOS . PMOS
SiGe

Figure 1I-18 : Structure de I’empilement du processus BiCMOS AMS S35D4B5
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Couche Epaisseur d (um) | Conductivité o (S/m) | Permittivité &
Métal 1 0,665 2,15.10’ -
Métal 2 0,64 2,23.10’ -
Métal 3 0,64 3,9.10’ -
Métal 4 2,8 3,57.10’ -

Oxide 1 0 4,1
Substrat P Si 740 5,26 11,8
Passivationl 1 0 4
Passivation 2 1 0 7,9
Passivation 3 4,5 0 4

Tableau II-5 : Paramétres technologiques des couches principales

Les couches métalliques disponibles sont au nombre de 4 dont la supérieure est plus
épaisse. Elle permet de réaliser des inductances ainsi que de tracer des connexions a faible
pertes.

Cette filiere microélectronique dispose d’'un grand nombre de composants passifs et actifs
qui se trouvent dans une bibliotheque appelée PRIMLIB. La validité des modeéles s’y trouvant
est cependant limitée en fréquence. Pour des fréquences au-dela de quelques centaines de
MHz, il est nécessaire de recourir aux modeéles RF afin d’avoir des résultats de simulation
corrects. Ces derniers se trouvent dans la bibliotheque PRIMLIBRF qui contient des modeles
valides jusqu’a une fréquence de 6 GHz.

Le choix des modeles de composants qualifiés RF est limité. Cette bibliotheque contient deux
transistors NMOS et PMOS, deux capacités du type Métal-Métal (MM) et Poly-Poly (PP) et
trois types de résistances de type Poly. Afin d’assurer la validité des modeéles, le paramétrage
de ces composants et surtout des transistors est spécifique et nécessite d’étre pris en
compte pendant la conception.

Les deux modeles de transistors MOS fournis: « modnrf » et « modprf » dans la librairie
PRIMLIBRF ont une longueur de grille (L) correspondant a la valeur minimale permis par la
technologie : Lmin = 0,35um, qui n’est pas modifiable.

La largeur de grille (W) des transistors est limitée. Pour les NMOS et PMOS respectivement :
WNMOS max = 200um et WPMOS max = 150um. Les transistors MOS utilisés en fréquences
RF sont dessinés en configuration repliée a plusieurs doigts. La largeur unitaire de grille est
standardisée a 5 ou 10pum.

La fréquence de transition (f;) est dépendante de la polarisation. Pour les transistors NMOS
elle peut atteindre des valeurs autour de 30GHz.

51



Chapitre Ill — Effet et réduction des interférences liées aux fréquences parasites d’OL

I.2.1.1 Considérations générales sur la conception des circuits

Comme la fréquence de transition (f;) des transistors NMOS de la technologie est proche de
la fréquence maximale de fonctionnement des circuits, pour la polarisation des circuits nous
prenons en considération la dépendance de la f, en fonction du courant de drain Iq4
[Bake2007].

L gm
fr = ﬁg .1
ou:
dl, d k'wW 2
Im = =——— (Vs = Vo) (1 + AWVpy)
" dVgs  dlgs 2 L ” 1.2
W
= k' (Vos = Ve)

Im: transconductance du transistor
k' = Coxlly : parametre de la technologie
V;: tension de seuil du transistor
A coefficient de modulation de la longueur de la grille

La courbe décrivant la dépendance de la fréquence de transition en fonction du courant de
drain pour trois tensions de polarisation V4 est montrée sur la Figure 11-19.

ft, Vds=3.0V === ft, Vds=2.25V ft, Vds=1.5
35

31 / b
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15 ; i
1.00E-04 1.00E-03 1.00E-02

Ids/W, A/um

ft, GHz

Figure 1I-19 : Dépendance de la fréquence ft en fonction du courant Id pour différentes
tensions de Vds
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Pour des raisons de consommation, les transistors utilisés sont choisis avec une taille
minimale. Leurs courants lq4 et les tensions Vys sont pris proches des valeurs qui donnent une
fréquence f; maximale. Les connexions au niveau de la grille sont faites avec une longueur
des pistes sur la couche polyl minimale afin de réduire leur résistance et par conséquent le
bruit thermique et le filtre parasite passe-bas formé par la résistance de la grille et la
capacité grille-source Cgs.

La conception d’un synthétiseur de fréquence pour les communications numériques se place
dans un contexte de circuit intégré multifonction. Il peut étre de type puce mixte qui
combine des fonctions analogiques et numériques de commande, ou de type SOC (System
On Chip). En tout cas, les couplages parasites entre les fonctions deviennent critiques
d’autant plus que la fréquence est élevée et que la résistivité du substrat silicium est faible.
Les topologies équilibrées permettent d’éliminer une partie de ces défauts atténuant les
signaux parasites qui se présentent en mode commun. Les structures différentielles par
nature équilibrées présentent donc un grand intérét pour les circuits réalisés en technologie
silicium.

Nous avons donc choisi de privilégier pour la réalisation de I'ensemble du circuit une
architecture différentielle, ce qui présente en plus des avantages décrits précédemment,
I'intérét de disposer des signaux en opposition de phase pouvant étre utilisés par des
mélangeurs équilibrés. L'inconvénient majeur est l‘augmentation du nombre des
interconnexions et par conséquent une plus grande difficulté de routage.
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11.2.2 Blocs générant les fréquences de base

-----

(ko ;| 4224MHz i i

RC-CR 12 12 12 12

1 Ibar Q Qbar 1 lbar Q Qbar| 1 lbar Q Qbar| 1 Ibar Q Qbarj 1 lbar Q Qbar|

4224MHz 2112MHz 1056MHz 528MH:z 264MHz

Figure 11-20 : Circuits générant les fréquences de base

11.2.2.1 Diviseur de fréquence

[1.2.2.1.1 Etat de I'art des technologies pour des circuits numériques sur une filiere
CMOS

Le diviseur de fréquence est le seul circuit numérique du synthétiseur de fréquence
congu. Il doit étre capable de fonctionner aux fréquences jusqu’a 4.224GHz. Puisqu’il est
réalisé sur un circuit intégré contenant principalement des circuits analogiques, il doit
fonctionner en créant le moins de perturbations possibles. Il existe plusieurs techniques
pour réaliser des circuits numériques sur une filiere microélectronigue CMQOS. Chacune
d’entre elles posséde ses propres avantages et désavantages pour permettre de réaliser des
applications génériques ou spécifiques. Les principales solutions possibles sont présentées
brievement ci-dessous en vue d’une application dans un circuit mixte.

11.2.2.1.1.1 CMOS Statique

La technique pour réaliser des circuits numériques avec des montages CMOS
statiques est treés largement utilisée dans des circuits purement numériques. Lors du
fonctionnement, la sortie est reliée soit a la masse, soit a I'alimentation grace a une liaison a
faible impédance assurée par les transistors en état passant. Un exemple de porte NAND en
CMOS statique est donné sur la Figure 11-21
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Figure 11-21 : Porte « NAND » réalisée en CMOS statique

Ces avantages sont :

- Réalisation simple
- Consommation quasi nulle en état établi

Les désavantages sont :

- Pics de consommation tres élevés pendant le changement d’état logique.
- Grand écart entre I’état logique haut et |'état logique bas.
- Utilisation des transistors PMOS lents.

Les pics de consommation introduisent du bruit dans le circuit entier et perturbent
fortement les circuits analogiques ce qui rend cette solution peu adaptée.

11.2.2.1.1.2 Logique dynamique

Le fonctionnement de la logique dynamique repose sur la mémorisation de I'état de
sortie par la capacité de la charge de sortie formée par les lignes de connexion et la grille du
transistor d’entrée du circuit suivant (Figure 11-22) [Raba1996]. A la différence de la cellule
statique, la logique dynamique est toujours pilotée par un signal d’horloge « CLK » dont la
fréquence doit étre suffisamment élevée pour permettre la lecture du niveau de la sortie
avant que la charge sur la capacité de sortie ne soit dissipée.
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Figure 11-22 : Porte « NAND » réalisée en logique dynamique
Les avantages de cette logique sont :

- Rapidité déterminé par les caractéristiques des transistors NMOS
- Fréquence de fonctionnement plus élevée que la logique statique

Les désavantages les plus distinctifs sont :

- Fréquence de fonctionnement minimale
- Faible résistance au bruit
- Consommation élevée

11.2.2.1.1.3 Logique CSL (CurrentSteeringLogic)

Comme l'indique son nom, la logique CSL est basée sur des circuits qui guident un
courant fixe, fourni par une source de courant, a travers les portes logiques. Puisque le
courant reste inchangé, sa consommation ne dépend pas de la fréquence de
fonctionnement. De ce fait leurs performances sont intéressantes surtout pour des
applications de trés haute fréquence. Souvent cette logique est la seule alternative crédible
pour la réalisation de portes logiques trés rapides, au-dela d’'une dizaine de GHz sur des
technologies microélectroniques conventionnelles.

R1 g %7 R2
Q- Q+
cui icu
IN+ [ M1 w2 [} IN-

Vbias —| M3¢ It

Figure 11-23: Cellule « inverseur » CSL
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Les points positifs de la logique CSL sont :

- Fréquence de fonctionnement tres élevée

- Consommation indépendante de la fréquence
- Faible injection de bruit dans le systeme

- Structure différentielle

Ses principaux désavantages sont :

- Complexité des circuits plus élevée
- Consommation importante

La rapidité de la CSL est assurée grace a la bonne vitesse de commutation du montage
différentiel, son circuit de base principal et présenté sur la Figure 1I-23. Ayant un faible
niveau du signal de sortie, il est possible de basculer entre les états logiques plus
rapidement.

Réalisée sur technologie MOS, la logique CML est appelée « Logique a sources couplés » ou
SCL (Source Coupled Logic). Des dérivées de la logique CSL proposant des améliorations sur
certains aspects de |'empilement de portes sont la logique FSCL (Folded Source-
CoupledLogic) [Alls1991] et I'EFSCL (EnhancedFolded Source-CoupledLogic) [Kund2000].

Avec 'avantage de la rapidité, la logique CSL présente d’autres caractéristiques positives en
vue d’une utilisation dans un circuit mixte. Ayant des entrées et des sorties différentielles, le
bruit introduit en mode commun est éliminé en grande partie. De plus, la logique CSL
introduit trés peu de bruit de commutation contrairement aux autres familles de logique
numeérique grace a sa consommation constante. Ceci permet d’avoir moins de perturbations
injectées dans les pistes d’alimentation et le substrat. Ces qualités permettent de mieux
incorporer une partie numérique avec des blocs analogiques sensibles.

Compte tenu des performances citées ci-dessous, ainsi que leur structure différentielle qui
permet d’attaquer les mélangeurs doublement équilibrés avec un signal en opposition de
phase, notre choix de technique pour réaliser le circuit numérique porte sur la logique SCL.

[1.2.2.1.2 Structure du diviseur congu

La structure du bloc diviseur par deux est montrée sur la Figure II-24. Elle contient deux
bascules « D » mises en cascade avec la sortie inversée de la deuxiéme bascule connectée a
I’entrée non-inversée de la premiére, créant une structure « Master-Slave ».
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Figure 11-24 : Structure du diviseur par deux

Lors du fonctionnement, la premiére bascule transmet I'état de son entrée vers sa sortie
lorsque le signal d’horloge « CLK » est en niveau logique haut et garde son état pendant que
le niveau logique du signal d’horloge « CLK » est bas. La deuxieme bascule fonctionne d’une
maniere similaire avec une sensibilité au signal « CLK » inversée.

[1.2.2.1.3 Spectre du signal divisé

Du point de vue de I'électronique numérique, le signal sortant des portes logiques doit
étre conforme aux exigences de niveau du signal pour bien définir les niveaux logiques haut
et bas. L'écart entre ces deux niveaux permet de négliger un grand nombre d’ondulations et
variations du signal. Or dans notre application, la fréquence divisée par deux est fournie aux
circuits analogiques et elle doit respecter un cahier des charges tres rigoureux au niveau de
la pureté spectrale.

Dans I'étude de niveau « systeme », le signal a la sortie du diviseur est considéré comme
parfaitement carré avec un rapport cyclique de 50%, afin d’éviter I'apparition du deuxieme
harmonique, le troisieme se situant a -9.5dBc. Dans le schéma-bloc (Figure [I-8) un filtrage
est prévu, avant d’attaquer les circuits analogiques pour les sorties de division 2112, 1056,
528 et 264 MHz. Il est réalisé grace aux filtres passe-bas de Tchebychev d’ordre 3.
Cependant le filtre reste un élément de trés grande taille sur le circuit intégré, dont la
surface augmente considérablement avec les exigences sur le facteur de qualité ou le taux
de réjection. De plus, pour chaque fréquence divisée, nous avons quatre signaux qui
nécessitent a étre filtrés: Q, Qbar, | et Ibar.

Pour I'architecture étudiée qui est considérée pour une application mobile a faible colt de
production, il est trés important de diminuer les contraintes sur les filtres qui suivent les
diviseurs.

Les harmoniques les plus difficiles a filtrer sont ceux, proches de la fréquence fondamentale
et nous cherchons a les diminuer autant que possible. La forme du signal est en relation
directe avec son spectre. L'apparition du deuxieme harmonique ainsi que tous les autres
harmoniques d’ordre pair est évité grace a un signal de sortie a rapport cyclique de 50%. En
ce qui concerne le troisieme harmonique, son niveau est modulable en fonction de la pente
du signal carré a la sortie du diviseur. Le niveau du troisieme harmonique pour un signal
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parfaitement carré est de—9.5dBc, tandis que celui du signal sans plateau tend vers—20dBc
(Figure 11-25).

-22

\ ° 20
€ o
0 8 .13
s T
t X o /
h f) % .03')- 16 /
35 /
} s g -14
t, t; t S 5 //
2 £ -12
2 v
— ) 10 ¢
0 20 40 60 80 100

Rapprt Pente/Plateau du signal carré

Niveau du troisieme harmonique en fonction du
rapport (T+T;)/T

Figure 1I-25 : Parameétres spectrales d’un signal numérique en fonction du temps de

montée et descente

Signal numérique trapézoidal

Un filtre passe-bas du premier ordre produit une atténuation de 6dB par octave. Si sa
fréquence de coupure est a la fréquence fondamentale, il présente une atténuation
supérieure a 9dB pour le troisitme harmonique. En utilisant ce filtre pour un signal
numérique sans plateau dont le niveau du troisieme harmonique est de -20dBc, nous
sommes capables de fournir un signal spectralement propre, avec une seule raie parasite de
-29dBc jusgu’au cinquiéme harmonique sans avoir recours a un filtre Tchebychev qui
nécessite inévitablement I'utilisation des inductances. Le filtre passe-bas est facilement
réalisable en rajoutant une capacité en paralléle de la résistance de charge du buffer de
sortie.

Afin de permettre une réalisation moins colteuse, pendant la conception nous avions
cherché a trouver des solutions permettant de respecter les régles suivantes :

- Fournir un signal a rapport cyclique strictement de 50%
- Possibilité de déterminer et modifier la pente du signal de sortie.
- Absence de rebonds parasites

[1.2.2.1.4 Bascule D du diviseur

11.2.2.1.4.1 Choix de topologie

Dans les publications sur la logique CML, les bascules D pour les diviseurs par deux
sont optimisées surtout au niveau de la rapidité. Dans la proposition présentée par
[Moha2004] le circuit « mémoire » est polarisé par un courant différent par rapport a celui
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utilisé pour le circuit « prélevement » qui crée des pics lors la transition. Dans I'article
[Sing2005] nous avons la cellule « mémoire » qui est remplacée par un buffer CML avec un
certain retard afin de diminuer la capacité vue par le circuit «prélevement » mais présente
I'inconvénient d’avoir une fréquence de fonctionnement minimale. La proposition de
I'article [Raza1994] est de supprimer la source de courant commune et de présenter le signal
d’horloge directement aux transistors PMOS qui servent comme charge pour les autres
circuits. Cette derniére solution supprime I’avantage de la consommation constante.

Dans notre application la vitesse maximale de basculement est importante pour assurer un
fonctionnement fiable pour la fréquence de l'oscillateur local — 4,224GHz. Une fois cette
caractéristique affirmée, nous nous intéressons a la forme du signal afin de pouvoir atténuer
ou éliminer les raies du spectre du signal de sortie.

Le circuit que nous avons retenu pour la bascule D est celui de la Figure II-26.Elle
comportetrois parties distinctes : deux portes inverseuses et un élément de mémoire. Les
portes inverseuses sont constituées de structures différentielles dont la paire M1, M2 sert a
lire I'entrée (cellule « prélevement »), alors que celle construite par M5, M6 sert a activer
soit le régime de « préléevement », soit le régime « mémoire » en distribuant le courant
lravers M1, M2 ou M3, M4. La cellule « mémoire » est constituée de la paire croisée M3,
M4 qui fonctionne par réaction positive des sorties Q+ et Q- vers les grilles de ces deux
transistors.

Figure 1I-26 : Bascule D réalisée

Le courant de polarisation est le méme pour le circuit « préléevement » et « mémoire ». Les
transistors M1, M2 et M3, M4 ont le méme rapport W/L. Ce dimensionnement n’est pas le
meilleur choix pour atteindre de hautes performances au niveau de la fréquence maximale.
En revanche, cette réalisation permet d’éviter les pics de courant pendant le basculement
du circuit « prélevement » au circuit « mémoire » ainsi que de produire une forme du signal
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plus favorable au niveau de son spectre. La suppression du deuxieme harmonique est
réalisable si le signal divisé présente un rapport cyclique de 50%. Le circuit choisi permet de
I'obtenir a condition que les sorties soient chargées d’'une maniére équivalente.

11.2.2.1.4.2 Fonctionnement du diviseur

- Paire différentielle

Le circuit « prélevement » ainsi que le circuit de choix du régime de la bascule sont
réalisées en tant que paire différentielle. Elle représente la structure de base de la logique
SCL et son schéma électrique est présenté sur la Figure 1I-23. Son réle en tant que circuit
logique est de porte inverseuse.

En fonction de la tension aux deux entrées, le circuit dirige le courant lya. a travers les deux
branches. Le temps de commutation est déterminé par le temps nécessaire pour que les
courants qui traversent les charges R1 et R2 égalent les courants de M1 et M2.

Le courant qui traverse le transistor en état passant « ON », ayant un niveau « haut » a sa
grille détermine le délai de basculement entre le niveau « haut » vers le niveau « bas » alors
gue la résistance de charge R établit le temps de basculement entre le niveau « bas » vers le
niveau « haut ».

Pour avoir une porte inverseuse performante et rapide, il est nécessaire que la majorité ou la
totalité du courant de polarisation Ita circule dans la branche « ON » (sur les transistors
desquelles un niveau « haut » est présenté) et que la résistance de charge soit petite pour
que la constante de temps T = RC(; soit petite.

La condition pour avoir le courant majoritairement sur I'une de ces deux branches est
remplie lorsque la tension d’entrée est supérieure a : [Agza2008]

IranL
AVinmin = (INL —IN_) = |——— 1.3

Un Cox ?

Le niveau « haut » du circuit CML est atteint lorsqu’il n’y a pas de courant dans la branche. Il
est égal a la tension d’alimentation : Vyax=Vdd. Le niveau « bas » est obtenu lorsque tout le
courant lra circule dans la branche. Son niveau est : Vyn=Vdd-ltaR.
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11.2.2.1.4.3 Cellule « mémoire »

M3 M4
Veik
oN _| M6

¢ ITA|L
Vbias —|[ M7

Figure 11-27 : Cellule « mémoire »

La cellule mémoire, montrée ci-dessus est réalisée avec les transistors M3, M4. Elle
fonctionne par réaction positive des sorties Q+ et Q- vers les grilles de ces deux transistors.
Une différence de niveau entre Q+ et Q- est amplifiée jusqu’au moment ou l'un des deux
transistors se retrouve bloqué et tout le courant Ity circule dans une seule branche. Les
transistors qui la constituent ont les mémes dimensions W/L que la cellule « lecture ». Ceci
permet de ne pas avoir de capacités de charge différentes vues par la source de courant
réalisée par M7 ainsi que de niveaux différents au niveau des sources de M3, M4. De cette
maniére nous évitons "apparition des fortes impulsions du signal de sortie a la fréquence
d’excitation de la bascule. Les transistors M3, M4 doivent assurer suffisamment
d’amplification pour qu’ils puissent retenir I'état prélevé par la cellule « préléevement ».
Polarisés par le méme courant, les transistors actifs des paires M1, M2 et M3, M4 assurent
une transconductance similaire qui se traduit par une forme du signal similaire,
indépendamment de la paire activée — « prélevement » ou « mémoire ».

11.2.2.1.4.4 Modélisation du fonctionnement et forme du signal de sortie

Compte tenu de la relation entre la forme du signal et son spectre, nous avons choisi un
régime de fonctionnement qui produit une forme a faible niveau d’harmoniques qui reste
reproductible et constante, malgré le basculement entre les blocs différents pendant le cycle
de fonctionnement du diviseur.

En considérant le cas ou le circuit de choix de régime « mémoire » et « prélevement » formé
par les transistors M5 et M6 sur la Figure 1I-26 sont attaqués par un niveau d’horloge
suffisamment élevé, supérieur a AViymin défini par I'expression (I.3), le courant de
polarisation Ita. circule seulement dans la branche vers les cellules «lecture» ou
« mémoire ». De méme, lorsque le signal de sortie I, = |Q, — Q_| qui est le signal d’entrée
de ces deux cellules (Figure 11-29) est supérieur a AV;ymin Seul un des transistors de ces
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circuits est passant et Ita. est distribué vers une seule résistance de charge. Pour

0 < V; < AVinmin » PUisque les deux paires de transistors M1, M2 et M3, M4 sont choisies
identiques, la transconductance g,, de leurs transistors actifs est aussi équivalente, d’ol une
pente identique au moment de transition entre les deux états de fonctionnement.

Pour le fonctionnement lors du passage d’état haut vers I'état bas, le diviseur vu par les
sorties « Q+ » et «Q-» peut étre représenté par le schéma équivalent suivant :

Q+/Q-

nginy 0<VS<AVINmin éRL ==CL+CT
sinon iy

Figure 11-28 : Modeéle petit signal des sorties Q+ et Q-
ou:

- G représente les capacités dans la structure des transistors

- C représente la capacité introduite par la charge

- Vi tension a I'entrée du circuit actif « mémoire » ou « prélévement »
- R représente la résistance de charge

La tension Vi, des circuits « prélevement » et « mémoire » sont de valeurs trés proches,
grace au fait que dans la structure du diviseur (Figure 11-29) I'entrée des paires M1, M2 et
M3, M4 sont toujours les sorties Q+ et Q- de deux bascules identiques.

RL LR R 1 $R
Q- Q+ Q-4 Q+

H o EN +

H 0

Figure 1I-29 : Diviseur par deux réalisé par deux bascules D SCL

Pendant le passage de I'état bas vers |'état haut, a priori sur la résistance de charge il n'y a
pas de courant tiré par les transistors et la sortie tend vers la tension d’alimentation par une

loi exponentielle.
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Sur la Figure 1I-30 est montré le signal de sortie non-symétrique du diviseur attaqué par
4.224GHz. La forme du signal est proche de la forme exponentielle idéale et correspond bien
au modele des sorties présentées sur la Figure 11-28. La petite discontinuité de cette forme
est observée lors des transitions du signal d’horloge. Elle apparait lorsque V; < AVymin-
Afin de la minimiser, le circuit est congu pour que I'excursion maximale de la tension de
sortie ;max soit bien supérieure a la tension AV ymin-

Q Diviseur Exp. Idéale
33 === CLK e < CLK_bar
- 2\ 2\

/  \ / \

23
1.8 —/_,:\% FAN \/g\/l‘ P \Q\,
RS ! ‘/ / AR
1.3 —%&—\—,\—X—X—/—}\ ; = 7 "
0.8 b 7/ W N N
4E-09 4.2E-09 4.4E-09 4.6E-09 4.8E-09 5E-09
temps, s

Niveau, V

Figure 11-30 : Signal de sortie non-symétrique du diviseur 4,224GHz

Le niveau des harmoniques augmente considérablement avec |'apparition du plateau dans le
signal de sortie. Pour I'éviter, nous avons pris la constante de temps de la sortie : T =
R, (C, + Cp) égale a deux périodes de la fréquence d’horloge CLK. Pour le cas de 7=2Tcik,
Vomax = 0,63174;.R;,

11.2.2.1.4.5 Spectre du signal divisé

Comme le signal de sortie est pris entre deux branches symétriques, la forme de la
fréquence divisée est symétrique, sous condition que les deux branches soient chargées par
une charge identique.

Dans le schéma synoptique du synthétiseur de fréquence (Figure 11-8), nous avons 4 diviseurs
par deux, fonctionnant respectivement a 4.224GHz, 2.112GHz, 1056GHz, et 0.528GHz. lls
utilisent une structure identique, tout en respectant les conditions de mise en forme de la
tension de sortie décrite ci-dessus.

Pour permettre une réduction de la consommation, les quatre diviseurs en cascade
permettant de passer de 4.224 a 0.264GHz sont polarisés différemment. Le courant de
polarisation lra, est distribué de la fagon suivante : 1/1, 1/2, 1/4 et 1/8, alors que le rapport
de résistance de charge augmente comme : 1, 2, 4 et 8. Avec cela, le niveau du signal de
sortie est conservé, tout en diminuant la consommation ainsi que la constante de temps
augmente avec la diminution de la fréquence. A cause des limitations technologiques, le
diviseur qui fournit la fréquence de 0,264 GHz n’a pas pu étre réalisé en respectant cet
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ordre, d’ou son niveau d’harmoniques plus élevé. Les parametres des diviseurs sont
présentés dans le Tableau II-6. Les niveaux des harmoniques fournis par les sorties
différentielles sans filtrage se trouvent dans le Tableau II-7. La forme des signaux issus de
chaque étape de division sont présentés sur la Figure 11-31.

