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Introduction Générale

Ce travail de thése a été réalisé dans le cadre d’'une collaboration entre le laboratoire IM2NP
(Institut Matériaux Microélectronique Nanosciences de Provence) et la société DM RADIOCOM. Le
projet a été soutenu et financé en grande partie par la région PACA (Provence-Alpes-Céte d’Azur).
Les travaux de recherche se sont déroulés au niveau de I'équipe CCI (Conception de Circuits
Intégrés) de I'IM2NP et dans les locaux de DM RADIOCOM.

L’équipe CClI travaille dans le domaine de la microélectronique appliquée au traitement du signal
analogique et numérique. Les activités et projets de recherche qui y sont menés couvrent un large
spectre d'applications. L'équipe travaille sur la conception de circuits intégrés principalement en
technologie CMOS standard. En particulier, la thématique ULB (Ultra Large Bande, UWB en anglais) y
est développée depuis quelques années. Un des objectifs est la réalisation d'un démonstrateur
(transmission d’'un signal vidéo a 54 Mbit/s) constitué par un émetteur/récepteur ULB impulsionnel.
Plusieurs fonctions (Générateurs d'impulsions, LNA, détecteurs, ...) de ce démonstrateur ont déja été
réalisées et mesurées. Dans le cadre de cette these, il s’agit de concevoir un circuit de récupération
d’horloge et de données (CDR) au débit de 54 Mbit/s. Ce circuit intervient au niveau du récepteur pour
générer, a partir des impulsions en sortie du détecteur d'énergie, un signal d’horloge synchrone du
signal issu du détecteur. Le circuit CDR devra également reconstituer le plus fidélement possible le

signal a son entrée.

Egalement, I'équipe cherche a mettre au point un émetteur/récepteur ULB impulsionnel non cohérent
a basse consommation et a bas débit. Une méthode de gestion d’énergie est envisagée au niveau du
récepteur afin de réduire considérablement la consommation du systéeme. Cette technique consiste a
allumer certaines fonctions du récepteur durant la réception des impulsions puis a les éteindre le reste
du temps. Pour cela, il est important d’avoir une maitrise des instants de réception des impulsions,
d’ou I'utilisation d’'un circuit CDR a 1 Mbit/s. Ce dernier a été étudié et congu dans le cadre de cette
thése. La précision (jitter d’horloge) et la consommation seront les paramétres clés du
dimensionnement de ce module. Ces circuits ont été congus avec la technologie HCMOS9 0,13 pm
de STMICROELECTRONICS.

Par ailleurs, la société DM RADIOCOM développe aujourd’hui une large gamme d'applications
comme les systémes de télémesure, de télécommande, ou encore I'acquisition et la transmission de
vidéo en temps réel. Les travaux effectués dans le cadre de cette thése interviennent au sein d’'une
chaine de télémesure avion vers sol. Il s’agit de concevoir deux circuits CDR numériques
programmables sur FPGA. L’émetteur utilise des modulations de types FM/SOQPSK. Il est constitué
d'un encodeur PCM et d’'une chaine numérique (chaine SOQPSK). Cette chaine doit étre pilotée par
une horloge synchrone des données d’entrée d'ou la nécessité d’un circuit de récupération d’horloge

et de données pour extraire cette horloge a partir du signal en entrée de la chaine numérique. Le
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second circuit CDR intervient au niveau d'un récepteur PCM/FM. Ici, le circuit de récupération
d’horloge recoit a son entrée un signal bruité. Le choix de I'architecture ainsi que le dimensionnement

du module CDR se feront alors principalement par rapport au bruit en entrée.

Les méthodes de dimensionnement utilisées dans ce travail de thése seront explicitées dans ce
manuscrit. Ces circuits CDR (numériques) sont décrits en langage VHDL et simulés sur le logiciel
Active HDL d’Aldec®. Ces simulations permettront essentiellement de vérifier la fonctionnalité du

systéme. Les circuits sont ensuite synthétisés, programmeés sur une cible FPGA puis mesurés.

Plan du manuscrit

Ce manuscrit est constitué de trois chapitres.

Le chapitre | est relatif a I'étude générale des circuits de récupération d’horloge et de données dans
les systemes de communication sans fil. Il présente dans un premier temps une description du
fonctionnement général de ces circuits ainsi que les principaux criteres permettant de juger les
performances d’un circuit CDR. Dans un second temps, nous présenterons un état de 'art des circuits
CDR les plus présents a I'état actuel de la recherche ainsi que les avantages et inconvénients de
chaque architecture. Cet état de l'art permettra de dégager quelques critéres d'orientation qui, en
fonction de l'application, du colt et des performances visées, aideront a aiguiller le choix du

concepteur pour I'architecture la plus adaptée a son cahier des charges.

Le chapitre Il est dédié a la réalisation d'un circuit CDR analogique a bas débit destiné a la gestion
d’énergie dans un récepteur ULB impulsionnel non cohérent. D’abord, le concept de la gestion
d’énergie dans ce type de récepteur sera étudié. Nous présenterons ensuite, de fagon succincte,
guelques généralités de la technologie ULB, en mettant I'accent sur les architectures impulsionnelles
non cohérentes. Nous présenterons également I'architecture et les performances du récepteur ULB
impulsionnel non cohérent dans lequel opére le circuit CDR congu dans le cadre de cette these. Pour
une gestion d’énergie efficace, il est nécessaire que le circuit de récupération d’horloge ait de trés
bonnes performances en termes de consommation et de jitter. Ces deux paramétres conditionneront
alors le choix de l'architecture ainsi que le dimensionnement du circuit CDR. Nous présenterons dans
ce chapitre les différentes étapes de la conception de ce circuit: dimensionnement, simulations,

dessin des masques de fabrication (layout) et mesures sous pointes.

Enfin, le chapitre Ill est consacré a I'étude et la réalisation de circuits CDR numériques a bas et
moyen débits. Il est scindé en trois sections. Tout d’abord, il sera décrit le flot de conception
numeérique utilisé dans le cadre de cette thése. Nous décrirons ensuite un module CDR numérique
réalisé et destiné a étre implanté dans un émetteur utilisant une modulation SOQPSK opérant dans
une chaine de télémesure. Les différentes étapes de la conception de ce circuit (spécifications,

codage VHDL, simulations, synthése et programmation sur FPGA) seront détaillées dans ce chapitre.



INTRODUCTION GENERALE

La derniére section du chapitre Il présente un autre circuit CDR numérique destiné a étre utilisé dans
un récepteur PCM/FM fonctionnant a bas débit. Aprés une présentation sommaire du récepteur en
guestion, nous décrirons I'architecture ainsi que la méthode de dimensionnement du circuit CDR. S’en
suivront le codage VHDL de la structure et la simulation compléte sur Active HDL. Nous terminerons

ce chapitre par la programmation du circuit sur FPGA et les performances obtenues en mesures.
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Introduction du chapitre |

Ce premier chapitre présente les généralités sur les circuits de récupération d’horloge et de
données, clock and data recovery (CDR) en anglais. Il sera question d'abord de discuter de
l'importance et du principe général de fonctionnement des modules CDR dans les circuits de réception
des systemes de communication sans fil. Ensuite, les criteres de performances les plus présents dans
la littérature seront introduits. Il s’agit la de critéres quantitatifs généralement utilisés pour juger la

gualité d’'un module CDR donné.

Ce chapitre propose également une classification des modules CDR les plus présents dans la
recherche actuelle. En effet, plusieurs types de circuits CDR existent aujourd’hui et il importe de les
regrouper en catégories en fonction des architectures ou du principe de fonctionnement. Une
description de I'architecture et du principe de fonctionnement de chaque catégorie de circuit CDR sera
faite. Un accent particulier sera toutefois mis sur les boucles a verrouillage de phase (PLL)

analogiques qui sont trés prisées pour la réalisation de circuits CDR pour diverses applications.

Il sera également présenté dans ce chapitre les avantages et inconvénients de chaque module
CDR, allant de la facilité/difficulté de conception du circuit aux performances attendues en passant par
le codt. Parallelement, un état de I'art de chaque catégorie de circuits CDR permettra de se faire une

idée des performances atteintes a I'état de la recherche actuelle.

Enfin, on se proposera de faire un résumé des différents états de I'art afin de comparer les
performances obtenues des différentes architectures de CDR. A partir de ce récapitulatif, il sera
possible de dégager quelques critéres d'orientation qui permettront, en fonction de I'application, du
co(t et des performances visées, d’aiguiller le choix du concepteur vers I'architecture la plus adaptée

a son cahier des charges.
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|.1. Généralités sur les circuits de récupération d  ’horloge et de

données (CDR)

[.1.1. Nécessité et principe

Fondamentalement, un systéme de transmission de données comporte trois entités
fonctionnelles : un bloc d’émission, un canal de transmission (cable, air, fibre optique, ...) et un bloc
de réception. L'émetteur adapte le message a transmettre au support de communication et transmet
le signal via le canal de transmission. Celui-ci est le support physique utilisé pour envoyer l'information
de I'émetteur au récepteur, et il differe selon le type d’application envisagé. Au niveau du récepteur, il
existe en général des circuits de mise en forme du signal (amplification, filtrage) suivis de fonctions de

traitement des données.

Canal de

Source ——p| Emetteur ——p .,
transmission

—» Récepteur ——p Destinataire

Figure 1.1 : Synoptique d’'une chaine de communication

En particulier dans les communications sans fil, il existe des transmissions asynchrone et
synchrone. Dans le premier cas, le probléme de la transmission d’'un signal d’horloge permettant de
cadencer les données ne se pose pas. Par contre dans les transmissions synchrones, il est
nécessaire de disposer au niveau du circuit de réception d’'un signal d’horloge en phase avec les
données démodulées pour que celles-ci soient convenablement traitées ensuite. Ainsi, ce signal de
référence (horloge) peut étre émis en méme temps que le signal de données. Dans ce cas, les
perturbations liées au canal (atténuation, distorsion, ...) font qu'a la réception les deux signaux
transmis (donnée et horloge) sont déformés et le synchronisme n’est plus garanti. Pour se prémunir
de telles complications et pour des raisons de disponibilité de bande passante, la trame de données
est souvent transmise par I'émetteur au récepteur sans étre accompagnée de signal de référence
(horloge). Dans ce cas, pour traiter convenablement les informations regues, un signal d’horloge

synchrone avec ces données regues doit étre généré localement au niveau du circuit de réception.
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Canal de transmission
(air)
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- Traitement . Démodulation > . t——»Traitement
! : forme : De bits :
i I A ‘ 4
i | H H
: .| Récupération ‘
Lo = I i d’horloge :
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Figure 1.2 : Transmission synchrone : Nécessité d’un bloc CDR dans le circuit de réception

Il est donc nécessaire, au niveau du récepteur, de mettre en ceuvre un circuit qui permette de
retrouver I'horloge a partir de la trame recue, supposée aléatoire : c’est le module de récupération
d’horloge et de données (CDR). Ce circuit traite généralement les données binaires en sortie du
démodulateur. De maniére générale, le module CDR remplit deux fonctions par l'intermédiaire de

deux circuits associés, comme détaillé sur la figure [.2 :

« le circuit de récupération d’horloge (clock recovery) qui extrait, a partir du signal recu démodulé,
le signal d’horloge aligné en phase avec ces mémes données.
« le circuit de décision (data recovery) effectue la décision de bits a I'aide de I'horloge générée par

le premier circuit.

Sur la figure 1.3, on considére que le circuit CDR recoit a son entrée un signal Denee @ la fréquence Fy
(=1/Tp). Les signaux H et Dgoie désignent respectivement le signal d’horloge et les données

reconstituées par le module CDR.

0 1 0 1 0 1 0
w0t Oy

|
|
|
|
Dentree :

Instant optimal de
prise de décision

| Erreur : mauvaise décision due a la
| déviation de la phase de 1’horloge

A A A F

—

.
L

Dsortie

o 1t ot 1ot (@1 1 0

Figure 1.3 : Graphe temporel d’un signal NRZ en entrée d’'un module CDR, du signal d’horloge généré et du signal
reconstitué

Pour minimiser le risque d’erreur, la décision de bit se fait généralement a la moitié du temps bit
(Tw/2), comme illustré sur la figure 1.3. Cela suppose une horloge treés stable (période T, constante) et

parfaitement en phase avec le signal d’entrée. En pratique, on observe une déviation de la période de
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I'horloge pouvant compromettre la fiabilité de la reconstitution des données. En effet on observe, par
exemple sur la figure 1.3 une erreur au niveau de la décision de bits due a cette déviation de la
période du signal d’horloge. Cette gigue temporelle sur le signal d’horloge H (« jitter ») sera étudiée

plus en détail dans le paragraphe 1.1.3.4.

Avant d'aller plus loin dans I'étude et la mise en ceuvre des circuits CDR, il convient d'analyser

brievement I'impact du codage des données transmises sur la complexité de ces circuits.

1.1.2. Codage des données et CDR

Le codage consiste a associer aux bits ‘0" et ‘1’ un signal électrique. Plusieurs techniques de
codage existent aujourd’hui. Toutefois, les deux formats de modulation de données les plus utilisés
sont le format Non-Retour a Zéro (NRZ) et le format Retour a Zéro (RZ) [Raza_02]. En outre, d’autres
types de codage tels que le code Manchester, le code AMI ou encore les codes HDBn sont également
utilisés dans certaines applications spécifiques. Dans le cadre de cette thése, seuls les codes NRZ et

RZ ont été abordés.

Dans le codage NRZ (cf. fig. 1.4), chaque bit est représenté par un niveau de tension qui reste
constant pendant toute la durée du bit. Ce type de codage est assez facile a mettre en ceuvre. Par
contre, pour une série de bits identiques (‘0" ou ‘1"), le signal reste sans transition, ce qui rend dans
certains cas la conception du module CDR plus délicate. De plus, le spectre d’'un signal codé NRZ ne
présente pas de raie a la fréquence bit F, (cf. fig. 1.5), ce qui augmente davantage le degré de
complexité du bloc CDR qui devra générer en interne I'horloge correspondant a la fréquence du signal

NRZ recu.

0 1 0 0 1 1 1 0 1 0
Codage NRZ
Durée
Bit Ty,
Codage RZ 50%

Figure 1.4 : Chronogrammes de signaux codés NRZ et RZ 50% (rapport cyclique de 50%)

Quant au codage binaire RZ (unipolaire), le bit ‘0’ est codé par 0V et le bit ‘1’ par une certaine valeur
de tension qui passe a 0V avant la fin de la durée bit. Sur I'exemple de la figure 1.4, le signal RZ a un
rapport cyclique de 50%. Le spectre d’'un signal codé RZ a l'avantage de présenter une raie a la

fréquence du signal (cf. fig. I.6), ce qui n’est pas le cas pour du NRZ.
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20

spectte RZ, dB

] 0.5 1 1.5 w2 25 3 3.5 4 45 Lot
Frame: 21 Frequency (MHz)

Figure 1.5 : Spectre d'un signal codé NRZ (fréquence du signal = 1 MHz) : absence de raie a cette fréquence

20

spectie RZ, dB

-50

0 05 £ -k 2 25 3 35 4 4.5 A
Frame: 21 Frequency (MHz)

Figure 1.6 : Spectre d’un signal codé RZ (fréquence du signal F, = 1 MHz) : présence de raies de forte amplitude a Fy,
3Fp, 5Fy, ...
Un signal codé RZ contient donc l'information relative a I'horloge en son sein, ce qui permet, en

théorie, une mise en ceuvre du module CDR moins difficile dans le cas d'un signal codé RZ.

Toutefois, pour un débit donné, le codage NRZ présente moins de transitions que le codage RZ (cf.
fig. 1.4). 1l possede donc une occupation spectrale réduite tout en transmettant la méme quantité
d’information utile. Ainsi, pour des raisons de simplicité du codage et d'optimisation de bande utile, le
codage NRZ est souvent utilisé dans les systéemes de communication sans fil. Dans le cadre de cette

thése, des circuits CDR ont été congus aussi bien pour des signaux codés NRZ que RZ.

En résumé, le type de codage (NRZ, RZ) influe généralement sur la complexité du module CDR. Ce
dernier est, a priori, plus facile a mettre en ceuvre pour des données codées en RZ. Cependant
aujourd’hui, plusieurs techniques permettent de réaliser des modules CDR traitant des signaux NRZ
avec de bonnes performances. Ces performances sont généralement évaluées a l'aide de criteres

guantitatifs.

10
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1.1.3. Ciriteres de performances des fonctions de s  ynchronisation de

données

Une vaste bibliographie sur I'état de I'art des circuits de récupération d’horloge et de données
permet de classifier ceux-ci en deux grandes familles : les modules CDR a base de systéemes en
boucle ouverte et ceux dont l'architecture repose sur des systemes asservis. Cette étude
bibliographique débouche sur un état de I'art des fonctions CDR de chacune de ces catégories qui

fera I'objet du paragraphe 1.2.

Pour juger des performances et de la qualité des circuits de récupération d’horloge et de données,
plusieurs criteres sont utilisés. De maniére générale, ces critéres sont tres dépendants de la famille
(boucle ouverte ou systeme rebouclé) a laquelle appartient le module CDR. Dans ce paragraphe,

nous décrivons les principaux critéres que sont :

e Le temps d’'accroche

» La plage de capture

e L'agilité

e Le bruit de phase, le « jitter »
e Le diagramme de I'ceil

« Le Nombre de bits Identiques Consécutifs tolérés

1.1.3.1. Temps d’accroche

Aussi appelé «temps de verrouillage », «temps d'établissement» ou encore «temps
d’acquisition » (« lock time », « settling time » ou « acquisition time» en anglais), le terme est plus
souvent utilisé dans le cadre de boucles a verrouillage de phase mais le sens peut étre étendu aux
circuits de récupération d’horloge et de données en général. C'est lorsque le « temps d’accroche » est
écoulé (état de verrouillage) que la décision de bit peut se faire avec le moins de risque d’erreurs (cf.
figure 1.7). C'est donc le temps que met le circuit CDR pour se stabiliser de sorte a ce que le signal

d’horloge généré par le module CDR soit verrouillé en phase sur le signal d’entrée.

Dans les systémes en boucle ouverte, le temps d'accroche est trés faible, voire instantané dans
certains cas. A contrario, dans les circuits CDR a base de systemes asservis, le temps
d'établissement est lié a la dynamique de la boucle. Dans cette catégorie de CDR, des compromis
s'imposent généralement entre le temps d’accroche et d’autres parameétres de la boucle (dynamique,

jitter, ...).
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Figure 1.7 : Temps d’accroche d’un module CDR

Cette grandeur s’exprimera parfois dans la littérature en nombre de bits. Une telle approche permet de
quantifier la taille (en nombre de bits) d’'une séquence de bits appelée préambule qui est insérée en
début de la trame transmise. Le préambule doit obligatoirement contenir un nombre de bits suffisant

pour « couvrir » le temps d’accroche du module CDR [Ste_01].

1.1.3.2. Plage de capture, plage de verrouillage

De maniére générale, on dira que le module CDR est « verrouillé » lorsque le temps d’accroche
est écoulé, c'est-a-dire lorsqu’il peut commencer a effectuer la décision de bit. Partant d'un état
non verrouillé, le domaine de fréquence a I'intérieur duquel doit se trouver la fréquence du signal recu
pour que le module CDR passe a un état verrouillé s’appelle la plage de capture (capture range ou
acquisition range en anglais). Une fois le systéme verrouillé, la plage de fréquence du signal d’entrée
a l'intérieur duquel le module CDR reste verrouillé s'appelle plage de verrouillage (tracking range dans

la littérature anglaise).

Ces deux parametres sont souvent tres grands dans les architectures en boucle ouverte. Dans les
systemes rebouclés, la plage de capture ne peut étre trés grande au risque de se verrouiller sur des
fréquences non désirées. Dans ces systémes, certains parametres intrinseques a la boucle (par
exemple la plage de linéarité du comparateur de phase dans une boucle a verrouillage de phase) font

gu’en principe la plage de capture est inférieure a la plage de verrouillage.

1.1.3.3. Agilité, temps de réponse

L'agilité peut étre définie comme la rapidité avec laquelle le module CDR réagit a une variation
du signal d'entrée : saut de phase ou saut de fréquence, par exemple. Cette notion est en général
quantifiée par le temps de réponse. Si 'on cherche a concevoir un circuit CDR agile, il faut le

dimensionner de sorte a avoir un faible temps de réponse.

12



Chapitre | I.1. Généralités sur les circuits de récupération d’horloge et de données

Comme pour le temps d'accroche, le temps de réponse est trés faible voire instantané pour les
structures en boucle ouverte. Dans les systemes asservis, le temps de réponse est directement lié au
dimensionnement de la boucle (dynamique, fréquence de coupure, ...).

Pour mesurer le temps de réponse, on injecte généralement un signal de type échelon a I'entrée du
module CDR et on mesure a 'oscilloscope (cf. fig. 1.8) le temps que met le systéme a démarrer et a se

stabiliser.
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Figure 1.8 : lllustration du temps de réponse d’un module CDR

Par ailleurs, une petite différence subsiste entre temps de réponse et temps d’accroche. Pour mesurer
le temps d’accroche, le systéme part obligatoirement d’'un état non verrouillé a un état verrouillé alors

que pour ce qui est du temps de réponse, I'état initial du module CDR peut étre un état verrouillé.

1.1.3.4. Bruit de phase, « jitter »

Bruit de phase et jitter sont 2 grandeurs utilisées pour décrire le méme phénomeéne : la variation
de la fréquence (période) d’'un systéme oscillant. Des relations mathématiques existent pour passer

de I'une de ces grandeurs a autre.

Le bruit de phase est une grandeur (domaine fréquentiel) que I'on peut retrouver dans plusieurs
types de circuits : oscillateurs, boucles a verrouillage de phase, CDR, ... Il est caractérisé par une
distribution de la puissance du signal d’horloge autour de la fréquence fondamentale d'oscillation f, a
une certaine distance Af de f,, dans une bande de fréquence de largeur 1 Hz (cf. figure 1.9). Il

s'exprime généralement en dBc/Hz.
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Figure 1.9 : Spectre d’un signal d’horloge idéal (a) et d’'un signal d’horloge avec du bruit de phase autour de la fréquence
du signal (b)

Le bruit de phase traduit donc une modulation de phase, donc une variation de la fréquence

instantanée. Le but pour le concepteur sera de réduire au maximum le bruit de phase de I'horloge de

sortie du module CDR. Le bruit de phase est habituellement utilisé pour caractériser les oscillateurs et

les boucles a verrouillage de phase (PLL) utilisées en synthése de fréquence. Dans la conception de

circuits CDR, c’est plutbt le critere temporel équivalent (jitter) qui est généralement utilisé.

Dans le domaine temporel, ces variations de la fréquence instantanée du signal se traduisent
par une gigue temporelle (jitter en anglais). Idéalement, les fronts du signal d’horloge en question sont
espacés de la moitié d'une période. En pratique, il y a une déviation temporelle plus ou moins

importante de ces fronts par rapport a une position idéale, comme le montre le schéma de la figure

1.10.
idéale ‘

réelle

\J

Figure 1.10 : Chronogrammes d'un signal d’horloge carré idéal et d'un signal d’horloge avec une gigue temporelle

Dans les systémes en boucle ouverte ou la dynamique est trés grande, le jitter est généralement tres
important. Dans les systémes asservis, il augmente avec la dynamique de la boucle. Celle-ci devra

donc étre maitrisée pour obtenir un faible jitter au gré d’'une plage de capture et d’'une agilité réduites.
On classifie le jitter en deux grandes catégories :

 Le jitter déterministe qui est prévisible et qui se subdivise, a son tour en 3 types de jitter : le jitter
dépendant de la donnée (DDJ), le jitter sinusoidal ou jitter périodique (PJ) et le jitter lié au rapport

cyclique (DCD) [Agi_03] [Tek_03].
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« Le jitter aléatoire parfois appelé jitter gaussien. Ce type de jitter est par définition imprévisible et
suit une distribution gaussienne. On justifie cela par le fait que le jitter aléatoire constitue la
somme de plusieurs jitter (divers composants électriques, bruit de Johnson, ...) et que le
Théoréme Central Limite stipule que la composition de plusieurs sources de bruit décorellées suit
une loi normale. Dans le cadre des circuits de récupération d’horloge et de données, c’est le jitter

aléatoire qui est considéré.

Généralement, trois grandeurs sont utilisées pour quantifier le « jitter » (aléatoire) d’'un systéme

oscillant [McC_03], [Her_98] :

« le jitter absolu ou « long-term jitter » (« absolute jitter », « n-period jitter » ou encore « n-cycle
jitter »)
« le jitter par période appelé « period jitter » ou « cycle jitter »

+ le jitter cycle a cycle ou « cycle-to-cycle jitter ».
Jitter absolu

Le jitter absolu définit la somme des dispersions temporelles autour de la période d'oscillation.
Désignons par ty les instants correspondant aux positions des fronts montants d’horloge et par Ty les
périodes (durées) du signal d’horloge en question (fig. 1.11). On peut alors poser : Ty = .1 - ty, kK étant

un entier positif.

To T Tn

\J

to t1 t2 tn tn+1

Figure 1.11 : Définition des instants tx et des périodes Tk

Le jitter absolu pour n cycles d’horloge, J,, est défini par :

Jn = E(Tk - Tmoy)
k=1

Tmoy €tant la moyenne arithmétique des n périodes du signal d’horloge considére.
Jitter par période

Le jitter par période J. traduit I'écart qui existe entre la Keme période d’horloge donnée Ty et la
période moyenne Ty, Il est exprimé en valeur RMS (Root Mean Square) pour quantifier I'écart-type
de la variation du jitter dans le temps. Dans ce cas, par abus de langage, on I'appellera parfois « jitter

RMS » J;ns. Il est donné par :
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1 n
Je = \/V3r (tyer —t) = \/VEII' (T = HZ(Tk - Tmoy)2 = Jrms
k=1

On utilisera souvent le terme « jitter peak-to-peak » Jy, pour définir une superposition de toutes ces

dispersions temporelles autour de la période d’oscillation.
Jitter cycle a cycle

Enfin, Le jitter cycle a cycle J traduit l'incertitude temporelle entre 2 périodes adjacentes. I

traduit mieux les fluctuations instantanées sur le court terme. Il est décrit par :

n
1
Jee = /var (Teyq — T) = HZ(ATR — Tmean)?
k=1

ou:

ATy = Ty — Tk

n n
1 1
Tean == ) (Tewn = T) == ) AT
k=1

k=1

Le jitter est généralement mesuré grace a un oscilloscope. Plusieurs méthodes peuvent étre utilisées
en fonction du type de jitter a analyser. Le jitter par période peut par exemple étre quantifié a I'aide du
tracé de I'histogramme (distribution gaussienne) sur la variation de la période du signal d’horloge (cf.

fig. 1.12).

Histogram Of Clock TIE1(Ch1) i-
oo ] crv I D e R
g i : : ' '

: i

[

oo

-10.000n Time (5) 2000000/ div

Figure 1.12 : Exemple d’histogramme de la variation de la période d'un signal d’horloge

Sur le tracé de I'histogramme, la valeur ¢ de I'écart-type donne directement le jitter par période. Ce

tracé permet également de mesurer le jitter peak-to-peak. Celui-ci peut également étre mesuré grace
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au diagramme de I'ceil. Ce dernier permet, d'une maniére relativement simple, d’apprécier la qualité
du signal en réception. C’est un oscillogramme obtenu par la superposition d’'un train d'impulsions
avec une périodicité donnée (multiple entier du débit du signal). C'est une approche qualitative qui

permet d'observer en méme temps toutes les transitions possibles du signal considéré (cf. fig. .13).

Période bit

Figure 1.13 : Allure du diagramme de I'ceil sur les données reconstituées par le module CDR : capture d'écran d'un
oscilloscope Agilent ®

Le plus souvent, un oscilloscope est utilisé pour mesurer le jitter peak-to-peak (Jp,) grace a la
visualisation du diagramme de I'ceil de I'horloge générée ou des données ré échantillonnées par le
module CDR. Cet oscillogramme permet d'apprécier la qualité de la décision de bits. Pour le
concepteur, I'ouverture de I' « ceil » (en largeur) témoignera de la stabilité de I'horloge fournie par le

bloc CDR et assurément du bon choix de l'instant de décision.

Comme le jitter, le Taux d’Erreur Bit (TEB) est également un critere de performance quantitatif trés
utilisé dans les télécommunications. Le TEB peut étre évalué par le nombre de bits faux sur le nombre
total de bits transmis. Dans le cadre d'un CDR, ce critére aura son importance dans la décision de bits
dans la mesure ou il renseigne sur la fidélité des données reconstituées. De ce fait, c'est le critere le
plus parlant lorsque le signal d’entrée du module CDR est bruité. Dans ce cas, on caractérise
I'efficacité du module de récupération d’horloge et de données en tracant I'évolution du TEB en

fonction du rapport signal a bruit SNR du signal d’entrée du module CDR.

1.1.3.5. Nombre de bits identiques consécutifs tol  érés Ngic

Le nombre de bits identiques consécutifs tolérés (Consecutive Identical Digits tolerance CID)
représente le nombre de bits identiques (‘0’ ou ‘1) consécutifs du signal d’entrée que peut tolérer le
module CDR avant de générer une erreur d’échantillonnage des données. En fait, lorsqu'il n'y a
aucune transition sur la donnée d’entrée D;,, la fréquence du signal d’horloge H généré a tendance a

dériver (cf. fig. 1.14). Sur cet exemple, le signal d'entrée D;, contient une suite de six zéros
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consécutifs. La dérive de I'horloge causée par cette séquence fait qu’'au niveau du ré échantillonnage

seuls cing bits a zéro sont reconstitués (Ng,c = 5).

© 1 1 01 0 0 0 0 0 0 1 0
Din
Pttt Lttt
b.. |
o1 1 0 1 0 o0 0o 0o 0 1 o0

Figure 1.14 : Allure des signaux d’un module CDR avec un Ngic =5

Le Ngc dans les modules CDR varie principalement en opposition de I'agilité du systeme. Dans le cas
des architectures de CDR en boucle ouverte, nous avons évoqué dans le paragraphe 1.1.3.3 leur trés
faible temps de réponse. Ce qui implique un trés mauvais Ngc des circuits CDR a base de systémes
en boucle ouverte. Dans le cas des systemes asservis, la perte en agilité (temps de réponse

relativement grand) se traduira généralement par un Ngc meilleur.

En outre, il n'est pas rare de trouver un brasseur (scrambler dans la littérature anglaise) en amont du
module CDR. Le brasseur est généralement basé sur ['utilisation de séquences binaires pseudo-
aléatoires (PRBS). Le but est de randomiser la donnée d’entrée de sorte a ce qu'il n'y ait pas de
séquences de bits identiques trop longues. Par exemple, pour une séquence PRBS de longueur 2°* -
1, il y aura au maximum une douzaine de bits identiques consécutifs, ce qui permet de relacher

considérablement les contraintes sur le Ngc.

En somme, ces critéres quantitatifs figurent généralement dans les spécifications du circuit a

réaliser. Par conséquent, ils influencent le choix de I'architecture du module CDR.

Bilan sur les critéres de performances

Il existe beaucoup d’autres critéres liés a la technologie, au débit de travail, a la consommation, a
la taille du circuit, entre autres. Ceux-ci pourraient permettre, associés aux criteres définis
précédemment, de définir un facteur de mérite pour un module CDR donné. Si le circuit est
implémenté sur une cible ASIC, en plus des criteres de performances cités précédemment,
I'occupation en surface silicium est généralement minimisée et la consommation du module CDR est
réduite car mieux contrélée, comparée a I'implémentation sur une cible de type FPGA par exemple ou,
le circuit consomme généralement beaucoup. Par contre, le prototypage FPGA est trés avantageux en

termes de temps de développement et de flexibilité.
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En définitive, il ne faut pas perdre de vue qu'il est impossible de maximiser simultanément tous
les criteres de performances présentés ici. Souvent, le concepteur fera face a des compromis qui vont
tenir compte du cahier des charges, du domaine d'application, de la cible d’implantation et des
performances attendues. Tous ces facteurs font que la conception méme du module CDR peut différer

selon les performances visées.

Il existe plusieurs architectures de circuits de récupération d’horloge et de données. Le paragraphe

suivant dresse un état de I'art des différentes solutions qui s’offrent au concepteur du module CDR.

|.2. Etat de l'art des solutions de synchronisation dans les

communications sans fil

Les modules de récupération d’horloge et de données peuvent étre classés de différentes
maniéres : les circuits analogiques par opposition aux circuits numériques, systémes en boucle
ouverte ou en boucle fermée, sur-échantillonnés ou non, implantation ASIC ou FPGA etc. Dans ce
manuscrit, comme annoncé précédemment, nous classerons les modules CDR en deux grandes

catégories (cf. fig. 1.15) :

« Les circuits basés sur des systémes asservis tels que la boucle a verrouillage de phase (PLL) et
ses dérivées, la boucle a verrouillage de délai (DLL) et aussi I'interpolation de phase.
« Les modules CDR qui reposent essentiellement sur des systémes en boucle ouverte (injection

dans un systéeme oscillant, filtrage, sur échantillonnage, ...).

Circuits CDR
Systémes asservis Systémes en boucle
-PLL ouverte
-DLL - Sur-échantillonnage
- ELGS - Filtrage
- Interpolation de phase - CDR GRO
- Verrouillage en injection
d’un VCO

Figure 1.15 : Classification des circuits CDR

Dans ce paragraphe, le principe, I'architecture, les avantages et inconvénients ainsi qu’'un état de I'art

de chaque catégorie de CDR seront discutés.

[.2.1. CDR a base de systemes bouclés

Les circuits de récupération d’horloge et de données les plus utilisés sont de loin ceux basés sur

des systémes asservis, qui reposent généralement sur des boucles a verrouillage de phase ou PLL
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(Phase-Locked Loop) [Rav_09], des boucles a verrouillage de délai DLL (Delay-Locked Loop) et des
synchronisateurs de bits avance / retard. Il y a également les circuits basés sur le principe de

l'interpolation de phase.

1.2.1.1. Boucle a verrouillage de phase PLL

Suivant la nature des composants du circuit et la cible d'implantation, on distinguera
généralement deux grandes familles de PLL: PLL analogique et PLL numérique. La différence
majeure réside dans les composants de la PLL en question. L’architecture générale, le principe de
fonctionnement ainsi que les avantages et inconvénients de chaque type de PLL seront explicités

dans ce paragraphe.
A. PLL analogique

A.1. Généralités

La boucle a verrouillage de phase (PLL) reste une architecture trés populaire et trés sollicitée
pour plusieurs applications (restitution de porteuse, synthése ou multiplication de fréquence,
récupération dhorloge et de données, démodulation, ...), notamment dans les processus de
traitement de I'information et de transmission des données [Best_03]. Dans le contexte de cette thése,
nous nous sommes focalisés uniquement sur les PLL utilisées comme circuits de récupération

d’horloge et de données.

Globalement, la PLL est un systéme asservi qui permet de synchroniser la fréquence instantanée du
signal de sortie sur la fréquence instantanée du signal d'entrée. Fondamentalement, une PLL

analogique comprend 3 composants de base [Best 03], [Gar_79] :

« Un comparateur de phase
* Unfiltre de boucle

* Un oscillateur commandé en tension (VCO)

Dans le cas des PLL utilisées comme module CDR, le signal d’entrée est directement appliqué sur le
comparateur de phase, de méme que le signal d’horloge issu du VCO, via un retour unitaire. Le

schéma fonctionnel de base est présenté sur la figure 1.16.

Pe Comparateur | Ve Filtre de V. @ H

de phase boucle

D

Figure 1.16: Synoptique de base d’'une PLL
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Le comparateur de phase compare la phase instantanée @, du signal d’entrée a la phase ¢ du signal
d’horloge H généré par le VCO. Il génére a sa sortie une tension (ou courant) V. proportionnelle au
déphasage (A = @s — @) entre le signal d’entrée et le signal d’horloge généré par le VCO. Le
comparateur de phase est généralement caractérisé par I'équation 1.1 et le tracé de la valeur V, de la

tension (ou du courant) de sortie en fonction du déphasage en entrée.

Ve = Ka(@s — @e) eq.1.1

La caractéristique V, = f(Ag) fournit deux paramétres importants dans le dimensionnement et les
performances de la boucle : le gain K4 du comparateur de phase exprimé en V.rad™ ou en A.rad™ et la

plage de linéarité (cf. fig. 1.17).

Ve (V)
A
vdd
/]
| Kd
; | >

On - 0: oL 21|t A¢ (rad)

( >

|

Plage de linéarité !

Figure 1.17: Caractéristique d’'un comparateur de phase

Le filtre de boucle permet ensuite de moyenner la tension (ou courant) d’erreur générée par le
comparateur de phase et de fournir une tension continue V. (= V,) proportionnelle au déphasage
estimé. Pour une bonne stabilité de la boucle, le filtre doit supprimer efficacement les harmoniques
issues du comparateur de phase, ce qui traduit une grande constante de temps T compromettant ainsi
la rapidité du systeme. Dans le dimensionnement des PLL, il convient de trouver le meilleur

compromis entre la rapidité (t faible) et la stabilité (t grand).

Le signal filtré est ensuite envoyé au VCO qui génére alors un signal périodique dont la
fréquence est proportionnelle a la tension d’entrée V. du VCO. Pour caractériser le comportement du
VCO dans la PLL, il est généralement « linéarisé » autour de sa fréquence propre fo. La fréquence f

du signal généré peut alors étre exprimée par :
f=1fy, + KV, eq.1.2

Le tracé de la caractéristique d’'un VCO idéal est décrit sur la figure 1.18.
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f (Hz)

Figure 1.18: Caractéristique d’'un VCO idéal

Le gain K, du VCO traduit la pente de sa caractéristique (linéaire dans la plage de fonctionnement du

VCO). Il est exprimé ici en Hz/V.

Grace a ces équations établies pour le comparateur de phase et le VCO, un modéle linéaire de la PLL
peut étre établi. Celui-ci sera détaillé dans le second chapitre de ce manuscrit. A partir de ce modeéle,
I'expression de la fonction de transfert de boucle sera déduite afin d’établir le lien entre les coefficients

du filtre de boucle et les paramétres de la PLL.
Principe de fonctionnement de la PLL
De facon simplifiée, le fonctionnement de la PLL peut étre résumé comme suit :

« En I'absence de signal injecté a I'entrée de la boucle, ou si la fréquence du signal injecté est en
dehors de la plage de fonctionnement du VCO, la boucle est dite non verrouillée et le VCO
oscille a sa fréquence libre.

e Sion injecte dans la boucle un signal de fréquence f, voisine de f,, on aboutit au bout du temps
d’accroche a un état stable. On observe en effet sur la figure 1.19 la phase d’acquisition pendant
laguelle la fréquence de I'horloge est inférieure a celle du signal d’entrée. L'écart de phase varie
de moins en moins jusqu’a devenir constant au bout de cette phase d’acquisition, auquel cas le
signal de commande du VCO ne varie presque plus et on dit que la PLL est verrouillée. C'est
pendant cette phase de verrouillage que I'on mesure les performances (consommation, jitter) de

la boucle.
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Figure 1.19: lllustration du processus de verrouillage d’une PLL

« Une fois la boucle verrouillée, la fréquence d’entrée peut varier dans la plage de poursuite (plage

de verrouillage) sans que la boucle ne décroche. La PLL reste encore verrouillée, le VCO suit le

signal d’entrée, en fréquence et en phase.

« Si la fréquence d’entrée sort de la plage de verrouillage, la boucle décroche et on revient a la

situation de boucle non verrouillée. Pour raccrocher la boucle, il faut alors revenir au voisinage

de f, et pénétrer dans la plage de capture de la PLL (cf. fig. 1.20).

...partant d’un état

! La boucle se
déverrouillé fo verrouille
. | j | -
| |
I : !
Plage de capture
Plage de verrouillage Fréquence (débit) du
. signal d’entrée
| ! !
| |
La boucle se _—
déverrouille ...partant d’un état
verrouillé

Figure 1.20: plage de capture, plage de verrouillage

A.2. Constitution de la PLL

Traditionnellement, les PLL étaient réalisées avec les comparateurs de phase classiques :

multiplieur analogique, porte ou exclusif, bascule RS, ... Mais depuis le début des années 80, les PLL

a pompe de charges [Gar_80] sont trés prisées notamment lorsqu’elles sont destinées a la réalisation

de circuits CDR. La particularité de l'architecture de ce type de PLL réside essentiellement dans le

comparateur de phase (cf. fig. .21).
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Figure 1.21: PLL a pompe de charges

Dans ce paragraphe, les composants de la PLL a pompe de charges utilisée comme module de

récupération d’horloge et de données vont étre discutés.

A.2.1. Le comparateur de phase
On peut classifier aujourd’hui les comparateurs de phase en deux grandes catégories [Tan_00]:

» Les comparateurs de phase fonctionnant dans les PLL a synthése de fréquence (le signal
d’entrée est généralement une horloge tres stable).

e Ceux pouvant, en plus, traiter des données aléatoires. Dans ce travail de thése, nous nous
sommes donc intéressés a cette catégorie de comparateurs de phase qui sont généralement des

comparateurs a pompe de charges.

Comme le montre la figure 1.21, le comparateur de phase a pompe de charges se compose de deux

éléments essentiels :

« Le discriminateur de phase prend en entrée le signal d’entrée et I'horloge du VCO. Il fournit
généralement deux impulsions dont la durée est fonction du déphasage entre les deux signaux
en entrée.

« La pompe de charges convertit ensuite la différence de la durée des deux impulsions générées

par le discriminateur de phase en courant.

La caractérisation du comparateur de phase est donc définie par I'expression de la valeur moyenne

'Ip du courant en fonction du déphasage en entrée du discriminateur de phase :

p=Kq *xAp eq.1.3

Kq est alors exprimé en Arad™.
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Discriminateurs de phase

Dans la conception de PLL utilisées pour la réalisation de modules CDR, trois discriminateurs de

phase semblent les plus utilisés [Raz_02] :

« le discriminateur de type « Alexander », aussi appelé BBPD (Bang-Bang Phase Detector) dans la
littérature
* le discriminateur de phase de type « Hogge »

+ le discriminateur de phase dit « half-rate » et ses dérivées

Dans toute la suite du chapitre, ces discriminateurs seront appelés comparateurs de phase car nous
les supposerons associés a des pompes de charges. Nous nous proposons ici d’étudier I'architecture

de chacun d’eux, ainsi que ses avantages et inconvénients.

A.2.1.1. Comparateur de phase de type « Alexander »

Ce comparateur de phase [Alex_75] génére un signal d’erreur correspondant au signe de I'erreur
de phase instantanée. Cela veut dire que le signal d’erreur généré permet seulement de savoir si le
signal d’horloge du VCO est en avance ou en retard par rapport au signal d’entrée : c’est un détecteur
de phase binaire. Dans sa forme la plus simple, il est constitué de quatre bascules D et de deux

portes OU exclusif (cf. fig. 1.22).

XORA1 XOR2
S1
P 81 92 »D g3 Q 5
YAN
A 4
Dentree
Ho
$ \/
B2 B4 S2
| D Q o—»| D Q -
B D

Figure 1.22: Comparateur de phase Alexander

Le signal Denree €St €nvoyé simultanément aux bascules B1 et B2 qui sont synchronisées sur des
fronts opposés du signal d’horloge H. Les signaux A et B aux sorties de B1 et B2 sont échantillonnés

via les bascules B3 et B4 par le front montant du signal d’horloge pour générer C et D.
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Figure 1.23: Chronogrammes du comparateur de phase d’Alexander, (a) H en avance sur Dentee, (b) H en retard sur

Dentree

Les signaux A et B sont des images du signal d’entrée dont la position I'un par rapport a l'autre va
dépendre de la position du signal d’horloge par rapport au signal d’entrée. Si H est en avance (cf. fig.
1.23.a) par rapport & Denee, alors le signal A est obtenu avant le signal B, ce qui implique le passage
de XOR1 a ‘1’ et de XOR2 a ‘0. Dans le cas contraire, XOR1 reste a I'état bas et XOR2 passe a I'état
haut,. Cela signifie que I'horloge H est en retard de phase par rapport au signal d’entrée (cf. fig.
1.23.b). Enfin, I'égalité entre XOR1 et XOR2 traduit I'absence de transition sur le signal d’entrée. Le

tableau 1.1 résume le fonctionnement global de ce comparateur de phase.

