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Résumeé

Cette étude porte sur les apports de I’automatique dans les systémes asservis linéaires
de phase, pour la démodulation homodyne de fréequence de I’ordre d’une centaine de
Mégahertz. La base des architectures qui réalisent cette fonction repose sur celle des boucles a
verrouillage de phase (PLL). Ce travail se positionne par rapport aux différents modeles
existants par sa contribution dans la robustesse de comportement du systeme congu,
confirmée par des outils d’analyse de stabilité et de correction en fréquence. Les différents
bruits émanent du circuit de la PLL, ont été mesurés faibles méme au sein de la bande
passante de ce dernier. Les travaux menés d’abord sur deux PLL-VHF d’ordres entiers,
s’étendent aux ordres non entiers avec de bons résultats obtenus dans les deux cas.

L’implémentation de 1’ordre fractionnaire est rendue possible grace a sa topologie étudiée.

Mots Clés : Démodulation homodyne de fréquence, Boucle a verrouillage de phase,
VVCO en VHF, Correcteur Pl, CAO par Pspice, Filtre d’ordre fractionnaire.

Abstract

This study focuses on the contributions of automation in linear phase-controlled

systems, for homodyne demodulation of frequencies of the order of a hundred Megahertz.



The basis of the architectures that perform this function is based on that of phase-locked loops
(PLL). This work is positioned in relation to the various existing models by its contribution in
the robustness of the behavior of the designed system, confirmed by stability analysis and
frequency correction tools. The various noises emanate from the PLL circuit, were measured
low even within the bandwidth of the latter. The work carried out first on two PLL-VHF of
integer orders, extends to non-integer orders with good results obtained in both cases. The
implementation of the fractional order is made possible thanks to its studied topology.

Keywords : Frequency homodyne demodulation, Phase-locked loop, VHF VCO, PI
corrector, CAD by Pspice, Fractional order filter.
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Introduction générale

La démodulation de fréquence reste a nos jours intensément utilisée, notamment dans
les postes radio-récepteurs ou la partie son de certains téléviseurs. Différents types de
discriminateurs de fréquence ont existaient ou existent toujours, allant des anciens comme le
discriminateur de Foster-Seeley, le détecteur de rapport, etc, jusqu’aux récentes solutions
intégrées comme la PLL (Phase Locked Loop), et le démodulateur FM (Frequency
Modulation) a quadrature.

D’autre part, les convertisseurs FI (Fréquence Intermédiaire) abondent dans les
émetteurs et récepteurs hétérodynes. Dans ces derniers par exemple, cela conduit a optimiser
les amplificateurs FI appelés a amplifier suffisamment le signal recu avant sa démodulation.
Cependant dans les recepteurs softwares SDR (System Data Radio) par exemple, une
conversion fréquentielle a zéro FI est utilisée, techniquement appelée « conversion
homodyne ». Cette nouvelle technique permet I’abaissement direct de la porteuse haute-
fréquence recgue, vers les basses fréquences du signal d’information, ou bande de base.

Les télécommunications visent toujours des performances plus élevees avec entre
autres I’accroissement des fréquences de travail des circuits rendu possible grace a la
miniaturisation des transistors intégres sur puce. Les technologies suivent ce courant avec des
transistors prévus pour consommer moins sous des tensions d’alimentation toujours plus
basses et optimisant les vitesses de commutation au détriment du bruit et des courants de
fuite.

En raison de cette évolution technologique des fonctions analogiques, nous nous
intéresserons ici a un systéme bien particulier mais tres répandu : les boucles a verrouillage de
phase ou PLL [1]. Ces systéemes se trouvent dans de nombreuses applications comme
modulateurs ou démodulateurs de fréquence, restituteurs de porteuses ou de données, ou
encore synthétiseurs ou multiplieurs de fréquence, etc... [2].

L’augmentation de I’ordre de la PLL influe positivement sur son comportement
statique et dynamique a la condition de compenser par des correcteurs adéquats, ses éventuels
insuffisances en stabilité ou en précision statique et dynamique (temps de réponse). L’ordre
fractionnaire de la PLL a été jugé tres intéressant par certains chercheurs, dans I’augmentation

de la robustesse du comportement de la PLL vis-a-vis du bruit.



Toutes ces idées qui viennent d’étre exposées, relévent de notre étude a accomplir sous

le théme de notre recherche.

1. Obijectif de la these :

La robustesse est une notion trés large qui traduit toujours la méme idée, a savoir la
quasi-insensibilité a la variation de certains paramétres du systéme étudié ou a I’action du
bruit tout court. Aussi, dans un méme domaine, il existe autant de types de robustesses que de
grandeurs insensibles. Par exemple, il est fréquent de considérer la robustesse de la stabilité
de la boucle a verrouillage de phase ou en d’autre terme, la garantie d’une valeur imposée du
facteur de résonance de I’asservissement assuré par la PLL [3].

Dans I’approche fractionnaire, la robustesse est de nature plus sévere puisqu’il s’agit

de la robustesse du degré de stabilité.

2. Contributions de la these :

Le sujet de cette these traite un domaine dont les origines théoriques sont tres
anciennes, alors que ses applications et leurs optimisations restent récentes. Il a pour but
d'améliorer la robustesse des systémes de boucles a verrouillage de phase classiques par
I'introduction d’opérateurs d'ordres fractionnaires, par le biais de filtres de boucle d’ordres
fractionnaires. L’intérét d'introduction de ce type de filtre dans le circuit d’asservissement de
phase, est motivé par les bonnes performances attendues des systemes d'ordres fractionnaires
relativement a celles des systémes d'ordres entiers classiques [4,5].

Dans notre contribution, I'introduction des filtres d’ordres fractionnaires est réalisée
par différentes techniques :

v' L’utilisation d’un modéle mathématique d’ordre fractionnaire approximé par une
fonction de transfert rationnel (méthode d’Alain OUTALOUP).

v" Placement des pbles de lordre fractionnaire dans la boucle d’asservissement afin
d’imposer des dynamiques fractionnaires, et profiter ainsi des propriétés intéressantes
de robustesse et d’autres performances liées a ces filtres d’ordre fractionnaire.

v" Introduction d’une nouvelle technique appelée « Fractionalisation », qui consiste a
transformer le systeme entier classique en systéme fractionnaire par ’utilisation d’une

cascade de sous-systemes fractionnaires.



Cette démarche a montré I’amélioration du rendement et du comportement du

processus de boucle a verrouillage de phase.

3. Organisation de la thése :

La thése se décompose en deux parties, une premiere partie présente les travaux de
recherche effectués sur les architectures des différentes structure d’un récepteur FM, et une
seconde partie traitant de I’optimisation du filtre de boucle en terme de correction et de
fractionalisation de son ordre dans le cadre d’une démodulation FM homodyne. Par

conséquent, cette thése s’articule sur quatre chapitres :

Le premier chapitre consacre a la présentation des differentes structures d’un récepteur
FM, est composé de dix sections. On commence par un historique sur les
radiocommunications, 1’évolution des récepteurs radiofréquences est donnée dans troisieéme
partie, suivi des notions et des spécifications imposées par I’UIT (Union International des
Télecommunication). En dernier, on a jugé utile de présenter des différentes structures existes

dans la littérature des récepteurs FM.

Dans le chapitre deux, on se focalise sur la conception et le dimensionnement de la
PLL analogique comme une boucle fermée d’asservissement de phase. La PLL a réaliser doit

fonctionner en VHF (trés hautes fréquences), afin d’assurer une démodulation FM homodyne.

L’étude et ’analyse des performances de cette PLL sont détaillées dans le troisiéme
chapitre avec la présentation des différents résultats obtenus par des simulations établies sur
Orcad Pspice (version 16.6). La CAO a I’aide de Pspice, a permis de satisfaire aux consignes

préétablies dans notre cahier des charges.

Le quatrieme chapitre présente 1’optimisation du filtre de boucle pour un ordre entier
ou non. Une introduction mathématique de I’ordre non entier ainsi que son historique y sont
présentés. Il est démontré dans ce chapitre, comment réaliser pratiquement la fractionalisation
de l’ordre du filtre de boucle en juxtaposant en parallele de simples cellules RC bien

calculées. Une mesure du bruit propre du circuit réalisé, est menée a 1’aide Pspice.



Une conclusion générale récapitule les résultats obtenus dans la these, et donne aussi
un apercu sur les perspectives a envisager et les suggestions proposées dans la continuation de

ce travail.
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I.1 Introduction :

Ce chapitre sera consacré a I'é¢tude des différentes structures d’un récepteur FM intégré
capable de recevoir les informations radiofréquences. Le récepteur généralement portable,
doit en plus présenter des caractéristiques de faible tension d'alimentation et faible
consommation. Les techniques présentées dans ce travail sont applicables a tout type de
récepteur radiofréquence. La structure homodyne est retenue et implantée dans le cadre de

notre étude.

1.2 Historique sur les radiocommunications :

Par rapport a d'autres branches de la science et de la technique, les communications
électroniques sont un domaine assez récent. En effet, les bases théoriques des
communications par le biais d'un champ électromagnétique utilisent les équations proposées
par Maxwell en 1865. En 1877, Hertz apporte la vérification expérimentale de cette théorie
[6].

Les premieres communications a longue distance sont arrivées en 1895. Marconi
développe le téléegraphe sans fil et apporte des améliorations dans le systeme d'émission et
réception. Au début du 20° siécle, on remarque un essor considérable des transmissions par
code de Morse, en utilisant des appareils embarqués composes d'émetteurs a arc électrique.

A la méme époque, un scientifique nommé Fessenden propose une nouvelle technique
qui a pour but d'améliorer les transmissions sans fil. 1l appela cette technique hétérodyne, du
grecque "hétéros” (différent) et "dynamis™ (puissance). Dans le cadre d'une transmission par
code de Morse, I'idée était de mélanger le signal recu avec un signal issu d'un générateur local
de sinusoides. Le signal obtenu, a la fréquence différence, était situé dans la gamme des
signaux audibles. Cette technique est communément appelée aujourd'hui la conversion directe
du signal a recevoir [6].

En 1915, en utilisant cette méme idée de systeme hétérodyne, Alexanderson produit
des alternateurs radio délivrant une puissance de 200kW a une fréquence de 150kHz. Il
construit également les premiers récepteurs a tubes a vide, connus sous le nom de récepteurs
TRF (Tuned Radio Frequency).

Un fort développement des communications radiofréquences a été induit par la
premiére guerre mondiale. Un des promoteurs de ces idées a été Edwin Armstrong, qui était a
I'époque major dans I'armée américaine. Le besoin s'est montré pour des récepteurs radio

capables a capter le bruit d'armement des bombardiers, sachant que ce bruit est le plus intense
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pour des frequences de l'ordre de quelques méga-hertz. La technique imaginée par Armstrong
était de réaliser une conversion de fréquence du signal recu vers une fréquence intermédiaire
d'environ 50kHz et ensuite traiter le signal ainsi obtenu. Ce nouveau type de systeme a été
appelé superhétérodyne. La guerre est finie avant que le projet de défense anti-aérienne voit le
jour [6].

Armstrong reste un des péres des radiocommunications. Dans les années 1913-1914,
avec de Forest, Franklin, Meissner et Round, ils découvrent a peu prés en méme temps les
oscillateurs a tubes a vide. Ceci lance la production en masse de récepteurs radio utilisant le
nouveau principe superhétérodyne, qui est accepté comme le standard pour les systémes de
réception radio. Armstrong développe et répand également les systemes a modulation de
fréquence [6].

L'ere des semiconducteurs est ouverte aprés la deuxieme guerre mondiale, avec
I'invention du transistor (1948) par Bardeen et Brattain et la théorie de la jonction PN par
Shockley (1949). Les encombrants tubes a vide présents dans les récepteurs radio sont
remplaces par des transistors et diodes beaucoup plus petits.

La premiere puce de circuit intégré apparait bien sdr avec le circuit multivibrateur
réalisé par Jack Kilby en 1959. Quelques annees apres, les composants intégrés prennent la
place petit a petit des transistors discrets utilises jadis dans des multiples applications
radioélectriques. Les récepteurs radio presentés dans le commerce commencent a étre
communément appelés "récepteurs radio a transistors™ ou, plus populairement, “transistors",
en ignorant le fait que le circuit imprimé afférent devient un support a moins en mois de

composants [6].

1.3 Evolution récente des récepteurs radiofréquences :

Dans le cadre de cette thése, nous ne nous intéressons qu'aux récepteurs a base d’une
PLL, et plus particulierement a ceux adaptés a des appareils portables et donc utilisant des
composants intégres.

Le degré d'intégration a augmenté de plus en plus avec les décennies qui ont passé. Il 'y
a une dizaine d'années, les récepteurs de base disponibles sur le marche civil étaient construits
a l'aide de circuits intégrés, comme I'exemple du récepteur FM & base du circuit intégré pM
3189 [7]. La puce amplifie, limite et démodule le signal FM autour d'une fréquence de

10.7MHz. Un filtre céramique assure en amont une extraction du canal désiré. La partie front-




Présentation des différentes structures d’un récepteur FM Chapitre 1

end du récepteur (LNA, mélangeur de fréquences et filtre de réjection de la fréquence image)
est réalisée avec un montage de composants discrets.

La grande majorité des récepteurs radio actuels utilisent encore des schémas hybrides,
dans le sens ou les composants actifs (tels que le LNA, les mélangeurs, le VCO, le controle
automatique de gain et de fréquence et d'autres amplificateurs) sont intégrés sur une méme
puce et les autres composants (notamment filtres) sont des éléments externes a la puce. De
méme, les composants passifs qui déterminent la fréquence de l'oscillateur local et ceux des
filtres sont aussi des composants externes.

La fréquence de l'oscillateur local est déterminée par un réseau LC accordé ou par une
boucle a verrouillage de phase. Dans ce dernier cas, la PLL nécessite généralement une self
externe ou alors une diode varicap.

Les filtres peuvent étre des structures LC classiques avec des inductances accordés.
Cette approche mene vers un circuit avec un grand nombre de composants externes, dont une
grande partie son accordé a la main. Une autre alternative est 1'utilisation des filtres a onde
acoustique de surface (mieux connus sous leurs nom anglais "SAW filters" Surface Acoustic
Wave) ou encore des filtres a quartz. Ces solutions permettent de simplifier les structures des
récepteurs, notamment en réduisant le nombre de composants. De plus, les tailles de ces
composants externes diminuent constamment, ce qui permet la miniaturisation des appareils
de communications. Par exemple, un filtre a onde acoustique de surface pour une fonction
passe-bande a une fréquence intermédiaire de 130MHz, présente un encombrement de
seulement 60mmd, et ceci pour une fonction de filtrage trés sélective [8].

Dans la suite de cette thése, ce type de récepteurs radio seront classifies comme
récepteurs radio classiques, par opposition aux récepteurs radio complétement intégrés. Deux
exemples de récepteurs classiques sont donnés dans les deux figures (1.1) et (1.2). Le premier
concerne un émetteur-récepteur pour des applications GSM [9] et le deuxieéme présente une

application possible avec le circuit SA620 [10].
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Figure 1.1 : Emetteur-récepteur pour des applications GSM
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Figure 1.2 : Une application typique de radiofréquence utilisant le circuit intégré SA620

Le déeveloppement actuel des communications mobiles de toute sorte: téléphonie sans
fil et cellulaire, systemes de radiomessagerie et autres, impose une cadence tres serrée pour
I'évolution des appareils d'émission et/ou de réception. Des contraintes de faible
consommation, faible alimentation, faible taille et bonne robustesse imposent un nouveau défi
sur le marché des produits de téléecommunications: celui des solutions completement intégrées

dans des technologies submicroniques de plus en plus évoluées.
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Cette these sera donc axée sur la présentation d’une solution de récepteur FM a base
d’une PLL opérant en VHF. Le but de l'opération est d'obtenir un récepteur a faible
consommation et faible alimentation, pour des appareils portables fonctionnant en VHF [11].

Une autre contrainte porte sur I'intensité du bruit génére par le circuit.

I.4 Notions de base et spécifications imposées par I'UIT :

1.4.1 Définitions et caractéristiques de la FM standard :
La bande FM standard ou commerciale est située entre 88 et 108 MHz, et correspond
aux émissions grand public des stations de radio et autres émetteurs civils. L'équation de

principe d'une onde modulée en fréquence (par un signal sinusoidal) est la suivante :

Af
vem(t) = A.cos (u)ct + o coswmt) (1.1)
m

Avec :
vem (t) : le signal modulé en fréquence ;
A : 1'amplitude du signal FM ;
w, : la pulsation angulaire de la porteuse HF ;
Af: I'excursion en fréquence du signal modulant ;

w,, = 27f, : la pulsation angulaire du signal modulant.

Le signal radiofréquence (RF), est constitué d'une porteuse haute fréquence modulée
en fréquence par un signal en bande de base. L'excursion en fréquence (ou déviation
maximale de fréquence) est de £75kHz.

Généralement, le signal modulant FM en bande de base contient d'autres informations
a part l'information audio (comprenant la musique). Toutes ces informations sont multiplexées
en fréquence dans une bande comprise entre 50Hz et environ 80kHz. En conséquence, ce
signal est généralement nommé le signal multiplexe stéréophonique. La figure (1.3) ci-dessous
présente l'occupation spectrale de la bande de base modulante. Dans cette figure, plusieurs

bandes de fréquence peuvent étre distinguées [12] :

10
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Figure 1.3 : Le signal modulant lors d'une émission FM stéréophonique

a. Le signal "mono”, appelé "L+R". Ce signal s'étale entre 50Hz et 15kHz, il est émis
avec préaccentuation et sa valeur maximale est 90% de lI'amplitude totale du signal; L et R
sont en phase. Avec un amplificateur audio, ce signal peut étre directement amplifié pour une
restitution monophonique.

b. La bande de fréequence entre 23 et 53kHz contient l'information additionnelle
nécessaire pour constituer le signal stéréo. La différence des deux signaux stéréo (L et R)
module en amplitude une sous-porteuse a 38kHz. La sous-porteuse est par la suite supprimée.
La valeur maximale de I'amplitude pour la somme des deux lobes est de 90% de I'amplitude
totale du signal MPX. L et R sont en opposition de phase.

c. Pour faciliter la démodulation de I'information stéréo, un signal pilote a 19kHz est
aussi transmis. Apres une multiplication fréquentielle par deux, ce signal permet la génération
d'une référence a 38kHz pour la démodulation AM synchrone. L'amplitude du signal pilote est
8 a 10% de I'amplitude totale du signal.

d. Une bande de 6kHz autour d'une troisieme sous-porteuse a 57kHz est prévue pour
transmettre des données numériques. La sous-porteuse est de nouveau supprimee. L'amplitude
du signal RDS est généralement 2% de I'amplitude totale du signal.

Le principal objectif du Systéme de transmission radio de données (RDS, de l'anglais
Radio Data System) est de créer un standard d'émission d'informations numériques pour les
stations de radio. Par ce moyen, un récepteur radio FM peut étre accordé automatiquement sur
I'émetteur radio du programme désiré. Bien d'autre informations et applications sont

disponibles par le biais du systeme RDS [13].

11
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Une application possible pour le systtme RDS est la radiomessagerie [13]. Les
possibilités suivantes sont offertes:
e la transmission de différents types de messages, y compris des communications
internationales;
e la possibilité d'une utilisation simultanée de plusieurs canaux pour la transmission des
messages ; ceci permet de résoudre le probleme de la capacité de transmission de la
voie de communications ;

e la possibilité d'un mode de veille sur l'appareil (économie importante d'énergie).

Comme la norme RDS permet d'utiliser le réseau déja existant des transmetteurs radio, un
systéme de radiomessagerie RDS peut étre installé facilement. Ce type de systéme permet une

large couverture géographique.

1.4.2 Termes qui définissent les qualités d'un recepteur radioélectrique :

Tout récepteur radioélectrique FM est caractérisé par un certain nombre de qualités
[14]. L'Union Internationale des Télécommunications (UIT) définit des normes qui régissent
toutes ces notions.

La sensibilité d'un récepteur définit son pouvoir de déceler des signaux en entrée avec
une trés faible amplitude. Elle est décrite par la valeur minimale du signal en entrée capable
d'assurer en sortie du récepteur, un rapport signal a bruit détermine.

La limite utile de propagation des ondes métriques correspondant a des porteuses
autour de 100MHz est assez restreinte (50km) par rapport aux grandes ondes utilisées pour la
modulation d'amplitude. Le signal recu par l'antenne varie fortement avec l'orientation de
I'antenne et la distance entre I'émetteur et le récepteur.

Les valeurs typiques pour des niveaux minimaux du signal a l'entrée de l'antenne,
conformément aux Recommandations de I'UIT [12], sont :

-95dBm (0.3pW) pour une réception monophonique ;

-75dBm (31pW) pour une réception stéréophonique ;

-87 dBm (2pW) pour une réception RDS.

Ces valeurs sont fondées sur un rapport signal a bruit audiofréquence (donc en sortie

du récepteur) de 40dB et une impédance de 50€2 pour l'antenne.

12
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On décrit également les qualités d'un récepteur par son facteur de bruit, notion qui
matérialise la détérioration du rapport signal a bruit de la source, due au passage du signal
dans le récepteur.