Diviseur 4,224GHz | 2,112GHz | 1,056GHz | 0,528 MHz
Polarisation des bascules, mA 2.4 1.2 0.6 0.41
Résistance de charge, Q 500 1000 2000 2950
Consommation, mW 2.88 1.44 0.72 0.5
Dimensions tes transistors
M1 M6 W=10um, L=0,35um, Ng=3

Tableau 11-6 : Parameétres des diviseurs

Harmonique, dBc
Frequence Divisée, GHz
H2 H3 H4 H5
2,112 <-100 -19.8 <-100 -42.5
1,056 <-100 -18.5 <-100 -35
0,528 <-100 -17.5 <-100 -28
0,264 - -15 - -26

Tableau II-7 : Niveau du spectre du signal divisé non filtré

Voie | Voie Q Voie | Voie Q
1 1
0.5 /\ /\/\ /v 0.5 -
AN\ /AN [/ g
=] 3
HINVZEANVZA
2 2
‘1 T T T T 1 —1 T T T 1
0 0.2 o.T4 0.6 0.8 1 0 0.5 T elmps ns 15 2
emps, ns )
Diviseur 4,224GHz Diviseur 2,112GHz
Voie | Voie Q Voie | Voie Q
1 1
O N SN
s AN LA :
NEENND \\//
2 2
VW W W L
-1 : : . . -1 : : : .
0 1 Tg.mps, ns 4 0 2 4Temps, r165
Diviseur 1,056GHz Diviseur 0,528GHz

Figure 1I-31 : Signal de sortie symétrique du diviseur. Voies | et Q
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11.2.2.1.4.6 Enchainement des diviseurs et prise des sorties

Les diviseurs CML sont trés sensibles au niveau des capacités de charge [Saez1997].
Afin d’isoler les sorties, les signaux |, Q, Ibar et Qbar sont fournis par des buffers.

Configuration des buffers

La disposition des buffers avec chaque diviseur dans la chaine de 4,224GHz a
0,528GHz est illustrée sur la Figure II-32. Le signal fourni aux mélangeurs provient des
buffers qui effectuent un filtrage de premier ordre et fournissent une faible impédance de
sortie. Le signal qui excite le diviseur suivant est fourni par la voie Q du diviseur. Afin de
préserver I'équilibre entre les sorties | et Q, le signal vers le diviseur suivant est fourni par un
deuxieme buffer sur la voie Q. La sortie | est chargée par des buffers «<dummycells» dont le
signal de sortie n’est pas utilisé, afin de présenter une charge équivalente. Ceci élimine les
différences en amplitude et en phase et assure le rapport cyclique de 50% aux sorties | et Q.

/2

Buffer Filtré

| 101
e

s

/2
TTTT

Figure 11-32 : Schéma d’enchainement des diviseurs

Schémas électriques et parametres des buffers

Le buffer filtré utilisé pour relier le diviseur aux autres circuits analogiques de la
structure est composé de deux parties (Figure 11-33). Il permet de supprimer les filtres passe-
bas de I'architecture initiale profitant des harmoniques moins élevés des diviseurs congus.
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Figure 11-33 : Buffer filtré et structures d’amplificateurs utilisés

Le premier étage est réalisé par un amplificateur source commune a charge active. |l
présente une amplification qui est faiblement dépendante de la dérive des parameétres des
composants du circuit ainsi que la tension et le courant de polarisation. Son amplification est

définie par:
9
Ay = ——T2 I1.4
Im1 t go1
Et I'impédance de sortie :
Z = 1 1.5
SC e .
? Im1 Tt Jor
En négligeant la conductance de sortie,
w
Ay~ |2 1.6
L1

Dans sa structure est rajoutée la capacité C, qui sert a réaliser un filtre passe-bas.
L'impédance de sortie de cet amplificateur Z,5c varie en fonction des parametres des
transistors utilisés. Ceci nous permet d’utiliser une capacité de faible valeur en choisissant
une impédance de sortie élevée. Cette propriété est de tres grande importance pour les
buffers fonctionnant a faible fréquence.

L'amplificateur drain commun dans le bloc du buffer filtré permet d’adapter I'impédance de
sortie, qui doit étre de faible valeur a cause de la charge qui représente quatre mélangeurs
SSB en paralléle. Il est paramétré afin de pouvoir permettre une connexion directe avec
I"'amplificateur précédent.

Le buffer entre les diviseurs par deux ainsi que les « dummycells » ne comportent qu’un seul
amplificateur drain commun (Figure 1I-33). Son impédance de sortie est définie par:

1 1
Im3 + 9o3 + Yo2 B 9Im3

ZODC = 1.7
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Il permet d’isoler les sorties sensibles des charges inductives et capacitives. Son impédance
de sortie ne nécessite pas d’étre tres faible. Donc, les transistors utilisés sont de plus petite
taille ainsi que la polarisation est de plus faible valeur par rapport a ceux appliqués dans le
buffer a filtrage.

11.2.2.2 Filtre polyphase RC-CR

Le signal de 4.224GHz nécessite d’étre disponible déphasé de /2 aux entrées des
mélangeurs. Sur la Figure 1I-34 est présentée la moitié du bloc réalisant ce déphasage.
Comme le signal d’entrée est différentiel, deux blocs identiques sont utilisés. Afin de
minimiser un éventuel écart entre les fréquences de coupure des deux filtres, leurs sorties
sont isolés par des amplificateurs a haute impédance d’entrée réalisés par des amplificateurs
drain commun. Une dispersion éventuelle des parametres des composants C er R pendant la
production du circuit peut étre compensée grace a l'utilisation des varicaps. La plage de
variation de la fréquence de coupure est de 30%. Les capacités et les résistances sont
réalisées avec la méme orientation sur le circuit intégré, ce qui permet d’avoir des dérives
identiques. Ainsi, une seule tension de réglage est suffisante. Elle est fournie comme un
niveau DC du signal d’entrée. Les résultats de simulation de ce bloc sont disponibles sur la
Figure 1I-35. A la fréquence de coupure, les niveaux des voies | et Q sont identiques et
correspondent a une atténuation de —3,3dB. Le déphasage entre les deux voies est de
91,9deg.

V contrble

Entrée
Voie |

Voie Q

Figure 11-34 : Filtre Polyphase RC-CR
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Figure 1I-35 : Parameétres du filtre Polyphase RC-CR

11.2.3 Blocs permettant la transposition en fréquence

11.2.3.1 Mélangeur

Dans la premiéere partie de ce chapitre, le mélangeur de base utilisé dans I’évaluation de
la structure du synthétiseur de fréquences est considéré en tant que multiplieur idéal. Or
pour la réalisation d’'un tel dispositif en pratique, des phénoménes non-linéaires sont
utilisés, ce qui se traduit par I'apparition des fréquences d’intermodulation non-voulues.
Etant I’élément crucial dans la structure de I'OL, le niveau de raies parasites générées pour
chaque fréquence est directement lié aux performances des mélangeurs utilisés. Ainsi nous
sommes contraints de trouver une solution qui nous fournit une grande linéarité, tout en
permettant une intégrabilité facile sur une filiere microélectronique CMQOS commerciale.

[1.2.3.1.1 Classification et fonctionnement des mélangeurs

11.2.3.1.1.1 Mélangeur idéal

Un mélangeur idéal se comporte comme un multiplieur analogique. Aprés la multiplication
des signaux présents sur les entrées Fl et LO, deux nouvelles fréqguences sont générées
comme étant la somme et la différence des deux premiéres.

A.cos(wrrt) (A.B)/2 [cos(wrrtwor)+H(Wrrtwoy)]
RF Fl

LO| B.cos(wot)

Figure 11-36 : Mélangeur Idéal
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Chapitre Ill — Effet et réduction des interférences liées aux fréquences parasites d’OL

Un tel mélangeur simple fournissant les fréquences somme et différence est appelé
mélangeur Double Bande.

En pratique les mélangeurs ne sont pas des dispositifs linéaires, ce qui provoque I'apparition
des produits d’intermodulation d’ordre supérieur qui font apparaitre un large spectre de
fréquences a la sortie du mélangeur ainsi que les harmoniques des fréquences d’excitation.

11.2.3.1.1.2 Description d'un mélangeur reéel

Bien que simple mathématiquement, I'opération de multiplication est difficile a
réaliser. Pour réaliser des mélangeurs, des composants non-linéaires sont utilisés. Des
composants de telles caractéristiques, disponibles dans des filieres Zintégrées MMIC
(Monolithic Microwave Integrated Circuit) sont les diodes Schottky, les transistors a effet de
champ et les transistors bipolaires.

VEe(t) arVe(t)+aVe(t)+...
Element | +aVie(t)
I~ non-linéaire| ,
exitation réponse

Figure 1I-37 : Principe de fonctionnement d’'un mélangeur utilisant un composant non-
linéaire

Si un dispositif non-linéaire disposant d’'une réponse :

Vs(t) = a Vg (t) + a,VE(E) + -+ + a, VE(L) 1.8

est excité par la somme de deux signaux :

VE(t) = VRFCOS(wRFt) + VOLCOS((UOLt) 1.9

par développement trigonométrique nous pouvons constater de multiples fréquences a la
sortie. Nous obtenons les harmoniques des fréquences d’excitation ainsi que de multiples
fréquences de battement, appelées produits d’intermodulation du type +mwOL + nwRF.
Chaque terme VZgr(t) ou V},(t) génére des harmoniques nwgzp et nwy,, n = (1 ..k) et
chaque terme croisé VJ; (t)VEz(t) génére des fréquences sommes et différence (xmwy, *
nwgr). Contrairement au multiplieur idéal, le mélangeur réel génére donc un grand nombre
de fréquences dont I'amplitude décroit avec l'augmentation des ordres « n» et « m»
[Maas2003]. Les fréquences de mélange utiles sont celles de deuxieme ordre : w;r = wWrr £

wOL.

Pour se libérer de la multitude de fréquences supplémentaires, il existe deux possibilités. La
premiere consiste a appliquer un filtrage du signal de sortie. La deuxiéme se résume a
I'utilisation d’une topologie équilibrée (présentée dans le paragraphe 11.2.3.1.1.3) qui annule
les fréquences non-désirées a I'aide des structures symétriques fournissant des signaux en
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opposition de phase. En vue d’une réalisation de circuit intégré, le filtrage pose des
difficultés en terme de surface utilisée par les composants passifs. En revanche, les
transistors sont faciles a réaliser et sont de petite taille. Par conséquent nous considérons
gue la topologie équilibrée répond mieux a la condition d’intégrabilité.

11.2.3.1.1.3 Topologies équilibrées

Les structures équilibrées sont tres souvent préférées grace au fait qu’elles
permettent d’obtenir des performances supérieures en termes de linéarité, d'isolation et de
suppression des fréquences de mélange non désirées. Leur fonctionnement repose sur
I'utilisation de plusieurs mélangeurs identiques dont on combine les signaux de sortie en
somme ou en différence par des baluns. De nombreuses variations sont possibles au niveau
des topologies mises en oceuvre avec des performances associées plus ou moins
satisfaisantes. Afin d’obtenir des meilleures performances, les mélangeurs simples qui en
font partie doivent étre commandés par des signaux respectant un déphasage précis.

Les mélangeurs équilibrés combinent dans leurs structures plusieurs mélangeurs de base
réels. La structure équilibrée la plus simple, le mélangeur simplement équilibré, comporte
deux mélangeurs double bande simples. Un tel dispositif permet de supprimer une large
partie des fréquences parasites de mélange et d’améliorer certaines isolations entre les
acceés. Un exemple des configurations possibles est montré sur la Figure 1I-38. Les entrées OL
et RF des deux mélangeurs simples sont en opposition de phase. Les sorties sont combinées

en somme.
Vrel
VgF +
Vol Vorr = —Voiz = V,
— IF oL1 = —Vor2 = VoL
Ver1 = —Vrr2 = Vrr
m el +
Vou Vo2

Figure 11-38 : Exemple de mélangeur simplement équilibré

Le signal de sortie somme ne contient que des termes d’intermodulation d’ordre pair, mais
le filtrage reste toujours nécessaire :

Vo = 2a,VE, 4 2a,V5, + 2a,VEr + 2a,Vie + 4a,VepVor + 8a4 V3, Vrr + 8a4Vi3eVo, + -+ 11110
A P A
|WoL-WrF| WoL WRE WorLtWRrF w"

Figure 11-39 : Spectre du mélangeur simplement équilibré
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La solution qui permet d’obtenir un mélangeur dont le comportement se rapproche du
multiplieur idéal est la topologie doublement équilibrée. Le mélangeur doublement équilibré
comprend deux mélangeurs simplement équilibrés comme celui sur la figure ci-dessus avec
des signaux d’excitation comme il suit :

Premier mélangeur équilibré :

Vor1 = —Vor2 = Vor

Ver1 = —Vrrz = Vir
Deuxiéme mélangeur équilibré :

Vor1 = —Vorz = Voo

Vrr1 = —Vrr2 = Vgr

Le signal de sortie, obtenu comme la différence est le suivant :

VS = 4a2VRFV0L + 16a4V03LVRF + 16a4V0LV£’F + - .11

Le signal consiste en deux fréquences de mélange |[fo xfre] obtenues par le terme
4a,VppVoret tres peu de fréquences d’intermodulation, d’ordre supérieur a 4. Les
fréquences d’excitation sont compléetement isolées.

P

LA S SN

|WoL-Wre| WoL Wrr WoLtWRrF w

Figure 11-40 : Spectre du mélangeur doublement équilibré

En général, les coefficients pour les intermodulations d’ordre élevé ont des valeurs faibles.
D’olu on peut conclure que la fréquence de sortie a un spectre qui approche de pres celui
d’'un multiplieur idéal. Bien que le mélangeur doublement équilibré comporte quatre
éléments effectuant le mélange ce qui augmente la surface utilisée, sa bonne linéarité nous
permet de réduire les contraintes sur un éventuel filtrage et par conséquent la taille des
composants passifs, d’ou le circuit réalisé est plus petit.
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Figure 1I-41 : Mélangeur doublement équilibré

Pour le mélangeur de base, utilisé dans notre recherche, notre choix se porte sur la structure
doublement équilibrée grace a son bon compromis entre la complexité, la linéarité et la
surface utilisée.

11.2.3.1.1.4 Choix du type de mélangeur en fonction de I'élément effectuant la
multiplication

Par rapport au fonctionnement de I'élément non-linéaire, les mélangeurs peuvent étre
classés en deux grandes catégories :

- Des mélangeurs passifs, réalisés a partir de diodes Schottky ou de FETs « froids »
- Des mélangeurs actifs qui sont réalisés a partir de transistors « chauds » a effet de
champ ou bipolaires.

L'un des meilleurs choix en termes de linéarité est le mélangeur doublement équilibré a
FET froid. L’avantage fondamental de ce mélangeur est son potentiel a proposer une forte
linéarité, qui repose sur la caractéristique trés linéaire du réseau des caractéristiques
Ips=f(Vps) d’un FET en zone ohmique [Lee2003]. Son désavantage consiste dans les pertes de
conversion qui sont propres aux mélangeurs passifs [Kive2001].

Compte tenu les faibles performances de la fonderie microélectronique disponible, il est trés
difficile d’obtenir des buffers performants au-dessus de 4GHz. Or le mélangeur passif étant
un circuit a pertes nous obligerait de rajouter dans la structure de I'OL des amplificateurs
apres chague mélange de fréquence afin d’obtenir un niveau identique du signal. Des études
sur ce type de mélangeur ont été effectuées sans donner des résultats satisfaisants.

Les mélangeurs actifs sont réalisés a partir des transistors a effet de champ ou
bipolaire polarisés. Contrairement aux mélangeurs passifs, ils entrailnent une consommation
DC. En contrepartie ils permettent des performances et des potentialités tres intéressantes
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comme le gain de conversion et un faible facteur de bruit. Cependant, leur linéarité est
généralement faible et ils se montrent tres sensibles aux charges présentées.

La possibilité de fournir du gain de conversion est une solution particulierement attrayante
car elle permet de combiner les fonctions de conversion et amplification dans un seul bloc.

Dans notre travail nous nous intéressons au développement d'un mélangeur actif
doublement équilibré a cellule de Gilbert a fréquences parasites réduites. C’'est un élément
particulierement critique dans la structure du synthétiseur considérée, vis a vis des
fréquences parasites générées et la difficulté de I'utilisation des filtres sur un circuit intégré.

[1.2.3.1.2 Etude du mélangeur double équilibré a cellule de Gilbert

La structure équilibrée a cellule de Gilbert permet de réaliser des mélangeurs pour des
fréquences pouvant atteindre la bande millimétrique. Ces principaux points positifs sont :

- Intégration tres compacte

- Bonne isolation entre les ports

- Gain de conversion

- Fonctionnement a faible puissance OL

Ces principaux inconvénients sont:

- Besoin de signaux en opposition de phase, fournis par des baluns ou des sources
différentielles

- Le port de sortie est sensible aux terminaisons a comportement inductif

- Faible linéarité

[1.2.3.1.3 Principe de fonctionnement

Le mélangeur doublement équilibré a cellule de Gilbert (Gilbert-Cell mixer) est un
multiplieur réalisé a partir de 2 paires différentielles. Il est représenté sur la Figure 11-42.

Le signal RF est présenté aux entrées des transistors M2 et M3. Leur fonctionnement
consiste a transformer la tension d’entrée en courant et assure le gain de conversion du
mélangeur. Les transistors de M4 a M7 forment la fonction multiplication en multipliant le
courant linéaire RF obtenu de M1 et M2 avec le signal LO. Dans la majorité des utilisations
de ce mélangeur, I'amplitude du signal LO est suffisamment élevée pour que les transistors
pilotés fonctionnent en régime de commutation. Le résultat de ce découpage équivaut au
produit dans le domaine temporel du signal RF avec un signal de forme rectangulaire de
fréquence OL. Enfin, la transformation courant — tension est assurée par les résistances de
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charge R,. Les quatre accés RF, OL, et Fl fonctionnent avec des signaux en opposition de
phase.

AANA

Figure 11-42 : Mélangeur doublement équilibré a cellule de Gilbert

11.2.3.1.3.1 Linéarité du mélangeur doublement équilibré a cellule de Gilbert

Le fonctionnement linéaire d'un mélangeur est limité en fort signal par les
phénoménes de distorsion non-linéaire tels que la saturation de la puissance de sortie et les
distorsions d'intermodulation. De maniére générale, les mélangeurs a cellule de Gilbert,
effectuant la multiplication a découpage sont connus pour ne pas avoir d’assez bonnes
performances en linéarité. Or, pour pouvoir répondre au cahier des charges du synthétiseur
complet, la pureté spectrale des fréquences obtenues aux sorties des mélangeurs est
primordiale. Il est donc intéressant de chercher les moyens de I'améliorer. Dans cette partie
nous allons étudier les particularités qui rendent ce circuit non-linéaire et nous allons
proposer des solutions pour améliorer les performances.

Le multiplieur a cellule de Gilbert est composé de deux parties qui participent de facon
différente a la génération des raies parasites. La premiéere est le convertisseur tension-
courant, excité par le signal a I'entrée RF (M2 et M3) et la deuxieme est le circuit de
découpage de courant (M4, M5 et M6, M7), excité par le signal LO.
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Chapitre Ill — Effet et réduction des interférences liées aux fréquences parasites d’OL

[1.2.3.1.3.1.1 Non-linéarité du convertisseur tension-courant

Les non linéarités du convertisseur tension-courant se manifestent surtout dans les
applications « récepteur » du mélangeur ol a I'entrée RF sont introduits des signaux qui
varient fortement en puissance et qui contiennent potentiellement plusieurs fréquences
dans leur spectre. Son influence dans le signal de sortie du mélangeur doublement équilibré
correspond aux termes soulignés dans I’équation [I1.12].

V, = aVgpVpr, + bV3,Vrr + Vo Vap + AV, Vrr + eV Vi ... .12

En cas de fort signal RF, le mélangeur entre en saturation et introduit des distorsions non-
linéaires. Comme résultat, il est possible qu’a la sortie ils fassent apparaitre des fréquences
trés proches de la fréquence voulue et donc tres difficiles a filtrer. La majorité des
publications concernant la linéarité de ce type de mélangeur sont consacrées a ce probléme
[Raza1998], [Gilb1997].

Les grandeurs, le plus souvent utilisées pour évaluer la linéarité d’'un mélangeur sont le
point de compression a 1dB, le point d’interception d’ordre 3 ainsi que les relations reliant
ces deux grandeurs.

Le point de compression a 1dB (P1dB) caractérise la limite du fonctionnement linéaire du
circuit en fonctionnement monoporteuse. Le point de compression a 1dB (P1dB) est défini
au point de puissance pour lequel I'écart entre la puissance de sortie et son extrapolation
linéaire petit signal atteint 1dB.

Le point d’interception d’ordre 3 (IP3) indique la linéarité du circuit en fonctionnement
multiporteuse. Le IP3 caractérise le niveau des produits d’intermodulation par rapport a la
puissance utile. Il représente le point d'intersection des extrapolations des droites de la
puissance des intermodulations d’ordre trois P,y3 et de la puissance de sortie du signal utile.

4 PSem P,
GF()(:B)> Stim) 4, Point
Fa ,Ak d'interception (IP3)
== d'ordre 3
jDSldB I_‘D“ .
s '_j'ff__,, Fya)
/ / Froo-o)
Gy H\q% Feou %
1 i
Fog o
g
Fruas s B (am) By IP3, Fridan)
Point de compression 1dB Point d’interception d’ordre 3

Figure 11-43 : Paramétres caractérisant la linéarité
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Pour notre application, le signal a I'entrée RF du mélangeur est d’une seule fréquence
spectralement pure et d’'un niveau bien défini. Ainsi, la conception d’un convertisseur
tension-courant est réalisée en bande étroite de variation du signal d’entrée, d’ou sa
linéarité ne pose pas de difficultés particuliéres lors de la conception.

11.2.3.1.3.1.2 Non-linéarités du multiplieur

Les non-linéarités du multiplieur se manifestent a la sortie du mélangeur par les
termes soulignés dans I'équation [I1.13].

VS = aVRFV0L + bV:(;)LVRF + CVOLVI%}F + dV(S)LVRF + EVOLVRSF 11.13

Le fonctionnement du multiplieur M4-M7 varie largement en fonction du niveau du signal
OL. Il peut varier d’'une multiplication tres linéaire pour les tres faibles valeurs ainsi que
d’étre approximé par une multiplication avec un signal rectangulaire pour les hautes valeurs
d’OL.

Les deux blocs commutants (M4, M5 et M6, M7 - Figure 1I-42) dans la cellule de Gilbert sont
réalisés par une paire différentielle. Le signal de sortie est proportionnel a la différence des
courantslp; — Ip, (Figure 11-44). Afin d’avoir un gain de conversion maximal, il faut que le
courant I74.. rr , fourni par le circuit de conversion tension-courant circule seulement dans
une seule branche. Les expressions qui définissent I, — Ip, en fonction de la tension
d’entrée des transistors AV;,sont [Raza2000]:

ITAIL RF

Ipy — Ipz = IraiL rEs STAVi > AVinmin > P .14
HUn ox
1 4ITAILRF _ 2AV2
W xw/ .
Ipy = 1Ipz = E.uncox L = , SUAV i < AVinmin .15

4lTarL RF 2
k’W/ — AV

7

i b2

it
@ ¥ I =l

Figure 1I-44 : Paire différentielle commutante
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Une opération se rapprochant de la multiplication parfaite par +1 est réalisée en

dimensionnant le circuit afin que AV;, > f% ce qui rend le circuit saturé pour la
Unlox7-

presque totalité de la période du signal OL et produit I'apparition des harmoniques d’OL de
fort niveau. A I'opposé de ce fonctionnement est le cas ou AV;, = 0. Il a pour résultat un
fonctionnement quasi linéaire au détriment d’une petite partie du courant lya re transformé
en signal de sortie.

A priori, la multiplication entre courant Ir4;; gr €t le signal AV;,réalisé en fonctionnement
dans la zone défini par [11.14] est plus linéaire que [I1.15].

Le régime de commutation est de grande importance pour le bon fonctionnement de la
cellule de Gilbert. Pour avoir un maximum de gain de conversion ainsi qu’un faible niveau de
bruit, il faut que seulement un des transistors dans les paires M4, M5 et M6, M7 soit
passant. Le fait d’avoir des transistors bloqués permet aussi de diminuer le bruit introduit
par le circuit.

Sur les Figures 11-42 et 11-43 est présenté le fonctionnement temporel et spectral de la paire
différentielle par rapport au niveau du signal d’entrée.

e ) 5 15 = =2 ====1 == -05 = Spectre du signal
1.25 0
20
_ 075 2 g
kS 0.25 3 '28
— c -
X -0.25 g _gg
-0.75 Z 3)
-100
-1.25 : : : ' 110 e
0 5E-09 1E-08 1.5E-08 2E-08 0O 1 2 3 4 5 6 7 8
Temps, s Harmonique
Allure temporelle Spectre pour Vin=1.35AV xmin

Figure 11-45 : Ecrétage d’un signal sinusoidal par la paire différentielle
en fonction de AV ymin

Comme on peut voir sur la Figure 11-45, selon le niveau du signal d’entrée, I'écrétage occupe
une partie variable de la période du signal (si AVj, > AViNymin)- Dans la méme période
coexistent un fonctionnement de commutation et de multiplication selon I'expression [11.14].
Sur la Figure ll-46est montré le rapport entre la fréquence fondamentale et la somme de la
puissance des harmoniques 3 et 5 en fonction du signal d’entrée. Il est intéressant de
remarquer qu’en diminuant le niveau du signal d’excitation, la fréquence principale du
courant du circuit différentiel diminue nettement moins rapidement que la puissance des
harmoniques. Le rapport entre les pentes est d’environ 3,2 dans la partie AV;ymin entre 0,4
et 0,8.
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Figure 11-46 : Niveau de la fréquence fondamentale (H1) et la somme de puissances des
harmoniques 3 et 5 (H3, H5) en fonction de AV ymin

Pour que le multiplieur fournisse une multiplication linéaire avec des termes d’ordre
supérieur au dessous de -24dBc, il est nécessaire qu’il soit piloté par un signal OL qui ne
dépasse pas 1.3AV;ymin (Figure 11-46b). Le fonctionnement du multiplieur avec un tel niveau
ne permet pas le meilleur gain de conversion vu le fait que le niveau de la fréquence
fondamentale baisse (Figure lI-46a). Cependant la perte par rapport au régime de
commutation compléte est faible : 1.5dB.