XOR1 | XOR2 Position H/D entree
|
0 1 retard
1 0 avance
1 1 pas de transition sur Dentree
0 0 pas de transition sur Dentree

Tableau I.1. Table de vérité du comparateur de phase « Alexander »

Le comparateur de phase de type « Alexander » présente I'avantage de permettre la récupération des
données sans I'ajout d’'un circuit de décision de bits. En effet, une fois que la boucle est verrouillée, le
signal A du comparateur de phase constitue directement les données ré échantillonnées par I'horloge.
L'autre avantage concerne le temps d'acquisition de la PLL qui est réduit avec ce type de

comparateur (gain du comparateur infini).
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L’inconvénient majeur de ce type de comparateur de phase demeure sa non-linéarité (cf. fig. 1.24). En
fait, il ne donne aucune information sur la valeur du déphasage entre I'horloge et le signal d’entrée.
Comme résumé dans le tableau 1.1, on peut juste savoir si I'horloge est en retard ou en avance par

rapport a I'entrée. En effet, I'équation de sa caractéristique s’écrit :

Imoy = IRgF * signe (Ag)

Imoy (A)
A
+|rer
0 Ao (rad)r
-Irer

Figure 1.24: Caractéristique du comparateur de phase d'Alexander (courant moyen en sortie de la pompe de charges en
fonction du déphasage des 2 signaux en entrée du discriminateur)

Le gain de ce discriminateur de phase est, en principe, infini. Ce qui se traduit pour la PLL par une

trés grande dynamique synonyme d’un faible temps d’accroche mais également d’un jitter de I'horloge

de sortie trés grand.

A.2.1. 2. Comparateur de phase de type « Hogge »

Le comparateur de phase de type « Hogge » [Hog_85] est également un bon candidat dans la

réalisation de PLL destinées a la récupération d’horloge et de données. Il comporte, dans sa forme de
base (cf. fig. 1.25), deux bascules D pilotées I'une par I'horloge H (venant du VCO), l'autre par

I'horloge complémentée H et deux portes OU exclusif.

Dentree \_\Dﬁ'
s 7.

Ho —»Q

Figure 1.25: Discriminateur de phase Hogge

Le comparateur de phase de type « Hogge » prend en entrée le signal Denyee €t l€ signal d’horloge
issu du VCO H et fournit en sortie deux impulsions : une impulsion U,, de durée variable,
proportionnelle au déphasage entre Denree €t H. L'impulsion Uy, quant a elle, a une durée constante,

égale a la moitié du temps bit et ce, quelque soit le déphasage entre Denyee €t H. Cette impulsion sert
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de référence en termes de durée pour I'évaluation du déphasage entre les signaux en entrée du

comparateur de phase.

0 1 0 1 1 0 0 31 | 0. 1 1 0
Dentree Dentree L
o« FUFLFFLFLAL » FLALFLFLALALS
A - A -
P U B R I I
e

T Ly
2 2
(a) (b)

Figure 1.26: Chronogrammes du discriminateur de phase Hogge, (a) H est en phase avec Dentee, (b) H €n avance par
rapport a Dentree

La figure 1.26 permet d'illustrer le fonctionnement du détecteur de Hogge. Deux cas sont étudiés sur
ce schéma. Dans le cas (a), le signal d’horloge H est en phase avec le signal d’entrée Degpyee. LES
impulsions U, et U, Ont exactement la méme durée (égale a la moitié de la période d’horloge T,/2),
et comme expliqué plus t6t, la phase et la fréquence du signal d’horloge issu du VCO resteront
inchangées dans le cadre de la PLL. Par contre, dans le cas (b), le signal d’horloge H étant en avance
Sur Dentree, I'impulsion Uy, @ une durée réduite comparée a U, et cette durée varie de facon linéaire
en fonction du déphasage entre H et Denee. Ce qui justifie la caractéristique linéaire du comparateur

de phase de Hogge.

Tout comme le comparateur de phase d’Alexander, le détecteur de Hogge permet également, dans le
cadre de la PLL, de récupérer automatiquement les données reconstituées (signal A) sans besoin de
rajouter un circuit de décision de bits. Un autre avantage intéressant est la linéarité de ce type de
comparateur de phase. De ce fait, I'erreur de phase est quantifiée avec beaucoup plus de précision
gu'avec un comparateur de phase de type « Alexander » et I'horloge de sortie aura moins de jitter, ce
qui est particulierement intéressant pour certaines applications ou I'on cherchera a minimiser le jitter

de la PLL.

La caractéristique du comparateur de phase de Hogge est par ailleurs conditionnée par le train de

données (pattern) en entrée. En effet, son gain s’exprime de maniére générale par :

al
Ky = zlij eq.1.4

Le coefficient a est fonction du nombre de transitions de la séquence du signal d’entrée :
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nombre de transitions + 1 Ic
o= eq.l.
nombre de bits 1

Par exemple, si I'on considére un pattern 010101..., on dénombre n - 1 transitions (passages de ‘0’ a

N (n-1)+1

‘1’ ou de ‘1’ & ‘0’) pour n bits, ce qui donne un coefficient a = = 1 pour ce pattern. Par contre

pour un pattern 001100..., il y a, pour n bits transmis, seulement n/2 - 1 transitions, d'ou o = %. La

figure 1.27 illustre la caractéristique du comparateur pour ces deux patterns.

Loy (A) pattern 010101... (o= 1)
A
----- pattern 00110011... (o =0.5)
/ a2 1
e Trer/ 44 ..
-7} -n/é ______ 71/'2 1 AQ@ (rad)y
. 1 -Ipgr/ 4 Lo
T -Irgr/ 2 /

Figure 1.27: Caractéristiques du comparateur de phase de Hogge pour 2 patterns différents

Le discriminateur de Hogge présente quelques inconvénients. En effet, le décalage entre les signaux
(par exemple, entre Denyee €t A sur la figure 1.25) devient non négligeable en HF et il faudrait dans ce
cas précis, rajouter des cellules de délai sur certaines branches pour que les deux signaux arrivent au
méme moment sur les portes XOR. Il faut, en plus, noter que ces cellules de retard rajoutées sont
souvent sensibles aux variations process. Pour ces deux raisons essentiellement, le détecteur de
Hogge n'est pas trés prisé pour les hautes fréquences [Raz_02]. Cependant, d'autres solutions
existent pour pallier a cette limitation en fréquences des comparateurs de phase et parmi elles, le

comparateur de phase dit « Half_Rate » et ses variantes.

A.2. 1. 3. Comparateur de phase de type « Half-Rat e » et variantes

En hautes fréquences (au-dela de quelques GHz), il devient plus difficile de mettre en ceuvre une
PLL pour la récupération d’horloge et de données. En effet, il devient plus délicat de mettre au point
un VCO haute fréquence qui puisse avoir de trés bonnes performances (linéarité, gain, plage de
fonctionnement, bruit de phase, consommation...). De ce fait, certains modules CDR HF sont congus
avec un VCO qui oscille a la moitié de la fréequence (débit) du signal d’entrée. Cette approche permet
de relacher les contraintes HF qui peuvent peser sur le VCO. Toutefois, une telle topologie de circuit
CDR nécessite un comparateur de phase qui « comprenne » que la fréquence du signal d’entrée est
le double de la fréquence du signal d’horloge issu du VCO. Les détecteurs de Hogge et d'Alexander
ne pouvant assurer une telle fonction, d'autres topologies de comparateurs de phase ont été
développées pour fonctionner dans de telles PLL : le comparateur de phase de type « half-rate » (cf.

fig. 1.28) par exemple.
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Figure 1.28: Discriminateur de phase « Half-Rate » [Raza_02]

Le fonctionnement de ce comparateur de phase semble similaire a celui du détecteur de Hogge.
Seulement, la grosse différence par rapport aux deux comparateurs de phase précédents tient a
l'utilisation de « D-latches » au lieu de « D-flip-flop ». Contrairement aux D-flip-flop, les D-latches sont
sensibles aux paliers (haut ou bas) du signal dentrée. Ainsi sur la figure 1.28, le latch Bl
(respectivement B2) recopie le signal Denyee SUr sa sortie A (respectivement B) tant que le signal
d’horloge H (qui est a la moitié du débit Dy/2) reste a I'état haut (respectivement a I'état bas). La

combinaison des signaux A et B via la porte OU exclusif donne une impulsion XOR1 dont la largeur

est proportionnelle au déphasage entre le signal d’entrée et le signal d’horloge issu du VCO.

De la méme maniere, les signaux C et D combinés a travers l'autre porte XOR permettent de générer

limpulsion XOR2 qui elle, a une largeur fixe, égale a la durée bit T, et sert donc de référence comme

dans le cas du comparateur de phase de Hogge [Sav_01], [Raz_02], [Raza_02] (cf. fig. 1.29).

Dentreﬂ3 | Dentreﬂi

W L] L] L |

A | L L A ] i

s _ [ [ L =& _JL_ T L

xort || []_[] [ xRt ||| ) L | L

c | [ c —

XOR2 | | | | XOR2 | |

L

(@ (b)

Figure 1.29: Chronogrammes du discriminateur de phase « Half-Rate », (a) I'horloge en avance, (b) I'horloge en retard.

Lors de la phase de décision de bits, les 2 fronts de H seront utilisés.
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Sa caractéristique est en principe la méme que celle du comparateur de Hogge présentée sur la figure
[.27. Ayant la méme valeur du coefficient o et la méme plage de linéarité (2m), les deux comparateurs

ont le méme gain K, (eq.1.4).

Ce comparateur de phase présente I'avantage d’étre linéaire, ce qui tend a réduire le jitter de I'horloge
en sortie de la PLL. Par contre, un circuit de décision de bits est nécessaire pour reconstituer les
données en entrée. Pour cela, le signal d’entrée sera échantillonné sur les deux fronts du signal

d’horloge.

Par ailleurs, il existe également une version binaire de comparateur de phase « Half-Rate ». Celui-ci
fonctionne avec deux horloges l'une en phase, l'autre en quadrature de phase avec le signal en

entrée. Son fonctionnement est similaire au comparateur de type « Alexander » [Raz_02].

Toujours dans le souci de relacher les contraintes de vitesse sur le comparateur de phase et de
réduire la fréquence et la consommation du VCO, des comparateurs de phase dits « Quarter-Rate »
ont été congus, aussi a base de bascules D et de portes XOR [Lee_03]. Dans ce cas, la fréquence
d'oscillation du VCO est quatre fois plus petite que celle du signal dentrée. Le principe de
fonctionnement reste assez similaire au comparateur de phase « half-rate » et au détecteur de Hogge.
Il existe également des comparateurs de phase « 1/8-rate Clock » permettant de réaliser des PLL qui
fonctionnent avec un VCO dont la fréquence est huit fois inférieure a celle du signal d’entrée
[Seo_02], [Sam_04]. De tels comparateurs de phase permettent de mettre au point des circuits CDR a

base de PLL analogiques fonctionnant a des débits avoisinant les 40 Gbit/s.

Bilan sur les discriminateurs de phase

Trois types de discriminateur de phase ont été présentés dans ce paragraphe. lls présentent tous

leurs avantages, inconvénients et leurs domaines d’application privilégiés.

Le comparateur d’Alexander permet d’avoir un temps d'accroche tres faible de la boucle. En plus, il
permet de faire directement la décision de bits. Par contre sa principale limitation concerne sa

caractéristique binaire, ce qui dégrade les performances de la PLL notamment en termes de jitter.

Le comparateur de Hogge permet également de faire la récupération des données sans rajouter un
circuit de décision de bits. L'autre gros avantage constitue la linéarité de ce type de comparateur de

phase. Toutefois, il présente des non-idéalités qui génent son fonctionnement en hautes fréquences.

Enfin, les discriminateurs de type « Half-rate », « Quarter-rate » et « 1/8-rate clock » conviennent pour
les hautes fréquences et permettent de relacher des contraintes de vitesse et de consommation sur le

VCO. Par contre, il faut prévoir un circuit de récupération de données adapté pour la décision de bits.

Dans tous les cas, ces discriminateurs de phase produisent deux impulsions dont la largeur est

fonction du déphasage en entrée. Ces impulsions sont ensuite traitées par la pompe de charges.
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Pompe de charges

La pompe de charges (cf. fig. 1.30) traduit les données binaires issues du discriminateur de

phase en une grandeur électrique (courant Ip).

Vdd
Irer
T T~ | Up |Zo - oo oo
| > | Filtre de boucle |
| Discriminateur | b !
| dephase | p, ! T !
I — [ !
L ——— ] — |
1 |
|
Irer \zzz.-. }

Figure 1.30: Pompe de charges

Globalement, il y a trois étapes de fonctionnement d’'une pompe de charges, dépendant de I'état des

signaux issus du comparateur de phase [Best_03] (cf. fig. 1.31):

« L'injection de charges dans le filtre (Up = 1, Dn = 0). Dans ce cas, Ip prend la valeur + Iggg.
e La conservation des charges (Up = Dn). C’est I'état « haute impédance », le courant de sortie Ip
est nul.

» Le retrait de charges du filtre de boucle (Up = 0, Dn = 1). Dans ce cas, lp prend la valeur - Irgr.

Up

Figure 1.31: Chronogrammes illustrant le fonctionnement de la pompe de charges

La valeur du courant Izer est un parameétre important dans le dimensionnement de la boucle. Elle
détermine le gain du comparateur de phase et donc influence la dynamique de la boucle, la plage de

capture, la consommation entre autres.

Le r6le de la pompe de charges est d'assurer que la quantité de charges dans le filtre soit
proportionnelle a I'erreur de phase détectée par le comparateur de phase. Cependant la réalisation au

niveau transistor de ce circuit présente quelques difficultés majeures telles que :
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« L'injection de courants de fuite qui induisent des erreurs de phase systématiques entre I'’horloge
de sortie de la PLL et le signal d’entrée, ce qui peut compromettre la décision de bits.
« Les variations technologiques qui induisent des problemes de partage de charges et

d'appariement entre les deux sources de courant de la pompe de charges (mismatch).

Plusieurs architectures de pompes de charges existent mais pour surmonter les difficultés liées aux
courants de fuite et au mismatch notamment, des architectures différentielles associées a un certain
nombre de miroirs de courant sont souvent utilisées [Lee_00], [Ter_04]. Nous présenterons dans le
second chapitre de ce manuscrit une architecture de pompe de charges basée sur des miroirs de

courant.

A.2. 2. Filtre de boucle

Le filtre de boucle joue un réle de lissage. Il moyenne le courant de sortie de la pompe de
charges et le transforme en une tension continue V. qui servira a controler le VCO (cf. fig. 1.32). Le
filtre de boucle (souvent de type passe-bas) est une composante cruciale dans I'élaboration d’une
PLL. En effet, il conditionne essentiellement les paramétres dynamiques de la boucle : stabilité,
comportement transitoire, agilité, résistances aux bits identiques consécutifs, ... Le filtre de boucle
peut étre implémenté de plusieurs fagons mais dans le cadre de PLL a pompe de charges, le plus
souvent on fait appel aux filtres actifs analogiques ou aux filtres passifs. La consommation et certaines
contraintes technologiques comme celle de la densité d'intégration peuvent intervenir dans le choix de

I'architecture du filtre.

R . | Filtre de
| Pompede | lp | boucle veo
| charges I : [
L 1 |
I
L: IRE
I |
I |
| 7777 |

Figure 1.32: Filtre de boucle passif attaqué en courant

Dans un contexte de réalisation de circuits CDR & basse consommation, nous nous sommes
intéressés seulement aux filtres passifs a base de résistances et de capacités. Dans le second
chapitre, nous détaillerons le dimensionnement du filtre de boucle utilisé dans une PLL a pompe de
eme

charges du 3" ordre.

A.2. 3. L'oscillateur controlé en tension (VCO)

Un VCO (Voltage Controlled Oscillator) est un oscillateur qui génére un signal dont la fréquence f
dépend de la tension d’entrée Vcrre; fo est appelée fréquence propre ou fréquence libre du VCO.
Idéalement, la caractéristique (fréquence en fonction de la tension de contrdle) est linéaire (cf. fig.

1.18) et la pente de cette caractéristique définit le gain K, du VCO exprimé en Hz/V ou en rad/s/V.
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Le VCO est probablement le bloc le plus critique de la PLL. De maniére générale, il est modélisé par
un systeme bouclé, un formalisme qui permet notamment de déterminer les conditions d'oscillation
[Raza_02]. Différentes architectures permettent de réaliser ce systéme bouclé tout en satisfaisant le
critere de Barkhausen (qui garantit I'oscillation). Dans le cas des VCO totalement intégrés en

technologie CMOS, il existe deux approches classiques :

* les VCO a circuit résonant LC

e les VCO en anneau (Ring VCO)

A.2. 3.1. VCO a circuit résonant LC

Ce type de VCO fonctionne sur la base d'un résonateur constitué d'éléments passifs L
(inductance) et C (capacité). De maniére générale, Il est formé par un circuit résonant LC en paralléle
avec un circuit actif qui compense les pertes dans les éléments passifs. La combinaison entre

l'inductance L et la capacité C forme le circuit bouchon qui donnera la pulsation d’'oscillation :

Les pertes dans la bobine essentiellement et dans la capacité sont généralement modélisées par une

résistance R, en parallele avec le circuit bouchon, comme sur la figure .33 [Raza_02] :

Figure 1.33: Modélisation d'un résonateur LC

A la pulsation de résonance w = wo, 'impédance équivalente du modéle est réduite a R,. C'est

l'influence de cette résistance parasite qui doit étre supprimée en ajoutant des structures avec des

éléments actifs qui présentent une résistance négative.

De nombreuses architectures de ce type de VCO existent dans la littérature, notamment quand il
s'agit de hautes fréquences : oscillateur de Colpitts, oscillateur a simple paire croisée, oscillateur a

double paire croisée, oscillateur Hartley (dual de celui de Colpitts), ...

Par exemple, le schéma de la figure 1.34 montre la structure du VCO dit « simple paire croisée ». On

distingue deux parties fonctionnelles [Sil_09]:

« le résonateur LC formé par les inductances L1, L2 et la capacité C.
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« la partie « active » que forment les transistors NMOS MO, M1 et M2. Cette partie simule la
résistance négative énoncée ci-dessus pour compenser les pertes dues a la résistance parasite,

sinon les oscillations seraient amorties.

! I
L1 ; 12
C
Voutl I I Vout2
O—9 ————O

M1 :] [: AR

ICTRL

VerrL 4| MO

Figure 1.34: VCO LC « simple paire croisée » [Sil_09]

La tension de contréle Vcrr. de I'oscillateur appliquée sur la grille de MO permet de moduler le courant

Ictre Qui @juste la valeur de la résistance négative (gn,) vue des drains de M1 et M2.

Les VCO de type LC présentent 'avantage d’avoir de trés bonnes performances en termes de bruit de
phase notamment [Lee_66]. Cependant, I'inconvénient majeur réside dans l'intégration sur silicium.
En fait, bien qu’on sache maintenant les intégrer, ce type d'oscillateur occupe une surface de silicium
trés grande (inductance). Cet inconvénient devient davantage génant en basse fréquence ou les
valeurs des composants passifs (L et C) deviennent encore plus grandes. S'y ajoute la sensibilité des

éléments passifs, donc la fréquence d’oscillation, aux variations process.

Il existe également les structures de VCO a double paire croisée qui présentent de meilleures
performances en termes de bruit de phase mais elles consomment plus que celles a simple paire

croisée.

A.2. 3.2. VCO en anneau

Un VCO en anneau (Ring VCO) est généralement formé d’un nombre impair (supérieur ou égal a
3) de cellules de délai identiques (cf. fig. 1.35). La sortie est rebouclée sur I'entrée, la fréquence
d'oscillation est fonction du nombre de cellules élémentaires et notamment du retard introduit par

chaque cellule.
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b sortie
_—— O —

Figure 1.35: VCO en anneau

Si I'on appelle par N (N = 2n+1) le nombre de cellules et par T le retard introduit par chaque cellule,

alors la période d’oscillation s’écrit :
TO = ZNT

Chaque étage peut étre implémenté de différentes fagons. Les structures les plus rencontrées
demeurent les cellules a base d'amplificateurs sur charge RC et celles basées sur des architectures a

base d'inverseurs CMOS classiques.

En plus d'étre facile a mettre en ceuvre, la deuxieme solution se préte mieux a une intégration sur
silicium en raison de l'absence de composants passifs. Cependant, I'absence d'inductance et de
varactors dans ce type de VCO constitue a la fois un avantage en termes de densité d'intégration
mais aussi un inconvénient en termes de performances en bruit de phase [Haj_98]. En effet, ce VCO
en anneau présente un comportement passe bas et est peu sélectif. Ce caractere peu sélectif lui
donne un bruit de phase plus important, comparé aux structures de VCO LC. Un autre inconvénient
concerne la linéarité de la caractéristique de ce type de VCO : celle-ci sature souvent assez vite en

hautes fréquences.

Toutefois, du fait notamment de sa simplicité et de sa facile intégration, ce type de VCO est trés
approprié pour les applications faible coQt. L'architecture et la caractéristique d’'un VCO en anneau

seront étudiées dans le prochain chapitre.

En conclusion, les PLL analogiques utilisées aujourd’hui comme modules CDR sont le plus
souvent des PLL a pompe de charges. Les différents composants d'une telle PLL sont choisis ou
dimensionnés en fonction des performances attendues et des applications visées. Le tableau 1.2

suivant montre I'état de I'art des PLL analogiques utilisées comme modules CDR.
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Référence [Ana_01] [Che_11] [Che_09] [Jal_11] [Lin_ 08] [Pot_96] [Yang_06]
P —
Année 2001 2011 2009 2011 2008 1996 2006
Débit 2,5 Ghit/s 100 Mbit/s 3,2 Ghit/s 9,1 Ghit/s 3,125 Gbit/s 143 - 360 Mbit/s 155,52 Mbit/s - 3,125 Gbit/s
Application NG Systémes FlexRay « Serlal|zer/D_eser|aI|zer» NG NC Syn_chronlsa_thn NC
haute vitesse de signaux vidéo
Technologie CMOS 0,4 pm CMOS 0,18 um CMOS 0,18 pm CMOS 0,13 um CMOS 0,18 pm BiCMOS 0,8 um CMOS 0,18 pm
Comparateur D f||p.-f|op" Alexander variante de Hogge Hybride variante Alexander variante de Hogge Alexander
de phase analogique (Alexander-Hogge)
Alimentation 3,3V 1,8V 1,8V 1,2V 1,8V 5V 1,8V
. Simulation . .
Résultats Mesure Post-Layout Mesure Simulation Mesure Mesure Mesure
, 17,4 ps (RMS) 4,2 ps (RMS) 80,4 ps @ 155 Mbit/s (RMS)
Jitter 199,66 ps (pk-pk) 2,12 ps (RMS) 10,99 ps (pk-pk) 19 ps (RMS)@ 177 Mbit/s
167 ps (RMS) 30,2 ps (pk-pk) 467 ps @ 155 Mbit/s (pk-pk)
Jiiter pk -pk 41,75% Ul 1,99% Ul - 10% UI 9,44% U - 7,24% Ul @ 155 Mbit/s
(en %UI)
Jiiter RMS 4,35% - 0,68% - 1,31% 0,34% 1,24%
(en %UI)
Consommation 33,5 mwW 6,649 mwW 136 mW 36 mwW 60 mwW 500 mwW 95 mW @ 3,125 Gbit/s
Temps 650 ns 4 us . > 50 ps
d'accroche (1625 bits) (400 bits) NC 30 ns (273 bits) (> 156000 bits) NC NC
Plage de . . . .
capture 15 MHz NC 2,56 - 3,2 Ghit/s 8,3-9,6 GHz NC 143 - 360 Mbit/s 155,52 Mbit/s - 3,125 Gbit/s
:ﬁgiﬁ? 0,8 mmx0,4mm| 0,4 mmx 0,4 mm 0,8 mm x 1 mm NC 0,17 mm x 0,78 mm 4 mm? 1,1 mm x 0,8 mm
NC : Non communiqué

Tableau I|.2. Etat de I'art des modules CDR réalisés a I'aide de PLL analogiques
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Cet état de I'art tient compte des réalisations les plus récentes. Il confirme que les comparateurs de
phase de Hogge et d’Alexander restent les plus présents dans la conception de tels modules CDR.
existe aujourd’hui des comparateurs de phase dits hybrides ([Jal_11]). Ceux-ci fonctionnent en deux
phases. Dans la premiére phase, le comparateur se comporte littéralement comme celui d’Alexander.
Ceci permet d’obtenir un temps de verrouillage réduit (seulement 273 bits dans [Jal_11]). La 2°me
phase débute lorsque la PLL est verrouillée, le comparateur de phase se comporte comme celui de

Hogge dans le but de réduire le jitter.

Globalement, a débits sensiblement proches, les circuits CDR utilisant le comparateur de Hogge ont
un meilleur jitter grace a leur linéarité. A titre d’exemple, on constate un jitter RMS (normalisé par
rapport au débit) de 0,34% avec l'architecture proposée dans [Pot_96] (utilise une variante du
discriminateur de Hogge) contre 1,24% dans l'architecture de [Yang_06] utilisant une structure

d’Alexander.

Par ailleurs, ce tableau confirme que la consommation des circuits augmente avec le débit de

fonctionnement du module CDR, tout le contraire de la surface occupée sur silicium.

Un autre point commun remarquable entre ces différentes publications est la bonne performance en
termes de jitter (valeur peak-to-peak <10% Ul hormis [Ana_01]), ce qui caractérise les modules CDR

basés sur des PLL analogiques.

B. PLL numérique

L'architecture et le principe de fonctionnement d’'une PLL ayant été étudiés dans le paragraphe
précédent, nous nous contenterons ici de mettre en évidence les différences majeures entre PLL
analogique et PLL numérique. De facon simplifiée, une PLL numérique peut étre vue comme une PLL
analogique avec des composants digitalisés. Plusieurs architectures de PLL numériques ont été
développées depuis quelques années mais de maniére générale celles destinées a la réalisation de

circuits CDR peuvent se résumer au synoptique présenté sur la figure 1.36.

Signal 'CP [
d’entrée ! .

Discriminateur Convertisseur i Filtre de Horloge
de phase numérique : boucle

Figure 1.36: Synoptique d’'une PLL numérique
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La composition d'une telle PLL ressemble beaucoup a celle d'une PLL analogique a pompe de

charges :

» Le comparateur de phase CP est généralement composé d’'un discriminateur de phase et d'un
convertisseur numérique. Il joue un réle équivalent a celui du comparateur de phase dans les
PLL analogiques a pompe de charges.

« Le filtre de boucle (filtre numérique) moyenne le signal d’erreur issu du convertisseur numérique.

« Le DCO (Digitally Controlled Oscillator) joue le réle du VCO dans la PLL analogique.

B.1. Le Comparateur de phase

Comme dans les PLL analogiques destinées aux circuits CDR, le discriminateur de phase est
trés souvent une architecture d’Alexander, de Hogge ou équivalente a ces deux. Ces deux structures
ayant déja été étudiées, il convient ici de se focaliser sur le bloc de conversion numérique. A I'image
de la pompe de charges dans les PLL analogiques, le convertisseur numérique permet de trouver une
image numérique du déphasage (durée) entre le signal d'entrée et I'horloge en entrée du

discriminateur de phase (cf. fig. 1.37).

Fel
Din |_var
iscrimi <z com_convert i sortie
Discriminateur + _ > Convertl_sseur |
H de phase Numérique
_> |
ref

Figure 1.37: Synoptique des comparateurs de phase de PLL numériques réalisant des fonctions CDR

D;, constitue le signal d’entrée et H le signal d’horloge fourni par le DCO. La figure 1.38 décrit le
fonctionnement de ce type de comparateur de phase, D;, étant pris en phase avec H. On suppose le
discriminateur de phase linéaire. Il génére une impulsion var dont la largeur du pallier haut est
directement I'image du déphasage entre D;, et H, et une impulsion de référence ref dont la durée
demeure fixe, égale a Ty/2, Ty, étant la durée bit. Une soustraction entre ces deux signaux permet
d’obtenir un signal a trois états (-1; O0; 1). Le signal com_convert est ensuite transmis au
convertisseur numérique cadencé a une fréquence Fe. Le convertisseur fournit en sortie une valeur
numérique, image du déphasage entre D;, et H. Sur la figure 1.38, D;, étant en phase avec H, la sortie

esta‘o.
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I
N
B
B
B
B
B

e | ] L] [
ref L L [ ]

com_convert

sortieo><0><o><o><o><o>

Figure 1.38: Chronogrammes illustrant le fonctionnement des comparateurs de phase de PLL numériques réalisant des

fonctions CDR. Sur cet exemple, la valeur du signal sortie est réévaluée a chaque front descendant du signal d’horloge

La fréquence d’échantillonnage F. doit étre trés grande par rapport au débit car c’est elle qui définit la

précision du comparateur de phase. Une perte en précision a ce niveau se traduirait par une

imprécision de I'erreur de phase synonyme d’un jitter de I’horloge générée par la PLL plus important.

Par ailleurs, plusieurs structures existent pour la réalisation de la fonction convertisseur numérique.
Dans tous les cas, la précision de la conversion numérique reste le point clé car impactant le jitter de
I'horloge de sortie de la PLL. La valeur numérique issue du convertisseur est ensuite envoyée au filtre

numérique.

B.2. Le filtre numérique

Le r6le du filtre est similaire & celui du filtre de boucle dans le cadre d’une PLL analogique. Dans
ce paragraphe, seront présentés brievement les types de filtre numérique présents dans la littérature,
leurs avantages et inconvénients.

Parmi les architectures de filtres utilisés aujourd’hui dans la conception de PLL numériques, on trouve

plus fréquemment :

« Lesfiltres a base de compteurs numériques
« Les filtres a réponse impulsionnelle finie RIF

« Les filtres obtenus par transformation de filtres analogiques (filtres a réponse impulsionnelle
infinie RII).

B.2.1. Filtres a base de compteurs numériques

Les filtres a base de compteurs ont été largement abordés dans [Best 03] qui propose pas
moins de trois architectures de filtres a base de compteurs. La plus simple est un compteur up / down,

comme présenté sur la figure 1.39.
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!

clock
— signal com_DCO|—>»
Compteur
N bits
—»Up/Dn overflow —»

Figure 1.39: filtre compteur [Best_03]

Ce type de filtre est basé sur un compteur N bits piloté par une horloge clock haute fréquence.
L'entrée Up/Dn permet de décider du sens croissant ou décroissant du comptage. Le signal d’entrée
signal correspond a la sortie du convertisseur numérique, traduisant I'erreur de phase. La sortie du
compteur com_DCO correspond a la sortie du filtre (cf. fig. 1.40), elle va commander le DCO pour

ajuster sa fréquence en fonction de I'erreur de phase.

L'avantage de ce type de filtre concerne la simplicité et la facilité de mise en ceuvre de l'architecture.
Ensuite, contrairement aux filtres analogiques qui occupent des surfaces importantes sur silicium, un
tel filtre est trés intéressant en termes de densité d’intégration. C’est une topologie du 1° ordre

(intégrateur) et sa fonction de transfert est donnée par (T, désigne la période d’échantillonnage) :

F(p) = —

P) =—

pTe
T,

signal —'—|—|—|_|—,
Up/ Dn—I

com_DCO—'_'_l—l_l—l_'_I_l_‘—‘

overflow

Figure 1.40: Chronogrammes illustrant un filtre a base de compteur [Best_03]

Au vu de la fonction de transfert, le seul parameétre de cette architecture de filtre reste la fréquence
d’échantillonnage. Ceci constitue un inconvénient majeur dans le sens ou le concepteur n’a aucune
maitrise des parametres dynamiques de la boucle, notamment en ce qui concerne I'étude de la

stabilité de la boucle.

B.2.2. Filtres a réponse impulsionnelle finie RIF

Les filtres RIF présentent I'avantage d’étre inconditionnellement stables. L'opération de filtrage

est définie par un produit de convolution entre le signal numérique x(n) en entrée et la réponse
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impulsionnelle finie h(k) du filtre, ce qui correspond a une multiplication dans le domaine fréquentiel.

Le signal de sortie y(n) du filtre est alors défini par I'’équation aux différences :

M
y(n) = x(n) * h(k) = 2 h(k). x(n — k)
k=0

Ou encore :
Y(f) = H(). X()

Le filtre est entierement défini par les coefficients de la réponse impulsionnelle. Le nombre de ces

coefficients (M + 1) donne directement I'ordre du filtre.

Au niveau de la conception, les filtres RIF peuvent étre réalisés a 'aide de trois opérations de base :
addition, multiplication et opérateur de retard unitaire (cf. fig 1.41). Aujourd’hui, ils sont faciles a

synthétiser grace notamment aux oultils logiciels qui existent.

h(M)

;\Dy(n)=x(n) “h(k)

Figure 1.41: Architecture d'un filtre RIF

Dans le cadre d'une PLL numérique, ils sont sollicités pour leur stabilité inconditionnelle [Bou_11].
Grace a I'absence de récursivité, ces filtres sont moins sensibles aux erreurs de quantification que les
filtres RIl. Cependant dans le cadre de la PLL, les filtres RIF présentent le méme inconvénient que les
filtres a base de compteurs présentés précédemment : les seuls parametres restent la fréquence
d’échantillonnage et l'ordre a partir desquels sont déduits les coefficients du filtre RIF. Celui-ci devra
donc étre dimensionné empiriquement et dans ces conditions, on ne peut prévoir clairement le

comportement dynamique de la boucle.

B.2.3. Filtres numériques obtenus par analogie aux filtres analogiques (filtres RII)

Ceux-ci découlent généralement de la transformation bilinéaire de filtres analogiques [Kim_12]
[Kra_07] [Sha_89]. Ce type de filtre permet de rassembler des avantages des filtres analogiques et
numériques. En effet d'une part, les coefficients (valeurs des résistances et capacités) sont d’'abord
calculés en analogique avant de faire la transformation bilinéaire. Ainsi, contrairement aux filtres RIF, il
y a moins de coefficients a calculer, donc une complexité réduite. D'autre part, ces filtres occupent
moins de surfaces silicium que leurs équivalents analogiques, ils permettent donc de relacher les
contraintes liées a la densité d’intégration des filtres analogiques et d’'éviter les problemes de dérive et

de variations process que connaissent les composants passifs des filtres analogiques. Aussi, ils sont
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flexibles : ils offrent la possibilité de pouvoir évoluer au cours du temps en réactualisant au besoin les
valeurs des coefficients. Enfin, contrairement aux deux architectures précédentes, la détermination

des coefficients du filtre prend en compte les paramétres dynamiques de la PLL numérique.

Toutefois, ce type de filtre présente quelques limites. Celles-ci concernent notamment la perte de
précision liee au codage de ses coefficients. La récursivité de l'architecture fait qu’elle est trés
sensible aux erreurs d’arrondis des coefficients, contrairement aux filtres RIF. Ce type de filtre sera

étudié plus en détail dans le troisieme chapitre de ce mémoire.

B.3. Le DCO

L'oscillateur a commande numérique DCO est contr6lé par un mot binaire directement généré
par le filtre de boucle numérique. Comme le VCO dans la PLL analogique, il fournit un signal d’horloge
dont la fréquence est proportionnelle au mot binaire a son entrée. Il peut étre vu, ou méme
implémenté comme un ensemble composé d'un convertisseur numérique analogique CNA et d'un
VCO (cf. fig. 1.42).

Fréquence
d’échantillonnage

DCO
Mot de
commande ~ Mise en CNA @ sortie
forme !

Figure 1.42: Modele DCO

Plusieurs architectures de DCO existent mais de facon générale on retrouve les mémes catégories
d’architectures que pour les VCO. Les DCO a base de cellules de délai [Che_05] [Kum_10] [Kum_12]
(DCO en anneau) présentent quasiment les mémes caractéristiques que les VCO en anneau.
Aujourd’hui dans la littérature [Perr_09] [Kak _11], il est plus fréquent de trouver des architectures de
DCO a base d'inductances et de varactors. Dans de telles structures, la fréquence est contrblée par la

valeur de capacités (les capacités MOS ou les Cgs de transistors NMOS sont souvent utilisés).

Le tableau 1.3 présente un état de I'art des circuits CDR réalisés avec des architectures de PLL

numériques.
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Référence [All_04] [Fuk_09] [Oh_07] [Yin_11]
S ——
Année 2004 2009 2007 2011
Débit 1 Gbit/s 10 Gbit/s 2,5 Gbit/s 2,5 Ghit/s
—r Communication Interconnections
Application "chip-to-chip" haute vitesse NC NC
Cible ASIC ASIC ASIC ASIC
d'implantation CMOS 0,18 pm CMOS 90 nm CMOS 0,13 pm CMOS 0,13 pm
Comparateur . CP linéaire + Alexander +
de phase (CP) CP5etassans IDC | yoqujateur Ax "Deserializer" Alexander + Hogge
. Simulation
Résultats post-layout Mesure Mesure Mesure
: : 47,2 ps (pk-pk) 68 ps (pk-pk)
Jitter NC 14 ps (pk-pk) 7.2 ps rms 5,7 ps rms
Jitter pk -pk ; 14% Ul 11,8% Ul 15% Ul
en %Ul
Consommation <2mw 65 mw 13,2 mw 7 mw
Plage de capture 420 MHz - 1,3 GHz NC NC 500 MHz - 3,2 GHz
Surface silicium 60 um x 50 pm 0,12 mm? 430 ym x 300 um | 400 pm x 500 pm

(ASIC)

NC : Non communiqué

Tableau 1.3. Etat de I'art des modules CDR réalisés a I'aide de PLL numériques
A la lumiére de cet état de l'art, la récupération d’horloge et de données a base de PLL numérique est
principalement implantée sur ASIC. Une des raisons de ce choix est la limitation en fréquence des
cibles FPGA. Cet état de I'art montre également que, comme en analogique, les comparateurs de

phase de Hogge et Alexander sont également trés prisés.

Par ailleurs, en comparant ces publications a I'état de I'art des PLL analogiques (cf. tableau 1.2), on
constate qu'a débit fixé, les PLL numériques utilisées comme modules CDR nécessitent moins de
surface silicium (ASIC), consomment globalement moins que les versions analogiques. Par exemple,
pour un débit de 2,5 Gbit/s, on constate des consommations inférieures a 15 mwW [Oh_07] [Yin_11]
pour des PLL numériques et de 33,5 mW [Ana_01] pour une structure analogique. Toutefois, selon les
deux états de l'art, les PLL numériques ont généralement un jitter en valeur relative (% Ul) plus

important.

1.2.1.2. Boucle a verrouillage de délai DLL

De maniéere générale, I'architecture et le principe de fonctionnement d'une DLL sont assez
proches de ceux de la PLL décrits plus haut. Au contraire d’'une PLL qui assure la synchronisation en
fréquence et en phase, la DLL travaille exclusivement sur la phase. Cela nécessite généralement une
horloge de référence assez stable qui travaille a la fréquence du signal d’entrée. Comme pour la PLL,
la DLL présente des architectures aussi bien analogiques que numériques. Dans sa forme la plus

simple, une DLL est principalement constituée de (cf. fig. 1.43) :
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e Un comparateur de phase qui se comporte de la méme facon que dans une PLL. Comme dans
la PLL analogique, le comparateur de phase est trés souvent associé a une pompe de charges
dans certaines architectures de DLL [Che_07] [Zha_04] [Sid_97].

+ Un filtre de boucle qui est généralement du 1* ordre.

« Une ligne a retard contrdlée en tension (VCDL Voltage Controlled Delay Line) ou contrélée
numériquement (DCDL Digitally Controlled Delay Line). C'est la la différence architecturale

majeure avec une PLL ou il y a un VCO a la place d’'un VCDL ou un DCO a la place d’'un DCDL.

.
-

Horloge de sortie

Signal > Comparateur .| Filtre de
d’entrée de phase "| boucle

Horloge de référence ol o~ S TSN
-Quartz o
-VCO, DCO

-PLL VCDL

Figure 1.43: Synoptique de base d’'une DLL

Le comparateur de phase détecte I'erreur de phase entre le signal d’entrée et le signal d’horloge issu
du VCDL. Ce signal d'erreur est ensuite moyenné par le filtre de boucle qui fournit une tension
continue, image de l'erreur de phase, permettant de controler la valeur du délai dans les cellules du
VCDL. Cette opération est répétée un certain nombre de fois jusqu'a réduire au maximum, voire
annuler le déphasage des 2 signaux en entrée du comparateur de phase, auquel cas on dira que la

DLL est verrouillée.

Le VCDL est le plus souvent formé de cellules de retard élémentaires dont le retard introduit est
modifié par une tension de contrdle. Ces cellules sont souvent a base d'inverseurs CMOS [Jov_05]
[Maj_10] dont on contrble le temps de propagation et donc le délai introduit par la cellule. Cependant
de telles cellules sont limitées par des disparités sur le délai introduit qui proviennent essentiellement
des variations technologiques, notamment sur silicium. Alors, certains travaux [Che_07] ont mis en
avant des cellules de délai différentielles pour étre moins sensibles aux problémes d'appariement

(mismatch) et de variations process entre autres.

Un des avantages d’'une DLL est d'étre inconditionnellement stable car il s’agit généralement de
systeme du premier ordre (avec un filtre qui se résume a une capacité) [Jov_05] [Che_07], ce qui
permet un gain de place important. En effet, contrairement aux VCO qui se comportent comme des
intégrateurs (et donc comme des filtres du 1* ordre), les VCDL ne générent pas de pdle dans la
fonction de transfert de la DLL. Le probléme de I'étude de la stabilité ne se pose donc pas et ce
systeme permet d'avoir une plage de capture assez large. Cela permet en outre d’avoir un temps

d’'acquisition réduit, comparé a celui de la PLL. De plus, les DLL étant composés d'une majorité
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d’éléments numériques (comparateur de phase, VCDL), leur encombrement est particulierement

réduit.

L'inconvénient majeur réside dans la sensibilité du VCDL (cellules de délai) aux variations
technologiques. Aussi, du fait que le VCDL ne constitue pas un péle dans la fonction de transfert de la
DLL, il ne se comporte pas alors comme un filtre vis-a-vis du signal en entrée. Ceci fait que la DLL ne
filtre pas le bruit en entrée qui va étre donc propagé a travers toute la ligne a retard (VCDL), ce qui va
dégrader les performances de la DLL notamment en termes de jitter. C'est pourquoi la DLL n’est pas
trés utilisée dans les applications qui requierent la récupération d’'une horloge pure (faible jitter), par
exemple. Par contre, elle convient trés bien pour la synthése de fréquence a partir d’'une horloge treés

stable (généralement un quartz).

En outre, comme dans le cadre de la PLL, le comparateur de phase devra étre bien choisi pour que la

DLL puisse fonctionner comme un circuit CDR.

Par ailleurs, pour cumuler certains avantages de la PLL (filtrage du bruit en entrée) et de la DLL (faible
temps d’acquisition), plusieurs travaux [Zha_04] [Lee_92] ont proposé d'allier les deux systemes. La
figure 1.44 montre une architecture basée sur ce type de systéme, avec un nombre minimum de blocs

fonctionnels.

\ DLL
D .
in VCDL - Comparateur - Filtre de
de phase boucle
A
PLL

Logique |-
\_

L————»
horloge

Données
reconstituées

Figure 1.44: Combinaison PLL / DLL

Dans cette architecture, la DLL permet de se verrouiller assez rapidement sur la fréquence du signal
d’entrée Dy,. La PLL affine (en phase) le verrouillage de la boucle et le module « logique » prend la
décision de bit au moment optimum. Grace a la PLL, cette structure permet d'avoir un bon jitter. Les
principaux inconvénients de cette architecture sont la complexité qui en découle (deux boucles sont a
étudier au lieu d'une seule), ainsi qu’'une augmentation de la taille du circuit et de la consommation

par rapport a une architecture de DLL classique.

1.2.1.3. Synchronisateur de bits avance/retard ELG S

Le synchronisateur de bits avance/retard ou ELGS (Early/Late Gate bit Synchronizer) est aussi

un circuit assez populaire pour la réalisation de CDR [Gar_79]. L'ELGS est un systéme asservi qui a
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un fonctionnement similaire a une PLL ou a une DLL dans certains cas. Les données traitées par
'ELGS sont généralement codées NRZ et bipolaires. La structure (cf. fig. 1.45) est généralement

constituée de [Zic_08] :

< Une branche « early » que forment un intégrateur et une fonction valeur absolue.

» Une branche « late » identique a la branche « early ».

« Un soustracteur qui permet de déduire I'erreur de phase a partir des sorties des deux fonctions
valeur absolue.

« Un filtre de boucle permettant de moyenner I'erreur de phase, comme dans le cas des PLL et
DLL.

» Un oscillateur commandé (VCO ou DCO) ou une ligne a retard (VCDL ou DCDL).