Pour des récepteurs FM classiques, des valeurs raisonnables pour ce facteur de bruit se
situent entre 3 et 5dB [15].

La sélectivité permet la réception, dans des conditions correctes, de deux stations
émettrices dont les fréquences sont voisines. Elle se traduit par I'écart de fréquence minimal
séparant deux stations, que peut distinguer sans brouillage le récepteur.

L'antenne recoit en général des signaux issus de plusieurs émetteurs et le récepteur
radio doit extraire seulement le signal desiré et filtrer tous les autres signaux parasites. Quand
le récepteur est accordé sur un poste emetteur qui se situe assez loin de point de vue
géographique, d'autres signaux non-désirés, issus d'émetteurs rapprochés, peuvent présenter
une amplitude supérieure de quelques ordres de grandeur par rapport au signal désiré. Les
Recommandations de 1 'UIT [12] définissent les niveaux des signaux a I'entrée d'un récepteur.

Le niveau maximum du signal a recevoir est de lI'ordre de 10dBm, ce qui correspond a
une tension de 0.707Vrms sous 50Q.

Pour 1'émission FM standard, 1'espacement minimum entre deux canaux d'émission
est de 200kHz.

La linéarité d'un récepteur définit son aptitude a recevoir un signal utile de faible

amplitude, en présence de signaux bruiteurs de fort niveau.

Des non-linéarités dans le circuit physique générent des signaux parasites, qui peuvent
étre de forte amplitude, et qui perturbent le signal dit utile. Il s'agit des composantes
d'intermodulation, et notamment de [I'intermodulation de troisitme ordre. Deux
composantes fréquentielles captées dans le champ de I'antenne et éloignées de la fréquence
désirée générent, a cause des non-linéarités du circuit, des composantes d'intermodulation.
Les raies d'intermodulation les plus importantes en amplitude sont celles d'ordre trois. Ces
signaux résultants peuvent se retrouver dans la bande du signal désiré et perturber la réception
de I'émission souhaitée, dautant plus que les produits d'intermodulation peuvent présenter
d'assez fortes amplitudes.

Pour tout concepteur de circuits de radiofréquence, le défi permanent consiste a

réaliser le meilleur compromis entre la sensibilité et la linéarité d'un récepteur [14].

13
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La force electromotrice fournie par 1'antenne, est donnée par le produit entre la
hauteur effective de 1'antenne et le champ électromagnétique présent au voisinage du
récepteur. Il est clair que le rapport S/B sur l'antenne (S/Bexteme) Ne dépend que de
I'environnement. Le rapport S/Bexteme représente le rapport S/B que pourrait avoir, en sortie, un
récepteur idéal. Pour pouvoir 1'atteindre, il faut que le bruit équivalent ramené a 1'entrée du
circuit de son intérieur soit nettement inférieur au bruit externe capté par I'antenne. Les seuls
moyens d'obtenir ce résultat sont soit d'augmenter la hauteur effective de I'antenne ou alors de
diminuer le facteur de bruit du systéme.

Comme le facteur de bruit ne peut pas étre réduit en dessous de quelques 4 ou 5dB, il
faut assurer la hauteur effective nécessaire pour garder toujours le bruit externe supérieur au
bruit interne du circuit, méme pendant les périodes calmes.

D'un autre coté, le critere de linéarité impose une tenue maximale aux bruiteurs
externes. La force électromotrice correspondant a ces bruiteurs externes, sera d'autant plus
importante que la hauteur effective de l'antenne augmente.

En plus de toutes ces considérations, une autre contrainte entre en jeu dans le cas des
récepteurs miniaturisés. L'encombrement physique de l'antenne doit étre trés réduit, ce qui
implique une forte directivité [16]. Une solution pour une réception omnidirectionnelle (selon
les axes ¢ et 0) est 1' antenne duale, composée de deux ferrites situées dans le plan horizontal

et perpendiculaires entre elles.

La fidélité d'un récepteur traduit son aptitude a restituer a sa sortie, le signal modulant
d'origine sans déformation. Elle se chiffre généralement en terme de distorsion harmonique
globale sur le signal en bande de base.

Pour la réponse audiofréquence globale, une distorsion harmonique de 1% a été
adoptée [12]. Le rapport signal a bruit audiofréquence, pour des forts signaux d'entrée, doit
étre d'au moins 56dB pour un niveau d'entrée de -50dBm (sur 50Q).

La norme hi-fi impose des rapports signal a bruit en sortie de valeurs plus élevées :
70dB pour une restitution mono et 50dB pour la stéréo. Pour la réception des signaux
d'information additionnels (RDS), un facteur signal a bruit de -6dB est suffisant pour décoder
les données; ceci correspond & un taux derreur binaire de 10™* a la réception, avant

correction [12].

14
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La stabilit¢ du récepteur définit son aptitude a conserver son réglage sur une

fréquence fixe, dans le temps, quand les conditions d'environnement se modifient

(température, tension d'alimentation, ...).

Les récepteurs actuels, dotés d'un asservissement automatique de fréquence et d'un

réglage électronique de la fréquence, présentent une stabilité de quelques dizaines de kHz.

1.4.3 Schéma de principe d'un récepteur radio superhétérodyne :

La figure (1.4) présente le schéma de principe d'un récepteur radio superhétérodyne

[17]. Les fonctions de base réalisées sont les suivantes:

>
>

La pré-amplification du signal radio d'entrée, recu par I'antenne.

La translation du signal radiofréquence (RF) situé autour de 100MHz dans le
cas d'une FM standard vers la fréquence intermédiaire (FI). En pratique, cette
opération de translation de fréquence est réalisée par un mélange avec un
signal issu d'un oscillateur local (OL).

L'extraction de I'information utile du large spectre électromagnétique recu par
I'antenne, avec l'aide du filtrage passe-bande.

L'élimination de toute modulation parasite damplitude, a l'aide d'un
amplificateur-limiteur.

La demodulation du signal radio vers l'information (sonore ou numérique)

désirée.

FN I —n—.r
discriminator

Figure 1.4 : Le schéma conceptuel d'un récepteur superhétérodyne

Quelques explications s'imposent.
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a. La pré-amplification du signal radio d'entrée

Cette fonction est réalisée par un préamplificateur a faible bruit (LNA pour Low Noise
Amplifier), qui permet d'amener le signal radiofréquence incident a un niveau de tension qui
peut étre traité facilement par les blocs suivants. Ces amplificateurs ont souvent un gain
variable selon I'amplitude du signal incident, ou la variation du gain peut étre réglée par le
contréle automatique de gain. Le LNA doit présenter également une trés bonne linéarité [18],
sachant que des signaux parasites de trés forte amplitude (par rapport a celle du signal utile)
peuvent étre présents en entrée. Son impédance d'entrée doit étre calculée de telle maniére que
le transfert de puissance entre l'antenne et le reste du circuit soit optimal. Le facteur de bruit
du LNA détermine en bonne partie, le facteur de bruit global du circuit.

b. La translation de fréquence

Les récepteurs FM classiques contiennent un oscillateur local (LO) avec une fréquence
variable et un meélangeur (multiplieur de fréquences) qui transpose l'information
radiofréquence (RF) vers une fréquence intermédiaire (FI). Pour les récepteurs FM classiques,
la fréquence intermédiaire (FI) la plus courante est 10.7MHz.

En sortie du mélangeur, le signal présente les fréquences somme et différence des
deux tensions a l'entrée du mélangeur. La frequence somme est par la suite filtrée.

Tout signal parasite, espacé de deux fois la FI par rapport a un signal donng, s'appelle
la frequence image du signal désiré. Aprés passage par le mélangeur de fréquences, ce signal
donne une composante a la méme fréquence que celle correspondant au signal utile. Cette
fréquence image doit donc étre éliminée avant le mélange des fréquences. Les Normes
Internationales imposent une atténuation de la fréquence image d'au moins 50dB [12].

La fréquence de l'oscillateur local peut étre inférieure ou supérieure a celle du signal
radiofréquence recu, tout comme la Fréquence Intermédiaire [14]. Dans le cas d'une FI basse
(on appelle le systeme infradyne), le principal avantage vient du fait que le traitement du
signal a la fréquence intermédiaire est fortement facilité et des composantes standard peuvent
étre employées. Les désavantages viennent de l'immunité aux fréquences parasites : la
fréquence image, la fréquence intermédiaire et la fréquence de l'oscillateur local tombent dans
la gamme de fréquences que peut recevoir le récepteur.

Dans le cas d'une FI élevée (récepteur supradyne), il n'y a plus de problémes relatives
a 1'élimination des trois types cités de fréquences parasites. Dans ce cas, le traitement de
I'information a la fréquence intermédiaire doit étre réalisé en trés haute fréquence, ce qui n'est

pas facilement réalisable dans une technologie Silicium.
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Pour permettre l'accord du récepteur sur les différentes stations de radio, l'oscillateur
local (OL) et éventuellement la structure de suppression de la fréquence image doivent étre
accordables en fréquence. En général, apres le mélangeur, toutes les fréquences de travail sont

fixes.

c. La sélection du canal désiré et la réjection des canaux adjacents

Un filtrage passe-bande trés étroit est nécessaire pour extraire seulement l'information
concernant le canal désiré, sachant que I'espacement minimum entre deux canaux adjacents
est de 200kHz. D'un autre coté, la bande passante nécessaire pour restituer correctement un
signal FM modulé selon les normes en vigueur (stéréo), est également d'environ 200kHz [19].
Pour des fréquences intermédiaires supérieures a quelques mégahertz, ce filtrage n'est plus
réalisable avec des circuits intégrés sur Silicium et des valeurs acceptables de consommation
et de tension d'alimentation. Les récepteurs classiques, avec une FI de 10.7MHz, utilisent des

filtres externes céramiques d'ordre tres éleve (~20° ordre).

d. L'élimination de la modulation parasite d'amplitude

Des imperfections dans le circuit du récepteur génerent un bruit qui module en
amplitude le signal utile. Pour éliminer cette modulation AM résiduelle, le signal présent a
I'entrée du bloc de discrimination est amplifié et limité en amplitude. A l'issue du bloc
d'amplification et limitation, le signal a une forme plus ou moins carrée et toute information

contenue dans I'amplitude est éliminée.

e. La démodulation (ou encore discrimination)

Le discriminateur FM est un bloc qui transforme les variations de fréquence de son
entrée en une tension de sortie qui constitue le signal modulant de bande de base. De point de
vue fonction de transfert, un discriminateur de fréquence présente une réponse fréquentielle
lineaire autour d'une fréquence centrale fo. Pour obtenir une démodulation correcte d'un signal
FM dans un récepteur superhétérodyne, la valeur de la fréquence centrale du discriminateur
doit étre égale a la fréquence intermédiaire.

En sortie du discriminateur, le signal modulant en bande de base est disponible. Pour
faciliter le traitement ultérieur de cette information, un bloc amplificateur et buffer est souvent
prévu. La sortie audiofréquence d'un récepteur FM est souvent dénommée "sortie MPX"

(signal multiplex pour la stéréophonie).
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1.5 Le récepteur simple hétérodyne :

La figure (1.5) présente le schéma de principe d'un récepteur radio simple hétérodyne.
Le circuit comprend un amplificateur de faible bruit (LNA), un filtre de réjection de la
fréquence image, un mélangeur avec un oscillateur local, un filtre de sélection de canal, un
amplificateur-limiteur et enfin un discriminateur de fréquence. Dans une réalisation pratique,
un bloc de contréle automatique de gain et de réglage automatique de fréquence sont prévus.
Ce type de circuit matérialise la structure d'un récepteur radio classique, avec des composants
externes passifs.

» m ':‘ ﬂ discril:nfi\lf'laieur —

o

Figure 1.5 : Le schéma de principe d'un récepteur radio simple hétérodyne

L'intégration du bloc de réjection de la fréquence image est un des problémes majeurs
dans le cadre d'une solution complétement intégree, surtout lorsqu'on pose des contraintes de
faible consommation et faible tension d'alimentation. Les fréquences utilisées pour la bande
FM standard sont suffisamment élevées pour que des techniques basses fréquences soient
impropres. D'un autre coté, les fréquences autour de 100MHz ne peuvent pas non plus étre
considérées comme de treés hautes fréquences. Pour ces fréquences, la seule solution possible
est I'intégration sous la forme de filtre continu.

Quant au filtre de sélection de canal, celui-ci doit présenter une sélectivité
fréquentielle tres importante. Le facteur de qualité des filtres continus réalisables avec les
technologies actuelles ne peut pas dépasser une valeur d'environ 10, compte tenu de la valeur
de la fréquence intermédiaire, qui peut se situer entre quelques mégahertz et quelques dizaines
de mégahertz. Suite a ce fait, le filtre passe-bande de sélection du canal n'est faisable que pour
des fréquences centrales (FI) de seulement quelques mégahertz, compte tenu des contraintes
de faible alimentation et faible consommation. Des solutions de filtre passe-bande de sélection
de canal fonctionnant entre 5 et 10MHz ont déja été présentées dans la littérature, mais elles

meénent a des circuits avec une forte consommation [20,21].
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D'un autre cotée, comme le facteur de qualité du filtre a réjection d'image est aussi
limité, sa réponse en fréquence ne peut pas non plus étre trés raide. La différence entre la
fréquence d'entrée et la frequence image doit étre d'au moins 20%, pour garder un rapport
raisonnable entre la fréquence utile et la fréquence image. Conformément a 1'expression (15),
ceci implique que la fréquence intermédiaire (FI) doit étre au moins 10% de la fréquence
d'entrée, donc environ 10MHz.

| fimage - fc |

: (1.2)

Il en résulte tres clairement que le choix de la fréquence intermédiaire (FI) est un

fimage = fc + 2.FI = FI =

compromis entre les besoins de ces deux filtres. Avec une technologie Silicium "classique”
(comprenant des transistors, capacités et résistances), ce compromis n'est pas réalisable. Le
choix de la fréquence intermédiaire ne permet pas, en méme temps, la faisabiliteé des deux
filtres. Le récepteur simple hétérodyne n'est donc pas faisable actuellement dans une solution
complétement intégree, avec les contraintes données de faible consommation et faible
alimentation.

Au cours des deux dernieres années, une nouvelle tendance tend a s'imposer dans le
cadre des technologies existantes. Il sagit de l'intégration d'inductances dont le facteur de
qualité varie de quelques unités pour des fréquences de quelques centaines de mégahertz
jusqu'a quelques dizaines pour des fréquences dans le domaine des gigahertz [22-26].

Les selfs intégrées sont réalisées soit sous forme de spirales de métal [22], soit sous
forme de surface plane métallique avec des trous équidistants [27]. L'utilisation de
technologies a plusieurs niveaux de métal (trois, quatre ou méme cing) permet l'obtention de
fortes valeurs pour le facteur de qualité des inductances, pour des fréquences de 1'ordre du
gigahertz.

On utilise ces nouveaux composants intégrés pour des parties front-end de récepteurs,
travaillant a des hautes fréquences. Les résultats actuels, qui restent dans une phase
expérimentale avec une faible reproductibilité, indiquent le fait que [l'utilisation des
inductances intégrées devient intéressante seulement pour des fréquences dans le domaine des
gigahertz. Les parties concernées par l'utilisation des selfs sont les amplificateurs a faible bruit
(LNA) [27] ou bien des filtres a réjection d'image [28,29]. On utilise également des selfs pour
la réalisation de filtres passe-bande, dans des fréquences de quelques centaines de mégahertz
[30].
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1.6 Le récepteur radio a discriminateur FM avec contre-réaction (FMFB)
Un des premiers récepteurs radio complétement intégrés disponible sur le marché au

début des années 90 est construit autour du concept de discriminateur FM avec contre-

réaction [31] (ou FMFB: "Frequency Modulation Feedback Loop Discriminator" en anglais).
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Figure 1.6 : Le schéma de principe du récepteur FMFB

La figure (1.6) présente le schéma de principe du récepteur FMFB. Dans ce circuit, le
discriminateur est placé dans une boucle a fort gain, contenant aussi un VCO, un mélangeur et
un filtre. Les variations de fréquence a 1'entrée du discriminateur vont entrainer une variation
de tension a sa sortie. Cette variation de tension commande l'oscillateur de la boucle et le
signal issu de ce bloc est aussi modulé en fréquence. La variation instantanée de fréquence de
l'oscillateur compense en grande partie celle du signal d'entrée radiofréquence. De cette
maniere, la variation instantanée de fréquence Af a 1'entrée du discriminateur est
virtuellement réduite. Le facteur de réduction est égal au gain de la boucle.

Conformément a I'expression de Carson (1.3) [31], ce fait permet une réduction de la
bande passante du filtre de sélection du canal et aussi le choix d'une fréquence intermédiaire
(FI) plus basse.

BW = 2. (Afpnax + fax) (1.3)

Avec :

BW : la largeur de la bande passante d'un signal FM permettant d'extraire 98%
de la puissance initiale du signal ;
Af,.« : la déviation maximale du signal modulant ;

fmax - 12 fréquence maximale du signal modulant émis.

Le systeme FMFB ne prévoit aucune atténuation pour la fréguence image, donc

I'utilisation d'un filtre haute-fréquence de réjection d'image s'impose. Comme la fréquence
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intermédiaire (FI1) est fixe, la fréquence image varie avec celle du signal radio d'entrée, d'ou la
necessité d'un accord en fréquence pour ce filtre.

Si la fréquence intermédiaire du récepteur est choisie inférieure a la moitié de la plage
de fréquences allouée pour un émetteur FM, la fréquence image du récepteur sera située dans
la bande de fréquences allouée a ce méme émetteur, donc a une fréquence ou il n'y a aucun
signal parasite. Dans ce cas, le filtre de réjection d'image peut étre omis. Plus en détail, les
signaux des autres émetteurs ne produisent aucune fréquence image sur le signal désiré d'un
émetteur si :

Espacement_ canaux — Af .«

FI < 1.4
- (14)

Un seul désavantage majeur existe pour cette solution: les signaux mono ou stéréo

peuvent étre recus correctement, mais pas le RDS (la bande n'est pas assez large).

1.7 Le récepteur double hétérodyne

Le recepteur double hétérodyne présenté dans la figure (1.7), peut résoudre en quelque

sorte le dilemme pose par le récepteur simple hétérodyne.

100 MHz.a .
a=087101.08 IF =15 MHz.a IFy= 1 MHz.a
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Figure 1.7 : Le schéma de principe du récepteur radio double hétérodyne.

Dans ce circuit, le signal est deux fois transpose en fréquence [32], a l'aide de deux
mélangeurs et deux oscillateurs locaux. A chaque mélange de fréquences opéré sur le signal

correspond une fréquence image déterminée par la fréquence de l'oscillateur local respectif.
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Le systéeme présente donc deux filtres de réjection de la fréquence image, implantés en amont
de chacun des deux melangeurs.

Le choix d'un systéme a double hétérodyne ( c’est dire un systéme avec deux étages de
mélangeurs et donc deux fréquences intermédiaires) réalise un bon compromis entre les deux
regles de base pour la conception des récepteurs hétérodynes [33,34].

La premiere loi indique que pour une bonne réjection de la fréquence image, il faut
avoir une fréquence intermédiaire la plus élevée possible. Effectivement, comme le signal
utile d'entrée et le signal image sont espacés de 2.IF, il est évident qu'au plus la fréquence
intermédiaire est élevée, au mieux le filtrage image s'effectuera.

La deuxieme loi de base pour la conception de récepteurs hétérodynes indique que
pour une bonne sélectivité dans l'extraction du canal désiré, la fréquence intermédiaire doit
étre la plus basse possible. En effet, comme l'espacement minimum entre deux canaux de
transmission adjacents est de 220kHz, le filtre passe-bande qui extrait le signal a discriminer
doit avoir une caractéristique trés raide.

Dans ce qui suit, un possible jeu de fréquences a adopter pour le circuit double
hétérodyne est présenté. Dans le premier étage, le signal est converti de 100MHz vers environ
15MHz. Dans la deuxiéme étape, le signal est reconverti vers IMHz.

Ainsi, 1'écart relatif entre la fréquence porteuse a chaque étage du circuit et sa
fréquence image peut se chiffrer comme suit :

- pour la premiere fréquence intermédiaire Fly :

|fsignal - fimage1| = 30%. fsignal (1.5)
- pour la deuxieme fréquence intermédiaire Fl; :
|fsignal — fimagez | = 13.4%. F1, (1.6)

Dans ces deux cas de figure, les filtres d'atténuation de la fréquence image respectives
sont faisables dans le cadre des technologies intégrées sur Silicium. Un signal image arrivant
a l'entrée d'un mélangeur peut avoir une amplitude beaucoup plus grande que celle du signal
utile, et donc doit étre atténué d'au moins 50dB. Les contraintes sur les deux filtres de
réjection de la fréquence image restent toujours tres sévéres. De méme, le choix de la
deuxiéme fréquence image permet la réalisation du filtre passe-bande dans une structure
complétement intégrée.

On peut donc conclure que ce type de récepteur FM est faisable, pour le moins de

point de vue conceptuel, dans le cadre d'une réalisation complétement intégrée sur Silicium
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utilisant les technologies actuelles. Des solutions partiellement intégrées (tout sauf les filtres)
existent également [35].