[1.2.3.1.4 Conception du mélangeur

Pendant la conception du mélangeur a cellule de Gilbert, le convertisseur tension-courant
a I'entrée RF du mélangeur est réalisé de sorte que sa distorsion harmonique soit inférieure
a 30dB (Figure 11-47). Les transistors M2 et M3 des mélangeurs (Figure 1I-42) ont les
dimensions : W=10um, L=0,35um, Ng=3. Le niveau du signal d’entrée prévu est : Vg < 0,4V.

Pour garder sa bonne linéarité, la polarisation DC de ces transistors ainsi que les transistors
de la partie multiplieur doivent assurer le régime saturé de ses caractéristiques, malgré
I'excursion importante aux entrées OL. Les dimensions des transistors sont gardées
minimales afin de diminuer leurs capacités parasites et de garder I'impédance d’entrée
élevée. Les transistors commutants sont paramétrés de sorte que le niveau du signal OL
corresponde au niveau maximal de 1.3AV;ymnmin afin de garder au maximum le gain de
conversion tout en respectant les contraintes sur le spectre du signal généré. Les dimensions
des transistors commutants sont: M4 : M7 W=10um, L=0,35um, Ng=1.Vue la fréquence
élevée de fonctionnement des mélangeurs, nous visons un gain de conversion unité pour un
mélangeur double bande. En configuration SSB utilisant deux mélangeurs, le gain de
conversion est doublé.
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Figure 1I-47 : Linéarité du convertisseur tension-courant RF en fonction de I'amplitude
applique. Ecart entre la fréquence fondamentale et la somme des harmoniques H3+H5.

Le mélangeur SSB comporte deux mélangeurs double-bande a cellule de Gilbert. Leurs
sorties différentielles en courant permettent d’obtenir facilement la somme ou la différence
de leurs signaux de sortie en utilisant des résistances de charge communes (Figure 11-48).

R % % R
IF1+IF2
<>
IF1 ] IF2 I
cos(wort) ] < COS(WrFt) | [ sin(wget)
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Figure 11-48 : Mélangeur Simple Bande réalisé

11.2.3.1.4.1 Résultats des mélangeurs congus

Sur les Figures 11-46 a/b sont montrés les spectres des mélangeurs double bande de
base utilisés dans la structure d’OL fournissant les fréquences de 4.488 et 6.600GHz. La
génération des fréquences plus élevées est limitée par la technologie microélectronique
utilisée. Le gain de conversion est tenu proche de 0dB. Les fréquences d’intermodulation
sont gardées de faible niveau. Les fréquences d’intérmodulation d’ordre 4, produits de
fret3for sont au dessous de -25dBc. Des fréquences originaires des non-linéarités du
convertisseur tension-courant RF ne sont pas remarquées.
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Figure 11-49 : Signal de sortie normalisé des mélangeurs a cellule de Gilbert

Sur la Figure 11-50 a/b sont montrés les spectres normalisés des mélangeurs SSB réalisés a
I'aide des mélangeurs de base congus et connectés selon la Figure 11-48. Correspondant a la
théorie de fonctionnement, une large partie de leurs raies est supprimée, ce qui prouve leur
symétrie de réalisation. Le gain de conversion est presque doublé pour la fréquence fournie
de 4.488GHz. Le mélangeur créant la fréquence de 6.600GHz fournit un niveau plus faible
qgue la valeur doublée a cause de I'influence des capacités plus prononcée. Les raies parasites
sont gardées au dessous de -24dBc. Le gain de conversion de deux est atteint pour le
mélangeur fournissant 4,224GHz. Le gain de celui a 6,600GHz est de 1,5.

4,488GHz

o :
L £ 3,432GHz
a -30 5,544GHz

-50 :'"'I""I"'"I' T 'I""I'"'I""I""I""I'!"I

01234567 89101112
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6,600GHz
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-50 E---!u-- A 'I""I""I""'I!"I' ™
012345678 910111

Fréquence, GHz

fRF=4.224G Hz et fo|_=0264G Hz

fRF=4.4886HZ et f0|_=2112G Hz

Figure 11-50 : Spectre normalisé du signal de sortie des mélangeurs SSB

11.2.3.2 Multiplexeur

Dans la structure du synthétiseur de fréquence agile proposé, le multiplexeur joue un role
essentiel pour répondre aux critéres de rapidité du systeme entier. Etant le bloc permettant
de basculer entre les fréquences choisies, sa vitesse de commutation est de tres grande
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importance. Le multiplexeur doit aussi fournir une isolation suffisante entre les entrées non
choisies et la sortie afin de ne pas dégrader la pureté du spectre.

[1.2.3.2.1 Parametres du multiplexeur

Avant de préciser les contraintes imposées au multiplexeur, nous allons présenter
brievement les principaux parametres qui caractérisent le fonctionnement du multiplexeur.

- Vitesse de commutation

La vitesse de commutation est caractérisée par deux composantes: le retard de
commutation et le temps de commutation. Le retard de commutation correspond au temps
entre le moment ou I'impulsion de commande atteint 90% de sa valeur et le moment ou
I’enveloppe de la puissance RF atteint 10% de sa valeur finale. Il dépend de la constante de
temps dans le circuit de contréle formée par les composantes capacitives et résistives de la
sortie du bloc de commande et I'entrée du multiplexeur. Le temps de commutation
correspond au temps entre l'instant ou I'enveloppe de la puissance RF passe de 10% a 90%
de sa valeur finale. Il dépend de la complexité de la structure du multiplexeur.

- Isolation entrée — sortie

L'isolation entrée — sortie du multiplexeur est définie comme le rapport entre la puissance
de sortie et la puissance d’entrée de I'entrée en état « OFF ».

- Pertes d’insertion

Les pertes d’insertion constituent le parameétre qui caractérise le rapport entre la puissance
disponible a I'entrée choisie et la puissance de sortie du multiplexeur dans I’état ON.

Pour pouvoir répondre aux criteres du cahier des charges, 'ensemble du processus de
commutation doit s’effectuer pour un temps qui ne dépasse pas 9,47ns. Comme les
fréquences générées par le synthétiseur sont disponibles a chaque instant aux entrées du
multiplexeur (Figure 1I-60), afin de ne pas dégrader le spectre du signal de sortie, la valeur
minimale pour [lisolation Loprgpyest supérieure a la perte d’insertion Loygp) du

multiplexeur majoré de 24dB :

Lorrsy = Lon(ar) + 24dB .16

Ce niveau d’isolation doit permettre de préserver les qualités du spectre de la fréquence
acheminée vers la sortie du multiplexeur.

[1.2.3.2.2 Structure du multiplexeur
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Sur la Figure 11-51 sont montrées les structures de base pour réaliser un commutateur.
Afin d’améliorer l'isolation entre les ports d’entrée et de sortie, des structures composées en
T et en M sont disponibles. Elles peuvent étre réalisées aussi en cascade.

La structure du multiplexeur doit fournir un circuit ouvert entre les entrées et la sortie en
état « OFF » et une faible perte entre les ports choisis en état « ON ». Comme les
commutateurs font partie d’'un multiplexeur, ils sont connectés en paralléle. Afin de ne pas
court-circuiter les entrées et la sortie en état « OFF », les structures en I et le commutateur
simple-paralléle ne sont pas applicables laissant le choix entre le commutateur simple-série
et la structureenT.

E xS E_ S E 5 S Ex

Commutateur Commutateur Commutateur Commutateur
Simple-Série  Simple-Paralléle structure en I structureen T

Figure 1I-51 : Structures de commutateur de base. Etat illustré : « OFF »

Malgré les performances qui sont nettement meilleures au niveau de l'isolation pour la
structure en T (Figure [I-52), son utilisation avec la technologie utilisée implique des pertes
d’insertion plus élevées (3dB de plus pour 6GHz). Malgré sa simplicité, le commutateur
simple-série présente un bon compromis entre l'isolation et les pertes d’insertion et permet
de fournir I'isolation suffisante définie par [I1.16].

@ e e COmmutateur série e Commutateur en T e COMMUtateur série == = CommutateurenT
11 -50
o
T 10 - -55
& o ~ @ 60
S / ° /
s 8 H.: -65
£ 7 ~ - 2
3 P L d c -
£ 6 ~ = 2 75 ==
° / Pl & -
o 5 4 > [} -
£ - 2 -80 -
4 P - -
[ P> Cd
a P -85
3 T T T ,
3 4 5 6 7 '90 T T T 1
4 3 4 5 6 7
Fréquence, GHz Fréquence, GHz
Pertes d'insertion LON, dB Isolation LOFF, dB

Figure 11-52 : Comparaison de commutateur série et en I.
Elément commutateur : Transistor MOS W=10um, L=0.35 um, Ng=1

Elément commutateur

Pour I'élément effectuant la fonction commutateur, nous avons choisi un transistor
NMOS en régime triode. Ce type de commutateur a une consommation d’énergie quasiment
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nulle et un temps de commutation tres petit, proportionnel a la constante de temps RC
formée par le circuit de controle et la capacité de grille du transistor.

En régime passant, le courant de drain d’un transistor NMOS fonctionnant dans la zone
triode est donné par I'expression suivante :

B w V3
Ip = #NCOXT (Ves — Vru)Vps — T .17

La condition pour un fonctionnement dans la zone triode « profonde » ou le fonctionnement
est quasi linéaire est Vpg < 2(Vgs — Vrg). Pour un tel fonctionnement, le courant de drain
est exprimé par :

W
Ip = MNCOXT((VGS - VTH)VDS) 11.18
et la résistance formée entre le drain et la source :

1

Rps = 1.19

W
unCox T Ves = Vru)

Le fait de garder le transistor le plus petit possible permet de réduire les capacités parasites
et par conséquent d’améliorer l'isolation (Figure 11-54-a). Le transistor utilisé est caractérisé
par les dimensions : L=10um W=0.35um et une seule grille.

Le commutateur de base du circuit du multiplexeur est représenté sur la Figure 1I-53a. La
résistance Rp sert a définir et a réduire la constante de temps du circuit de controle du
transistor 1 1=CgsRp oU Cgs est la capacité Grille-Source du transistor commutant M et qui
détermine le temps de commutation. Cd est une capacité de liaison.

. Rd
Entrée Cd cd  Sortie Entrée cd y Cd  sortie
> || Il > —> J|— [VVVT Il >
| | Il I J_ |_"_| J_ Il
| R Cds Rp
M P |Cdb Csb
Contrble

a) Schéma électrique b) Modele statique simplifié

Figure 11-53 : Circuit commutateur de base

Selon le modele statique présenté sur la Figure II-53b, les principaux parameétres du modele
du transistor qui définissent les pertes d’insertion ainsi que l'isolation dans le modéle du
transistor sont la résistance Rds et la capacité Cds. Leur évolution selon la tension de
commande Vgs est donnée sur la Figure 11-54.
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Figure 11-54 : Paramétres du transistor MOS W=10, L=0.35. Nombre de grille Ng=1,2 et 3

Grace aux courbes ci-dessus, nous pouvons définir les niveaux désirables du signal de
commande Vgs pour les deux états du commutateur donnant les meilleurs parametres :
VesOFF=0V et VgsON=3,3V. La commutation s’effectue pour un niveau Vgs=V,=0,5V.

Les valeurs de Cy, et Cy, dépendent de la tension Vgs. Pour VgsON=3,3V Cqy, = Cs,=44fF et
pour VG50FF=OV, Cdb = C5b=28ﬂ:.

Les schémas équivalents du commutateur en état passant et bloqué peuvent étre trouvés
sur la Figure 1I-55.

Entrée Rds Sortie Entrée Cclils Sortie
H ) _L VWA _L }Z-;_‘-i H ) _L ” _L )"":
% zz Cdb]  csv ] A z2 Cd]  csv [ £
) | E ) | E
Modeéle statique simplifié, mode ON Modele statique simplifié, mode OFF

Figure 11-55 : Représentation du commutateur en état On et OFF

A l'entrée du multiplexeur, les signaux sont fournis par les mélangeurs. Leurs sorties
représentent des résistances qui transforment le courant de mélange en tension. Elles sont

présentées par leur schéma équivalent en Thévenin contenant la source de tension E et
I'impédance Zg.

A partir des schémas statiques équivalents, nous déduisons les expressions du gain Espour

les états ON : [I1.20] et OFF : [1l.21]. Leur tracé est représenté sur la Figure 1I-56.
Les simplifications appliquées sont :

- Zg est considérée comme purement résistive : Re=500Q

L Cey=13fF
CH

- Zcn est considérée comme purement capacitive : roC

Etat ON: 1
N 71+ w2RysRECap (Con + Csp) + jwl(Coy + Csp)(Ras + R) + CapRE]

11.20
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EtatOFF: Cas
OFF ™ (Cey + Csp + Cas) + jw[(Cap + Cas)(Con + Csp + Cas)Rg + C245RE]

.21

e H-ON e H-OFF

\ -86.5
-3 -87 \
T
z5 -87.5
T
B \ -88
-9 . . ; \

! ! ! -88.5 T T T T T 1

20 30 40 50 60 7.0 80 20 30 40 50 60 70 80
Fréquence, GHz Fréquence, GHz

~N
Horr dB

Etat ON Etat OFF
Figure 11-56 : Tracé des expressions 11.21 et 11.22 pour les états ON et OFF du commutateur

Le multiplexeur réalisé permet de commuter les signaux différentiels des fréquences
générées de 4,488 et 6,600GHz avec leurs voies | et Q. La structure réalisée est présentée sur
la Figure 11-57.

- 4,488GHz >
4.488GHz, |/Ibar Voiel £ %
M Re Sortie
k _CH_—I_ — Voiel
R > G,GOQGHZ
S Sortie, I/Ibar Vore! . £ % N
6.600GHz, I/Ibar ]
e L}j ?I—
M Re ie
; ca 1 = cd ot
4.488GHz, Q/Ibar G,Sgg)eegz )
M Re
> T %T

A Sortie, Q/Qbar
—>

AA
6600GHZ, Q/Ibar _/ Contrdle
Structure du multiplexeur réalisé Schéma électrique de % multiplexeur

Figure 1I-57 : Structure et schéma électrique du multiplexeur réalisé

11.2.3.3 I1.2.3.3 Résultats des simulations

L’isolation entrée sortie du multiplexeur est illustrée sur la Figure II-58-a. Elle est au-
dessous de -62dB pour la bande d’intérét (3GHz — 7GHz), limitée par les performances de la
technologie microélectronique. Il est cependant important de noter que cette simulation ne
prend pasen considération le couplage électromagnétique sur le circuit intégré.
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Figure 1I-58 : Paramétres statiques du multiplexeur

Pour la bande d’étude du multiplexeur, I’écart entre les pertes d’insertion et I'isolation reste
supérieur a 57dB.

Le temps de commutation est simulé pour une impulsion de commande d’une amplitude de
3.3V et de résistance interne de 50Q. Le temps de montée et de descente est de 2ns. Sur la
Figure 11-59, nous pouvons constater que la commutation est effectuée en 1ns, déterminée
par le temps nécessaire pour que la tension Vgs des transistors passe au-dessous de
V14=0,5V du commutateur qui passe en état ouvert et au-dessus de V1y=0,5V pour celui qui
devient passant. Le temps de commutation réalisé est largement au-dessous a la rapidité
requise de 9.47ns.

e SOrtie MUX e= = ContrOle 4,488GHz == == == Contréle 6,600GHz
0.125 3.5
e aacoomooooe — - = == -
0.075 \
- 2.5
> 0.025 -
3
g - 1.5
2 -0.025 )
-0.075 [ 05
-0.125 T T T T -0.5
3E-09 4E-09 5E-09 6E-09 7E-09 8E-09
Temps, s

Figure 1I-59 : Temps de commutation entre 6,600GHz et 4,488GHz
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II.3 Reéalisation du circuit

11.3.1 Structure du synthétiseur réalisée

En raison des limitations de la filiere technologique disponible, (BiCMOS, 0,35um)
dans le domaine des fréquences élevées ainsi que la limite de validité des modeles, nous
avons choisi de concevoir un sous-ensemble du synthétiseur complet dont le schéma-bloc
détaillé est présenté sur la Figure 11-60. La structure congue, réalisée uniquement avec des
transistors MOS permet de générer les fréquences centrales de 4,488GHz et 6,600GHz qui
sont a l'origine des 9 fréquences dans les groupes de bandes |, Il et Ill de 3,432GHz a
7,656GHz. Cette structure réduite nous permet néanmoins d’évaluer et de tester les
performances d’OL en présence de tous les éléments entrainant des dégradations ainsi que
de valider le principe des différentes briques de base.

4.488GHz 4.488GHz
4.224GHz : S,SB MXER /lbar 6.600GHz
Source externe Jl Q/Qbar Noh
Re-cRF— +) ~ symétriques
II { % ] MUX > >
__/
2.112GH? { )
12 ibar 6.600GHz
I [ Q/Qbar + } SSB MIXER Il I/lbar
= Q/Qbar
12
TTTT > -
12
TTrT
0.264GHZ
12 I/Ibar
T | T Q/Qbar
N

Figure 1I-60 : Schéma-bloc détaillé du circuit réalisé

Le signal de l'oscillateur est fourni par un générateur externe qui fournit le signal en
opposition de phase. Les voies | et Q sont formées intérieurement par le filtre polyphase
RC-CR.

Le circuit contient toute la chaine de division permettant de passer de 4,224GHz a 0,264GHz.
Elle nous permet d’évaluer la capacité d’obtenir les voies | et Q avec un bon respect du
déphasage au début et a la fin de la chaine.

88



Profitant du spectre des harmoniques réduit des diviseurs congus, les buffers filtrants utilisés
pour les fréquences 2,112GHz et 0,264GHz nous permettent d’obtenir des fréquences d’une
propreté spectrale satisfaisante sans avoir recours aux filtres complexes.

Les deux mélangeurs SSB fonctionnent a la limite des capacités de la technologie disponible.
Les fréquences obtenues a leurs sorties sont de 4,488GHz et 6,600GHz. La premiéere est
générée a la base des signaux spectralement propres : le signal externe et la fréquence
filtrée de 0,264GHz. En revanche la deuxieme est obtenue en cascadant les deux
mélangeurs. Cette réalisation permet d’évaluer la dégradation du spectre dans les deux
configurations.

Le multiplexeur contient deux branches différentielles. Nous envisageons d’évaluer sa
rapidité ainsi que les isolations entre les entrées et la sortie.

Afin de pouvoir mesurer le signal par I'’équipement non-différentiel dont nous disposons, un
balun large-bande est réalisé a la sortie du synthétiseur grace a un amplificateur différentiel.

Tous les blocs concgus faisant partie de I'architecture sont disponibles pour étre caractérisés
séparément.

11.3.2 Conception de la structure

11.3.2.1 Dessins de masques

La structure de base du synthétiseur de fréquence est réalisée sur la technologie
Austriamicrosystems AMS_S35D4M5 (BiCMOS, 0,35um). Puisque la présence d’un
déphasage ou de niveau de signal différent sur les signaux en quadrature est susceptible de
créer des raies parasites, le dessin des masques du synthétiseur du fréquence est réalisé en
avec une trés grande attention pour éviter tout déséquilibre du circuit. Les modules
répétitifs sont concus de sorte que leur routage soit facilement réalisable par des pistes
identiques. La ou cela n’est pas possible, les pistes sont gardées de la méme longueur. La
charge dyssimétrique est éliminée en utilisant des cellules factices « dummy ». Les
interconnexions entre les blocs sont réalisées de préference d’'une maniere directe. Les
découplages DC utilisés sont de type passe-haut (CR). Les capacités de liaison sont gardées
de petites taille afin de diminuer la perte de signal par la capacité parasite vers le substrat.
Pour la méme raison les pistes sont réalisées sur les couches métalliques supérieures sans
utiliser des largeurs importantes.

Le circuit contient 138 transistors NMOS. Sous une alimentation de 3.3V, le courant
consommé est de 85mA.
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Figure 11-61 : Circuit intégré réalisé

Le circuit intégré comporte deux parties distinctes. La premiéere est le circuit du synthétiseur
de fréquence tandis que la deuxiéme contient des blocs qui constituent le synthétiseur dont
les entrées et les sorties sont directement disponibles permettant d’effectuer des mesures.
Les deux parties sont électriquement séparées, ce qui permet d’effectuer les caractérisations
sans l'influence de la partie non testée.
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11.3.2.2 Résultats de la simulation post-layout

Les résultats de la simulation post-layout sont obtenus a partir d’'une netlist
comportant les éléments parasites du circuit intégré obtenus grace a une extraction a partir
du dessin des masques complet et réalisé a I'aide de « Cadence-Assura ». Le spectre des
fréquences générées est présenté sur Figure [I-62 et Figure 11-63. Les signaux des circuits,
n’étant pas adaptés en interne de I'lC par 50Q), sont présentés avec leurs niveaux en dBV.

- fréquence 4,488GHz
Sortie multiplexeur 4,488GHz
-30
35 4,488GHz
-40
-45
-50
m-55 3,432GHZ
-60 3.960GHz
BT 4422460
-75ﬂ I
-80 ol
2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12
Fréquence, GHz

Figure 1I-62 : Spectre du signal généré de 4,488GHz

Analyse des raies spectrales dans la bande

- Fréquence utile
o fretfoL = 4,488GHz. Niveau : -34dBV

- Fréquence de fuites
o fre=4,224GHz. Niveau relatif : -32,7dBc.
eme

- Fréquence d’intermodulation de 2" ordre

o fre-foL = 3960GHz: Fréquence image. Niveau relatif : -29dBc.
eme

- Fréquences d’intermodulation de 4™ ordre
o fre-3fo= 3,432GHz. Niveau relatif : -24dBc

Le faible niveau de la raie de fuites du signal RF a fre= 4,224GHz ainsi que celui de la
fréquence image fre-foL = 3960MHz prouve la bonne symétrie de la topologie des mélangeurs
doublement équilibrés et leur association en mélangeur a réjection de la bande latérale. Le
niveau de la raie parasite de quatrieme ordre fre-3fo = 3,432GHz issue des non-linéarités du
bloc multiplieur de -24dBc est conforme au niveau du signal OL choisi.
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Le niveau des raies parasites dans la bande 3.1 — 10.5GHz pour la fréquence 4,488GHz est de
-22.5dBc

- fréquence 6,600GH:z

= Sortie multiplexeur 6,600GHz

-60 6,600GHz

dBV
N
a

5,544GHz

_85 _l_gzrk
i /!,/!88C.'—Iz

-100 Sl "I'I L I B e R

1.5 25 35 45 55 65 7.5 85 9.5 10.511.5
Fréquence, GHz

Figure 1I-63 : Spectre du signal généré de 6,600GHz

Analyse des raies spectrales

- Fréquence utile
o fretfoL = 6,600GHz. Niveau : -62dBV

- Fréquence de fuites:
o fre=4,488GHz. Niveau relatif : -30dBc.
- Fréquences d’intermodulation de 2°™ ordre
o fre-foL = 2,376GHz : Niveau relatif : -21dBc.
O freparasitetfoL = 5,544GHz. Formée par la fréquence image du 1" mélangeur
SSB de 3,432GHz et le fondamental de la fréquence OL de 2,112GHz.
Niveau relatif : -24dBc
- Fréquences d’intermodulation de 4™ ordre

o |fre-3foL|=1,848GHz. Niveau relatif : -26,7dBc

eme

Le niveau de fuites du signal d’excitation frr= 4,488GHz reste toujours faible assurant encore
une fois la bonne topologie du mélangeur doublement équilibré. En revanche la fréquence
image fre-foL = 2,376GHz présente un niveau plus élevé: -21dBc. Son origine peut étre
I'influence des pistes entre les deux mélangeurs créant des disparités dans la structure du
mélangeur SSB (Figure 11-15) ou un signal I/Q qui n’est pas parfaitement en quadrature. Il est
important de noter l'influence sur la dégradation du spectre du signal en reliant des
mélangeurs en cascade. La raie formée par fgeparasitetfoL = 5,544GHz n’a pas comme origine
les non-idéalités du mélangeur SSB. Elle est créée a la base de la raie parasite
freparasite=3,432GHz déja existante dans le signal RF provenant du premier mélangeur.
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Malgré le niveau plus élevé des fréquences parasites, la majorité d’entre elles restent hors
bande. Le niveau total de leur puissance entre 3.1GHz et 10.6GHz pour la fréquence centrale
de 6,600GHz est de -23.0dBc

Lors de la simulation post—layout, il apparait un écart important entre les niveaux des raies
principales des signaux générés a 4,488 et 6,600GHz. Cet écart est di a l'influence du
multiplexeur qui charge les deux mélangeurs. Ceci est confirmé en observant les niveaux de
sortie avec le multiplexeur déconnecté.

Le niveau plus bas de la fréquence générée a 6,600 GHz est d aux pertes du signal 4,488GHz
a la sortie du mélangeur SSB | (Figure 11-60). Cette atténuation est essentiellement produite
dans les interconnexions entre les mélangeurs ainsi que dans les capacités parasites vers le
substrat formés dans la capacité de liaison entre les sorties des mélangeurs et les
multiplexeurs.