« Un bloc de contréle qui, a partir du signal d’horloge généré par le VCO, dicte aux deux branches

les périodes d’intégration.

[ ‘Branche « Ec;rl);»

[
‘ [
_ | Intégrateur o .1 \
e Early o |

[

Entrée NRZ
bipolaire Logique Filtre de
de contrdle | Veo boucle
,_l sortie
B O I -

T |

[
_ | Intégrateur o . !
Late o i
\

-
\
i Branche « Late » E

Figure 1.45: Synchronisateur de bits avance / retard ELGS

Le signal d’entrée est intégré sur chaque branche pendant une durée dépendant du déphasage entre
le signal d’horloge du VCO et le signal d’entrée. Les chronogrammes de la figure 1.46 permettent de
mieux comprendre le fonctionnement de la structure. Sur cet exemple, I'horloge du VCO est supposée
en retard sur le train de données en entrée. Le signal d’entrée est intégré sur la branche early durant
le pallier bas du signal d’horloge. Au prochain front montant d’horloge, la derniére valeur de la sortie
de l'intégrateur early est maintenue et ce, durant tout le pallier haut de I'horloge. Au front descendant,
une remise a zéro est faite et 'opération recommence. Si le pallier bas est entierement contenu dans
la durée bit (c’est le cas dans fig. 1.46), alors la valeur maximale est obtenue en sortie de l'intégrateur,
sinon la valeur finale de l'intégrale est réduite, proportionnellement au déphasage entre le signal

d’entrée et I'horloge. Un raisonnement analogue s’applique sur la branche late.
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Figure 1.46: Chronogrammes illustrant le fonctionnement synchronisateur de bits avance / retard ELGS

Les sorties des deux modules valeur absolue sont comparées au niveau du soustracteur qui fournit
ainsi I'erreur de phase entre le signal d’horloge généré par le VCO et le signal d’entrée. Cette erreur
de phase sera ensuite lissée par le filtre de boucle qui produit ainsi une tension permettant d’accélérer

ou de retarder le VCO de sorte a réduire le déphasage entre le signal d’entrée et le signal d’horloge.

L’ELGS peut étre modélisé comme une PLL (ou une DLL) avec un discriminateur de phase formé par
les deux branches et le soustracteur, un filtre de boucle et un VCO (ou un VCDL). Cette modélisation
linéaire permet de dimensionner le filtre de boucle et de prévoir le comportement dynamique de la

structure.

L'ELGS peut étre implémenté en analogique mais on ne trouve aujourd’hui pratiquement que des
versions numériques implantées via un prototypage FPGA. Ce choix se justifie souvent par la
flexibilité, la portabilité qu'offrent les circuits numériques en général. Il existe aujourd’hui beaucoup de
fonctions numériques déja réalisées et optimisées IP (Intellectual Property) qui facilitent I'implantation
des circuits sur cible FPGA par exemple, ce qui permet un gain de temps important pour le
concepteur. Dans ce cas ou 'ELGS est implémenté en numérique, les intégrateurs sont souvent des
compteurs ou accumulateurs et le VCO est remplacé par un DCO (NCO). Par contre, il y a un risque
de perte de précision liée a l'utilisation de certaines IP, au codage du filtre de boucle entre autres et

une limitation en fréquence de la structure lorsqu’elle est implantée sur FPGA.

En outre, une variante de cette architecture est utilisée dans certaines applications particuliéres.
Comme dans les structures de DLL, le VCO est remplacé par un VCDL ou un module équivalent et

dans ce cas le fonctionnement et la modélisation de la boucle sont assimilés a ceux d’'une DLL. Ce
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type d’architecture intervient par exemple dans la phase de poursuite de la synchronisation au niveau
des récepteurs de systtmes a étalement de spectre de type DSSS (Direct Sequence Spread

Spectrum) avec l'utilisation d’'un corrélateur avance/retard pour chaque branche.

Par ailleurs, un des plus gros avantages de 'ELGS est la présence des deux intégrateurs early et late
qui se comportent comme des filtres passe-bas vis-a-vis du signal d’entrée, ce qui rend I'ELGS
particulierement performant pour des signaux d’entrée a faible rapport signal a bruit. Par contre, cette
architecture est plus gourmande qu'une PLL par exemple en termes de consommation, complexité,

surface occupée sur silicium, nombre de cellules logiques, etc.

L'architecture, le dimensionnement et la modélisation d’'un module ELGS numérique seront étudiés

plus en détail dans le troisieme chapitre.

1.2.1.4. CDR par interpolation de phase CDR PI

Ce type de circuit CDR est moins présent dans la littérature que les trois précédents. De maniére
générale, l'architecture d’'un module CDR a base d’interpolation de phase présente beaucoup de

similitudes avec celle d'une DLL. C'est généralement constitué de deux boucles [Rambus] [Hsi_08]:

« Une boucle de référence qui est généralement une PLL ou une DLL qui permet de générer un
certain nombre de signaux d’horloge a la méme fréquence, mais régulierement déphasés.

< Une boucle dite CDR comportant un comparateur de phase PD, une pompe de charges CP, un
filtre de boucle LPF et un bloc formé de fonctions de sélection et d’interpolation de phase (cf. fig.
1.47).

Sélection
de phase
PD (0l 4 » LPF
Din > >
Boucle CDR

Figure 1.47: Architecture d’un circuit CDR par interpolation de phase

Le jeu d’horloges généré par la boucle de référence est injecté sur le sélecteur de phase qui, grace a
la sortie du filtre de boucle LPF, sélectionne I'horloge dont la phase est plus proche de celle du signal

d’entrée. La phase du signal d’horloge généré par le sélecteur est comparée a celle du signal d’entrée
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au niveau du comparateur de phase qui fournit ainsi un signal d'erreur proportionnel au déphasage
entre les deux signaux. Le filtre de boucle moyenne le signal d’erreur et génére une tension continue
qui va permettre de réajuster la phase du signal d’horloge en choisissant la « bonne horloge » au
niveau du sélecteur de phase. Plusieurs variantes de ce circuit existent, leur différence réside

généralement au niveau de I'architecture du module de sélection de phase.

Le module CDR PI présente quelques avantages, comparé a la PLL, a la DLL ou a 'ELGS. En
particulier, la séparation entre la boucle de référence d’horloge et la boucle CDR offre la possibilité
d'optimiser séparément l'agilité de la boucle CDR et le jitter de la boucle de référence. Cette
architecture présente tout de méme beaucoup d’inconvénients. D’abord, cette structure nécessite a
son entrée une horloge stable F et précisément a la fréquence du signal d’entrée D;, (ou un multiple
entier de cette fréquence). Ensuite, I'occupation en surface silicium et la consommation passent
pratiquement au double (deux boucles utilisées sur I'exemple de la figure 1.47), par rapport a une PLL
ou une DLL classique. En somme, cette architecture de CDR ne semble pas adaptée a des

applications a faible codt.

Globalement, les modules CDR basés sur des systémes asservis fonctionnent sur le principe de
poursuite de la phase du signal d’entrée et présentent I'avantage de fournir une horloge avec un bruit
de phase relativement faible. Certaines architectures restent gourmandes en consommation et en
surface occupée et le temps de verrouillage est souvent relativement long. Le tableau 1.4 suivant
présente I'état de I'art des modules CDR basés sur des systemes bouclés (Les PLL numériques et

analogiques ne sont pas prises en compte car développées plus en détail dans 1.2.1.1.).
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Référence [Dal_05] [Hua_12] [Kre_05] [Lee_06] [Mai_ 02] [Rav_09] [Rhe_03] [Zic_08]
 — _______— __  _ |
Année 2005 2012 2005 2006 2002 2009 2003 2008

"ELGS" avec Interpolation Interpolation
Type PLL /DLL CP d'Alexander de phase de phase DLL ELGS PLL /DLL ELGS
Débit ~ 2,5 Gbitls 6 Gbit/s 10,8 Gbit's 1 Gbits 900 Mbit/s 4 kbit/s 10 Gbitls 52,5 Mbit/s
(débit max)
s - I Systéme de . .
Application Commgnlcatlon NC Appllcatlon A:lppllc_at_lor]ls NC télécommande NC Radio Iog|C|eIIe
optique multi-canaux multi-link . restreinte
embarqué
Cible d'implantation ASIC ASIC ASIC ASIC ASIC FPGA ASIC FPGA
P (BICMOS 0,35 pm) | (CMOS 90 nm) | (CMOS 0,11 um) | (CMOS 0,13 pm) | (CMOS 0,25 um) | (Xilinx XC2v3000) | (CMOS 0,12 um) | (Xilinx XC2V1000)
. 8 ps (pk-pk) 13,3 ps (pk-pk) 3,2 ps RMS 34,4 ps (pk-pk) 244 ps (pk-pk) :
Jitter 0.4ps(RMS) | 1.68ps (RMS) | @ 2.7 Gbits 5,9 ps (RMS) 31,3 ps (RMS) NC 18 ps (pk-pk) NC
Jitter pk-pk 29% Ul 7,98% U - 3,44% Ul 21,96% U - 18% UI -
en %Ul
Consommation 775,5 mW 44,4 mW 220 mwW 9,7 mW 3 mw NC 550 mwW NC
Temps d'accroche 1 ms t()g)oooo NC NC NC NC 220 ms (880 bits) NC NC
Plage de capture 12,5 - 2700 Mbit/s NC ~ 8,64 kHz NC NC NC NC NC
Surface silicium 2 2 1,1 mm x 1,75 mm
(ASIC) 9 mm 0,054 mm 0,25mmx 1,4 mm | 290 um x 230 pm 270 pm x 50 pm - (CDR+DMUX) -
Nombre de cellules " " 124 "LUT"
] - - - - 2% du FPGA . + 73 "Flip-Flop”

logiques (FPGA)

NC : Non communiqué
Tableau I.4. Etat de I'art de modules CDR basés sur des systéemes asservis (PLL/DLL, DLL, PI, ELGS) (résultats de mesure)
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A la lecture de ce tableau, on peut voir que les performances en termes de jitter, lorsqu’elles sont
communiquées, sont généralement tres bonnes (moins bonnes dans le cas de l'utilisation d’'une DLL
[Mai_02]). Par contre, la surface occupée sur silicium (ASIC) est réduite sauf quand il s’agit
d’architectures PLL/DLL. Hormis les circuits & base de DLL, la consommation des modules CDR
présentés dans ce tableau est bien plus importante que celle des circuits a base de PLL analogique
ou numeérique. A titre d’illustration a 2,5 Gbit/s, la PLL analogique dans [Ana_01] consomme 33,5 mW,
la PLL numérique [Yin_11] 7 mW et I'architecture a base de PLL/DLL [Dal_05] 775,5 mW.

Cependant, le temps d'accroche, lorsqu'il est communiqué, est trés grand (2500000 bits dans
[Dal_05]) pour ces architectures de circuits CDR. On lit également dans ce tableau que lorsque le
module CDR est implanté sur une cible FPGA [Rav_09] [Zic_08], peu d’'informations relatives aux
performances sont communiquées. Dans le cas échéant, I'accent est plutét mis sur 'architecture du

circuit, sur la rapidité ou encore sur la réduction de la taille du circuit.

En somme, les modules CDR basés sur des systéemes asservis présentent globalement de bonnes
performances en termes de jitter. Certaines de ces architectures présentent des consommations
intéressantes. Cette catégorie de CDR présente des performances moins bonnes en termes d'agilité
(temps de réponse élevé), ce qui promet, néanmoins, un bon Ngc.

Le paragraphe suivant dresse un état de I'art des circuits de récupération d’horloge et de données qui

reposent sur des systemes en boucle ouverte.

[.2.2. CDR a base de systemes en boucle ouverte

Le principe de fonctionnement des modules CDR basés sur les systémes en boucle ouverte
repose essentiellement sur l'alignement de la phase du signal d’entrée avec celle d'un signal
d’horloge généré localement. Dans cette catégorie de CDR, on trouve aujourd’hui principalement

guatre architectures et quelques variantes :

» Les architectures basées sur un principe de sur échantillonnage

e Les modules CDR basés sur le filtrage

» Ceux basés sur la correction permanente de la phase d’'un VCO en anneau (Gated Ring VCO
based CDR)

 Les circuits CDR basés sur le verrouillage en injection d’un oscillateur.

Chacune de ces architectures va étre discutée dans ce paragraphe.
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1.2.2.1. CDR basé sur le sur échantillonnage

Les modules CDR a base de sur échantillonnage ou O-CDR (Oversampling based CDR)
présentent moins de complexité que leurs analogues basés sur des systéemes asservis. Ce type de
CDR (cf. fig. 1.48) ne réalise qu'une fonction : la reconstitution des données, mais il n'y a pas de
récupération d’horloge comme dans les autres modules CDR. Toutefois, il est classé dans les circuits

CDR du fait de la similarité de son fonctionnement avec les modules CDR classiques [Kub_10].

Dout
B .
: |
élection |-

: Sélecti |
—— e — — — — — — | & & 4 & '
D | sur échantillonnage | | |
n | l_ | | Q: |
| - > & |
> » | l - g = g |

| ] e [ Registre 1 23 @

- L > e données » SO F
I I de donné g |
| | I g ,:.’. = |
| s 1 ™ | : > & |
I A P | | I
| { I | reconstitution |
| | . des données

- T T T 1
Ref —»! VCO / PLL Multi-Phase |

Figure 1.48: Synchronisation par sur échantillonnage

Le principe de base d'un O-CDR consiste a échantillonner un certain nombre de fois chaque bit du
signal d’entrée, a détecter les transitions du signal d’entrée et a faire une décision de bits optimale. De
ce fait, au moins trois échantillons sont requis pour faire une récupération correcte de la donnée en

entrée.

Le bloc VCO/PLL Multi-phase génere les horloges qui échantillonnent le signal d'entrée D, a
différents instants. Les échantillons sont ensuite stockés temporairement dans le registre de données
qui est généralement un registre FIFO (« First In First Out »). Le détecteur d'instant d’échantillonnage
détecte les transitions du signal d’entrée et comporte des algorithmes qui décélent l'instant optimum
d’échantillonnage du signal d’entrée [Kub_10] [Ahm_05]. Il dicte au bloc sélection la décision de bit

convenable. L'instant de décision optimum est le plus proche du milieu du bit (cf. fig. 1.49).
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Figure 1.49: Fonctionnement CDR basé sur le principe de sur échantillonnage

Les principaux avantages de cette architecture de CDR sont le trés faible temps d’acquisition et une
stabilité inconditionnelle inhérente a la structure méme. Une implémentation numérique est également
possible. Cependant, pour avoir une bonne précision, cette structure nécessite que le VCO ou la PLL
multi-phase génére un signal a trés haute fréquence, ce qui peut se traduire par une consommation
importante. Ce type de module CDR est généralement implanté sur ASIC lorsque le débit de travail
devient assez élevé. Pour les basses fréquences, il peut également étre implanté sur prototype FPGA
par exemple ([Kub_10]) pour pouvoir bénéficier de certains avantages des circuits numeériques,

notamment la flexibilité.

Un autre avantage de cette catégorie de CDR est son faible temps d’accroche. Malheureusement, les
publications des modules CDR a base de sur échantillonnage présentées dans I'état de l'art (cf.

tableau 1.5) ne donnent pas de résultats concernant le temps de verrouillage.

1.2.2.2. Le filtrage

Les modules CDR a base de filtrage, comme le montre la figure .50, se présentent sous une

architecture assez simple. lls sont généralement constitués de [Wal_02] :

* Un détecteur de fronts
» Unfiltre passe bande qui posséde un trés grand facteur de qualité
* Une ligne a retard

e Une bascule D pour retrouver les données.
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Données
Signal NRZ ol retard »b 0 reconstituées
>D
- Filtre passe bande
Détecteur L -
de fronts g [ Signaﬂ'
S d’horloge

Figure 1.50: Architecture de CDR basé sur le filtrage

Le signal d’entrée de type NRZ est injecté dans le détecteur de fronts qui génére une impulsion a
chaque front du signal d’entrée. Le signal résultant est équivalent a un signal RZ image du signal
d’entrée NRZ. Le filtre passe bande, nécessairement centré sur la fréquence (débit) du signal
d’entrée, permet, a partir du signal résultant de la détection de fronts, de générer le signal d’horloge.
Le signal d’entrée est ensuite retardé de sorte a ce qu'il soit échantillonné convenablement par le

signal d’horloge.

L'architecture peut davantage étre simplifiée lorsque les données en entrée sont codées RZ. En effet,
comme expliqué dans le paragraphe 1.1.2 du premier chapitre, le spectre d'un tel signal présente une
raie de forte amplitude a la fréquence d’horloge. Dans ce cas, le détecteur de fronts peut tout

simplement étre supprimé car le signal d’entrée RZ peut attaquer directement le filtre.

Le premier avantage de cette structure est qu’elle consomme trés peu, notamment si le filtre est
passif. L'architecture est assez simple a mettre en ceuvre et est trés intéressante en termes de temps
de développement car ne nécessitant pas beaucoup de composants. En plus, le temps d’acquisition
est trés faible, comparé aux architectures a base de systemes asservis. Cependant, ce type de CDR
présente un certain nombre d’inconvénients. D’abord, un filtre avec un trés grand facteur de qualité
(nécessaire pour obtenir un bon jitter d’horloge) peut étre difficile a réaliser et son intégration sur
silicium peut présenter des difficultés. De plus, le filtre est généralement sensible aux variations
technologiques, ce qui risque de créer une erreur de fréquence sur le signal d’horloge. Aussi,
I'architecture ne peut fonctionner correctement lorsqu’il y a une suite de bits identiques sur le signal
d’'entrée. En effet, 'amplitude du signal d’horloge a la sortie du filtre continue de décroitre (perte
d’énergie) tant qu’'il 'y a pas un nouveau front du signal d’entrée, ce qui peut entrainer I'extinction

temporaire du signal d’horloge si la séquence de bits identiques en entrée est trés longue.
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Figure 1.51: Exemple d'une perte de synchronisation due a une séquence de bits identiques

Sur la figure 1.51, une succession d'une dizaine de zéros provoque de cette maniere I'extinction du
signal d’horloge pendant une demi-période. Le ré échantillonnage des données d’entrée avec une

telle horloge peut ainsi générer beaucoup d’erreurs.

Enfin, le jitter sur le signal d’entrée n’est pas filtré par la structure, ce qui peut causer des erreurs au

niveau de la reconstitution des données.

1.2.2.3. CDR GRO

Ce type d’architecture dit (« Gated Ring Oscillator based CDR ») ou CDR GRO repose sur une
correction de la phase instantanée du signal d’horloge pour effectuer une décision de bits convenable.

Le synoptique de base d'un CDR GRO est présenté sur la figure 1.52 [Hsi_08] [Mul_07].

détecteur de front31
Din

Di, retardé Dout

i retard

Y
o
[®)
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L
oscillateur contrélé

Figure 1.52: CDR GRO
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C’est une architecture assez simple constituée principalement d'un détecteur de fronts, d'un
oscillateur en anneau et d’'un échantillonneur (bascule D fonctionnant sur front montant) qui prend la

décision idéalement a la moitié du temps bit.

Quand aucun front du signal d’entrée D;, n'est détecté (cas d'une suite de bits identiques), I'oscillateur
fournit idéalement une horloge a la fréquence du signal d'entrée. Dans ce cas, I'horloge CK est
directement a la fréquence libre de l'oscillateur en anneau. A chaque front de D;, détecté, le systeme

force l'oscillateur a repartir en alignant le front descendant de CK avec le front de D;, détecté.

Ce systeme a I'avantage de la simplicité de sa réalisation avec une surface occupée sur silicium pas
trés importante. Aussi, comme l'architecture précédente, le temps d’acquisition est trés faible (temps
de démarrage de l'oscillateur) et il n’y a pas de probleme de stabilité. Toutefois, I'inconvénient majeur
concerne les dérives de la fréquence propre de l'oscillateur lorsqu'il y a une longue suite de bits
identiques en entrée, ce qui génére des erreurs d’échantillonnage. Sur cet aspect, cette architecture

est plus sensible qu’une PLL par exemple et présente donc un Ngc moins bon.

Considérons le circuit CDR GRO étudié dans [Tall_09] comportant un oscillateur en anneau centré sur
54 MHz avec une dérive de +/- 11% (~ min 48 MHz — max 60 MHZz) de cette fréquence. Cette dérive a
été déterminée aprés des simulations statistiques de type Monte Carlo sur I'oscillateur. Une étude de
ce circuit CDR a ensuite été faite pour déterminer l'effet de cette dérive en fréquence due aux
variations technologiques. Sur la figure 1.53, on peut voir que le signal d'entrée D;, comporte une
séquence de cing ‘1’ consécutifs. Ce signal est échantillonné par I'horloge CK que I'on prend a sa

fréquence maximale (60 MHz).

1.0

ONOCRONONO
T 1. 1 1 1.0

ex f FLFLFLFLAUTFIAS
5

10 111 1110
OO0 ®0606

Figure 1.53: CDR GRO : Impact de la dérive de l'oscillateur sur le ré échantillonnage des données

Sur cet exemple, on remarque qu’un échantillon supplémentaire est créé apres le 5°M ‘1’ consécutif
lors du ré échantillonnage. Le résultat aurait été le méme avec une suite de cing ‘0O’ consécutifs. En
effet, avec une déviation de +/- 11% de la fréquence propre de l'oscillateur, au bout de cing bits

consécutifs, I'erreur d’échantillonnage accumulée devient supérieure a 50% (5 x 11%) du temps bit, ce
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qui crée systématiquement une erreur de ré échantillonnage d’'ou un Ngc = 5. De méme si le VCO
oscillait a la fréquence minimale (48 MHz), il y aurait un échantillon en moins sur le signal Do, au bout

de cinq bits identiques consécultifs.

Pour augmenter cette faible valeur du Ngc due aux probléemes de variations process, certaines
architectures [Yan_07] proposent d'asservir la fréquence de I'oscillateur sur une PLL. Cependant, on
perd tous les avantages liés a la surface occupée si I'implantation se fait sur ASIC, au faible temps
d’'acquisition, a la stabilité inconditionnelle du systeme, ... Une telle architecture est assez proche de

celle qui va étre présentée dans le paragraphe suivant.

1.2.2.4. Injection dans un systéme oscillant

Le verrouillage en injection d'un oscillateur est un phénoméne non linéaire abondamment étudié
dans la littérature. 1l est démontré [Adl_73] que lorsqu’'un signal d’horloge est appliqué sur un
oscillateur, ce dernier va voir sa fréquence dévier vers la fréquence du signal injecté, sous certaines
conditions (cf. fig. 1.54). Une fois que les deux oscillateurs sont placés dans le méme environnement,
la principale condition pour que le verrouillage ait lieu est que la différence de fréquence entre les

oscillateurs ne soit pas trés grande.

Oscillateur 1 Oscillateur 2

injection
—_—

fOSC

finj
Figure 1.54: Principe de l'injection dans un oscillateur

Si la différence |fi; — fosc| N'esSt pas trés grande, l'oscillateur 2 (oscillateur esclave) se verrouille sur
l'oscillateur 1 (référence), autrement dit fosc = finj. Cette technique est parfois utilisée pour réduire le
bruit de phase de l'oscillateur esclave. Elle est également utilisée pour la récupération d’horloge et de
données. Un certain nombre de travaux [Edw_03] [Lee_03] proposent une architecture de CDR (cf.
fig. 1.55) constituée d'une boucle (PLL ou DLL) qui sert de référence et d'un oscillateur qui se

verrouille sur I'horloge issue de la boucle de référence.
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Figure 1.55: CDR basé sur le principe de I'injection dans un oscillateur

La boucle de référence est souvent une DLL ou une PLL (avec un VCO multi phase) asservie sur une
référence fixe F. Elle génére plusieurs signaux d’horloge stables et régulierement déphasés. Leur
fréquence fi,; est sensiblement égale a la fréequence fos de l'oscillateur esclave. Une de ces horloges
est ensuite sélectionnée (en fonction de la phase du signal d’entrée D;,) et va étre injectée dans le
VCO dit esclave. De cette maniére, le verrouillage est atteint rapidement, d’ou un avantage de cette

structure en termes de temps d’acquisition.

Par ailleurs, le phénomeéne du verrouillage en injection a été étudié aussi bien pour des oscillateurs
LC [Raz_04] que pour des oscillateurs en anneau [Mes_05], ce qui permet un choix plus large du type
d'oscillateur a implémenter suivant I'application visée. L'avantage de ['utilisation d'oscillateurs LC est
lié a un bruit de phase réduit, comparé aux oscillateurs en anneau. Toutefois, ces derniers se prétent

mieux a une intégration sur silicium, notamment aux bas débits.

Bilan sur les modules CDR basés sur des systemes en boucle ouverte

En résumé, cette catégorie de circuits CDR se caractérise généralement par la simplicité de sa
réalisation et un co(t réduit, comparé a celui des circuits CDR a base de systemes asservis. Le
tableau 1.5 suivant dresse un état de I'art des modules CDR réalisés a I'aide de systémes en boucle

ouverte.

Cet état de l'art de ces circuits permet de voir rapidement que les performances sont nettement en
deca de celles qu’on pourrait atteindre avec les circuits CDR congus avec des systéemes asservis en
termes de jitter notamment. En effet, on obtient des valeurs de jitter en valeur relative proches de 2%

Ul [Che_11] [Dal_05] pour les architectures reposant sur des systémes asservis. A contrario, en ce qui
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concerne les systémes en boucle ouverte, I'état de l'art (cf. tableau 1.5) montre des valeurs de jitter

supérieures a 7%.

Ce tableau confirme aussi le trés faible temps d’accroche des circuits CDR en boucle ouverte

(seulement 50 bits dans [Lia_08] et [Rad_03]).

En outre a débit égal, la consommation de cette catégorie de CDR est globalement plus basse que
celle des circuits & base de systémes asservis. A titre d'exemple a 2,5 Ghit/s, on constate une
consommation de 775,5 mW [Dal_05] (systeme asservi) et de seulement 7,08 mW [Lia_09] (boucle
ouverte). Cette faible consommation des systémes en boucle ouverte est essentiellement due a la

simplicité des architectures. Il en est de méme pour la surface silicium occupée.
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Référence [Bro_07] [Edw_03] [Han_07] [Kub_10] [Lee_ 07] [Lia_08] [Lia_09] [Rad_03] [Taj_05]
——  —  _________________________  _ |
Année 2007 2003 2007 2010 2007 2008 2009 2003 2005
Débit 3,2 Gbit/s 3,125 Ghit/s 1,25 Gbit/s 125 Mbit/s 20 Gbit/s 10 Gbit/s 2,5 Gbit/s 125 Mbit/s 20 Gbit/s
Type o sur Verrouillage CDR GRO s verrouillage CDR GRO CDR GRO Filtrage CDR GRO
échantillonnage par injection échantillonnage par injection
Application NC NC NC NC Réseaux optiques Communication NC Réseau Interconnexions
PP passifs (PONSs) optique local LAN haute densité
Cible ASIC ASIC ASIC FPGA ASIC ASIC ASIC Fibre ASIC
d’'implantation (CMOS 0,13 pm) | CMOS 0,18 um CMOS 0,18 pm (Xilinx Spartan 3) CMOS 90 nm CMOS 0,18 pm CMOS 55 nm optique CMOS 0,18 pm
Résultats Mesure Mesure Mesure Mesure Mesure Mesure Mesure Mesure Simulation
. 85,6 ps (pk-pk) : 13,77 ps (pk-pk) 42,7 ps (pk-pk) )
Jitter 13.2 ps (RMS) NC 100 ps (pk-pk) NC 1,87 ps RMS 8,5 ps RMS 28,89 ps (pk-pk) NC NC
Jiiter (pk-pk) 27,39% Ul . 12,5% Ul . 27,54% Ul 42,7% Ul 7,22% Ul . .
en %Ul
Consommation 19,5 mW 80 mW 110 mW 51 mW 175 mW 36 mW 7,08 mW NC 70,2 mW
Temps " _ <5ns 2 us 400 ns 1,3 usec
d'accroche NC NC NC NC < 500 bits (50 bits) (5000 bits) (50 bits) (3250 bits)
NBIC NC NC >7 NC NC >11 > 253 NC NC
Plage de NC NC 1,1- 1,35 Gbit/s NC 800 MHz NC 1,9-35 GHz NC NC
capture
Surface 0,69 mm? 2
silicium 275 um x 295 um | 1 mm x 160 pm | ~ 470 pm x 250 pm NC 0,8 mm x 1,2 mm 450 pm x 350 pm (Pads inclus) - 0,045 mm
NC : Non communiqué

Tableau 1.5. Etat de I'art des modules CDR basés sur des systémes en boucle ouverte
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Conclusion sur I'état de I'art des circuits CDR

En définitive, les deux catégories de CDR (boucle ouverte et systeme asservi) présentent chacune
leurs avantages et inconvénients.

Dans le 2™ chapitre de ce manuscrit, nous présenterons une réalisation de circuits CDR visant de tres
bonnes performances en termes de jitter et de consommation. Pour cela, il est important de classifier
les différents états de I'art présentés dans ce chapitre en mettant I'accent particulierement sur le jitter
et la consommation. Les deux catégories de circuits CDR (systemes asservis et boucle ouverte) sont

prises en compte dans cette étude. Sur la figure 1.56, nous tracons le jitter en valeur relative en

fonction de la consommation ramenée au débit (DLC) de quelques circuits des différents états de l'art.
b

Jitter en
% Ul A PLL analogique
TN fe A PLL numérique
o, . BN systemes en
45/? [Lﬁ'osl '\ boucle ouverte v Interpolation de phase
4 ,
40"/" \ QO Sur échantillonnage
. |
| I @ Verrouilage par injection
/
30% - B CDRGRO
[Bro_p71 O@ [L¢e_07]
-
20% e T T T T~
[Yin[ 141 ~ systemes ~
T AIFuk_09] asservis ~
/ [Oh_07] \
10% - Lin_08 '
! al 11] A Lin_og) )
\ .
: [Che_11] ,
N VLee 06] A -
. 1 1 1 1 1 1 4 [
0 0. 30 50 _ .- 70 Fgm (PW/bit.s™)
_____________ - b

Figure 1.56: Performances (jitter en fonction de la consommation) de différents modules CDR

La figure 1.56 confirme que les circuits CDR a base de systemes asservis présentent un meilleur jitter.
Les systémes en boucle ouverte consomment globalement trés peu mais ont un jitter trés important.
De cette étude, on peut établir un facteur de mérite F,, prenant en compte le jitter (en %UI) Jy, et la
consommation (ramenée au débit). Soient J,, le jitter d’horloge peak-to-peak, Ppc la consommation

globale du circuit CDR, on pose (Ppc est exprimée en mW et J,, en ns) :

1 1 Dy, 1
Fm = — % = =
Juu Poc Jpp*Dp*Ppc  Jpp * Pnc
b

Le tableau 1.6 donne le facteur de mérite des modules CDR comparés sur la figure 1.56.

Publication | [Bro_07] |[Che_11] |[Fuk_09] |[Jal_11] |[Lee_06] | [Lee_07] | [Lia_08] | [Lin_08] |[Oh_07] | [Yin_11]

Catégorie BO SA SA SA SA BO BO SA SA SA

Fn (mW'l.nS'l) 0,60 0,75 1,10 2,53 2,99 0,41 0,65 0,55 1,61 2,10

BO = Boucle ouverte, SA = Systéme asservi

Tableau 1.6. Facteur de mérite de quelques circuits CDR
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Globalement, les circuits a base de systemes asservis présentent un meilleur facteur de mérite (cf

tableau 1.6). Cela se justifie essentiellement par le fait que d’une part, le temps d’accroche ne soit pas

pris en compte dans la définition de F,,. D’autre part, les circuits CDR basés sur des systémes bouclés

présentent d’excellentes performances en termes de jitter. Ce comparatif aiguillera particulierement le

choix de I'architecture du module CDR présenté dans le second chapitre de ce manuscrit.

De facon plus générale, il convient, en fonction des applications visées et des performances

attendues (jitter, consommation, temps d’accroche, Ng, ...), de choisir l'architecture de CDR la plus

convenable. Le tableau 1.7 est établi a partir des états de I'art des modules CDR présentés dans ce

chapitre. Il résume essentiellement les avantages et inconvénients des circuits CDR discutés dans ce

paragraphe.

Avantages Inconvénients
Grand Ngic Temps d'acquisition élevé
PLL Faible jitter Intégration des composants passifs (filtre de boucle)
Plage de capture limitée, Agilité moyenne
Faible temps d'acquisition Jitter important
DLL Agilité, plage de capture Faible Ngic
Stabilité Intégration des composants passifs
Temps d'acquisition Taille circuit, consommation
Sgsa?:lre](ses PLL/DLL Faible jitter Complexité, étude séparée des 2 boucles
Intégration des composants passifs
Comportement / bruit Taille circuit, consommation importante
ELGS Ngic grand Plage de capture faible
Jitter faible Agilité moyenne
Bon Ngic Grosse Consommation
Interpolation Temps d'acquisition faible Nécessite souvent PLL ou DLL de référence
de phase
Faible jitter
Stabilité inhérente Nécessite VCO / PLL multi-phase
échantﬁg:mage Temps d'acquisition faible Taille circuit, consommation
Grande agilité Faible Ngic
Architecture simple Faible Ngic
CDR GRO Temps d'acquisition faible Trés sensible aux variations process
Boucle Faible taille du circuit Jitter important
ouverte Stabilité
Architecture simple Nécessite un filtre a trés haut facteur de qualité
Filtrage Faible temps d'acquisition Faible Ngc, Jitter important
Stabilité Sensibilité du filtre aux variations process
Faible temps d'acquisition Faible Ngic, Jitter moyen
Verrouillage

par injection

Grande agilité
Stabilité

Plage de capture moyenne

Sensibilité aux variations process

Tableau 1.7.

Résumé des avantages et inconvénients des architectures CDR
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A la lumiere de ce tableau de synthese et des différents états de I'art discutés dans ce chapitre, il

ressort des criteres qui permettent d'aiguiller le choix de I'architecture de CDR adéquate.

La cible d'implantation du circuit (ASIC ou FPGA) donne des orientations quant a la structure de CDR
a adopter. En effet, I'implantation sur cible FPGA implique [l'utilisation d'un circuit entierement
numeérique qui soit synthétisable par les outils de synthése existants. Cela réduit alors le choix des
architectures de CDR qui se limitent alors le plus souvent aux PLL, DLL et ELGS numériques. A
'opposé, I'implantation sur ASIC offre plus de possibilités du fait qu'aussi bien les circuits analogiques
que les circuits numériques peuvent étre pris en charge. Dans ce cas, ce sont les autres critéres qui

vont déterminer le choix de I'architecture qui convient le mieux.

Le débit de transmission est aussi un critere assez déterminant. En effet, si certaines architectures de
CDR sont plus performantes en basses fréquences, d'autres sont trés vite limitées en hautes
fréquences. La PLL analogique, lorsque des comparateurs de phase de type « Half-rate » ou
« quarter-rate » sont utilisés, peut fonctionner avec des débits de transmission qui peuvent monter
jusgu’a 40 Gbit/s [Lee_03]. Les circuits CDR numériques, lorsqu’ils sont implantés sur FPGA, sont
limités en hautes fréquences car ils nécessitent une fréquence d'échantillonnage trés élevée pour

fonctionner correctement et garantir des performances optimales.

Les performances visées par le concepteur constituent le critere de sélection le plus en vue. Cela
concerne généralement tous les criteres de performances présentés dans 1.1.3. Nous discutons ici
seulement des critéres qui sont les plus mis en avant a I'état actuel de la recherche tout en gardant a
I'esprit que tous les critéres ne peuvent étre optimisés et que des compromis s'imposent dans tous les

cas.

« Le jitter (bruit de phase) sur I'horloge de sortie du circuit CDR est généralement plus faible dans
les architectures a bases de systémes asservis de type PLL ou ELGS du fait que le bruit en
entrée est filtré par la boucle. A I'opposé, les modules CDR basés sur des systémes en boucle
ouverte souffrent souvent d'un jitter important. En particulier dans les architectures de CDR
basées sur le sur échantillonnage, c'est généralement la fréquence d'échantillonnage et le
déphasage élémentaire entre les horloges générés par le bloc VCO/PLL multi-phase qui
conditionne la résolution du module CDR, donc le jitter.

« La plage de capture est généralement plus faible dans les CDR basés sur des systemes
asservis, car limitée par la plage de linéarité du comparateur de phase. Les systémes en boucle
ouverte ne connaissent pas cette limitation et possédent donc généralement une meilleure plage
de capture. Il en est de méme pour le temps d’acquisition et le temps de réponse.

e Les performances vis-a-vis du bruit sont généralement caractérisées par I'évolution du taux
d’erreur bit TEB en fonction du rapport signal a bruit SNR du signal d’entrée. Sans aucun doute,
les circuits CDR a base de systémes asservis sont les meilleurs candidats pour réaliser de

meilleures performances dans le bruit, car ils constituent un filtre vis-a-vis du bruit en entrée. En
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particulier, 'TELGS constitue le module CDR le plus convenable pour réaliser un bon TEB pour
des rapports signal a bruit assez faibles du signal d’entrée.

« Le nombre de bits de maintien tolérés (Ng,c) est largement meilleur dans les architectures de
systemes asservis. Les modules CDR a base de systeme en boucle ouverte ont de maniéere
générale une trés agilité (faible temps de réponse), ce qui justifie leur mauvais Ngc.

« Enfin, la consommation, la surface occupée sur silicium ou encore le nombre de cellules logiques
utilisées évoluent dans le méme sens. Les CDR basés sur des systéemes asservis consomment
globalement plus que ceux en boucle ouverte qui sont également moins gros en termes de taille

de circuit.
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Conclusion du chapitre |

Ce chapitre permet d'avoir une vue globale des circuits CDR mis en ceuvre dans les
communications sans fil. Les criteres de performances (jitter, temps d’accroche, plage de capture,
agilité, Ngic, consommation, ...) décrits en début de chapitre permettent de comparer les différentes

architectures de CDR présentées.

Deux catégories de fonctions CDR ont été discutées dans ce chapitre : les circuits basés sur les
systemes asservis et ceux reposant sur des systéemes en boucle ouverte. La premiere catégorie
demeure la plus utilisée a I'état actuel de la recherche. Plusieurs structures ont été présentées dans
cette catégorie : PLL analogique, PLL numérique, ELGS, interpolation de phase. Ces circuits CDR
offrent notamment de bonnes performances en termes de jitter et de bits de maintien (Ng,c). Au cours
de ce chapitre, un accent particulier a été mis sur ce type de CDR. Plusieurs raisons expliquent ce
choix. D'abord, I'état de I'art montre que ce sont les modules CDR les plus prisés aujourd’hui dans les
systemes de communication sans fil. Ensuite dans le cadre de cette thése, ce sont ces circuits qui ont

été les plus étudiés.

La deuxieme catégorie (systemes en boucle ouverte) comprend essentiellement les circuits
basés sur le sur échantillonnage, le filtrage, le verrouillage en injection, les fonctions CDR GRO. Ce
type de circuit CDR présente également ses avantages. En effet, elle se distingue généralement par la
simplicité des architectures et trés souvent par son aspect faible co(t. Ses performances moins
bonnes en termes de jitter et de Ng,c sont compensées par un trés faible temps de verrouillage et une

consommation réduite.

Le chapitre suivant propose I'étude et la conception d'un module CDR basé sur une PLL
analogique. Cette architecture a été développée dans le cadre de la synchronisation de données au

sein d'un récepteur Ultra Large Bande (ULB) impulsionnel non cohérent.
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Chapitre 11 Introduction

Introduction du chapitre |l

Ce chapitre propose la réalisation d'un circuit CDR destiné a la gestion d'énergie dans un
récepteur ultra large bande (ULB) impulsionnel non cohérent. Aprés avoir présenté rapidement le
concept de la gestion d'énergie dans les récepteurs ULB impulsionnels, il sera question d'une
description sommaire de la technologie ULB en général. Ensuite, le concept et les avantages des
récepteurs ULB impulsionnels non cohérents a faible débit seront introduits. Un état de I'art de ce type
de récepteur permettra d’avoir une idée des performances atteintes, notamment en termes de

consommation.

Il sera également présenté dans ce chapitre I'architecture et les performances du récepteur ULB
impulsionnel non cohérent dans lequel opére le circuit CDR conc¢u dans le cadre de cette thése. Ce
module CDR a été mis au point dans I'optique d’'une réduction importante de la consommation de ce
récepteur. De bonnes performances en termes de jitter et de consommation s’'imposent au module

CDR pour une gestion d’énergie efficiente.

Les différents états de I'art des circuits CDR présentés dans le précédent chapitre permettent un
choix judicieux quant a la structure de CDR adoptée. L'architecture et le dimensionnement du module
CDR seront développés dans ce chapitre. Les différentes simulations effectuées, notamment les
simulations statistiques prenant en compte les variations technologiques seront également expliquées
dans ce chapitre. Les résultats de simulation post-layout seront présentés avant le dessin des

masques de fabrication ainsi que les performances mesurées du module CDR.

Nous terminerons ce chapitre par I'étude de I'impact des performances (consommation, jitter) du

circuit CDR sur le récepteur ULB en question.
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II.1. Concept de la gestion d’énergie

Ce paragraphe expligue le concept de la gestion d'énergie dans les récepteurs ULB
impulsionnels a faible rapport cyclique sans trop entrer dans les détails du fonctionnement des
systemes ultra large bande (ULB) radio impulsionnels. Dans le paragraphe 1.2, nous présenterons

quelques généralités sur la technologie ULB impulsionnelle. Nous considérons ici une transmission

d’impulsions ULB de durée T a un débit D, = 1/T, (cf. fig. II.1).

1

amplitude (V)

!
|
T:l/Db

b

[

|
|
|
\/ ! \/ temps (s)V
|
|

Figure 11.1. Réception d’'impulsions ULB

La puissance instantanée P(t) = vdd * i(t) est la somme de la puissance statique et de la puissance
dynamique consommées par le récepteur. L’évaluation de cette puissance peut étre illustrée par le

schéma de la figure 11.2.

P()

Ppc— - - - -

temps (s;

Figure 11.2. Puissance consommée par un récepteur ULB impulsionnel

Sur la figure 1.2, Py, représente la puissance consommeée du systéme lorsqu’aucune impulsion n’est
transmise. Cette puissance est indépendante du débit de transmission. E,c désigne I'énergie

dynamique par impulsion transmise. Elle est fonction de la durée T de I'impulsion.

Comme Py, Eac est également indépendante de D,,. Ppc est la puissance moyenne consommeée par

le récepteur. La relation liant ces différentes grandeurs (Eac, Ponz, Dp) S'écrit :

PDC _POHZ+_T _POHZ+EAC*Db quIl
b
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~ . A £ . . . T
Le second terme de I'équation Exc * Dy peut étre réduit dans le cas d’un faible rapport cyclique T En
b

conséquence, il ressort de eq.ll.1 que la puissance consommée Ppc est directement fonction du débit

D, et du rapport cyclique Ti C'est ce qui explique les potentialités basse consommation des
b

récepteurs ULB impulsionnels a faible rapport cyclique. En effet, le principe de la gestion d’énergie
dans de tels récepteurs consiste généralement a travailler a des débits assez bas et a profiter du
faible rapport cyclique de sorte a réduire au maximum I'’énergie consommée par le récepteur. Dans le
contexte de cette thése, nous travaillons dans le cadre d’'un récepteur ULB impulsionnel a un bas
débit. La figure 1.3 représente I'évolution de la puissance consommeée Ppc en fonction du débit Dy
(eq.Il.1) pour différentes valeurs de Pgy, (1 pW, 50 pW, 1 mW, 5 mW). Sur cet exemple, I'énergie

dynamique Exc est constante et choisie de facon arbitraire (Exc = 10 pJ).

10 \
EAC =10 pJ (constante)

10° - .
< P. . =5mW #
2 OHz .,.;-f‘f
£ e ——— e |

8 Porz = 1MW o

o ‘ P . =50puW P

107+ et |

10’4 | i i | | | |

10" 10° 10" 10° 10° 10 10° 10° 10"
D, (Hz)

Figure 11.3. Puissance consommée Ppc en fonction du débit Dy, pour différentes valeurs de Pon;, Eac constante

On constate qu’a haut débit, la puissance globale consommée est quasiment indépendante de la
puissance Pgy,. Cependant, dans le cas qui nous intéresse (bas débit), la figure 11.3 montre que Ppc
est conditionnée par Pgy,. C’est pourquoi dans le cadre de cette thése, I'objectif va étre d’obtenir la

puissance Pgy, la plus faible possible.