1.8 Le récepteur homodyne (conversion directe de la fréquence) :

Un autre type de structure, largement présentée dans les publications actuelles
concernant les communications radio [36,37], est le récepteur homodyne ou a fréquence
intermédiaire nulle, figure (1.8). Dans ce circuit, le signal d'entrée est mélangé avec deux
signaux en quadrature issus de l'oscillateur local (OL). La fréquence de l'oscillateur local est
toujours égale a celle du signal radiofréquence d'entrée, ce qui implique que la fréquence
intermédiaire (FI) est égale a zéro. Conformément a I'expression (1.2), la fréquence image
coincide alors avec la frequence du signal d'entrée et donc aucun signal parasite ne peut se
propager vers le discriminateur de fréquence. L'avantage de cette opération sera donc le fait
de ne pas avoir besoin du filtre haute-fréquence de réjection d'image. La combinaison des
deux signaux issus des melangeurs, contient l'information nécessaire pour déterminer

I'amplitude et la fréquence du signal d'entrée au discriminateur FM.

LA
> s
! Q

Figure 1.8 : Le schéma de principe du récepteur homodyne
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Cette solution présente également quelques désavantages. Le premier vient du fait que
la bande radiofréquence est translatée directement vers le continu sans aucune compression
fréquentielle. Comme conséquence, les filtres analogiques passe-bas utilisés en bande de base
auront besoin d'une plage dynamiqgue trés importante.

Le deuxiéme probléme a résoudre concerne des offsets DC non-systématiques qui
résultent en sortie des mélangeurs, et qui se superposent donc sur le signal utile translaté vers
la fréquence nulle. Pour éviter ces phénomenes et donc pouvoir assurer une bonne sensibilité
et sélectivité pour le récepteur, des solutions engendrant d'importantes surfaces layout et une

assez forte consommation doivent étre mises en place.
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1.9 Le récepteur a mélange complexe de fréquences :

Le principal désavantage du récepteur double hétérodyne est le besoin de filtrage haute-
fréquence, pour éliminer le signal image. Une solution pour éviter cette opération haute-fréquence
est présentée par le récepteur homodyne, qui, a son tour, n'est pas approprié pour la réception
correcte des signaux FM. Une autre maniére de faire est d'utiliser un systeme qui réalise la méme
opération de filtrage de la fréquence image que le récepteur homodyne, mais en travaillant a une
fréquence intermédiaire de trés faible [38,39]. Ce systtme s'appelle le mélangeur a réjection

d'image et il est présenté dans la figure (1.9).
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+
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Figure 1.9 : Le mélangeur a réjection d'image

Le signal radio d'entrée (frr) est directement translaté vers une fréquence intermédiaire
beaucoup plus basse par un mélange avec deux signaux en quadrature issus d'un oscillateur
local. La structure ne présente aucun filtre haute-fréquence de réjection d'image. Les deux
signaux issus des mélangeurs sont en opposition de phase. Ensuite, I'une des deux voies est
retardée d'un quart de période et les deux signaux, qui redeviennent en phase, peuvent étre
simplement sommés.

Les blocs de retard (90°) sont les parties critiques du systeme, sachant que le systeme
de réjection d'image se base sur la compensation parfaite entre les deux voies. Ce fait
demande une forte précision sur la phase et un bon pareillement du gain des deux voies. Une
facon de réaliser le déphasage de 90° est la combinaison entre un intégrateur RC et un
différentiateur CR [40,41]. De méme, un réglage automatique pour le gain et la phase doivent
étre prévus.

Une autre solution pratique pour implémenter ce principe est présentée dans la figure

(1.10) [42]. Réaliser deux sorties en quadrature a partir d'un oscillateur local n'est plus un
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probléme, car la plupart des oscillateurs ont cette caractéristique. Le deuxiéme retard, présent
sur le chemin du signal, peut étre réalisé a l'aide d'un second bloc de mélangeurs, contr6lé par
deux autres signaux en quadrature. Cette deuxieme paire de signaux en quadrature est obtenue
a partir d'un deuxiéme oscillateur local. Le signal est donc translaté vers une deuxiéme
fréquence intermédiaire, qui habituellement est supérieure a la premiere FI, mais qui reste

largement infeérieure aux fréquences radio incidentes.

1F1

L

Figure 1.10 : Le schéma de principe du récepteur a mélange complexe de fréquences

Comme le systéeme est devenu maintenant un récepteur a double hétérodyne, il
présente au moins deux fréquences image (voir la figure (1.11)). La premiére fréquence image
(le signal B dans la figure) est associée au premier oscillateur local (OL). Ce signal générera,
apres passage par les deux blocs de mélangeurs, deux signaux de méme amplitude et phase,
qui seront donc éliminés par l'opérateur différence. La deuxieme fréquence image, associée au
deuxiéme oscillateur local, nécessite un filtrage de type passe-bas avant le deuxiéme bloc de
mélangeurs. De cette maniére, seulement le signal désiré A se propage jusqu'a l'entrée du

discriminateur.
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Figure 1.11 : Les fréquences image du récepteur a mélange complexe de fréquences

Ce type de circuit ne contient aucun traitement de filtrage au niveau radiofréquence.
Comme consequence, il peut étre utilisé pour des applications radio (récepteurs radio FM,
récepteurs GSM, ...) a tres haute frequence d'entrée [43]. Les deux fréquences intermédiaires
sont fixes. L'accord en fréquence nécessaire pour la sélection du canal doit agir seulement sur
le premier oscillateur local. Les bonnes performances de ce type de récepteur dépendent
également du choix du jeu de fréquences adopté, sachant que pour des valeurs trés basses de

la premiére FI, il peut y avoir repliement du spectre initial du signal.

1.10 Conclusion :

Ce chapitre a présenté I'état de l'art réunissant les différentes structures de récepteurs
radiofréquences, dans le contexte de la réception de signaux en modulation de fréquence. Pour
cette présentation, plusieurs aspects ont été abordés.

Une premiere partie rappelle les définitions et caractéristiques de la modulation de
fréquence, pour la bande de transmission commerciale 88 a 108MHz. Outre les aspects
classiques de la FM, cette présentation met en évidence la possibilité de transmission de
données numériques par le biais du standard RDS. La section suivante passe en revue les
principaux termes employés dans le cadre des récepteurs radioélectriques. Et enfin, cette
premiére partie présente le schéma de base pour tout récepteur radio super-hétérodyne, en
abordant toutes les opérations essentielles nécessaires pour aboutir en sortie a un signal
démodulé.

La deuxieme partie de ce chapitre présente plusieurs types possibles de récepteurs

radiofréquence FM, dans le cadre d'une structure complétement intégrée. Les différentes
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solutions sont traitées dans un ordre "logique"”, en partant d'un schéma de base de récepteur
simple hétérodyne et en lui apportant pas a pas des modifications pour améliorer ses
performances et son intégrabilité.

La solution homodyne semble intéressante pour ses avantages apportés, notamment la
simplicité du circuit a réaliser. Les chapitres suivants se proposent d'examiner plus en détail,

sa faisabilité, ses multiples implémentations, ainsi que son examen sous différents angles.
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I1.1 Introduction :

Chaque systeme PLL a mettre en ceuvre présente une solution optimale pour sa
conception. Par exemple, il y a des applications de PLL dans les communications ou le
systeme est utiliseé pour démoduler un signal FM éventuellement bruité. Dans une telle
application, la suppression de bruit est capitale. Une autre application différente est la
synthése de fréquence. Ici I’effet de bruit n’a pas d’importance, mais le synthétiseur doit étre
capable de commuter rapidement d’une fréquence a 1’autre, mettant en exergue ’ordre du
filtre de boucle comme I'ultime paramétre. Pour ces raisons, Notre conception de PLL ne

présente pas un caractére universel a suivre mais sert plutét comme un guide de conception.

11.2 Apercu sur le signal FM recu :

La bande de base de I’information a moduler en FM atteint 15kHz, a ’encontre de la
AM ou la bande de base est tronquée a 4.5kHz. Dans notre étude, la freqguence maximale est
encore étendue jusqu’a F = 22kHz normalisée.
En prenant I’excursion en fréquence standard, AF = 75kHz, I'indice de modulation
devient :
_AF 75
F 22

L’indice étant supérieur a 1, indique que la FM obtenue est a large bande (environ 9

5 3.4 (2.1)

raies spectrales pour une modulation sinusoidale), avec une bande fréquentielle occupée par le
signal modulé en FM :

B = 2(AF + F) = 194 KHz (2.2)

Une plage de fréquence de 88MHz a 108MHz, est allouee aux émetteurs FM. En

fixant une fréquence porteuse au milieu de cette plage, soit 98 MHz, la fréquence instantanée

du signal modulé devient :
f(t) = f, ig = 98 MHz + 97 KHz = [97.903 MHz 4 98.097 MHz] (2.3)

Dans un premier temps de simulation, on préfére commencer par un simple cas d’une
modulation FM a bande étroite. Dans ce cas, on adopte une fréquence modulante assez élevée
afin de suivre aisément son spectre obtenu en simulation. Soit donc une modulation

sinusoidale en FM, ou F = 128 kHz. L’indice de modulation devient inférieur a 1 :

§= = =0.586 (2.4)

128

Indiquant un spectre comportant principalement deux raies autour de la fréquence

porteuse, et occupant une bande :
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B =2(6+ 1)F = 2F = 256 KHz (2.5)
Ce qui fixe I’intervalle de variation de la fréquence instantanée du signal modulant :

f(t) = 98 MHz + 128 KHz = [97.872 MHz 4 98.128 MHz] (2.6)

Dans le cas d’une modulation FM sinusoidale, 1’information BF s’écrit :
Vo = EpcosQt ou Q= 2nF = 2n x 128 KHz (2.7)

Le signal modulé en FM, s’¢écrit quant a lui :

V. = E . (@1 = &sinQt avec § = 0.586 28
1 = By cos(wpt +¢1) ol { wp = 2mf, = 2m.98 MHz } (28)
Au récepteur, la PLL verrouillée présente a la sortie de son VCO :
T
V, = E, cos(wpt + @;) oll @, = §sin(Qt + E) = § cos(Qt) (2.9)

Le déphasage g provient du circuit multiplieur pris comme détecteur de phase dans la

PLL, a la sortie du circuit multiplieur, on aura :

Eq

E
V4 =kV;V, =k > 2 [cos(prt + @1 + @) + cos(@; — @,)] (2.10)

Le terme utile de 1’équation (2.10) est garde par filtrage :
Vg = Ucos(@;-@,) = Ucos{8[sin Qt- cos Qt]} (2.11)
Soit :

Vg = Ucos [\/58 sin (Qt - g)] =U i J,(\/28) cos [n (Qt - g)] (2.12)

n=-—oo

Ou J,(..) représentent les fonctions de Bessel de 1°® espéce d’ordre n et d’argument

V28.
Comme la FM est a bande étroite (8 < 1), deux raies principalement +F, sont situées

autour de 0, c’est la bande de base démodulée.

Avec n = 1, I’équation (2.12) devient :
at--) (2.13)

Qui représente I’information BF de 1’équation (2.7), déphasée de E.

11.3 Choix et caractéristique du détecteur de phase :
Les meilleurs détecteurs de phase sont de nature numérique, mais la plage
fréquentielle de fonctionnement étant en VHF, un détecteur de phase analogique reste plus

économique. Il s’agit d’un circuit multiplieur opérant en VHF.

30



Conception et dimensionnement de la PLL-VHF Chapitre 11

Initialement, le choix était porté sur le multiplieur VHF AD835 dont la largeur de
bande minimale annoncée par le constructeur arrive & 150 MHz. Cependant la constance du
gain a —0.1 dB pres, n’excede pas 15 MHz. Ce qui peut affliger une variation intolérable en
produit de tension, menée a 100MHz.

Le multiplieur quatre-quadrant UHF, AD834, répond aisément au besoin d’un produit
entre signaux VHF. C’est un circuit monolithique opérant jusqu’a 500 MHz a partir d’entrées
en tension différentielle, et dont I’erreur typique en pleine-échelle est de 0.5 %. Plus de détails
sont donnés dans le sous-titre suivant. Soit le produit entre deux tensions sinusoidales, assuré
par un multiplieur de gain k, (V1) :

K. E; cos(w it + @) . E; cos(w,t + ¢5)

k..E.E
= m21 2 {con[(w; + W)t + @1 + @,] + cos[(w; —w)t+ @, —@;]}  (2.14)

Le filtre de boucle de la PLL étant de nature passe-bas, élimine la composante HF
issue du détecteur de phase et retient celle utile de fréquence plus basse. La PLL s’engage
alors a assurer 1’égalité entre fréquences d’entrées, avant de passer a celle entre phases. Soit

donc le terme utile du détecteur de phase :

Uy = kmLzlEzcos(q)l-(pz) = kqcosA@ (2.15)

Avec kg, sensibilité du détecteur de phase en V/rd.

C’est une caractéristique sinusoidale, donc non linéaire, mais devient linéaire pour un
faible écart de phase A autour de /2. En d’autres termes, le comparateur de phase a base
d’un multiplieur, assure au sein d’'une PLL, une quadrature de phase en régime établi entre ses

deux tensions d’entrées a fréquences égales.

11.3.1 Multiplieur AD834 :

La figure (11.1) illustre le schéma fonctionnel d’un circuit AD834, ou les deux entrées
différentielles X et Y subissent une conversion tension-courant avant d’étre appliquées au
bloc de multiplication. La sortie W repose sur une paire différentielle en courant, a base de
transistors a collecteurs ouverts. La fonction de transfert est ajustée afin que le courant
différentiel de sortie est £ 4mA sous X =Y = £1V.
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Figure 11.1 : Diagramme-bloc fonctionnel du AD834

WV

La figure (11.2) montre le sens du circuit de sortie lorsque les deux tensions d’entrée X
= X1—Xoet Y = Y1—Y?, sont positives. Les courants des collecteurs au repos sont typiquement
de 8.5mA sous une alimentation +5V, a travers des résistances de 50Q. Le constructeur
recommande I’insertion d’une résistance terminale de 50Q a chaque entrée différentielle. Le
courant d’entrée de polarisation étant typiquement de 45uA, peut générer une tension d’offset
significative @ moins qu’elle soit compensée par I’insertion d’une autre résistance de 25Q
avant connexion de la masse aux entrées Xi et Yo, figure (11.2). Les impédances d’entrée X et

Y1, deviennent donc normalisées a 75€Q.

+5V .
c [max c
08 L400mV 00
60C2 % a——— Tmax W

R; =4mA fgsma

t
I
|
I
|

X;e T
5 -- 500
20e 30mA -

X Convertisseur T : Yo

- 150mvV)] = 4.7 Convertisseur
5 vl V-1 5
25 fentrée °1 : 250
eniree 1 d'entrée n°2

-5V

Figure 11.2 : Circuit d’E/S du multiplieur AD834 et sa polarisation

Les tensions d’entrées sont d’abord converties en courants, afin de diminuer le bruit et

la dérive. Des circuits d’élimination de distorsion sont aussi utilisés, ce qui améliore encore
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les performances du circuit. Afin d’éviter la saturation des transistors de sortie, les tensions
aux collecteurs doivent étre supérieures ou égales a 200mV relativement a celles des bases.
Utilisant des résistances de 50Q aux deux collecteurs, cela donne une tension de sortie
différentielle de +400mV pleine-échelle, et il suffit de placer une résistance de 60Q pour
assurer une bonne polarisation des deux bases. La résistance 4.7€Q limite un courant d’environ
30mA, en destination de I’alimentation négative du circuit.

L’important est de noter que I’écrétage du signal différentiel de sortie, est évitée

lorsque pour chaque transition de sortie est vérifiée :

e durant I’alternance <0 de sa sortie,

al,, =85+4=125mA,ona Veg_. = 200mV, Soit:
Verin = VBrax = (5V =50 x 12.5mA) — (5V — 60 X Ipc) (2.16)
Ou bien :
60 X Ipc — 50 X 12.5mA > 200 mV}
{ Ipc = 13.75mA (2.17)
e Durant I’alternance > 0 de sa sortie,
al,. =854=45mA,ona Ve =200mV, Soit:
Verax = VBin = (OV —50 X 4.5mA) — (5V =60 x Ipc) (2.18)
Ou bien :
60 X Ipc —50 X 4.5mA = 200 mV}
{ Ipc = 7.083 mA (2.19)

Ainsi, la condition la plus sévere devant étre respectée, est : Ipc = 13.75 mA.

De plus, le constructeur du circuit AD834 informe que la sortie devient également
écrétée lorsque la tension d’entrée arrive a +1.3 V, et que la tension nominale en pleine-
échelle est limitée a £1V. Ceci dit, la fonction de transfert du circuit AD834 ou 1’équation de
sa sortie W en fonction de ses deux entrées X et Y, est donnée par :

e Sortie en courant :
XY

W= 4mA (2.20)
e Sortie en tension :
W = W.250 0 = — (2.21)
1v
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11.3.2 Filtre de boucle préliminaire :

Le filtre de boucle est essentiel pour deux raisons. Pour la premiére, il doit éliminer le
terme HF parasite issu du multiplieur et garder le terme BF utile, équation (2.14). Pour cela, il
doit étre un passe-bas. La seconde raison est d’apporter une correction éventuelle a la réponse
de la PLL, afin d’améliorer ses performances statiques et dynamiques. Cette derniére étape
sera abordée a la fin de la conception de la PLL, une fois que toutes les données soient
réunies.

Ici, est discutée la réalisation d’un simple filtre RC du 1°* ordre suivi d’un étage
différentiel assurant le réle d’un circuit Balun (balanced-unbalanced output).

Les données de la sortie différentielle du circuit de la figure (I1.2), donnent la

L. .. 400 mV
résistance de charge minimale, Ry, = 4m’2 =100Q.

Cette résistance est suivie d’un condensateur C en série, de manicre a réaliser le filtre
passe-bas du 1° ordre dont la fréquence de coupure Fc est fixée légérement inférieure a la

fréquence modulante F = 128kHz. Soit donc :

F. = 100KHz = = C ~ 16nF (2.22)

1
2TRLC
Cette capacité est réalisee par trois condensateurs en série, de valeur égale a
3C =48 nF chacune.
La figure (I1.3) rassemble le détecteur de phase, le filtre RC et I’amplificateur

différentiel assurant une sortie asymeétrique par rapport a la masse.

PARANMETERS: 50 RS
phi=so  ~ { |
VOFF =0 - — R4
0= 2smpy SDRE 100k
VAMPL = 1% —h—y
FREQ = 88Meg 1 - R3
PHASE = {phi} =0 |T= a0 W0 * e
o x
Ve =
WOFEF =0 NS 42.8 ca T43” 100k
VAMPL = 1V [ E— ¥
i 11
FREQ = 58Meg £ 47 R0, e 48n e R
11 d iy L bl
i 1u i | Rl LW
ce €2 R3. . — —
— u

B o=

Figure 11.3 : Ensemble : détecteur de phase + filtre RC + amplificateur différentiel

De légeres modifications sont apportées a certaines résistances du détecteur de phase,

afin d’assurer les intensités aux colleteurs ainsi que d’autres valeurs mentionnées a la figure
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(11.2). Les trois condensateurs du filtre RC sont disposés de maniére a assurer une liaison AC
avec I’amplificateur de différence de type LM324.
EN notant V. la tension se sortie de la capacité Ci et Vs celle de la capacité Cs, figure

(11.3), la sortie de ’amplificateur opérationnel BF s’exprime pour des résistances égales :

_ R4, R1+R2

Vs =

R
Vcl'R_ch3 =Ve1-Vez =V, (2.23)

Ainsi la tension différentielle aux bornes de Co, se retrouve en sortie de I’amplificateur
opérationnel par rapport a la masse. Cette tension représente donc la tension utile filtrée du
détecteur de phase, donnée par I’équation (2.15).

Pour des tensions d’entrées du détecteur de phase, fixées a 1V et a la méme fréquence
98MHz, un déphasage « phi » est cependant prévu entre elles.

Le circuit de la figure (I1.3) est soumis dans Pspice, au profil de simulation suivant :

e type d’analyse : domaine temporel, de 8us a 8.1us par un pas de 0.1ns.
e Dbalayage paramétrique : paramétre global (phi), type linéaire du balayage de 0 a 180°

par incrémentation de 2°.

La mesure commence donc a partir de 8 us qui est le temps de réponse du filtre associé au
détecteur, estimé étre a SRC = 5x100Q x 16nF = 8us.

La caractéristique de phase obtenue du détecteur, est fournie a la figure (11.4), ou elle

s’annule pour phi = 90° (tension résiduelle mesurée a —159uV). On mesure une sensibilité du

détecteur égale a : K4 = -26 mV,

degree -1.5V/rd.

Le signe négatif étant di a I’allure inversée du cosinus de la caractéristique obtenue.

Dans le domaine temporel, la tension de sortie d’amplificateur st jugée faible, 9uV pic a pic.
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Figure 11.4 : Caractéristique de phase du multiplieur AD834

11.3.3 Interface VCO :

L’impédance d’entrée du AD834 étant fixée a 75Q, le VCO doit étre capable
d’alimenter cette charge et par conséquent, devient lui aussi gourmand en courant.