Cette perte de signal pourrait étre compensée par un routage plus réduit ainsi qu’en
appliquant des buffers si cela était possible avec la technologie microélectronique utilisée.
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11.3.3 Mesures

Dans cette partie nous présentons les mesures effectuées sur les circuits réalisés.
Tout d’abord nous nous intéressons aux résultats du synthétiseur congu. Ensuite, nous
recherchons les caractéristiques des blocs faisant partie de sa structure, réalisés
séparément et permettant d’étre testés indépendamment. Pour chaque mesure effectuée,
le circuit testé est présenté brievement ainsi que le banc de test et les conditions de mesure.

11.3.3.1 Conditions générales pour les tests effectués

[1.3.3.1.1 Cartes de test

Pour tous les tests effectués nous avons concu une carte dédiée. Réalisées en tant que
circuits hybrides. Les cartes de test permettent d’introduire les signaux avec le déphasage
nécessaire ainsi que de polariser les circuits. Le substrat utilisé est de type téflon FR4
d’épaisseur de 0.76mm et d’une permittivité £=2.55. La couche métallique est en cuivre
d’épaisseur 18um. Les lignes de transmission réalisées sont de type « microruban »
d’'impédance caractéristique de 50Q sauf a proximité immédiate du boitier du circuit intégré
ou la largeur des pistes est limitée.

[1.3.3.1.2 Influence du boitier

La mise en boitier du circuit intégré (IC) apporte des possibilités de couplage entre les
ports d’acces, qui doivent étre prises en compte pendant les mesures. Le boitier utilisé,
PLCC44 n’est pas adapté pour les applications RF. |l a été imposé par le producteur du circuit
intégré faute d’autres propositions adaptées. Physiqguement, il renferme les fils de bonding
entre deux plaques métalliques (Figure 1l1-64-a). La longueur des fils de bonding est de 6mm
et d’une tres forte densité pouvant atteindre moins de 100um a proximité du circuit intégré
d’ou un fort niveau de couplage attendu. Afin de mieux connaitre I'origine du couplage ainsi
que l'ordre de grandeur de son niveau, nous étudierons la diaphonie entre acces disposés
successivement indiqués comme P1, P2 et P3 sur Figure llI-64-a. Les résultats de cette
caractérisation sont montrés sur les Figures 11-61 et 1l-63. Le couplage est analysé sans et
avec couvercle et présenté ensemble avec les simulations du couplage interne du circuit
intégré connecté a ces ports.

Le circuit se trouvant aux ports correspond aux sorties des buffers drain commun a la sortie
de la chaine de division de 4.488GHz a 0.264GHz (Figure II-64-b). Les mesures ainsi que les
simulations sont réalisés en état non-alimenté. Les acces non-utilisés sont terminés par 50Q.
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Figure 11-64 : Boiter et conditions de test pour I’évaluation du couplage
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Figure 11-65 : Couplage entre les ports P1 et P2
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Figure 1I-66 : Couplage entre les ports P1 et P2
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Le couplage mesuré atteint des valeurs importantes allant jusqu’a -8dB pour les deux ports
adjacents P1 et P2. Les résultats entre P1 et P3 sont légerement moins élevés ce qui
correspond a la distance augmentée entre ces deux acces. La différence des niveaux sans et
avec couvercle métallique n’influence pas considérablement les résultats. Ceci nous permet
de rejeter I’hypothese que la cavité formée dans le boitier est I'une des origines principales
du couplage. La comparaison des simulations aux résultats de mesure indique une nette
différence entre le circuit intégré nu et le méme circuit mis en boitier. Compte tenu de ces
résultats, nous considérons que le couplage observé a pour origine la proximité des fils de
bonding. Entre tous les accés du boitier, nous attendons I'existence d’un couplage qui varie
en fonction de la distance entre les ports en vue.

11.3.3.2 Mesure du circuit complet

[1.3.3.2.1 Structure mesurée

Le schéma synoptique simplifié du circuit du synthétiseur réalisé est présenté sur la
Figure 11-67. Les entrées différentielles du filtre polyphase et du diviseur sont séparées. Elles
nécessitent des signaux en opposition de phase ainsi qu’une polarisation DC. Le contrdle de
la fréquence choisie est appliqué au multiplexeur en tant que niveau logique bas/haut.
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ssB Ibar i Controle
4.224GHz MIXER1  Q/Qbar :
EntréeRC-CR ZZ-Z=-Z=-Z=ZZ=Z=Z=d < £~ Sl l
CR - . . .
Entrée Diviseur ZZ " Z” | - TT s SsB . —
YY P11 MIXER2 MUX D_._.
2.112GHz .
2 I/lbar R Wi o 4.488GH
Q/Qbar i . z
e P +} 6.600GHz 6.600GHz
\ I U : I/Ibar Sorties Non-Différentielles
v Q/Qbar
: E __________ Ligne
12 P Différentielle
I Il LI : E
2 i
I Il TTT E i
0.264GHz |
12 bar '
TT l Q/Qbar ' E
l— [ i

Figure 1I-67 : Synoptique simplifié du synthétiseur réalisé
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[1.3.3.2.2 Carte de test

La carte de test, représentée schématiquement sur la Figure II-68 permet de fournir les
signaux d’excitation au circuit intégré avec les bons parameétres de phase et d’amplitude.

Deux entrées du circuit intégré nécessitent des signaux en opposition de phase. Etant donné
le fait que les mesures sont réalisées a fréquence fixe, le signal différentiel peut étre fourni
par des coupleurs « Rat Race » réalisés sur la carte de test.

Le seul signal d’excitation est fourni par un générateur externe. La possibilité de fournir le
signal avec une puissance différente aux entrées du diviseur de fréquence est assurée en
réalisant un atténuateur en « T ».

Les polarisations DC du premier étage du diviseur ainsi que la tension de contrdle de la
fréquence de coupure du filtre polyphase sont réalisées en appliquant un potentiel continu
sur les lignes de transmission a I’aide des lignes de longueur A/4.

Controle
Carte de la fréquence
de coupure
M4 \/d; \:dd CTRL ,
P4 Vers I’analyseur
. de spectre
@—I > Entrée CHlP Sortie —_— e —
RC-CR
iS5 - - 4,488/6,600GHz

GND

'

: :
’ s
: :
[}
: :
[} 1]
[} L]
= s
: :
: 1]
i i
: :
: :
S | e s, ool |
—_—— — »5_ « Rat Race » P3 !
- ]
4,224GHz B P2 \ ;
:
[}
:
.
L]
1]
[}
:
:

\.
Coupleur - \
« Wilkinson » | P1

Controdle
Attenuateur Coupleur 4,488/6,600GHz
« Rat Race »|\/4
Polarisation
DC diviseur

Figure 11-68 : Synoptique de la carte de test du synthétiseur congu

La carte est concue en utilisant le logiciel « Agilent ADS » et validée avec des simulations
électromagnétiques réalisées avec le logiciel « AgilentMomentum ». La difficulté principale
lors de la conception consiste a maintenir le bon déphasage et un niveau similaire aux
entrées différentielles alors que les pistes ne peuvent pas étre symétriques.

Les courbes sur la Figure 1I-69présentent les résultats de la simulation électromagnétique de
la carte. Pour la fréquence de fonctionnement de 4,224 GHz, le déphasage pour les entrées
en opposition de phase est de 181 degrés au niveau des pins du circuit intégré. La différence
du coefficient de transmission direct entre les deux pistes en opposition de phase ne
dépasse pas 0.4dB.
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Figure 11-69 : Validation de la carte de test. Résultat de la simulation électromagnétique
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Figure 11-70 : Carte de test réalisée

[1.3.3.2.3 Balun de sortie

Afin de pouvoir utiliser un équipement de mesure référencé a la masse tout en ayant des
circuits différentiels dans la structure du synthétiseur, il est nécessaire d’utiliser un balun.
Etant donné le fait que la sortie est large-bande, les réalisations passives ne sont pas
utilisables. Pour assurer cette fonction, nous utilisons un amplificateur différentiel réalisé sur
I'IC (Figure 11-71). A cause des faibles résistances de charge ainsi que des faibles niveaux de
transconductance des transistors, le gain en tension du circuit est largement inférieur a 1.
Pour la sortie différentielle, il est de —15,5dB et pour la sortie référencée a la masse
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de —21.5dB. Malgré cette perte de niveau, I'écart entre les raies est gardé inchangé dans
toute la bande entre 3.1 et 10.5GHz et permet de réaliser les mesures correctement (Figure

1I-71-b).

R1
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de spectre (50Q)

Term. 500

= Différentielle
-13

= Réf. 3 la masse

-14

-15

-16

-17

-18

Gain, dB

-19
-20
-21
-22
‘23 T T T T T T T T T T T T 1

L 012345678 910111213
Fréquence, GHz

c) Schéma électrique d) Gain selon la prise de la sortie
Figure 1I-71 : Balun actif de sortie

[1.3.3.2.4 Résultats des mesures

11.3.3.2.4.1 Fréquence de 4,488GHz

La fréquence de 4,488 GHz est générée par le premier mélangeur SSB a partir du
signal d’excitation externe de 4,224 GHz (RF) et la fréquence 0,246 GHz (OL) issue de la
guatriéme étape de division par deux. Sur la Figure 1l-72 est présenté le spectre mesuré et
sur le Tableau II-8 les principales fréquences d’intermodulation attendues a la sortie.

RF LO fies, vz | fie,Guz | RF LO fier,anz | fir,euz | RF | LO | fieeane | ik, e
1 4.488 | 3.96 1 8.712 | 8.184 1 |[12.936]12.408
2 4.752 | 3.696 2 8.976 | 7.92 2 13.2 | 12.144
1 3 5.016 | 3.432 2 3 9.24 | 7.656 3 3 |13.464| 11.88
4 5.28 | 3.168 4 9.504 | 7.392 4 |[13.728 | 11.616
5 5.544 | 2.904 5 9.768 | 7.128 5 |13.992 ] 11.352

Tableau 1I-8 : Intermodulations pour les fréquences : OL=0,264GHz et RF=4,224GHz
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Figure 11-72 : Spectre mesuré du signal a 4,488GHz

La mesure étant effectuée en mode référence a la masse, le spectre contient des fréquences
qui n’existent pas en mode différentiel, telles que les fluctuations de la tension

d’alimentation.

Pour identifier les fréquences supplémentaires, le spectre de cette sortie est analysé dans le
cas ou les mélangeurs ne produisent pas de fréquences de mélange. Ceci est réalisé en
n‘appliquant pas de signal vers I'entrée du filtre polyphase RC-CR. Le résultat de cette
mesure se situe sur la Figure II-73.
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Figure 11-73 : Spectre du signal a 4,488GHz sans signal vers les entrées RF des mélangeurs

Les raies les plus notables sont le résultat du couplage du boitier amenant a la sortie une
partie du signal d’excitation a 4,224GHz ainsi que son harmonique a 8.448GHz.

Les raies a 2,112GHz, 3,168GHz et 6,336GHz proviennent du fonctionnement du diviseur de
fréquences. Elles sont multiples des fréquences divisées : 2,112, 1,056 et 0.528GHz.

Compte tenu du fait que ces fréguences ne proviennent pas du processus de mélange et
comme leur influence est identique pour les deux sorties de I'amplificateur de sortie, donc
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supprimé en différentiel, pour I'analyse de la fréquence générée, nous ne les prenons pas en
considération.

Le spectre corrigé et normalisé par rapport a la fréquence porteuse est obtenu en enlevant
les raies se trouvant sur la Figure 11-73. Il est présenté sur la Figure 11-74.
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Figure 11-74 : Spectre corrigé du signal a 4,488GHz

Analyse des raies spectrales

Dans la liste ci-dessous sont analysées les fréquences parasites notables avec un
niveau au-dessus de —30dBc

- Fréquence utile
o fretfoL = 4,488GHz.
- Fréquence d’intermodulation de 2°™ ordre
o fre-foL = 3,960GHz : Fréquence image. Puissance relative : -28.5dBc.
- Fréquence d’intermodulation de 3eme ordre
o fre+2foL =4,752GHz. Puissance relative : -27.5dBc
- Fréquences d’intermodulation de 4°™ ordre
o fre-3foL = 3,432GHz. Puissance relative : -23dBc
o 2fre+2foL = 7,920GHz. Puissance relative : -27dBc
- Fréquences d’intermodulation de 5°™ ordre
o fret+dfoL = 5,28GHz. Puissance relative : — 29dBc
- Fréquences d’intermodulation de 6°™ ordre
o fret5foL = 5,544 GHz. Puissance relative : —30dBc

Les harmoniques attendus pour un mélangeur SSB idéalement symétrique sont la fréquence
d’intermodulation de 4°™ ordre fre-3fo, = 3,432GHz et celle de 6°™ ordre fre+5fo, = 5,544
GHz. La faible puissance de la fréquence image ainsi que les faibles niveaux d’autres
fréquences parasites prouvent la bonne symétrie du mélangeur et le déphasage approprié
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des signaux d’attaque. Le niveau plus élevé que prévu de la fréquence fre-3foL = 3,432GHz de
puissance -23dBc au lieu de -24dBc obtenu pendant les simulations est di a un niveau du
signal OL plus fort que prévu en provenance du diviseur de fréquences. A la différence des
simulations électriques et post-layout, dans le spectre de la fréquence mesurée, nous
trouvons des fréquences d’intermodulation de type 2fge+2fo, = 7.920GHz et fre+dfo, =
5,28GHz formés par un harmonique d’ordre pair des fréquences d’excitation. Leur apparition
implique des non-similarités dans les structures différentielles réalisées. Cependant leurs
niveaux restent faibles.

La puissance totale des fréquences parasites dans la bande 3,1-10,6GHz est de — 20,3dBc.

11.3.3.2.4.2 Fréquence de 6,600 GHz

La fréquence de 6,600 GHz est générée par le deuxieme mélangeur SSB a partir du
signal du premier mélangeur de 4,488 GHz (RF) et la fréquence 2,112 GHz (OL) issue de la
deuxiéme étape de division par deux.

Sur la Figure II-75 est présenté le spectre du signal généré a 6,600GHz et sur Tableau II-9 les
principales fréquences d’intermodulation attendues a la sortie.

RF Lo fIF+, GHz fIF-, GHz RF Lo fIF+, GHz fIF-, GHz RF LO fIF+, GHz fIF-, GHz
1 6.6 2.376 1 11.088 | 6.864 1 |15.576(11.352
2 8.712 | 0.264 2 13.2 4,752 2 17.688 | 9.24
1 3 10.824 | 1.848 2 3 15.312 | 2.64 3 3 19.8 7.128
4 12936 3.96 4 17.424 | 0.528 4 21912 5.016
5 15.048 | 6.072 5 19.536 | 1.584 5 |[24.024| 2.904
Tableau 1I-9 : Intermodulation pour les fréquences : OL=2,112GHz et RF=4,488GHz
e Nijveau, dBm
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Figure 11-75 : Spectre mesuré du signal a 6,600 GHz

Comme pour la précédente fréquence mesurée, le signal de sortie contient des fréquences a
cause de la prise du signal en mode commun. Le spectre contient des multiples des
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fréquences de division et une forte influence de la fréquence d’excitation a cause des
couplages du boitier. Elles sont enlevées en se basant sur le méme raisonnement que pour la
fréquence générée de 4,488GHz.

Le signal corrigé et normalisé par rapport a la porteuse est montré sur la Figure 11-76.
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Figure 1I-76 : Spectre corrigé du signal a 6,600GHz

Analyse des raies spectrales

Dans la liste ci-dessus sont analysées les fréquences notables avec un niveau au-
dessus de —30dBc

- Fréquence utile
0] fRF+fOL = 6,6OOGHZ

- Fréquence de fuites:
o frr=4,488GHz. Puissance relative : -13dBc.
- Fréquences d’intermodulation de 2°™ ordre

o fre-for=2,376GHz : Fréquence image. Puissance relative : — 23,5dBc.

O freparasitetfoL = 5,544GHz : Puissance relative :-28dBc. Formée par la
fréquence image du 1° mélangeur SSB de 3,432GHz et le fondamental de la
fréquence OL.

- Fréquence d’intermodulation de 4°™ ordre
o fre-3foL = 1,848GHz. Puissance relative : - 24dBc.

Dans le spectre observé, nous avons une faible puissance de la fréquence image fgre-foL =
2,376GHz. Son niveau est de 3,5dB plus élevé que dans le premier mélangeur fournissant
4,488GHz. Il peut étre expliqué par les fréquences d’excitation plus élevées qui rendent plus
importante l'influence de la longueur des lignes sur le déphasage des voies I/Q. La raie
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formée par freparasitetfoL = 5,544GHz est créée a la base de la raie parasite frrparasite=3,432GHz
déja existante dans le signal RF provenant du premier mélangeur.

La fréquence d’intermodulation de 3™ ordre fre-3foL = 1,848GHz de puissance : - 24dBc
correspond aux non-linéarités du multiplieur et dépend du niveau du signal OL appliqué.

La raie de la fréquence de fuite de 4,488GHz parait élevée. Elle peut provenir principalement
par deux voies : celle des fuites du mélangeur et celle des fuites du multiplexeur (Figure
1-77-a).

Lemrée L )
entrée

Fuitesyux

SSB 1

—¢ SSB 1

4,488GHz 4,488GHz

4,488GHz -62dBm

4,488GHz

-78dBm
Fror
Fuites 6,600GHz -91dBm

e MIX

\/

Fuites

-78dBm
Fuitesuix A 4488GHz 6,600GHz

4,488GHz 6 600GHz

a) Position 6,600GHz b) Position 4,488GHz
Figure 1I-77 : Fuites de la fréquence 4,488 GHz

Le niveau total des fuites vers la sortie du multiplexeur prend en considération I'influence
des deux voies citées ci-dessus.

FtOt = FuiteSMUX + FuiteSMIX 11.22

L'isolation totale de la structure peut étre évaluée grace aux mesures déja présentées.
Pendant I'analyse de la fréquence générée de 4,488GHz sur la Figure 1I-72 le commutateur
est en état ON pour cette fréquence (Figure II-77-b). Le niveau mesuré a la sortie LsONde la
raie de 4,488GHz est de -62dBm. Il est défini par :

LsON = Lgpiree — PI 11.23
ou:

Lentree€st le niveau de la raie a I'entrée du multiplexeur et le mélangeur SSB2 en dBm
Plindique les pertes d’insertion du multiplexeur en dB

Pour générer la fréquence de 6,600GHz (Figure 1l-77-a), le commutateur du multiplexeur est
en état OFF vers 4,488GHz. L’analyse du spectre généré (Figure 1I-75) permet de mesurer le
niveau des fuites L¢OFF. |l s’éleve a -91dBm et est défini par :

LsOFF = Lgnirée — IS 11.24
ou:

ISdécrit I'isolation de la structure totale en dB.
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En prenant une valeur des pertes d’insertion nulle, a partir des équations [11.23] et [II.24]
nous pouvons déduire une isolation totale 1S=29dB.

Selon les simulations représentées sur la Figure 11-58, les pertes d’insertion Pl pour la
fréquence de 4,488GHz s’élevent a 6dB. Dans ce cas-la I'isolation totale est 1S=35dB.

Dans le cas d’un fonctionnement idéal du synthétiseur étudié avec un niveau égal pour les
fréquences générées de 4,488 et 6,600GHz, |a raie 4,488GHz serait a -35dBc. Donc ce niveau
d’isolation est acceptable.

La puissance totale des fréquences parasites dans la bande 3,1-10,6GHz pour la fréquence
générée de 6,600GHz, sans prendre en compte le signal de fuite est de — 23,2dBc. Il est
important de noter que la fréquence image fre-foL = 2,376GHz ainsi que la fréquence

eme

d’intermodulation de 4 ordre fre-3fo, = 1,848GHz restent hors bande et leur niveau n’est

pas considéré dans le calcul.

Les mesures des deux fréquences centrales générées par la structure de base
permettent de valider la viabilité de tous les circuits qui en font partie. Les spectres des
signaux de sortie contiennent de faibles niveaux de signaux d’intermodulation non-attendus
aux sorties des mélangeurs, ce qui témoigne un bon respect du déphasage et le niveau aux
accés en quadrature. Les fréquences images donnent de bons résultats: celle de la
fréquence centrale de 4,488GHz est de -28,5dBc, tandis que celle de la fréquence centrale
de 6,600GHz est de -23,5dBc a cause de l'influence des pistes de connexion aux fréquences
plus élevées.

A la différence des simulations, dans le spectre des fréquences mesurées, nous trouvons des
fréquences d’intermodulation formées par les harmoniques d’ordre pair des fréquences
d’excitation de type 2fge+2fo. ou fre+dfoL. Leur génération est due aux non-similarités entre
les branches des paires différentielles réalisées sur le circuit intégré ou des croisements des
pistes dont l'influence n’est pas prise en compte par le simulateur Spectre de Cadence.
Cependant leurs niveaux restent faibles.

Les performances des mélangeurs a cellule de Gilbert dans un régime de linéarité élevée
souffre des quelques problémes par rapport a la gestion du niveau des signaux d’excitation.
Le niveau du signal OL fourni au mélangeur 4,488GHz est d’une valeur plus élevée que
prévu. Ceci se traduit par I'augmentation du niveau de la fréquence fre-3foL = 3,432GHz qui
est de -23dBc au lieu de -24dBc. La puissance de la fréquence générée de 6,600GHz est
nettement inférieure par rapport a celle de 4,488GHz. A |'origine de cet écart sont les limites
de la technologie microélectronique disponible. Il était prévu pendant les simulations post-
layout. Cette différence nuit au spectre des fréquences obtenues et ne peut pas étre tolérée
dans une réalisation compléte du synthétiseur.
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11.3.3.3 Mesure des composants de base

Sur le module réalisé, nous avons congu et intégré tous les blocs qui constituent le
synthétiseur dont les entrées et les sorties sont directement disponibles permettant
d’effectuer des mesures séparément. Les résultats de ces mesures seront utilisés afin de
resimuler le synthétiseur complet avec des parametres réels et cohérents pour obtenir les
caractéristiques réalistes de la structure en étude.

Les circuits mesurés sont les suivants :

- La chaine des diviseurs de 4,224GHz a 0,264GHz
- Le mélangeur Double Bande de base
- Le commutateur effectuant le multiplexage

[1.3.3.3.1 Mesures du Mélangeur

Le mélangeur de base disponible pour la mesure représente la cellule de Gilbert étudiée
dans le chapitre « 11.2.3.1.2 ». Pour les tests, le mélangeur double bande a été préféré au
mélangeur simple bande a cause des connexions complexes nécessaires au niveau de son
cablage extérieur qui nécessitent non seulement des signaux en opposition de phase mais
aussi un signal déphasé de 1t/2respecté rigoureusement pour tous les signaux d’excitation.

11.3.3.3.1.1 Elément de test

Le mélangeur simple bande a cellule de Gilbert, nécessite des entrées en opposition
de phase et présente le signal de sortie en mode différentiel. Afin de pouvoir I'exciter par
des générateurs référencés a la masse, nous sommes obligés d’utiliser des baluns.

LO+

LO- IF+
RF+ IF-
RF-

Figure 11-78 : Mélangeur Double Bande — ports d’acces

[1.3.3.3.1.2 Carte de test

Sur la carte de test sont réalisées les structures fournissant le déphasage des signaux
d’excitation. Les signaux d’entrée LO et RF ont des fréquences qui ne varient pas. Le
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déphasage fourni aux entrées du mélangeur est assuré par des baluns de type « Rat Race »
réalisés en technologie hybride.

vdd
P1 g™
N N Carte IF+
Al RF- Vers I'analyseur IF-
Entrée RF — P2 de spectre (50Q) e
4 4GH u ur > . . -~ —
’ z « gl;l SI:ce , P3 -
4,224GHz
P4 P6
\. 6. .
AN P5
oL 500
Entrée OL o
Z,IGHZ Coupleur =
« Rat Race »
2,112GHz
i
, o
Entrée RF Entrée OL §
Schéma de la carte de test Carte de test réalisée

Figure 1I-79 : Carte de test du mélangeur

Une attention particuliere est portée au bon déphasage aux entrées différentielles du
mélangeur. Les coupleurs « Rat Race » et les lignes de connexion sont calculés a I'aide du
logiciel « Agilent ADS ». Le bon déphasage est validé a l'aide du simulateur
électromagnétique « Momentum »

Sur les figures ci-dessous sont représentés les résultats de la simulation du déphasage des
signaux LO et RF au niveau des pads de connexion. Le signal LO a une fréquence autour de
2,1 GHz et le signal de RF autour de 4,4GHz.

==p==5(3,1) ==l==5(2,1)) e=g== déphasage RF+/RF-
-3 188
-3.5 186
P = 184
[
- 80 182
g 45 2
g £ 180
2 5 I
8 178 /
-5.5 176 M
'6 T T T T T T 1 174

4 41 42 43 44 45 46 47 4 41 42 43 44 45 46 47
Fréquence, GHz Fréquence, GHz
Coefficient de transmission direct Déphasage entre les entrées

différentielles
Figure 11-80 : Simulations — parameétres entre I’entrée RF de la carte et les entrées
différentielles RF du mélangeur
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=== 5(5,4)) ==ll==S(6,4)) g Jéphasage OL+/OL-
186

3 184
182 2
180
178

Niveau, dB
A
A

Déphasage (°)

‘ 2 176

5 174 -

172
5.5

170 + ; ; ; ;

6 . . . - 1.95 2.05 2.15 2.25 2.35

1.95 2.05 2.15 2.25 2.35 Fréquence, GHz
Fréquence, GHz
Coefficient de transmission direct Déphasage entre les entrées

différentielles
Figure 1I-81 : Simulations — paramétres entre I'’entrée OL de la carte et les entrées
différentielles OL du mélangeur

Selon les simulations électromagnétiques, pour une erreur de déphasage qui ne dépasse pas
plus de 3 degrés, les marges de fréquences pour les entrées sont les suivantes :

- Entrée RF: de 4,15GHz a 4,55GHz
-  Entrée OL:de 2,10GHz a 2,35GHz

Entre ces fréquences, I'écart du niveau du signal ne dépasse pas 0,6dB pour les signaux RF et
OL. En amplitude, I'écart de niveau entre les signaux RF est de 5,5% et de 3,5% pour le signal
OL. La différence entre le niveau théorique du coefficient de transmission direct avec un
coupleur en anneau idéal de 3dB est principalement due au fait que les troncons de ligne de
transmission ne doivent pas dépasser 0,9mm dans les zones pres des pins du boitier du
circuit, ce qui introduit une impédance caractéristique différente de 50Q), dont la largeur de
la ligne est de 2,12mm.