La section suivante propose quelques généralités sur la technologie ULB.

II.2. Généralités sur les communications sans fil u ltra large

bande
[1.2.1. Historique et réglementations

Historiquement dans les radiocommunications, la transmission d’'informations est le plus souvent

basée sur la modulation d'une porteuse sinusoidale. En 1952, Pierce et Hopper [Pie_52]
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évoquent la transmission d’un signal au moyen d’impulsions. A partir de 1a, plusieurs travaux ont été
menés dans la transmission d'impulsions mais ils étaient particulierement destinés aux radars et aux
communications militaires notamment. Le terme Ultra Wide Band (UWB), Ultra Large Bande (ULB) en
francais, a été introduit pour la premiére fois par le département américain de la défense en 1989. Le
début des années 2000 marque un tournant important dans I'évolution de cette technologie. En effet,
plusieurs « startups » se sont développées et ont commencé a proposer sur le marché des produits
« UWB ». De plus, le 14 février 2002, la FCC (Federal Communication Commission) qui s'occupe de
la Iégislation et de 'agencement des bandes radiofréquences aux Etats-Unis décide d'allouer la bande
[3.1 — 10.6 GHz], soit une largeur de 7.5 GHz, utilisable sans licence [FCC_02] avec une Puissance
Isotrope Rayonnée Equivalente (PIRE) moyenne et une PIRE pic régies par un masque. On considéere
que la PIRE moyenne représente la puissance du signal émis contenue dans une bande de 1 MHz et

la PIRE pic, cette méme puissance intégrée sur une largeur de bande de 50 MHz.

La technologie ULB désigne désormais tout systéme occupant une bande de fréquence B supérieure
a 500 MHz dont la bande fractionnelle B/f. est supérieure a 20%, f. étant la fréquence centrale du

systeme. La figure 11.4 présente le masque des PIRE moyennes définies par la FCC.

Plus tard en févier 2007, 'TECC (European Communications Committee) régule a son tour le spectre
d’'un signal ULB. La bande de fréquences allouée s’étend de 6 a 8.5 GHz, soit 2.5 GHz de bande. Le
spectre imposé par la commission européenne est donc plus restrictif que celui défini par la norme
ameéricaine. Cependant dans ces deux réglementations, la PIRE du signal émis ne peut dépasser -
41.3 dBm/MHz dans la bande autorisée. Les masques définis par les différentes réglementations
définissent les valeurs pic et moyenne de la puissance des signaux émis ainsi que la bande passante
tolérée. A noter que le masque établi par ces reglementations differe selon le contexte applicatif

(intérieur, extérieur, radars automobiles, imagerie, ...).

Par ailleurs, d’autres réglementations ont été mises au point, notamment en Asie (Japon, Singapour).

T
Extérieur -
Intérieur

__10 S S S

PIRE limite (dBm/MHz)

0 5 10 15 20
Fréquence (GHz)

Figure 11.4. Masque des PIRE moyennes (indoor et outdoor) autorisées aux Etats-Unis.
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Par ailleurs, depuis la réglementation de la FCC en 2002 sur les bandes ULB, deux techniques
destinées a étre utilisées sur ces bandes ont été en concurrence: la communication radio
impulsionnelle (Impulse Radio Ultrawide Band, IR-UWB), et TUWB-OFDM (Orthogonal Frequency
Division Multiplexing). L'IR-UWB repose sur la transmission d'impulsions de trés courte durée.
L'émetteur/récepteur ULB impulsionnel présente souvent des architectures relativement simples et
nécessite peu d'éléments pour sa mise en ceuvre. L'UWB-OFDM est quant a elle basée sur un
principe de multiplexage fréquentiel. Elle repose sur une transmission multi-bande et le spectre du

signal émis est divisé en plusieurs sous-porteuses (cf. fig. 11.5).

L

Puissance (dB)
Puissance (dB)

T T T T T T T T T ™
I 10 1 {[1]

Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
(a) (b)

Figure 11.5. Exemples de spectres d’'un (a) signal IR-UWB et d'un (b) signal UWB-OFDM.
Dans toute la suite de ce chapitre, nous nous intéresserons particulierement a la communication ULB
impulsionnelle.

[1.2.2. Caractéristiques des communications ULB im  pulsionnelles

[1.2.2.1. Principe et avantages

La technique ULB impulsionnelle découle directement de celle utilisée dans les radars militaires
des années 60, consistant en la transmission d'impulsions trés bréves en durée. Les principales
caractéristiques temporelles d'un tel signal sont la durée de I'impulsion et la plus courte durée entre

deux impulsions émises qui définit le débit de transmission (cf. fig. 11.6).

amplitude

durée de l'impulsion (de
I'ordre de quelgues ns)

Intervalle de répétition des impulsions

< >

|

¢'<

1
1

1

1

1

T >
:\] temps (s)
1

Figure 11.6. Caractéristique d’un train d'impulsions ULB
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Dans les systemes ULB impulsionnels, le signal peut étre transmis directement dans sa bande de
fréquence (sans aucune transposition en fréquence), d'ou une simplification d’architecture majeure. La

technologie ULB impulsionnelle présente d’autres avantages.

En effet, la technologie ULB impulsionnelle présente des architectures moins complexes comparée a
d’'autres technologies de communication sans fil, d'ou sa destination particuliere aux applications a
faible colt. En plus, la trés courte durée des impulsions diminue fortement la probabilité que des
impulsions issues de différents trajets se superposent, ce qui renforce I'immunité du systeme aux multi

trajets.

Aussi, les signaux ULB sont de faible DSP (Densité Spectrale de Puissance), ils engendrent alors peu

d’interférences avec d’autres systémes a proximité.

Enfin, la communication ULB impulsionnelle offre d’excellentes potentialités d’économie d’énergie. En
effet comme expliqué dans le paragraphe II.1, la puissance dynamique consommée de tels systémes
est fonction du débit de transmission. En travaillant & des débits relativement bas, la tres faible durée

des impulsions (rapports cycliques tres faibles) permet d'obtenir des consommations tres faibles.

[1.2.2.2. Emission

L'émetteur ULB impulsionnel est essentiellement constitué du générateur d’impulsions.
L'impulsion étant I'élément de base d'une chaine de transmission ULB, une grande variété de
modeles mathématiques d’impulsions a été étudiée afin de tendre vers le compromis idéal entre
complexité de la forme de Ilimpulsion et occupation spectrale (respectant les masques de la
réglementation). On note aujourd’hui plusieurs architectures de générateurs d’impulsions [Bac_08],

entre autres [Vau_11] :

» Les générateurs d'impulsions gaussiennes
« Les générateurs d’'impulsions a réponse impulsionnelle de filtre
» Les générateurs synthétisant I'impulsion

« Les générateurs d'impulsions a oscillateurs commutés

Cette partie de la thése étant focalisée exclusivement sur le circuit de réception, I'architecture de ces
générateurs ne sera pas développée dans ce manuscrit. Toutefois, les principales techniques de
modulation des impulsions ULB existantes vont étre brievement présentées. En effet, de la méme
maniére que dans les systémes de transmission qui utilisent la modulation d’'une porteuse sinusoidale,
il existe dans les communications ULB impulsionnelles différentes techniques de modulation des

impulsions. Quatre schémas de modulation sont notamment présents :

e La modulation de I'amplitude de limpulsion (PAM, Pulse Amplitude Modulation) consiste a
attribuer une amplitude a I'impulsion transmise en fonction de la donnée a transmettre.
« La modulation tout ou rien (OOK, On/Off Keying) peut étre vue comme un cas particulier de la

N

modulation PAM. Dans sa forme la plus simple, elle consiste a émettre une (ou plusieurs)
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impulsion pour un « 1 », le « 0 » se traduisant par I'absence d'impulsion. Elle est plus facile a
mettre en ceuvre que la modulation PAM de facon générale puisqu'il n'y a qu'un seul niveau
d’'amplitude a coder (cf. fig. 11.7). La modulation OOK est trés intéressante pour sa simplicité

intrinseque.

amplitude
-—

)
/

temps

Figure 11.7. Modulation OOK

< La modulation a deux états de phase (BPSK, Binary Phase Shift Keying) repose sur l'utilisation
de l'information de phase (le signe) pour coder I'impulsion.

« Dans le cas de la modulation de la position de I'impulsion (PPM, Pulse Position Modulation),
l'information est codée par la position temporelle de I'impulsion et non par son amplitude ou sa

phase.

Il existe par ailleurs des modulations dites hybrides, combinaisons de certaines des quatre

modulations présentées ci-dessus, par exemple PPM + BPSK.

Par ailleurs au niveau de la réception, de maniére générale deux approches existent dans la mise en
ceuvre des récepteurs ULB impulsionnels : les récepteurs cohérents et les récepteurs non cohérents.
Chacune de ces deux approches présente ses avantages et inconvénients et elles sont ainsi

potentiellement adaptées a des domaines d’application différents.

11.2.2.3. Réception : détection cohérente et détec  tion non cohérente

Les récepteurs cohérents reposent en principe sur la reconnaissance de la phase du signal et
utilisent pour cela des architectures de corrélation glissante afin d’obtenir des performances optimales.
Le principe de la détection cohérente repose sur I'analyse des pics de corrélation entre le signal ULB
recu et une impulsion de référence (template) générée localement (cf. fig. 11.8). Cependant, il est tres
probable que les impulsions transmises soient distordues (forme, durée, ...) a la traversée du canal de
transmission [Lec_09]. Un modéle de canal rigoureux s’impose alors pour prévoir de telles
modifications du signal. A partir de ce modele, un égaliseur sera nécessaire pour compenser la
réponse du canal. Ce qui complique davantage la conception du récepteur, notamment lors des

phases de synchronisation et de reconstitution des données émises.

En effet, dans ce type de récepteur, la récupération de la synchronisation du signal est

particulierement difficile du fait de la trés courte durée (de I'ordre de quelques nanosecondes) des
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impulsions recues. En fait, la synchronisation devra étre extrémement fine pour obtenir une précision

suffisamment grande pour la démodulation cohérente du signal ULB.

En raison de son co(t élevé en termes de complexité de mise en ceuvre et de consommation, entre
autres, ce type de récepteur est généralement destiné aux applications a haut débit et a hautes

performances.

ADC
Bande de base

Bande do base

Données

Figure 11.8. Architectures de base des récepteurs cohérents et non cohérents [Mar_07]

Contrairement a la réception cohérente, la détection non cohérente s’affranchit de I'information sur la
phase du signal recu. Il n'y pas d'impulsion générée localement au niveau du récepteur, le principe du
fonctionnement repose globalement sur la détection de I'énergie des impulsions (par exemple par une
mise au carré du signal recu). Grace a cette approche plus simple, la synchronisation devient moins
contraignante et un égaliseur de canal de transmission n’est pas nécessaire. Par contre, I'absence de
l'information sur la phase limite I'utilisation de modulations basées sur la phase du signal. Une telle

architecture est principalement destinée aux applications a moindre codt et a bas débit.

Dans le cadre de cette thése, la conception de circuits de récupération d’horloge et de données
intervient au niveau d’'un récepteur ULB impulsionnel non cohérent. Le paragraphe suivant propose un

état de I'art de ce type de récepteur.
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II.3. Etat de l'art des récepteurs ULB impulsionnel s non

cohérents

Ce paragraphe présente I'architecture globale des récepteurs ULB impulsionnels non cohérents

avant de terminer par un état de I'art de ce type de récepteur.

[1.3.1. Architecture générale des récepteurs ULB im  pulsionnels non

cohérents

Les récepteurs ULB impulsionnels non cohérents se composent généralement de :

Les

Un amplificateur faible bruit (LNA, Low Noise Amplifier) qui doit en principe fonctionner dans une
trés large bande de fréquence. La difficulté consiste généralement a fournir un gain important
avec le moindre facteur de bruit tout en opérant dans une trés large bande.

Un détecteur d’énergie qui est souvent formé d'une fonction « mise au carré » (“squarer”) et d'un
intégrateur, ou un filtre (détecteur d’enveloppe). Une autre approche de la détection d'énergie
consiste a I'utilisation de mélangeurs associés a des fonctions de filtrage.

Une fonction de démodulation ou circuit de décision permettant de décider si c’est un « 1 » ou un
« 0 » qui a été transmis. Ce bloc peut étre implémenté en numérique avec la mise en ceuvre d’'un
CAN (Convertisseur Analogique/Numérique). La démodulation peut également étre réalisée en
analogique ou un comparateur a seuil est souvent utilisé. Ce comparateur agit en fait comme un
CAN codé sur 1 bit [Deh_10], [Dok_10].

Une fonction de synchronisation qui est dans certains cas associée au circuit de démodulation.
Ce bloc a pour principal r6le de fournir, a partir des impulsions démodulées, I'horloge en phase
avec ces données et le signal reconstitué correspondant a celui issu de I'émetteur, avec le moins

d’erreurs possible.

récepteurs ULB impulsionnels non cohérents ont été particulierement sollicités ces dernieres

années pour leurs potentialités faible codt, faible consommation et leur complexité réduite. Un état de

I'art de ces récepteurs est présenté dans le paragraphe qui suit.

[1.3.2. Etat de I'art des récepteurs ULB impulsionn  els non cohérents

Dans cet état de l'art, plus que I'architecture des fonctions RF et analogiques (LNA, détecteur,

démodulateur), nous mettrons en avant le principe de la gestion d'énergie utilisée ainsi que la fonction

de synchronisation mise en ceuvre dans de récentes publications de récepteurs ULB impulsionnels

non cohérents présentant de bonnes performances en termes de consommation. Un accent particulier

est mis sur les architectures a bas débit dont la gestion d’énergie est optimisée par le faible rapport

cyclique des impulsions recues.
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L'essentiel de la consommation de ces récepteurs est a imputer aux LNA et détecteur d'énergie. Une
maniéere trés prisée d'optimiser cette consommation est d'éteindre les fonctions LNA, détecteur et
démodulateur entre deux impulsions transmises. Dans ce contexte, Lee et Chandrakasan [Lee 07]
proposent une architecture de récepteur ULB non cohérent fonctionnant dans des sous-bandes de
500 MHz dans la bande [3 — 5 GHz]. La structure comprend notamment un LNA a sortie différentielle,
six étages de gain différentiels ajustables, un mélangeur passif. Une modulation de type PPM est

utilisée (cf. fig. 11.9).

Tint1 = Tinz= 30 ns

impulsions 4

fenétre on/off : T . i t

Ty

Figure 11.9. Gestion d’énergie dans un récepteur ULB impulsionnel non cohérent avec une modulation PPM

Ce récepteur travaille avec des impulsions de durée 2 ns (bande de 500 MHz). La position de
l'impulsion recue détermine le bit ‘1’ (Tiy1) ou ‘0’ (Tin2) qui a été transmis. La durée des intervalles Tiny
et T, a été prise égale a 30 ns pour prendre en considération les pires cas de retard de I'impulsion et

le temps d’allumage des fonctions RF (2 ns seulement). Ce choix fixe par ailleurs le débit maximum de

transmission ———— ~ 16.7 Mbit/s.

int1+Tint2

99% de la consommation de ce récepteur est a imputer au LNA et aux six étages de gain. Comme le
montre la figure 1.9, le principe de la gestion d’énergie se base sur le trés faible rapport cyclique des
données recues. Il consiste a allumer le récepteur seulement pendant une durée de 60 ns (Tiw + Tin)
et de I'éteindre le reste du temps. Pour cela, la conception des circuits du récepteur prévoit que celui-
ci soit éteint et rallumé rapidement de sorte a minimiser la consommation globale. Le systéeme utilise

un quartz (externe) fonctionnant a 33 MHz.

La fenétre de commande d’allumage et d’extinction est générée par un circuit numérique implémenté
sur un FPGA (Xilinx). La synchronisation de cette fenétre avec le FPGA est donc externe au récepteur
et elle se fait manuellement (visualisation et ajustement a l'oscilloscope en temps réel de cette fenétre
on/off et des impulsions recues). Le jitter de la fonction de synchronisation est alors négligé dans le

bilan de la consommation.

La consommation indiquée est de 35,8 mW a un débit de 100 kbit/s sans gestion d’énergie. Avec la
gestion d’énergie, la consommation annoncée est de 250 pW. Toutefois, la consommation de la
fonction de synchronisation (idéale) n'est pas prise en compte. Par ailleurs, la durée de la fenétre

d’allumage de ce récepteur pourrait étre réduite de moitié (débit maximum multiplié par 2) si une
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modulation de type OOK avait été utilisée au lieu de la modulation PPM. La conséquence serait la

suppression de Ty et une réduction importante de la consommation.

Une gestion d’énergie similaire est utilisée dans [Cre_11]. Ce travail propose un récepteur
comprenant trois LNA ajustables, un mélangeur, des filtres, un comparateur a seuil et un bloc dit de

synchronisation et de démodulation (cf. fig. 11.10).

1'%

'* 'J \ : 1 Demodulator | DATA

. } Synchronizer E: .{' i

Ring Oscillator

Figure 11.10. Architecture de récepteur impulsionnel avec une modulation S-OOK [Cre_11]

Cette architecture utilise une modulation dite S-OOK (Synchronized-OOK). Ce type de modulation (cf.
fig. 11.11) prévoit la transmission d'impulsions de synchronisation régulierement espacées d’'un
intervalle de temps exactement égal a la durée bit T,. Une durée idéalement fixe (Ts) sépare ces
impulsions des impulsions de données. Cette répétition périodique des impulsions de synchronisation
permet une récupération d’horloge plus aisée avec une acquisition trés rapide sans l'utilisation d'un
préambule. Par contre, cette modulation présente I'inconvénient d’'une moyenne de transmission de
1,5 impulsion/bit (0,5 impulsion/bit pour une modulation OOK de base définie sur la figure 1.6 avec
une impulsion transmise par bit), se traduisant par une augmentation de la consommation dynamique

du systeme.

Impulsions de
. synchronisation
impulsions - 1/ 0’ "~ "1’
regues - b i l l
!T | \ P temps (s)
,E s T " Impulsions |
! b | de données |
| | |
fenétre
on/off
[ >
' l l temps (s)

Figure 11.11. Gestion d’énergie dans un récepteur impulsionnel non cohérent utilisant une modulation S-OOK

La structure propose deux modes de fonctionnement :

« Dans le premier mode (listening mode), il n'y a pas de gestion d’énergie. Le systéme consomme

en moyenne 2,9 mW (valeur nominale).
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« Dans le second mode de fonctionnement (reception mode), une gestion d'énergie basée sur
I'allumage et I'extinction des fonctions RF est mise en ceuvre. Dans ce cas, une fenétre avec un
rapport cyclique de 40% est définie. Cette fenétre est alignée avec les impulsions de
synchronisation grace a la modulation S-OOK utilisée (cf. fig. 11.10). Grace a cette technique de
gestion d’énergie, la consommation moyenne du récepteur passe de 2,9 mW a 1,64 mW, soit

une réduction de prés de 43%.

Le module de récupération d’horloge et de données proposé dans cette structure utilise un VCO en
anneau qui vient piloter une fonction de synchronisation dont I'architecture est basée sur une logique
numérique (compteurs, bascules). Il est toutefois certain que la faible pureté spectrale de 'oscillateur
en anneau ainsi que sa grande sensibilité aux variations process (voir état de I'art des modules CDR
en boucle ouverte dans le chapitre I) contribuent a la limitation des performances (en termes de jitter

notamment) de la fonction de synchronisation.

D’autre part, un récepteur présentant d’excellentes performances en termes de consommation a
été publié dans [Doka_10]. Ce circuit supporte des modulations de type OOK et BPSK. Le principe de
la gestion d’énergie ressemble beaucoup a celles des deux précédentes architectures. Un fenétrage
est défini pour commander 'allumage (pallier haut) et I'extinction des circuits. Ceux-ci ont été congus
de sorte a minimiser leur temps d’allumage tseqp (~ 3 NS). La durée des impulsions traitées tyys. est de
2 ns. Une fonction de synchronisation est nécessaire dans cette structure pour générer, puis bien
positionner la fenétre on/off suivant I'instant d'arrivée des impulsions. Dans ce travall, il est proposé un
synchronisateur externe pour démontrer la fonctionnalité du récepteur. La précision (jitter pk-pk) de
cette synchronisation est supposée égale a tjr = 5 ns. Au final, le systéme n’est allumé que pendant

10 NS (tsetwp + touise T tjiter) (Cf. fig. 11.12).

10 ns

fenétre on/off ;

impulsion regue

détection

Figure 11.12. Mesure d'une détection d’impulsions avec gestion d’énergie [Doka_10]

Au débit de 100 kbit/s, le rapport cyclique du signal on/off est tres faible (0,1 %). Ce qui permet de
réduire considérablement la consommation du récepteur qui passe de 10,5 mW (sans gestion

d’énergie) a seulement 14,3 pW.

Cependant, la fonction de synchronisation étant externe, sa consommation n’est pas prise en compte
dans ce bilan de consommation. En plus, la précision supposée de ce module a 100 kbit/s (seulement

5 ns ou 0,05 % Ul) semble trés difficile a obtenir. En effet, quand on regarde I'état de I'art sur tous les
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types de modules CDR établi dans le chapitre I, les meilleures performances en termes de jitter pk-pk
sont voisines de 2% Ul (cf. tableau 1.2). Le tableau Il.1 dresse un état de 'art des publications de ces

derniéres années sur les récepteurs ULB impulsionnels non cohérents.
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Chapitre Il

I1.3. Etat de I'art des récepteurs ULB impulsionnels non cohérents

Référence

Année

[Cre_11]

2011

[Doka_10]

[Ham_11]

————————————————————————————————————————————————————————————————————————————————————————————————————————————————————————————————————————————————————————
2010 2011 2007

[Lee_07]

Sous-bandes de 500 MHz dans

Bande de fréquence 3,6 -4,3 GHz 1-2GHz 3,1-10,6 GHz la bande 3 — 5 GHz
Technologie CMOS 90 nm CMOS 90 nm CMOS 0,13 um CMOS 90 nm
Débit 1 Mbit/s 100 kbit/s 10 Mbit/s 0 — 16,7 Mbit/s
Modulation S-O0K OOK - BPSK OOK (3 impulsions par bit) PPM

Détecteur d'énergie

Mélangeur + filtres

Détecteur de polarité

Squarer + intégrateur

Mélangeur + filtres

Démodulation

Logique numérique

Bipolaire

Comparateur a seuil
configurable

Intégrateur + capacités +
latches

Non détaillé. Externe avec une

Externe. Réglage manuel via

(jitter pk-pk)

. e Oscillateur en anneau P .
Schéma de synchronisation + logigue numérique precision (itter) de 5 ns NC un FPGA (xilinx)
supposée
Résultats Mesure Mesure Simulation Mesure
_Consommation 2,9 mw 10,5 mwW 152 mw 35,8 mW @ 100 kbit/s
initiale du récepteur
Rapport cyclique de la fenétre 40 % 0.1% ) 0.6 % @ 100 Kbit's
on/off
Consommatu_)n dL{,recepteur 1.64 mW 14.3 W 4.5 mw 250 W
(avec gestion d'énergie)
Precision de la synchronisation NC ~5ns NC NC

Surface silicium

1 mm? (PADS inclus)

1,5mmx1,1 mm

1mmx2,2mm

Spécificité

Robustesse vis-a-vis des
interférences bande
étroite

Inclut 'antenne dans la
conception du circuit, notamment
dans la gestion d'énergie.

Excellent temps d’allumage des
fonctions RF ~ 2 ns

NC : Non communiqué

Tableau II.1.

Etat de I'art de récepteurs ULB impulsionnels

88



Chapitre Il I1.3. Etat de I'art des récepteurs ULB impulsionnels non cohérents

On trouve dans ce tableau une présence quasi-permanente de la modulation OOK qui offre
véritablement des possibilités d’'une gestion d’énergie efficace en plus d’'une démodulation plus aisée.
En outre, le principal point commun entre ces différents travaux est le souci de profiter du trés faible
rapport cyclique des impulsions ULB (bas débits) pour réduire drastiquement la consommation totale
du récepteur. Cette technique de gestion d'énergie nécessite la définition d'une fenétre on/off

caractérisée par trois parameétres temporels :

e La durée de l'impulsion ULB. Celle-ci vaut généralement quelques nanosecondes (2 ns par
exemple dans [Doka_10]). Cette durée est indépendante du débit de transmission.

« Le temps d'allumage des fonctions LNA et détecteur notamment. C'est un parameétre pris en
compte dans la conception de ces circuits. Il vaut 3 ns dans [Doka_10] et seulement 2 ns dans
[Lee_07].

e Le dernier parameétre est la précision du positionnement de la fenétre on/off par rapport aux
impulsions recues. En effet, une fonction de synchronisation s'impose pour s’assurer que
'impulsion arrive durant le pallier haut du signal on/off. L'imprécision (jitter pk-pk) du signal
d’horloge généré par cette fonction de synchronisation affecte donc la durée du pallier haut de la
fenétre on/off. Ce jitter (en valeur absolue) est, de facon générale, inversement proportionnel au

débit. La valeur de cette imprécision est par exemple supposée égale a 5 ns dans [Doka_10].

Les travaux présentés dans cet état de I'art présentent d’excellentes performances mais certaines de
ces travaux ont leur fonction de synchronisation externe. La grande précision supposée de telles
fonctions est difficile a obtenir et le cas échéant, nécessite un circuit CDR qui consomme beaucoup.
Comme énoncé plutét, la meilleure précision (jitter pk-pk en valeur relative) dans I'état de l'art des
modules CDR établi dans le premier chapitre vaut environ 2% Ul. Ramené a 100 kbit/s, ce jitter
produit par le circuit de synchronisation avoisinerait les 200 ns, ce qui modifierait considérablement les
rapports cycliques des fenétres on/off (2,05% au lieu de 0,1% dans [Doka_10], au moins 2% au lieu
de 0,6% dans [Lee 07]) et donc les valeurs de consommation annoncées. Dans [Doka_10] par
exemple, conformément a eq.ll.1, la consommation du récepteur serait d'au moins 215 pW au lieu de

14,3 uyW, sans compter la consommation du circuit de synchronisation.

Dans le cadre de cette thése, la fonction de synchronisation réalisée sera interne au récepteur ULB

non cohérent. L'architecture et les performances de ce récepteur font I'objet du paragraphe qui suit.
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Il.4. Récepteur ULB impulsionnel non cohérent

Dans ce paragraphe, les détails de la conception des différents circuits ne seront pas explicités. Il
s’agit dans un premier temps de présenter trés brievement I'architecture du récepteur ainsi que les
performances obtenues, notamment en termes de consommation. Dans un second temps, nous

expliquerons le principe de la gestion d’énergie envisagée.

[1.4.1. Architecture et performances du récepteur  sans gestion d’énergie

Le récepteur ULB développé au sein de I'équipe CCI (Conception de Circuits Intégrés) du
laboratoire IM2NP fonctionne dans la bande FCC (3,1 — 10,6 GHz) avec une modulation de type OOK
(une impulsion par bit). Il est constitué d’'un LNA FCC [Bou_07] et d’'un détecteur d’énergie regroupant
trois fonctions : mise au carré (« squarer »), détecteur d’enveloppe et comparateur [Deh_10]. La figure

I1.13 présente I'architecture du récepteur.

détecteur
squarer d’enveloppe comparateur

O _\ o [ Vet -

détecteur d’énergie
Figure 11.13. Architecture du récepteur (sans gestion d’énergie)

Le LNA amplifie les impulsions recues afin de fournir un niveau d’amplitude suffisant pour la détection
des impulsions. Apres I'amplification, le « squarer » effectue une mise au carré du signal. Le détecteur
d’enveloppe permet ensuite de filtrer les composantes hautes fréquences et de récupérer I'enveloppe
du signal mis au carré. Enfin, un comparateur a seuil est utilisé comme démodulateur. Il permet de
décider du bit ‘0’ ou ‘1’ qui a été transmis.

Le gain du LNA est de 22 dB pour une consommation de 18 mW. Quant au détecteur d’énergie, il

consomme 7 mW, ce qui résulte d’'une consommation totale du récepteur de 25 mWw.

11.4.2. Gestion d’énergie

Dans le but de réduire considérablement la consommation du récepteur, une gestion d’énergie
similaire a celles présentées dans |'état de I'art a été étudiée. Elle consiste a allumer les blocs LNA et
détecteur pendant la réception d’'une impulsion (durée toy) et a les éteindre le reste du temps. Le

principe de cette gestion d’énergie est illustré sur la figure 11.14.
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Figure 11.14. Principe de fonctionnement de la gestion d’énergie du récepteur

Comme le montre la figure I1.14, le principe de cette gestion d’énergie nécessite la maitrise du
fenétrage (on/off). En effet, la fenétre on/off doit étre la plus courte possible en durée pour optimiser
I'économie d’énergie. Cependant, elle doit étre suffisamment large et synchrone aux impulsions pour
éviter que I'impulsion n’arrive en dehors du fenétrage. Comme expliqué dans I'état de I'art, la durée du
pallier haut toy de la fenétre on/off dépend aussi du temps d'allumage ts,, des fonctions LNA et

détecteurs et de la précision tjqr du circuit de synchronisation.
ton = tpuise T tsetup T Gjitter eq.11.2

Ou toyse €st la durée de I'impulsion en sortie du détecteur. A bas débit, le défi majeur consiste a

réduire I'imprécision tjyer de la fonction de synchronisation.

Pour répondre a cette demande, une solution est de mettre en ceuvre un module CDR qui fournisse
un signal d’horloge aligné en phase avec les impulsions regues, et qui servira a la constitution de la
fenétre on/off. Cette derniére indiquera ensuite les moments d'allumage et d’extinction des blocs en
amont. La figure 11.15 présente le schéma de principe d’une telle architecture.

fenétre
on/off

PR
g

T, T,

I

»| Module CDR |— | fenétrage |
| on/off |

-

détecteur —
/77L77

Figure 11.15. Synoptique de la gestion d’énergie envisagée

D’autre part, comme le module CDR ne peut étre éteint entre la réception d’'impulsions consécutives,

sa consommation statique et dynamique est alors continuellement comptabilisée dans le bilan de
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consommation du récepteur. |l importe alors que le module CDR consomme trés peu pour rendre

cette gestion d’énergie efficace.

Pour donner une idée de l'impact des performances du module CDR sur la consommation totale du
récepteur, prenons un exemple. Considérons le récepteur présenté dans la section 11.4.1 consommant
une puissance Precepteur = 25 MW avec un module CDR fonctionnant a un débit Dy de 16 Mbit/s (la
période T, vaut 62.5 ns) avec une précision de 2 ns (jitter peak-to-peak de I'horloge générée), et une
consommation d'environ Pcpr = 0.33 mW (on prend ici les performances de la fonction de

synchronisation publiée dans [Dal_10]).

A supposer que la durée de I'impulsion vaille 1 ns et que I'allumage des fonctions LNA et détecteur se
fasse pendant une durée égale a 2 ns [Lee_07], alors, a I'image de I'équation eq.ll.1 établie dans le

paragraphe 1.1, la puissance moyenne consommeée par le récepteur serait calculée par :

ton
PcrosaLe = Pcpr + T_b. PRECEPTEUR eq.11.3
Ce qui donnerait, une puissance consommée d’environ Pgogae = 2.33 mW (au lieu de 25 mwW
initialement), soit une réduction de plus de 90 % de la consommation totale du récepteur. Cette

réduction peut étre davantage intéressante si le module CDR fonctionne a un débit encore plus bas

o . , . t
en réduisant deux paramétres de I'équation eq.ll.3 : Pcpr et %.
b

En définitive, pour une gestion d'énergie efficace, il convient de mettre en ceuvre un circuit CDR bas
débit a trés basse consommation et au jitter de I'horloge générée le plus faible possible. L'étude et la

conception de cette fonction sont le propos du paragraphe suivant.

I1.5. Conception de circuits CDR au sein d'un récep teur ULB

impulsionnel non cohérent

Avant d’entrer dans les détails de la conception des circuits, un premier paragraphe est consacré

aux principales raisons qui justifient le choix de I'architecture du module CDR réalisé.

[1.5.1. Choix de I'architecture du module CDR

Une structure de module CDR analogique a été adoptée pour diverses raisons. Comme le
montre I'architecture du récepteur dans le paragraphe 11.4.1, la fonction de démodulation est effectuée
par un comparateur a seuil analogique. En outre, nous avons défini dans le chapitre précédent un
facteur de mérite F,, prenant en compte le jitter et la consommation. Nous avons également constaté
(cf. tableau 1.6) que les circuits a base de systemes asservis présentent de meilleurs facteurs de
mérite. En particulier, les circuits a base de PLL présentent de bonnes performances en termes de

jitter et de Ngc. Il reste a déterminer la nature analogique ou numérique de la PLL a implémenter.
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Dans le cas de l'utilisation d'un circuit numérique pour le module CDR, la contrainte faible jitter
imposerait une horloge pilote haute fréquence. Il faudrait alors concevoir, en plus, un oscillateur pour

générer cette horloge d’ou une augmentation considérable de la consommation.

Par ailleurs, I'étude menée dans le chapitre | (cf. fig. 1.56) montre que les circuits CDR a base de PLL
analogique (a pompe de charges) présentent de meilleures performances en termes de jitter relatif

ramené a la consommation.

Toutes ces raisons ont aiguillé notre choix vers une PLL analogique a pompe de charges pour la
réalisation du module CDR. Le dimensionnement et, par I'occasion, la justification du choix de I'ordre

de la PLL vont étre détaillés.

[1.5.2. Etude et paramétrage d'une PLL a pompe de ¢  harges d’ordre 3

[1.5.2.1. Modélisation et dimensionnement du filtre

Le bon dimensionnement des circuits et I'étude dynamique d’'une PLL nécessitent de connaitre
I'expression du gain de la boucle. Un modéle trés populaire (cf. fig. 11.16) pour de faibles variations de

la phase du signal d’entrée de la PLL permet de calculer facilement ce gain.

\"/ Zﬂ.Kv Psortie
Fp) —> = T >

(Pentree Kd

\4

Figure 11.16. Modéle linéaire simplifié de la PLL

Ce modéle prend la phase comme variable et suppose I'association de la pompe de charges au
comparateur de phase, via le terme Ky exprimé en Arad™. F(p) est la fonction de transfert (en p) du
filtre de boucle et K, le gain du VCO exprimé en Hz/V. Les variables @enree €t @sorie représentent la

phase du signal d’entrée et de I'horloge de sortie, respectivement.
La fréquence instantanée du signal d’horloge généré par le VCO peut s’écrire alors :
fsortie = Ky * V., avec Vo = A@ * Kg * F(p), A@ = @entree — Psortie

La phase instantanée @i S’exprime en fonction de fgie par :

Psortie = ZT[J fsortie dt = Zﬂf(Kv * Ve)dt

Pour de faibles variations de la phase du signal d’entrée, le gain de boucle de PLL peut étre exprimé

par :

2m. K,

Goop = Kq * F(p) * eq.11.4
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Comme expliqué dans le premier chapitre, le degré (ou I'ordre) d’'une PLL est fonction de I'ordre de
son filtre de boucle. De maniere générale, si ce dernier est d’'ordre n, la PLL sera d’ordre n+1, le VCO
constituant lui-méme un péle dans la fonction de transfert de boucle (expression du gain en boucle
ouverte eq.ll.4). Le comportement dynamique de la boucle dépend principalement de I'ordre du filtre
adopté. Il existe plusieurs catégories de filtres : les filtres passifs, actifs, a capacités commutées, etc.
Bien entendu, dans ce contexte faible consommation, on s’intéressera particulierement aux premiers

nommeés bien gu'ils occupent trés souvent une surface silicium importante.

Un parameétre dynamique important de la PLL est la stabilité. Elle est trés souvent quantifiée par
la marge de phase @, qui est définie comme étant 180° plus I'argument de la fonction de transfert

Gioop (€n boucle ouverte) lorsque le gain de boucle est unitaire (0 dB) (cf. fig. 11.17).

®m = 180° + arg(Gloop) eq.l1.5

magnitude (dB)
=

o \ .
=20} \
-30-

fréquence (Hz)

-80,

aml /-_
e

~120-

=140+

phase (deg)

Marge
-160- de phas|

180
10’ 10’ o’ 10’
frequence (Hz)

Figure 11.17. Définition de la marge de phase

La marge de phase doit étre positive pour que la boucle soit stable. Elle ne doit pas étre trés grande
au risque d'une gigue temporelle importante sur I'horloge de sortie. Elle ne doit pas étre trop faible
non plus au risque de compromettre la rapidité du systeme. Généralement, elle est prise proche de

60° pour gérer ce compromis de fagcon optimale.

Dans les PLL a pompe de charges, la sortie du comparateur de phase (discriminateur de
phase + pompe de charges) est un courant, image du déphasage en entrée. Par conséquent, la
structure de filtre passif la plus simple est une capacité (cf. fig. 11.18) qui intégre ce courant | pour

fournir une tension V, qui va piloter le VCO.
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Pompe de

I
I
> VCO
I

Cc — |Vemre

7777

Figure 11.18. Filtre capacité

La fonction de transfert de ce filtre s’écrit :

1
F(p) = o

L'argument de la fonction de transfert en boucle ouverte étant égale a -180°, la marge de phase est
donc nulle (cf. eq.ll.5). La PLL est alors instable et ne peut fonctionner. Il est nécessaire d'ajouter un
zéro a la fonction de transfert pour stabiliser la boucle. Pour cela, une résistance est rajoutée en série
avec la capacité, comme le montre la figure 11.19.
Pompe de i lp
|
|

charges > veo
L | R2

VCTRL
C.

.

Figure 11.19. Filtre du 1°" ordre avec un zéro
Pour cette topologie de filtre (1* ordre), on peut établir :

1 1+R;Cyp

F(p) =Rz +=—=
2 Czp Czp

Ce filtre est peu utilisé. On lui préfére tres souvent le suivant qui permet d’avoir une meilleure réjection

de la fréquence du signal d’entrée, synonyme d’un jitter d’horloge réduit.

Pompe de ! LP
charges ' veo

_________ 1 R2

—Cq | Vet
C,——

7777

Figure 11.20. Filtre du 2" ordre

Cette structure (cf fig. 1.20) est obtenue en rajoutant un pdle supplémentaire a la topologie du 1%

ordre présenté ci-dessus (cf. fig. 11.19) pour avoir un meilleur filtrage. Ce filtre du second ordre est trés
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eme

utilisé dans les PLL a pompe de charges (3" ordre) [Nat_01]. Toujours pour améliorer le filtrage

(réjection de la fréquence du signal d’entrée et des raies parasites), une topologie de filtre du 3°me
ordre ou plus peut également étre utilisée mais cela entraine un temps de verrouillage de la PLL plus
long et un risque plus important d’instabilité de la boucle. Dans notre cas, la structure du second ordre

présentée sur la fig. 11.20 a été adoptée. La fonction de transfert de ce filtre s’établit comme suit :

p
F(p) (R+1)// ! ! Lo, 1.6
— - —_— * ed. .
P 27 Cyp Cip (Ci+Cp 14+ 1
wWp
Avec :
L t L 11.7
w., = ety =——m———— eq.ll.
7 R,C, PR GG q
27C,+C,

Pour calculer les coefficients du filtre (valeurs de C;, C, et Ry), on reprend I'expression du gain en

boucle ouverte (eq.l1.4) afin de déterminer la marge de phase de la PLL.

1+
G K, * F(p) 21K, K 1 w, 21K,
= * p * — = E 3 * *
loop ™ ™d p P 1+ 2 p
Wp
Ou alors :
p

2nKgK, 1T5,

G = - * eq.11.8
100p (Cl + Cz)(l)z 1 + L
Wp
La phase s’écrit alors plus facilement :
. w w
(p(Gloop) = arg(Gloop) = 180° + arctan ((o_> — arctan o eq.11.9
z p

Pour une meilleure stabilité de la boucle, on cherche a avoir la phase maximale (w = w.) lorsque le

gain de boucle est unitaire (|Gjoop| = 1), ce qui se traduit par :

d(P(Gloop) — d

frctan () = g ereton (5 = o pour o =
do do arctan w, do arctan wp = VU pour w = W,

Alors,

1 1

w, W
Wey2 Wey
1+ (wz) 1+ (wp)
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La résolution de cette équation aboutit & une expression de w, relativement simple :
We =,/ Wz * Wp eq.11.10

Les valeurs de w, (pulsation de coupure de la PLL) et de @,, sont fixées par le concepteur en fonction

de I'application. On démontre [Ban_98], [Nat_01] pour un tel filtre (second ordre) I'expression de w,

suivante :
cos
wp =wc*¢ eq.11.11
1—singy,
On en déduit I'expression de w, grace a I'expression de w, établie dans I'équation eq.Il.7.
W
w, =— eq.11.12
Wp
En posant |G100p| = 1letw = w, les coefficients du filtre sont alors déterminés par :
/ Wey2
w, 2nmK4Ky L+ ((oz)
CL=—+ 5 * eq.11.13
Wp w¢ 1+ (&)2
N Wp
Wp
C, =C1*(——1) eq.11.14
Z
R ! 11.15
= eq.lil.
2 o, q

Les gains du comparateur de phase et du VCO, la marge de phase et la pulsation de coupure de la
boucle sont les quatre principaux parameétres sur lesquels peut jouer le concepteur pour ajuster la
valeur des coefficients du filtre. En résumé, le dimensionnement consiste en quatre principales

étapes :

1. Dimensionner les gains du comparateur de phase et du VCO qui déterminent le gain statique de
la boucle K4 x K,. L'augmentation de ce produit entraine une grande dynamique et une plage de
capture importante, mais elle se traduit par un jitter important et une consommation élevée. A
I'opposé, un faible gain statique promet une faible consommation au détriment d’'une trés faible
plage de capture.

2. Fixer les valeurs de la marge de phase @, et de la fréquence (pulsation) de coupure de la boucle
fo (we = 2xfs). Pour avoir un bon compromis entre la stabilité et la rapidité, la marge de phase est
généralement prise proche de 60°. Nous la fixerons donc a cette valeur dans un premier temps.
La fréquence de coupure est typiquement prise inférieure au dixieme du débit. Un f; faible permet
d’avoir un bon jitter mais le systéeme perd en rapidité et la taille des composants du filtre devient
trés grande.

3. Calculer les valeurs des pbles w, et w, respectivement a I'aide des équations eq.ll.11 et eq.ll.12.
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4. Déduire les valeurs des composants du filtre C,, C, et R, grace a eq.ll.13, eq.ll.14 et eq.ll.15.

Des compromis s’imposeront alors entre la plage de capture (qui augmente avec la dynamique) et le
jitter, entre la dynamique et la consommation. Le jitter dans ce type de PLL est étudié dans la section

suivante.

1.5.2.2. PLL du 3 ®™® ordre et jitter

Le but de cette partie n'est pas de mettre au point un modele en bruit de la PLL. Il est question
d’utiliser un modéle pour étudier les grandes tendances de I'évolution du jitter de la PLL en fonction
des parameétres de la boucle. Des travaux [Lim_00] ont été effectués dans le but de proposer et de
valider un modéle de bruit d'une PLL du 3*™ ordre. Il s'agit de considérer les différentes sources de
bruit de la PLL (cf. fig. Il. 21) et de déterminer une expression du jitter de I'horloge de sortie de la PLL
en fonction de ces différentes contributions et des parametres de la boucle.

courant parasite du
comparateur de phase

signal
d’entrée

Ky F(p)

jitter sur le
signal d’entrée

2n.K,
sortie

bruit du VCO bruit sur la tension
de contrdle du VCO

Figure 11.21. Modélisation simplifiée d’'une PLL dans le bruit

Quatre sources de bruit sont prises en compte dans ce modéle :

« Le bruit de source ou le jitter du signal d'entrée de la PLL. La valeur rms de cette contribution est
notée 0T ms1 .

e Le bruit du comparateur de phase est modélisé par un courant parasite Al,s qui perturbe le
comportement de la pompe de charges.

» Une tension parasite AV,s qui se rajoute a la tension de contréle du VCO.

 Le jitter propre au VCO noté 0T,mso.

Ce modéle suppose, entre autres, que la bande passante de la boucle ®¢ soit largement inférieure au

débit du signal (1/Ty) d’entrée. Le jitter en valeur rms AT, de I'horloge de sortie de la PLL est alors

donné par [Lim_00] :
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Ty 2
ATpps = <8Trmsl + va- AVrms) *

11,16
20T, ¢4

Cette équation permet de comprendre I'évolution du jitter en fonction des différentes contributions en
bruit mais aussi en fonction des parameétres de la PLL. D’abord, on retrouve que le jitter augmente
lorsque le débit diminue (T, augmente). Aussi, I'augmentation du gain du comparateur de phase Kq4

tend a réduire le jitter. Par contre, une hausse du parametre K, tend a augmenter At s.