Il est donc sage de prévoir une amplification en courant a la sortie de I’amplificateur
différentielle associé¢ au filtre RC. Il s’agit d’un étage tampon a collecteur commun de type
2N2222 classique, figure (11.5). Pour pouvoir traiter les signaux alternatifs issus de
I’amplificateur différentiel, la charge a I’émetteur du 2N2222 est liée a —\VVcc. Cette charge est
essentiellement inductive, due & un transformateur assurant une liaison AC avec deux

amplificateurs séparés.
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Figure 11.5 : Interface entre détecteur de phase et VCO avec sortie filtre vers la circuiterie BF

Un amplificateur a base d’un 2™ amplificateur opérationnel LM324, assure la sortie

du signal démodulé en destinée de la voie BF du poste récepteur. Son gain en tension est fixé

a11+2=67.

La résistance de polarisation theorique est R22 = Rie//R24 = 9.9 kQ, ajustée a 15 k€ par
simulation afin de compenser le courant d’offset.

L’autre amplificateur a base d’un transistor 2N2222, est un driver du VCO avec une

amplification en tension de % = -5 du signal filtré.

Une self d’arrét fixée a 100 pH, laisse passer d’un c6té, une tension continue positive
vers le VCO afin de polariser ses diodes Varicap. D’un autre c6té, elle interdit le passage de la
fréquence VHF du VCO vers le driver, dont un condensateur de 10 nF lui est associé en vue

de réaliser un filtre passe-bas du 2°™ ordre avec une fréquence de coupure :

1
iCo 1 1 1
=f, = = = 159 KHz 2.24
Lo + Cl T 1-LCw?  ° 2m/LC  2ny0.lmH. 10nF (2.24)
] w

Cette valeur est choisie afin de laisser passer le signal modulant BF avec sa

composante continue, sans pour autant, autoriser le passage dans ’autre sens du signal VHF

du VCO.
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Comme la fréquence de repos du VVCO est choisie au milieu de la bande VHF allouée
a la FM standard, 98MHz, la tension de polarisation des diodes Varicap du VCO est
également choisie a la moitié de Vcc, soit +2.5V. Au collecteur du driver, on a donc:
Ve = 2.5V et Ic = ImA fixe, ce qui donne Rc = 2.5kQ, et Vg, = 2V pour Re = 0.5kQ. En

posant Re = R17 // R1g comme résistance du pont de base, la tension de base devient :

R R Ry 1.1
1 Vo= —Vee = — == =0.22 (2.25)

Vp=Veg+06=11Ve—r— =
BTE Ry; + Ryg Ry, Ry; 5

Le facteur de stabilité en courant de la polarisation par pont de base, s’écrit pour : § =
100 et S, =7 choisi :

Rg + R S;— 1R
S, = B—RE = Rg = % = 3.23KQ (2.26)
e+ -3
De (2.25): R4y = 2B — 14.66kQ ajustée par simulation a 15.34kQ.
0.22
Et: Rig= % = 4.14kQ ajustée par simulation a 4.7kQ, figure (I1.5).
17°RB

En dynamique, la capacité 10 nF associée a la self de choc fait diminuer le gain du
driver calculé a —5. Cette capacitance a la frequence BF, 128kHz, devient :

1 1

Co~ zmionizek - 2.27)
La charge au collecteur devenant Rclli = 118Q, d’ou le nouveau gain en tension du

driver : sz—ﬁz—o.m .Cette atténuation est compensée partiellement par un

secondaire pris neuf fois supérieur au primaire fixé a 100uH, figure (11.5), avec une amplitude

au primaire d’au moins 90mV.

11.4 Choix et caractéristique du VCO :

11.4.1 Diode Varicap et caractéristique :

Le VCO faisant partie de la PLL, réclame un élément fixant sa fréquence a l’aide
d’une tension de contrdle. Parmi les moyens simples utilisés en pratique, se trouve I’emploi
d’une diode Varicap. La diode MV2201 sélectionnée dans la bibliothéque EVAL de Pspice,
est analysée dans un banc de mesure illustré dans la figure (I11.6). En plus de sa polarisation
inverse, la diode est soumise a une oscillation a la fréquence 98MHz d’amplitude ne
compromettant pas son état bloqué. Ainsi sa caractéristique de capacité en fonction de la
tension de polarisation inverse est a relever dans des conditions se rapprochant le mieux de

son fonctionnement au sein de I’oscillateur VHF. Le banc de mesure permet aussi de tracer la
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caracteristique théorique de la diode, obtenue par ajustage manuel des parametres de
construction établis dans sa fonction de transfert :
— _ G
g™

Cp (2.28)

Ou:
Cjo : la capacité de jonction au repos.

V;j : la tension-seuil en direct de la jonction.

V; : la tension de la polarisation inverse de la jonction.
M : un exposant réel.

Cette fonction de transfert configure un élément ABM, figure (11.6), qui est piloté par
la tension de polarisation V,, fournit la caractéristique de la diode a la sortie C_theorique.

Aprés ajustage, la figure (11.7) montre une superposition parfaite des caractéristiques
théorique et mesurée de la diode, avec un écart maximal de 0.3pF. L’ajustage des paramétres

donne : Cjo = 8.9pF, V;=0.7V, M =0.318, avec une mesure de Cp = 5.49pF a V= 2.5V.

PARAMETERS: R out
Cj0 = 8.9pF 4/\{]\?/_—
Vj= 0.7V -
M =0.2318 v 9V0FF:O
VAMPL = 1V ol
S Theorigue| " IN ——+ FREQ=98Meg 7\ MV2201
i = Gio - - — Vr
= CjO " pwr( 1+ V(%IN)/ Vj, -M) =\

1
0 —

Figure 11.6 : Banc de mesure de la caractéristique de la diode Varicap
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6.8p

4.4p
o MHax{I{D})}/{{Max{U{out}))}-Hax{U{Ur:+})}=0615.75Heq) - Max{uiﬂ_theurique}}
u ur
Figure 11.7 : Caracteéristiques théorique et mesurée en superposition de la diode Varicap

11.4.2 Conception du VCO :

Pour monter en fréquence, un transistor adéquat doit étre choisi. Le transistor BFR92A
a large bande couvre aisément la bande VHF, et dont les abaques de Smith mesurant ses
coefficients de dispersion se trouvent en annexe, figures A et B. De ces mesures graphiques,
un seul point est d’intérét, celui a la fréquence de 100MHz. Ainsi, ceS points sont reportés
vers un vraie abaque de Smith dont les valeurs approximatives des Sjj réduites ont pu étre

relevées, figure C en annexe.

Sll = 1.1'1.2j
{512 = 0.02¢/7% = (6.84 +j18.79). 10'3l

o 2.29
S,, = 23e/140° = -17.62 +j14.78 (2.29)
\ S, = 2.6-j52
Avec :
AS - 811822'512521 - ‘59.14’ + ]60.1 (2.30)
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En VHF, un court circuit peut étre réalisé et non un circuit ouvert a cause des capacités
parasites. Ainsi, la représentation du transistor a I’aide des parameétres admittances est
admissible, puisque ces paramétres sont définis relativement a des courts-circuits.

Le transistor devant étre adapté a ’impédance d’entrée de Zo = 75Q du détecteur de
phase, la conversion des Sjj en Yj; donne :

11+S,,—S4;—AS

= — et + 1
11 1+ S, + Sy, +AS BT 1
oo —25,, s
12 = 1 4+ Sy, + S,y +AS 812 T IX12
. 1 ~25,, L
21T T+ S,, +S,, + A ba T e
11+811_522_AS .
22 =gy X2

T Zg1+S;, +S,, +AS
(811=-372.107%071)  ( x,; =547.107307 )
$ (2.31)

) 8Bz= 4.22.107¢ Q7! &et! X1, = 4.19.1077 Q1
| 821 = —-1.2. 10_3 Q1 | |X21 = —4.73. 10_3 Q1 I
g2z = —133.1073071) | %, =5.12.107% Q71 |

Le quartz a 100MHz existe, mais celui a 98MHz ne I’est pas. Notre oscillateur VHF
sera donc a circuit LC dont la configuration retenue, est celle de Hartley a transformateur. Le
circuit équivalent en dynamique d’un tel oscillateur, est montré en figure (11.8) avec sa
décomposition en deux quadripbles en parallele, séparant les parties réelles des parties
imaginaires des composants. La boucle issue de cette association, assure une réaction positive
nécessaire a I’entretien des oscillations. Le transformateur doit étre inverseur de phase, afin de
compenser I’inversion de phase causée par le transistor monté en émetteur commun et la
rotation de la phase a 2x devient ainsi accomplie. La condition d’oscillation du circuit dicte
que le déterminant de sa matrice admittance doit étre nul. Commencons par la détermination

de la matrice admittance de chaque quadripdle.
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Figure 11.8 : Schéma équivalent en dynamique de 1’oscillateur et sa décomposition en

quadrip6les en paralléle

Quadripdle reéel :
ib) _ (gll 812 ) Vq —
<ic 821 822R7! (Vz) (2.32)
Quadripble imaginaire : soit I’induction magnétique mutuelle entre primaire L et

secondaire L du transformateur, M = o,/L;L, ou o est le coefficient de couplage

magneétique, a < 1:

{Vl = jLywi] + jMwi’z} (233)

v, = jLywi; + jMwij
AVec :

{ ih =i = j(x11V1 + X42V7) }

" ; ; 2.34
iy =i, = j[x21v; + (Xz2 + Cw)v,] ( )

L’équation (2.34) dans 1’équation (2.33), donne :

{ le(L)il + ]M(L)lz = AVl'BVZ }

jLz(L)il + jLz(L)iZ = 'DVl + EV2 (2.35)

Ou:
A = 1 - Llwxll - M(L)X21
B = Ll(k)xlz + M(L)(XZZ + C(.l))

D = Lz(L)X21 + M(L)Xll
E = 1 - Lz(k)(XZZ + C(L)) - M(J.)Xlz

(2.36)

On divise la premiére équation de (2.35) par jMo et sa deuxiéme équation par jLow,

afin d’isoler i,:

M Mo
M —DVl + EV2

L Av,; — Bv
_1i1+i2: L Zl
4 =

\p, 2 T

(2.37)
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Dont la différence donne :

(L1 M)'—<A+D> (B+E) 238
ML/ Mo T jLe/ T (Mo T e/ 2 (2:39)

De méme, on divise cette fois-ci la premiere équation de (2.33) par jLiw et sa
deuxiéme équation par M, afin d’isoler i;:

( M Av; — Bv,

{‘”E‘FW} 239
) L, —Dv,; + Ev, (2.39)
M2~ Mo

Dont la différence donne :

(M L2>__<A+D) (B+E) 2 40
L M2 Lo Mo/ " Lo " Mo/ " (240)

D’autre part,ona:

{ M L2 L } (2.41)
2 — Z2002 _ 1)
YRS VEC )
Les deux equations (2.38) et (2.40) donnent alors :
A D, 1 B E{ 1
<i1> __M Gro)n Gron (Vl) (2.42)
i)  jw-a?) _(ﬁ + 2) L (E + E) 1 [\v2 '
L, ML, L, ML,

Les courants totaux i; + iy, et i, + i, débités respectivement sous v;et v,, permettent

de déterminer la matrice admittance de 1’oscillateur.

(2 30) =Med (1) (243)

ip +ic
Comme ces courants doivent s’annuler pour un systeme clos comme l’oscillateur, ce

qui impligue un déterminant nul de la matrice Y,,...On note que :

0
com(Y)T.(i) = © état indéterminée

0.0 =® =0 =®=M"0= 3575 (0)

Pour (v) # 0. Ainsi, la matrice (Y) est singuliére, c’est a dire qu’elle est carrée avec
déterminant nul.
La matrice admittance totale du circuit est la somme des matrices admittances des

deux quadripdles en paralléle, (2.32) et (2.42), soit :

M A D M B E
B ey L) 8 e it L)
M A D M (E‘F

i (2.44)
821° jLyw(1-a2) (L_l ﬁ) 822 T jLyw(1-a2) MLy M)

Yiot =
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Avec déterminant nul, et en séparant les parties réelles des parties imaginaires, deux
équations émanent apres développement :
A[Mg,; + Ly(g2; + R™D] + B(Mgyq + Lygy1) + D[L;gq, + M(gz, +R7H)]

+E(Mgyp; + Lig11) =0 (2.45)
[211(822 + R™Y) — g12821] Lilw?*(1 —a®) + BD—AE = 0 (2.46)

Qui deviennent respectivement, avec (2.36) :

L1L;Cg11 (1 — a®)w? + LiLy(1 — a®)[g11Xz2 + (822 + R™HXq1 — 812X21 — 821X12]w

—L1g11 — M(g12 + 821) — La(g822 +R™H) =0 (2.47)

L;L,Cx; (1 —a®)w3 —[C+ L;(1 — a?)(g;R™! + Ag — Ax)|L,w?
—(LyxXq1 + LyXyy + Mxy5 + Mx )0 +1=0 (2.48)
En posant cette fois-ci :
A = L;L,Cxy; (1 — @)
B = LiL(1 — a®)[g11Xp2 + (822 + RTDX11 — 812X21 — 821X12] (2.49)
D = —[L;ig41 + M(g12 + 821) + La(g22 + R7)]

Et comme :
-4AD > 0 = +/B%-4AD > B (2.50)
La fréquence d’oscillation est la solution de 1’équation (2.47) :
VBZ — 4AD — B
Wy = A = 2m. 98MHz (2.51)

En injectant I’équation (2.51) dans I’équation (2.48), et comme les parametres g;; et x;;
du transistor sont déterminés, il reste a choisir certains éléments de l’oscillateur, tel que :
a=0.9 et C =12 pF +2.75 pF (00l =2 = 2.75 pF), voir figure (11.9).

Les résistances sont a calculer a partir de I’étude statique, entamée ci-dessous, Pour ne
rester comme inconnues, que les bobines L, et L, du transformateur. Ces deux inconnues sont

a déterminer a partir des deux équations (2.46) et (2.48), ou tous les autres parameétres de ces

deux équations sont connus.
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Figure 11.9 : a gauche : Circuit VCO a 98 MHz et son étage tampon a charge 75Q
a droite : Driver-modulateur du VCO a 128kHz

Les caractéristiques du transistor BFR92A, sont tirées se son data-sheet :
Ic max = 25mA; By = 90; Py = 300mW ; Fréqgience de transition F; = 1GHz ;
F=21dB (2.52)

L’oscillateur étant appelé a débites de forts courants, le courant émetteur de repos est
fixtal,,=12mA = IC% Ce qui donne un courant de base Iz, = 12 mA/90 = 133uA.

Soit une tension de base vg, = 1V, la tension d’émetteur devient : vgg = 1V-0.7V =
300mV.

300 mV

La résistance d’émetteur est Rp = ————
(12+0.133)mA

= 24.7Q ajustée par simulation a

22 Q, figure (11.9), car B, est mesuré a 83.6 ou lieu de 90. Le modéle de Thévenin appliqué

au circuit de polarisation d’entrée, permet d’écrire :

ETh = RBIB0+ VBo (353)
ou Ry est la résistance équivalente du pont de base, constitué des résistances R,, et
R28.
Soit :
Vcc
R27 = R28 = ZRB et ETh = T == 2.5V (3.54)
Onadonc:
2.5V-1
B= o u: =11KQ = R,, = R,g = 22KQ (3.55)

|45




Conception et dimensionnement de la PLL-VHF Chapitre 11

La contrainte du VCO est d’assurer au niveau de sa charge (75Q a I’entrée du
détecteur de phase), une tension nominale d’amplitude 1V, ou un courant de charge 1V/75 Q
~ 13mA d’amplitude, qui sont nécessaires. Pour ce faire, il est prudent de prévoir un étage

tampon garantissant une amplification en courant et qui est développé ci-apres.

11.4.3 Amplificateur VHF :

Le transistor pris étant toujours du type BFR92A, le courant collecteur choisi avoisine

2mA — 287uA et Ry = —
83.6

= 1250Q.
24 mA

Ie max- SOit : I.g = 24mA ,vgy = 3V. D’ou: Iy =
La tension de base devient vg, = 3V + 0.8V = 3.8V, ce qui permet le calcul de la

;- Vcc- 5V-3.8V
résistance de base Rg = ——E2° =
Igo 0.287mA

= 4.18Kk() ajustée par simulation a 3.77kQ, figure

(11.9), a cause de 3, qui change avec I, et qui est mesuré ici a 78 au lieu de 83.6.
En dynamique, on tolére une charge d’émetteur arrivant a 1kQ, développée par le

primaire du transformateur, figure (11.9). Soit :

1 kQ

Lywo = 1k = Ly = 2m.98MHz

= 1.58uH (3.56)

La charge 75Q du VCO étant cablée au secondaire L,, ce dernier est initialement pris
variable afin d’optimiser sa valeur. Pour cela et en plus des indications portées dans 1’analyse
temporelle commencgant la simulation de 170us a 170.1us par pas de 0.1ns, I’option de
balayage paramétrique est cochée afin de mentionner le nom « Lasvar » comme parametre
global. Le type de balayage linéaire est sélectionn¢, allant de 0.1uH a 1uH par pas de 0.05
uH, figure (11.10).
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Figure 11.10 : Mesure de la valeur optimale du secondaire de transformateur d’amplificateur
VHF

L, = 0.7uH est la valeur du secondaire qui assure une amplitude maximale de tension
¢gale a 0.9V a l'entré du détecteur de phase, aux bornes de son impédance d’entrée
normalisée a 75Q.

En remontant vers le transistor-oscillateur, sa charge dynamique constituée par
I’amplificateur VHF doit étre déterminée afin d’étre fixée, la résistance R de la figure (11.8).
Cette résistance rentre parmi tant d’autres paramétres, dans le calcul de la fréquence
d’oscillation (2.51), et de sa condition d’entretien (2.48).

Le calcul du transformateur au sein de 1’oscillateur a partir de ces deux équations,
promet d’étre fastidieux et oblige de terminer la conception du VCO en s’aidant de Pspice.
D’ou les valeurs des bobines (L1 et L») du transformateur du VCO, trouvées par tdtonnement

en figure (11.9).
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Le VCO une fois accompli, a été sujet a des mesures reportées en figure (I11.11). Le
signal de repos du VCO mesuré en régime établi a la fréquence 98MHz, lui est associé son
spectre en fréquence ou deux raies apparaissent. Il s’agit du fondamental d’amplitude 4.4V a
la fréquence 98MHz, et son deuxiéme harmonique d’amplitude 69mV a la fréquence double
196MHz. L’apparition d’harmoniques dans le spectre du signal périodique renseigne sur la

distorsion harmonique, qui est mesurée sur 10 harmoniques est vaut 1.6 %, figure (11.12).

(cis.ooom 4.3742)

(196.008M,68.688m)

Figure 11.11 : Signal au repos du VCO et son spectre
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DC COMPONENT = 5.024108E+00
HARMONIC FEEQUENCY FOURIER HORMATTZED FPHASE HORMATTZED
HO P HZ COMPONENT COMPONENT (DEG) FHASE (DEG)
1 9. 800E+07 5 .150E+00 1.000E+00 -1 617E+01 0. 000E+00
2 1.960E+048 6. 906E-02 1.341E-02 -1 .170E+02 -8 . 463E+01
3 2.940E+08 2. 006E-02 3.895E-03 -6 B12E+01 -1 962E+01
4 3.920E+048 1.239E-02 2.405E-03 2.361E+01 g.828E+01
5 4 900E+043 2. 104E-02 4. 036E-03 2. 285E+01 1. 637E+02
) L. 880E+08 2. 530E-02 4 912E-03 1.242E+02 2.212E+02
7 6. 860E+05 2.156E-02 4 136E-03 1.644E+02 2. 776E+02
a 7. 840E+08 1.12cE-02 2.187E-03 -1 LS34E+02 -2 . 410E+01
9 8. 820E+08 1.524E-03 2. 9LBE-04 2.172E+00 1.477E+02
10 9. 800E+045 2. 660E-03 1.876E-03 a.99%E+01 2.517E+02
TOTAL HARMONIC DISTORTION = 1.635517E+00 FERCENT

Figure 11.12 : Analyse de distorsion de la fréquence d’oscillation jusqu’a 10 harmoniques

Si la charge du VCO est moins importante que I’impédance d’entrée 75€Q du détecteur
de phase, le signal alternatif du VCO serait moins distordu. Par exemple pour une charge de
5kQ, le signal sinusoidal du VCO au repos était plus pur avec une distorsion harmonique
descendue a 1.3%.

La fréquence de repos 98MHz du VCO, est fixée a I'aide des diodes Varicap
polarisées par la source de tension Vuias = 2.5V, et appliquée au point P entre les anodes des
deux diodes, figure (11.9).

Pour tracer la caractéristique tension-frequence du VCO, le profil de simulation
temporel est configuré de 100us a 100.1us par pas de 0.1ns. L’option balayage paramétrique
est cochée, afin d’indiquer la source de tension Vpias COmme variable sous un type linéaire de
balayage de 0.1V a 3.5V avec 0.1V d’incrémentation.