11.3.3.3.1.3 Mesures du mélangeur

11.3.3.3.1.3.1 Isolation

En tant qu’une structure symétrique, le mélangeur doublement équilibré présente une
forte isolation entre les ports. Dans un circuit intégré, la dispersion des parametres entre les
composants identiques qui respectent la méme disposition et qui sont réalisés a faible
distance pour assurer un régime thermique identique sur le « layout » est trés faible
[Bake2007]. Par conséquent, une tres bonne isolation est attendue.

La mesure de l'isolation est réalisée en balayant la puissance de I'entrée concernée. La sortie
IF+ est mesurée a 'analyseur de spectre. Afin de préserver la symétrie du mélangeur, I'autre
sortie est terminée par 50Q.
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[1.3.3.3.1.3.1.11solation entre la sortie IF+ et I'entrée OL

Conditions de mesure :

- Puissance a I'entrée OL de -12 a 15dBm, par pas de 3dB
- Pas de puissance a I'entrée RF, terminé par 50Q

- Sortie mesurée : IF+

- Sortie IF- : terminée par 50 Q

Résultats :

=¢—Alimenté =ll=Non Alimenté Simulé

60

(9]
~N

Ul
B

2]
[ui

Isolation, dB

D
(o]

N
w

12 -9 -6 -3 0 3 6 9 12 15
Niveau OL, dB

Figure 11-82 : Isolation entre le port OL et la sortie IF+

Les mesures sont effectuées en état « ON » et en état « OFF » du circuit afin de pouvoir
différentier I'isolation du circuit de la diaphonie qui se produit dans le boitier.

La simulation de l'isolation représentée sur la figure ci-dessus est effectuée dans les mémes
conditions que les mesures. Le circuit est en état alimenté. Pour faire apparaitre les fuites,
une erreur de déphasage du signal OL de 2 degrés est introduite. Ceci représente 0.54mm de
différence de longueur de ligne a la fréquence de 2,1GHz et peut avoir comme origine le
positionnement du boitier sur la carte ou/et une différence de la longueur des fils de
« bonding » dans le boitier ou une erreur de déphasage selon la fréquence en provenance du
coupleur « Rat Race ». Sans ce déphasage, la simulation donne une isolation quasi parfaite.

L'isolation en état « Non Alimenté » reste pratiquement inchangée pour la totalité du
balayage de puissance.

En état alimenté, I'isolation suit de prés celle de I'isolation non-alimentée jusqu’a 3dBm. A
partir de cette puissance, les transistors commandés par le signal LO entrent en régime de
saturation. Donc, la fréquence fondamentale ne croit plus linéairement avec la fréquence
d’entrée. Par conséquent, I'isolation augmente.
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Chapitre Ill — Effet et réduction des interférences liées aux fréquences parasites d’OL

Les courbes d’isolation simulées et mesurées en état « Alimenté » sont cohérentes.

Selon les courbes de la Figure [I-82 nous pouvons considérer que |'isolation entre le port OL
et RF est supérieure a 50dB.

[1.3.3.3.1.3.1.2 Isolation entre la sortie IF+ et I'’entrée RF

Conditions de test :

- Puissance a I'entrée RF de -12 a 9dBm, par pas de 3dB
- Pas de puissance a I'entrée OL, terminé par 50Q

- Sortie mesurée : IF+

- Sortie IF- : terminée par 50 Q

Résultats :

=¢—Alimenté =ll=Non Alimenté Simulé

50

i
w

Isolation, dB
D
o

w
(91
<

w
o

Niveau RF, dB

Figure 11-83 : Isolation entre le port RF et la sortie IF+

L’isolation en état « Non Alimenté » reste quasiment inchangée pour tout le balayage de
puissance.

En état « alimenté », I'isolation est beaucoup plus faible, elle croit légerement jusqu’a OdBm,
ce qui correspond a la limite du fonctionnement linéaire de I'étage RF. En présentant
davantage de puissance RF, les transistors entrent en régime de saturation qui ne permet
pas a la fréquence fondamentale de suivre 'augmentation du niveau OL, d’ou une meilleure
isolation.

La simulation de l'isolation réalisée est effectuée dans les mémes conditions que les
mesures. Une erreur de déphasage du signal RF de 4 degrés est introduite. Ceci représente
0.52mm de différence de longueur de ligne a la fréquence de 4,4GHz. Dans ces conditions, la
courbe d’isolation simulée ainsi que la courbe mesurée en état « Alimenté » sont similaires.
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Selon les courbes de Figure 11-83 nous pouvons considérer que l'isolation entre le port OL et
RF est supérieure a 35dB

11.3.3.3.1.3.2 Spectre du signal de sortie

Le spectre du signal généré du mélangeur double-bande de base est étudié pour les
fréquences d’excitation : OL - 2,1GHz et RF — 4,4GHz. Elles sont choisies afin de ne pas avoir
de fréquences d’intermodulation qui coincident.

Sur la figure ci-dessous est représenté le spectre du signal IF+ excité par les signaux suivants :

- Signal LO : Fréquence 2,1GHz, puissance 8dBm
- Signal RF : Fréquence 4,4GHz, puissance -5dBm

Fuutes,du boitier —|F+
7R
2,1l6Hz N 4,4GHz
2,3GHz H
-40 o/ G'Z‘E’G :
6.3GHz
50 N

Puissance, dBm

1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12
Fréquence, GHz

Figure 11-84 : Spectre mesuré du signal IF+

En effet, faute de pouvoir mesurer le mélangeur en mode différentiel, nous obtenons un
large spectre de raies dont une grande partie est considérée « théorique » et qui n"apparait
gu’en mode non différentiel.

Nous pouvons diviser les fréquences parasites en deux groupes selon leur origine :

- Fuites des signaux d’excitation
- Produits d’'intermodulation, compensés en mode différentiel

Les deux signaux excitant : OL - 2,1GHz et RF — 4,4GHz se retrouvent a la sortie a cause des
effets de couplage du boitier étudiés dans le chapitre (11.3.3.1.2).

En mode de fonctionnement différentiel, une grande partie des fréquences de sortie du
mélangeur est compensée. Suivant le rang d’intermodulation, les fréquences générées sont
soit en phase, soit en opposition de phase, ce qui détermine leur apparition dans le signal de
sortie réel.
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Chapitre Ill — Effet et réduction des interférences liées aux fréquences parasites d’OL

Afin d’identifier les fréquences qui ne sont pas présentes en sortie différentielle, nous nous
repérons aux résultats de simulation du méme mélangeur dans les conditions suivantes :

- Niveau du signal OL : 5dBm
- Niveau du signal RF : -5dBm
- Erreur de déphasage du signal LO : 1,5 degrés
- Erreur de déphasage du signal RF : 3,5 degrés

Sur la Figure 11-85 est affiché le spectre du signal en mode différentiel superposé a celui en
mode non différentiel. Nous pouvons constater que les fréquences d’intermodulation
présentes dans le mode différentiel sont issues du mélange avec les harmoniques fo_
d’ordre impair. Elles sont indiquées dans les cases grises du Tableau I[I-10. En sortie
différentielle, les autres fréquences d’intermodulation sont supprimées.

RF | LO fie=nfie RF fie=fretnfie | fip=fre-nfie RF fips=2fge+nfie | fip=2fge-nfie RF fies=3fre+nfie | firpe=3genfie
GHz GHz GHz GHz GHz GHz GHz
0 - 4.4 8.4 13.2
1 2.1 6.5 2.3 10.9 6.7 15.3 111
0 2 4.2 1 8.6 0.2 2 13 4.6 3 17.4 9
3 6.3 10.7 1.9 15.1 2.5 19.5 6.9
4 8.4 12.8 4 17.2 0.4 21.6 4.8
5 10.5 14.9 6.1 19.3 1.7 23.7 2.7

Tableau II-10 : Ordre des harmoniques des signaux d’excitation et leur intermodulation

Non Différentiel Différentiel
-20
2,3GHz | 6,5GHz
-30
@ 40 - iz I i . 10,7GHz
° ¥ 1682 || |
_50 N ¥ Fy N N
o T s N N
2 60 slﬁ 2,7GH i 8 £ 10,9GHz
ol iR X
-70 - 2 | - - E_E_
¥ e N B
'80 -l T -F_._l
1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12
Fréquence, GHz

Figure 1I-85 : Spectre simulé du signal IF en mode différentiel et en mode non-différentiel

Les résultats ci-dessus nous permettent d’obtenir le spectre du mélangeur corrigé. Il est
représenté sur la Figure 11-86. Nous y retrouvons les raies, produits des harmoniques
impaires du signal IF et le fondamental du signal RF ainsi que des raies avec une trés faible
puissance avec les harmoniques RF impaires. Les fréquences d’intermodulation apparentes
sont indiquées dans les cases grises du Tableau 1I-10.
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Figure 11-86 : Spectre mesuré corrigé du signal IF

11.3.3.3.1.3.3 Rapport entre les raies parasites et le signal fondamental

Comme nous voulons limiter les raies spectrales du circuit, il est intéressant de faire
fonctionner le mélangeur dans un régime qui nous fournit un bon gain de conversion de
méme qu’une puissance des raies parasites peu élevée. Sur la figure suivante est représenté
le rapport entre la puissance de la fréquence utile et les fréquences parasites les plus
importants : les produits du fondamental du signal RF avec le troisieme et le cinquiéme
harmoniques du signal d’OL (H3 et H5).

== Fréqg. Voulue  ==@==Fréq.Par. H3+H5 === H1-(H3+H5)
-30.00 60.00
-40.00 55.00 k
£ -50.00 £ 50.00
S -60.00 g 4500 1
- ~ 40.00 -
g -70.00 g 3500
S -80.00 g 30.00 N
.2 -90.00 - g 2500 ............................................
= : = .
& -100.00 - ' —— S 20.00 Ny
-110.00 inéairea-fai — 15.00
-120.00 - gain de conversion . 10.00 . . . .
-7 -4 -1 2 5 8 11 -7 -4 -1 2 5 8 11
LO, dBm LO, dBm
a) Niveau Fréquence voulue et la somme H3+H5 b) Ecart entre Fréqg. Voulue H1 et la somme H3+H5

Figure 11-87 : Puissance de la fréquence principale et la puissance totale des harmoniques
principaux en fonction de la puissance d’entrée. Niveau du signal RF fixé a -5dBm

Avec I'augmentation du niveau du signal d’entrée OL, les transistors pilotés fonctionnent de
plus en plus en régime commutateur, d’ou une augmentation du niveau du signal de sortie.
En revanche, a cause du fonctionnement qui se rapproche de plus en plus de celui d'un
multiplieur par %1, les harmoniques 3 et 5 augmentent en puissance, ce qui se traduit par
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Chapitre Ill — Effet et réduction des interférences liées aux fréquences parasites d’OL

des raies des fréquences parasites plus élevées. Pour les niveaux bas du signal OL, la partie
« multiplieur » du mélangeur est nettement plus linéaire au détriment d’une perte du niveau
du signal utile de sortie. Les résultats sur la Figure 11-87 confirment les simulations réalisées
et présentées sur la Figure 11-46.

Nous nous intéressons a un fonctionnement du mélangeur qui ne présente pas de perte de
gain de conversion et qui en méme temps représente un faible niveau de raies parasites. Sur
la Figure 11-87 nous pouvons déterminer une zone entre 5 et 8 dBm du signal OL dans
laquelle nous avons des pertes par rapport au niveau maximal entre 1,5 et 4dB tout en
gardant les harmoniques parasites au-dessous de -26dBc.

[1.3.3.3.2 Mesures du diviseur

11.3.3.3.2.1 Structure de test

Le diviseur disponible pour le test comporte quatre diviseurs par deux. Les sorties
disponibles sont les voies | et Q non-différentielles pour les fréquences apres la premiére et
la quatrieme division par deux. Les sorties sont bufferisées par des amplificateurs non-
filtrants. La configuration est montrée sur la Figure 11-88.

—> -1 > >
4224MHz | 12 12 12 12
—P B > B
2112MHz 264MHz
Voies | et Q Voies | et Q

Figure 11-88 : Structure du bloc diviseur

Les voies | et Q des fréquences de 2,112GHz et 0,264GHz permettent de vérifier le spectre et
le bon déphasage au début et a la fin du processus de division. Le diviseur nécessite d’étre
excité par un signal en opposition de phase.

[1.3.3.3.2.2 Carte de test

La carte de test permet de fournir un signal différentiel aux entrées du mélangeur a partir
d’un seul signal d’excitation. Ceci est réalisé a I'aide d’un coupleur « rat-race ». Le schéma de
la carte ainsi que sa réalisation peuvent étre trouvés sur la Figure 11-89.
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11.3.3.3.2.3 Mesures du diviseur

| e Analyseur de
Spectre/
7 Oscilloscope
Carte 264 MHz
Voies l et Q

11.3.3.3.2.3.1 Spectre du signal divisé

u 2,112GHz “ 2,112GHz

Voie |

Voie Q

Réalisation de la carte
Figure 11-89 : Carte de test du diviseur de fréquence

Les mesures du spectre du signal divisé sont réalisées pour les fréquences de 2,112 et
0,264GHz. Le signal mesuré sur I'analyseur de spectre est celui de la voie Q. La voie | est

terminée par 50Q.

Les spectres présentés sont obtenus a partir d’'une mesure non-différentielle qui fait

apparaitre les harmoniques d’ordre pair, compensées en mode symétrique. Leur niveau réel

en mode différentiel est nettement plus bas voire completement annulé. Par conséquent,

nous ne tiendrons pas compte de leur présence.

- Fréquence 2,112GHz

e 2,112GHz

20 2,112GHz

H

'30 4,224G| 1z 6,336GHZ

8,448GHz

Niveau, dBm
¢
o

10

560GHz

-90 -

Fréquence, GHz

15 25 35 45 55 65 75 85 95 105

Figure 11-90 : Spectre mesuré du signal de la sortie 2,112GHz

L’harmonique trois de 6,336GHz est situé a -22dBc du fondamental pendant que le

cinquieme de 10,560GHz est situé a -52dBc. A titre de comparaison, lors de la simulation leur
niveau est respectivement de -19,8dBc et -42,5dBc
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- Fréquence 0.264GHz
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Figure 11-91 : Spectre mesuré du signal de la sortie 0,264GHz

Le niveau du troisieme harmonique de 0,792GHz est situé a -13dBc au-dessous du
fondamentale tandis que le cinquieme de 1,320GHz se trouve a -23dBc. Les valeurs de
simulation sont respectivement de -15dBc et de -26dBc.

Les spectres obtenus par mesure restent trés proches des valeurs obtenus par simulation
électrique et présentées dans le Tableau IlI-7. Les diviseurs fonctionnent en générant un
spectre d’'une pureté améliorée qui confirme I'approche utilisée pour leur conception.

11.3.3.3.2.3.2 Mesures du déphasage

Les mesures de déphasage sont effectuées uniquement pour la sortie a 264MHz a
cause de la bande passante de I'oscilloscope de 600MHz. Les résultats sont présentés sur la
Figure 11-92.

0.06
0.04
> 0.02

Niveau,

-0.02
-0.04

'0.06 T T : T : T T T T T T T T 1
6 5 4 -3 -2 -1 0 1 2 3 4 5 6
Temps, ns

Figure 11-92 : Allure temporelle des signaux aux voies | et Q pour la fréquence de 0,264GHz
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Le déphasage mesuré entre les voies | et Q mesuré est de 89 degrés. Le niveau de
I'amplitude de la voie | est [égérement plus élevé que celui de la voie Q. Le rapport entre les

. . A
amplitudes des deux voies est : A—’ = 1,04.
Q

[1.3.3.3.3 Mesures du Multiplexeur

Pour pouvoir tester le multiplexeur, dans le circuit intégré est prévue une partie du
multiplexeur qui comporte deux commutateurs (Figure 11-93-a). A cause de non-disponibilité
de pins du boitier, 'un des commutateurs est relié a la masse, ce qui correspond a I'état
ouvert.

Les parametres les plus importants du commutateur afin de répondre au cahier des charges
sont :

- Le temps de commutation

- LUIsolation
Controle ‘ goNr/]gcgE
l Port 1
Entrée A . ___» Port2
> I Sortie c00 % J\_
Entrée B = = =
Structure de test Schéma électrique de test

Figure 11-93 : Configuration des commutateurs pour le test

11.3.3.3.3.1 Caractérisation statique

Les mesures en régime statique sont réalisées avec un état fixe « ON » ou « OFF » des
commutateurs. La structure a été caractérisée a I'aide d’un analyseur de réseau HP8510C
dans la bande de 50MHz jusqu’a 7 GHz. Les résultats pour les cas suivants sont présentés sur
la Figure 11-94:

-  Etat ON
- Etat OFF
- Mesure de la carte nue
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S(2,1) OFF ===5(2,1) ON ===~Carte Nue

Fréquence, GHz

Figure 11-94 : Coefficient de transmission direct entre I’entrée A et la sortie pour un
commutateur en état ON, OFF et la carte de test nue

Selon les mesures statiques, le fonctionnement commutateur est peut étre distingué jusqu’a
1,15GHz avec un écart entre I'état passant et bloqué de moins de 10dB qui est insuffisant.

Lors des mesures de la structure entiere du synthétiseur de fréquence, nous avons pu
estimer l'isolation du multiplexeur a I'intérieur du circuit pour le cas présenté sur la Figure
[I-77. L'analyse des résultats des Figures 11-69 et [I-72 permet de conclure qu’a l'intérieur du
circuit intégré, I’écart entre I’état passant et bloqué est d’au moins 29dB. Donc I'isolation du
multiplexeur en cas d’un mélangeur idéalement isolant est d’au moins 29dB.

Les résultats obtenus pour les mesures en régime statique réalisées avec une carte de test et
boitier sont fortement dégradés. Comme les pins d’acces pour ce test sont trés proches,
semblables a ceux présentés sur la Figure 1-64, I'effet de couplage dans le boitier présenté
au début de ce chapitre (paragraphe 11.3.3.1.2) est trés prononcé. Ce phénomeéne permet un
transfert de puissance entre les pins adjacentes allant jusqu’a -10dBc. Par conséquent, les
niveaux d’isolation obtenus par mesure ne sont pas crédibles.

11.3.3.3.3.2 Caractérisation dynamique

La caractérisation dynamique permet de caractériser le temps de commutation qui est
primordial pour le bon fonctionnement du circuit.

Les mesures s’effectuent dans les conditions suivantes :

- Signal au niveau de I'entrée A (Figure 11-93) : 300MHz
- Pas de signal au niveau de I'entrée B, terminée par 50Q
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Le signal de controle est fourni par un générateur de signal Agilent 33522Adont le temps de
montée et de descente est de 8,4ns. Le signal de sortie analysé a l'aide d’un oscilloscope
LeCroy WAVERUNNER 624Idont la bande passante est de 600MHz.

Les niveaux du signal de sortie en état passant et en état bloqué sont affichés sur la Figure
II-95 et correspondent aux mesures statiques de l'isolation effectuées sur I'analyseur de
réseau (Figure 11-94). Afin de déterminer le temps de commutation, sur la méme figure nous
avons tracé I'enveloppe du signal de sortie.

e Signal == Enveloppe Controle
- 3 ——
‘o 0.7
£ 01
e -0.1
m = .
£ .07
2 —(3519
0 100 200 300 400 500
Temps, ns

Figure 11-95 : Niveau du signal de sortie en fonction de I’état du signal de contrdle
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Figure 11-96 : Temps de commutation OFF-ON
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Figure 1I-97 : Temps de commutation ON-OFF

Le temps mesuré de commutation OFF-ON est de 8ns et celui d’'ON-OFF est de 6ns. Le fait
gue le temps de commutation soit plus court que le signal de contréle s’explique par le fait
gue les commutateurs sont réalisés par des transistors MOS avec une tension de seuil
Vth=0,5V. Au-dessous de ce niveau les commutateurs deviennent bloqués et au-dessus de
1,5V, leur résistance se stabilise autour d’une valeur basse (Figure II-54) raccourcissant ainsi
le temps efficace de I'impulsion de contréle. Les temps de commutation mesurés
remplissent la condition de rapidité de commutation maximale de 9,47ns. lls sont du méme
ordre de grandeur que les temps de montée et de descente du générateur pilotant I'acces
« contrOle » impliquant qu’une commutation plus rapide soit possible avec une source de
signal pilotant plus performante.
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I1.4 Performances attendues du systeme complet

Dans cette derniere partie de ce chapitre, nous étudions les performances du
synthétiseur de fréquence complet. Malgré les limitations de la technologie
microélectronique qui ne nous permettent pas de réaliser la structure compléte, nous avons
pu caractériser tous les composants de base et mesurer le fonctionnement de la structure de
base du synthétiseur. Les paramétres mesurés sont appliqués dans une simulation systeme
identique a celle qui a permis d’obtenir les résultats cités dans le chapitre 11.1.3.2.2.

Nous avons l'avantage d’avoir tous les parameétres des composants issus de la méme
technologie, ce qui permet d’obtenir les paramétres réalistes qui correspondent a notre
réalisation.

L’analyse des niveaux globaux des fréquences parasites pour chaque porteuse générées par
le synthétiseur est réalisé a I'aide d’une simulation de niveau « systeme » avec le logiciel
Advanced Design System (ADS) utilisant le moteur « Harmonic Balance ». Les résultats sont
obtenus en étudiant I'architecture dans les conditions suivantes :

- Les diviseurs fournissent un signal dont les composantes spectrales se trouvent dans
le Tableau II-7. Il est d’un rapport cyclique de 50%.

- Les filtres passe—bas sont incorporés dans les buffers de sortie des diviseurs. Le
troisieme harmonique de la fréquence divisée est atténué de 9dB.

- Les filtres passe-bande gardent les mémes caractéristiques que la simulation
systéme précédente. Leurs parametres sont donnés dans le Tableau II-2.

- Les mélangeurs SSB :

o Présence des fréquences d’intermodulation avec les harmoniques du signal
OL. Leur niveau total est inférieur a -26dBc.

o Le niveau du SRR est supérieur a 24dB avec un désaccord de gain de
conversion Ax=0,05, un désaccord de phase ¢, et ¢, de 2,5 degrés et un niveau
de fuites Lgg= 35dB.

o Le gain de conversion est idéalisé. Il est toujours de 0dB.

- Les fuites des multiplexeurs sont de 30dB.

Les résultats sont présentés dans le Tableau II-11. Pour chaque fréquence centrale générée,
la valeur du niveau total des fréquences parasites est donnée avec les valeurs de quatre
raies les plus puissantes au-dessus de —40dBc.
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Chapitre Ill — Effet et réduction des interférences liées aux fréquences parasites d’OL

Niveau total
Fréquence de ra.ies Raies parasites pour chaque fréquence dans le spectre
centrale parasites, (MHz, dBc, dBc)
-dBc

Fréq, MHz || Voiel | VoieQ Freq I Q Freq | Q Freq [ Q Freq I Q
3432 19.9 21.0 4488 | 32.6 | 33.0 || 5544 | 22.2 | 24.7 || 7656 | 25.4 | 25.3 || 8184 | 29.3 | 29.3
3960 19.4 20.1 4488 | 32.6 | 33.0 || 5544 | 22.2 | 24.7 || 7656 | 25.4 | 25.3 || 8184 | 29.3 | 29.3
4488 25.6 25.5 4224 | 35.6 | 34.0 || 5016 | 34.8 | 34.8 || 6600 | 29.5 | 29.5 || 9240 | 29.4 | 29.4
5016 23.1 21.5 3960 | 33.7 | 25.8 || 6072 | 28.9 | 28.7 || 7128 | 28.5 | 28.5 || 9768 | 29.3 | 29.3
5544 20.0 20.7 3432 | 23.8 | 24.1 || 7656 | 25.6 | 31.9 || 8184 | 29.5 | 29.3 | 9768 | 26.6 | 26.6
6072 19.9 22.0 5016 | 25.6 | 34.3 || 7128 | 25.7 | 32.6 || 8184 | 25.3 | 25.3 || 8712 | 29.4 | 29.4
6600 24.5 27.3 4488 | 27.0 | 36.1 || 6336 | 35.0 | 36.2 || 7128 | 34.7 | 34.7 || 9240 | 29.4 | 29.4
7128 20.2 19.4 5016 | 21.9 | 21.9 || 6072 | 32.8 | 25.8 | 8184 | 28.9 | 28.8 || 9768 | 29.3 | 29.3
7656 20.1 20.0 3432 | 23.2 | 29.1 || 5544 | 25.9 | 21.9 || 9768 | 28.7 | 28.4 | 10296 | 29.4 | 29.4
8184 21.5 22.8 5544 | 26.4 | 26.4 || 6072 | 31.4 | 31.1 || 9240 | 33.1 | 33.4 || 10296 | 25.6 | 32.3
8712 21.4 23.1 3960 | 29.5 | 29.5 || 6072 | 26.2 | 26.2 || 7656 | 29.3 | 29.5 || 9768 | 25.5 | 36.8
9240 241 24.2 4488 | 29.7 | 29.7 || 6600 | 26.7 | 26.8 || 8976 | 35.4 | 35.4 || 9768 | 34.5 | 34.6
9768 22.3 21.3 5016 | 28.9 | 28.9 || 7128 | 26.4 | 26.4 || 7656 | 27.2 | 26.9 | 8712 | 33.7 | 26.7
10296 23.6 21.6 5544 | 29.7 | 29.9 || 7656 | 26.9 | 27.0 || 9240 | 31.2 | 31.4 | 10032 | 35.8 | 35.8

Tableau II-11 : Puissance totale des raies parasites et fréquences parasites générées dans

la bande 3,1-10,6GHz dans les voies | et Q pour les 14 fréquences centrales générées

La simulation systeme réaliste montre un niveau plus élevé des raies parasites par rapport a

I'analyse réalisée précédemment dont les résultats sont présentés dans le Tableau IlI-4. Il

peut étre justifié par la modélisation plus complete par rapport a lI'analyse précédente

[Trav20074]. Les améliorations sont les suivantes :

- Les mélangeurs simples faisant partie des mélangeurs SSB sont non-linéaires

- Les multiplexeurs ne présentent pas une isolation infinie

- Le spectre des fréquences excitantes en provenance du diviseur de fréquences n’est

pas parfaitement filtré.