Pour optimiser le jitter Aty il convient de bien choisir la valeur de ®¢. La figure 11.22 montre, a titre

d’exemple, I'évolution du jitter At.ms €n fonction de la pulsation de coupure ®¢ [Lim_00] (Sur cet

exemple, le débit est de 300 Mbit/s).

Jitter en valeur RMS (ps)

10 10" Ppylsation w, (rad/s) 10
Figure 11.22. Jitter RMS en fonction de o [Lim_00]

La figure 11.22 montre que la valeur de f; doit étre prise dans une plage permettant d’optimiser le jitter.
Sur cet exemple [Lim_00], la PLL est utilisée en synthése de fréquence. Cependant, le bruit du signal
d’entrée est bien pris en compte. Par conséquent, le raisonnement est également valable dans le

cadre de notre étude (PLL utilisée en synchronisation de données).

[1.5.2.3. Conclusions sur le dimensionnement: les principaux réglages

possibles
En résumé, différents réglages peuvent étre dégages.

* La dynamique de la boucle est proportionnelle au produit des gains Ky x K,. L’augmentation de
ce produit permet une meilleure plage de capture, mais entraine une hausse du jitter et de la
consommation.

« La marge de phase doit étre suffisamment grande pour éviter I'instabilité de la boucle mais elle

est limitée par le jitter.
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« La bande passante de la PLL influe sur le jitter et la rapidité de la boucle. Si elle est trés faible, le
systéeme produit une horloge avec moins de jitter mais il devient trés lent et la taille des
composants du filtre devient importante (grande surface silicium).

Des compromis devront donc étre faits en fonction des performances visées. Dans notre cas, le but

est d’obtenir une faible consommation et un jitter trés faible.

Le dimensionnement présenté dans ce paragraphe est appliqué a la PLL réalisée comme module
CDR au sein du récepteur ULB. L’architecture des différents blocs et les performances (simulations et

mesures) de ce module sont présentées dans le paragraphe qui suit.

[1.5.3. Conception de modules CDR a 54MHz et 1 MHz

Comme annoncé précédemment, le module CDR congu est une PLL analogique du 3°™ ordre
dont la figure 11.23 rappelle I'architecture. Deux versions (1 MHz et 54 MHz) de ce circuit ont été
réalisées dans le cadre de cette thése. La version 54 MHz est destinée & étre utilisée dans le cadre
d'un démonstrateur visant une transmission vidéo. Le circuit 1 MHz sera utilisé pour la gestion
d’énergie. Les deux versions sont dimensionnées dans le méme souci d'optimiser les performances
en termes de jitter et de consommation. Tous les circuits ont été congus avec la technologie HCMOS9

0,13 um de STMicroelectronics avec une tension d’alimentation de 1,2 V.

PD

N :
: IRer :
ck z z

Figure 11.23. Architecture du module CDR (PLL du 3°™ ordre)
Une telle PLL est essentiellement constituée de :

« Un discriminateur de phase (PD) capable de traiter des impulsions aléatoires et de trés courte
durée (faible rapport cyclique).

« Une pompe de charges (CP) dimensionnée pour une réduction de la consommation du circuit
notamment.

« Un filtre de boucle passif du second ordre (LPF) dont I'architecture et le dimensionnement ont été
détaillés dans le paragraphe précédent.

e Un VCO a tres faible consommation. En effet, cette fonction étant généralement la plus
gourmande en consommation dans une PLL analogique, il convient de préter une attention

particuliere au choix de I'architecture et au dimensionnement de I'oscillateur (gain, linéarité).
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A présent, I'architecture et le principe de fonctionnement de tous les blocs de cette PLL vont étre

détaillés.

11.5.3.1. Le discriminateur de phase

Comme dans le premier chapitre, nous entendrons par le terme comparateur de phase
'association d'un discriminateur de phase avec une pompe de charges. La caractéristique du
comparateur de phase sera donc le courant de sortie de la pompe de charges en fonction du

déphasage entre les deux signaux en entrée du discriminateur de phase.

Le discriminateur de phase constitue une particularité essentielle de la PLL congue. En effet, la trés
courte durée des impulsions ULB impose un traitement particulier du signal d’entrée de la PLL. Par
ailleurs, les comparateurs de phase de Hogge et d’Alexander étudiés au chapitre | sont les plus
présents dans les PLL fonctionnant comme modules CDR. Dans notre étude, la contrainte faible jitter

nous pousse a explorer plutdt la structure de Hogge pour sa linéarité synonyme d'un jitter d’horloge
réduit, comparé au comparateur binaire d’Alexander.

P1 N1
D Q D Q

L Sl

CK

| al

Figure 11.24. Discriminateur de Hogge classique [Hog_85]

Le comparateur de phase de Hogge dont la figure 11.24 rappelle la structure fonctionne
convenablement avec des signaux de type NRZ a son entrée. Cependant, étudions son
comportement vis-a-vis de signaux RZ. La figure I1.25 compare les chronogrammes illustrant le
fonctionnement du comparateur de Hogge avec ces deux types de signaux. Nous entendons par RZ

75% un signal RZ dont la largeur du pallier haut vaut 75% de la durée bit.
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Données NRZ
N Y, e Données RZ 75%
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+ IRer
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Figure 11.25. Chronogrammes comparatifs du fonctionnement du comparateur de phase de Hogge avec un signal NRZ
en entrée (trait continu) et un signal RZ 75% (en trait discontinu)

Le tracé des signaux sur la figure 11.25 suppose que la PLL soit verrouillée, Izer représente la valeur
du courant de polarisation de la pompe de charges. Le fonctionnement du comparateur de Hogge
avec des données NRZ (en trait continu) a été détaillé dans le premier chapitre. Dans ce cas, la
moyenne du courant de sortie de la pompe de charges est nulle. A contrario, avec un signal RZ en
entrée, le front descendant de D;, arrive avant la fin de la durée bit T, et impacte directement la durée
du signal P1 en sortie du comparateur de phase. Contrairement au signal P1, N1 reste insensible aux
fronts descendants de D;,, ce qui résulte d’'une moyenne non nulle du courant en sortie de la pompe
de charges. Ceci entraine une variation quasi-permanente et non désirée de la tension de controle Vy
du VCO qui se traduit au mieux par un jitter trés important sur I'horloge, au pire par une perte de la
synchronisation. Cette limite du comparateur de Hogge devient davantage importante si le rapport

cyclique de D;, est encore plus faible, ce qui est le cas des impulsions ULB.

En résumé, le comparateur de Hogge ne convient pas pour des signaux RZ, a fortiori pour des
impulsions issues d'une chaine de réception ULB impulsionnelle. Pour cette raison, nous avons
proposé un comparateur de phase qui soit insensible aux fronts descendants du signal D;, afin de
travailler efficacement avec des signaux RZ a tres faible rapport cyclique. Ce comparateur de phase

(cf. fig. 11.26) est composé de deux fonctions essentielles [Tall_12] :

e Un premier circuit (élargisseur) permet d’élargir les impulsions démodulées jusqu’a peu prés 75%

de Te.
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« Ensuite, une maodification du comparateur de Hogge intervient pour travailler avec les signaux

élargis de facon efficace.

élargisseur

(chaine d’inverseurs CMOS) P
(5 <<1 (D >>1
W

inverseurs inverseurs
désequilibrés équilibrés

Hi I N s B

<l
—
el

Figure 11.26. Comparateur de phase adapté au traitement d’impulsions ULB

L'élargissement des impulsions est assuré par une chaine d’'inverseurs CMOS déséquilibrés. En fait,
le premier inverseur de la chaine est dimensionné de sorte que le rapport W/L du transistor PMOS soit
beaucoup trés grand devant celui du NMOS (cf. fig. 11.26). Ainsi le signal est inversé avec un temps de
montée trés grand. Ensuite pour le second inverseur, le NMOS est dimensionné beaucoup plus gros
que le PMOS de sorte a augmenter le temps de descente du signal ré inversé. Ainsi, la chaine se
poursuit et la largeur de I'impulsion initiale D', augmente de plus en plus. Au bout de la chaine,
qguelques inverseurs équilibrés sont rajoutés pour remettre en forme le signal afin de fournir un signal
D;, dont la durée du pallier haut devra varier entre T,/2 et Ty. Les inverseurs sont dimensionnés pour

gue cette durée vaille 3T,/4.

Avec les variations process, il est certain que la durée de D;, subira des variations. Pour s’assurer que
cette durée reste comprise entre T,/2 et Ty, des simulations corner ont été effectuées. Les résultats

obtenus seront présentés plus tard (paragraphe 11.5.4.5).

Le signal élargi D;, est ensuite envoyé au détecteur de Hogge maodifié (cf. fig. 11.26). Les modifications
interviennent essentiellement au niveau des portes logiques. En effet, si I'on considére le comparateur

de Hogge (fig. 11.24), on exprime les signaux logiques de sortie P1 et N1 par :
P1=D;, ® A=Dj,. A+D,,. A eq.11.17
NI=A@®B=A.B+A.B eq.11.18

On voit clairement, & partir de la figure 11.26 et de I'équation eq..17, que le second terme D, . A ne
peut valoir ‘1’ que si un front descendant de Dy, arrive. En supprimant ce terme de I'équation, on
s'assure que le signal P1 devient insensible aux fronts descendants de D;,. Le méme raisonnement

est appliqué au signal N, ce qui permet d’obtenir les expressions des signaux P et N :

P=Dy,.A eq.11.19
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N=A.B eq.11.20

Ces deux équations traduisent le schéma du comparateur de phase proposé sur la figure 11.26. A
'image du détecteur de Hogge, ce comparateur a I'avantage d'étre également linéaire avec une plage
de linéarité assez grande. Par contre, comme seuls les fronts montants du signal d’entrée sont pris en

compte, le gain est réduit de moiti€ comme le montre la caractéristique idéale sur la figure 11.27.

Imoy (A) 7 Hogge classique
A — Hogge modifié
Irer/ 2
/ Irer/ 4
-1t -t/2 /2 T dephasage (raa)
T-lrer/ 4 L
T-lrer/ 2

Figure 11.27. Caractéristiques idéales comparées du comparateur de Hogge classique et du comparateur de Hogge
modifié (pattern 0101...)

Le tableau 11.2 présente les principales différences entre ce comparateur de phase et le comparateur

de Hogge classique.

Gain Plage de | Fonctionnement avec | Fonctionnement avec
(pattern 0101...) |  linéarité des données NRZ des données RZ
P B ——
Hogge _ Iger .
classique Ka =7 [-7; +n] A+ .
Hogge I .
modifié Kq =" [-n; +n] - s

Tableau I1.2. Comparaisons entre comparateur de phase de Hogge classique et comparateur de Hogge modifié

Le désavantage du comparateur de Hogge modifié est la réduction du gain mais cela peut étre corrigé
en doublant la valeur du courant de la pompe de charges, au prix d'une augmentation de la
consommation statique de la boucle. Cette augmentation de la consommation statique est, en partie,
compensée par une réduction de la consommation dynamique. En effet, avec le comparateur de
phase proposé, les fronts descendants du signal d’entrée ne sont pas pris en compte dans le
traitement. Enfin, ce comparateur conserve la méme plage de linéarité que le détecteur de Hogge
classique. La figure 11.28 illustre le fonctionnement global de la PLL utilisant le comparateur de Hogge

modifié. Deux cas de figure y sont étudiés.
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1 0 1 1 1 0 1 5 1
D'inﬁ ﬂ H D'inj H H

Te : T

—  —

N | N L
[ Irer {* Irer
Icp lcp T ’7 r
- Irer - Irer
Vet _/\—A/\ VctrlM\
(a) (b)

Figure 11.28. Chronogrammes illustrant le fonctionnement idéal de la boucle avec 2 cas de figure : en (a), les données
Din et I'horloge CK sont alignés en phase (c’est le cas lorsque la PLL est verrouillée) ; en (b), CK est en avance sur Dj,.

Dans le premier cas (a), les signaux D;, et CK sont alignés en phase. Les signaux P et N ont leurs
durées de pallier haut exactement égales, ce qui implique une moyenne du courant Icp nulle. Par
contre dans le cas (b), le signal d’horloge CK est en avance de T,/4, la durée du pallier haut de P est
réduite de moitié d'ou une moyenne de Icp €gale a —Iger/8. Ainsi, la tension V. diminue

progressivement de sorte a ralentir le VCO.

11.5.3.2. Pompe de charges

L'architecture de la pompe de charges est choisie pour sa simplicité et sa faible consommation.
Elle repose sur une source de courant et des miroirs de courant. Le courant Izer fourni par la source
est recopié sur les quatre autres branches via les différents miroirs. En plus du courant fourni par la
source, la pompe de charges (cf. fig. 11.29) prend en entrée les compléments P et N des signaux en

sortie du comparateur de Hogge modifié.
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Figure 11.29. Pompe de charges [Van_09]

Le courant de sortie Icp de la pompe de charges peut prendre trois valeurs (0, +lger €t —Iger) Suivant

les quatre combinaisons possibles des états logiques de P et N .

« SiP=0etN =0, les transistors M1 et M5 sont bloqués et les miroirs de courant constitués par
MO-M3-M4 recopient tout le courant Izrgr sur les branches M2-M3 et M4-M6. Ensuite, les miroirs
M2-M10 et M6-M7-M8-M9 recopient Izer respectivement sur les transistors M10 et M9. Au nceud
de sortie OUT du circuit, arrivent deux courants de méme valeur (Irgg), d'ou Icp = 0.

« Pour P = 0 (M1 bloqué) et N = 1 (M5 passant), le courant Iz €st recopié sur les branches M2-
M3 et M4-M5. Aucun courant ne passe en M6, donc en M9. Izer de la branche M2-M3 est
recopié sur M10, ce qui résulte au final de lcp = -Iger.

« P=1etN = 0 estle dual du cas précédent. Un raisonnement analogue conduit & Icp = lrer.

« Enfin pour P = 1 et N = 1, la méme analyse qu’au premier cas méne facilement a Icp = 0.

Le tableau 1.3 résume ces quatre états. Il donne la valeur du courants Izgr pour les différents états

logiques des signaux P et N.

P N Icp
—————————————

0 0 0

0 1 -lrer

1 0 Irer

1 1 0

Tableau 11.3. Table de vérité de la pompe de charges

Cette topologie de pompe de charges consomme environ 5*Izee (5 branches). Le choix du courant Iggr
est principalement lié au gain du comparateur de phase qui lui est proportionnel et a la consommation.
Le courant Izgr est donc pris trés faible pour minimiser la consommation. Il vaut 2uA pour le circuit 54
MHz, ce qui correspond a un gain K4 = 159,15 nA/rad et une consommation de la pompe de charges

d’environ 10 pA.
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Figure 11.30. Courant de sortie de la pompe de charges pour la version 1 MHz (simulation sous Cadence)

Pour la version 1 MHz, on obtient un gain de 79,58 nA/rad pour un Izer de 1uA (cf. fig. 11.30), donc une
consommation de la pompe de charges de 5 pA. En deca d'1pA pour Izer, la perturbation due aux

courants parasites peut trés vite modifier la caractéristique du comparateur de phase.

11.5.3.3. VCO

Comme étudié au premier chapitre, un VCO en anneau convient mieux qu’'un VCO LC dans un
contexte faible colt et faible consommation, a fortiori en bas débit. C’est la raison du choix ici d'une
architecture de VCO en anneau (cf. fig. 11.31) constitué de seulement trois cellules de retard et d’'un

buffer formé de quatre inverseurs CMOS.

S~ i

“\Cellule de délaj” l
Vetn

Tctrl

= Vetn

Figure 11.31. Topologie du VCO en anneau
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La cellule élémentaire se compose d'un inverseur CMOS chargé par un transistor Ty monté en
capacité MOS. Le temps de propagation de la cellule est contrdlé par la tension de contrfle V¢ qui
permet de changer la valeur du courant traversant la capacité MOS et ainsi de modifier la fréquence

du VCO.

La part du VCO est généralement trés importante dans le bilan de consommation de la PLL. Pour
cela, nous avons étudié par la simulation I'évolution de la consommation du VCO en fonction du gain

K, (cf. tableau II.4). La simulation est faite avec une tension de contréle V¢, de 0,6 V (vdd/2) en entrée

du VCO.
Gain VCO (MHz/V) Consommation (UW)

50 64,51
60 65,52
70 69,83
76,6 74,53
84 81,11
95 98,82

Tableau I.4. Consommation du VCO 54 MHz en fonction du gain

Cette évolution de la consommation peut étre mieux appréhendée a I'aide de la figure 11.32.

100 T T T T T T T

95-

90

85-

80-

75r

consommation (pVV)

70~

65=

B % @ 6 0 1 8 8 0 %
gain du VCO (MHz/V)

Figure 11.32. VCO 54 MHz : consommation en fonction de K,

On constate sur la figure 11.32 que la consommation du VCO augmente trés rapidement lorsque le
gain dépasse 60 MHz/V. Il semble a priori plus judicieux de concevoir le VCO avec un gain ne

dépassant pas cette valeur. Ainsi la consommation du VCO reste voisine de 65 pW.

La méme étude a ensuite été réalisée sur le VCO 1 MHz. La caractéristique simulée de ce VCO est

présentée sur la figure 11.33.
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Fréquence (MHz)

vctrl (V)

Figure 11.33. Caractéristique du VCO 1 MHz (simulation)

Comme le montre cette caractéristique, la plage de linéarité s’étend environ de 0.2 V a un peu plus de

0.65 V. Dans cette zone et particulierement autour de 1 MHz, le gain du VCO vaut 1,1 MHz/V. Un tel

dimensionnement permet d’obtenir une consommation du VCO de 4,2 pW.

[1.5.3.4. Calcul du filtre de boucle

Les circuits ont été dimensionnés avec la méthode de dimensionnement d’'une PLL du 3

détaillée précédemment. En résumé :

eme

ordre

1. L’architecture du discriminateur de phase et la valeur du courant Izee fixent Kq. Le gain K, est

déterminé lors de la conception du VCO. Les valeurs des gains sont donnés dans les

paragraphes précédents (Ky = 159,15 nA/rad et K, = 60 MHz/V pour la version 54 MHz, K4 =

79,58 nAlrad et K, = 1,1 MHz/V pour le circuit 1 MHz).

2. Nous fixons @, a 60° dans un premier temps. La fréquence de coupure est typiquement prise

inférieure au dixieme du débit. Nous I'avons fixée trés basse (prés de 2 MHz pour le circuit 54

MHz, autour de 50 kHz pour la version 1 MHz) pour minimiser le jitter.

3. Les poles wy ¢ W, sont ensuite calculés respectivement a l'aide des équations eq.Il.11 et eq.11.12.

4. Enfin, on déduit les valeurs des composants du filtre C;, C, et R, grace a eq.ll.13, eq.ll.14 et

eq.ll.15.

Les parameétres du dimensionnement des deux versions sont récapitulés dans le tableau I1.5.

Marge de Kg
phase @, fe Irer (nA.rad™) ! ! C2 R
I —
Circuit 1 MHz 60° 50 kHz 1pA 79,58 1,1 MHz/V 1,49 pF | 19,3 pF| 615,38 kQ
Circuit 54 MHz 60° 2MHz | 2pA | 159,15 | 60 MHz/V | 0,102 pF | 1,32 pF| 225,64 kQ

Tableau I.5. Résumé des parametres des PLL 1MHz et 54 MHz
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Une série de simulations sur Cadence a suivi ce dimensionnement afin d’estimer les performances
notamment en termes de temps d’'accroche, de jitter et de consommation des circuits. Les deux PLL

se verrouillent bien sur la donnée d’entrée.

Avec ce dimensionnement, les résultats obtenus en simulation pour le circuit 1 MHz sont un temps
d’'accroche de prés de 120 pus, un jitter d’horloge pk-pk de 130 ns et une consommation avoisinant 15
MW. Quant a la version 54 MHz, le jitter pk-pk vaut environ 2,09 ns, la consommation 80 uW et le

temps d’accroche 35 ps.

Les consommations obtenues sont trées bonnes. Cependant, la plage de capture obtenue en
simulation pour les deux circuits reste trés faible (930 kHz - 1,06 MHz pour la version 1 MHz, 52 MHz -
56 MHz pour la version 54 MHz). En plus de cette trés faible plage de capture, on constate un jitter
important : 12% Ul pour la version 1 MHz et 11,3% Ul pour la version 54 MHz. Il convient alors de
reconsidérer certains aspects du dimensionnement afin d’optimiser les performances (hotamment le

jitter et la plage de capture) des deux modules CDR.

[1.5.4. Optimisation des performances des circuits

11.5.4.1. Marge de phase

Comme annoncé précédemment, la marge de phase a d’abord été prise égale a 60°. Une série
de simulations a ensuite été lancée pour déterminer I'évolution du jitter d’horloge en fonction de la

marge de phase. Le tableau suivant présente I'impact de la marge de phase sur les performances de

la boucle.
Om 30° 45° 60°
P —
jitter pk-pk 1,74 ns 1,4 ns 2,09 ns
temps d'accroche 7 us 11 ps 35 us

Tableau I1.6. Jitter et temps d’accroche en fonction de la marge de phase (circuit 54 MHz)

La réduction de la marge de phase permet d'avoir un systéeme plus rapide. Des simulations
statistiques nous ont permis de constater qu'en dessous d'un ¢, de 30° le verrouillage de la PLL
n'est plus garanti pour toutes les variations process. Par alilleurs, I'évolution du jitter (cf. tableau 11.6)
en fonction de ¢, nous améne a fixer une marge de phase de 45° au lieu de 60° pour les deux

versions. Nous avons ensuite vérifié la stabilité des deux boucles pour @, = 45°.

11.5.4.2. Plage de capture

Comme annoncé précédemment, la plage de capture obtenue en simulation semble tres faible.
Nous avons étudié I'évolution de la fréquence d'oscillation du VCO autour de 0,6 V en fonction des
variations technologiques. Pour cela, une simulation statistique de type Monte Carlo a été effectuée

sous Cadence. Elle a consisté a simuler le VCO pour différentes variations process. La simulation a,
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dans un premier temps, été faite pour 20 itérations. Ensuite, nous avons progressivement augmenté le
nombre de tirages de sorte a déterminer le nombre d'itérations suffisantes pour caractériser les

variations de la fréquence du VCO (cf. tableau 11.7).

Nombre de tirages 20 50 80 100
P —
fin 51,88 MHz 50,95 MHz 49,85 MHz 50,04 MHz
ftyp 54 MHz 54 MHz 54 MHz 54 MHz
fmax 56 MHz 57,1 MHz 57,9 MHz 58 MHz

Tableau 11.7. Simulation Monte Carlo du VCO 54 MHz

Comme le montre ce tableau, au bout de la centaine d'itérations, les variations de la fréquence du
VCO se stabilisent. On constate alors une variation de la fréquence de +/- 4 MHz. Or, la plage de
capture de la PLL s’étend seulement de 52 a 56 MHz. Il faut alors augmenter cette plage de sorte a ce

gu’elle contienne les variations de fréquence du VCO (50 MHz — 58 MHz).

Pour augmenter la plage de capture, une solution est d'augmenter le gain du VCO, au détriment d’'une
consommation plus grande. Conformément a la figure 11.30, en passant a un K, de 70 MHz/V, la
consommation du VCO n'augmente que de 5 pyW. Cette augmentation du gain fait passer la plage de
capture (simulation) a 49,2 MHz — 59,2 MHz. Cependant, les variations process sur la fréquence du
VCO ont légérement évolué (49,8 MHz — 58,3 MHz) mais restent bien comprises dans la nouvelle

plage de capture.

Le méme raisonnement sur la version 1 MHz permet également, avec un K, de 1,2 MHz/V, d'obtenir

une plage de capture plus importante (780 kHz — 1,3 MHz).

Cependant, cette augmentation de K, a entrainé une dynamique plus importante, synonyme d’'une

augmentation du jitter (prés de 1,7 ns pour la version 54 MHz).

[1.5.4.3. Jditter

Avec un jitter pk-pk de plus de plus de 10% UI, la gestion d’énergie envisagée ne sera pas
efficiente. Puisque les paramétres K,, Kq et ¢, sont fixés, la réduction du jitter passe par une réduction
de la fréquence de coupure f. du filtre de boucle. Pour cela, I'évolution du jitter en fonction de f. a été

étudiée en simulation. Les résultats de cette étude sont présentés sur le tableau 11.8.

fe 800 kHz 900 kHz 1MHz | 1,25MHz | 1,5MHz | 1,8 MHz 2 MHz

1.04 ns

jitter pk-pk 0,66 ns 0,69 ns 0,92 ns 1,19 ns 1,34 ns 1,69 ns

Tableau I1.8. Simulation : jiiter en fonction de f.

Cette simulation a été faite pour la version 54 MHz avec K, = 70 MHz/V, lggr = 2 YA et @, = 45°.
Conformément aux équations eq.ll.13 et eq.ll.14, la réduction de f. entraine une augmentation

considérable de la taille des capacités C1 et C2 du filtre de boucle, donc une hausse importante de la
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surface occupée sur silicium. Nous avons donc essayé de trouver un bon compromis entre le jitter
(inférieur a la nanoseconde pour la version 54 MHz) et une taille des éléments passifs raisonnable. Au
vu des résultats de simulation obtenus (cf. tableau 11.8), nous avons fixé f. a 1 MHz au lieu de 2 MHz
(20 kHz au lieu de 50 kHz pour la version 1 MHz). La figure 11.34 présente le tracé des diagrammes de

I'ceil obtenus en simulations des circuits 1 MHz et 54 MHz.
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| | . : T
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Figure 11.34. Résultats de simulation : diagramme de I'ceil de I'horloge générée (a) 1 MHz, (b) 54 MHz.

Ainsi, nous obtenons de meilleurs résultats en termes de jitter (peak-to-peak) : 0,92 ns (4,96% UI)
pour la PLL 54 MHz et pres de 22 ns (2,2% UIl) pour la version 1 MHz. Le circuit 1 MHz présente un
meilleur jitter (en % Ul) car possédant un rapport K¢/Dy, (1HA/MHZ) plus grand (1pA/MHz pour la PLL 1
MHz et 0,037 pA/MHz pour la version 54 MHz). A I'opposé, la PLL 54 MHz présentera un meilleur
rapport consommation/débit. Le tableau 1.9 résume les paramétres des deux PLL aprés les

ajustements effectués.

Marge de | fréquence de Ky
phase @, | coupuref Irer (nA.rad™) Ky = C2 R
e —
Circuit o
1 MHz 45 20 kHz 1pA 79,58 1,2 MHz/V | 15,74 pF 76 pF 252,82 kQ
Circuit 45° 1 MHz 2 A 159,15 70 MHz/V 0,73 pF | 3,54 pF | 108,35 kQ
54 MHz H , 73p 54 p ,

Tableau I1.9. Résumé des parameétres des PLL 1MHz et 54 MHz aprés optimisation

La réduction de f. entraine toutefois I'augmentation des temps d’accroche (200 us au lieu de pour la

version 1 MHz, 19 us pour la version 54 MHz).

11.5.4.4. Précharge de la tension de controle du VC O

D’apreés le récapitulatif sur les avantages et inconvénients des modules CDR établi au chapitre |,

un des principaux désavantages des circuits CDR basés sur les systémes asservis et notamment sur
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la PLL analogique est leur agilité moyenne. Ce qui se traduit par un temps d'établissement et un
temps de réponse généralement trés élevés. Habituellement un compromis s’impose entre une bonne

agilité et un faible jitter.

L'optimisation du jitter par la réduction de la fréquence de coupure de boucle compromet la rapidité du
systeme. En effet, les temps d’accroche des deux PLL ont considérablement augmenté et sont passés
a prés de 200 ps (200 bits de synchronisation) pour la PLL 1 MHz et 19 us (prés de 1000 bits de

synchronisation) pour la version 54 MHz.

Dans le but de réduire le temps d’établissement de la PLL sans augmenter le jitter sur I'horloge de

sortie, un circuit de précharge a été rajouté en entrée du VCO.

Idéalement lorsque la PLL est verrouillée, la tension d’entrée du VCO V., vaut Vdd/2. Avec les
variations process, cette tension peut légerement dévier de cette valeur (Vdd/2) mais celle-ci reste la
valeur la plus probable de V¢ lorsque la boucle est accrochée. Or au démarrage de la PLL, cette

tension de commande V¢ est habituellement a 0V ou Vdd.

Le but du circuit de précharge est d'initialiser V, a Vdd/2 au lieu de OV ou Vdd au démarrage de la
PLL. Comme le montre la figure 11.35, le circuit est constitué de trois interrupteurs (transistors NMOS)
et d’'un pont de deux résistances Ro-R;. Ainsi au démarrage de la PLL, le signal Vprecharge €St & I'état
haut et les trois interrupteurs sont fermés pendant une durée tyecnarge Suffisante pour charger la
capacité C2 du filtre. Au bout de tyrecharge, VCtrl est environ a Vdd/2 et Viecharge Passe a I'état bas et les
interrupteurs s’ouvrent. La PLL se verrouille plus rapidement et le circuit de précharge n’intervient plus
aprés la durée tyecharge €t Ne fera pas partie du bilan de la consommation de la boucle une fois celle-ci
verrouillée (tyrecharge @ €t€ choisi égal a 40 ps pour le circuit 1 MHz et 1 ps pour le circuit 54 MHz grace

a la simulation).

Circuit de précharge
R4 Ro

—e

Vprecharge
d A

Vctrl VCO CK Vvdd _I
0

tprecharge

|

temps (s)

Figure 11.35. Circuit de précharge

La figure 11.36 compare la tension de contréle du VCO lorsque la boucle (version 1 MHz) fonctionne

avec et sans le circuit de précharge.
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Figure 11.36. Temps d’accroche de la PLL (1 MHz) avec et sans le circuit de précharge

Les résultats de cette simulation montrent un temps d’'établissement d’environ 100 ps (100 bits de
synchronisation) lorsque le circuit de précharge est rajouté et de 230 ps (230 bits) lorsque ce circuit
n'intervient pas. Cette technique de précharge, relativement simple, permet donc de réduire le temps
d’accroche de la boucle de plus de la moitié. On obtient un résultat presque similaire pour la PLL 54
MHz. Le temps d'accroche obtenu grace au circuit de précharge permet d’obtenir de meilleures
performances, si I'on compare ce résultat (100 bits) a ceux des PLL analogiques de I'état de I'art (cf.

tableau 1.2) (273 bits dans [Jal_11], 400 bits dans [Che_11]).

[1.5.4.5. Simulations corner

Avant la réalisation du dessin des masques de fabrications, plusieurs simulations tenant compte
des variations process ont été effectuées pour s’assurer du bon fonctionnement des deux boucles. Il
s'agit de simulations statistiques qui ont principalement concerné le circuit délargissement du

comparateur de phase et le verrouillage de la boucle quels que soient les paramétres corner.

En effet, le circuit d’élargissement du comparateur de phase proposé (cf. fig. 11.26) est particulierement
sensible aux variations process car formé de cellules de retard. Il est donc important d’effectuer des
simulations corner qui prennent en compte ces variations pour s'assurer que la durée du pallier haut
du signal élargi D;, soit comprise entre Ty, et Tp/2. La simulation consiste a injecter des impulsions de
largeur 2 ns espacées de 1 us et a mesurer la largeur de I'impulsion en sortie des élargisseurs (cf. fig.

[1.37) pour différents parametres process.
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Figure 11.37. Test des élargisseurs (version 1 MHz)

Les résultats des simulations corner sur I'élargisseur sont résumés dans le tableau 11.10. Cette
simulation a été faite avec des impulsions (signal D’;, fig. 11.26) de largeur 2 ns en entrée dans le cadre

de la PLL fonctionnant a 1 MHz (Ty, = 1pus).

Parameétres corner FF SF TT FS SS

Largeur de D j, 667 ns 753 ns 773 ns 796 ns 905 ns

Tableau 11.10. Influence des variations process sur I'élargisseur (PLL 1 MHz)

Les résultats obtenus en simulation montrent que la durée du pallier haut de D;, reste dans la plage
[500 ns ; 1 us] méme pour les pires cas de process : 667 ns pour FF (Fast NMOS, Fast PMOS) et 905

ns pour SS (Slow NMQOS, Slow PMOS). Une vérification similaire a été faite pour le circuit 54 MHz.

Les deux boucles se verrouillent dans un premier temps pour les parameétres FF, FS (Fast NMOS,
Slow PMOS) et SF (Slow NMOS, Fast PMOS), mais pas pour SS. Il a fallu rabaisser de peu la
caractéristique du VCO (0,56 V au lieu de 0.6 V pour 54 MHz) pour que les PLL se verrouillent enfin

pour les quatre paramétres corner.

Le dessin des masques de fabrication des deux circuits a ensuite été réalisé sous Cadence ®.

[1.5.5. Dessin des masques de fabrication, résultat s de mesures

[1.5.5.1. Layout et simulations post-layout

Les dessins des masques (« layout ») des modules CDR 1 MHz et 54 MHz sont présentés sur

les figures 11.38 et 11.39 suivantes.
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Figure 11.38. Vue layout du module CDR 1 MHz

Les circuits 1 MHz et 54 MHz occupent respectivement une surface silicium de 827 um x 460 um et
520 um x 377 pum. Les PADS occupent une surface assez importante du layout, la zone utile est

estimée a 580 um x 380 um pour la version 1 MHz et 270 pm x 240 pum pour le module CDR 54 MHz.
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Figure 11.39. Vue layout du module CDR 54 MHz

Des simulations post-layout associées a des simulations statistiques ont ensuite été effectuées apres
le layout des circuits afin de valider et d'ajuster au besoin certains parametres. Entre autres, il faut

s'assurer avant la fabrication que les deux PLL se verrouillent pour tous les parameétres corners
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possibles. Par exemple, la figure 11.40 montre le tracé de la tension de commande du VCO de la PLL 1
MHz obtenu en simulation post-layout pour différents parametres corners (SS, SF, FS, FF et TT

(Typical NMOS, Typical PMOS)).

SF(Slow NMOS, gy III"\.-—-—-
06Vy FS_ FastPMOS) ] bt SS
N o
TT—> by

0.5V ' 7
0.5V EE

0.4 V- 0.4 V-'I|h

0 100 ys 200 ps 0 100 us 200 ps

Figure 11.40. Tension de contréle du VCO (post-layout) pour différentes variations process (PLL 1 MHz)

La figure 11.40 montre que la PLL (1 MHz) se verrouille pour tous les paramétres process. Le méme
travail a été effectué pour la version 54 MHz. Cette fois, la valeur finale de la précharge a da étre
Iégérement modifiée pour obtenir le verrouillage de la PLL en simulation post-layout pour les
différentes variations process.
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Figure 11.41. Simulation post-layout : Donnée élargie Di, et horloge CK 1 MHz en phase

La figure I1.41 montre le signal D;, (sortie élargisseurs du comparateur de phase) aligné avec I'horloge
CK en sortie de la PLL 1 MHz. La boucle se boucle se verrouille au bout de 100 ps avec un jitter
d’horloge pk-pk de 23 ns (2,3% UIl) et une consommation totale de 16 pW. Pour la version 54 MHz,

les résultats de simulation post-layout donnent un temps d’accroche de 5 us (270 bits), un jitter pk-pk
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de 1 ns (5,4% Ul) pour une consommation de 95 pW. Le tableau I.11 récapitule les principaux

résultats obtenus en simulation post-layout.

. Temps . Jitter
Consommation d'accroche Plage de capture |Jitter pk-pk (en % Ul)
CDR 1 MHz 16 uwW 100 ps (100 bits) | 780 kHz - 1,3 MHz 23ns 2,3% Ul
CDR 54 MHz 95 pw 5 ps (270 bits) | 49,3 MHz - 59,2 MHz 1ns 5,4% Ul

Tableau 11.11. Résumé des performances obtenues en simulation post-layout
[1.5.5.2. Mesures

Aprés plusieurs séries de simulations et vérifications post-layout, les circuits ont ensuite été
fabriqués. Différents circuits ont été reportés sur la puce de test (cf. fig. 11.42) : LNA FCC, détecteur,
module CDR 54 MHz, module CDR 1 MHz. L’élargisseur du comparateur de phase a été testé sur le
module 54 MHz. Le circuit 1 MHz lui, prend en entrée un signal RZ (75%) injecté en sortie des

élargisseurs. Les dimensions de la puce sont d’environ 2 mm x 1 mm.

¢ . .

Figure 11.42. Vue globale puce LNA + Détecteur — Modules CDR 54 MHz, CDR 1 MHz

Les circuits ont été testés sous pointes, directement sur la puce. Le banc de mesure (cf. fig. 11.43) est
essentiellement constitué de générateurs de signaux carrés, d’'un générateur de tension continue,
d'oscilloscope, de pointes passives et actives. Les générateurs de signaux carrés (Agilent, Tektronix)
permettent de fournir aux modules CDR les signaux d’entrée (D', ou D;,) et la tension de précharge.
La tension d’alimentation et le courant de polarisation de la pompe de charges sont générés par un
générateur de tension continue. Tous ces signaux sont emmenés sur la puce via des pointes passives
ou SG (« Signal — Ground ») suivant la disposition des pads et la fréquence du signal en question.

Ensuite, deux pointes actives permettent de récupérer I'horloge et le signal ré échantillonné pour leur
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visualisation sur I'oscilloscope. Celui-ci permet, entre autres, la mesure du jitter d’horloge grace au
tracé de I'histogramme.
En outre, le nhombre assez important des plots de mesures (huit au total pour chaque circuit CDR)

impose un grand soin notamment lors de la pose des pointes sur leurs plots respectifs. Les résultats

de mesure des modules CDR 54 MHz et 1 MHz vont étre détaillés par la suite.

Générateur de G2 Ta
tension continue Cotieratons
Tekironix
V|=|!I-':"|IAI¢:.;F.
= =
2| =
:_ N _: Oscilloscope Agilent
ik Agilent D, (54 MHz) : CDR | ¥ - visualisation D, Dy, et CK
nérateur en > S R
D, (1 MHz) ! : » - mesure du jitter
ou Bin z) : : - plage de capture

Figure 11.43. Banc de mesure — dispositif de test sous pointes

[1.5.5.2.1. Module CDR 54 MHz

Le circuit 54 MHz a été testé en injectant a son entrée une séquence pseudo-aléatoire
d’impulsions (D’in) de durée 2 ns. Quelques fonctions de la PLL ont également été testées

séparément pour valider leur fonctionnement.

11.5.5.2.1.1 Mesure du VCO

Le VCO a été caractérisé en mesure pour comparer le gain et la caractéristique simulés aux résultats

de mesure (cf. fig. 11.44). Bien que la fréquence du VCO (mesure) soit plus basse qu’en simulation et
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que la caractéristique sature plus t6t, on constate que le gain du VCO mesuré autour de 54 MHz est

trés proche de la valeur obtenue en simulation (68 MHz/V en mesure, 70 MHz/V en simulation).

80

——mesure
70

—simulation

fvco (MHZz)
w N
> =

=
<

30

20 | I i
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2
vetrl (V)

Figure 11.44. Caractéristiques du VCO 54 MHz (Simulation vs Mesure)
11.5.5.2.1.2 Test des élargisseurs
Les élargisseurs ont été testés pour une durée des impulsions en entrée allant de 200 ps a 4 ns (T, =

18,52 ns). Il faut garder a I'esprit que la durée des impulsions élargies doit étre comprise entre T,/2 et

Tp. A noter qu'au-dela de 3 ns, les impulsions sont élargies a plus de Ty, (cf. tableau 11.12).

Générateur de
tension continue
18,518 ns
> ]
]
LTl [ >
g A
2 ns
Générateur Agilent > CDR
puce
Din‘
Oscilloscope Agilent
D,in‘
Figure 11.45. Banc de test des élargisseurs 54 MHz
Durée Pulse D' i, (ns) 0,2 0,4 0,5 1 1,5 2 3 3,1 4
Duree Sort'(eng)'arg'sse”r 15,55 | 15,66 | 15,77 | 16,33 | 16,88 | 17,52 | 18,38 | 18,67 | 19,42

Tableau 11.12. Elargissement d’'impulsions de différentes durées
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La durée de I'impulsion FCC étant estimée entre 0,7 et 2 ns, les mesures ont ensuite été faites avec

des impulsions de largeur 2 ns (cf. fig. I1.45).

La figure 11.46 montre un train d'impulsions (complémenté) de largeur 2 ns et le signal mesuré a la
sortie de I'élargisseur du comparateur de phase. La durée mesurée des impulsions élargies vaut
environ 17,52 ns. Elle est alors comprise entre Tb/2 (9,26 ns) et Tb (18,52 ns).

Control  Setup  Meassure  Analyee  LRltes  Help

4. .00 GSa/u 64 .0 kptm
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EEE
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fiomil o T - ¢ 2
(s lants X 5
Al (1) = 24% 320081 m 48 mv
U] (1) = 245 3765181 us 70 mv
A= 17.5200 nm 22 mv
1/AY - 67 .76 M=

Figure 11.46. Elargissement d'impulsions de largeur 2 ns. La représentation du signal d’entrée (en jaune) est
complémentée

11.5.5.2.1.3 Mesures de la PLL

Consommation

Le signal d’entrée est une séquence pseudo-aléatoire d'un train d'impulsions de durée 2 ns.

Figure 11.47. (a) Vue chip et (b) Consommation du module CDR 54 MHz

121



Chapitre Il I1.5. Conception de circuits CDR au sein d'un récepteur ULB impulsionnel non cohérent

Le circuit consomme globalement 84,2 pA @ 1,2 V (cf. fig. 11.47), soit 101,04 pW lorsque la boucle est

verrouillée.

Jitter

La visualisation simultanée a l'oscilloscope des impulsions en entrée (pattern 0101...) et de I'horloge

générée par la PLL 54 MHz est présentée sur la figure 11.48.
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Figure 11.48. Boucle verrouillée : impulsions en entrée (pattern 0101...) du module CDR 54 MHz et horloge de
sortie (signal temporel + histogramme sur la période d’horloge)

La représentation des impulsions en entrée de la PLL est complémentée. Il y a un léger décalage
(constant) entre ces impulsions et I'horloge générée mais la boucle reste bien verrouillée. Le tracé de

I'histogramme sur la période du signal d’horloge montre un jitter peak-to-peak de 1,352 ns et un jitter

RMS de 209,5 ps (cf. fig. 11.48).

A I'état verrouillé de la PLL, on peut également mesurer le signal d’entrée ré échantillonné par
I'horloge du VCO. Sur la figure 11.49, on peut voir une séquence PRBS de longueur 2° — 1 d'impulsions

(complémentées) en entrée du module CDR et le signal reconstitué par I'horloge. Ce signal est fidéle

au train d’'impulsions en entrée D',,, du module CDR.
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Figure 11.49. Boucle 54 MHz verrouillée : impulsions en entrée (PSA de longueur 2° - 1) + données ré échantillonnées
par I'horloge du VCO

Plage de capture et temps de réponse

La plage de capture mesurée [49,12 ; 59,05 MHZz] est trés proche de la valeur simulée post-layout
([49,3 ; 59,2 MHz]). En outre, on mesure un temps de réponse du systéeme égal a 11,22 ps. Nous

montrerons l'influence du circuit de précharge sur le temps de réponse pour le module CDR 1 MHz.

11.5.5.2.2. Module CDR 1 MHz

Pour la version 1 MHz, I'élargisseur du comparateur de phase n’'est pas pris en compte parce
gue le plot prévu pour I'entrée de I'élargisseur n’est pas utilisé. Ici, le signal d’entrée est directement
une séquence pseudo-aléatoire d'un signal RZ (75%) (Durée du pallier haut = 750 ns). Ce signal

attaque directement la bascule D du comparateur de phase (D;y).

Consommation

Le circuit consomme globalement 45.1 pA @ 1,2 V (cf. fig. 11.50), soit 54.12 pW lorsque la boucle est

verrouillée (en négligeant la consommation dynamique de I'élargisseur).
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(a) (b)

Figure 11.50. (a) Vue chip et (b) consommation du module CDR 1 MHz

Jitter

Comme pour la version 54 MHz, I'horloge CK du VCO (cf. fig. I1.51) se verrouille bien sur la donnée
RZ Dj, en entrée malgré un léger décalage entre les deux signaux. L’histogramme montre un jitter
peak-to-peak de 22,52 ns et un jitter RMS de 7,91 ns.
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Figure 11.51. Boucle 1 MHz verrouillée : impulsions en entrée (pattern 0101...) et horloge de sortie (signal temporel +
histogramme sur la période d’horloge)

Contrairement a la version 54 MHz, ce circuit n’a pu étre testé avec une PRBS. Le générateur Agilent

présentant cette option ne peut générer un signal avec une fréquence inférieure a 20 MHz.
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Plage de capture

On mesure une plage de capture comprise entre 720 kHz et 1,12 MHz, cohérente vis-a-vis des

valeurs obtenues en simulation (780 kHz — 1,3 MHZz).