La caractéristique obtenue du VCO est indiquee en figure (11.13). La fréquence du
VCO en fonction de la tension de polarisation Vias des diodes Varicap, est non lineaire. Mais
pour une faible variation de la fréquence instantanée du signal modulant, allant de
97.872MHz a 98.128MHz autour de la fréquence de repos 98MHz, la caractéristique du VCO

devient tout a fait linéaire, figure (11.13).
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Figure 11.13 : Caractéristique fréquence-tension du VCO (zoom au bas)

A partir de cette caractéristique, la sensibilité du VCO est tirée :

_ 2mAf  2m(98.128 — 97.872)MHz _ 11.9.108 (rd) )57
O AVhias (25582 —24233)V 7 Vs (2:57)

La figure (11.9) contient en plus du circuit VCO et son amplificateur VHF, un étage

driver pour piloter le VCO en modulation de fréquence. Le signal modulant étant fixé a 128
KHz pour une modulation a bande étroite, (2.4) et (2.5), le circuit driver est le méme discuté
et présenté en figure (11.5). Sa sortie Vimod €st & appliquer en place et lieu du point P du circuit
VCO de la figure (11.9).

En régime établi, le signal modulé en fréquence du VCO par Vmod 0OU V(driver) est

illustré en figure (11.14). La faible tension issue du driver, varie bien autour de Vpias = 2.5V.
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(98.000M:737.551m)

(67.875M:231.991m)
(98.1P5M,242.429m)

S SR B A\ P |\ A e SN

Figure 11.14 : Signal du driver et spectre d’une modulation FM a bande étroite

au collecteur du transistor-oscillateur et a la charge du VCO

Les spectres des signaux modulés, au collecteur du transistor-oscillateur et aux bornes
de sa charge 75Q de la figure (11.9), sont superposés en figure (11.14). Le spectre d’une
modulation FM & bande étroite est réduit naturellement & deux raies a 128 kHz autour de la
porteuse, mais I’indice & (2.4) n’est pas vraiment négligeable devant 1, deux autres raies
considérées faibles sont présentées a +2 x 1.28 KHz autour de la porteuse.

Les deux raies principales du spectre sont mentionnées aux fréquences 98MHz
—125kHz = 97.875MHz et 98MHz+125kHz = 98.125MHz, au lieu de 98MHz + 128kHz dans
la figure (11.14). Ceci revient au temps de simulation considéré relativement court. Un temps
de simulation plus long permet la convergence précise sur les fréquences attendues des deux

raies.
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11.5 Conclusion :

Dans ce chapitre, une conception assistée par Pspice (version 16.6) est menée afin
d’aboutir a une PLL optimisée dans son comportement statique et dynamique. Elle contient
un multiplieur de type AD834 comme un détecteur de phase, ce dernier est considéré parmi
les détecteurs les plus simple a réaliser, qui est associé au filtre de boucle. La partie relevant
de [Doscillateur contr6lé par tension est traitée, aboutissant a la linéarisation de sa

caractéristique tension-fréquence.
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Etude et analyse de la PLL-VHF sous démodulation FM Chapitre 111

I11.1 Introduction :

Tous les blocs constituants notre PLL ont été présentés et discutés un par un, aboutissant a leur
dimensionnement. Ainsi au chapitre Il, a été choisi le détecteur de phase de type AD834 selon la figure
(IL.3) suivi d’un filtre RC et un amplificateur différentiel, le détecteur de phase présente une
caracteristique linéaire autour de w/2, sa sensibilité était calculée avec la valeur -1.5V/rd. Au
paragraphe 11.5, un VCO était congu lié a son étage driver suivant la figure (11.9). Notre intérét dans ce
chapitre est de faire une étude analytique de la PLL-VHF présentant ses propriétés attendues afin

d’améliorer leur performances.

I11.2 Mesures en boucle ouverte et en boucle fermeée :

Le détecteur de phase de la figue (11.3) suivi de filtre passe-bas et circuit d’interface de la figure
(11.5) avec le VCO de la figure (11.9), sont réunis en cascade afin de constituer la PLL en boucle
ouverte. Une source BF a 128kHz module donc le VCO, dont la sortie alimente I'entrée X du détecteur.

L'entrée Y lui est appliquée le signal FM modulé par lI'information a 128kHz.

o4



Etude et analyse de la PLL-VHF sous démodulation FM | Chapitre 111

1'.'!'.'|:1“|'|.‘|J;!5 ; | ‘J

Figure 111.1 : Simulation temporelle de la PLL en boucle ouverte

Une simulation dans le domaine temporel s’étendant jusqu’a 900us par pas de 0.1ns, est menée
en figure (111.1).Dans cette figure sont reportées, la tension V(C6) aux bornes de condensateur Cs de la
figure (11.5), ainsi pour les tensions de la sortie différentielle vp, et vp, et la sortie de filtre V(filtre)
amplifiée par I’amplificateur opérationnel de la figure (11.5), sont reportées dans la figure (111.1). Le
régime transitoire prenant fin a environ 110us, est suivi du régime permanent qui montre bien le signal
démodulé a 128kHz. Malheureusement, le régime permanent cede la place a une tension parasite qui
apparait vers 620us, figure (111.1).

On sait que la PLL en boucle fermée agit comme un filtre passe-bas ayant ’ordre de son filtre
de boucle augmenté d’une unité, soit d’ordre 2. On espere qu’une fois en boucle fermée, la PLL sera
en mesure d’éliminer les parasites montrés en figure (111.1).

Le méme régime transitoire allant jusqu’a 900us de la PLL en boucle fermée, est montré en
figure (I11.2). La démodulation d’un signal BF de 128kHz se fait par paquets, dont le régime

permanent commence éventuellement a partir de I’instant 800ps.
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[u]

Figure 111.2 : Régime transitoire de la PLL en boucle fermée

Afin de s’assurer, la mesure de ce régime permanent est reprise en figure (I111.3) a partir de
800us jusqu’a 1.5ms. Encore une fois, la démodulation s’effectue d’une fagon discontinue par paquets.
Le détecteur de phase AD834 est incriminé dans ce fonctionnement erronée de la PLL, a cause
de ses imperfections notamment, la tension et courant d’offset éventuellement mal-compensés. Pspice

offre dans ses bibliothéques, des composants théoriques tels que les multiplieurs.
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Figure 111.3 : Régime permanent de la PLL en boucle fermée

111.3 Multiplieur ABM21 :

Parmi les multiplieurs offerts par Pspice, a été sélectionné le composant ABM2l qui se
rapproche le mieux dans son fonctionnement de celui du circuit AD834. Ce composant convertit le
produit des deux tensions d’entrée en un courant proportionnel en sortie, figure (111.4). 1l est muni a ses
deux entrées, de résistances 75Q comme 1’AD834, et a sa sortie asymétrique par une résistance Ry, =
100Q) par analogie toujours au AD834. La fonction de transfert d’un tel détecteur de phase peut
s’écrire :

Vem: Vi
_ FMKVCO 3.1)

Avec un coefficient k en (V.Q), la valeur de ce coefficient sera fixée ultérieurement.
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(V(%IN1) * V(%IN2)) / k
by alll —JIN1 OQUT+ Ve
0—
TRARe 1IIUIIIC{::'—II'-JIE C}UTE) RL
0— 100
[iT

Figure 111.4 : Composant ABM21 comme détecteur de phase

La disponibilité d’une sortie définie relativement a la masse du nouveau détecteur de phase,

simplifie grandement les circuits qui le suivent. A part le circuit VCO de la figure (11.9) qui est

conserve, le simple filtre RC est suivi d’un seul étage tampon a amplificateur opérationnel monté en

suiveur. Le primaire du transformateur ayant une borne a la masse (au lieu de —Vcc), figure (111.5),

reste connecté a deux secondaires dont I'un alimente I’amplificateur BF a amplificateur opérationnel

qui reste le méme qu’en figure (11.5). L’étage interface au VCO est transformé en un collecteur

commun dont le calcul des résistances de polarisation doit conserver une polarisation de 2.5V au

niveau de I’émetteur, destinée aux diodes Varicap du VCO afin d’assurer une fréquence de repos égale

a 98MHz.

Figure 111.5 :

650k

COUPLING = 0.9
K3

K_Linear

LS L6 LT

Ensemble modifié du filtre + interface VCO
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Ainsi pour un courant collecteur fixé & I. = 2.5mA avec gain en courant mesuré a = 164, il

. 2.5mA
vient un courant de base Iz = 1:; = 15uA.

La tension d’émetteur é&tant choisie vg = 2.5V, la résistance d’émetteur devient

25V

Rp=-—= 1kQ , figure (111.5). La tension de base monte a vg = 2.5+ 0.7 = 3.2V .

Pour une meilleur stabilité de la tension Vg de polarisation des diodes Varicap du VCO, le facteur de

stabilité est fixé & S; = 5 qui donne une résistance équivalente de base de :

B 1-ea

Rp = % =X —39k0 (3.2)

Le théoreme de Thévenin appliqué au pont de base, donne :

Ern, = Rglg + vg = 3.9 k. 15u + 3.2V = 3.3V (3.3)
Ce qui permet de calculer le rapport entre les résistances de la base :

278 )
Rp, 33V _ 0.65 Rp :{ Ro1 = 5p5 = 6K } 34
Rbl +Rb2 N SV e N Rbl RblRB ( | )
|Rvz = = 11k0
Rp1 —Rp

La résistance Ry, est ajustée a 10.93 kQ en figure (111.5).

111.4 Nouvelle PLL-VHF :

Le circuit détecteur de la figure (111.4) réuni au filtre et interface de la figure (I1.5), ainsi qu’au

VCO de la figure (11.9), permettent I’assemblage en boucle fermée de la PLL, figure (111.6).

(VERINTY = V(% INZY) 7 40

VOEE=0 V3 = w1 6'_"1‘{ - COURLING =05
VAMFL = 1V Veo !
C - YGE by wr-Ll R I L
T s - f i = 100 = FVEE K Linear L7
MOD = findice} R& RL Dia L:)_Ls 7 L7
FM = [Fmod} — — 7§ 10
= 0= ;
COUPLING = 0.5 R Aoz
o= o
[« _ FARAMETERS:
K_Linsar =
11 12 ol oz Fp = 38kleg = o
Mz Fmed = 128kHz e .
A ==C b indice = 0 5859175 - £
154520 Dby = COUPLING =03 ot o
£ e S Ty £l LT Q1=
* RB ] IE' ®Z . 1 [ 100uH § .7 I
| e K_Linsar == I b = )
—ih— [ L3 14 | - = 10n C&
T 5] @ = ] =
BFRSZAFLP Sk Ri £3 Ras Lonas
Q Hag ETERE o BV 10.838= Tlu - 1k 1duH
Q4 LSS f [Livar}  PASMMETESS Moo
by [3=1E8uH =5
| L4war = 0.TuH ) |

Figure 111.6 : PLL en boucle fermée
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La constante du multiplieur a été fixée par tdtonnement, afin de réaliser approximativement un

indice de modulation & = 0.586 du signal VCO modulé. Pareil a celui fixé au signal FM d’entrée.

I111.5 Fonctions de transfert de la PLL :

Les fonctions principales de la PLL de la figure (I111.6), sont reportées en figure (111.7). La sortie
démodulée du signal d’entrée FM étant prise a la sortie du filtre de boucle, le VCO se trouve ainsi dans
la chaine de retour, ou secondaire de la boucle PLL. Le détecteur de phase ainsi que le filtre de boucle
sont disposés en cascade dans la chaine directe ou principale de la boucle, figure (111.7).

[ ]

o [}
E = B =
Detecteur_Phase Filtre_Boucle
VOFF =0 V_FH V_phi Vi ;
VAMFL = 1V o i 2K
FC ="58Meg =
MOD = 0.5855a7 !
§ o= T —
P = 2z = Y
uz
\. v
i [
3
VCO
._.'\‘I.-: -
2
:}I
a T

Figure 111.7 : Schéma-synoptique de la PLL fermée de la figure (11.6)

Le signal FM recu est modulé par I’information v,(t) d’amplitude nominale E,. Soit {3, le

coefficient du modulateur FM qui fixe I’excursion en fréquence :

AF = BE, = 75KHz (3.5)
La fréquence instantanée de la FM varie autour de la fréquence porteuse f,,, telle que :
f(t) = f, + V(D) (3.6)

Ainsi :
wpy = wp + 2RV (t) = @py = f wpmdt = wpt + 21'[8[ Vo (D)dt (3.7)

De méme, le deuxiéme signal d’entrée du détecteur de phase est le signal VCO, dont la

fréquence varie autour de sa fréquence de repos w, proportionnellement a la tension de filtre V¢ :
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Wveo = wo + koVi() = @yco = f wveodt = wot + ko f Vi(dt (3.8)

Au verrouillage de la PLL, les fréquences wgy et wyco deviennent égales en attendant la
minimisation de 1’écart de phase entre @py €t @yco, d’ou pour une démodulation a la sortie du filtre
Vi(D) = Vo (D) :

((Wo =wWp = 21m. 98 MHZ\
Pyvco = Prm = { 2mB =k, = 11.9. 106;—2} 3.9
\ et = 1.89.106 (Vs)~1 J
On déduit : E; = 39.6mV.

Note : pour une information sinusoidale Vo(t) de I’équation (2.7), on a orm = @1 de 1’équation (2.8).
De méme, ¢y, = ¢, de I’équation (2.9) avec le déphasage de =/2 en provenance du

multiplieur utilisé en guise de comparateur de phase.

La transformée de Laplace appliquée aux variations de phase des equations (3.6) et (3.7),

donne :

P) Kk
Appm = ZWBVOTE) = 2vo(P)
3 (3.10)
A@yco = va(P)

La fonction de transfert de chaque partie de la PLL étant calculée partiellement dans le texte
précédent, sont reprises et achevees ici :
> Détecteur de phase :

Soit un changement de variable de A dans 1’équation (2.15), tel que :

A = Appm-Apyco =5 -A0 (3.11)
L’équation (2.15) devient linéaire pour de faibles écarts de phase A8 , prés de I’accrochage de
la PLL.
Va = Voni = kasinA® ~ kaA8 = kq = (3.12)
Avec une sensibilité de détecteur de phase :
kg (%) = kmw (3.13)

En figure (111.6), le courant statique a la sortie du détecteur de phase est fixé a la méme valeur

qu’en sortie du détecteur précédent, AD834, Soit de ’équation (3.1) :
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\% LV
I, = W = 4mA = |veyl. [vycol = 0.16V2 (3.14)
Ce qui donne une tension statique aux bornes de la charge R;, du détecteur :
Vao = Rplp = 100 X 4m = 400 mV = kg (3.15)

Cette tension statique représente la constante ky de I’équation (3.13), d’ou I’on tire la valeur du

coefficient du multiplieur est tirée :

kg ="2.0.16 = 400mV = ky, = o = 5V (3.16)

80 mV?2

> Filtre de boucle :

On pose C = C; du filtre RC des figures (111.5) et (111.6).
_ V4 _ vy
VE= Viieth = 7 RCP T 1+ 1.6.10-6P

(3.17)

» VCO:
La sensibilité du VCO étant calculée dans 1’équation (2.49), il vient avec w, = 98MHz,v, =
2.5V ; et de fagon plus précise qu’en équation (3.8) :
Wyco-Wo = Ko (Ve-vy) = Awyco = 11.9.108Av (3.18)
Qui représente une variation linéaire de Awvyco causee par Avg, autour donc du point de repos
du VCO (98 MHz , 2.5 V).

Le bloc fonctionnel de la PLL est donné en figure (111.8). Il dérive des équations déja
établies (3.7), (3.10), (3.11), (3.12), (3.17) et (3.18).

mf2 U.:.=
. . po o2
A Wy _ o Aran W, -
i 1P 2500 K ol ——— 1500
signal ; 1+RCP| *
modulant
A
APyeco I ol g
signal § AV (P)
démodulé

Figure 111.8 : Schéma-bloc fonctionnel de la PLL de la figure (111.6)

En négligeant les constantes 7/2 et U, dans la figure (111.8), celle-ci se simplifie, figure (111.9).
AV L

VP —= /P iV
[% Ko 1+RCP e)

Figure 111.9 : Schéma-bloc a retour unitaire de la PLL
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La fonction de transfert de la PLL en boucle ouverte devient :

rd
() = vi(P)  koka  kokg/RC  2975.10°(%)° 219
BOM ST Av(P) T P(1+RCP)  P(P+1/RC) P2(P + 625.103) (319
La fonction de transfert de la PLL en boucle fermée, est :
rdy\?
Hoo(P) = vi(P)  Kokg/P(1+RCP)  Kk¢kg/RC 2975.10° (;) 320
PP T ve(P) T 1+ koka/P(1+RCP) oy + P, Kokq P2 +625.10%P +2975. 100 320
RCT RC

Le dénominateur de Heo(P) est I’équation caractéristique, qui caractérise la stabilité de la PLL.
En dehors de la fréquence nulle, la PLL se trouve stable pour toute fréquence de travail .

Les tracées de Bode a 1’aide de Matlab de la fonction Hgg(P), sont en figure (111.10). Les
diagrammes de Bode montrent une stabilité inconditionnelle de la PLL. La fréquence de coupure a
—3dB de la PLL en boucle fermée, est mesurée entre deux points portés sur chaque diagramme de

Bode, figure (111.10).

Bode Diagram

2':' T T T T T T T T I T T T T T T
System: g
Freguency (radfzec): 2. 92e+008
i - Magnitude (dBY. -5.85 a
Swstem: g
) 20 Frequency (radfzec) 2 54e+006
= =i Magnitude (dB); -2.17 N
B
=
=
= -4 - —
=
60 -
_a0 | |
0 T T
a5 - -
=
i}
=
o -390 —
)
v}
-
= Swstem: o
135 - Frequency (radfzec) 2.92e+006 -
Phase (deq): -162
|
Swstem: g
-180 '3—'— Freguency (radizec) 2 54e+006 ! e : — R
10 Phaze (deq) -155 10 10

Frequency (radfzec)

Figure 111.10 : Diagrammes de Bode de la fonction de transfert en boucle fermée de la PLL
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Elle lui correspond approximativement, la valeur 2.6 .10°rd/s ou 414kHz et un déphasage de
—157°.
Le signal BF d’essai a démoduler (128kHz) se trouve bien dans la bande passante de la PLL.

111.6 Démodulation FM homodyne par PLL :

La PLL de la figure (111.6), schématisée en figure (I111.7), est soumise a une onde FM d’entrée
d’amplitude 1V, de fréquence 98MHz, et d’indice de modulation & = 0.586. Le régime transitoire des
signaux de la PLL est présenté en figure (111.11), ou le temps de simulation est 200us par pas de 0.1ns.

Figure 111.11 : Régime transitoire de la nouvelle PLL en boucle fermée

Le signal filtré est amplifi¢ d’utilisation V(Filtre), se trouve superposé au signal de sortie du
détecteur de phase. Tandis que le second signal filtré qui sert a piloter le VCO, est mesuré a I’émetteur

du transistor d’interface. Le temps de réponse de la PLL est estimé a 80ps.
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Le régime établi des mémes signaux de la figure (I11.11), est montré en figure (111.12). Le

temps de réponse basé sur la sortie V(Filtre), s’allonge encore au double du temps estimé, soit 160us.

Figure 111.12 : Régime établi de la nouvelle PLL en boucle fermée

Dans les deux régimes de fonctionnement de la PLL, figures (111.11) et (I111.12), le signal V(e)
issu de 1’étage interface-VCO, varie autour de la tension de consigne 2.5V qui fixe la fréquence de
repos 98MHz du VCO. Cette tension continue de consigne est régulée par la PLL puisqu’elle rentre
dans sa bande passante, figure (I11.10), ce qui constitue le circuit de contréle automatique de
fréquence, CAF (AFC en anglais).

L’analyse dans le domaine fréquentiel des signaux d’entrée Vgy et Vyco au détecteur de phase,
montre les trois raies spectrales attendues pour une modulation a bande étroite.

La raie principale a 98MHz de la fréquence porteuse et celle de repos du VCO, est entourée de
deux raies latérales a 98MHz + 128kHz, figure (111.13).
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I

(98.000M,822.807m)

(97.872M,332.424m) > (98.128M,339.414m)

] &

Figure 111.13 : Spectres d’entrée FM et d’entrée VCO au détecteur de phase

I11.7 Propriétés de la PLL réalisée :

Les propriétés ou caracteristiques de la PLL concue en figure (111.6), sont déduites a partir de

sa fonction de transfert en boucle fermée Hyz(P) établie en équation (111.18).
L’équation de Hgp(P) s’écrit sous la forme normalisée :

kokg4/RC wp2

Hire(P) = =
s (P) p2 4 P + Kokqa P2 + 28w P + w,2
RC RC

Avec :

e Fréquence naturelle de la PLL :

Wy = /@ =1725.10% 2
RC S

e Facteur d’amortissement :

1
S_W_O']‘Eg

(3.21)

(3.22)

(3.23)

On rappelle que la fréquence naturelle est la fréquence pour laquelle, le pic de diagramme

d’amplitude de la figure (11.10) correspond.
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En régime établi ou P — 0, on a bien :
Hgp(0) = 1 = v¢(0) = v,(0) (3.24)
C’est a dire que v(t) = vy(t), le signal démodulé est lui-méme le signal modulant

d’information a détecter.