La Figure 11-98 représente les spectres des voies | et Q du signal généré a 8,184 GHz, le méme

que celui présenté sur la Figure II-17 issu de I'analyse systéme précédente.

Comme la fréquence générée est le produit de 4 mélanges, dans son spectre peuvent étre

retrouvés les défauts issus des translations de fréquences antérieures ainsi que les

fréquences résultats des mélanges avec les fuites du multiplexeur. Par rapport au spectre de

la Figure 11-17, le signal affiché ci-dessous contient un nombre de fréquences parasites plus

grand en relation avec les modeles des blocs plus complets utilisés.
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Figure 11-98 : Spectre du signal généré a 8,184GHz, Voies | et Q

Parmi toutes les fréquences centrales générées par le synthétiseur, seulement les
fréquences de base de 4,488, 6,600 et 9,240GHz répondent au critére de puissance totale
des raies parasites. La cause principale de la dégradation du spectre de toutes les fréquences
issues des mélanges multiples est la fréquence produite par le troisieme harmonique du
signal OL de chaque mélangeur. Cette fréquence ne peut pas étre enlevée de la derniere
étape de mélange a cause de I'absence de filtre.

Conclusion

Dans ce chapitre nous avons étudié la faisabilité d’'un synthétiseur de fréquences
agile large-bande pour une application dans un systeme MultiBands OFDM.

En premier nous avons présenté les possibilités de réaliser un tel systeme ainsi que les
propositions existantes. L’architecture de la structure retenue a été présentée en détail ainsi
gue les résultats de ces analyses de bruit de phase et qualité spectrale de chaque fréquence
centrale générée.

Ensuite, nous avons étudié la technologie microélectronique disponible, le type et les
solutions schématiques appropriées pour les mélangeurs, les diviseurs, les multiplexeurs et
les filtres utilisés afin de les rendre facilement intégrables. Nous avons réalisé la conception
du layout des blocs ainsi que la structure de base du synthétiser retenu. Les performances
attendues ont été confirmées par des simulations post-layout.

Dans la troisieme partie nous avons présenté les résultats des mesures des circuits congus.
Pour chaque mesure effectuée, le banc de test a été présenté et la carte de test validée par
des simulations électromagnétiques. Nous avons pu confirmer le bon fonctionnement de
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Chapitre Ill — Effet et réduction des interférences liées aux fréquences parasites d’OL

tous les blocs mis en jeu dans le synthétiseur. Le spectre des fréquences générées de
4,488GHz et 6,600GHz par la structure de base congue permet d’affirmer les décisions prises
pendant la réalisation. Cependant il montre aussi des défauts qui n’étaient pas prévus par les
simulations. Par conséquent le spectre généré ne répond pas strictement au critére de
niveau total des raies parasites au-dessous de -24dBc.

A 'aide des caractérisations séparées des composants de la structure, nous avons pu réaliser
une simulation de I'architecture compléte basée sur leurs parametres réalistes. Les niveaux
des raies parasites générées sont plus élevés que dans I'analyse effectuée précédemment et
dans leur majorité dépassent le maximum de -24dBc imposé. Ce fait ouvre la voie de la
recherche de solutions permettant de diminuer leur effet sur I'émission ainsi qu’a la
réception. Dans le chapitre suivant nous étudions et proposons deux algorithmes
numériques permettant de diminuer fortement les dégradations impliquées par les raies
parasites.

Les résultats obtenus dans ce chapitre permettent de considérer la structure complete du
synthétiseur comme réalisable sous condition d’utilisation d’une fonderie plus récente. Elle
permettrait d’améliorer les performances au niveau d’isolation du multiplexeur et
I'introduction des niveaux des signaux d’excitation avec précision. La capacité des
mélangeurs SSB a atténuer les fréquences non-voulues a leur sortie est principalement
dépendante du bon respect des déphasages entre les signaux d’entrée. Leur réalisation a été
confirmée avec la technologie utilisée pour deux de cing mélangeurs, utilisés dans la
structure d’OL compléte. Ceci permet de considérer la conception des autres mélangeurs, y
compris ceux qui fonctionnent en régime large-bande, comme réalisable.

Cette étude a donné lieu a deux articles [Mile20114] et [Mile2011,].
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Chapitre IIl. Effet et réduction des interférences liées aux
fréquences parasites d’oscillateur local

Comme nous I'avons présenté au chapitre |, le partage des ressources allouées pour les
standard MultiBand-OFDM pour un fonctionnement multi-utilisateurs est réalisé en
combinant les techniques TDMA et FDMA. Le spectre disponible entre 3,168GHz et
10,560GHz est divisé en 14 bandes de 528MHz chacune et la transmission de données est
réalisée en changeant les 14 bandes selon un algorithme prédéfini. Chaque bande allouée
durant un slot de temps est réservée pour une seule transmission. Cette organisation
permet aux systémes simple-antenne d’obtenir de la diversité fréquentielle avec un unique
front-end RF.

En méme temps les contraintes de colt, d’intégrabilité et de consommation rendent
I’architecture homodyne la plus convenable pour le récepteur ainsi que pour I'émetteur. En
conséquence, la fréquence de I'oscillateur local coincide avec la fréquence centrale de la
bande. Comme les bandes des fréquences allouées sont trés larges ainsi que le temps de
transition entre deux fréquences tres limité (9.47ns), il est nécessaire que le synthétiseur de
fréquence soit agile et large bande a la fois. Un synthétiseur répondant a cette demande a
été proposé et étudié dans le chapitre .

L'inconvénient majeur de ce synthétiseur agile provient de son principe de fonctionnement.
Comme le temps de commutation est trés restreint, les fréquences centrales sont
disponibles en permanence. La fréquence voulue est acheminée vers la sortie a I'aide des
multiplexeurs. A cause des imperfections des circuits ou les non-symétries lors de la
réalisation, nous retrouvons dans le spectre de la fréquence voulue des raies parasites
correspondant aux fréquences centrales des utilisateurs adjacents. Ces fréquences non-
voulues entrainent des perturbations en émission ainsi qu’en réception car elles générent
des interférences entre les utilisateurs.

Pour réduire la perte de performances associée, il existe deux possibilités. La premiere
solution nécessite de diminuer les fréguences parasites générées a l'aide des solutions
analogiques plus perfectionnées. L'inconvénient de cette approche est que tout cela est
réalisé au détriment de la simplicité. L'autre solution consiste a développer des méthodes
numeériques qui permettent de réduire les dégradations des performances. Dans le contexte
de développement actuel des systemes de communication, chaque transmetteur comporte
une partie numérique de traitement du signal. De plus, la filiere numérique se développe
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beaucoup plus rapidement que I'analogique. Pour ces raisons, nous considérons qu’afin de
répondre aux critéres des systemes mobiles a faible colt il est plus intéressant de permettre
la réalisation d’une partie analogique RF moins idéale et decompenser les défauts par un
algorithme implémenté dans la partie numérique.

Dans ce chapitre, nous nous intéressons aux méthodes numériques permettant de réduire
ou supprimer les interférences causées par les fréquences parasites présentes dans le
spectre d’un oscillateur local non-idéal. Deux méthodes de diminution des interférences des
fréquences parasites sont proposées traitant deux cas particuliers. Leur fonctionnement
repose sur la bonne connaissance de chaque fréquence centrale générée en termes de
contenu spectral ainsi que du niveau des raies parasites.

La premiere permet de traiter les « auto-interférences ». Comme la bande d’émission est
large : 528MHz, il est possible que le signal interfere avec lui-méme pour certaines raies de
fréquences parasites trés proches de la raie principale. La correction proposée est applicable
en émission ainsi qu’en réception.

La deuxieme correction proposée permet d’atténuer I'influence de toutes les autres raies. La
correction du signal a la réception est effectuée pour toutes les bandes concernées entre
3,168 GHz et 10,560GHz. Elle est une adaptation de la méthode « Successive Interference
Cancellation »(SIC), initialement développée pour réduire les interférences entre les
utilisateurs des systemes CDMA partageant la méme bande. Ce choix est justifié par le fait
que les niveaux d’interférences sont tres différents d’'une bande a l'autre. Comme la
méthode nécessite la connaissance de l'utilisateur principal dans chaque bande, elle est
applicable a la réception en liaison montante entre un utilisateur et une station de base.

L'organisation de ce chapitre est la suivante: tout d’abord nous présentons Ia
problématique des interférences créées par les fréquences parasites de I'oscillateur local
dans le cadre d’une transmission multi-utilisateur. Nous montrons leurs effets a I'émission
et a la réception et justifions I'intérét d’une méthode de correction. Puis nous présentons les
deux méthodes de corrections proposées permettant de supprimer I'effet des interférences
et testons leurs performances sur le synthétiseur initialement proposé dans [Trav20074]
ainsi que leur robustesse. Finalement, nous appliquons les corrections proposées sur un
synthétiseur réaliste estimé a partir de la structure réduite concue et présentée dans le
chapitre précédent. Sur la base des résultats obtenus, nous proposons des simplifications de
la structure de I'oscillateur local.
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II.1 Problématique. Interférence entre les utilisateurs en cas d'un
oscillateur local non-idéal

En cas de fonctionnement multi-utilisateurs, la transmission MB-OFDM permet que
chacune des 14 bandes dans le spectre entre 3,168GHzet 10,560GHz soit allouée et utilisée
pour effectuer une transmission de données - Figure lll-1. Les bandes utilisées changent
régulierement en fonction des codes tempo-fréquentiels prédéfinis. Dans I’"hypothése de
I'utilisation d’une architecture homodyne permettant de réduire les colts, nous avons
montré dans le chapitre Il que le synthétiseur doit permettre de disposer de toutes les
fréquences a chaque instant, ce qui le rend moins performant en terme de qualité spectrale.
De plus, ces fréquences parasites coincident avec les autres fréquences utiles. Par
conséquent, lors de la transposition en fréquence se produisent des interférences. En cas
d’émission une partie du signal est transférée vers les bandes des utilisateurs adjacents et
inversement, en cas de réception une partie des signaux dans les bandes adjacentes est
transposée sur la bande de base de |'utilisateur principal.

Liaison
Bandes 1:14

-7 Station \\\E
4 de Base
/
(@t@‘ \

e model----- L i mode2----- A mode3--- P mode4----- »¢-modeS-—»,
Bande Bande Bande:Bande Bande BandeBande Bande BandeiBande Bande Bande: Bande Bande:

1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14

A S — N é»f,(MHz)

3432 3960 4488 5016 5544 6072 6600 7128 7656 8184 8712 9240 9760 10296

Figure IlI-1 : Transmission Multi-utilisateurs en MB-OFDM

Les fréquences parasites générées avec chaque fréquence centrale peuvent avoir des effets
différents sur la dégradation de la transmission. Dans notre cas d’étude, les fréquences
parasites sont originaires d’un oscillateur local dédié et leur valeur et leur puissance sont
bien connues. Sur le tableau ci-dessous sont données les principales raies parasites pour
chaque fréquence centrale générée par le synthétiseur initialement proposé dans
[Trav20074].
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Chapitre Ill — Effet et réduction des interférences liées aux fréquences parasites d’OL

Frég. Centrale Fréquences parasites principales (MHz)

(MHZ)
3432 ‘ 3168 4488 5544
3960 3696 4488 5016

4488 3960 4224
5016 3960 4488 4752 6072
5544 3432 4488 5280 7656
6072 3960 5808 6600 7128
6600 6336 4488
7128 5016 6072 6600 6864
7656 5544 6600 7392 9768
8184 7656 7920 9240 10296
8712 7656 8184 8448
9240 8712 8976
9768 8712 9240 9504

10296 8184 9240 9768 10032

Tableau IlI-1 : Fréquences parasites principales pour chaque fréquence centrale
(réf. :Tableau 11-4)

Selon leur disposition dans le spectre, nous pouvons distinguer deux types
d’interférences :

- dans la bande elle-méme
- dans les bandes adjacentes

Parmi les quatre fréquences parasites les plus puissantes pour chaque fréquence centrale
générée, il y en a toujours une qui est espacée de 264MHz au-dessous de la fréquence
principale (les cases grises du Tableau lll-1). Ces raies, espacées de moins d’une bande de la
fréquence centrale, créent des interférences avec l'utilisateur lui-méme ou des « auto-
interférences ». Toutes les autres coincident avec les fréquences centrales des autres
bandes. Ceci est di au fait que chaque fréquence est une combinaison entre les fréquences
de base issues de la PLL et certaines fréquences utiles. Les fréquences parasites les plus
nuisibles sont celles qui sont espacées de k x 528MHz, 528MHz étant I'écart entre deux
bandes. Leur présence dans le signal d’OL fait transposer directement la bande des
utilisateurs adjacents sur la bande de I'utilisateur voulu [Mish2005].

IL.1.1 Interférences a la réception

Afin d’illustrer le probleme des interférences a la réception, nous présentons un
exemple concret. Sur la Figure llI-2est montrée l'interférence produite par le synthétiseur
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de la fréquence centrale de 8,184GHz. Celle-ci est étudiée dans le chapitre précédent par
I’étude du synthétiseur de fréquences initialement proposé dans [Trav2007,].

L'ensemble de la bande entre 3,168GHzet 10,560GHz est captée par I'antenne et récupérée
a I'entrée du mélangeur car le filtre de segment RF doit étre large-bande afin de permettre
une réception sur n’importe quelle bande.

o ModeL- MOdE2- e MOdE3- mode4-----¢--mode5--»

¥ - g f,(MHz)
3432 3960 4488 5016 5544 6072 6600 7128 7656: 8184 8712 9240 976010296 '
Spectre des utilisat?ur‘gs . N |

- --'\..\" ‘5 3
" ® \ "’ :
> - =i f
7656 8184 9240 10296 f.(MHz)
7920 ]
Spectre de la fréquence de Spectre résultant en
I'oscillateur local & 8,184GHz bande de base

Figure lll-2 : Dégradation du signal recu en utilisant la fréquence centrale non idéale de
8,184GHz.

L'utilisation d’'un OL non-idéal fait de sorte qu’ensemble avec la bande voulue, nous
retrouvons dans la bande de base le signal des utilisateurs correspondant aux autres bandes.
Dans le cas précis, les bandes autour des fréquences centrales de 7,656GHz, 9,240GHz et
10,296GHz sont transposées entieres. Nous y trouvons aussi la partie haute de la bande de
7,656GHz ainsi que la moitié de la bande voulue qui interfere avec elle-méme. A cause de
cette transposition parasite, la capacité théorique du canal est réduite [Tse2005] et par
conséquent, la qualité de réception dégradée. En effet la capacité théorique de l'utilisateur
s’écrit :

P.
C; < Wlo (1 +—‘) .1
' 92 NoW + XYkxi P

- C; estla capacité de la bande « i » en « bits »

- W est lalargeur de la bande

- P; estla puissance de I'utilisateur d’intérét

- Py estla puissance parasite de |'utilisateur « k » regu dans la bande de I'utilisateur
«Ii»

- Ny est la densité du bruit

On suppose ici que le canal n’a pas d’évanouissement en fréquence ou que ces évanouissements

sont inclus dans les termesP;et Py,.
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Afin d’estimer la dégradation de la qualité de la transmission, nous avons simulé et comparé
les performances en réception pour un oscillateur local idéal et non-idéal dans le cas d’un
canal AWGN. Les modulations étudiées sont QAM4, QAM16 et QAM®64. Le signal d’OL non-
idéal contient des raies parasites d’une puissance totale de -24dBc, ce qui est la valeur
maximale autorisée par le standard MB-OFDM [Ecim2005]. Les résultats sont donnés sur la
Figure 111-3.

T

= —— am4 i

--| =+ QAM4,-24dBc ]

—6— QAM16 |

-+~ QAM16,-24dBkc ]
; —+— QAMS64

107 [-- . N +2| =+~ QAMB4 -24dBc |

........

TEB

_____________________________

___________________________________________________________________

Eb/No, dB

Figure llI-3 : Influence des raies parasites d’OL sur la qualité de réception pour des
modulations M-QAM

Selon la modulation utilisée, la dégradation de la qualité de réception difféere. Pour atteindre
un Taux d’Erreur Binaire (TEB) pour un message non-codé de 107, la présence des
interférences de puissance de -24dBc nécessite I'augmentation du niveau du rapport signal-
bruit (Eb/No). Elle est de 0,1dB pour QAM4/QPSK par rapport a la réception avec un OL idéal
[MISH2009]. Par analogie, en conservant une limite de puissance parasite maximale a -24dBc
et un TEB de 10, nous trouvons la dégradation du rapport Eb/No pour les autres
modulations testées: 0.4dB pour la QAM16 et 2dB pour la QAMG64. Elle augmente avec
I'ordre de grandeur de la modulation.

I11.1.2 Interférences a I’émission

Des phénomenes semblables aux interférences a la réception peuvent se produire en
émission. L'oscillateur local non-idéal peut provoquer une émission dans les autres bandes
dont la transmission peut étre brouillée. Son effet se cumule avec celui des autres
émetteurs.
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Figure lll-4 : Interférencesa I’émission dans les bandes adjacentes a cause d’un oscillateur
local imparfait

En supposant que tous les émetteurs transmettent a la méme puissance, a une méme
distance de la station de base, les performances en réception avec un OL idéal seront

identiques a celles de la Figure IlI-3. Les dégradations avec un OL non-idéal seront plus
importantes.

II1.2 Amélioration des performances des transmissions

De maniére générale, le développement de la partie numérique et la partie RF
analogique d’un systeme de communication est effectué de maniere distincte. La partie
analogique doit fournir un fonctionnement le plus idéal possible tout en gardant les
imperfections aux niveaux qui influencent le fonctionnement du systeme d’une maniere
négligeable. Cependant, afin de répondre aux criteres des systemes mobiles a faible codt il
est intéressant de permettre la réalisation de la partie analogique RF moins idéale dont les
défauts sont compensés par un algorithme implémenté dans la partie numérique déja
existante dans les systemes de communication actuels [Aria2010].

Comme l'architecture d’OL, étudiée dans le chapitre Il a été développée pour répondre aux
criteres de pureté spectrale de MB-OFDM, une méthode permettant de réduire les
influences des raies parasites peut permettre de simplifier la structure et de se passer des
composants difficiles a réaliser comme les filtres passe-bande. En appliquant une méthode
de réduction d’interférence, nous pouvons permettre I'augmentation du niveau des signaux
parasites toléré, sans pour autant dégrader les performances. D’ou le synthétiseur peut étre
réalisé moins performant et par conséguent moins contraignant.

En outre, le synthétiseur complet simulé grace aux composants réalisés et mesurés dans le
chapitre précédent ne permet pas de répondre completement aux critéres de puissance des
fréquences parasites(Tableau 11.11), ce qui suscite fortement la recherche des solutions
permettant I'atténuation de leur influence.
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Pour réaliser les méthodes de correction, nous partons du principe que les parameétres de
I'oscillateur local sont connus. Chaque fréquence centrale est caractérisée avec son spectre
généré dont le niveau de toutes les raies est disponible. Cette caractérisation doit étre
effectuée au préalable de I'application des méthodes.

Les conditions pour lesquels nous développons et appliquons les méthodes sont les
suivantes :

- Les 14 bandes allouées au MB-OFDM sont utilisées simultanément.

- La puissance a la réception est identique pour tous les utilisateurs

- Le canal de transmission est de type bruit gaussien AWGN

- Lesvoies | et Q de l'oscillateur local ne subissent pas de déséquilibre.
- Absence de décalage en fréquence entre I'émetteur et le récepteur

I11.2.1 Réduction des auto-interférences

Comme la transmission MB-OFDM s’effectue sur une large bande de 528MHz, les
fréquences espacées d’une fréquence plus petite que la bande par rapport a la fréquence
centrale créent des interférences dans la bande elle-méme, nommeées dans ce travail, les
auto-interférences. Selon le Tableau IlI-1, pour le synthétiseur initialement proposé, parmi
les quatre fréquences parasites les plus puissantes, il y en a toujours une qui est espacée de
264MHz au-dessous de la fréquence. Son existence crée des interférences avec I'utilisateur
lui-méme en émission ainsi qu’en réception, dégradant ainsi les performances.

En supposant que nous connaissons les caractéristiques de I’OL, nous pouvons connaitre la
fréquence parasite créant |'auto-interférence ainsi que son niveau. Le fait que le signal
interfere avec lui-méme nous permet d’identifier le signal qui intervient en tant
gu’interférence et d’appliquer une correction afin de I'annuler. Elle est réalisée avant
I’émission pour I'OL imparfait de I’'émetteur ou apres la réception pour I'OL du récepteur.

Chaque bande utilisée « B » est d’'une largeur de 528MHz et contient « Npgr » = 128 sous-
fréquences en OFDM espacées de 4,125MHz chacune. Elles sont désignées par k entre 0 et

127. Une fréquence parasite de |'oscillateur local espacée de Af = fz + B/ZHz produit un

décalage fréquentiel de A,, = Nppr/2 sous-porteuses du signal regu ou émis.

I11.2.1.1 Modélisation du signal perturbé

Afin de rendre les équations plus simples, la transposition en fréguence ne sera pas prise
en compte dans la modélisation du signal.

L'écart de puissance en dB entre la raie parasite et la raie principale est de A;5. En
normalisant la puissance de la raie principale a 1, le niveau linéaire de la raie parasite, utilisé
dans les expressions suivantes est de A. Notons que A;5 < 0 ou bien0 < 1 < 1.
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[11.2.1.1.1 Cas de I'OL du récepteur non-idéal
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Figure llI-5 : Auto-interférences a la réception

En réception avec un récepteur homodyne, une fréquence parasite se situant a
moinsd’une largeur de la bande crée des auto-interférences dans une partie de la bande
recue(Figure llI-5). A cause de la présence d’une raie parasite d’une puissance “A” a la
fréquence: f, — Af,(Af = A, sous-porteuses) les sous-porteuses du symbole OFDM
modulées de k = A,, a k = Nppr — 1sont transposées vers la bande de base atténuées de
“N”. Ces dernieres sont superposées sur les sous-porteuses de k=0 a k=A,, — 1, créant des
interférences. L'influence d’une fréquence supérieure a la fréquence centrale f;, + Afest
similaire. Les sous-porteuses modulées dek = 0 a k = 4,, — 1sont transposées sur les sous-
porteusesrecues dek = A,,a k = Nppr — 1.

Aprés la démodulation OFDM, le signal recu non-interféré dans une sous-porteuse « k »
peut s’écrire comme :

Rk = HkEk + Bk |”2
ou:
. . . k
- Hj estlaréponse en fréquence du canal pour la fréquence f;, = FYR— +
DFT
- Ejpestle symbole complexe émis (QAMXx)

- By, est le bruit blanc gaussien

A cause des interférences produites par la raie parasite le signal intervenant comme
interférence s’écrit comme :

Cas d’interférence de Iy = A(Hgsn, Exsa, + Bisa,),pour0 < k <Ay .3
type :fp — Af I, = 0, pourd,, < k < Npgr )

Cas d’interférence B, =0,pour0 <k <A, i
de type :fy + Af By = A(Hy—p, Ex-a, + Br—a,)pourdy, <k < Nppr ’
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Compte tenu de la similitude entre les expressions pour les raies au-dessus et dessous de la
fréquence porteuse, dans la suite nous traitons uniquement I'expression Ill.3, pour une raie
située a la fréquence f;, — Af.

A cause de la raie parasite, le signal recu dans la bande de base contient les deux membres
ci-dessous :

Ryi =R + [} =
Rki = HkEk + bk + /‘l(Hk+AnEk+An + bk+An),p0Ur0 <k< An

1.
Ry; = HyEy + by, pour 4,, < k < Nppr ;

[11.2.1.1.2 Cas de I'OL de I'’émetteur non-idéal

fy-fréquence

voulue
A

¥ Ao

A
>
Af
Signal N’ L fo-f f  f
Bande de base ' o Spectre OL

=)

transmis

\ 4

Auto- “+—F*
interférences A,

Bande UWB

Figure I11-6 : Auto-interférences a |I'émission

A I'’émission, une fréquence parasite se situant a moins d’une largeur de la bande
crée des auto-interférences dans une partie de la bande de la bande transmise (Figure 1l1-6).
Une raie parasite d’une puissance “A” a la fréquence f;, — Af, crée des interférences dans la
bande émise dans les sous-porteuses de k = 0a k = A,. A l'origine de ces interférences
sont les sous-porteuses de k = 4,,a k = Nppr — 1. Leur amplitude est réduite de “A”.