Temps de réponse

L'influence du circuit de précharge sur I'agilité de la boucle a été étudiée en simulation ou les résultats
(cf. fig. 11.36) ont montré que le temps d’accroche de la boucle était réduit de plus de la moitié grace a
la précharge. Cet effet de la précharge a été confirmé en mesure. Il s’agit la de mesurer ce temps de
réponse avec et sans le circuit de précharge (cf. fig. Il. 52). La mesure sans la précharge s’est faite en

laissant I'entrée Vprecharge €N l'air.

Jnabyny LR Holp

Filey Controd St Saasurra  Analyes LEIHEes  Help

Figure 11.52. Temps de réponse de la PLL 1 MHz (a) sans la précharge et (b) avec la précharge + (c) zoom sur la
réponse avec la précharge

125



Chapitre Il I1.5. Conception de circuits CDR au sein d'un récepteur ULB impulsionnel non cohérent

On constate sur la figure 11.52 que le temps réponse du systeme avoisine les 7 ms lorsque le circuit de
précharge n’entre pas en jeu. A contrario, quand la précharge est prise en compte, le temps de

réponse tourne autour de 1.07 ms, soit environ sept fois moins.

11.5.3.6. Conclusion sur les performances des circu its réalisés

Les tableaux suivants dressent un récapitulatif des performances (simulation post-layout,

mesure) des modules CDR 54 MHz et 1 MHz réalisés.

Parametres
Entrée Précharge
PRBS d'impulsions de largeur 2 ns Impulsion de largeur 1 s (tprecharge)
Résultats
Simulation Mesure
Post-Layout
Gain VCO 70 MHz/V 68 MHz/V
Consommation globale CDR 95 pw 101,04 pw
Plage de capture [49,3 MHz — 59,2 MHZ] [49,12 MHz — 59,05 MHZz]
Jitter peak-to-peak 1ns 1,35 ns
Jitter pk-pk en %UI 5,4% Ul 7,29% Ul
Jitter rms - 209,5 ps
Temps de réponse - 11,22 ps
Temps d'accroche > HS -
~ 270 bits -

Tableau 11.13. Performances du module CDR 54 MHz

Parametres
Entrée Précharge
(duréesgj;llt’?leffaz?%o ns) Impulsion de largeur 40 us (tprecharge)
Résultats
Simulation Mesure
Post-Layout
Consommation globale CDR 16 pyw 54 uw
Plage de capture [780 kHz — 1,3 MHZz] [720 kHz — 1,12 MHZ]
Jitter peak-to-peak 23 ns 22,52 ns
Jitter pk-pk en %UI 2,3% Ul 2,25% Ul
Jitter RMS - 7,91 ns
Temps de réponse - 1,07 ms
Temps d'accroche 100 ps -
~ 100 bits -

Tableau I1.14. Performances du module CDR 1 MHz
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Les performances en termes de jitter et de consommation des deux circuits sont trés intéressantes,
guand on les compare a celle des autres modules CDR présentés dans I'état de I'art (cf. tableau 11.15).
La comparaison est faite avec seulement les circuits CDR a base de systémes asservis qui présentent

les meilleurs facteurs de mérite.

Débit Consommation/débit Jitter Facteur de mérite
(pW/bit.s ™) (en % UI) Fm
S ——

[Che_11] 100 Mbit/s 66,49 pW/bit.s™ 1,99% Ul 0,75
[Jal_11] 9,1 Ghit/s 3,95 pW/ hit.s™ 10% UI 2,53
[Lee 06] 1 Ghit/s 9,7 pW/ bit.s™ 3,44% Ul 2,99
[Lin_08] 3,125 Gbit/s 19,2 pW/ bit.s™ 9,44% Ul 0,55
[Oh_07] 2,5 Ghit/s 5,28 pW/ bit.s™ 11,8% Ul 1,6
[Yin_11] 2,5 Ghit/s 2,8 pW/ bit.s™® 17% Ul 2,1
CDR 1 MHz 1 Mbit/s 54 pW/bit.s ™ 2,25% Ul 0,82
CDR 54 MHz || 54 Mbit/s 1,87 pW/ bits ™ 7,29% Ul 7,33

Tableau 11.15. Comparaison des performances mesurées avec I'état de I'art

A l'image du tableau 11.15, la PLL 1 MHz a un facteur de mérite faible a cause de la consommation
ramenée au débit (54 pW/bit.s'l). En fait, on peut constater que la consommation mesurée (54 pWw)
s'éloigne de la valeur simulée (16 uW) post-layout. Cet écart est a I'origine du faible facteur de mérite
obtenu. Toutefois, ce circuit présente un jitter tres faible (2,25% Ul) comparé aux autres publications.
La version 54 MHz présente un excellent rapport consommation/débit (seulement 1,87 pW/bit.s'l), ce
qui lui vaut une valeur de F, (7,33) de loin meilleure que toutes les autres présentes dans I'état de
l'art. Nous reprenons, le graphe comparatif de différents modules CDR établi au chapitre | ou nous

insérons les circuits 1 MHz et 54 MHz (cf. fig. Il. 53).
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Figure 11.53. Jitter (en % Ul) en fonction du rapport consommation/débit de différents circuits CDR

Ce graphe confirme les bonnes performances en termes de jitter et de consommation des deux
circuits réalisés. L'impact des performances mesurées du module CDR 1 MHz sur le récepteur va étre

abordé dans le dernier paragraphe de ce chapitre.

[1.5.6. Impact des performances du module CDR sur| a consommation du

récepteur IR-UWB

Sans le module CDR et la gestion d’énergie, la consommation totale du récepteur vaut 25 W
(Prececpeur)- Nous pouvons estimer la consommation globale du récepteur (PgLogaLe) €N Supposant la

gestion d’énergie présentée sur la figure. 11.14 utilisant le module CDR 1 MHz.

Pour cela, nous appliquons les performances mesurées (jitter de 22,52 ns (fjier), CONSOommation de 54

MW (Pcpr)) de cette fonction CDR aux équations eq.ll.2 et eq.1l.3. Rappelons ces deux équations :
tonN = tpuise T tsetup T Gjitter

ton
PeLoBaLe = Pcpr + T, - PRECEPTEUR

Nous supposons un temps d’allumage des fonctions LNA et détecteur de 2 ns (tsewp) €t une durée de
2 ns (touse) des impulsions en sortie du détecteur d’énergie.

On obtient alors un toy = 2 ns + 22,52 ns + 2 ns = 26,52 ns et donc Pg opaie = 717 YW, soit une
réduction de plus de 97% de la consommation du récepteur. C’est une trés bonne performance quand

on fait la comparaison avec les performances des récepteurs présentées dans I'état de I'art (cf.
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tableau. 11.1). En plus, contrairement a notre solution, la consommation annoncée dans beaucoup de
ces récepteurs ne tient pas compte de celle de la fonction de synchronisation (externe). Sur le tableau
11.16, nous présentons la consommation (extrapolée) de notre récepteur en comparant ces principales
caractéristiques avec celles des récepteurs ULB de I'état de I'art. Dans notre systéme, le bilan de la

consommation ne tient pas compte du circuit de fenétrage (on/off) qui suit le circuit CDR (cf. fig. 1.15).

Récepteur CCI

[Cre_11] [Doka_10] [Lee_07] + CDR 1 MHz
T ———
3,6 -4,3 GHz 3-5GHz 3-5GHz 3,1-10,6 GHz

Bande de frequence (0,7 GHz de bande) | (2 GHz de bande) | (2 GHz de bande) | (7,5 GHz de bande)

Technologie CMOS 90 nm CMOS 90 nm CMOS 90 nm CMOS 130 nm
Débit 1 Mbit/s 100 kbit/s 100 kbit/s 1 Mbit/s
Consommatlon initiale 2.9 mW 10,5 mwW 35.8 mwW 25 MW
du récepteur
Schéma de (Oscillatlglger}rgr? anneau Externe Externe Interne
synchronisation + logique numérique) (ldéale) (Réglage manuel) (PLL analogique)
Précision de la
0
synchronisation NC (21105 O/(;gel) NC 2,25 % Ul
(jitter en % UI) PP
Rapport cyclique de 0 0 0 2,65 %
la fenétre on/off 40% 0.19% 0.6 % (extrapolée)
Consommation
du récepteur 1,64 mW 14,3 yw 250 pw 17w

(extrapolée)

(avec gestion d'énergie)

Tableau 11.16. Comparaison des performances du récepteur avec celles de I'état de I'art

La consommation finale du récepteur est estimée inférieure au milliwatt. Dans ce calcul, les
performances mesurées (jitter et consommation) de la fonction de synchronisation sont prises en
compte. A contrario, dans [Doka_10] et [Lee_07], plusieurs raisons expliquent les consommations
annonceées. En effet dans [Doka_10], le circuit fonctionne dans une bande de largeur 2 GHz, ce qui
justifie une consommation initiale (10,5 mW) relativement faible du récepteur. Ensuite, comme
expliqué précédemment, I'utilisation d’'une synchronisation externe idéale avec une précision trés
optimiste (0,05 % UI) ainsi que I'absence de la consommation de la fonction de synchronisation dans
le bilan final expliquent en partie le trés faible rapport cyclique de la fenétre on/off (seulement 0,1 %),
d’'ou la faible consommation (14,3 pW) annoncée. De la méme maniére, un rapport cycliqgue de 0,6 %

est obtenu dans [Lee_07] d’ou la consommation finale de 250 pW.
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Conclusion du chapitre Il

L'objectif de ce chapitre était de présenter la conception d’'un module CDR destiné a la gestion

d’énergie dans un récepteur ULB impulsionnel non cohérent.

Le concept de la gestion d'énergie dans les architectures de récepteurs ULB impulsionnels a
faible rapport cyclique a été présenté. Nous avons montré par la les potentialités en termes de faible
consommation de tels récepteurs aux bas débits. Une présentation succincte des généralités sur les
communications ULB a également été faite. Dans ce contexte, I'accent a été particulierement mis sur

les récepteurs ULB impulsionnels non cohérents.

Un état de l'art de ce type de récepteur a ensuite été établi dans le but de comparer les
différentes architectures et performances. Le principal point commun entre ces structures est leur
faible consommation généralement obtenue grace a une gestion d'énergie basée sur le tres faible
rapport cyclique des impulsions ULB. Nous avons ensuite présenté I'architecture du récepteur ULB
développé au sein de I'équipe CCI de I'IMN2P et destiné a accueillir le module CDR congu dans le

cadre de cette thése.

Un module CDR basé sur une PLL analogique a été congu. Deux versions (1 MHz et 54 MHz)
ont été réalisées, allant de I'étude théorique de l'architecture a la mesure sous pointes. Un
comparateur de phase adapté aux impulsions ULB a été proposé ainsi qu’'un circuit de précharge
permettant de réduire considérablement le temps d’accroche du circuit sans compromettre le jitter. La
boucle a été dimensionnée pour offrir de bonnes performances en termes de consommation et de
jitter. Grace aux simulations corner et post-layout, une optimisation de ces performances a été

possible.

Les performances obtenues pour le module CDR 1 MHz permettent d’envisager une gestion
d’énergie efficace. En effet, de 25 mW, la consommation du récepteur est estimée a moins du milliwatt

avec le principe de gestion d’énergie présenté dans ce chapitre.

Par ailleurs, la mesure de la chaine de réception compléte (LNA — détecteur — CDR) est
envisagée ainsi que la conception du circuit de fenétrage on/off a partir de I'horloge générée par le
bloc CDR. Le circuit de fenétrage devra étre trés précis et consommer trés peu pour ne pas

compromettre la gestion d’énergie.
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Introduction du chapitre IlI

Ce dernier chapitre est consacré a I'étude et la réalisation de circuits CDR numériques implantés
sur FPGA pour des applications de la société Dm RADIOCOM. Dans un premier temps, sera décrit le
flot de conception numérique utilisé dans le cadre de cette thése. Ce flot détaille les différentes étapes
de la conception des circuits de I'élaboration du cahier des charges a I'implantation sur cible FPGA.
Dans cette partie, nous ferons une description sommaire des circuits FPGA et du langage de

description matérielle VHDL.

Nous présenterons ensuite un module CDR numérique destiné a étre implanté dans un émetteur
utilisant une modulation SOQPSK (Shaped Offset Quadrature Phase Shift Keying) opérant dans une
chaine de télémesure. Le circuit est une boucle a verrouillage de phase (PLL) numérique
programmable, utilisable a plusieurs débits du signal d’entrée. D’'abord, I'émetteur sera brievement
décrit ainsi que le cahier des charges du circuit CDR a concevoir. Ensuite, I'architecture, la
modélisation et le dimensionnement du circuit seront présentés. Puis, les résultats de simulation vont
permettre de vérifier la fonctionnalité du systéme et d’optimiser le circuit. Une étape d'optimisation des

performances précéde la programmation sur FPGA et les mesures réalisées.

Dans le cadre de cette thése, un second circuit CDR numérique a également été concu. Ce
circuit intervient au sein d’'un récepteur utilisant des modulations de type PCM/FM (Pulse Coded
Modulation/Frequency Modulation). Le signal d’entrée du circuit CDR étant bruité, I'architecture devra
étre choisie et dimensionnée en conséquence. Aprées avoir expliqué la méthode de dimensionnement
du circuit, nous détaillerons la conception et le codage en VHDL de I'architecture. La simulation
permettra ensuite de valider la fonctionnalité du systéme et d'optimiser certains paramétres afin
d’'obtenir les performances dictées par les spécifications du cahier des charges. Enfin, la
programmation sur FPGA, les améliorations apportées ainsi que les résultats de mesures seront

présentés.
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l1l.1. Description du flot de conception

Contrairement aux circuits présentés dans le chapitre Il qui ont été réalisés sur cible ASIC, les
fonctions CDR numériques présentées dans ce chapitre ont été prototypées sur cible FPGA. Dans le
cadre de cette these, les circuits sont codés en VHDL et programmés sur des cibles FPGA (Stratix,
Stratix Ill) fabriqués par Altera®. Le prototypage sur FPGA présente beaucoup d’avantages. En effet,
la technologie FPGA représente une solution souple offrant des capacités de prototypage rapide. Le
temps de développement est considérablement réduit, comparé a celui des circuits ASIC. Les cellules
logiques sont déja préconfigurées et optimisées. En plus, il existe aujourd’hui des méga fonctions ou
IP (« Intellectual Property ») disponibles et susceptibles d'étre instanciées plusieurs fois par
l'utilisateur. Ce sont des fonctions numériques déja congues et optimisées, disponibles dans certaines
bibliothéques des logiciels de synthese. En plus d'un faible temps de développement, la flexibilité est
un avantage considérable des circuits FPGA. Le circuit réalisé peut étre modifié, amélioré,
reprogrammé a souhait, directement par I'utilisateur. Cette flexibilité ouvre la porte a une réalisation
plus facile de circuits numériques programmables. Cependant, les circuits FPGA peuvent étre limités
en termes de performances contrairement au concept ASIC qui assure une optimisation maximale

(complexité, vitesse, consommation, taille) du circuit a réaliser.

Avant de décrire le flot de conception et les outils logiciels utilisés, nous allons faire une présentation

sommaire des circuits FPGA.

[11.1.1. Les circuits FPGA

Un FPGA (Field Programmable Gate Arrays) est un circuit intégré entierement programmable par
l'utilisateur. De maniére générale, la structure interne d'un FPGA est constituée de cellules logiques
configurables ou CLB (« Configurable Logic Block »). Il appartient a I'utilisateur de programmer la
fonction réalisée par chaque CLB. Le FPGA comporte aussi des blocs d'entrée/sortie 10B
(«Input/Output Block ») associés aux broches du circuit. Les I0B permettent la communication avec
I'extérieur et sont également programmables (cf. fig. Ill.1). Des lignes d’interconnexions, également

programmables, permettent la communication entre les différentes CLB et entre CLB et IOB.
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Figure I11.1. Structure générale d’'un FPGA

Par ailleurs, le marché du FPGA connait aujourd’hui plusieurs fabricants : Xilinx, Altera, Actel,...
Chaque fabricant fournit au concepteur des outils logiciels (logiciels de synthése, de simulation) et
matériels (kit de développement, cables, documentation) nécessaires a l'utilisation du FPGA. En effet
pour finaliser un circuit FPGA, il est nécessaire d'utiliser un langage de description matérielle ou un
outil de saisie graphique. Un fichier de configuration pour le FPGA choisi est généré aprés compilation
de la dite description. Aujourd’hui, le Verilog et le VHDL sont les deux langages de description les plus
répandus. Le langage Verilog est majoritairement utilisé sur le continent américain alors que du coté

des entreprises européennes, le VHDL lui est le plus souvent préféré.

[11.1.2. Le langage VHDL

Sur commande du département américain de la défense, le VHDL (Very high speed integrated
circuit Hardware Description Language) a été développé en 1983. Il a été normalisé par l'institut IEEE

sous le standard IEEE-1076 et a subi plusieurs révisions au fil des années.

Le VHDL permet une description comportementale d’architectures numériques. Il permet également
l'utilisation de simulateurs dont le rble est de tester le fonctionnement décrit par le concepteur. Cette
description matérielle traduit un composant réalisant les fonctions désirées, a l'aide d’éléments
logiques concrets (portes logiques, bascules, registres, ...) [[EEE_87]. Suivant la technologie utilisée,
ces fonctions logiques seront ensuite implémentées, soit directement en transistors (dans le cas d'un
ASIC), soit sur la base d’éléments programmables d’'un FPGA. Cette phase s'appelle la synthése. Elle

est réalisée par des outils logiciels adaptés (ISE de Xilinx, Quartus d’Altera, Libero d'Actel, ...).

L'étape de simulation du code VHDL peut permettre de vérifier le fonctionnement de I'architecture
décrite avant I'étape de synthése. Il existe aujourd’hui des outils logiciels (ModelSim de Mentor

graphics, Active HDL d’'Aldec, ...) permettant de réaliser cette phase de simulation.
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Cependant, toute description VHDL n’est pas synthétisable. La simulation ne permet pas de savoir si
l'architecture décrite peut étre synthétisée ou non. Il importe alors au concepteur (documentation,
expérience) de produire une description VHDL synthétisable de son systéme. Les logiciels de
programmation (Quartus dans notre cas) informent le concepteur en générant un message d'erreur si

le code écrit n'est pas synthétisable.

Le paragraphe suivant détaille le flot de conception que nous avons utilisé pour la réalisation de

circuits CDR numériques.

[11.1.3. Flot de conception

La conception débute nécessairement par I'établissement des spécifications du systeme a
concevoir parmi lesquelles figurent : la fonctionnalité, la fréquence de fonctionnement, les
performances attendues etc. Dans le cas d'une implantation sur FPGA, l'aboutissement de la
conception consiste a la programmation du composant sur le FPGA en question. Nous allons décrire
le flot de conception numérique utilisé dans la réalisation des circuits numériques dans le cadre de ce

travail de theése.

A partir des spécifications, I'architecture du circuit CDR est déterminée a 'aide des différents états de
I'art établis dans le chapitre |. Aprés le choix de I'architecture du systéme, I'étude, le dimensionnement
du circuit ainsi que les différents calculs ont été réalisés, en partie sur le logiciel Matlab. Ensuite, le
systeme est décrit, bloc par bloc, en langage VHDL. Nous avons simulé chaque bloc isolément pour
vérifier sa fonctionnalité avant d’assembler les différentes briques en vue d’une simulation globale du

module CDR. Toutes les simulations ont été faites sur le logiciel Active HDL (cf. fig. 111.2).

Aprés I'étape de la simulation, le code VHDL est exporté vers le logiciel de synthése pour les étapes
de synthese, placement, routage et programmation. Durant ces travaux de thése, nous avons utilisé le
logiciel Quartus pour la réalisation de ces étapes. Ce logiciel dispose en effet de beaucoup d’outils
importants pour le suivi, le débogage et I'optimisation de la synthese des circuits. L'outil RTL viewer
fournit une vue du systeme au niveau RTL si le code VHDL est synthétisable. Il permet ainsi au
concepteur de vérifier aprés la synthése si le circuit synthétisé correspond bien a celui qu’il veut
décrire. Aprés cette vérification, le circuit peut étre programmé et testé via un kit de développement.

Nous avons utilisé les cartes de développement Stratix et Stratix Il d’Altera®.
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Y
Spécifications Exportation du code
VHDL sur Quartus
Y
A 4
Etude théorique : modélisation, Analyse, Synthése logique
dimensionnement, calculs plac,ement, routage ’
(Matlab) (Quan‘us)
| Visualisation RTL !
v v : (Quartus) i
o : ) T !
'IPde | Description VHDL Programmation FPGA,
!Quartus i des circuits assignation des pins
Lo ] < (Quartus)
¥ | Analyseur logique '
) ) Y 3 Vérifications, I embarqué signal tap :
Simulation fonctionnelle tests, debug ' (outil de Quartus) |
(Active HDL) LIl
A 4
o
Mesures sur Kit de | |1 Appareils de mesures :
développement I (générateur de bits,
(Stratix, Stratix Ill) | —» oscilloscope, ...) i
L e =

Figure I11.2. Flot de conception utilisé

Le logiciel Quartus dispose par ailleurs d’un analyseur logique embarqué signal tap. Cet outil permet
de stocker et de mesurer des signaux internes du circuit congu. Il est généralement utilisé pour le
débogage du systéme mais il peut permettre également de mesurer certains signaux difficiles a
« router » sur les pins de sortie du kit de développement. Il intervient apres les étapes de synthése,

placement et routage et présente a cet effet, un degré de fiabilité supérieur a celui de la simulation.

Aprés la phase de programmation du circuit sur le FPGA choisi, la derniére étape consiste a tester et
mesurer le circuit congu en utilisant les appareils de mesure adéquats. Dans le cadre de la conception
de modules CDR, nous avons surtout besoin d’'un générateur de bits pseudo-aléatoires pour fournir le
signal d’entrée et d’un oscilloscope pour mesurer les performances (verrouillage, jitter, Ngc, ...) du
systéeme. La section suivante présente une PLL numérique implémentée conformément au flot de

conception décrit dans ce paragraphe.
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l1l.2. Etude et réalisation d’'une PLL numérique pro  grammable

pour émetteurs numeériques en bande de base

Dans le cadre de la réalisation d'un émetteur FM/SOQPSK (projet de la société DM
RADIOCOM), un circuit CDR numérique programmable a été réalisé. Avant de présenter I'architecture
et les détails du module CDR, nous proposons une description succincte de I'émetteur en question et

de la nécessité d’'une fonction CDR.

[11.2.1. Emetteur SOQPSK

[11.2.1.1. Présentation globale du systeme

L'émetteur intervient dans une chaine de télémesure avion (émission) vers sol (réception). La

figure 111.3 décrit, de fagcon simplifiée, le synoptique d’'une telle chaine de transmission.

Emission Réception
N\ Fm=TTTTTTTIT I |
|
RF | |
Data Dita
From- pCM - Digital | Diversity Bit | pCM >
FM or SOQPSK SorLBand [ ]
SENsors Encoder Clock X | " Synchronizer (Cldck Decoder
— F—p  Transmitter Receiver _|.> —
I |
Encodeur Emetteur | | décodeur
PCM FM/SOQPSK e J pcwm
Récepteur

Figure 111.3. Synoptique simplifié d’'une chaine de télémesure avion vers sol

Dans cette partie de la thése, nous nous intéresserons uniquement a I'émetteur. 1l est constitué de :

« Un encodeur PCM (Pulse Coded Modulation).
« Un émetteur numérique FM/SOQPSK (Frequency Modulation / Shaped Offset Quadrature Phase
Shift Keying).

[11.2.1.2. Nécessité d’'un circuit CDR, cahier desc harges

De maniere simplifiée, 'encodeur PCM code les données qui sont des signaux analogiques en
provenance de différents capteurs. Pour un fonctionnement correct de I'émetteur FM/SOQPSK, il est
important qu’en sortie de I'’encodeur, le signal PCM Data, codé en NRZ-L (Non Return to Zero-Level)
ou en RNRZ-L (Randomized Non Return to Zero-Level), soit aligné en phase avec un signal d’horloge
Clock généré aussi par I'encodeur. Cependant, on rencontre trés souvent un cas non standard
d’encodeurs PCM d’'anciennes générations ne possédant pas cette sortie Clock. Cela est du au fait
gue les émetteurs étaient analogiques avec principalement une modulation (aprés filtrage) d’'un VCO

(dans le cas d’'une modulation FM). Or, les émetteurs numériques doivent avoir en entrée une horloge
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Clock synchrone des données Data afin de remplir correctement la fonction de modulation. Il est alors
nécessaire d’intercaler un étage de synchronisation de bits dont le réle est d’extraire I'horloge Clock

parfaitement synchrone de la donnée reconstituée Data_rec (cf. fig. IIl.4).

Emission
r T T T T T T T T T T |
| Data_rec |
| i |
» | |
- L =
3 PCM Ddta Bit T
a ‘ Encoder |7 | Synchronizer |clock EnEEsDoRs |
8 —> | 00: Transmitter I
|
| module CDR :
| numérique N

chaine numérique

Figure 111.4. Emission : module CDR numérique nécessaire pour synchroniser les signaux de la chaine FM/SOQPSK

Le signal dentrée Data du module CDR n'est pas bruité. Le cahier des charges spécifie

essentiellement quatre aspects :

« Le débit du signal d’entrée (connu) varie entre 1 et 30 Mbit/s. Le synchronisateur de bit devra
donc étre programmable.

e Le Taux d’Erreur Bit du module CDR doit étre nul. Cela signifie que la donnée reconstituée
Data_rec doit étre identique au signal d’entrée Data.

» Le circuit devra supporter de longues suites de bits identiques (Ng,c = 256 bits).

« La précision (jitter) de I'horloge restituée doit étre suffisante pour ne pas altérer le spectre du

signal transmis.

Ces spécifications vont aiguiller le choix de I'architecture et le dimensionnement du circuit de

récupération d’horloge et de données.

[11.2.2. Conception du module CDR

Le choix de I'architecture du module CDR se fait grace a I'étude et aux états de I'art établis dans
le chapitre I. La contrainte liée au fort Ngc (cahier des charges) exclut les architectures de CDR

basées sur des systemes en boucle ouverte.

Il convient donc de se focaliser sur les circuits de récupération d’horloge numériques a base de
systemes asservis. Nous savons depuis le chapitre | que les structures de CDR a base de DLL ne
sont pas trés performantes en termes de Ng,c. Finalement, le choix se limite aux architectures a base

de PLL, ELGS ou interpolation de phase.

Le signal d’entrée du circuit CDR est un signal NRZ non bruité. Il n'y a donc pas besoin d'utiliser une
boucle ELGS qui est plus complexe qu’une PLL par exemple. Aussi, les circuits a base d’interpolation

de phase présentent une grande complexité dans la mesure ou ils nécessitent un circuit de type PLL
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(cf. Chapitre 1) pour générer une horloge de référence stable. Un circuit de type PLL semble une
bonne solution car permettant d’obtenir de bonnes performances notamment en termes de jitter et de

NBIC-

Pour toutes ces raisons, nous avons choisi d'implémenter une PLL numérique pour réaliser cette
fonction CDR. L'architecture, le dimensionnement ainsi que I'implantation sur FPGA de cette PLL vont

étre présentés.

[11.2.2.1. Architecture du module CDR

Comme expliqué dans le premier chapitre de ce manuscrit, les architectures de CDR a base de
PLL numérique sont généralement constituées d’'un comparateur de phase, d'un filtre numérique et
d’un oscillateur contrdlé numériquement. La figure 1Il.5 présente le synoptique de la PLL numérique

implémentée.

signal ;CP
d’entrée :
— T

Discriminateur : Filtre Horloge

de Hogge » TDC 3 numérique >

Figure 111.5. Synoptique de la PLL numérique proposée

Dans de telles architectures, le comparateur de phase CP est généralement composé d'un
discriminateur de phase et d'un convertisseur numérique (cf. fig. 1ll.5) qui génére une image

numérique du déphasage entre les deux signaux en entrée.

Nous avons également vu dans I'état de I'art de ce type de module CDR que les discriminateurs de
phase les plus utilisés étaient les structures de Hogge et d'Alexander. Pour les mémes raisons qu’au
chapitre Il (linéarité du discriminateur synonyme d'un faible jitter), nous avons porté notre choix sur

l'architecture de Hogge [Hog_85].

Il faut ensuite choisir une architecture de convertisseur numérique adéquate. Une bibliographie sur
ces fonctions nous montre que les architectures les plus simples sont les TDC (Time-to-Digital
Converter). Un TDC convertit I'erreur temporelle (impulsion en sortie du discriminateur de phase) en
une valeur numérique, image du déphasage. Une étude avancée sur les structures de TDC actuelles
révele I'existence de trois architectures souvent utilisées : le TDC dit « classique », le TDC dit de

Vernier et le TDC GRO (Gate Ring Oscillator).

Le TDC classique, encore appelé TDC de Staszewski (cf. fig. 111.6), est souvent désigné comme la
référence dans I'étude et la conception des TDC. Il est composé de deux parties essentielles : une

ligne a retard (N cellules de délai) et un bloc numérique formé de bascules et d'un décodeur [Sta_05].
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Ce TDC fournit en sortie un mot de N bits proportionnel au déphasage entre les deux signaux en
entrée. La précision du TDC est principalement conditionnée par le temps de propagation des cellules

de délai.

D Q
entree |_> |_> _| |_> |_>
vy bo * b4 vy b2 by.1
Décodeur
erreur

Figure 111.6. TDC classique

L’inconvénient du TDC classique est lié a la sensibilité de ce temps de propagation aux variations
technologiques. Pour s’en affranchir, dans I'architecture dite de Vernier, une seconde ligne en retard
est rajoutée de sorte a appairer les cellules de délai. Toutefois, ce type de TDC présente le
désavantage d'utiliser 2N cellules de délai, d'ou une complexité et une consommation plus
importantes. Enfin, dans des publications un peu plus récentes [Per_09] [Str_09], il est proposé une
architecture de TDC (TDC GRO) qui ne nécessite plus une chaine de retard possédant un grand
nombre de cellules. Le TDC GRO nécessite a la place un oscillateur en anneau. Ce qui réduit déja
considérablement le nombre de cellules de délai utilisé quand on compare I'architecture a celle des

deux TDC précédents.

En somme, ces architectures de TDC sont congues a l'aide de lignes a retard (ou d’'un oscillateur en
anneau) qui sont une concaténation de cellules de délai élémentaires. Le temps de propagation T des
cellules élémentaires définit la résolution du TDC. Cette résolution impacte directement le jitter de
I'horloge en sortie de la PLL. Il importe donc de maitriser la valeur de T dans la conception du TDC.
Ce contrble de la durée des cellules de délai est possible pour une implémentation sur ASIC, comme
nous l'avons fait pour la réalisation du VCO (cf. paragraphe 11.5.3.3 du chapitre 1l). Cependant,
l'implantation sur FPGA ne permet pas la maitrise et le contr6le de la valeur de 1, les cellules logiques

sont figées et leur durée de propagation n’est pas modifiable.

Pour toutes ces raisons, nous avons proposé une autre architecture de TDC basée sur un compteur
numérique. L'avantage de cette structure par rapport aux trois précédentes est que la période
d’échantillonnage du compteur correspond exactement a la résolution T du TDC et ce parameétre est

trés facilement maitrisé.
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Par ailleurs, le filtre de boucle (cf. fig. IIl.5) est une structure RIl obtenue par la transformation
bilinéaire d’'un filtre analogique RC du 1% ordre. En effet, parmi les trois architectures de filtre
numérique présentées dans le chapitre I, celle-ci reste la seule qui offre la possibilité de lier le

dimensionnement du filtre de boucle au comportement dynamique de la PLL numérique.

Enfin, l'oscillateur numérique est un NCO (Numerically Controlled Oscillator). C’est une méga
fonction de Quartus dont nous présenterons le paramétrage dans le paragraphe suivant, relatif a la

conception et au dimensionnement des différentes fonctions de la boucle.

[11.2.2.2. Modélisation et dimensionnement de labo ucle

Comme annoncé précédemment, le module CDR congu est une PLL numérique du 2™ ordre
(filtre du 1% ordre). Le dimensionnement de la boucle repose sur une analogie entre la PLL numérique

et une PLL analogique a pompe de charges du 2" ordre.

La méthode consiste a partir d'un modele linéaire d'une PLL analogique a pompe de charge avec une
variable en p. Il s’agira dans un second temps de décrire le modéle numérique équivalent. En faisant
'analogie entre modéles analogique et numérique, on peut établir des relations mathématiques liant
ces deux modéeles. A partir de ces équations, le modele numérique est parfaitement connu. On utilise
alors une transformation bilinéaire pour obtenir I'équivalent du modéle numérique avec une variable
en z dans le but de calculer les coefficients du filtre numérique équivalent au filtre analogique.
Connaissant les coefficients du filtre de boucle, la PLL peut alors étre dimensionnée. Cette méthode

est décrite plus en détail dans les paragraphes qui suivent.

[11.2.2.2.1. Modéle analogique

La modélisation de la boucle découle directement de celle de la PLL analogique équivalente. Les
travaux effectués dans [Kra_07] étudient I'analogie entre une PLL analogique a pompe de charges du

2" ordre (cf. fig. 111.7) et une PLL numérique du méme ordre.

| :
DP gREF .
DinI —_—_—

discriminateur

Icp Vetr

de phase )
‘—>

| - VvCO
IREF P
CK c

Figure 111.7. PLL analogique & pompes de charges du 2" ordre

La figure 111.8 représente le modéle linéaire simplifié de la PLL analogique présentée ci-dessus. |rer

représente le courant de polarisation de la pompe de charges PC, F(p) est la fonction de transfert du
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filtre RC et Kyco le gain du VCO. Dans les PLL a pompe de charges, le gain du comparateur de phase
(DP+PC) s’écrit Irge/nm, ou n dépend de l'architecture du discriminateur de phase DP et de la

séquence (pattern) en entrée.

DP+PC filtre VCO
Irer Kvco
> » F(p) > >
nw p

Figure 111.8. Modéle simplifié de la PLL & pompes de charges du 2™ ordre (n=2 pour le comparateur de phase si I'on
utilise le discriminateur de Hogge).

La fonction de transfert du filtre RC vaut :

F(p) =R+ ! R P+ ! 1.1
= - = * = — . .
p Cp ,avec w, RC eq
Le gain en chaine directe, pour ce modele, s'écrit:
IREF cho
G = F
bo(P) = — 2 # —2 « F(p)
Soit :
—R K * |
Gpo(j0) = VEO~ REE 4 (wg + joo) eq.111.2

2Ttw?

[11.2.2.2.2. Modele numérique

De la méme maniére, le modeéle équivalent de la PLL numérique présentée précédemment (cf.
fig. 11.5) est décrit sur la figure 111.9. Contrairement au modele analogique qui regroupe discriminateur
de phase et pompe de charges, ce modeéle sépare bien le discriminateur du TDC pour une meilleure

compréhension.

DP TDC | filtre NCO
f Trer 1 f
> - — H(p) —» Knco >
i nw ATDC !

Figure 111.9. Modele simplifié d’'une PLL numérique du 2" ordre (n=2 pour la structure de Hogge avec un pattern
0101...).

Dans ce modele, Trer représente la période de I'horloge du discriminateur de phase. Dans notre cas

(structure de Hogge), Trer est égal a la période d’horloge du NCO lorsque la boucle est verrouillée,
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donc a la période du signal d’entrée. Apc est la résolution du TDC qui est ici la période Tg de I'horloge

d’échantillonnage du TDC. H(p) est la fonction de transfert du filtre numérique et Kyco le gain du NCO.

[11.2.2.2.3. Du modele analogique au modele numériq ue

En faisant I'analogie entre les deux modéles, on peut établir par identification :

Kyvco = Knco

F(p) = H(p)
I _ TreF
REF Arpc
Le gain K4 du comparateur de phase s’écrit :
T
Ky = REF
ZT[ATDC

Nous reprenons la fonction de transfert en boucle ouverte (eq.lll.2) du modéle. Appelons par w, la

pulsation de gain unité (|Gp, (jwg) | = 1) et par @, la marge de phase de la boucle, on peut alors
écrire :
t — tan(arg(Gy, (jwg))) = -2 - %o 1.3
an @, = tan(arg(Gy, (jwg = o, ouw, = an(o) eq.11l.

Nous avons vu dans le chapitre Il que la valeur 45° représente un bon compromis entre la stabilité, la

rapidité et le jitter d’horloge. La fixation de @, et de ®o permet ensuite de déterminer les valeurs des

coefficients du filtre RC. En effet, en reconsidérant |Gy, (jwg) | = 1, on peut établir :

. R * Kyco * Irer
|Gpo(jwo)| = Twoz* wi+wi=1

On en déduit alors la valeur de la résistance :

2Tw, 2
R = eq.111.4

2 2
Kyco * [Rgr * v ;" + Wy

En combinant eq.lll.1 et eq.l11.3, on en déduit la valeur de la capacité :

c - anom)

11,5
Rw, ¢4

En calculant la valeur de ces coefficients, le modele analogique est entierement connu. Il reste a

déterminer le filtre numérique équivalent.

Le filtre numérique équivalent au filtre RC analogique est synthétisé comme étant la somme d'un

coefficient o, avec une intégrale (modélisée par un additionneur et une bascule D) que multiplie un
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second coefficient B (cf. fig. 11.10) [Kra_07]. Afin de trouver les valeurs de o et 3, on procéde en trois

étapes : d'abord, on établit la fonction de transfert en Z H(z) du filtre numérique. Ensuite, on reprend la

fonction de transfert en p du filtre analogique a laquelle on applique la transformation bilinéaire pour

trouver I'équivalent F(z) de F(p). Enfin, en identifiant F(z) a H(z), on trouve o et B.

Ice Verro >
sortie _ " entrée
TDC NCO

R Equivalent 4

T T " .—>
numeriqgue
o q b )

A

—o CK

Figure 111.10. Transformation bilinéaire : passage du filtre analogique au filtre numérique

Cette transformation permet le passage d'une fonction de transfert dans le domaine de Laplace (F(p)
analogique) a une fonction de transfert en Z (H(z) numérique). On pose, pour cela :

2 1-z71

P=—

. 116
T, 1+z1 ¢4

Te est la période d'échantillonnage dans le domaine numérique. Elle correspond a la période de
I'horloge CK (cf. fig. 111.10). La sortie du filtre numérique doit étre actualisée a chaque bit du signal
d’entrée. Il importe alors que I'horloge CK soit a la fréquence du signal d’entrée (T, = Trer lorsque la
boucle est accrochée). Nous prenons directement le signal d’horloge issu du NCO pour jouer le réle

de CK.

La fonction de transfert du filtre numérique (cf. fig. I11.10) s’écrit :

=1
H(Z)=0(+B*1_1 _(a+pB)—az

e 151 eq.111.7

Maintenant, reprenons I'expression de F(p) (eq.lll.1) a laquelle on applique la transformation bilinéaire

(eq.l1.6), on trouve :

T.(1+z™Y)

F@ =R sca—2n

Et donc :

G+ o)

F(z) = = eq.111.8
Finalement, en identifiant F(z) (eq.lll.8) a H(z) (eq.lll.7), on trouve :
— Rt 1.9
o= °C eq.111.
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== eq.111.10

On trouve les valeurs des coefficients du filtre numérique qui peut alors étre codé et implanté. Nous
reviendrons sur le codage du filtre plus loin.

Conclusions sur le dimensionnement de la PLL numéri que

En résumé, le dimensionnement de la boucle requiert trois principales étapes :

1. Fixer les valeurs de la marge de phase ¢, et des autres paramétres de la boucle (Frer, Arpe,

Knco, et fo).

Frer (=1/Trer) correspond au débit du signal d’entrée. La dynamique de la boucle est déterminée par

. T
le produit Kycg * —2=
ATpc

. Dans le dimensionnement d’'une PLL analogique (comme au chapitre ),
cette dynamique doit étre contr6lée pour qu'elle ne soit pas trop grande, au risque d'un jitter trop
important. Dans notre cas ou le circuit est implanté sur FPGA, cette dynamique est limitée par la
fréquence maximale de fonctionnement des fonctions logiques du FPGA. Cette limitation affecte la
résolution du TDC qui impacte directement le jitter de I'horloge en sortie de la PLL. Concretement, il
convient de fixer une fréquence d’échantillonnage fg trés grande devant le débit afin de réduire Apc.

Cette fréquence doit toutefois étre tolérable par les composants du FPGA ciblé.

Enfin, f, fixe le temps de réponse et son choix impose généralement un compromis entre la rapidité du
systeme et le jitter. Nous avons vu dans le précédent chapitre que ce parameétre influe sur la taille des
composants passifs du filtre de boucle dans une PLL analogique. Dans ce contexte de prototypage
sur FPGA, il ne sera pas question de taille des composants mais de la précision des coefficients o et
B. Si ces coefficients sont trop faibles, la précision du filtre est compromise, et par conséquent le

fonctionnement de la boucle.

2. Calculer la valeur des composants du filtre RC en se servant des équations eq.lll.4 et eq.ll1.5.

3. Déduire de R et C la valeur des coefficients a et § du filtre numérique avec eq.lll.9 et eq.ll1.10.

Par ailleurs, nous verrons dans le prochain paragraphe que d'autres éléments comme la taille des bus
d’entrée et de sortie de certains blocs doivent étre pris en compte dans le dimensionnement. Celui-ci

est appliqué a la conception d’'une PLL numérique programmable.

111.2.2.3. Conception de la PLL numérique

Le synoptique de la PLL implémentée est présenté sur la figure II.5. Le module CDR doit étre
programmable car le débit du signal d’entrée varie entre 1 et 30 Mbit/s. Dans un premier temps, le
dimensionnement de la boucle est fait pour un débit de 1 Mbit/s. Il sera ensuite étendu aux autres
valeurs de débit. L'architecture et le fonctionnement des différentes fonctions de la PLL vont étre

détaillés.
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[11.2.2.3.1. Comparateur de phase

Comme le montre le synoptique (cf. fig. lll.5), le comparateur de phase de la PLL implémentée
est formé du discriminateur de Hogge et d'un TDC a base de compteur numérique. Dans cette étude,
I'emploi de la structure de Hogge présente la particularité de générer un seul signal en sortie au lieu
de deux habituellement. Le signal de sortie temp_error est la combinaison (soustraction) des signaux

var et ref. Il est signé et codé sur deux bits (cf. fig. I11.11).

\
D; | )vaar
(e

D Q N

Bortarr
~ temp_error

f >-F
°CK

Figure 111.11. Structure du discriminateur de Hogge implémentée

Le fonctionnement du discriminateur de Hogge a été abordé en détail dans les précédents chapitres,
nous présenterons la caractéristique du comparateur de phase aprés avoir discuté de la structure de

TDC proposée.

Le TDC est basé sur un compteur numérique piloté par un signal d’horloge dont la fréquence a
été prise dans un premier temps égale a 200 MHz, ce qui correspond & une résolution Arpc = 5 ns
quel que soit le débit du signal d’entrée. Le TDC proposé comprend aussi une fonction de controle
numérique (cf. fig. I11.12) qui fournit deux signaux de contrdle up_dn et enable au compteur. La
précision du compteur (nombre de bits Np) doit étre suffisamment grande pour qu'il n'y ait pas

d’'« overflow » sur la sortie digitized_error du compteur. Dans un premier temps, le compteur a été

fET

dimensionné sur N, = 12 bits.

up_dn
2 Logique de Compteur | 12 -
temp_error contréle 12 bits digitized_error
enable

Figure 111.12. Synoptique du TDC

Le discriminateur de phase fournit au TDC le signal temp_error signé codé sur 2 hits. La fonction de
contr6le du TDC fournit le signal enable qui autorise (enable = ‘1’) le comptage ou le décomptage. Le
signal up_dn dicte le signe du signal temp_error au compteur. Si up_dn = ‘1", la sortie du compteur
digitized_error est incrémentée a chaque front montant d’horloge (fg). A contrario, la valeur de

digitized_error est décrémentée dans le cas ou up_dn = ‘0". La sortie du compteur est maintenue a sa
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derniére valeur lorsqu’il n'y a pas de transition du signal d’'entrée (enable = '0’). Le tableau .1

résume le fonctionnement du TDC.

temp_error |enable |up_dn Action effectuée parle TDC
I ———————

>0 1 1 incrémentation
<0 1 0 décrémentation
=0 0 - maintient la derniére valeur

Tableau IIl.1. Machine d'état du TDC (déclenchée sur front montant de fg)

Pour résumer le fonctionnement du comparateur de phase, la figure 111.13 propose le tracé des

signaux pour deux cas de figure.