I11.8 Optimisation de la PLL :
On montre que pour un systéme du 2°™ ordre, le meilleur compromis entre une courbe de

réponse fréquentielle la plus plate possible et une réponse du systéme la plus rapide possible, est

obtenue pour un facteur € = % = 0.707.

Le temps de réponse de la PLL devient alors :

3
trmin = — (3.25)

n

La pulsation propre de la PLL doit étre choisie égale a la borne supérieure de la bande de base

transmise. Soit pour un signal monophonique Hi-Fi échantillonné pour fin de numérisation :

w, = 21fe,x = 2m.48 KHz = 302. 103? (3.26)
Avec tr,;, = 10us (celle menée en figure (111.11), 80us).
Ainsiona:
kokq rd
2 — — 9 (N2
Wy, me = 91.10° () (3.27)
g =—t = (3.28)
© T RCkokyq '
Ce qui donne :
-1 _ - _ 3.-1
RC = ——= = 2.34 usetkokq = ;- = 213.10% (3.29)

Pour R = 100 Q gardée, ona C = 23.5 nF =~ 24 nF.
Comme de (2.57) ko = 11.9. 1097 — ky = 17.9mV/rd.

A partir de (3.13) et (3.14), le produit des deux constantes, k,,, du multiplieur et k du détecteur
de phase, devient : k.k,, = 200Q. Pour k = 110(V.Q) trouvé par tatonnement fixant I’indice voulue
de modulation, on obtient k,,, = 1.8V,

Ces réglages d’optimisation de la PLL sont reportés dans le circuit de la figure (111.6).
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111.8.1 Perturbation fréquentielle éventuelle de la PLL :
On suppose que la fréquence wyco issue du VCO est soumise a une perturbation dwycgo. Par

rapport au point de repos du VCO (w, = 2m.98MHz; u, = 2.5V),0na:

Wyco = Kovravec Qyco = w\;,co (3.30)

La perturbation fréquentielle du VCO s’ajoute donc a la fréquence wyco dans la figure (111.8),
ce qui modifie cette derniére selon la figure (111.14).
P

FM + Ea

VP —=E. /P
- : 1+ RCP

VelF)

.

DOco y+
Prco 1/P —— Bdyco(P)

Figure 111.14 : Schéma-bloc de la PLL avec perturbation fréquentielle

En considérant ’entrée perturbation avec entrée principale nulle, vo(P) = 0, la PLL agit en

mode de régulation dont le schéma-bloc devient comme en figure (111.15).

. Poco
5 gy (F) 1/P 1 +I;dCP

V(P

Drroa(F) K.

Figure 111.15 : Schéma-bloc de régulation de la PLL perturbée

Le signe moins attaché a la chaine principale de la figure (111.15), provient du fait que :

vo(P) =0 — @pm = 0 — @pm-Pvco = -Pvco (3.31)
La fonction de transfert de la PLL sous régulation, figure (111.15), est :
Vi (P —kg4/P(1 + RCP -k
f(P) a/P( ) d (332)

Swyco  1—Ko.—kq/P(1+RCP) Kokq + P(1 + RCP)
Ainsi pour un échelon de fréquence perturbateur d’amplitude €, la variation causée sur la sortie

ve(P) est:

— Vit — ) = [im PVy(P) = f—o (3.33)

'kd

Q
Vi(P) = P "Kokgq+P(1+RCP)

I1 y’a donc une erreur statique sur Ve(t).
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111.8.2 Correction de la PLL :

Afin de supprimer I’influence d’une perturbation fréquentielle sur la PLL, un correcteur de type
PI doit étre introduit dans le systéme qui est en mesure d’éliminer I’erreur statique sur v¢(t), figure

(111.16).

1Meg R34
My
R31 10k R32 1u Co
AN AM——— 1t
10k h
-\ee

Figure 111.16 : Correcteur PI suivi de I’étage interface VCO

La résistance R, sert a laisser passer le courant de polarisation en provenance de la sortie, et
destiné a I’entrée inverseuse de I’amplificateur opérationnel. Elle est choisie grande et par conséquent,
est négligée dans les calculs. La fonction de transfert du correcteur PI, donnée pour R, = R3; = Rj, et
C, = C, de la figure (I11.16), suivi d’un amplificateur inverseur qui compense le signe négatif du

correcteur :

S—1+ 1 14+R,CeP
E = RyCoP  RyC,P

(3.34)
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Le correcteur est inséré apres la sortie du filtre, c'est-a-dire dans la chaine de retour de la PLL.

Le schéma-bloc de la PLL, figure (111.17), est inspiré de celui de la figure (111.9).

AV
s * E K4 _
oF) _ P(l+RCOP) Vel®)

T+ R C,P
R_C,P

Figure 111.17 : Schéma-bloc d’asservissement de la PLL munie du correcteur PI

Comme dans 1’expression (3.19), I’équation caractéristique de la PLL en boucle ouverte
renseigne ici sur une stabilité conditionnelle de la PLL.
La fonction de transfert de la PLL asservie en boucle fermée, devient :
Vi(P) RoC,P

- 2
Vo(P) % (1+RC,P) + (1 + RoC,P)
0

(3.35)

La constante d’intégration RyC, introduit une fréquence de coupure basse ne permettant pas au

systeme de transmettre des tensions basses fréquences. On choisit alors :

1 —
21TROC2 -

fymin = 15Hz (3.36)
Pour que la bande passante de la PLL commence aux fréquences :

1
w >

0UR,C,P > 1 (3.37)

0C2
Avec les valeurs trouvées précédemment : kokq = 213.103s1, RC; = 2.34ps, et R,C, =

10ms, les diagrammes de Bode de I’équation (3.36) sont tracés dans la figure (111.18).
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Figure 111.18 : Diagrammes de Bode de la PLL corrigée

La fréquence de coupure basse a —3dB est a environ 100rd/s (16 Hz) avec un déphasage de 46°.

La fréquence de coupure haute a —3dB est a environ 3.10°rd/s (48 kHz) avec un déphasage apporté a

90°. Les diagrammes de Bode montrent une stabilité de la PLL. Le systéme est trés stable avec une

marge

11.8.

d’amplitude 60 dB et marge de phase de 180°.

3 Propriétés du filtre-correcteur congu :

La prise en compte de perturbation fréquentielle éventuelle de la PLL, modifie son schéma-bloc

selon la figure (111.19(a)), inspirée de celui de la figure (111.14).
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P P
V,(B)—{ Ko/ Pl s Kq Ve®) ViP)—o Kol Pl Ka v
- : 1+RCP o ®) o - 1+RCP o)
K1 +FRCF) D = W T+RC.F
R.C.P ’ — RC,F
Moo 4 +
Pyco L{1;p ‘_é;k 8 ey (P Pico L1y m@ — SV(P)

Figure 111.19 : Schéma-bloc de PLL corrigée sous (a) Perturbation fréquentielle, (b) Perturbation de

tension

Pour une entrée de perturbation fréquentielle avec entrée principale nulle, vo(P) = 0, la PLL
régulée devient selon le schéma de la figure (111.20).

Prco

& iy () —% 1/P lerPfc - Ve (®)
+ 1
DyeoP) KDHR:CRDE 2P)
2

Figure 111.20 : Schéma-bloc de régulation de la PLL munie du correcteur PI

La fonction de transfert du systéeme de la figure (111.20), est :
vi(P) —R,C,P
Saveo(P) (1 + RyC,P) + ng—gzpzu + RoC,P)

(3.38)

Pour une perturbation en échelon de fréquence d’amplitude €2, la variation de la sortie filtrée

ve(t) en régime stationnaire vaut :
Vi(t > o0) = ll)in(l) PVi(P) =0 (3.39)
Ainsi, la perturbation n’a plus d’effet sur la sortie, et on a V¢(t) = V,(t) méme en cas de

présence de perturbation. La figure (111.21) donne une vue complete du circuit PLL-VHF munie de son

correcteur PI.
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Figure 111.21 : PLL-VHF avec correcteur Pl et nouvel interface-VCO

L’amplificateur inverseur qui fait suite au correcteur, agit comme interface avec le VCO a la
place de I’étage transistor précédent, figure (111.6).
Il doit donc fournir la bonne polarisation des diodes Varicap en plus du signal filtre, au VCO.

Pour cela, un pont diviseur disposé a I’entrée non inverseuse de I’amplificateur opérationnel assure une
. . vee |, . . . . .
tension continue e, = —=. L’autre entrée lui arrive une tension combinée, en provenance de

correcteur V¢ et la sortie Vg de I’amplificateur opérationnel lui-méme :

e, =e o - =T Vo = 25V-V (3.40)

Le signe moins de cette derniére équation assure l’inversion de phase de Vi autour de la
polarisation 2.5V. Cette tension continue de consigne qui fixe la tension de repos du VCO a 98 MHz,
ne devient plus régulée par la PLL corrigée a réponse d’un passe-bande, figure (II1.18). Le CAF n’est
donc plus opérationnel.

La self d’arrét Lenoc=100pH lui est associée une capacité Cs =10nF, afin de construire un filtre
passe-bas du second ordre bloguant la tension VHF venant du VCO tout en laissant la tension Vs
(3.24) passer dans I’autre sens. La fréquence de coupure est fixée assez basse, a environ 160kHz.

Pour le méme indice de modulation assurant une bande étroite, le signal modulant est fixé a la
borne supérieure de la bande de base, soit 48kHz avec porteuse 98MHz. Ainsi, une faible distorsion du
signal démodulé est ciblée au détriment de I’excursion en fréquence standard :

AF = 8F = 0.586 x 48KHz = 28KHz (3.41)

|73



Etude et analyse de la PLL-VHF sous démodulation FM

Chapitre 111

La figure (111.22) visualise le régime transitoire obtenu, et qui s’étend jusqu’a 150us. Au-deld,

commence le régime établi montrant le signal démodulé mesuré approximativement a 47kHz durant un

temps de simulation relativement court.

Evaluate

Measurement

Value

[

] 1/ Perind_XRange\(FLTR) 200u, 250u)

A7 07208k

Figure 111.22 : Régime transitoire de la PLL optimisée

Le régime permanent est repris dans la figure (111.23), dont le spectre en fréquence du signal

VCO est donné en figure (111.24), superposé a celui issu du signal recu modulé en FM.
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Figure 111.23 : Régime stationnaire de la PLL optimisée

4

|

(97.953M,257.162m) ﬂ (98.047M,276.566m)

(98.000M,886.847m)

Figure 111.24 : Spectres des signaux FM et VCO traités par la PLL optimisée
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111.9 Retour au multiplieur AD834 :

Le Correcteur PI de la figure (I11.21) est inséré dans la PLL munie du détecteur de phase a base
du AD834, repris de nouveau en figure (I11.25). Les optimisations de la PLL menées dans le
paragraphe (2.8) ont été également considérées dans ce circuit. On espére qu’une fois optimisée et
corrigée, la premiére PLL concue avec le détecteur de phase AD834, arrivera & surmonter ses

insuffisances et faire taire ses signaux parasites.
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Figure 111.25 : PLL-VHF avec correcteur PI munie de I’AD834

ki

La figure (I11.26) visualise le régime transitoire obtenu, et qui s’étend jusqu’a 200us. Le temps
de réponse est mesuré a 100us. Au-dela, commence le régime établi montrant le signal démodulé

mesuré approximativement a 48kHz durant un temps de simulation relativement court.
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Figure 111.26 : Régime transitoire de la PLL optimisée munie de I’AD834

Le régime permanent est repris dans la figure (111.27), dont le signal du comparateur de phase
est superposé au signal démodulé. Le signal de I’interface avec le VCO, est également représenté dans
cette figure.

Le spectre en fréquence superposé des signaux d’entrée au comparateur de phase, en terme des
signaux FM et VCO, est donnée en figure (111.28). Les deux raies principales sont bien espacées de la
raie porteuse, de +48kHz de la raie porteuse culminante.

Ces resultats provenant du circuit de la figure (111.25) ainsi que ceux obtenus avec la PLL
munie du composant ABM2I en guise de comparateur de phase dans la figure (111.21), montrent bien
une démodulation homodyne a zéro FI du signal FM recu. Le signal FM de départ situé en VHF est
donc transposé directement en bande de base BF par les deux PLLS congues, sans recours a une

fréquence intermédiaire (FI standard = 10.7MHz).
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Figure 111.27 : Régime stationnaire de la PLL optimisée munie de I’AD834
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o -

(98.000M,886.206m)

(97.952M,121.926m) (98.048M,133.889m)

Figure 111.28 : Spectres des signaux FM et VCO traités par la PLL optimisée munie de I’AD834

111.10 PLL en présence de perturbation fréquentielle :

Toute perturbation fréquentielle peut étre ramenée a une perturbation de tension, appliquée a
I’entrée du VCO, figure (111.19).

I11.10.1 Effet d’une impulsion fréquentielle :

Afin de tester le comportement de la PLL de la figure (II1.25) en présence d’un bruit
fréquentiel, une source de bruit est ajoutée a la polarisation des diodes Varicap du VCO et qui est
située au niveau de I’amplificateur d’interface avec le VCO, figure (111.29).

Avec deux échelons successifs en fréquence d’amplitude symétrique £2MHz, une impulsion
fréquentielle perturbatrice est formée entre les instants 200us et 250us du régime établi du VCO.
Durant cette perturbation, la fréquence de repos du VCO passe de 98MHz a 100MHz suite a un saut de
polarisation de ses diodes Varicap d’environ —0.75V. Par consequent, les coordonnées du nouveau
point de fonctionnement du VCO situé sur la caractéristique de la figure (11.13), deviennent 2.5V —
0.75V = 1.75V et ~ 100MHz.
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Figure 111.29 : VCO de la PLL de la figure (I11.25) soumis a une perturbation frequentielle

La sortie V(F) de ’amplificateur opérationnel d’interface-VCO est reportée en figure (111.30),
ou I’on constate I’arrivée de 1’impulsion perturbatrice durant le régime établi du VCO qui commence
vers 150us. Allant de 2.5V, le niveau V(F) baisse a 1V durant la perturbation et les variations
d’amplitude aux sorties du détecteur de phase et du filtre s’arrétent pendant deux cycles et demi de ce
dernier, figure (111.30). Le signal démodulé a la sortie du filtre ainsi que celui du signal V(F), zoomé en
figure (111.31), reprennent des-que cesse la perturbation.
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500mVv
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SEL>>
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Figure 111.30 : Sortie V(F) d’interface-VCO et sorties superposees du filtre et détecteur de phase

Figure 111.31 : Sortie V(F) zoomée

De méme, en examinant le signal VCO juste-avant et apres disparition de la perturbation a

I’instant 250us, figure (I11.32), on trouve que la fréquence du VCO dépasse un peu les 100MHz
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(comme prévu sur la caractéristique de la figure (111.30)), pour revenir enfin & la bonne valeur de 98
MHz vers 400ps.

A la fin de la perturbation, la fréquence du signal VCO réclame donc un certain temps pour
revenir a sa valeur de consigne de départ, paradoxalement au retour quasi-instantané du signal
démodulé a la sortie du filtre.

Measurement Value
1/ Period_XRange(WC0), 245 5us 250us) 100.15405meg
1/ Period_XRange(WC0O), 359.5us 400us) 88 567759meg

VR

=

L

Figure 111.32 : Signaux FM et VCO a la fin de la perturbation (autour de 250us)

A

o i

I11.10.2 Effet d’un échelon fréquentiel :

L’implémentation d’un générateur permanent de bruit suit toujours le schéma-bloc de la figure
(111.19(b)). Cette fois-ci, ’amplificateur différentiel apres correcteur Pl de la figure (111.25) est
Iégerement modifié, afin de le démunir de la tension continue de consigne (fixant la fréquence de repos
du VCO) pour I’installer dans son aval et céder ainsi la place, a I’insertion exclusive de la source de
bruit additif V4 d’un milli-Volt d’amplitude et 100kHz de fréquence, figure (111.33).

Avec des résistances égales, R17 =R3s =R4s =R49 =100kQ, le gain différentiel de ’ampli apres
correcteur Pl reste unitaire, et sa tension de sortie change d’expression de (3.24) a (3.25) :

V.=V, - V. (3.42)
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Cette sortie est acheminée via une résistance de liaison, vers un étage suiveur en compagnie
d’une tension continue issue de 1’alimentation positive a travers une deuxiéme résistance. Pour une
tension continue quasi-nulle a la sortie de 1’amplificateur différentiel (tension d’offset négligeable), la
tension de consigne 2.5V est formée par le diviseur de tension que forment les deux résistances égales
(ou presque égales, en considérant 1’offset). En régime dynamique, ces deux résistances constituent
avec I’amplificateur opérationnel monté en suiveur, un additionneur non inverseur qui assure la somme
des tensions Vs (3.25) et de consigne, destinées au contrble des diodes Varicap du VCO. La tension
VHF issue de ce dernier est grandement atténuée par le filtre passe-bas du second ordre, dont la valeur
de la self d’arrét est élevée a Lenoc=1mH afin d’abaisser la fréquence de coupure a 48kHz. La bande

passante de la PLL étant justement ajustée a 48kHz, par I’intermédiaire du transformateur BF de sortie.
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Figure 111.33 : VCO de la PLL de la figure (I111.25) soumis a une perturbation fréquentielle

permanente

La tension continue de consigne étant séparée de I’amplificateur PI, peut maintenant agir en
toute sécurité des perturbations, a condition que le bruit éventuel ne la modifie pas (en continu) comme
¢’était le cas avec la forte impulsion de la figure (111.30).

Avant d’appliquer 1’échelon fréquentiel de bruit, la figure (111.34) montre la partie finale des
transitoires des signaux, aboutissant au régime permanent. Pour cela, il suffit de porter le temps de
fermeture de I’interrupteur de bruit plus grand que le temps de simulation, figure (111.33). Soit

Telose=1ms, dans le cas d’une durée de simulation de 500ps.
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La tension V(M) a la sortie du suiveur, représente la superposition du résidu VCO aux signaux
BF tels que le signal démodulé utile a 48kHz, le signal parasite a 100kHz, et la tension continue de
consigne a 2.499V=2.5V, figure (111.34).

Superposée a la tension différentielle de sortie du détecteur de phase, la tension démodulée

V(Filtre) suit un transitoire I’amenant autour d’une composante continue d’environ —100mV.

Figure 111.34 : Allure des signaux sans bruit aboutissant au réegime établi

L’arrivée brutale du bruit est prévue par I'instant de fermeture de son interrupteur, soit
Telose=300us en figure (111.33). Ayant une méme amplitude que celle du signal démodulé et corrigé a la
sortie du correcteur PI, ce bruit relativement intense est donc ajouté sous forme d’échelon fréquentiel
retardé jusqu’a I’instant ou la PLL soit verrouillée en régime établi. Ainsi, 1’absence de la tension V(N)
de bruit est représentée par une faible tension continue de 4.5mV, figure (111.35), pour qu’apparaisse a
I’instant 300ys, le bruit a 100kHz de ImV d’amplitude.
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La figure (111.35) donne les signaux, avant et aprés ’arrivée de 1’échelon fréquentiel de bruit.
En comparaison avec la figure (111.34), le signal V(M) a la sortie du suiveur et variant autour des 2.5V
de consigne (ou plus exactement 2.499V), se trouve perturbé a I’arrivée de bruit avec un transitoire lui
permettant de revenir autour de 2.5V.

Le bruit perturbe également le signal démodulé V(Filtre), non pas dans sa fréquence de 48kHz
mais dans sa composante continue qui était initialement 8 —100mV en régime établi, figure (111.34). La
fréquence utile du signal démodulé persiste donc pendant et apres la phase de correction de la PLL.
Cette phase s’étend de 300us a 480us et durel180us, figure (111.35), pour faire situer le signal V/(Filtre)

autour de 400mV (sans changer pour autant, sa fréquence 48kHz).

=B = 1=

Figure 111.35 : Signaux avant et aprés ’arrivée de 1’échelon fréquentiel de bruit

111.11 Conclusion :
Dans ce chapitre une étude dans le domaine temporel est faite. Ainsi un multiplieur de type

ABM2I est présenté, apres une conception d’une PLL-VHF a été assistée, sa fonction de transfert est
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montrée dans le paragraphe 111.4. Une démodulation FM a base de cette nouvelle version de PLL-VHF
est detaillée. En suite, on a vu les propriétés de cette PLL implémentée afin d’optimiser et corriger.
Enfin une PLL en présence d’une perturbation sous forme d’une impulsion et un échelon fréquentiel a

eté étudiée.
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V.1 Introduction :

Dans la synthése du filtre de boucle, sont prévus des degrés de liberté supplémentaires
a travers I’introduction d’un filtre d’ordre non entier (ou fractionnaire) [44]. Cette prévision
réalisée dans ce chapitre, est fondée sur la théorie de la dérivation fractionnaire. Dans un
premier temps, le formalisme mathématique de la dérivation d’ordre non entier ainsi que ses
principales applications, sont présentés. Puis, la méthodologie de synthése d’un filtre d’ordre

non entier fondée sur la récursivité fréquentielle, sera décrite.