Le signal modulé autour de la sous-porteuse « k » sans interférence s’écrit:

Ey ,pour0 <k < Nppr .6

A cause des interférences produites par la raie parasite le signal, I'interférence dans une
sous-porteuse « k » est de la forme :

Iy = AEqp,, pour0 < k <Ay

.7
I =0, pourd, <k < Nppr
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Le signal numérique équivalent émis a cause de la raie parasite prend la forme :

Eyi = Ex + Iy =
Exi = Ex + AEgqp,, pour0 < k <A,

Ep; = E, pour 4, < k < Npgr .8

II1.2.1.2 Proposition de correction d’auto interférence

La méthode de compensation de l'influence des auto-interférences peut étre réalisée
grace aux connaissances des deux parameétres suivants:

- Les caractéristiques de l'oscillateur local. La puissance et la valeur de la raie parasite
sont connues grace a une caractérisation préalable, qui est supposée stable dans le
temps

- Linterféreur est une partie du symbole émis ou recu. Donc il est connu.

Grace a cette connaissance, il est possible de recréer un signal identique a I'interféreur et de
I'enlever a la réception ou réaliser une pré-distorsion du signal a émettre.

[11.2.1.2.1 Correction appliquée a la réception

Les caractéristiques du synthétiseur de fréquence utilisé dans le récepteur
permettent de déterminer avec précision les sous-porteuses concernées. Dans le symbole
OFDM regu, les sous-porteuses de k = 4,, a k = Nppr — linterférent avec cellesde k=0 a
k=A, — 1. Par conséquent, la correction a la réception peut étre facilement construite a
partir du symbole OFDM recu déja affecté par les interférences.

Pour créer le signal supprimant les interférences, les données portées dans les sous-
porteuses de k = A, a k = Nppr — 1 sont utilisées ainsi que le niveau de la raie parasite

attendu“A”.Le signal de correction a ajouter s’écrit :

CkT = _j'(Hk'FAnEk'FAn + Bk+An)lpour0 S k < An ”I 9
Cyxr =0, pourd,, <k < Nppr
Le signal de correction est additionné au signal interféré. La réception compensée prend la

forme :

Rikc = Ryi + Ciyr =
Rki = HkEk + Bk + AA(Hk+AnEk+An + Bk+An),p0Ur0 < k < An

Ryi = HyEy + By, pour 4, < k < Npgr .10
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Si I'estimation de la raie parasite “A”est parfaite, le terme Al =1 — 1 est annulé. Par
conséquent, le signal regu ne contient pas d’interférence.

[11.2.1.2.2 Correction effectuée a I’émission

D’une maniere similaire au cas de réception, un symbole de correction des interférences
est généré. A I’émission, I'information modulée dans les 128 sous-porteuses est connue ainsi
gue le niveau de la raie parasite a I'origine des interférences.

Pour supprimer les interférences, nous ajoutons dans le signal émis une correction qui s’écrit
comme :

Cke = —iE(k+An),pOUI’O <k< An

.11
Cke(t) = 0, pour An <k< NDFT

Pour ainsi faire, les symboles a émettre sur les sous-porteuses subissent une pré-correction.

Ey corr = (Ek - iE,HAn) pour k < A,; et E, pour k = A, .12

Pendant I'’émission, il se produit I'auto-interférence et le signal émis peut étre écrit sous la
forme:

Exe = Exi + Ce =
Ey; = Ex + AAEy p , pour0 < k <A, .13
Ekl - Ek, pOUI‘ An S k < NDFT

Si I'estimation de la raie parasite “A”est parfaite, le terme AA = A1 — A est annulé. Par
conséquent, le signal émis ne contient pas d’interférence.

I11.2.1.3 Performances de la méthode proposée

Afin de tester les performances de la méthode, son efficacité est vérifiée avec une raie
parasite d’une puissance de -12dBc, -18dBc et-24dBc. La modulation utilisée est QAM16.
Comme les courbes en cas de récepteur et émetteur coincident, nous ne présentons qu’un
cas.

Sur laFigure 1lI-7 sont montrées les performances de transmission en terme de Taux d’Erreur
Binaire (TEB)pour des valeurs des raies parasites ci-dessus avec et sans la méthode
appliquée.
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Figure llI-7 : Performance de la méthode proposée de suppression des auto-interférences

Avec une connaissance parfaite du niveau de la raie créant les auto-interférences, c’est a
dire, AA = 0, toutes les courbes avec la méthode appliquée sont confondues et coincident

avec la courbe de la transmission sans interférences. L’interférence est completement
annulée.

II1.2.1.4Robustesse de la méthode

Dans une réalisation réelle d’oscillateur local, le niveau de la raie parasite “A” peut
varier d’un circuit a l'autre. Cependant, la correction est réalisée avec la valeur typique
attendue “A”. Pour cette raison, la robustesse de la méthode est testée afin d’étudier I’effet
d’une incertitude A1 = A — 1 allant jusqu’a + 3dBc de la valeur attendue.

La modulation utilisée est QAM16. Pour un taux d’erreur binaire fixe de 10, la dégradation

de la réception doit étre inférieure a 0,4dB en termes de niveau de rapport signal-
bruit Eb/No.

10.00 | > Spur-9dBc 7
—— Spur -12dBc /
9.60 4 =—a— Spur-18dBc
0
° —@— Spur -24dBc />
S 920
8
~.
8.80 N (/ 0.4d 4
840 T T T T T T
-3 -2 -1 0 1 2 3
A\, dB

Figure 111-8 : Dégradation de I’efficacité de la méthode. Rapport de Eb/No nécessaire pour
atteindre un niveau fixe de TEB de 1E-2 en fonction de I’erreur du niveau AA
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La méthode se montre efficace pour tous les niveaux des raies parasites présentées entre
-24dBc et -9dBc, mais avec des limites différentes.

La dégradation de la réception est au-dessous de 0,4dB pour toutes les raies jusqu’a -18dBc.
L'efficacité pour la raie de -12dBc est prouvée pour presque la totalité des imperfections :
pour AA entre -2.7dB et 2,1 dB. La raie parasite la plus forte de -9dBc peut étre compensée
pour une incertitude AA entre -2 et 1.4dB.

La méthode de suppression des auto-interférences présentée ci-dessus est donc un
traitement numérique simple et efficace pour permettre de tolérer la fréquence parasite
espacée d’une demi-bande de la fréquence centrale. Avec une incertitude réaliste par
rapport a la connaissance du niveau de puissance qui ne dépasse pas AA = +2dB, nous
pouvons minimiser l'influence des raies parasites créant des auto-interférences allant
jusqu’a -12dBc.

111.2.2 Réduction des interférences entre les bandes adjacentes

La majorité des fréquences générées par I'oscillateur local étudié sont celles qui
correspondent aux fréquences centrales des bandes adjacentes (Tableau Ill-1). A la
réception, elles transposent directement les bandes des utilisateurs adjacents sur la bande
de l'utilisateur voulu (Figure 1lI-2). Du point de vue de la bande de base, cette interférence
est semblable a celle de I'interférence de type « co-channel interference » ol dans la méme
bande il y a plus qu’un seul émetteur.

Dans la littérature scientifique il existe des solutions qui permettent de lutter contre I'effet
de ces interférences. Une partie exploite les propriétés des systemes a multiples antennes
MIMO (Multiple-Input Multiple-Output) qui apportent la diversité spatiale [Muns2000]. Les
utilisateurs peuvent étre alors distingués grace a leurs signatures spatiales assumant une
connaissance des parametres des canaux de transmission. Notre systeme étant a faible co(lt
et a priori a antenne unique ne pourrait pas en profiter.

A cause des interférences dues aux fréquences parasites générées par I'OL, les bandes
entiéres des utilisateurs adjacents se superposent au signal utile en bande de base. Sa
composition ressemble a celle d’un signal CDMA qui permet intrinséquement la transmission
de plusieurs utilisateurs dans une seule bande (Figure 111-9).
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Figure 11I-9 : Similitude entre le signal recu CDMA et MB-OFDM avec un récepteur a OL
imparfait

Pour un systéeme a acces multiple par répartition en code, l'interférence effective dans la
bande peut étre diminuée avec les méthodes utilisant des techniques de détection non-
linéaires telles que SIC (Successive Interference Cancellation) ou PIC (Parallel Interference
Cancellation) [Hanz2003]. La méthode PIC se présente plus performante avec des
interférences de niveaux proches tandis que la SIC est mieux adaptée aux interférences aux
grands écarts de niveaux [Pate1994]. Les interférences créées dans la bande de base a cause
de l'oscillateur local non-idéal ont des écarts importants. Pour cette raison nous allons
concentrer notre étude sur la méthode SIC.

I11.2.2.1 Principe de fonctionnement de la méthode SIC

La méthode SIC (Successive Interference Cancellation) a été développée initialement
pour les communications a acces multiple de type CDMA. Ces systemes sont congus pour
tolérer plusieurs utilisateurs dans la méme bande. Ces derniers sont distingués les uns des
autres grace au code d’étalement attribué a chacun d’entre eux.

A p Démodulation et Suppression du
décodage pgi nal 1
Utilisateur 1 9
Utilisateur 1
T .
o Démodulation et .
Utlllsatelur 2 N décodage N Supgire::;ozn du
: Utilisateur 2 9
3 - - @
Utilisateur n
> Démodulati
) f émodulation et )
Signal requ CDMA Ly décodage » Suppressmn du
L signal N
Utilisateur N
| —

Figure 111-10 : Principe de fonctionnement de la méthode SIC

Le principe de fonctionnement de la méthode SIC est illustré sur Figure 11I-10. Les utilisateurs
dans la méme bande sont décodés d’une maniére successive. Les utilisateurs sont d’abord
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triés par leur probabilité d’étre recus correctement. Par la suite, 'utilisateur avec le rapport
signal a bruitplus interférence le plus fort est démodulé et décodé. Grace aux bits regus, son
signal est reconstruit sans bruit ni interférences et son influence dans la bande est annulée
avant que l'utilisateur suivant soit décodé. Puis l'utilisateur suivant est traité. Le processus se
termine par [l'utilisateur avec le rapport puissance-bruit plus interférence le plus
défavorable. Comme résultat, I'interférence sur les autres utilisateurs est réduite a chaque
soustraction [Samb2009], [Tse2005].

111.2.2.2 Application du SIC au MB-OFDM

A la différence du CDMA, un systeme MB-OFDM prévoit I'attribution d’'une bande a
un seul utilisateur, d’ol le manque des techniques de codes d’identification [Mult2004].
Tous les autres utilisateurs présents dans une bande sont considérés comme des

interférences.

Le manque des codes d’identification nous conduit a chercher des conditions spécifiques
permettant la reconnaissance des différents utilisateurs. Pour un récepteur MB-OFDM, il est
impossible d’identifier les utilisateurs adjacents dans sa bande d’une maniere directe.
Cependant dans le cas d’une liaison montante, la station de base recoit a la fois toutes les
qguatorze bandes (Figure IlI-11). Ensemble, avec la connaissance des paramétres de
I'oscillateur local, une estimation des bandes d’utilisateurs intervenant dans une certaine
bande de base peut étre effectuée et par conséquent la méthode SIC peut étre appliquée.

. P

Station

de Base Utilisateur Flrincipal 1
interférencd Uthsateur 2 |
Interférencq Utilisateur 3
Interférencq Utilisateur 4 >

& Bande de Base f
i Utilisateur1 ¢

AP

Utilisateur Hyincipal 14

Interférencqd Utilisateur 1
Interférencd Utilisateur 3
Interférencq Utilisateur 5

Terminaux
Mobiles

Figure lll-11 : Liaison Montante vers une station de base recevant les 14 bande
simultanément

Bande de Base >f
Utilisateur 14

Dans chaque bande de base recue, |'utilisateur le plus puissant transposé est supposé étre le
principal. Selon le spectre de la fréquence centrale utilisée, nous y retrouvons les bandes
adjacentes qui interviennent en fonction du niveau des raies parasites. A la différence de la
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méthode SIC originale, le signal d’utilisateur reconstitué n’est pas supprimé de sa propre
bande, mais des bandes adjacentes ou il intervient comme interférence.

I11.2.2.3 Modélisation du signal recu par une station de base a OL non-idéal

A cause de la présence des fréquences parasites dans le spectre de I’OL, le signal recu
dans les bandes entre 1 et 14 peut étre exprimé par:

R = A(HE + B) .14

ou:
R représente le vecteur contenant les symboles regus dans toutes les 14 bandes de base

Ry
fR21

R

S —

|

= |
|
IR,

A est la matrice représentant l'influence entre les bandes regues a cause de I'OL imparfait

utilisé par le récepteur.

1 22 . e 2

A1 o o
[_1: H . 1

A, e 1

Les éléments Az indiquent la puissance de la raie parasite de la fréquence centrale
« x » faisant transposer la bande correspondant a la fréquence centrale « y ». lls sont
normalisés par rapport a la raie principale, représentée sur la diagonale unitaire.

E — estla matrice qui contient les symboles émis dans les quatorze bandes
E;
E;
E=]:
E14-
H - represente la matrice diagonale qui contient la réponse fréquentielle du canal entre

les utilisateurs et la station de base.
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H - = 0
[ O A
0 - - Hy
B- est une matrice diagonale contenant le bruit dans chaque bande avant la
transposition en fréquence
B, - 0
p=| B ;

Nous considérons que tous les utilisateurs émettent avec la méme puissance et leur distance
vers la station de base est identique.

Aprés la transposition, dans la bande « p », le signal recu est :

14
Ry =Byl + By + Y (EgHs + BA .15

s=1,s#p
Le terme dans la somme représente I'influence des bandes adjacentes qui intervient comme
interférence.

Si nous sommes capables de reconstituer les symboles envoyés E, la réponse du canal H; et
nous connaissons les parametres des raies parasites dans chaque bande /1,3;, il est possible de
supprimer leur influence et donc diminuer les interférences.
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I11.2.2.4 Algorithme proposé

Pour appliquer la méthode de réduction d’interférences SIC dans notre cas
particulier, nous proposons |'algorithme présenté sur la Figure IlI-12. Les étapes réalisées

sont les suivantes :

START
|
Y

Tri SINR |
1

v
Décodage de I'utilisateur avec
le meilleur SINR
v
Reconstitution du signal

v

Suppression de I'influence
dans les bandes concernées

Autre bande?

Itération

supplémentaire
2

FIN |

Figure llI-12 : Algorithme SIC de suppression des interférences entre les bandes adjacentes

Etape 1 : Estimation et tri des utilisateurs recus selon leur rapport signal a interférence plus

bruit SINR (Signal to Interference plus Noise Ratio)
Tous les utilisateurs recus sont caractérisés par leur rapport SINR.

L’expression qui permet de le caractériser pour un utilisateur « p » est :

2
||
SINR, = P I11.16
P 0-1:% + Zgil,s::leslz/l;J
ou:
H, - laréponse fréquentielle du canal de la transmission principale
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op - estla puissance du bruit

H, - réponse fréquentielle du canal de propagation de la bande interférente
A3 - puissance de la raie parasite qui transpose la bande s dans la bande de base

Dans notre cas d’étude ou la puissance des utilisateurs est identique et le canal est de type
AWGN, I'expression [ll.16] peut étre simplifiée comme :

1
0F + X3t e Ay .17

SINR, =

Etape 2 : Décodage de I'utilisateur avec le rapport SINR le plus favorable.

Le symbole recu dans la bande la moins bruitée « p » R,est d’abord démodulé de 'OFDM.
Les symboles codés dans chaque sous-porteuse « k » de la bande « p » Ry ,(n) subissent
une égalisation:

Rk,p n)

kp

Epp(n) = avec Gy, = f(f,) 111.18

Les symboles Ek,p(n) ainsi regus sont codés en QAMx. lls sont soumis a une « décision
dure ». En assumant un bon rapport SINR, les interférences et le bruit n’empéchent pas la
bonne prise de décision.

Ry () = D[Eip (] "
. EAk,p (7’1)
Q “"
A | .
o . D [ Ek,p () ]
| | » |
3 2
-2 _L

Figure 111-13 : Exemple de décision dure, QAM4

Etape 3: Reconstitution et suppression du symbole des bandes concernées

Pendant cette étape, les symboles recus dans chaque sous-porteuses pendant |'étape
précédente ﬁk,p(n) sont remodulés de nouveau en signal OFDM. Il ne contient ni
d’interférences ni de bruit.

R, = IDFT(Ry ,(m)H,) 1.20
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Etape 4 : Supprimer l'influence des symboles reconstitués dans les bandes concernées.

Le symbole reconstruit de la bande « p » 1/2;, est ajusté par la valeur de la fréquence parasite

attendue /1';‘; . Il est supprimé des bandes concernées avant qu’elles soient décodées. Le
signal dans la bande « u » corrigé prend la forme :

14

R, = E,H, + B, — AR, + Z (EsHg + Bo)AS, .21

s=1,5#,u

Considérant que la décision dans |'étape précédente est correcte, I'influence du signal
actuellement décodé dans la bande concernée « u » est diminuée.

L'annulation n’est pas idéale. A chaque étape de suppression restent des parties résiduelles.

- Au= AE, — 2L R,a cause d’une décision imparfaite ou des niveaux A" imprécis

- /’lﬁBs est le bruit introduit par la bande « p ». Il n’est pas supprimé par la méthode SIC

Les étapes de 1 a 4 sont répétées jusqu’a ce que |'utilisateur avec le plus faible rapport SINR
soit décodé.

L'ensemble des étapes ci-dessus peut étre répété plusieurs fois améliorant encore la
suppression des interférences. Pendant la premiére itération du SIC, la bande avec le
meilleur rapport SINR est décodée sans aucune suppression des interférences des bandes
adjacentes. Comme toutes les bandes sont déja décodées et linterférence est déja
supprimée pendant les étapes de 1 a 4, dans les itérations suivantes leur influence est
supprimée de l'utilisateur avec le meilleur rapport SINR avant son décodage. Ainsi nous
assurons une meilleure décision et par conséquent une meilleure suppression des
interférences.

II11.2.2.5 Performances de la méthode SIC
[11.2.2.5.1 Conditions d’application

Le fonctionnement de la méthode est étudié dans les conditions suivantes :

- Tous les utilisateurs émettent a la méme puissance et sont positionnés a la méme
distance du récepteur

- Les canaux de propagation ne suscitent pas la création des interférences entre les
symboles. Ils sont de type bruit blanc Gaussien AWGN.
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Chapitre Ill — Effet et réduction des interférences liées aux fréquences parasites d’OL

Les résultats de simulation de la méthode proposée sont obtenus pour les modulations
QAM4 ou QAM16. Les courbes présentées correspondent a l'utilisateur dans la bande 14
avec la fréquence centrale de 10,296GHz pour laquelle 3 bandes interférent : 8,184GHz,
9,240GHz et 9,760GHz. Le Tableau IlI-2 donne les niveaux des raies parasites générées par
rapport a la fréquence centrale (AdBi’). L'objectif de la correction est de garder la
dégradation a la réception au dessous de 0,1dB pour un codage QAM4 ou de 0,4 dB pour
QAM16 par rapport a un récepteur qui ne subit pas d’interférences.

Fréq.,GHz 8.184 | 8712 9.24 9.76 | 10.29%
Bande présente 10 11 12 13 14
Bande regue

10 -33dBc -26dBc

11 -34dBc -33dBc | -26dBc

12 -33dBc -

13 -26dBc

14 -25dBc -34dBc
Tableau IlI-2 : Niveaux des raies parasites créant des Interférences :bandes entre 8,184 et

10.296 GHz

[11.2.2.5.2 Performances de la méthode

Sur laFigure lllI-14est montré le fonctionnement de la méthode SIC en réception pour la
modulation QAM4 et une puissance totale élevé des raies parasites:-13dBc. Les
améliorations des performances du récepteur peuvent étre observées a chaque étape de
suppression des interférences. Apres la suppression de la derniere bande parasite, la courbe
du signal recu se rapproche de la courbe sans interférence. La distance résiduelle apparait a
cause des décisions imparfaites pendant le décodage et le bruit résiduel dans la bande.

10" 13 13 13 13
k I +— No interference
& —<— No correction
—k— 1st correction U9,240GHz

—#— 2nd correction U8,184GHz
—— 3rd correction U9,768GHz
10° \ A

Y
AN

0 1 2 3 4 5 6 7
Eb/No (dB)

P N B W

BER - User - 10.296GHz

Figure 111-14 : Fonctionnement de la méthode SIC pour une modulation QAM4 et un niveau
total des raies parasites d’OL de -13dBc
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Dans des conditions idéales, telles qu’une parfaite connaissance du canal et du niveau des
raies parasites, la méthode SIC permet d’améliorer les performances. Le niveau du TEB pour
un rapport Eb/No identique avec la méthode appliquée est largement inférieur a celui avant
le traitement.

Nous nous intéressons maintenant aux performances de la méthode par rapport au niveau
de la puissance maximale des fréquences parasites d’OL toléré lorsqu’elle est appliquée.
Nous étudions la puissance supplémentaire des raies parasites par rapport au niveau de
—24dBc initialement introduit dans le cahier des charges (Figure 11I-15). La dégradation de la
réception en termes de Eb/No ne doit pas dépasser 0.1dB pour une modulation QAM4 et
0.4dB pour QAM16. Les résultats sont présentés sur la Figure IlI-16.

>
L
Y
o
W
3

A P.dBm

P,porteuse

P,porteuse

<ap(x-v2)>

P, totale
des raies
parasites

€U gpyz-P

des raies
f.GHz  parasites

I
|
|
|
s, P, totale !
|
| f,GHz
A » >
3,1GHz c 10,6GHz ™ 3,1GHz C 10,6GHz ™

Figure llI-15 : Augmentation du niveau de la puissance totale des raies parasites
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0 2 4 6 8 10 12 14 0 2 4 6 8 10 12 14

Puissance supplémentaire, dB

Puissance supplémentaire, dB

QAM4 QAM16
Figure 1lI-16 : Performance de la méthode SIC. Puissance supplémentaire tolérée.

Pour une modulation QAMA4, la dégradation de la réception de 0,1dB de Eb/No est atteinte
pour une fréquence centrale dont le niveau des raies parasites est de 7dB plus élevée
gue—24dBc, c'est-a-dire que la puissance totale des raies parasites passe a—17dBc.

Pour la modulation QAM16, la dégradation de la réception de 0,4dB est atteinte pour un
niveau de la puissance supplémentaire de 12.5dB ou un niveau total de raies parasites de
—11.5dBc. Ce niveau de tolérance de raies parasites plus élevé malgré la modulation
sensible est d0 au plus faible niveau du bruit résiduel aprés chaque étape de soustraction
des interférences. Le rapport Eb/No pour atteindre un TEB de 107 pour le QAM16 est de
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Chapitre Ill — Effet et réduction des interférences liées aux fréquences parasites d’OL

3,5dB plus élevé que celui de QAM4 (Figure 111-3), d’ou une qualité des corrections appliquée
a chaque étape de la SIC.

II1.2.2.6 Robustesse de la méthode SIC

Comme nous l'avons déja fait pour la méthode de suppression des auto-
interférences, nous réalisons une étude sur |'efficacité de la méthode en cas de variation des

valeurs des raies parasites utilisées par la méthode SIC « )\i » et leur niveau réel. Ceci est
nécessaire car la méthode fonctionne avec des valeurs attendues fixes, alors que les
parametres du synthétiseur étant une structure analogique peuvent varier.

Pour qualifier la robustesse de la SIC, nous testons sa capacité a corriger les interférences
avec une matrice d’influence des bandes adjacentes "A" dont les éléments varient d’une

maniere aléatoire. Les plages de variations de ces éléments AA = Aﬁ - ?’\Zétudiées sont
comprises entre £3dB, £2dB et £1dB. Sur la Figure 1lI-17 sont représentés les pires résultats
au niveau de la correction réalisée. lls sont obtenus sur un nombre élevé de simulations. Les
courbes affichées permettent de déterminer la puissance supplémentaire des raies parasites
tolérée par rapport au —24dBc initialement autorisée sans correction.

=@= A\ =+3dB =fll=AA =12dB AA =£1dB ===\ =+3dB =fll=AA =+2dB AN =+1dB
0.25 0.8

) »

£ 02 a— g

s = 06

w / ﬁ ’

e 0.15 - c

8 S 04

E 0'1 a ¢ S EEEEEE N | E

] -]

€ 0.05 g 0.2

& J &

[a 0 = T T T T 1 o 0 4 ; T T T 1

0 2 4 6 8 10 0 2 4 6 8 10
Niveau de raies supplémentaire, dB Niveau de raies supplémentaire, dB
QAM4 QAM16

Figure 11I-17 : Robustesse de la méthode SIC

Avec la plus grande incertitude étudiée de+3dB, le niveau supplémentaire toléré des
fréquences parasites est de 4,2dB pour une modulation QAM4 et de 6dB pour le signal en
QAM16. Pour une incertitude plus réaliste de+2dB, les valeurs de puissance
supplémentaires autorisées sont respectivement :

- 6,5dB pour une modulation QAM4, correspondant a une puissance totale des
fréquences parasites de —17,5dBc

- 8,2dB pour QAM16, correspondant a une puissance totale des fréquences parasites
de —15,8dBc
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Selon les résultats obtenus, nous pouvons conclure que la méthode SIC s’avére efficace en
cas de correction des interférences a la réception, créées a cause d’un oscillateur local non-

idéal. Pour un cas réaliste de I'incertitude des paramétres de 'OL: AL = A}, — ?\’ZdeiZdB,
elle permet de corriger les effets des raies parasites présentant des valeurs importantes.
Leur puissance totale peut monter jusqu’a —17,5dBcpour une modulation QAM4 et de
—15,8dBc pour QAM16.

Toutefois ces résultats sont obtenus en utilisant un canal simple de type bruit Gaussien
AWGN. Dans des conditions plus réalistes, la réponse fréquentielle du signal ainsi que la
qualité d’égalisation des canaux peut jouer un réle important sur le fonctionnement de
I'algorithme. Ceci est envisagé comme objet d’un futur travail sur le sujet.