010011100 010011100

S I e N 0 e I

o ANAAAAARA o ARFAARAAN

var _—_— ] ] var Jj

S 1 O N N N
f

1 = 1
temp_error oj H H temp_error OJ JJ J—J ,—
-1 L _I -1
enable enable
1 1
won A~ e A
0 0

digitized_error  f\/\ [\ A digitized_error M
(a) (b)

Figure 111.13. Chronogrammes illustrant le fonctionnement du comparateur de phase : (a) le signal d’entrée Dj, et
I'horloge CK sont parfaitement en phase, (b) CK est en avance sur Di,

— 1

Dans le cas (a) de la figure 111.13, le signal d’entrée D;, et I'horloge CK sont en phase, le déphasage

entre les deux signaux est nul, Ag = 0. Dans le second cas (b), Ag = —g , le signal d’horloge est en

151



Chapitre IlI I11.2. Etude et réalisation d’'une PLL numérique programmable pour émetteur numérique

avance sur D;,. Dans les deux cas, I'impulsion ref a une durée constante, égale a la moitié du temps
bit (Trer/2).

Pour Ag = 0, la valeur moyenne du signal temp_error est nulle. Dans ce cas, aprés chaque transition
du signal d’entrée, la valeur moyenne du signal up_dn est nulle. Le nombre d’incréments du compteur
du TDC est exactement égal au nombre de décréments. Par conséquent, la sortie digitized_error
revient a sa précédente valeur aprés chaque front de Dj, et la phase de I'horloge CK reste constante,

c’est le cas lorsque la PLL est verrouillée.

N s . N . N
Dans le cas ou Ag = -5 la valeur moyenne de temp_error est égale a -1/4, le nombre de fois ou la

sortie du TDC est incrémentée est réduit de moiti€é par rapport au nombre de fois ou elle est
décrémentée. Cette différence par rapport au cas (a) aura pour conséquence de retarder I'horloge CK
issue du NCO de sorte a corriger son avance de phase. Le comportement de la boucle serait similaire

si CK était en retard sur Dj,.

De maniére analogue a la PLL a pompe de charges étudiée au chapitre Il, la caractéristique du
comparateur de phase traduit la variation du signal de sortie du TDC en fonction du déphase entre D;,

et CK (@, et @5 sont respectivement les phases des signaux D;, et CK) :

ThEF

m*(@s—@e) eq.111.11

digitized_error = Kq * (@5 — @¢) =

La figure 111.14 présente la caractéristique du comparateur de phase, AQ = @ - Q..

digitized_error
A
TREF

/ 2A1pC

-7 /2 /2 T A (rad)r

| 2A70c

Figure I11.14. Caractéristique du comparateur de phase (discriminateur de phase + TDC)

T
—REE_ 4y comparateur de phase est donc fonction du débit et de la résolution du TDC.

Le gain Ky =
9 d 2mATDC

Cette derniere est fixée a 5 ns (f = 200 MHz) alors que le débit varie de 1 a 30 Mbit/s. Le tableau

suivant donne une idée de cette variation du gain Ky en fonction du débit pour fz = 200 MHz.
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Débitde D, | 1 Mbit/s 2 Mbit/s 10 Mbit/s 15 Mbit/s | 30 Mbit/s
I —
Kqg 31,83rad® | 1592rad® | 3,18rad” | 2,12rad’ | 1,06rad®

Tableau I11.2. K4 en fonction du débit du signal d’entrée

Cette décroissance du gain en fonction du débit limite, en partie, le fonctionnement de la boucle pour
les plus hauts débits. En effet, le gain en boucle ouverte étant proportionnel a Kq, la diminution de Ky

pour les hauts débits est synonyme d’une faible plage de capture.

D’autre part, la sortie du comparateur de phase est lissée par le filtre de boucle qui fournit une valeur
numérique permettant de contrler la fréquence du signal dhorloge CK. Nous avons vu
précédemment que le dimensionnement du filtre nécessitait, entre autres, la connaissance du gain du

NCO. Nous allons donc nous intéresser au NCO avant de détailler le calcul du filtre de boucle.

[1.2.2.3.2. NCO

Le NCO ici joue un rble équivalent a celui du VCO dans une PLL analogique. Nous avons utilisé

la méga fonction (IP) NCO de Quartus.

— entrée requise
----- —> entrée optionnelle

Prm @dither  PPm | f
: : ; | ech
. |
l Accumulateur SiN() i Pinc
Pinc ) Générateur —> L sin (
a de forme : IPNCO —>
A R donde —— ' —
n cos () ! Prm
|
! (b)
|

Figure 111.15. (a) Architecture de la méga fonction NCO de Quartus, (b) schéma bloc du NCO utilisé

La figure 111.15 (a) présente 'architecture de la méga fonction NCO utilisée. En dehors de la fréquence
d’échantillonnage f.cn, ce NCO comprend quatre entrées (@ic, @em, Paither €1 @pvy dont trois
optionnelles (Seule 'entrée @\ c est requise). Les deux seules entrées qui vont étre utilisées dans
notre cas sont @nc et @rv: @inc constitue l'incrément de phase et @qy I'entrée de modulation de
fréquence. Nous calculons, en fonction du débit (frer) du signal d’entrée, la valeur de ¢c selon

I'équation suivante [Alt_10] :

* f
fREF:w eqllllZ

M représente la résolution de I'accumulateur, @c et @gy devront étre codés sur M bits. Dans une

premiére approche, nous avons pris M égal a 32.
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L'utilisateur peut choisir en sortie un signal de type cosinus ou sinus (les deux signaux générés sont

identiques mais seulement déphasés de g Nous avons choisi arbitrairement la sortie sinus. En

résumé, le synoptique du NCO utilisé sans la PLL congue est décrit sur la figure IIl.14 (b). La
fréquence d’échantillonnage foe, doit certes respecter la condition de Shannon (fecn > 2 free) mais elle
doit surtout étre tres grande devant frer pour une bonne précision de la sinusoide générée. Pour cette

raison et pour simplifier I'architecture, nous avons pris fee, = fg (200 MHZ).
Si I'on considére que @gimer = 0 et @py = 0 (cf. fig.lll.14 (a)), alors, le signal de sortie du NCO s’exprime
ainsi :

s(nT) = A * sin(2n(frgg + frpm)nT) eq.111.13

Avec A = 2Magnitude Precision - l.

La figure 111.16 montre le paramétrage du NCO lors de la création de la méga fonction.

=
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Figure 111.16. Paramétrage de la méga fonction NCO

Sur la figure 111.16, on constate que M = 32 bits, freg = 1 MHz et fo, = 200 MHz, on obtient @n¢ =
21474836; en faisant le calcul avec I'équation (eq.lll.12), on obtient la méme valeur de @, c. Avec ce

fech _
2M

dimensionnement, on obtient un gain Kyco = 465,66.10" Hz/LSB (pour frgr = 1 MH2z). En

termes de ressources, ce NCO utilise prés de 2000 éléments logiques.

154



Chapitre IlI I11.2. Etude et réalisation d’'une PLL numérique programmable pour émetteur numérique

Pour un débit donné, I'entrée @ c est calculée et injectée dans le NCO. Par contre, c'est I'entrée @ry
(codée sur le méme nombre de bits que ¢nc) qui correspond a la sortie du filtre de boucle. C’est donc

@enm qui est ajustée a chaque front du signal d’entrée de la PLL.

Le signal de sortie, codée sur 16 bits, est une sinusoide pure. Nous prenons le bit le plus significatif
(MSB) (ou bit de signe) complémenté qui correspond a I'horloge de sortie de la boucle (CK). Comme
expliqué plus tét, le signal CK est injecté sur le comparateur de phase, il est aligné en phase avec Dj,

lorsque la boucle est accrochée.

111.2.2.3.3. Calcul du filtre de boucle

Le calcul des coefficients du filtre de boucle obéit a la méthode de dimensionnement définie dans
le paragraphe 111.2.2.2.3. Comme dans le précédent chapitre, la marge de phase ., est fixée a 45°. La
fréquence fger est égale au débit du signal d'entrée. Comme expliqué dans les précédents
paragraphes, pour fg = 200 MHz, on a Arpc =5 ns et Kyeo = 465,66.10" Hz/LSB (pour frgr = 1 MH2Z).
Pour obtenir de bonnes performances en termes NBIC et de jitter, il convient de fixer fy la plus faible
possible. Toutefois, ce dimensionnement est limité par I'imprécision des coefficients du filtre. En effet,
si fy est trop faible, on obtient une valeur du coefficient 8 tres faible. L'imprécision sur le codage de
devient davantage importante et la boucle risque de ne pas se verrouiller. Dans la pratique, le choix
de fy se fait empiriguement (simulation ou mesure) afin d’obtenir le verrouillage de la boucle pour la
plus petite valeur de f, possible. Ainsi, aprés quelques simulations sur Active HDL, nous avons fixé f,
a 400 Hz (plusieurs valeurs ont été testées) pour frgrg = 1 MHz. Avec ces valeurs des parameétres,
nous obtenons pour le filtre analogique (eq.lll.4, eq.lll.5), R = 1198,96 Q, C = 331,86 nF. De ces

valeurs de R et C, les équations (eq.lll.9 et eq.lll.10) permettent de trouver les coefficients du filtre

numérique o, = 1198,95 et = 1,51.10°2,

111.2.2.3.4. Codage des coefficients, simulation

Contrairement a I'implémentation analogique (CDR du chapitre Il par exemple) ou I'on simule
directement les valeurs de R et C trouvées, le codage des coefficients a et B du filtre numérique
influence le comportement de la boucle. Certains travaux [Kra_07] proposent d’arrondir les valeurs de
ces coefficients a la puissance de 2 la plus proche. L'avantage de cette approximation est de pouvoir
coder o et B en binaire sans grande difficulté. Par contre, cela risque de modifier les paramétres de la
boucle, notamment @, et f,. Et comme dans notre cas, nous cherchons a faire fonctionner la boucle
pour plusieurs valeurs du débit, cette approche ne nous a pas semblé efficiente. Nous avons, dans un

premier temps, codé a et B en virgule fixe.

Nous avons utilisé le format Q (a.b). C’est un format de nombres codés en virgule fixe ou a représente

le nombre de bits utilisés pour coder la partie entiére et b le nombre de bits pour la partie fractionnaire.

155



Chapitre IlI I11.2. Etude et réalisation d’'une PLL numérique programmable pour émetteur numérique

La somme a + b donne le nombre de bits de codage des coefficients. Cette valeur doit étre la plus

grande possible pour avoir une meilleure précision du codage.

En entrée du NCO, la taille de bus des signaux @c et @ry est fixée a 32 bits, comme la sortie du TDC
est codée sur 12 bits, il reste 20 bits que nous avons donc attribués aux coefficients. Le filtre est

implémenté avec deux additionneurs, deux multiplieurs et une bascule D flip-flop (cf. fig. 111.17).

12

digitized_error out_filter

Figure 111.17. Implémentation du filtre

Aprés plusieurs simulations (elles sont rapides) sur Active HDL pour fixer les valeurs de a et b, nous

avons codé o et 3 au format Q (14.6) (14 bits pour la partie entiére, 6 bits pour la partie fractionnaire).

La valeur de a se déduit de la valeur maximale (débit maximum) que prend le coefficient o et b se

déduit de la valeur de a (20 bits — la valeur de a).

Avec ce type de codage et le dimensionnement présenté dans les précédents paragraphes, le
systeme a été simulé sur Active HDL. Nous avons injecté en entrée du module CDR un signal NRZ
pseudo-aléatoire (PRBS de longueur 2. 1). Le tableau III.3 résume les parametres de la simulation

pour un débit de 1 Mbit/s du signal d’entrée.

Signal d’entrée D ,

NRZ PRBS (2'° - 1) @ 1Mbit/s

Parametres de la boucle

Marge de phase
g p fREF KNCO fO fE
Pm
45° 1 MHz 466.10" Hz/LSB | 400 Hz 200 MHz

Coefficients du filtre RC

R C
1198,96 Q 331,86 nF

Coefficients du filtre numérique

a B
1198,95 1,51.10°

Tableau I11.3. Résumé des paramétres de la simulation sur Active HDL
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La figure 111.18 montre le tracé de la sortie du filtre de boucle obtenu avec les paramétres de la boucle

résumés dans le tableau I11.3.

out filter

400
300

200

100

50

3 temps (ms)
Figure 111.18. Réponse du filtre de boucle (simulation Active HDL)

La boucle se verrouille pour 1 Mbit/s en entrée. On obtient un temps d'accroche de prés de 2 ms.
L'étape suivante consiste a programmer le circuit sur FPGA et a le tester a ce débit et aux autres
débits.

[11.2.2.4. Programmation FPGA et mesures

Le circuit a été prototypé sur une carte développement portant le FPGA Stratix EP1S25 DSP
d’Altera (cf. fig. 111.19).

Figure 111.19. Kit de développement Stratix d’Altera

157



Chapitre 111 I11.2. Etude et réalisation d’'une PLL numérique programmable pour émetteur numérique

Nous avons utilisé une méga fonction PLL pour générer, & partir du quartz 80 MHz que possede le kit
de développement, une horloge a 200 MHz (fz) permettant de piloter le compteur du TDC et le NCO.

L'architecture compléte du module CDR implémenté est présentée sur la figure 111.20.

| SRR . Lecccncncaasl
fE‘
fe l
D: QINC
— 5 IP NCO
Hogge 2 TDC Orm
_>
16
15

o<} MSB

Figure 111.20. Architecture compléte de la PLL implémentée

Comme en simulation, le circuit se verrouille sur la donnée d’entrée (PRBS de différentes longueurs).
Dans un premier temps, le test a été fait pour un débit de 1 Mbit/s (cf. fig. lll. 21). En tracant le
diagramme de I'ceil sur le signal d’horloge CK, nous obtenons un jitter peak-to-peak de 10 ns (+/- 5
ns) (cf. fig. lll. 22).

Timetass  Trgaer OH Lk uinlites  Help

1. O saelne y 100 el Auto
-3 W10V atal ! an.0 k8 5.0 o5 Edge
Ki= 9890 ns  Ak= S0ng
VR I 28 v Hi= 9840 ns as= 200 MH2
BI24/2011 BB PM

Figure 111.21. Résultat de mesure : le signal d’entrée Dj, aligné en phase avec I'horloge CK
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L= e

Figure 111.22. Diagramme de I'ceil de I'horloge CK, zoom sur le front montant (jitter de +/- 5 ns)

A 1 Mbit/s, nous obtenons une bonne valeur du jitter (10 ns, soit 1% Ul) mais la plage de capture ne

dépasse pas 40 kHz (+/- 20 kHz).

Nous avons ensuite testé ce module CDR pour d'autres valeurs du débit. Les principaux résultats

obtenus sont résumés dans le tableau I11.4.

Débit de D, 1 Mbit/s | 2 Mbit/s | 3,42 Mbit/s | 5 Mbit/s | 8 Mbit/s | 12 Mbit/s | 13 Mbit/s
P —
boucle verrouillée : : . . . .
2 oul oul oul oul oul oul non
jitter pk-pk 10 ns 10 ns 10 ns 10 ns 10 ns 10 ns -
jiter pk -pk 1%Ul | 2%Ul | 342%Ul | 5%Ul | 8%Ul | 12% Ul :
(en % Ul)
Plage de capture 40 kHz 22 kHz 13 kHz 8 kHz 5 kHz 2,4 kHz -
Plage de capture 0 0 0 0 0 0
(en % du débit) 4% 1,1% 0,38% 0,16% 0,06% 0,02% -

Au vu des performances présentées dans ce tableau, le premier constat est que, quel que soit le débit
du signal d’entrée, le jitter peak-to-peak en valeur absolue est constant (10 ns, +/- 5 ns). Cette valeur
est précisément égale a deux fois la résolution du TDC. En changeant la fréquence fg (50 MHz, puis

100 MHz), nous obtenons toujours un jitter égal a 2*Arpc (le systeme est échantillonné par une

Tableau IIl.4. Résumé des résultats de mesures sur le kit Stratix

horloge dont la fréquence vaut 1/ Arpc).
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Le circuit a été testé pour plusieurs débits allant de 1 a 30 Mbit/s. La boucle fonctionne seulement
jusqu’a 12 Mbit/s [Tall_11]. Cela se justifie par la décroissance de la plage de capture en fonction du
débit (seulement 2,4 kHz a 12 Mbit/s) et par I'imprécision du type (virgule fixe) de codage des

coefficients a et 3.

Par alilleurs, le circuit implémenté doit étre programmable (changements du débit du signal d’entrée).
Avec le type de codage utilisé (virgule fixe en format Q), il faut recalculer les coefficients du filtre a
chaque changement de débit. Concrétement, il est prévu une table de 16 valeurs de débit du signal

d’entrée. Dans cette configuration, il serait nécessaire de générer 16 filtres différents.

Afin d'atteindre des débits plus importants, le dimensionnement de la boucle a été optimisé. Les
principales modifications apportées concernent la fréquence fz d'échantillonnage du TDC (si fg

augmente, le gain du comparateur de phase augmente, de méme que la plage de capture) et la

précision du codage des coefficients o et B.

[11.2.2.5. Optimisation

Dans toute la suite de ces travaux de thése, les circuits ont été implémentés sur un kit Stratix Il

d'Altera®.

[11.2.2.5.1 Plage de capture

La décroissance de la plage de capture en fonction du débit (cf. tableau 111.4) laisse croire que si celle-

ci augmente, la boucle fonctionnera pour des débits supérieurs a 12 Mbit/s. Cette plage de capture est

. . T .
notamment proportionnelle au gain Kg =%, elle augmente donc avec la fréquence
TDC

d’échantillonnage fz (=1/Arpc) et diminue avec le débit. La carte de développement (Stratix IlI)
supporte des fréquences de signaux trés élevées. Nous avons alors augmenté fg a 400 MHz (Atpc =

2,5 ns). L’autre avantage de cette augmentation de fz sera la réduction du jitter d’horloge.

La plage de capture est également proportionnelle au gain Kyco = 2—1]\34 La réduction de la précision M

de lI'accumulateur du NCO permet d’augmenter Kyco €t donc la plage de capture. Aprés plusieurs
tests (directement sur le kit de développement), nous avons fixé la précision de I'accumulateur M a 24

bits (au lieu de 32 initialement).

En outre, la taille de bus du signal de sortie du TDC a été modifiée. En fait, pour fz = 400 MHz, la
valeur maximale du compteur est obtenue pour le plus faible débit (1 Mbit/s). Cette valeur vaut 400
MHz/1 MHz = 400 (2° = 512). Nous avons donc codé la sortie digitized_error sur 10 bits au lieu de 12

initialement.
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[11.2.2.5.2 Codage en virgule flottante

Pour augmenter la précision du codage des coefficients du filtre, nous avons exploré le codage
en virgule flottante. Ce type de codage a été normalisé sous le standard IEEE-754 [IEEE_85]. La
norme IEEE 754 a été définie pour la représentation des nombres décimaux a virgule flottante en
binaire. La version 1985 (IEEE 754-1985) définit quatre formats pour représenter des nombres a

virgule flottante :

e Le format simple précision (mots de 32 bits) (ou « single precision »)
» Simple précision étendue (mots de plus de 43 bits) : ce format est aujourd’hui obsoléte.
e Le format Double précision (64 bits)

e Le format Double précision étendue (mots de plus de 79 hits).

Dans le cas de notre étude, la taille de bus des signaux d’entrée et de sortie du filtre ne dépasse pas

32 bits. Nous nous donc uniquement intéressés au format simple précision (32 bits).

exposant
31 22 0

Y

30 23
bit de signe mantisse

Figure 111.23. Codage en virgule flottante simple précision d’'un nombre décimal

Un nombre binaire codé en simple précision est composé d’'un bit de signe qui vaut ‘0’ si le nombre a
coder est positif et ‘1’ dans le cas contraire, 8 bits pour coder I'exposant et 23 bits alloués au codage

de la mantisse (cf. fig. I11.23).

Il existe des méga fonctions d’Altera (additionneurs, multiplieurs, ...) qui prennent en compte ce type
de codage. Ces fonctions travaillent avec des signaux (entrée et sortie) 32 bits. La figure 111.24 montre
par exemple le dimensionnement d’'un multiplieur travaillant avec des signaux codés en simple

précision.
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Figure 111.24. Création et paramétrage d’une méga fonction « multiplieur » en virgule flottante simple précision

Nous avons donc pu implémenter le filtre en simple précision dans sa globalité en utilisant ce type de
méga fonctions. Cependant, des conversions sont nécessaires pour passer de la sortie du TDC (10
bits) aux multiplieurs du filtre (32 bits), et pour passer de 32 bits en sortie du filtre & I'entrée du NCO
(24 bits). En calculant, la valeur maximale en sortie du filtre (pour le pire cas, c'est-a-dire le débit
maximum), on se rend compte que la valeur du signal out_filter n'excéde pas 2%, d'otl le choix de

coder ce signal sur 24 bits.

Finalement, les coefficients du filtre peuvent étre codés sur 32 bits (au lieu de 20 bits), donc avec une

précision beaucoup plus importante (cf. fig. lll. 25).
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Conversion 24
32 bits > 24 bits out_ﬂlter
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Figure 111.25. Codage du filtre en virgule flottante avec I'utilisation de méga fonctions d'Altera
Ces difféerentes modifications apportées au systeme ont permis d'améliorer les performances
obtenues. Celles-ci vont étre présentées dans le paragraphe suivant.

[11.2.2.6. Mesures apres optimisation, aspect progr ammable

111.2.2.6.1. Mesures

Comme annoncé précédemment, la programmation et les différentes mesures ont été effectuées
sur le kit Stratix Ill. La boucle fonctionne maintenant pour des débits supérieurs a 12 Mbits. La figure

[11.26 montre par exemple les résultats de mesure pour un débit de 28 Mbit/s.
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Figure 111.26. Signal d’entrée, horloge et données ré échantillonnées a 28 Mbit/s
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L'horloge générée est alignée en phase avec le signal d’entrée (PRBS de longueur 2% - 1). Les
données ré échantillonnées par I'horloge CK sont parfaitement identiques au train de données en
entrée du module CDR (TEB nul). Les résultats de mesure du circuit montrent un jitter peak-to-peak

du signal d’horloge d’environ 5 ns (+/- 2,5 ns) (cf. tableau I11.6).

En plus de I'amélioration du jitter, 'augmentation de la fréquence fz a permis, comme attendu,
d’améliorer la plage de capture de la boucle. Les principaux résultats de mesures, apres optimisation,

sont résumés dans le tableau III.6.

[11.2.2.6.2. Aspect programmable

Le circuit a été testé avec succes pour des débits du signal d’entrée allant de 1 a 40 Mbit/s. Ces
mesures ont été effectuées sur la base d’'une table de 16 valeurs de débit, sélectionnables via des bits

de sélection commandant un multiplexeur.

Le codage en virgule flottante des coefficients du filtre de boucle a permis un gain important de
précision. En effet, au lieu de 16 filtres correspondant aux 16 valeurs du débit, seuls quatre filtres
(appelés F1, F2, F3 et F4) permettent de couvrir toute la bande de fréquence [1 — 40 MHZz]. Ces filtres
sont calculés et sauvegardés en mémoire. Ensuite, a I'aide d’'un multiplexeur commandé par deux bits

de sélection, on vient sélectionner le filtre adéquat en fonction du débit.

RS(1) | RS(2) | RS(3) | RS (4) Débit FS(7) | FS(8) | Filtre

1 Mbit/s
1,3 Mbit/s 0 0 F1
2 Mbit/s
2,5 Mbit/s
3 Mbit/s 0 1 F2
5 Mbit/s
10 Mbit/s

PP O|lO|O|O
P OOk |P|O|O
O |P|O|FR|O|F|O

oO|lo|olojlo|lo|o|o

12 Mbit/s

15 Mbit/s

17 Mbit/s 1 1 F3

20 Mbit/s

25 Mbit/s
28 Mbit/s
30 Mbit/s
32 Mbit/s 1 1 F4
40 Mbit/s

RPlRr|Rr[RP|[RP|RLR|R,|R
RP|lRr|Rr|[kPr|lO|lOoO|lOo|O|F
Rr|lrRr|o|lOo|lrRr|Rr|O|O|F
Rrlo|rRr|Oo|lR|O|R|O|F

Tableau I11.5. Sélection du filtre de boucle en fonction du débit du signal d’entrée

Pour le test complet de la fonctionnalité du systeme, les bits de sélections de débit et de filtre ont été

routés sur des interrupteurs contenus dans la carte de développement. Quatre bits de sélection RS(1)
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(« Rate_Select »), RS(2), RS(3) et RS(4) sont nécessaires pour la sélection du débit du signal en

entrée. Quant au choix du filtre, seuls deux bits FS(7) (« Filter_Select ») et FS(8) seront utilisés.

Les filtres ont été calculés avec la méme méthode de dimensionnement détaillée plus tét. Le principal
parametre qui change d'un filtre a un autre est la fréquence f,, choisi empiriquement pour chaque
bande de fréquence. Elle est prise égale a 400 Hz pour F1, 500 Hz (F2), 700 Hz (F3) et 1 kHz (F4).
Cette faible valeur de fy se justifie aussi par la volonté d’obtenir un trés bon Ngc, au détriment d’'un
temps de réponse grand. Par exemple, la boucle tolere un NBIC de 382 bits pour un débit de 1,3

Mbit/s.

Par ailleurs, d’autres paramétres de la boucle comme la valeur de ¢@c a I'entrée du NCO sont mis a
jour pour chaque débit du signal d’entrée. Le tableau 11l.6 montre les valeurs des débits ainsi que le

filtre correspondant a chacun de ces débits.

[11.2.2.7. Conclusion

Le tableau II.6 résume les performances mesurées pour quelques valeurs de débit du signal d’entrée.

Débit 1 Mbit/s [1,3 Mbit/s 5 Mbit/s | 10 Mbit/s | 25 Mbit/s | 32 Mbit/s | 40 Mbit/s
e —
Boucle . . . . . . .

Verroui”ée ) oul oul oul oul oul oul oul

Jitter pk-pk 5,028 ns 5,188 ns 5,152 ns 5,15 ns 5,179 ns 5,148 ns 5,202 ns

Jitter pk -k | 5o | 067 9% Ul | 2,56 % Ul | 5.15% Ul | 12,95 % Ul | 16.47 % Ul | 20,8 % UL
(en %UI)

Jitter RMS 600 ps 530 ps 520 ps 480 ps 400 ps 340 ps 310 ps
Plage de 86 kHz 55 kHz 64 kHz 73 kHz 44 KHz 58 kHz 14 kHz
capture

N 166 382 650 1200 2500 3300 4800

Tableau I11.6. Résultats de mesures sur le kit Stratix Ill, aprés optimisation des parameétres de la boucle

La boucle se verrouille sur la donnée d’entrée pour toutes les valeurs du débit du signal d’entrée. Le
jitter peak-to-peak est voisin de 5 ns (2*Arpc) et on obtient une meilleure plage de capture grace a
'augmentation de la fréquence d'échantillonnage fg et a la réduction de la précision de I'accumulateur
du NCO. Le choix de faibles valeurs de f, a aussi permis d’obtenir de trés bonnes performances en

termes de Ngc (plus de 1000 bits a 10 Mbit/s).

En conclusion, les performances obtenues satisfont globalement au cahier des charges. En effet,
pour les débits de 1 a 20 Mbit/s, les valeurs de jitter obtenues sont treés largement en dessous de 10%
Ul. Au dela de 20 Mbit/s, la limitation technologique en fréquence justifie les valeurs de jitter
supérieures a cette valeur. Aussi, le Ng,c de 256 bits imposé par le cahier des charges est largement
atteint sauf dans le cas ou le débit vaut 1 Mbit/s. Le circuit fonctionnement correctement entre 1 et 40

Mbits (entre 1 et 30 Mbit/s dans le cahier des charges).
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[11.3. Conception d’'un ELGS numérique programmable dans le

cadre d’'un récepteur PCM/FM

Dans le cadre d'un récepteur utilisant des modulations de type PCM/FM (Pulse Code Modulation
/ Frequency Modulation) (projet de DM RADIOCOM), un circuit CDR numérique programmable a été
réalisé. Une description succincte du récepteur est faite dans un premier temps. Elle sera suivie du

cahier des charges et de la conception du circuit de récupération d’horloge et de données.

[11.3.1. Récepteur PCM/FM et cahier du charges du ¢ ircuit CDR

Nous nous intéressons a la réception d'un signal PCM/FM. De maniére simplifiée, un tel
récepteur (cf. fig. Il1.3) comprend une fonction de traitement RF, un synchronisateur de bit et un
décodeur PCM. L'objectif, dans le cadre de cette thése, est de concevoir la fonction de
synchronisation qui doit fournir, a partir du signal codé PCM, une horloge synchrone de ces données.
La conception du circuit CDR (numérique) devra tenir compte du cahier des charges spécifié comme

suit :

» Le signal PCM en entrée du synchronisateur de bits est codé en NRZ-L ou en RNRZ-L.

 Le circuit devra idéalement fonctionner pour tous les débits entre 1 et 28 Mbit/s.

« La précision (jitter) de I'horloge restituée doit étre suffisante pour ne pas altérer le spectre du
signal recu pour Ey/Ng = 0 dB.

» Le nombre de bits de maintien (Ng,c) doit étre égal (ou supérieur) a 256 bits.

« La plage de capture doit étre comprise entre 0,04% et 8% de la valeur du débit.

« La bande équivalente de bruit restera comprise entre 0,1% et 3% du débit.

Ces spécifications conditionnent le choix de I'architecture et le dimensionnement de la fonction de

synchronisation. La section suivante présente la conception de ce circuit.

[11.3.2. Etude et réalisation du module CDR

L'étude comparative établie au chapitre | sur les architectures de CDR existantes montre que les
circuits ELGS (« Early/Late Gate Synchronizer ») sont les meilleurs candidats lorsque le signal
d’entrée est bruité. En effet, de par sa structure intrinseque (présence d'intégrateurs en entrée),

'ELGS filtre le bruit en entrée.

Dans ce travail de thése, nous avons dans un premier temps considéré la description de 'ELGS sous
sa forme analogique. En effet, la description analogique permet de maitriser le dimensionnement, et
donc le comportement dynamique de la boucle. Aussi, dans la littérature, nous n’avons pas trouvé de
modeéle numérique de 'ELGS. Dans un second temps, il a été question, a partir du modéle analogique

existant, de trouver le modéle numérique équivalent afin de pouvoir dimensionner puis implémenter la
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structure sur FPGA. Avant de détailler la méthode de dimensionnement utilisée, nous allons décrire le

fonctionnement de 'ELGS dans le paragraphe qui suit.

[11.3.2.1. Description du fonctionnement de 'ELGS

De maniére générale, la description de larchitecture (cf. fig. 111.27) est analogique mais
limplémentation peut étre entierement numérique [Gar_79]. Le signal d’entrée s(t) du circuit est au

format NRZ bipolaire.
s(t) = Vg Z a; * g(t—iT)dt eq.111.14
i

Ou V; est 'amplitude du signal d’entrée, g(t) la fonction porte, les a; prennent leurs valeurs dans

lalphabet {+1, -1}.

comparateur de phase

v 47
C}& Timing |< @ F(s) &"C"D !

Figure 111.27. Architecture (analogique) de 'ELGS

Comme annoncé dans le chapitre I, cette structure est formée de deux branches (early et late)
constituées chacune d'intégrateur et d'une fonction valeur absolue. Elle comprend aussi un
soustracteur, un filtre de boucle, un VCO et une logique de contrle permettant de gérer la durée
d’intégration du signal d'entrée sur chaque branche ainsi que les instants de remise a zéro des

intégrateurs.

Le signal d’entrée est intégré sur la branche early pendant une durée dépendant du déphasage entre
le signal s(t) et I'horloge et d’'un nombre g qui est un réel compris entre 0,5 et 1 (cf. fig. 111.27). En
sortie des deux fonctions valeur absolue, le soustracteur permet de générer une tension d’erreur V(t),
image du déphasage entre I'horloge générée par le VCO et le signal d’entrée. Ensuite le reste du
fonctionnement est similaire a celui d'une PLL : le filtre de boucle moyenne la tension d’'erreur et

fournit une tension de contrdle au VCO qui voit sa fréquence (phase) augmenter ou diminuer, suivant
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la valeur de cette tension de contréle. Nous ne détaillerons pas dans ce paragraphe le fonctionnement
du filtre de boucle et du VCO. Nous nous contenterons d’expliquer le fonctionnement des autres

fonctions (intégrateurs, valeur absolue, logique de contréle, ...).

Nous allons détailler le fonctionnement de la structure suivant deux cas d’étude. Dans un premier
temps, nous considérons le cas ou la boucle est verrouillée (s(t) en phase avec I'horloge H). Dans le
second cas, I'horloge H est en avance sur le signal d’entrée s(t). Le cas ou le signal est en retard sur

la donnée d’entrée est similaire au second cas.

[11.3.2.1.1. Donnée et horloge en phase

Dans ce cas, la période d'intégration est la méme sur les deux branches. Elle est idéalement
égale a qT, (0.5 = g < 1). Appelons par xg(t) et x,(t) les sorties des intégrateurs respectivement sur

les branches early et late, Ty, est la durée bit (cf. fig. 111.28).

Tp
+V;s -
s(t) . N RN PO
Vs L
H —
T
: qlp
Early %
T :
qlp
Late W
Ve(t) =0

Figure 111.28. Horloge H et donnée s(t) alignées en phase

En sortie de l'intégrateur « early », on peut écrire :
qTy qTy
xg(t) = f s(Ddt =V, f z aig(t — iT) dt, t € [KTy; (K + 1)Ty]
0 0 -
1

Ce qui donne pour un k™ bit donné :
xg(t) = agVs(qTp — 0) = qaxVsTy

Et en sortie de la fonction valeur absolue (ax = +/-1) :

|Xg ® | =qVsTy

En raisonnant de la méme maniére sur l'autre branche, on obtient :
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Tp Tp
x.,(t) = J s(t)dt = ajg(t—iT)dt
(1-9)Tp 1-9Tp 5
Et donc :
x,(0) = agVs(Tp, — Ty + qTy) = qayVsTy
D’ou :

Ix. (O] = qVsTy
Ainsi la tension V,(t) a la sortie du soustracteur est donnée par :
Ve(® = [xL(D] = [xg (O] = 0

Comme dans le cas d'une PLL idéale, la tension d’erreur V¢(t) est alors nulle si donnée et horloge
sont en phase. La phase et la fréquence de I'horloge du VCO restent inchangées : c’est le cas lorsque

la boucle est accrochée.

[11.3.2.1.2. H en avance de phase sur s(t)

Dans ce second cas, on considere que I'horloge H est avance d'une durée At par rapport au
signal s(t). Dans ce cas, le signal est intégré pendant une durée qT, sur la branche late mais pendant

une durée dépendant du bit précédent et de q sur la branche « early ».

Tp

.|.Vs. .......... < >
s(t) .................................................

-V !
Hoo |

AL
Early @
Late : %
Ve(t) = 2VAt

Figure 111.28. Horloge H en avance de At sur la donnée s(t)
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L'expression de xg(t) peut se décomposer en une somme de deux intégrales :

—-At —-At

0
- st 2 a;g(t — iT)dt + st
—-At H 0

Ce qui donne, pour un k°™ bit :

Tp—At 0 Tp—At
xg(t) = Jq s(t)dt =J s(tdt + Jq s(t)dt
0

qTp—At

Z aig(t — iT) dt

xg(t) = ap_1VsAt + a Vo (qTy, — At) = aiVsqTy, + At * Vg(ag_q — ag) eq.111.15

A partir de la, suivant que le bit précédent a,; soit identigue ou non au bit a,, deux cas de figures

peuvent se présenter.

* Siay_q = ay, l'erreur est transparente. En effet, comme le montre la figure 111.29, le signal s(t)
est intégré pendant une méme durée T, sur les deux branches. On revient donc au cas

précédent avec une tension d’erreur V()= 0.

xg(t) = axVsqTy

A1 = Ak
Ty R
+Vs- — —
s(t) ......
-V, A
H
_:< .
qTy
Early %
qTy
Late
Ve(t)=0

Figure 111.29. Erreur transparente pour deux bits consécutifs identiques

e Siag_; # a, supposons que ax =1 (ax., = -1), alors I'équation (eq.lll.15) devient :

xg(t) = qViT, — 2AtV; eq.111.16

En procédant de la méme maniére sur la branche « late », on trouve :
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Tp—At 1-q)Tp Tp—At
x1,(t) =J s(t)dt=f ! s(t)dt+J s(t)dt

—At+(1-q)Tp —At+(1-q)Tp (1-9)Tp
(1-9)Tp Tp—At
— Vs f Z aig(t — iT)dt + Vg z ayg(t — iT)dt
—At+(1-q)Tp 5 (1-)Tp S

On considére que At<(1—q)T, > (1—q)T, —At=0 (dans le cas contraire, on pourrait

considérer que H est en avance sur s(t) et le calcul serait similaire). Dans ce cas, on obtient :
xp (D) = agVg[Tp — qTyp + At — Ty, + qTp] + ag Vg [Ty — At — Ty, + qTyp] = qapVs Ty
x,(t) = qayVs Ty, eq.111.17

Les équations (eq.lll.16) et (eq.lll.17) permettent d'établir 'expression de la tension d’erreur en sortie

du soustracteur:

2V,At, pour At < %Tb
Ve(® =[x, (O] — [xg(D] = q eq.111.18
—2VAt, pour At > ETb

Comme prévu, on constate que la tension d'erreur V¢(t) est proportionnelle au déphasage At entre le
signal d’entrée s(t) et I'horloge H. Cette relation (eq.lll.18) va étre utilisée dans la modélisation du

discriminateur de phase et le dimensionnement de la boucle.

[11.3.2.2. Modélisation et dimensionnement d’'un ELG S numérique

Comme annoncé dans le chapitre |, 'TELGS peut étre modélisé comme une PLL. L'objectif est
d’arriver a définir une méthode de dimensionnement équivalente a celle d’'une PLL analogique. Pour
cela, nous repartons du schéma général (cf. fig. 11.27) de 'ELGS pour définir le modéle présenté sur

la figure 111.30.

F(p)

Figure 111.30. Modélisation de I'ELGS équivalente a celle d’'une PLL analogique

Cette PLL équivalente est constituée de :

« Un comparateur de phase composé des branches early et late et du soustracteur. Le gain du
comparateur de phase, noté K, est égal au rapport de la tension d’'erreur V¢(t) sur le déphasage

A = @, - @, en entrée.
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« Le filtre de boucle, F(p) est la fonction de transfert du filtre.

e Le VCO de gain Kg, exprimé en rad/s/V.

Nous partons de ce modele analogique de 'ELGS pour essayer de trouver son équivalent numérique.

La premiere étape de cette étude consiste a trouver le modéle numérique du comparateur de phase.

111.3.2.2.1. Modélisation du comparateur de phase

Le but de ce paragraphe est de trouver un modéle numérique permettant de maitriser le gain du
comparateur de phase. La relation établie dans (eq.l11.18) laisse présager un gain du comparateur de
phase dont le signe dépend de la valeur du déphasage At. Dans toute la suite de I'étude, nous
prenons q = 1/2, ce choix permet d’avoir une caractéristique du comparateur de phase symétrique.

Pour q = 1/2, I'équation (eq.Il.18) devient :

Tp
2V,At, pour At < >

Vo(t) = T, eq.111.19
—2VAt, pour At > >

Sachant que :

At= b p
T 2w @
Alors :

T T

2V, 2 Ap, At

_ 2T 2

Ve(t) - T T
—2V,—2 A,  At>—2

Sam 2

Le gain du comparateur de la phase s’exprime alors par :

VsTy Ty
- Ve® - L A= 2 ou plus simplement |K,| =V5Tb
R B I ol T
' 2

Le gain K, est donc fonction de I'amplitude du signal et du débit du signal d’entrée. Pour trouver le

modeéle numérique équivalent, on peut écrire, a partir de I'équation (eq.111.19) :

At
V0Tl = 2% 2N = 1)
e

Dans cette relation, T est la période d’échantillonnage des intégrateurs numériques et I'amplitude

vaut Vs = 2" — 1, N étant le nombre de bits de codage du signal d’entrée s(nT,). Cela donne :

T,

A
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D’ou le modele numérique du comparateur de phase :

K = —ZN_l ! —Tb 111.20
k . .
| ‘pnl T Te eq

Il apparait que trois parameétres conditionnent le dimensionnent du comparateur de phase. Comme
dans le cas de la PLL numérique étudiée dans la premiére partie de ce chapitre, le gain K, sera limité
par la fréquence maximale de fonctionnement (Fe = 1/T.) des composants de la carte de
développement et du FPGA sur lequel sera implanté 'ELGS. Aussi, ce gain évolue de maniére

décroissante suivant le débit (F, = 1/T,,), d’ou une limitation de la boucle pour les plus hauts débits.

Par ailleurs, comme annoncé dans le cahier des charges, le signal d'entrée est bruité. Le
dimensionnement du circuit doit donc tenir compte du bruit en entrée. Le paragraphe suivant présente

I'étude du comportement de la boucle vis-a-vis du bruit & son entrée.

[11.3.2.2.2. Comportement vis-a-vis du bruit

L'objectif de cette étude n’est pas de mettre au point un modéle de bruit numérique de la boucle
qui va ensuite étre validé par la simulation ou la mesure. Nous cherchons a exprimer le jitter de
I'horloge de sortie de 'ELGS en fonction du bruit en entrée et des paramétres de la boucle, ce qui
permettra de dégager des tendances claires quant au dimensionnement de la structure. Pour cela, on
considére maintenant qu’a I'entrée de chacun des intégrateurs (early et late), le bruit se superpose au
signal d’entrée. Alors, le signal en entrée des intégrateurs s’écrira s(t) + n(t) ou s(t) est décrite dans
I'équation (eq.lll.14) ; n(t) est supposé étre du bruit blanc gaussien a moyenne nulle et de DSP égale

a No (V¥/Hz).

Partant de ces considérations, Gardner [Gar_79] établit I'expression de la variance du jitter d’horloge

(normalisé par rapport au temps bit), d représente la densité de transition du signal d’entrée.
. <Ar>2 NoB,,
Ty/ | 2V 2d2
En écrivant I'amplitude du signal Vs = 2" et en prenant d = 0,5 la relation peut s'écrit comme suit
At\?] NyB,
Cette relation traduit la variation du jitter de I'horloge de sortie en fonction de la DSP du bruit en entrée

et de certains parameétres de la boucle.

« Le dimensionnement de la boucle se fera donc en minimisant la valeur de la bande équivalente
de bruit B, au détriment d’'un long temps d’accroche.

e La valeur de N (nombre de bits de codage de s(t)) devra étre prise trés grande. Elle peut
cependant étre limitée par les méga fonctions utilisées (intégrateurs) lors de I'implémentation sur

FPGA.
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Ces parametres permettent donc d’optimiser les performances de 'ELGS, notamment dans le bruit. lls

entrent également en jeu dans le dimensionnement du filtre de boucle.

111.3.2.2.3. Dimensionnement du filtre de boucle

Comme dans le cas de la PLL numérique présentée dans la premiere partie de ce chapitre, le
calcul des coefficients du filtre de 'ELGS repose sur une analogie entre modéles de PLL analogique

et numérique.

Le point de départ est le modéele analogique linéaire d’'une PLL du 2" ordre (cf. fig. 111.31 (a)). La
méthode de calcul du filtre consiste dans un premier temps a faire la transformation bilinéaire de la

fonction de transfert de ce modele afin d’obtenir le modéle numérique équivalent (cf. fig. 111.31 (b)).

I » F(p)

(a) (b)
Figure 111.31. () Modéle analogique d’une PLL du 2" ordre (b) Modéle numérique équivalent
La fonction de transfert H(p) du modéle analogique (2”d ordre) est donnée par :

@s(p) __ 28wnp + wy?
@e(p) P?+ 28wyp + wy?

H(p) =

¢ est le coefficient d’'amortissement de la boucle, w, est la pulsation naturelle.