IV.2 Intérét des filtres d’ordre non entier :
Pour le filtre passe-bas d’ordre n, entier ou non entier, ses diagrammes asymptotiques
fin aux suivent, une demi-droite a pente —nx20 dB/décade pour le gain, et —nx90° pour la

phase, figure (1V.1).

‘Gﬂjﬂ (dB)
@ (rad/s)
A Phase (rad)
p- 0 (rad/s)
-2
---------------------- $ - n* _'?[J."z
= ;

Figure 1V.1 : Comparaison des diagrammes asymptotiques de Bode d’un filtre passe-bas

d’ordre entier (en noir) et non entier (en rouge)

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

synthese du filtre.
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IV.2.1 Formalisme mathématique généralisé a la dérivation d’ordre non
entier :
Un dérivateur d'ordre n quelconque, appelé dérivateur généralisé [45,46],est tel que sa

grandeur de sortie s(t) est proportionnelle & la dérivée n'™ de sa grandeur d'entrée e(t),
soit :

(4.1)

S(t) = T"Dle(t) = 1" (dz(tt)>

Ou D = d/dt et n est un entier ou non-entier, réel ou complexe, tandis que t désigne la
constante detemps de différentiation, réelle et positive, introduite a la puissance n afin de
simplifier la forme canonique de la transmittance ainsi que I'expression de la fréquence de
transition, et qui constitue une fréquence caractéristique du dérivateur dans l'espace des
fréquences. Lorsque la partie réelle de n est négative, on obtient une intégration, d’ou I’on
parle indifféremment de dérivateur généralisé ou d'intégrateur généralisé.

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

I'équation (4.1) détermine I'équation symbolique :

S(P) = T"P"E(p) (4.2)
De laquelle se déduit la transmittance :
D(P) = (tP)" (4.3)
La réponse en fréquence correspondante a la transmittance D(p) est alors donnée par :
D(jw) = (jtw)" (4.4)

En posant w, = 1/t, appelée fréquence au gain unité ou fréquence de coupure de

I’axe des zéros dB, elle s’écrit :

W n
D(jo) = (j—) (4.5)
Wo
Le gain et la phase sont donnés respectivement par les relations :
- u) n
DG = () (46)
. T
arg(D(jw)) = no 4.7)

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

égale a /4.
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4 D(jo) dB 4 arg(D(jw))

i1
6n dB/oct n—
0 dB /mu

Figure 1V.2 : Diagrammes de Bode d'un dérivateur d'ordre réel positif

SY
Y

1VV.2.2 Applications :

L’¢tude des équations différentielles non entiéres est une des spécificités de ces
travaux, dont le theme général des recherches est la dérivation non entiere en tant
qu’opérateur et outil de modélisation. Les equations différentielles non entiéres sont une
généralisation des équations différentielles classiques. Dans de telles équations, 1’ordre de
dérivation n’est plus entier mais réel.

A ce jour, la dérivation non entiere intervient dans les problemes de représentation,
analyse, synthése, simulation, modélisation, identification, observation, commande, filtrage,
reconnaissance des formes, détection de contour, etc. Les disciplines particulierement
concernées sont quant a elles: I’Electrotechnique (modélisation de moteurs, de
transformateurs, effets de peau, modélisation de batteries, piles a combustible et
supercapacités), I’Electronique et les Télécommunications (boucles a verrouillage de phase,
...), PElectromagnétisme (modélisation de matériaux diélectriques complexes, ...), le
Thermique (modélisation et identification de systémes thermiques, ...), la Mécanique et la
Mécatronique (isolation, vibratoire, ...); 1’Automatique (commande robuste, identification,
observation et commande de systémes non entiers, ...), la Robotique (Modélisation, Suivi de
trajectoire, Planification de trajectoire, ...), le Traitement du signal (filtrage, restauration,
reconstruction, analyse de bruits fractals, ...), le Traitement d’image (modélisation
d’environnements fractals, reconnaissance des formes, détection de contour, ...), la Biologie
et la biophysique (conductance électrique systemes biologiques, modélisation de neurones et
de muscles, ...), la Physique (analyse et modélisation de phénoménes de diffusion, ...) [45-
48].
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L’idée d’introduire de la dérivation non entiére dans une boucle de commande a pour
la premiére fois été publiée (au Japon) par S. Manabe en 1961 [49]. Un régulateur non entier
¢tait utilisé dans cet article pour améliorer les performances d’un asservissement en présence
de saturations. Les bases de la commande CRONE (ou Commande Robuste d’Ordre Non
Entier) trouvent quant & elles leurs origines dans la seconde moitié des années 1970, lorsque
A. Oustaloup amis en ceuvre un régulateur d’ordre non entier pour la commande robuste d'un
laser & colorant continu [47,50].

Il s’est avéré par la suite que d’autres auteurs avaient auparavant suggéré des stratégies
de commande analogues (sans parler de dérivation non entiere) pour assurer la robustesse
d’une boucle de commande vis-a-vis des variations de gain [51,52], sans pour autant décrire
une methode pour y parvenir. Grace aux travaux d’A. Oustaloup et de son équipe, de telles
méthodes existent maintenant et reposent sur 1’introduction de la dérivation non enti¢re dans
la boucle de commande. Les idées présentees dans [51,52] ont depuis éte tres largement
dépassées. L’originalité des strategies les plus élaboreées de la commande CRONE consiste a
introduire de la dérivation non entiere (réelle ou complexe) directement dans 1’expression de
la boucle ouverte, permettant ainsi sa paramétrisation avec un faible nombre de paramétres.
L’optimisation de la loi de commande est ainsi réduite a la recherche de ces parameétres. Un

exposé complet des différentes genérations de la commande CRONE est proposé dans [53].

IV.2.3 Domaines d’intérét pour la démodulation de fréquence :

Comme décrit dans I’introduction, 1’utilisation de filtre d’ordre entier dans les PLLs,
limite les possibilités de correction de la boucle d’asservissement. Ainsi, dans le cadre de nos
travaux de recherche, la dérivation d’ordre non entier sera introduite dans le filtre de boucle
de la PLL.

V.3 Méthodologie de synthése d’un filtre d’ordre non entier :

La méthode fondée sur la récursivité fréquentielle, permet d’implémenter un filtre réel
entier pour approximer un filtre d’ordre non entier borné en fréquence. Cette récursivité
fréquentielle porte sur les zéros et les pbles de la fonction de transfert du filtre réel [51]. Le
principe de la synthése est présenté ici, ainsi que les relations entre les composants du filtre et

I’ordre non entier considéré.
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IVV.3.1 Distribution récursive des zéros et des poles :

La figure (1V.3) illustre le principe de la distribution récursive des zéros et des poles
pour implémenter un filtre d’ordre non entier.

Le lissage des marches d’escalier du diagramme asymptotique de gain peut étre
matérialisé par une droite, appelée droite de lissage du gain de pente n x (—20 dB)/dec pour

n compris entre O et 1.
Le lissage des créneaux du diagramme asymptotique de phase peut étre matérialisé par

une droite, appelée droite de lissage de phase d’ordonnée n X (—90°) (n compris entre 0 et 1),

et qui est égale a la moyenne de la variation asymptotique de la phase.

|F(o)lga
0
—
T-<\. -20dB/dec
-
T\, -20dB/dec
e 0
N 20dBidec

ve, 0
< > < P N S— S > < > ;f(hz)

Arg|F(o)leq n o n o n o n

7L IR NN IS R S AT R

_900 - ——

Figure 1.3 : Distribution récursive de poles et de zéros avec lissage des digrammes

asymptotiques de gain et de phase

1V.3.2 De la récursivité a la dérivation non entiere :

Dans la mesure ou le diagramme asymptotique d’un intégrateur d’ordre non entier
résulte d’un lissage de gain et de phase, la somme des réponses en fréquence de plusieurs
cellules de base mises en paralléle est a calculer afin d’exprimer son ordre non entier n.

La synthése du filtre d’ordre non entier est obtenue a 1’aide d’un arrangement paralléle

récursif de cellules RC série. Il est donc plus facile de résonner en admittance.
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Considérons la fonction de transfert de base d’un simple intégrateur, réalisé par une

cellule RiC; série, figure (1V.4).

Figure 1V.4 : Filtre passe bas RC de base

L’admittance enjwd’une cellule RC série de rang i a mettre en paralléle, s’exprime par:

.(.0)>= jGo _ jGw 48)
i\ T+HRCo  1+)2 '

wj

AVec :
= 1 4.9
Ou encore :
. W
Y('w> C ];i CS('w) (4.10)
1 ](l)i 1 11+m2 1+ ](ol)i

Les diagrammes asymptotiques de la réponse en fréquence de 1’admittance Y sont

présentés en figure (1V.5).
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4 [Y(o)| (dB)

» (D (rad/s)

A ArgY (jo)

S

» (D (rad/s)

Figure IV.5 : Intégrateur simple étudié

Afin de simplifier les calculs, des facteurs récursifs p et g sont utilisés :

p\i
q
Et:
w; = q'w, (4.12)

Avec w, pulsation de référence représentant la borne basse-fréquence.

Apreés identification, nous pouvons écrire :

iUa) =) SUG (4.13)
En posant :
Wi
q= o; (4.14)

Nous pouvons déduire les relations suivantes pour le rang i+1 :

p i+1 p/p i p
Wi+1Cip1 = (a) = a(a) = awici (4.15)
wis1 = 4wy = qq'we = qu; (4.16)

94



Etude comparative de la PLL-VHF d’ordre entier et fractionnaire Chapitre IV

Et:
1 1
=q
Ri+1Giv1 RiG
Le rapport entre les résistances en fonction des paramétres de récursivité est définie

(4.17)

par :

Rivi _q 1
=—=— 4,18
R, p_a (4.18)
Et nous faisons de méme pour le rapport entre les capacités :

G; 1

P (4.19)
G 9°

Connaissant les paramétres de récursivité, nous allons maintenant essayer d’en déduire

I’ordre du filtre réalisé en fonction de ces parametres de récursivité.

1

1
—
o
—

Figure 1V.6 : Structure RC récursive étudiée

Pour simplifier 1’étude, nous avons numéroté les cellules récursives, figure (1V.6),
comme il faut aussi considérer o et n grands devant un. Des valeurs inférieures a 1,
impliqueraient I’inversion des rangs, c'est-a-dire que le rang 1 aurait une fréquence de
coupure inférieure au rang -1.

Cela permet d’admettre aux fréquences voisines de la fréquence de travail, que les
cellules de rang plus faibles (fréquence de coupure plus basse que la fréquence de travail) se
comportent de facon résistive. Les cellules de rang plus élevé (fréquence de coupure
supérieure a la fréquence de travail) se comportent de maniére capacitive. Comme n est grand
devant 1, leur impédance équivalente est grande (circuit ouvert). Le schéma équivalent est

présenté en figure (I1V.7).
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Figure V.7 : Structure récursive simplifiée

Le comportement du filtre aux fréquences voisines de la fréquence de travail est

caractérisé par ’admittance suivante :

Y(jo) = Geq + 3 : (4.20)
o pRglon
Avec :
i ZRG = (om)'wy (4.21)
w, représente la fréequence de coupure de la cellule centrale (indice 0).
Nous pouvons écrire I’admittance sous une nouvelle forme :
]. _C
Y(j00) = Geg |1 + —ocd (4.22)

wWxWj

Avec G4 représentant la conductance équivalente a I’ensemble des résistances en

parall¢le. L’expression de G.q €st donnée comme :
i-1

1 : 1
=—[a N+ tat+l+at+a == > of  (4.23)

Geq = R R
k=—

En effectuant un changement de variable k' = k + N, nous obtenons :

1 1+N 1 1+N N

' " 10(—0(
k N_
eq R z R z R a—1 (4.24)
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L’équation (4.22) peut se réécrire :

1oi — a~N 1+ jﬂ
t)(iczi)=§ “—1 1+j2f (4.25)
En posant :
1 171 a—1 1 a(l—a N-171)
ol " apl@) @A el T e 1o (*20)
Sachant que w; = (am)'w,, Nous pouvons écrire :
Wi _ad - o™ (4.27)

w; 1 — o N-i

Nous allons étudier le comportement aux fréquences voisines de la fréquence de

travail w;;; = onw;. L’admittance devient :

i+1 _a—N1+jw(:)
Y(jw) == L 4.28
u)(iu)i) R N 1+ > ( )
W41
Avec :
Wipg _ 11— N2
= . 4.29
w;j 1— o N-i-1 ( )
En remplacant w;,,par oanw;dans 1’équation précédente, nous obtenons :
Wiy 1—oN
= , 4.30
o g (4.30)
De Ia, nous pouvons déduire en posanti =i+ 1:
Ofyy _ -
= , 4.31
o, = TN (4.31)
Et nous pouvons constater que :
w; w; Wi W
L L (4.32)

Wi Wi O Wiy
Néanmoins, la considération d’un grand nombre de cellules (N et i suffisamment
grands) permet d’écrire :

! !
w;j w; W; W
i+1 1+2 1 i+1
= =net—S=——=0« (4.33)
Wi Wiy Wi Wiy

Cette équation permet de mettre en évidence les parametres de récursivité entre les
fréquences de la fonction d’admittances étudiée. Les diagrammes asymptotiques de gain et de

phase de la fonction d’admittance Y sont représentés en figure (IV.8).
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Y(jw)|
4 ' ! ' ! : r :
! | ! ' ! : Droite d& lissagg
! Lo o ! ! : ' :
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: : : i : o :
i i i i ./,A i
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Figure 1V.8 : Diagramme asymptotique de I’admittance

Les pentes des segments ABet A'B’décris sur le diagramme asymptotique de gain et la

courbe de lissage, sont respectivement données par les équations :

AdB AdB
B ———¢etAB' + (4.34)
loga + logn loga
Desquelles, nous pouvons déduire 1’expression de I’ordre en fonction des facteurs
récursifs :
! (4.35)
n=——-—: .
1 + ogn
log a

L’équation (4.35) donne I’expression de l’ordre non entier réalisé a partir de la
récursivité.
Nous pouvons retrouver les mémes expressions en partant du calcul de la courbe

asymptotique et de lissage du diagramme des phases.
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Compte tenu des relations précédemment établies entre les facteurs récursifs, par les

relations (4.18) et (4.19) que nous rappelons ici :

p q°
a=—etn=— 4.36
q n > (4.36)

L’ordre réalisé s’exprime en fonction des paramétres récursifs des composants du
filtre :
lo
n= 08P _ 1
logq
Formule valable pour n compris entre -1 et 1. Pour réaliser un ordre fractionnaire

(4.37)

supérieur a 1 (ou -1), il suffira de décomposer le filtre en deux parties, une entiére supérieure
ou égale a 1 et une autre fractionnaire comprise entre -1 et 1.

Cette méthodologie de calcul peut étre reprise pour n’importe quel type de filtre. La
méthode de récursivité peut étre généralisée en utilisant les deux équations (4.35) et (4.37)
Dans le but d’aider le concepteur quant a I’exploitation des résultats des modeéles théoriques,
A. Oustaloup a élaboré des modeles pratiques suffisamment significatifs pour leur précision,
chacun d’eux propres a un domaine de valeurs de n. L’un d’entre eux établi en boucle fermee
pour les ordres compris entre 1 et 2, est présenté au tableau (IV.1) [47]. A cet effet, des
mesures expérimentales ont été effectué sur des systemes d’ordre non entier, et les valeurs
normalisées des résistances et des capacités ont permis d’obtenir naturellement les ordres

suivant :

Ordre de filtre 1/6 0.2 1/3 0.4 0.55 2/3 0.8 5/6
(n)
o 1.411 | 1411 | 1.778 | 215 | 2.611 | 3.165 | 3.832 | 5.641
1 5.641 | 3.832 | 3.165 | 3.165 | 2.154 | 1.778 | 1411 | 1.411

Tableau IV.1 : Exemples d’ordre fractionnaire de filtre et leurs facteurs récursifs

IVV.3.3 Implémentation des filtres d’ordre non entier bornés en fréquence :
Dans le paragraphe précédent, des cas particuliers d’implémentation des filtres d’ordre
non entier ont été présentés. Néanmoins, une implémentation générale de filtre d’ordre non
entier peut étre utilisée, prenant également en compte les effets de bord par un bornage en
fréquence. Le bornage en fréquence (localisation de I’ordre non entier), permet de réaliser

avec précision I’ordre désiré.
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La méthode d’implémentation d’un filtre d’ordre non entier est décrite par A.
Oustaloup dans son ouvrage sur la dérivation non entiére [54-57].

Soit un dérivateur D(p) généralisé d’ordre n borné en fréquence :

n

w\P 1+w%
D(P)=(—) 9 438
on) \ 132 (4.38)

op

Ou w, est la pulsation au gain unité, w;, et w, sont respectivement les pulsations
hauteet basse entre lesquelles I’ordre non entier doit étre réalisé. Ce bornage en fréquence est
réparti par rapport a la pulsation au gain unité (w, = (wp, * wp)?).

Ce dérivateur résulte d’une démarche fondée sur la récursivité. Elle repose en effet sur

une distribution récursive de zéros et de poles.

D(P) = b1Iim Dy (P) (4.39)
Avec .
oonn N 1+
u
Dy(P) = (—) 1_[ = (4.40)
O/ i1+ —
= o

Ol @y est un zéro de rang k, wy est un pdle de rang k, et 2N + 1 est le nombre de
poles et de zéros.

Les parameétres de récursivité sont définis par :

w w
a=— ety = —tL (4.41)

A partir de ces équations, il est possible de déterminer le nombre de pdles et de zéros

nécessaire a la réalisation localisée de 1’ordre non entier désiré.

IVV.3.4 Contraintes de la forme récursive :

Le principal inconvénient de la structure récursive est le grand nombre d’¢léments
nécessaires pour réaliser un ordre non entier sur une large plage de fréquence. Autrement dit,
si le nombre de cellules récursives est limité, une ondulation pourra apparaitre sur les courbes
de gain et de phase. Le nombre de cellules est donc déterminé par la zone de fréquence et la
précision (facteur de récursivité q) voulue du filtre d’ordre non entier a réaliser.

De plus, I’ordre non entier est obtenu & partir d’une alternance de pente nulle et de
pente proportionnelle & 20dB/décade. L’alternance doit commencer avant et se terminer apres
la zone de fréquence désirée pour 1’ordre non entier, afin d’éviter les effets de bords liés a

I’utilisation du phénomene de lissage.
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Cette théorie permet de comprendre le mode de construction d’un filtre d’ordre non
entier, mais a pour principal inconvénient de nécessiter beaucoup d’éléments en paralléle.
Néanmoins, il est possible de réaliser un ordre non entier sur une toute petite plage de
fréquence avec un nombre limité d’éléments récursifs. Dans ce cas précis, 1’étude directe de la

fonction de transfert donne une approche plus fine.

V.4 Exemple de calcul du filtre de boucle d’ordre 1/2 :
Prenons un filtre RC de forme récursive en paralléle, décrit en figure (1V.9).
i
»--

R*a R Rlo

—_—C N C Cin

A4

Figure 1V.9 : Filtre récursif a calculer

Un choix doit étre fait sur le facteur de récursivité . Ce choix permet de déterminer la
précision de I’ordre non entier. Si q est grand, le lissage de la courbe de gain ne sera pas
parfait. Néanmoins, un facteur q faible entraine un grand nombre de cellules récursives. Par

conséquent, nous prenons comme hypotheése de départ :

(1)'
q=—+=33.64 (4.42)

Wj
Pour obtenir un ordre 1/2, on reprend I’équation (4.37) qui entraine :
p =195.112 (4.43)

De 13, nous pouvons déduire avec 1’équation (4.36) les parameétres de récursivité a et

p q*
a=—=58etn=—=05.8 4.44
q > (4.44)

Le filtre est réalisé avec les données calculées pour obtenir un ordre 1/2. La théorie

suppose un nombre infini d’éléments de part et d’autre de la cellule centrale, pour réaliser un
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filtre d’ordre non entier. Pour des raisons de réalisation physique, on se limite & un nombre

fini de cellules. Plus ce nombre sera grand et plus les résultats seront fideles a la théorie.

V.5 Tracés de Bode de la PLL fermée d’ordre entier :

Afin de tracer les diagrammes de Bode du circuit de la figure (111.25), un changement
majeur dans Pspice lui est requis. Le signal modulant doit apparaitre comme dans les schéma-
blocs des figures (111.8), (111.9), et (111.17). Au titre de comparaison entre PLL de différents
ordres, il est aussi plus simple de rendre variable I’ordre de la PLL en remplagant son filtre de
boucle au 1* ordre par un filtre d’ordre n (la PLL devenant d’ordre n+1).

Dans ces perspectives, la source compacte FM est remplacée par un composant ABM
jouant le réle de modulateur FM, figure (1V.10), et dont I’entrée lui est appliquée le signal
modulant avec I’indice de modulation comme amplitude. L’amplitude AC du signal modulant
est quant a elle, ajustée afin de compenser la faible amplitude de sortie V/(Filtre) mesurée au
maximum a 150mV en figure (111.27). Ceci permet de placer la bande passante de la PLL a
0dB dans le tracé d’amplitude de Bode. Le filtre de boucle est également remplacé par un
composant ABM, qui montre sa fonction de transfert (celle du 1° ordre élevée a la puissance
n), figure (1V.10).