I11.2.3 Application de I'algorithme de suppression d’interférences a la
structure réalisée

Dans cette partie nous nous intéressons a I'impact de I'application de I'algorithme SIC
de correction des interférences sur le design de I'OL agile étudié précédemment. A la
différence de I'algorithme de la correction des auto-interférences qui peut atténuer les
effets nuisibles d’une seule fréquence, il permet de traiter les dégradations causées par
toutes les raies parasites dans le spectre 3,168GHz et 10,560GHz. Comme le spectre parasite
pour chaque fréquence centrale générée est étendu, les améliorations attendues de
I’application de la SIC sont de plus grande utilité.

Dans le chapitre précédent, nous avons étudié la faisabilité d’un oscillateur local a saut
rapide proposé initialement dans [Trav2007,]. A la base des résultats des mesures effectuées
sur les prototypes réalisés en technologie BiCMOS, la simulation réaliste de la structure
entiere nous a montré que la qualité spectrale des fréquences générées ne satisferait pas
entierement les normes imposées pour le standard MB-OFDM. En outre, le synthétiseur de
fréguence contient dans sa structure des composants trés encombrants comme les filtres
passe-bande a 2,640GHz, 4,488GHz, 6,600GHz et 9,240GHz (Figure 111-18). En appliquant les
méthodes de correction des interférences, nous visons un fonctionnement qui répond aux
critéres imposés malgré le spectre parasite non conforme de la structure proposée. Si les
résultats le permettent, une simplification de la structure sera proposée contenant moins
d’éléments difficiles a réaliser afin de permettre un design moins colteux et de plus petite
taille.

La méthode de correction sera appliquée avec une incertitude réaliste du niveau de valeurs
des raies parasites AA de + 2dB.

Un déséquilibre entre les voies | et Q peut affecter la réception du signal ainsi que
I'estimation du canal. Leur effet ne fait pas I'objet de cette étude et ne sera pas pris en
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Chapitre Ill — Effet et réduction des interférences liées aux fréquences parasites d’OL

compte. En cas de déséquilibre, la voie présentant le niveau des fréquences parasites le plus
défavorable sera prise comme référence.

I111.2.3.1 Application au synthétiseur de fréquence réalisé a partir des composants
mesureés

Le niveau total des raies parasites du synthétiseur de fréquences analysé a partir des
mesures des composants réalisé au chapitre 11.4 est donné sur le Tableau llI-3 (les spectres
en détail peuvent étre trouvés dans le chapitre Il, Tableau 1I-11). Il contient tous les filtres
pour la structure initialement proposée (Figure IlI-18). Leurs parametres peuvent trouvés
dans Tableau lI-2. Parmi toutes les fréquences générées, seulement les bandes 3, 7 et 12
répondent au cahier des charges au niveau de la qualité spectrale.

Contréle
Filt. 4,488GHz Contréle

4224 MHz Controle

Fréquence
désirée

xCcz

6600

I

Filt. 9,240GHz v)

Contréle

J\I Filt. 2,640GHz
M 528/1056

U
X

f res
Figure 111-18 : Structure d'OL agile initialement proposée dans [Trav2007,]

Bande 1 2 3 4 5 6 7 8 9 | 10 | 11 | 12 | 13 | 14
Fréq, MHz | 3432|3960 | 4488 | 5016 | 5544 | 6072 | 6600 | 7128 | 7656 | 8184 | 8712 | 9240 | 9768 | 10296
Niveau tot.

des f.paras. | 19.9 | 19.4 | 25.6 | 23.1 | 20.0 | 19.9 | 24.5 | 20.2 | 20.1 | 21.5 | 21.4 | 24.1 | 22.3 | 23.6
Voie | -dBc

Niveau tot.

des f.paras. | 21.0 | 20.1 | 25.5 | 21.5 | 20.7 | 22.0 | 27.3 | 19.4 | 20.0 | 22.8 | 23.1 | 24.2 | 21.3 | 21.6
Voie Q-dBc

Tableau llI-3 : Niveau des fréquences parasites générées avec les fréquences centrales. La
structure contient tous les filtres passe-bande.

La méthode SIC est appliquée sur toutes les 14 bandes en fixant les valeurs deli a partir du
tableau précédent. Les performances sont étudiées pour les modulations QAM4 et QAM16.
Les résultats sont donnés sur le Tableau IlI-4 et la Figure 111-19.
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Qualité spectrale de I'OL étudié

Bande 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14
Fréq, MHz
3432 | 3960 | 4488 | 5016 | 5544 | 6072 | 6600 | 7128 | 7656 | 8184 | 8712 | 9240 | 9768 | 10296
Niveau tot.
desf.paras. | 19.9 | 19.4 | 25.6 | 23.1 | 20.0 | 19.9 | 245 | 20.2 |20.1 | 21.5 | 21.4 | 24.1 | 22.3 | 23.6
-dBc
Dégradation de la réception en Eb/No, dB, Modulation QAM4
Sans
Correction 0.29 | 0.28 | 0.06 | 0.15 | 0.27 | 0.28 | 0.1 |0.254 | 0.284 |0.174 | 0.205 | 0.11 |0.185| 0.1
Avec
Correction | 0063 | 0.06 | 0.004 | 0.02 | 0.04 |0.065 | 0.019 | 0.058 | 0.041 | 0.019 | 0.037 | 0.023 | 0.034 | 0.022
Dégradation de la réception en Eb/No, dB, Modulation QAM16
Sans
Correction 115 | 1.25 | 031 | 049 | 1.2 | 1.18 | 0.4 | 1.15 | 1.14 | 0.95 | 0.9 | 0.42 | 0.67 | 0.44
Avec
Correction | 0-104 | 0.124 | 0.029 | 0.076 | 0.135 | 0.14 | 0.21 | 0.115 | 0.11 | 0.089 | 0.11 |0.042 |0.063 | 0.042

Tableau llI-4 : Application de la méthode SIC. Comparaison de la dégradation Des
performances sans ou avec la correction appliquée. OL contenant tous les filtres passe-
bande
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Figure 111-19 : Application de la SIC. Dégradation de la réception par bande.
L’OL contient tous les filtres passe-bande.

La bande qui subit le plus d’interférences est celle de 3960MHz (Bande 2). Pour une
modulation QAM4, la dégradation de la réception est de 0,28dB avant la correction. Cette
valeur dépasse largement les 0,1dB autorisés. Avec I'application de la correction, son niveau
est ramené a la valeur acceptable de 0,06dB. De méme pour la modulation QAM16, la
dégradation de la réception est ramenée de 1,25dB a 0,124 avec un maximum autorisé de
0,4dB.
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Chapitre Ill — Effet et réduction des interférences liées aux fréquences parasites d’OL

La dégradation de la réception maximale avec la méthode appliquée est de 0,065dB avec
QAM4 et de 0,135 qui est largement inférieur aux valeurs maximales respectivement de
0,1dB et 0,4dB.

L'application de la méthode SIC nous permet de réduire la dégradation de la réception pour
la totalité des fréquences pour les deux modulations étudiées malgré les niveaux des raies
parasites qui dépassent les valeurs stipulées de -24dBc.

I11.2.3.2 Optimisation de la structure de I'oscillateur local

Le fait d’avoir une marge sur la sensibilité nous permet d’étudier des solutions qui
rendent la structure du circuit de I'oscillateur local plus facile a réaliser. Le composant qui
nécessite le plus de surface et qui est le plus contraignant pendant la réalisation est
I'inductance qui fait partie des filtres passe-bande. Par conséquent nous étudions dans la
suite la possibilité de les enlever complétement ou partiellement, tout en minimisant les
dégradations par la méthode SIC.

Comme la méthode SIC est moins efficace pour la modulation QAM4, le raisonnement par
rapport aux limites de simplification est basé sur les performances obtenues pour cette
modulation.

Afin d’évaluer les niveaux des raies parasites dans le cas d’OL sans les filtres passe-bande a
2640MHz, 4488MHz, 6600MHz et 9240MHz, une analyse est réalisée sur la structure
montrée sur la Figure 11I-20. Les résultats sont donnés dans le Tableau IlI-5.

Controle
Filt. 4,488GHz Contréle

4224 MHz Contrdle

Fréquence

) désirée

)
2640

Contréle

Filt. 2,640GHz
M
U
B

528/1056

f ket

Figure 111-20 : Architecture sans filtres passe-bande
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Bande 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14
Fréq, MHz 3432 | 3960 | 4488 | 5016 | 5544 | 6072 | 6600 | 7128 | 7656 | 8184 | 8712 | 9240 | 9768 | 10296
Niveau tot.
des f.paras. 17.7 | 16.4 | 19.6 | 17.4 | 155 | 15.1 | 189 | 16.0 | 15.3 | 13.1 | 129 | 149 | 12.8 | 14.4
Voie | -dBc
Niveau tot.
des f.paras. 18.4 | 17.2 | 189|169 | 16.1 | 16.4 | 19.7 | 159 | 16.0 | 13.4 | 13.0 | 14.6 | 125 | 14.4
Voie Q -dBc

Tableau llI-5 : Niveau des fréquences parasites générées avec les fréquences centrales.
L’OL ne contient pas de filtres passe-bande

Sans la présence des filtres passe-bande, le niveau des fréquences parasites augmente
considérablement. Il atteint -12.5dBc pour la fréquence de 9768 MHz (Bande 13). La
capacité maximale de correction de la méthode SIC dans les conditions d’application
(AAde + 2dB) est limitée jusqu’a —17,5dBc et jusqu’a —16.5dBc dans les conditions
idéales(AA = 0). Par conséquent des niveaux aussi élevés ne peuvent pas étre corrigés.

Une étude du synthétiseur de fréquence a été effectuée pour pouvoir optimiser
I'architecture afin que les fréquences parasites ne dépassent pas les niveaux gérables par les
méthodes de correction. Le schéma simplifié est montré sur la Figure 1llI-21. Afin de ne pas
dépasser le niveau maximal des fréquences parasite gérable de—17,5dBc, la structure
nécessite les filtres passe-bande a 2640MHz et 4488MHz, mais pas ceux a 6600MHz et
9240MHz. Afin de garder leur capacité d’intégration ils sont de troisieme ordre et avec des
coefficients de qualité respectivement de 2,5 et 8,5. Les fréquences parasites générées pour
chaque bande sont énumérées dans le Tableau Ill-6.

Controle Filt. 4,488GHz Contréle

4224 MHz Contréle

Fréquence
désirée

Contréle

~l1 Filt. 2,640GHz
M
528/1056
U —
xJ

f ks

Figure 1ll-21 : Schéma synoptique du synthétiseur proposé
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Bande 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14
Fréq, MHz 3432 | 3960 | 4488 | 5016 | 5544 | 6072 | 6600 | 7128 | 7656 | 8184 | 8712 | 9240 | 9768 | 10296
Niveau tot.
des f.paras. 20.1 | 194 | 25.6 | 23.1 | 17.5 | 19.1 | 23.7 | 19.5 | 18.1 | 18.8 | 19.1 | 21.7 | 18.8 | 20.2
Voie |, -dBc
Niveau tot.
des f.paras. 21.0|20.1 | 255|216 | 18.2 | 20.9 | 26.7 | 19.0 | 19.2 | 19.8 | 20.0 | 20.5 | 18.3 | 20.0
Voie Q, -dBc

Tableau llI-6 : Niveau des fréquences parasites générées avec les fréquences centrales.
L’OL contient les filtres passe-bande de 2640MHz et 4488 MHz.

Pour cette structure, la méthode SIC est appliquée pour les modulations QAM4 et QAM16.
Les résultats sont présentés sur le Tableau IlI-7 et la Figure 111-22.

Pureté spectrale de I'OL étudié

f.paras. -dBc

Bande 1 2 3 4q 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14
Fréq, MHz 3432 | 3960 | 4488 | 5016 | 5544 | 6072 | 6600 | 7128 | 7656 | 8184 | 8712 | 9240 | 9768 | 10296
Niveau tot. des
20.1 /194|256 |23.1(17.5(19.1|23.7|19.5( 18.1 | 18.8 | 19.1 | 21.7 | 18.8 | 20.2

Dégradation de la réception en Eb/No, dB, Modulation QAM4

Sans Correction | 0.29

0.29

0.07

0.13

0.57

0.29

0.11

0.28 ( 0.48 | 0.3 | 0.27|0.14 031 | 0.2

Avec Correction | 0.05

0.06

0.02

0.02

0.1

0.05

0.03

0.05 | 0.08 | 0.07 | 0.05 | 0.03 | 0.07 | 0.034

Dégra

dation

de la réception en Eb/No, dB, Modulation QAM16

Sans Correction | 1.05

1.1

0.03

0.94

2.1

1.2

0.56

106| 1.8 |1.25| 1.1 | 0.6 | 1.44| 0.84

Avec Correction | 0.14

0.1

0.05

0.04

0.26

0.13

0.05

0.13 ( 0.2 | 0.12 | 0.21 | 0.07 | 0.14 | 0.096

Tableau llI-7 : Application de la méthode SIC a la réception utilisant I’OL proposé

Dans la totalité des bandes recues, le niveau de la perte de sensibilité est au dessous des
limites. Pour la fréquence centrale la moins pure : 5544MHz (Bande 6), la limite de la
capacité de correction est atteinte. Pour une constellation QAM4, la dégradation de la
sensibilité atteint sa valeur maximale de 0,1dB.
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Figure 111-22 : Application de la SIC. Dégradation de la réception par bande. Architecture
d’OL proposée.
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Ces résultats nous permettent de proposer une structure d’oscillateur local, contenant
moins de filtres passe-bande ce qui est trés intéressant du point de vue du design.

L'application de la méthode de suppression des interférences SIC a la réception s’avere une
solution de traitement numérique qui permet d’annuler une grande partie des interférences
entre les utilisateurs adjacents pendant une liaison montante vers une station de base. Avec
son aide, les défauts de fonctionnement de la structure entiére du synthétiseur analysé au
chapitre 11.4 sont compensés. Sa capacité de correction nous a permis de proposer une
structure d’oscillateur local, contenant moins de filtres passe-bande ce qui est tres
intéressant du point de vue du design et permet une conception moins contraignante.

I11.2.3.3 Conclusion

Dans ce chapitre nous nous sommes intéressés aux méthodes numériques qui
permettent de réduire les interférences entres les utilisateurs adjacents a cause du spectre
non-idéal des fréquences générées par 'oscillateur local. Nous avons proposé deux solutions
de suppression des interférences basées sur la connaissance des parametres de I'OL. Le
premier algorithme proposé traite le cas des auto-interférences a I'émission ainsi qu’a la
réception. Grace a cette solution, la raie créant les auto-interférences peut étre tolérée
jusqu’a un niveau considérable de -12dBc si l'incertitude de I'estimation de la raie parasite
AA ne dépasse pas +2dB. L'influence de cette raie peut étre complétement supprimée si ses
parameétres sont parfaitement connus:AA = 0. La deuxiéeme méthode proposée est
applicable dans une liaison montante vers la station de base. Elle est une adaptation de la
méthode SIC et permet de traiter des interférences provenant de toutes les bandes. Avec
son aide, dans le cas d’une incertitude réaliste du niveau de valeurs des raies parasites AA de
+ 2dB, nous sommes capables de tolérer un niveau total des raies parasites dans une bande
jusqu’a -17,5dBc pour une modulation QAM4 et de -15,8dBc pour QAM16, contrairement
au -24dBc initialement prévu. Une connaissance parfaite des raies parasites (ou AA = 0)
permet d’atténuer |'effet des raies parasites jusqu’a —17,5dBc pour une modulation QAM4
et de —15,8dBc pour QAM16. Ces résultats nous ont permis de proposer une structure
d’oscillateur local plus simple, réduisant le nombre des filtres passe-bande. L'augmentation
de raies parasites induit par ce filtrage moins performant est compensée numériquement
par I'application de la méthode SIC. Cette méthode a été réalisée dans des conditions d’un
canal de type « AWGN » et sans prendre en considération le déséquilibre entre les voies | et
Q du synthétiseur de fréquence. Or la qualité de reconstruction du signal recu par la SIC peut
étre dépendante de |'égalisation du canal qui de son c6té peut étre affectée par des canaux
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difficiles ou des déséquilibres importants. Ce probleme reste ouvert pour une future
recherche.

Ce travail a donné lieu a deux publications dans des conférences internationales.
[Mile2009] et [Mile2010].

156



Conclusion et perspectives

Ce travail s’integre dans un contexte de développement et d’optimisation des
dispositifs d’émission et de réception mobiles permettant un débit de transmission élevée
en régime multi-utilisateurs, tout en répondant aux critéres nécessaires pour leur utilisation
grand-public. Ces critéres imposent que la conception finale soit un bon compromis entre le
colt, la consommation et la taille, influengant le choix d’architecture du systeme mobile
ainsi que la réalisation physique. Le grand débit de communication est réalisé en utilisant
des canaux ultra large-bande, qui de leur c6té présentent des caractéristiques trés sélectives
en fréquence, diminuant ainsi les performances du systéeme global. Afin de préserver la
qualité de la transmission, I'introduction de la diversité fréquentielle devient indispensable.
Sa réalisation dans le cadre d’'un systeme contenant un seul front-end RF nécessite
I'utilisation de synthétiseurs de fréquence agiles. La rapidité de commutation entre deux
fréquences est primordiale afin de ne pas perdre le débit d’émission. Elle nécessite le
développement de nouveaux oscillateurs locaux capables de générer une grande partie des
fréquences porteuses simultanément et d’assurer la sélection par multiplexage. En méme
temps, sa structure complexe et les défauts de ses blocs analogiques font apparaitre a sa
sortie des raies parasites avec chaque fréquence centrale générée, dégradant la
transmission. En vue de ne pas augmenter la complexité des solutions schématiques, nous
avons choisi d’appliquer des traitements numériques afin de réduire les interférences créées
par la qualité spectrale dégradée.

Dans notre travail, tout d’abord nous avons étudié les structures des émetteurs et les
récepteurs permettant la transposition en fréquence, les différentes techniques de partage
de ressources ainsi que les méthodes pour obtenir la diversité. De toutes ces solutions nous
avons montré celles qui sont les plus adaptées pour un systeme intégré et a faible
complexité : I'architecture homodyne et la diversité tempo-fréquentielle réalisée par saut en
fréquence. Ces méthodes sont utilisées dans les systemes MultiBands OFDM qui nous
servent de contexte d’étude.

Nous nous sommes ensuite intéressés a la réalisation de la diversité en MultiBands OFDM et
plus particulierement a la conception de l'oscillateur local agile. Il doit répondre aux
exigences trés strictes au niveau de la rapidité de commutation et des niveaux des
fréquences parasites générées. Les synthétiseurs utilisés ont pour fonction de générer 14
fréquences dans le spectre entre 3,1 et 10,6GHz. Vu le fait qu’aucune commutation ne peut
étre réalisée pendant que le changement de fréquence s’effectue, la perte de débit est
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limitée en imposant un temps de commutation inférieur a 9,5ns. Ceci limite I'utilisation des
structures classiques de synthétiseur a PLL avec un diviseur programmable et nécessite de
nouvelles architectures. Nous avons étudié les propositions existantes et poursuivi I'étude
de la faisabilité d’une architecture permettant de réduire largement I'utilisation des
composants large-bande et n’utilisant pas de filtres reconfigurables. Des solutions
schématiques adaptées ont été développées et étudiées. Elles nous ont permis de réaliser
les blocs avec les parametres exigés sur une filiere microélectronique conventionnelle. Un
sous-ensemble du synthétiseur de fréquence a été concu en technologie BICMOS. Il contient
la structure de base permettant la synthése des fréquences ainsi que tous les blocs
nécessaires pour la réalisation compléte. A I'aide des résultats des mesures, nous avons pu
confirmer la viabilité de la proposition en termes de caractéristiques spectrales attendues et
de temps de commutation. Les blocs réalisés ont été caractérisés séparément de
I'architecture du synthétiseur. Leur parametres ont permis la réalisation d’'une simulation
systeme réaliste d’oscillateur local complet donnant le spectre de chaque fréquence
générée. La réalisation du synthétiseur nous a démontré que les fréquences générées ne
répondent pas idéalement aux exigences de qualité spectrale. A I'origine des raies parasites
sont les imperfections des topologies utilisées. Principalement ce sont les non-linéarités des
mélangeurs doble bande et le déséquilibre entre les voies | et Q provoqué par la dissymétrie
des pistes ou des croisements. Ainsi, les mélangeurs a fréquence latérale unique générent de
nombreuses fréquences d’intermodulation ainsi que des fuites.

Afin de ne pas recourir aux solutions schématiques plus complexes, nous avons choisi de
proposer des méthodes numériques qui permettent de supprimer les interférences entre les
utilisateurs créées par les raies parasites. Ainsi, les exigences sur la partie analogique sont
soulagées et son design peut étre réalisé plus facilement. Le premier algorithme proposé
concerne la correction des effets d’auto-interférence. Cette solution est utilisable a
I’émission ainsi qu’a la réception. Nous avons montré qu’avec son aide et une connaissance
parfaite des parametres de la raie parasite qui la provoque, I'influence de cette interférence
peut étre complétement annulée. Le deuxieme algorithme proposé permet de diminuer les
interférences a la réception en provenance des bandes adjacentes en liaison montante vers
une station de base. Il représente une adaptation de la méthode SIC, utilisée habituellement
dans les systemes CDMA. Elle permet d’augmenter le niveau total des fréguences parasites
toléré jusqu’a -17dBc au lieu de -24dBc initialement autorisés.

Grace a l'application des corrections proposées, nous sommes capables de tolérer des raies
parasites de plus fort niveau sans dégrader les performances de la transmission. Cette
propriété a été utilisée en proposant une structure du synthétiseur de fréquence simplifiée.
La proposition consiste a diminuer le nombre des filtres passe-bande qui sont des
composants difficiles a intégrer. Malgré la qualité spectrale dégradée des fréquences
générées, cet OL simplifié utilisé conjointement avec les méthodes de correction, permet
d’effectuer une réception qui répond aux normes.
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Les perspectives du travail réalisé dans cette thése peuvent évoluer selon deux voies
distinctes.

La premiere concerne le synthétiseur réalisé. Dans notre recherche il a été congu sur
une technologie BiCMOS peu performante. Cette technologie a largement limité le choix de
solutions topologiques et n’a pas permis la réalisation de la structure compléte. Il serait
intéressant de retravailler les circuits réalisés, notamment le mélangeur afin d’obtenir une
meilleure linéarité qui permettra d’obtenir des fréquences générées d’une qualité spectrale
améliorée qui ne nécessiterait pas de filtrage ou de correction. Un autre aspect qui mérite
d’étre étudié est la gestion des niveaux des fréquences générées obtenue en cascadant les
mélangeurs. Ceci nécessite le développement de buffers performants et a caractéristiques
constantes.

Les méthodes de correction des interférences proposées ont été réalisées et étudiées
dans des conditions idéales sur un canal de type bruit blanc Gaussien. Or, en réalité les
canaux large-bande présentent des caractéristiques difficiles en termes de sélectivité en
fréquence. Par conséquent, la qualité de suppression de la méthode SIC proposée dépend
directement des performances des égaliseurs utilisés. Nous considérons donc qu’il serait
intéressant d’étudier les performances des méthodes de compensation des interférences en
utilisant des égaliseurs de différent type sur des canaux réels. Un autre aspect qui mériterait
d’étre étudié, c’est l'influence du déséquilibre I/Q sur les corrections proposées et leur
fonctionnement conjointement avec un algorithme de compensation.
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Résumé

L’objectif de cette these est d’étudier la faisabilité et les performances d’un synthétiseur de
fréquences agile pour les transmissions multi-bandes multi-utilisateurs destinées aux
systemes de transmission fournissant un trés grand débit tout en répondant aux exigences
de faible consommation et d’intégration facile. Dans ce contexte, les solutions classiques de
synthétiseur de fréquences ne sont pas applicables et il est nécessaire de développer de
nouvelles structures qui génerent les fréquences centrales en permanence. La commutation
d’une fréquence a l'autre peut se faire alors trés rapidement par simple modification de la
configuration des multiplexeurs.

Dans la premiere partie de ce travail nous nous consacrons a l'analyse d’une telle
architecture a fort potentiel. Une partie de sa structure est réalisée en technologie
conventionnelle BiCMOS afin de valider sa faisabilité ainsi que le fonctionnement des
solutions schématiques développées. Grace a la caractérisation des composants, une analyse
de la structure complete est réalisée. Cependant, la complexité de la structure du
synthétiseur proposé fait de sorte qu’il existe pour les fréquences générées un grand
nombre de fréquences parasites qui induisent des interférences entre utilisateurs. La
réduction de leurs effets sur la transmission est I'objet de la deuxieme partie de notre
travail. Deux solutions numériques de réduction des interférences sont proposées. Elles
permettent de rendre le design de la partie analogique moins contraignant en allégeant le
cahier des charges et nous ont ainsi permis de simplifier I'architecture du synthétiseur.

Abstract

The aim of this thesis is to study the feasibility and the performances of a fast switching
frequency synthesizer designed for a high debit multi-band multi-user transmission with
application in the transmission systems requiring a low consumption and an easy IC
integration. In this context, the use of the classical synthesizer structures does not apply and
there is a need to develop new architectures capable of generating all the frequencies
permanently. Thus, the switching between frequencies can be easily done by changing the
multiplexors’ state.

In the first part of this study, we focus on the analysis of such high potential OL architecture.
The main part of the proposed structure is implemented in a conventional BiCMOS
technology in order to validate its feasibility and the operation of the developed blocks. A
complete analysis of the synthesizer is made based on the measurements of the OL
components. However, the complexity of the architecture of the proposed synthesizer
induces the generation of large number of parasitic frequencies, creating interferences
between the active users. The reduction of their effect on the transmission is the subject of
the second part of this thesis. Two digital signal processing methods are proposed aiming to
reduce the interferences. Lowering the requirements on the analog part, they allow a
simplified analog design. This property was used to reduce the complexity of the frequency
synthesizer.