La bande passante de la boucle se définit comme la fréquence de coupure (a -3 dB) de la fonction de
. 1 _ )
transfert en boucle fermée, c'est-a-dire f, tel que |H(fy)|? = >- Elle est, en pratique, approchée par

la bande équivalente de bruit B, qui est la bande passante d'un filire passe-bas idéal qui aurait la

2
méme aire (fjooolH(f)l ) que la réponse en fréquence de la boucle [Rice_09]. L'expression de B,

dépend de l'architecture du filtre de boucle utilisé. Pour la structure du filtre du modéle étudié, elle est

donnée par [Rice_09]:

-

Pour des raisons de simplification d’écriture, on pose également :
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B, T,
9, = 20D eq.111.22

1
S+ 1z

On note par Hqy(z) la fonction de transfert en Z du modeéle digital (cf. fig. 111.33 (b)). Ha(2) la transformée

bilinéaire de H(p), fonction de transfert du modéle analogique. On a :

K Ko (Ky +Kp)z ™1 — K KoKy 272

Hq(z) =
K,Ko(K; + K
1-2(1--2 0(21 2))2‘1+(1—K(9K0K1)z‘2
2 2 2
L 280, + 0y 42 On” — 80y 214 Oy 72

H(z)—F(El_Z )_1+2§en+en 1+ 280, +6, 1+ 280, +6,
a Tel+2z1 e 0,2 -1 Z_1+1—2¢zen+en22_2

1+ 280, +6,° 1+ 280, +6,°

On part de I'hypothése que les fonctions de transfert de boucle des deux modéles sont équivalentes,
on pose alors I'égalité H,(z) = Hy(z). Cette égalité permet, par identification, de trouver les coefficients

K; et K, en fonction des paramétres de la boucle :

480
K, = 5 eq.111.23
KoK (1 + 286, +6,7)
40,2
K, = eq.111.24

2
KoKy (1 + 286, + 0,7)
En résumé, le dimensionnement du filtre est réalisé en trois étapes :

1. Fixation des paramétres statiques de la boucle K, et Ko.

Le gain du comparateur de phase K, est dimensionné & l'aide de I'équation (eq.Ill.20). La difficulté
réside dans le choix de N, précision du signal d’entrée. D’'une part, N doit étre trés grand (K, grand)
pour que la boucle puisse fonctionner pour les hauts débits ; d’autre part, il ne doit pas dépasser une
certaine valeur, au risque d’overflow en sortie des intégrateurs early et late pour les bas débits. Enfin,

le gain du NCO K, sera essentiellement fonction de la précision de I'accumulateur.
2. Fixation des parameétres dynamiques § et B,, (et donc de 6,).

A Iimage de la marge de phase dans les PLL a pompe de charges, le coefficient d’'amortissement §
conditionne la stabilité de la boucle. Pour mieux gérer le compromis entre le temps de réponse et la

stabilité de la boucle, il est généralement pris environ égal a 0,7.

La bande équivalente de bruit B, répond généralement au compromis jitter — temps de réponse. Dans
cette étude, nous la dimensionnons conformément a I'équation (eq.l1l.21), c'est-a-dire trés faible au
prix d’'un temps de réponse important. Toutefois, dans le cadre de cette étude (implantation sur cible

FPGA), la limitation liée a la précision du codage des coefficients du filtre interdit des valeurs trop
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faibles de B,. Concrétement, la simulation (ou la mesure) permettra (de fagon empirique) de trouver la

meilleure valeur de B, répondant a ce compromis.

3. Déduction les coefficients K; et K, a partir des équations (eq.l11.23) et (eq.l11.24)
Ce dimensionnement a été appliqué a I'ELGS congu dans la plage [1 — 28 Mbit/s] et prototypé sur
FPGA.
111.3.2.3. Conception du circuit

L'ELGS doit étre programmable car le débit du signal d’entrée varie entre 1 et 28 Mbit/s.

L'architecture et la conception des différentes fonctions de I'ELGS vont étre détaillées.
[11.3.2.3.1. Comparateur de phase

Comme expliqué plus tét, le comparateur de phase est formé des deux branches et du

soustracteur (cf. fig. 111.32).

Fel
s(t) N

——<—p| accumulateur

T
éH

accumulateur

.l

Figure 111.32. Comparateur de phase de 'ELGS numérique

s(t) N

Des compteurs numériques ont été implémentés pour jouer le rble des intégrateurs sur les deux
branches early et late. Ces compteurs sont réalisés a l'aide d’accumulateurs, méga fonctions d’Altera.
Ces accumulateurs ont leur taille de bus des signaux d’entrée et de sortie constante (paramétrée par
l'utilisateur) et sont pilotés par une horloge F. prise égale a 400 MHz. Les modules valeur absolue
sont des méga fonctions d’Altera déja existantes dans les librairies de Quartus. La soustraction est
synchronisée sur le front descendant de I'horloge H. Les compteurs sont dimensionnés de sorte a ce
gu'il n'y ait pas d'overflow en sortie pour le débit minimum (F, = 1 MHz). Dans ce cas, la valeur
maximale du compteur (Fe/2F, x (2"! — 1)) doit étre inférieure & la valeur maximale tolérée par le

signal de sortie (ZA'1 -1):
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Concréetement, nous avons codé les sorties des intégrateurs sur 16 bits (A = 16). Avec F, = 400 MHz,
la taille de bus du signal d’entrée a été fixée a N = 8 bits. La figure 111.33 montre I'allure des signaux

obtenus en simulation sur Active HDL.

seeese A
e

xE(t) gt sl R e ~Elmte e B ——— i
-25400— ——

25400 -

No=]xe(t)] - [x.(t)]
(16 bits)

Figure 111.33. Allure des signaux du comparateur de phase implémenté

Le fonctionnement du comparateur de phase implémenté est décrit sur la figure 111.35.

Sur le front montant de I'horloge H, la sortie le I'intégrateur early xg(t) est maintenue a la derniére
valeur du compteur jusqu’au prochain front montant d’horloge. La sortie x,(t) est quant a elle remise a

zéro (RAZ) et le comptage peut démarrer sur la branche late.

Sur le pallier haut de H, xg(t) est maintenue a sa derniére valeur. Par contre, si le bit courant de s(t)
est positif (+127), alors x_(t) est incrémenté de 127 (28'1— 1) a chaque front montant de I'horloge pilote

des compteurs (F.). Si le bit courant est négatif (-127) x, (t) est décrémenté de 127.

Sur le front descendant de H, les valeurs des sorties Xxg(t) et x.(t) sont mémorisées et I'opération de
soustraction sur les sorties des fonctions valeur absolue a lieu a cet instant précis. Ensuite, la sortie

early est remise a zéro (RAZ) alors que le signal x, (t) reste bloqué a sa derniére valeur.
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Sur le pallier bas de H, x,(t) est maintenue a sa derniére valeur alors que xg(t) est incrémenté de 127
(2% — 1) a chaque front montant de I'horloge pilote des compteurs (F.) si le bit courant du signal

d’entrée est positif (+127), sinon il est décrémenté de 127.

Sur I'exemple de la figure 111.35, dans un premier temps, s(t) est en phase avec I'horloge H, les sorties
[Xe(t)] et |x.(t)] sont a la méme valeur (25400 = 127 x 200) et donc la sortie du comparateur de phase
N vaut 0. Ensuite, lorsque H est en avance de trois périodes d’horloge, |xg(t)] et |x ()] sont a 25019.
Egalement dans ce cas, N vaut 0. Enfin, H est en avance de six périodes d’horloge sur s(t), on
constate que |xg(t)| vaut 24638 (25400 — 6 x 127) et |x.(t)|, 25400. Ce qui résulte d’'une sortie du
comparateur de phase N, égale a -762 (24638 — 25400).

Lorsque la boucle est verrouillée, le ré échantillonnage des données par I'horloge H se fera sur le front

montant.

En outre, nous avons simulé le comparateur de phase (Active HDL) avec en entrée un pattern 0101...
afin de vérifier si la caractéristique obtenue correspond au modéle du comparateur de phase décrit par

I'équation (eq.lll.20). Sur cet exemple, le débit en entrée est de 1 Mbit/s.

x 10"

=—simulation
2r ===-théorie

1 L -
2 o |
Ak il
5 i

| | | | | | |

-6 -4 -2 0 2 4 6

déphasage (rad)

Figure 111.34. Caractéristiques théorique et simulée du comparateur de phase

La figure 111.34 montre que les caractéristiques théorique et simulée du comparateur de phase sont
guasiment confondues. Les gains K, théorique (eq.Ill.20) et simulé valent respectivement 16170,14
rad” et 16170,62 rad™. Cette simulation permet donc de valider le modéle du comparateur de phase
proposé. De la méme maniére, le modéle a été validé en simulation pour plusieurs autres débits du

signal d’entrée. Le tableau suivant compare la valeur du gain obtenu en théorie et en simulation.

Fréquence (débit) 1 MHz 2 MHz 10 MHz 20 MHz

P —
K, théorique 16170,14 rad™ | 8085,07 rad™ | 1617,01rad™ | 808,5rad™

K simulé 16170,62 rad” | 8085,31 rad™ | 1617,06 rad™ | 808,53 rad™

Tableau I11.7. Gains (théorie et simulation) du comparateur de phase
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Ce modele du comparateur de phase sera également validé par la mesure.

111.3.2.3.2. Calcul du filtre de boucle

Les coefficients du filtre sont calculés pour chaque valeur du débit du signal d’entrée. Il y a donc
autant de filtres que de valeurs (16) du débit du signal d'entrée. Le choix du filtre se fera via un
multiplexeur commandé par 4 interrupteurs. Ces filtres ont été codés en virgule flottante suivant la
norme |IEEE-754. L'architecture du filtre (cf. fig. 111.35) étant similaire a celle de la PLL numérique
présentée dans la premiere partie de ce chapitre, nous nous contenterons juste de présenter la
structure du filtre avec la taille des bus d’entrée et de sortie, le choix de § et de la bande équivalente

de boucle B,

32

26, filter_out

Conversion /
32 > 26 bits

error_16b , | Conversion | 32,
16 | 16 > 32 bits 7

Figure 111.35. Filtre de boucle implémenté

Le coefficient d’'amortissement ¢ est généralement pris proche de 0,7 pour avoir un bon compromis
stabilité - rapidité. Cependant, I'implémentation sur FPGA doit, en plus de la stabilité notamment, tenir
compte de la précision du codage des coefficients K; et K,. Pour étudier le comportement de ces
coefficients en fonction de &, nous illustrons sur la figure 111.38 I'évolution de K; et K, en fonction de &.
Sur ce tracé, le signal d’entrée est au débit de 1 Mbit/s, avec N = 8, F, = 400 MHz et la bande

équivalente de bruit B, vaut 10 kHz.

On constate que, suivant les valeurs croissantes de ¢, le coefficient K; est croissant et ses valeurs
sont de l'ordre de 10™. Par contre, K, prend des valeurs beaucoup plus faibles (de I'ordre de 10'6) et
est donc plus sensible a la perte de précision liée au codage. Sur la figure 36, la valeur maximale de
K, correspond a ¢ = 0,5. Cette différence entre les valeurs de K, (pour différentes valeurs de ¢) est
plus flagrante pour les plus hauts débits. Nous avons, pour cette raison, fixé le coefficient

d’amortissement a 0,5 dans le dimensionnement du filtre de boucle.
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Figure 111.36. Coefficients K; et K, en fonction de ¢

Par ailleurs, pour B, < 1%, la valeur de K, reste inférieure a 107 et la boucle ne se verrouille pas
(simulation). Ainsi, pour un débit de 1 Mbit/s, la bande équivalente de bruit B, a été prise égale a 1%
de la valeur du débit (B, = 10 kHz). Cette valeur constitue un bon compromis (simulation) entre la
nécessité de réduire B, pour minimiser I'impact du bruit d’entrée et une précision suffisante liée au
codage de K; (0,132) et K, (6,6.10°). De la méme maniére, pour les débits supérieurs & 1 Mbit/s, les

valeurs de B, arrétées sont comprises entre 0,1% et 1% du débit.

11.3.2.3.3. NCO

Comme dans I'implémentation de la PLL numérique en début de chapitre, le NCO est une méga
fonction d’Altera. La précision M de I'accumulateur doit, dune part, étre suffisamment grande pour
supporter la valeur numérique en sortie du filtre (de I'ordre de 2.10” & 26 Mbit/s). D'autre part, M doit
étre minimisé pour avoir une bonne plage de capture (Ko a 2'M). La valeur M = 26 (225 > 2.107)
constitue un bon compromis (simulation) entre la précision de la sortie du filtre et la plage de capture

de la boucle.

Aprés le dimensionnement des parameétres statiques et dynamiques, 'ELGS a été simulé sur Active

HDL. Le paragraphe suivant présente les principaux résultats obtenus.
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111.3.2.3.4. Résultats de simulation de la boucle

Les simulations ont été faites sur Active HDL en injectant un signal NRZ bipolaire en entrée du

circuit avec des valeurs du débit variant entre 1 a 28 Mbit/s. L’architecture de 'ELGS simulé est

décrite sur la figure 111.37.

Fel

compteur 16 | 16
| numérique > ||
H RAZ
7Y X
Fe
Qinc
- 26
Logique
de < IPNCO v
ﬂz—. controle Prvle—28 Conversion Conversion | €rror_16b "
8 out_filter | 322 20bits 165 32 bits g Y
H
v
Y
H RAZ 16 .
compteur |
> numérique > ||

Fol

Figure 111.37. Architecture de 'ELGS simulé

Le signal d’entrée s(t) est une séquence pseudo-aléatoire généré par un code VHDL. Comme le
montrent la figure 111.37 et le dimensionnement présenté dans les paragraphes précédents, la
simulation a été faite avec une taille du bus N = 8 du signal d’entrée, et une taille M = 26 de
l'accumulateur du NCO. La bande équivalente de bruit B, a été choisie empiriquement, comme
expliqué dans le paragraphe [11.3.2.3.2. Le tableau 1ll.8 montre les valeurs de B, arrétées en

simulation, en fonction du débit.

Débit 1 Mbit/s |2,45 Mbit/s 5 Mbit/s 10 Mbit/s |20 Mbit/s |28 Mbit/s
I —
B, en % du débit 1% 0.8% 0.7% 0,5% 0,3% 0.1%
B en valeur 10 kHz 19,6 kHz 35 kHz 50 kHz 60 kHz 28 kHz
absolue

Tableau I11.8. Valeurs de B, fixées pour différentes valeurs du débit

La figure 111.38 montre quelques résultats obtenus a un débit de 1 Mbit/s. Elle montre la sortie du
soustracteur error_16b (sortie comparateur de phase) et la sortie du filtre de boucle filter_out en

fonction du temps. La boucle se verrouille avec un temps d’accroche voisin de 300 ps.
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Name 0 o .‘Wl . 100 , 150 , EUﬂl , .250 . .m . 350 . 4‘.'.||:| , ‘ﬁﬂl . 50“1:
EEEEET 0

366

200+

100 +
filter_out S0+

0+ Y \ #
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-100+ temps (ps)
0 " 100 200 300 400 500

Figure 111.38. Signal en sortie du filtre pour un débit de 1 Mbit/s

Avec les mémes parameétres de la boucle, cette simulation a été effectuée pour plusieurs débits du
signal d’entrée (un filtre pour chaque valeur de débit). La boucle se verrouille sur la donnée d’entrée
jusqu’'a 20 Mbit/s. Pour les débits supérieurs a 20 Mbit/s, 'ELGS ne se verrouille pas quelle que soit la

valeur de B,,. Les résultats de simulation obtenus pour quelques valeurs de débit sont résumés sur le

tableau 111.9.
Débit 1 Mbit/s 2,45 Mbit/s 5 Mbit/s | 20 Mbit/s |25 Mbit/s 28 Mbit/s
P ——
Ko (rad '1) 16170,14 6600 3234 805,5 646,8 577,5
verrouillage ? oui oui oui oui non non
temps
d'accroche 300 ps 235 us 188 ps 97 us - -
plage de capture 35 kHz 29 kHz 24 kHz 20 kHz - -
plage de capture 0 0 0 0 i i
(en % du débit) 3,5% 1,18% 0,48% 0,1%

Tableau I11.9. Résultats de simulation Active HDL pour différentes valeurs du signal d’entrée

Au-dela de 20 Mbit/s, la boucle ne se verrouille pas. Cela est lié a la décroissance du gain du
comparateur de phase K, en fonction du débit (eq.lll.20). La simulation permet de trouver
empiriguement la valeur du gain de boucle (Kcipe = Ky X Ko ~ 3.104) minimale. En effet, on constate
gu’au dela 20 Mbit/s, le gain de boucle devient inférieur a K¢y e €t la plage de capture inférieure a 0,1%

du débit, la boucle ne se verrouille plus.

Nous avons programmé le systeme sur FPGA afin d’effectuer les premiéres mesures. Ensuite, des

améliorations seront apportées au systeme notamment pour qu’il fonctionne au-dela de 20 Mbit/s.
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[11.3.2.4. Implantation FPGA et résultats de mesure s

Le circuit a été prototypé sur une carte développement portant un FPGA Stratix 1l d’Altera. Le

banc de mesure est essentiellement constitué de (cf. fig. 111.39) :

* Un générateur de bits « HP Digital Transmission Analyzer 3784A ». Il permet de fournir le signal
d’entrée de 'ELGS. L'appareil permet de générer des PRBS de différentes longueurs (6, 9, 11,
17 et 23) ainsi que des mots (patterns) de 2 a 16 bits programmables. Le signal généré est
ensuite mis en forme en entrée (codé en bipolaire sur 8 bits).

 Le kit Stratix Il sur lequel est programmeé le circuit.

* Un oscilloscope LeCroy 500 MHz (5 Gsamples/s) permettant de mesurer les performances du
systeme (verrouillage, jitter, ...).

 Le logiciel Quartus portant le code VHDL a partir duquel le circuit est programmé.

Y

Oscilloscope LeCroy
500 MHz (5 GS/s)

L 4

Générateur de bits : =I Miseen | 8 Circuit

Y

i
HP 3784 A ; | forme | ELGS :
|
|

Figure 111.39. Banc de mesure de 'ELGS implémenté
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Validation du modele du comparateur de phase

Dans un premier temps, les mesures ont été faites en boucle ouverte afin de valider le modéle du
discriminateur de phase proposé (eq.ll1.20). Comme en simulation, la manipulation consiste a injecter
un mot -11-11... en entrée du circuit ELGS et le signal d’horloge H permettant de controler les
compteurs numériques. Ensuite, la caractéristique du comparateur de phase est obtenue en tracant la

valeur mesurée sur la sortie error_16b en fonction du déphasage entre le signal d’entrée et I'horloge.

Cependant, pour faire ces mesures, se présente la difficulté de visualiser la sortie error_16b du
comparateur de phase. En effet, ce signal est codé sur 16 bits et une visualisation sur I'oscilloscope
impliguerait une conversion analogique (via un CNA 14 bits). La perte en précision (16 bits > 14 bits)
et la conversion analogique risque de fausser le tracé de la caractéristique du comparateur de phase.
Pour surmonter cette difficulté, nous avons utilisé I'analyseur logique embarqué signal tap qui permet
de visualiser les chronogrammes des signaux internes du circuit en temps réel, quelle que soit la taille
du bus portant ces signaux. Cet oultil logiciel est essentiellement constitué de blocs mémoire qui se
remplissent a une vitesse donnée. Pour visualiser les signaux mémorisés, I'analyseur logique signal
tap nécessite une horloge a une fréquence qui soit plusieurs fois supérieure a celle du signal a
afficher. Les signaux de sortie des compteurs étant échantillonnés a 400 MHz (F,), il est nécessaire

d'utiliser une horloge dont la fréquence est supérieure au gigahertz (trop élevée pour I'outil signal tap)

pour visualiser correctement ces signaux.

Compte tenu de toutes ces contraintes, nous avons baissé la fréquence F, a 50 MHz pour visualiser
correctement les signaux sur signal tap afin de tracer la caractéristique du comparateur de phase. La

figure 111.40 montre l'allure des chronogrammes visualisés.

b
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error_16b w I ¢ Ref & [ 8 i
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Figure 111.40. Chronogrammes sur signal tap

Cette mesure est faite avec un signal d'entrée a 1 MHz. Dans ce cas, le gain théorique du
comparateur de phase (eq.lll.20) est de 1909,85 rad™. Le gain K, mesuré vaut 1907,77 rad™,
sensiblement égal a la valeur théorique. La caractéristique mesurée est comparée avec le modéle

théorique sur la figure 111.41. Elle confirme la validité du modéle.
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3000 : ‘ —mesdre M
-=-théorie
2000
o 1000
©
E 0
i

-1000

-2000

-3000

déphasage (rad)

Figure 111.41. Caractéristiques théorique et mesurée du comparateur de phase F, = 1 MHz, F. = 50 MHz
Mesures en boucle fermée

Par la suite, I'outil signal tap est désactivé (F. = 400 MHZz) pour les mesures en boucle fermée.
Le signal d’entrée est une séquence PRBS de longueur 2 — 1. Il est mis en forme pour avoir un
format 8 bits bipolaire a I'entrée de 'ELGS (cf. fig. 111.39).

Le circuit a été testé pour plusieurs débits du signal d’entrée de 1 a 20 Mbit/s. Il se verrouille jusqu’'a
17 Mbit/s (20 Mbit/s en simulation).

F1
Pafreq(C1) PSwidth(C1) P&duty(C1) PT.delay(C1) P8.npoints(C1)
9.9930 MHz 49927 ns 4989 % -485.838 ns. 5.000e+3

StdHor P1.rse(C1) P21all{C1) P
valus 827 ps 588 ps

mean B76.92ps 57527 ps D.0D008 MHz 4985364 ns 498600 % -484 B5665ns  5.00000e+3
iln 471 ps 365 ps 97465 ns | 9.7590 MHz 47 345 ns 4857 % -487 408 s 5000e+3
it 2.203ns 1.074 ns 102470ns [10.2600 MHz 52.378ns 5235 % «482.393 ns 5.000e+3
sdeyv 170.04 ps 17.00ps 7511 ps 7.550 kHz 72.60ps 589m% 892 44 ps 0.00
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Figure 111.42. Signal d’entrée de 'ELGS, horloge et données ré échantillonnées (persistance a 10 Mbit/s)
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Chapitre IlI [11.3. Conception d’un ELGS numérique programmable dans le cadre d’'un récepteur PCM/FM

La figure 11.42 montre le diagramme de I'eeil (persistance) du signal d’entrée, de I'horloge et des
données ré échantillonnées par I'horloge pour un débit de 10 Mbit/s. L'ouverture des diagrammes de
I'ceil de I'horloge et du signal ré échantillonnés montre que la boucle se verrouille bien a ce débit (avec
un décalage de 15 ns entre le signal d’entrée et I'horloge). Le jitter de I'horloge générée vaut 5,005 ns
peak-to-peak (~2*Tg), 75,11 ps en valeur rms (cf. fig. 1ll.42). Cette valeur de jitter mesuré est

sensiblement constante pour tous les débits (1 — 17 Mbit/s) du signal d’entrée.

Au-dela de 17 Mbit/s, la boucle ne se verrouille plus. A I'image de la simulation, ce résultat est di au
faible gain de boucle de 'ELGS (inférieur a Ke). Ce qui s’explique par le faible gain du comparateur

de phase pour les hauts débits (> 15 Mbit/s). Des améliorations ont été apportées dans ce sens.

[11.3.2.5. Améliorations

Nous voulons augmenter le gain du discriminateur de phase pour les hauts débits. Ce gain
dépend de trois paramétres N, T, et T, (eq.111.20). La limitation en fréquence du kit de développement
interdit 'augmentation de la fréquence F.. Le débit étant fixé par le signal d’entrée, il ne reste plus que
N (taille du bus du signal d’entrée) a paramétrer pour augmenter K,. Seulement, comme expliqué
dans le paragraphe I11.3.2.3.1 relatif au dimensionnement du comparateur de phase, si N est pris

supérieur a 8, il y aura un overflow sur les sorties des accumulateurs (ces sorties sont codées 16 bits).

La solution proposée est de travailler sur la branche early avec deux valeurs de N : N; pour les bas
débits et N, pour les hauts débits. Un interrupteur sur le kit de développement permet de sélectionner
la valeur de N convenable. Le schéma de principe est présenté sur la figure 111.43. Le méme principe

est appliqué sur la branche late.

bus_select Fe¢ bus_select

N, Accumulateur | 16

T early_1
N bus_select bus_select | 16 = 16
— > | | n
xe(t)]

N, Accumulateur | 16

early_2

FA

Figure 111.43. Modifications apportées sur la taille de bus du signal d’entrée (branche early)

Deux accumulateurs sont utilisés sur chaque branche. Sur la branche early, 'accumulateur early 1 a
son entrée codée sur N; bits alors que I'entrée de I'accumulateur early 2 est codée sur N, bits. Les
interrupteurs sont commandés par un bit de sélection bus_select. Pour les bas débits (N = N,), les
interrupteurs en entrée et en sortie de I'accumulateur early 1 se ferment (bus_select = 1) et les deux
autres ouverts. Pour les hauts débits, les interrupteurs de l'accumulateur early 2 se ferment

(bus_select = 0) et ceux de I' 'accumulateur early 2 autres fermés. Le signal de sortie des
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accumulateurs est codé sur 16 bits et attaque la fonction valeur absolue. Les autres fonctions de la
boucle restent inchangées. N; est pris égal a 8 pour éviter un overflow pour les plus bas débits
(notamment pour 1 Mbit/s). Pour les débits supérieurs a 8 Mbhit/s, N, est fixé a 11. Le tableau 111.10

résume l'impact des modifications apportées sur le gain du comparateur de phase pour les hauts

débits.
Débit 1 Mbit/s  |2,45 Mbit/s 6 Mbit/s 8 Mbit/s 17 Mbit/s 28 Mbit/s
Avant modification (N; =N, =N =8)
Ko 1617014 | 6600 | 269502 | 202127 | os1,18 | 5775
Aprés madification
N=8 N=11
“Nouveau” K , | 16170,14 ‘ 6600 ‘ 2695,02 16281,55 ‘ 7661,9 ‘ 4651,87

Tableau I11.10. Valeurs de K@ pour plusieurs valeurs du débit

En deca de 6,25 Mbit/s, il y a overflow sur la sortie de I'accumulateur_early 2 pour N, = 11. En fait, le
débit minimum Fyi, répond a I'équation (F. = 400 MHz, N =11, A=16) :

Fe * 2N—1

Fbmin"'m = 6,25 Mbit/S

Cela justifie le changement de la valeur de N au-dela de 6 Mbit/s. Ces améliorations ont permis
d’augmenter considérablement le gain K, (cf. tableau 111.10). Cette augmentation de K, permet
d’améliorer les performances de I'ELGS qui se verrouille maintenant sur la donnée d’entrée pour les
débits allant de 1 a 28 Mbit/s. le tableau Ill.11 résume les performances mesurées du circuit pour

quelques valeurs du débit.

Débit 1 Mbit/s |2,45 Mbit/s 6 Mbit/s 10 Mbit/s | 17 Mbit/s | 25 Mbit/s |28 Mbit/s
Boucle . . . . . . )
Verroui”ée 5 oul oul oul oul oul oul oul
Jitter pk-pk 5,009 ns 5,108 ns 5,132 ns 5,005 ns 5,29 ns 2,672 ns 2,857 ns
J'tgenr ‘F))/cl)(U-ka 05%Ul | 125%Ul |3,08%Ul|5005%Ul| 899%Ul | 668%Ul | 7,99 % Ul
Plage de 64 kHz 68 kHz 70kHz | 76 kHz 92 kHz 100 kHz 100 kHz
capture
Plage de
capture (en % |  6,4% 2.77% 1,17% 0,76% 0,54% 0,4% 0,36%
du débit)
Naic 300 520 770 930 >1000 >1000 > 1000

Tableau I11.11. Performances mesurées de 'ELGS pour quelques valeurs du débit du signal d’entrée

On constate (cf. tableau I11.11) un jitter peak-to-peak inférieur & 10% Ul pour tous les débits testés
(signal d’entrée non bruité). Pour les débits de 1 a 20 Mbit/s, le jitter est sensiblement égal a 2*T, (T,
= 2,5 ns). Au-dela de 20 Mbit/s, on constate que des valeurs du jitter plus proches de T.. Aussi, le
choix de faibles valeurs de bande équivalente de bruit a permis d'obtenir un Ng,c (Nombre de Bits

Identiques Consécutifs tolérés) trés intéressant, notamment pour les hauts débits (Ngc > 1000 bits).
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Chapitre 1lI 111.3. Conception d'un ELGS numérique programmable dans le cadre d’un récepteur PCM/FM

Le circuit utilise 4300 éléments logiques, soit 4% des ressources du FPGA. La figure 111.44 montre les

diagrammes de I'ceil du signal d’entrée, de I'horloge et du signal ré échantillonné au débit de 28

Mbit/s. Elle confirme que la boucle se verrouille a ce débit, on peut lire un jitter d’horloge peak-to-peak
de 2,857 ns (soit 0,36% Ul), 1,129 ns en valeur rms.

T T T TR, A T

[ 1
StdHor P1risedC1) P21allic1y P3:periodiC1) Pdfreq(C1)  PawidthiC1) PEdutyiC1y  PT.delayiC1) PEnpointsiC1)
walue T46 ps BE03 ps 37519ns 26.653 MHz 17.407 ns 46.44 % -90.799ns 1.000e+3
mean 85975 ps A68.82ps  3571226ns 2802882 MHz  17.75034ns 4897030 % -90.26708ns 1.00000e+3
friin 481 ps 342 ps 34825ns 264838 MHz 17 266 ns 4614 % -92 458405 1.000e+3
Ers 2.263ns 1.099 ns ArE82ns 28715 MHz 20010 ns 5329 % -87.864ns 1.000e+3
sdey 164.594 ps 7885 ps 112994 ns 860.94 kHz ATA.86 s 1.7803 % 873.81 ps 0.00
num 14.355e+3 17.226e+3 11.484e+3 11.484e+3 14.355e+3 11.484e0+3 2.871e+3 2.871e+3

W 4 iy iy W W

#l= -40ns  Ax= 1038ns
#i= 998 ns A<= 963 MHz

LeCroy BIZ2/2012 4:47:53 PM

Figure I11.44. Diagramme de I'ceil du signal d’entrée de 'ELGS, de I'horloge et des données ré échantillonnées a 28
Mbit/s

En conclusion, les performances mesurées de I'ELGS satisfont globalement aux spécifications
du cahier des charges. En effet, le jitter peak-to-peak reste inférieur a 10% Ul pour tous les débits
entre 1 et 28 Mbit/s. Aussi, le nombre de bits de maintien mesuré est largement supérieur aux 256 bits
initialement visés. La plage de capture imposée par le cahier des charges (comprise en 0,04% et 8%
du débit) est également atteinte. Par contre, il resterait & caractériser le jitter de I'norloge générée en

fonction du rapport Ep/Ng en entrée ou en fonction de la sensibilité du récepteur.
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Chapitre IlI Conclusion

Conclusion du chapitre 11l

Le but de ce chapitre était de présenter I'étude et la réalisation de modules CDR numériques
programmables pour des projets industriels de DM RADIOCOM. Dans un premier temps, nous avons
fait une présentation sommaire de la technologie FPGA et du langage VHDL. Ensuite, nous avons
décrit le flot de conception numérique utilisé dans le cadre de cette thése. Il s'agit des différentes
étapes de la réalisation des circuits CDR numériques congus : cahier des charges, modélisation et
dimensionnement, description VHDL, simulation, implantation FGPA et mesures. L'essentiel de la
simulation des systemes présentés dans ce chapitre a été fait sous le logiciel Active HDL d’Aldec®.
Les circuits ont ensuite été prototypés puis testés via un kit de développement portant un FPGA de

type Stratix ou Stratix Il d’Altera®.

Un module CDR programmable basé sur une PLL numérique du second ordre a été développé
dans ce chapitre. Il intervient au sein d'un émetteur FM/SOQPSK implanté dans une chaine de
télémesure. La PLL utilise un discriminateur de phase de Hogge et un TDC reposant sur un compteur
numérique. Le dimensionnement de la boucle est essentiellement basé sur I'analogie avec une PLL
analogique a pompe de charges du second ordre. L'avantage de ce type de dimensionnement est
l'utilisation d'un filtre numérique de type RIl dont le dimensionnement est lié aux parameétres
dynamiques de la PLL. Le circuit a ensuite été codé en VHDL, simulé sur Active HDL puis mesuré.
Les résultats présentés montrent de trés bonnes performances, notamment en termes de jitter (< 10%
Ul pour plusieurs valeurs du débit) et Ngc (= 300 bits). Ces résultats répondent au cahier des charges

établi.

Dans ce chapitre, nous avons également présenté un circuit ELGS destiné a la reconstitution
d’horloge et de données au sein d'un récepteur PCM/FM. L’architecture et le fonctionnement du
récepteur en question ont été sommairement abordés. Ensuite, le cahier des charges du circuit CDR a
été présenté. Il s'agissait principalement de concevoir un circuit programmable avec des débits du
signal d'entrée de 1 a 28 Mbit/s, fonctionnant dans le bruit. Nous avons proposé et validé une
modélisation numérique de IELGS a partir de modéles analogiques existants. Ensuite, le
comportement du circuit vis-vis du bruit en entrée a été étudié afin de dimensionner convenablement
la boucle. Apres les étapes de modélisation et de dimensionnement de I'ELGS numérique proposé, la
description VHDL du systeme a été simulée, implantée sur FPGA puis mesurée avec des appareils de
mesures adaptés. Comme I'a imposé le cahier des charges, le circuit a été testé avec succes pour
plusieurs valeurs du débit du signal d'entrée (1 a 28 Mbit/s). Le systeme présente un trés bon Ngc a
tous les débits testés ainsi qu’un faible jitter d’horloge (inférieur a 10% Ul quelque soit le débit). Il reste
toutefois a tester le circuit avec le récepteur PCM/FM afin de caractériser le jitter de I'horloge en sortie

du circuit CDR en fonction de la sensibilité du récepteur.
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CONCLUSION GENERALE

Conclusion Générale

Les travaux de thése présentés dans ce mémoire s'inscrivent dans le développement et la mise
au point de circuits de récupération d’horloge et de données. Ces travaux peuvent se scinder en deux
grandes catégories. |l s’agissait d'une part de concevoir des circuits CDR analogiques a 1 Mbit/s et
54 Mbit/s au niveau de I'équipe CCI du laboratoire IM2NP. Ces circuits interviennent dans le cadre
d'un récepteur ULB impulsionnel non cohérent. D'autre part, nous devions mettre au point des
modules CDR numériques programmables (débit du signal d’entrée variable) dans le cadre d'une

chaine d’émission numérique et d’'un récepteur PCM/FM.

Dans ce manuscrit, nous avons classifié au chapitre | les circuits de récupération d’horloge et de
données les plus utilisés a I'état actuel de la recherche en deux grandes catégories : les circuits CDR
a base de systémes asservis et ceux qui reposent sur des systemes en boucle ouverte. Nous avons
étudié les architectures les plus connues dans chaque catégorie, ainsi que leurs principaux avantages
et inconvénients. Nous avons également dressé un état de I'art de chaque catégorie de circuit CDR et
comparé les performances obtenues. Aussi, le concept de la gestion d’énergie dans les récepteurs
ULB radio impulsionnels a été présenté. Nous avons montré en début du second chapitre que la
consommation de tels circuits pouvait étre drastiquement réduite grace au trés faible rapport cyclique

des impulsions détectées.

Dans le cadre de cette thése, deux circuits CDR analogiques a 1 MHz et 54 MHz ont été congus
sur la base d'une PLL analogique a pompe de charges du troisieme ordre (technologie HCMOS9 130
nm de STMICROELECTRONICS). Le défi majeur était d'obtenir de trés bonnes performances
notamment en termes de consommation et de jitter. La version 54 MHz est destinée a étre utilisée
dans le cadre d’'un démonstrateur visant une transmission vidéo. Le circuit 1 MHz est congu en vue de
la gestion d’énergie d’'un récepteur ULB dont nous avons présenté le fonctionnement général et les
performances essentielles. Ces PLL interviennent en sortie du détecteur d’énergie qui présente a sa
sortie des impulsions de trés courte durée (de l'ordre de quelques nanosecondes). Il fallait donc
mettre au point un discriminateur de phase adapté a ce type de signal. Pour cela, nous avons proposé
un discriminateur linéaire obtenu a partir de I'architecture classique de Hogge. Nous avons montré

gue la plage de linéarité de la structure proposée est la méme que celle du discriminateur de Hogge.

Nous avons ensuite dimensionné ces circuits avec des VCO a faible gain et une faible fréquence de
coupure de boucle de sorte a minimiser la consommation et le jitter. Le prix a payer est
essentiellement un temps d’accroche trés long. Nous avons alors proposé un circuit de précharge qui
a permis de réduire considérablement le temps de verrouillage des PLL. Le dessin des masques de
fabrication des circuits a été réalisé sous Cadence et des mesures sous pointes ont été effectuées.
Les performances obtenues sont trés bonnes quand on les compare a celles de I'état de I'art. En

particulier, nous mesurons sur le circuit 1 MHz une consommation de 54 uyW et un jitter peak-to-peak
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de 22,52 ns (soit 2,25% Ul). Ces résultats permettent, avec le schéma de gestion d’énergie présenté,
d’envisager une consommation globale du récepteur de seulement 717 pW au lieu de 25 mwW
initialement, soit une réduction de plus de 97%. Il resterait, a partir de I'horloge fournie par le circuit
CDR 1 MHz, a concevoir une logique de fenétrage permettant d’allumer/d’éteindre les fonctions LNA

et détecteur du récepteur.

Le dernier chapitre de ce manuscrit décrit I'étude et la réalisation de modules CDR numériques.
Ces circuits sont utilisés dans une chaine de télémesure avion vers sol. lls sont codés en langage
VHDL, simulés sur Active HDL puis synthétisés et programmés sur des FPGA de types Stratix et

Stratix Il d’Altera®.

Dans un premier temps, il fallait mettre en ceuvre un circuit CDR permettant de piloter une chaine
d’émission SOQPSK (entierement numérique). Les spécifications du cahier des charges relatives a la
cible d'implantation (FPGA) et aux performances visées notamment en termes de jitter et de Ngc hous
ameénent a choisir une architecture de PLL digitale. La structure utilise un discriminateur de Hogge et
une architecture de TDC basée sur un compteur numérique 10 bits. Nous avons présenté le
dimensionnement du circuit en faisant I'analogie avec une PLL analogique du second ordre. Le
codage des coefficients du filtre de boucle en virgule flottante (Normalisation IEEE-754) permet
d’obtenir une grande précision et ainsi de couvrir la plage de débit imposée par le cahier des charges
(1 — 30 Mbit/s). Le circuit a été programmé sur un kit de développement Stratix d’Altera®. Les
résultats de mesures montrent, pour différents débits du signal d’entrée, des performances (jitter,

maintien) qui répondent aux spécifications du cahier des charges.

Dans un second temps, il s'agissait de mettre au point un circuit CDR numérique programmable. Le
signal d’entrée est bruité et son débit varie entre 1 et 28 Mbit/s. Nous avons alors congu une structure
d’ELGS numérique pour avoir une bonne résistance vis-a-vis du bruit en entrée. Nous avons proposé
et validé (simulation et mesure) une modélisation numérique du comparateur de phase de 'ELGS. De
plus, I'expression de la variation du jitter d’horloge vis-a-vis du bruit en entrée a permis d'opérer des
choix cohérents des paramétres de la boucle lors du dimensionnement. Les parameétres clés sont la
bande équivalente de bruit B, et la taille N du bus du signal d’entrée de 'ELGS. Les résultats de
mesure montrent que le circuit fonctionne pour des débits de 1 a 28 Mbit/s avec des valeurs de jitter
inférieurs a 10% Ul et de Ngc trés grands (supérieurs a 1000 bits pour plusieurs valeurs de débit). La
suite de ces travaux serait d’'inclure le circuit dans le récepteur et de caractériser le jitter de I'horloge

de sortie en fonction de la sensibilité du récepteur.

En résumé, les travaux effectués dans le cadre de cette thése nous auront permis de balayer un
large spectre de connaissances et de c6toyer en paralléle le domaine de la recherche et le monde de
I'entreprise. En profitant de I'expertise de 'IM2NP, nous avons eu a explorer toutes les étapes de la
conception de circuits analogiques (étude, simulation, dessin des masques, mesures sous pointes). Il

en est de méme de la programmation de circuits sur cible FPGA avec DM RADIOCOM.
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Etude et réalisation de circuits de récugration d’horloge et de données analogiques et
numériques a bas débit, implémentation sur cibles 8IC et FPGA

Mots Clés : Récupération d’horloge et de donnéeBRY; Boucle a verrouillage de phase (PLL), Gig
temporelle, Basse consommation, Technologie Ultngé bande Radio Impulsionnelle (IR-UWB), EarlyA.
Gate Synchronizer (ELGS), Gestion d’énergie.

Les circuits de récupération d’horloge et de doansent nécessaires au bon fonctionnement de ptas
systemes de communication sans fil. Les travaurcifés dans le cadre de cette thése concerne
développement de ces circuits avec d'une part Hisation, en technologie HCMOS9 0,13 um
STMICROELECTRONICS, de circuits CDR analogiques & 54 Mbit/s, et d’autre part, la mise en ceuvre
fonctions CDR numériques programmables a bas débit.
Dans l'optique de la réalisation d'un émetteur/ptear (démonstrateur) ULB impulsionnel visant (
transmission vidéo, un circuit CDR a 54 Mbit/s & éfalisé pour générer un signal d’horloge synahmbes
impulsions de trés courte durée (quelques nanodesden sortie du détecteur d’énergie. Un autouitiCDR
fonctionnant a plus bas débit (1 Mbit/s) a été codans le cadre de la gestion d’énergie d'un récept/LB
impulsionnel non cohérent. Ces deux structuregtintéalisées a 'aide de PLL analogiques & &dre. Un
comparateur de phase adapté aux impulsions issudétdcteur d’énergie a été proposé dans cette.éted
circuits ont ensuite été dimensionnés dans le obitehir de trés bonnes performances en termetitelegt de
consommation. En particulier, les performances méesu(sous pointes) du circuit CDR a 1 Mbit/s pétene
d’envisager une gestion d’énergie efficace (réduactie plus de 97% de la consommation du récepteur).

Dans le cadre d'une chaine de télémesure avion s@rsdeux circuits CDR numériques ont égalemedt
réalisés durant cette thése. Une PLL numériqueedoral degré a été implémentée en vue de fournir

données et une horloge synchrone de celles-cidafipiloter une chaine SOQPSK entierement numériduoe.

circuit ELGS a également mis au point pour fonatemau sein d’'un récepteur PCM/FM. Pour ces d
structures, le débit du signal d’entrée est prognabile et varie globalement entre 1 et 30 Mbit/s tiecuits
ont été décrits en langage VHDL et programmés B@G A

Study and realization of analog and digital clock ad data recovery circuits at low rates,
implementation on ASIC and FPGA targets

Keywords : Clock and Data Recovery (CDR), Phasekedd oop (PLL), Timing jitter, Low power, Impulse

Radio Ultra Wide Band (IR-UWB), Early/Late Gate &yonizer (ELGS), Power management.

Clock and data recovery circuits are required imynaireless communication systems. This thesisbizut
development of such circuits with: firstly, the lization, in HCMOS9 0.13 um of STMICROELECTRONIC
technology, of 1 and 54 Mb/s analog CDR circuits] aecondly, the implementation of programmablétalig
circuits at low rates.

In the aim of an impulse UWB transceiver dealinghwiideo transmission, a CDR circuit at 54 Mb/s®rhas
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been realized to provide clock signal synchronousith narrow pulses (their duration is about a few

nanoseconds) from the energy detector. Another €ibdRit has been built at 1 Mb/s rate in a non-eehtIR-
UWB receiver power management context. Both cischitve been implemented d$ &der analog PLL. I
this work, a phase comparator suitable for “RZ Iduty cycle” data from the energy detector has b
proposed. Circuits have been sized to obtain vepdgerformances in terms of jitter and power camsion.
Particularly, measured performances of the 1 MIP&Rircuit allow to plan an efficient power managar(a
decrease of more than 97% of the receiver totalgp@ansumption).

In the context of a telemetry system from aircriat ground, two digital CDR circuits have also be
implemented. A second order digital PLL has beesptel in order to provide synchronous clock and dat
an SOQPSK digital transmitter. Also, a digital ELGi&uit has been proposed to work in a PCM/FM irngae
For both CDR structures, the input signal rateregpammable and varies globally from 1 to 30 M@scuits
have been described in VHDL and synthesized in FiRazget.
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