Modulateur — E‘;a {5
. EM gor i X1 Wi
. U=asRr AR =
V3| sinZ*pi*{Fpl*time+V(3IN)) f i .
VOFF=0 U?_‘:‘JV\.- yz. . US en ABM : modulateur FM + filtre BC
\"AI.‘PL-={ir-“'|:>e} T IDRE ) ADE4 info non sinuscidale sous large bande, avec excursion standard
FREZ = [Fmod] e
4

07 - AC = 2304V Y
FARAMETERS: & TR Voo

I
—_—— r
Fp = 58Meg Tu
Fmod = 48kHz Gl 2Rl . Ly
1 Ay

delta_F = TEkHz
indice = [delta. F/Fmod]

n=1 L

COUPLING =03

I F o«

i _ K_Linsar
LsLeLT

COUPLING = 03 o

"
Z| ELAPLACE

L)
F'—'"ﬁf i VEING, HiN) | R3B
L1z L1z (3] * E 1 1 . » Vipwrs(1+2.4u"s,n}

iug
o

COUPLING =03

[ xs

o
|
T
z

=l K_Linsar

b L
ogl=

128 <& L3 = 1.88uH
L4war.=0.TuH
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- 0 ]
*‘? 321 - RERS sARMNETERS "
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Figure 1V.10 : PLL avec source FM et filtre de boucle comme composants ABM
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Il est a rappeler qu’en FM standard, I’excursion en fréquence est fixée a AF=75kHz et
par conséquent I’indice de modulation 6=AF/F devient variable avec la fréquence, figure
(IV.11). Ainsi pour des fréquences F < (Fmax=48kHz) bornées donc par la bande passante de
la PLL, I’indice de modulation reste supérieur a I’'unité indiquant une nature a large bande du

signal FM utilisé.

720

___________________________________________________________________________________________

100H= 1.0EH= 10EH= 100EH= 1.0MH=
o 75k/frequency

Freguency

Figure IV.11 : Indice de modulation fonction de la fréquence

Malheureusement, 1’outil mathématique des tracés de Bode est linéaire et permet donc
une analyse en petits signaux. Il ne prend pas en charge les aspects non linéaires de signal
(FM, indice) ou de circuit (modulateur FM, multiplieur). Pspice réalise I’analyse de Bode
dans son profil de simulation AC sweep/noise dans lequel, tout composant non linéaire (diode
varicap, transistor, multiplieur, etc ...) est d’abord linéarisé en calculant son impédance ou
transconductance complexe autour de son point de polarisation (par I’utilisation de dérivatives
partielles aux points de fonctionnement) [58].

En utilisant ce profil de simulation, avec un type de balayage AC logarithmique en
décade commencant de 0.16Hz (1rd/s) a 1.6MHz (107rd/s) et utilisant 1000 points/décade, les
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tracés de Bode de la PLL d’ordre 2 (n=1 par défaut) de la figure (IV.10) sont reportés en
figure (1V.12).

Measurement Value
Cutoff_Highpass_ 3dB(db{\V(Filtre))) 15.53064
Cutoff_Lowpass. 3dB{db(ViFiltre))) 47. 71512k

ad

-288d

-480d : - -
168mHz 1.8Hz 186Hz 18KHz 1. 8HHz
+ P{U{FILTRE})+188d

Frequency

Figure I1V.12 : Tracés de Bode du circuit de la figure 1\VV.9 munie d’un filtre RC d’ordre n =1

Les traces de Bode sont obtenus par 1’utilisation des sondes avancées « dB magnitude
of voltage » et « phase of voltage », ou bien par la fonction « Bode Plot dB - separate() »
depuis la fenétre probe des résultats.

Les formes de la réponse fréquentielle d’amplitude et de phase de la figure (1V.12),
sont identiques a celles théoriques de la figure (111.18). Afin de caler au mieux les fréquences
de coupure de la réponse obtenue en passe-bande, figure (1VV.12), a celles théoriques (16Hz et
48kHz) de la figure (111.18), les valeurs du transformateur a deux secondaires avant correcteur
PI ainsi que celles des composants de 1’étage amplificateur de sortie V(Filtre), ont dues étre
réajustées, figure (1V.10) (voir calcul de leurs transmittances en annexe). Les fréquences de

coupure sont alors mesurées a 15.9Hz et 47.7kHz, figure (1V.12).
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Cependant, la courbe de phase commence a —90° (dG au signe moins de la sensibilité
du détecteur de phase, figure (11.4)) et reste décroissante apreés la fréquence de coupure haute
alors qu’en figure (111.18), la phase débute a +90° et se trouve bornée a —180° apres la
fréquence de coupure haute. L’écart de phase initiale étant de —180°, ou encore +180°, I’ajout

de cette derniére redonne une phase initiale de +90°, figure (1V.12).

IVV.6 Tracés de Bode de la PLL fermée d’ordre quelconque :

Toujours sous un profil de simulation AC sweep/noise délivrant les tracés de Bode du
circuit de la figure (IV.10), I’analyse est effectuée cette fois-Ci sous un ordre n variable du
filtre de boucle. Pour cela, la case « parametric sweep » est cochée et le parametre global est
nommeé n. La liste choisie des ordres contient dix valeurs : n =0.1, 0.3, 0.5, 0.7, 1, 1.2, 1.5,
1.7,2,et2.5.

Les tracés de Bode obtenus sont en figure (1V.13), ou les deux courbes (d’amplitude et
de phase) numérotées 1 sont liées a ’ordre n=0.1 du filtre (ordre 1.1 de la PLL), et ainsi de
suite jusqu’aux deux courbes numérotées 10 qui sont liées a ’ordre n=2.5 du filtre (ordre 3.5

de la PLL).
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Measurement 1 2 3 4 5
Cutoff_Highpass_3dB(db(V(Fittre)}) 1593387 | 1593303 { 1593228 { 1593159 : 15.93064
Cutoff_Lowpass_3dB(db(V(Filtre}}) 7911313k | 67 487594k | 55.63684k | 53.92521k : 4T7.71512k
i3 T i 9 10
1553006 | 1592924 i 1592873 1 1592800 | 1592687
g £4.57314k ; 40.82414k | 38.78613k | 36.22450k | 3288348k
e — - eyt
=
,z"x
e
& 1
28 i
//f
P
—up- 10
_ﬁ ﬂ_
oo 1 DB{U{FILTHE}}
— CR— -
ad - Eoogl. o A
1
—288d
10
-4a6d T T T T
168mHz 1.8Hz 188Hz 18KHz 1.8HMHz
o - P{U{FILTRE)})+188d
Frequency

Figure 1V.13 : Tracés de Bode du circuit de la figure IV.1 avec n = 0.1 (mesure 1)

jusqu’a 2.5 (mesure 10)

Les familles de courbe obtenues comme réponses d’amplitude ou de phase de la PLL,

sont monotones vis-a-vis des valeurs entiéres ou fractionnaires de son ordre. En fonction de

lordre croissant, les fréquences de coupure basses restent pratiquement inchangées mais

celles hautes subissent une nette diminution allant de 79kHz pour n=0.1 jusqu’a environ

33kHz pour n=2.5. Ceci revient a dire que la PLL devient plus sélective avec des pentes de

filtrage de plus en plus grandes. La rotation de phase devient aussi de plus en plus prononcée.
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IV.7 Analyse de bruit du circuit PLL :

Pspice est en mesure de mener une analyse de bruit généré par chaque résistance ou
semiconducteur du circuit, et ce, pour chaque fréquence spécifiée au profil de simulation AC
sweep/noise. Par exemple, les contributions séparées en bruit d’'une diode comme le bruit
thermique, de grenaille (shot noise), ou de scintillement (flicker noise), sont toutes
considérées par Pspice [58]. Ainsi dans une analyse de bruit sont évalués :

e Le bruit total de sortie, qui est le quadratique de la somme RMS (valeur efficace) de
toutes les contributions de composant propagées a la sortie spécifiée.

e Le bruit d’entrée, qui est le bruit équivalent de la source d’entrée générant le méme
bruit total de sortie a travers un circuit idéal non bruyant (¢’est donc le bruit total de

sortie divisé par le gain du circuit [58].

Les résultats d’analyse de bruit sont réunis dans le fichier de sortie de simulation,
comme ils peuvent étre tracés en fonction de la fréquence a ’aide des variables adéquats.
Pour cela, le profil de simulation AC sweep/noise est complété comme suit :

L’analyse de bruit est validée en la cochant, et on indique aussi :

e Sortie en tension : V(Filtre), ou ’on désire calculer le bruit total de sortie.

e Source I/V: V3 (source d’entrée modulante), source indépendante ou I’on désire
calculer le bruit d’entrée équivalent.

e Intervalle : 10, nombre n désignant qu’a chaque n"*™ fréquence on désire montrer dans
le fichier de sortie, la contribution de tout le circuit dans le bruit total. Pas d’effet sur

les tracés affichés.

Dans la fenétre probe des résultats, des variables de bruit existent parmi les variables
de sortie de simulation listées a 1’aide de I’icone « Add Trace ». On peut ainsi visualiser en
fonction de la fréquence, la contribution de chaque type de bruit issu de n’importe quel
composant du circuit étudié, ainsi que le bruit total de sortie et le bruit équivalent d’entrée.
Par exemple, est utilisée la variable NTOT(ONOISE) pour le bruit total de sortie en V2/Hz,
V(INOISE) pour le bruit équivalent d’entrée en V/+/Hz, et V(ONOISE) pour la tension RMS
du bruit de sortie en en V/+/Hz.

La figure (1VV.14) montre le bruit total de sortie de la PLL, ainsi que le bruit équivalent
a la source d’information modulante (ramené donc a I’entrée du modulateur FM). Des
mesures sont effectuées a la fréquence 1 kHz, au milieu géométrique de la bande passante de

la PLL. On note ainsi un maximum de 657nV?/Hz de bruit total & la sortie, et une constante
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d’environ 1.87 V/v/Hz de bruit équivalent d’entrée. Ce bruit d’entrée cesse d’étre constant et
s’amplifie fortement, une fois que le gain de la PLL chute notablement juste avant 1MHz,
figure (1V.14).

Trace Hame Y1 Y2 ¥i-%¥2 ¥ Values 1.0003K | 160.000m
¥ Values 50.323K | 24763 50.298K WVIINOISE) 1.8677 1.8680
NTOT{OMOISE) | 465.332n | 4565.332n | 0.000 NTOT{OMOISE) | 656.955%n | 65.548p
L b e e e,
680n- fF/’
H
!
#
480n- 4
;/.-'
!
200n- i
7
__.I'
i
o
8- |
oo « HTOT(OHOISE)
30u-
20U-
- A 4 Ay o A 4 MG S B
au-
1668mHz 1.0Hz 1080Hz 10KHz 1. 0HHz
& A U{IMOISE)

Frequency

Figure 1V.14 : Bruit total a la sortie V(Filtre) et bruit équivalent a 1’entrée de source V3 de la

figure (1V.10) paramétrés par 1’ordre du filtre de boucle

La bande passante du bruit de sortie est de 25Hz a 50.3kHz (n = 0.1), limitée au niveau

657n/v/2 = 465nV2/Hz. L’augmentation de 1’ordre de la PLL fait diminuer de fagon

monotone, son bruit total de sortie.
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IV.8 Démodulation FM homodyne a base d’une PLL-VHF d’ordre
fractionnaire :

1V.8.1 Démodulation par PLL d’ordre 1.5 :

Dans cette partie, la PLL-VHF de la figure (I11.21) est reprise avec un filtre d’ordre
0.5. Un multiplieur de type ABM2I est utilisé pour faciliter 1’intégration d’un filtre d’ordre
non entier dans la chaine directe de la PLL étudiée, figure (IV.15). Les deux facteurs de
récursivité sont choisis a 5.8 (a=n=5.8). La réalisation physique oblige a se limiter a un
nombre fini des cellules, trois en figure (1V.15).

(W[3EINT) * V{%INZ))/ 130 .
- vl

VOFF=p V3 e auT- Wi
VAMPL = 1V N N ? % ) 00 RP1> R7Z> R4
FC={Fg} 3 z aUT-4— W = . =
MOD = {indice} \. - 3 = i .
FM=fFmod} =5 F= 78 E| £ £ PARAMETERS.
COUPLING =-0.9 A : ) = = = RO = 100
=" R[5 = = = CO = 24n
0=
® w ) PARAMETERS: | o L | B 2 ordre = 112
K_Linear ;?; Lo =p = BaMeg 100> £ & E slpha =55
Lz ) I\ Wvzent Frod = 43kHz etz=58
. Lc indice = 05850375 o7l FFCTE SeTE =
?22; u Lo |12e 4 Wmed ? f §
o 4n 134,82 D01 ; COUPLING = 0.8 ) g z
2 i S S
04 . Z M =] a g
% H % K_Linear o, = S
© 3Tk g & L =
BFRIZAPLA I L4 COUPLING =0.9
Q4 L3 ({Ldvar} PARAMETERS: K3
L2 = 1.88uH = K_Linear
i Ldver = 0.7uH . LSLELT
1 =0
RE lcis  Ra c1g G Re
22k Tnm 2 T ) L‘T 125 880Kk
== hMeg R34
-0

Figure IV.15 : PLL-VHF munie d’un filtre de boucle d’ordre 0.5

La réponse d’amplitude en fréquence du filtre est montrée a la figure (IV.16), qui

montre une atténuation de 10 dB/décade.
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' : : : T

Probe Cursor

Trace Color | Trace Name Y1-Y2
XValues | 10.000M | 1002311 [-80.231M
DB(V(RT1:1)) | -19.857 10613

10881z 1.0KHz 18KHz 188KHz 1.68HHz 18HHz 186HHz 1.8GHz

aHz
o DB{U(R71:1))
Frequency

Figure 1V.16 : Réponse d’amplitude en fréquence du filtre de boucle d’ordre 0.5

La figure (1V.17) visualise le régime transitoire obtenu, qui s’étend jusqu’a 150us. Au-
dela, commence le régime établi montrant le signal démodulé et mesure a 48.7kHz durant un

temps de simulation relativement court.

3T

2.0

1.00

U

-1.00

-2.00

fs 20us Lbus 6Bus 86us 180us 120us 140us 160us 180us 280us 220us 240us 268us 280us  386us
= U(UD) « W(FLTR) « W(F)
Tine
Measurement Results
Evaluate Measurement Value
1! Period_XRange(V(ftr),200u,250u) 4868355k

Figure 1V.17 : Régime transitoire de la PLL-VHF d’ordre 1.5
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1V.8.2 Démodulation par PLL d’ordre 2.5 :
La figure (1V.18) représente la PLL-VHF munie d’un filtre d’ordre 1.5. Les deux

facteurs de récursivité sont conservés a la valeur 5.8.
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Figure 1V.18 : PLL-VHF munie d’un filtre de boucle d’ordre 1.5

La figure (1VV.19) montre une atténuation de 31dB/décade, ce qui correspond bien a un

filtre fractionnaire d’ordre 1.5.
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T

-
=

Probe Cursor

Trace Color | Trace Hame Y1-Y2
....... K Values | 10.000G | 100.231G | -50.231G
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-120

-248
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o DB(V(RB7:1))
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Figure 1V.19 : Réponse en fréquence du filtre de boucle d’ordre 1.5

La figure (IV.20) illustre le régime transitoire obtenu, qui s’étend jusqu’a 150us. Au-
dela, commence le régime établi montrant le signal démodulé et mesuré presqu’a 47.97kHz

durant un temps de simulation relativement court.

12—

8.8y

(il

-8.4

-6.80

) O -

Bs 20us 4us 68us 8lus 186us 126us 140us 168us 180us 200us 220us 248us 260us 280us  308us
v U{UD) « U(FLTR)
Time

Measurement Results
Evaluate Measurement Value

1/ Period_XRange(V(ftr) 200us, 250us) 47 96754k

Figure 1V.20 : Régime transitoire de la PLL d’ordre 2.5
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IVV.9 Conclusion :

Dans ce chapitre, la méthodologie de synthése d’un filtre d’ordre fractionnaire a été
démontrée. En suite, les diagrammes de Bode en boucle fermée sont tracés pour la PLL-VHF
d’ordre entier et non entier. Ainsi, une analyse de bruit du circuit PLL-VHF est faite. Et enfin,

une démodulation FM homodyne a base d’une PLL d’ordre 1.5 et 2.5 a été étudiée.
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Conclusion genérale

Le travail présenté dans cette these, rentre dans le cadre de recherche sur la mise en
ceuvre d’une discrimination FM homodyne a base d’une PLL d’ordre entier ou non.

Apres avoir rappelé la technique de modulation FM et ses propriétés, un signal FM a
bande étroite est initialement adopté comme signal d’entrée du futur démodulateur a PLL. Il
s’agit donc d’un signal modulant d’information sinusoidale a fréquence choisie exagérément
¢levée a 128kHz, afin de rendre I’indice de modulation inférieure a un et par conséquent,
suivre plus aisément sa position spectrale relativement a celle de la porteuse VHF.

Arrivé a la PLL censée opérer en VHF, le choix ou la conception de ses constituants
avec dimensionnement se sont effectues par étapes, maintes fois assistés par Pspice. Le
premier composant est le détecteur de phase qui est choisi a deux reprises, comme circuit
multiplieur UHF, AD834, ou son equivalent ABM (boite noire mathématique, exprimant une
multiplication a sortie en courant). Apres filtrage du terme HF issu du detecteur de phase, sa
caractéristique de phase est tracée afin d’en déduire la sensibilité ou gain du détecteur,
—1.5V/rd. Un simple filtre RC passe-bas du premier ordre fait office de filtre de boucle, suivi
d’un étage tampon pilotant simultanément I’ampli BF de sortic et le préamplificateur
d’interfagage au VCO interne a la PLL. Le VCO est le dernier composant de la PLL, calculé a
base d’un oscillateur Hartley a diodes varicap et opérant a la fréquence médiane de la bande
VHF allouée a la radio FM (98MHz sous 2.5V de polarisation des diodes varicap). Une
attention particuliére a été prétée a ce circuit-oscillateur, afin de garantir une bonne stabilité et
pureté fréquentielle de son signal de sortie dont la distorsion sur 10 harmoniques est évaluée a
1.6% seulement. L’oscillateur a quartz étant écarté a cause de la non-disponibilité de ce
dernier a la fréquence de travail. La caractéristique tension-fréquence tracée du VCO est trés
lineaire dans la bande utile, et renseigne sur la sensibilité ou gain du VCO, 11.9 rd/uVs.

Plusieurs mesures en boucle ouverte et fermée de la PLL concgue, ont été entamées sur
le plan temporel et fréquentiel. Certaines insuffisances constatées ont suscité une étude plus
approfondie, établissant la fonction de transfert de la PLL réalisée dont les diagrammes de
Bode ont montré sa réponse telle un passe-bas stable du deuxieme ordre. Les retouches aux

valeurs de certains composants, ont permis d’améliorer le comportement de la PLL dans son
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régime transitoire avec un temps de réponse de 80us, et dans son régime permanent avec une
régulation de la tension de consigne 2.5V fixant la fréquence de repos du VCO a 98MHz.
Cette régulation de la raie spectrale continue (qui rentre dans la bande passante de la PLL
agissant comme un passe-bas), constitue au fait un contréle automatique de fréquence (AFC)
dont disposent certains récepteurs FM du marché.

Les propriétés de la PLL réalisée ont été optimisées par la suite, afin d’améliorer
encore son comportement statique et dynamique en présence cette fois-ci, d’une fréquence
modulante de 48kHz (égale a 1’échantillonnage standard utilisé dans la numérisation d’un son
Hi-Fi). L’optimisation a touché également au comportement de la PLL envers la présence
d’une perturbation fréquentielle éventuelle, et un correcteur PI adéquat lui a été ajouté par
conséquent. L’introduction de ce correcteur dans la PLL et malgré la trés grande stabilité
obtenue (marge de gain 60dB et marge de phase 180°), a malheureusement modifié la réponse
de la PLL, du passe-bas vers le passe-bande. En d’autre terme, 1’atout de régulation AFC
vient d’étre sacrifié au déetriment de la capacité de correction en fréquence en cas de
perturbation manifestée.

Dans tous les cas, la démodulation homodyne a zéro FI du signal FM recu est toujours
verifiee méme apres un bruit frequentiel fugitif. ou en présence d’un bruit permanent ne
touchant pas a la valeur de la fréquence de repos du VCO (c-a-d, une tension continue de

consigne gardée non modifiée).

L’aspect d’ordre fractionnaire de la PLL a été envisagé initialement, par remplacement
du filtre de boucle avec son équivalent ABM (exprimant sa fonction de transfert élevée a
I’ordre n quelcongue). Les tracés de Bode obtenus par Pspice s’averent étre une famille de
courbes @ mémes formes paramétrées par I’ordre n, a valeurs entiéres et fractionnaires. En
dehors des problémes d’instabilité pouvant surgir avec 1’accroissement de 1’ordre de la PLL,
I’aspect monotone des courbes obtenues décrit une sélectivité dans le diagramme d’amplitude
proportionnelle a I’ordre n, accompagnée d’une rotation de phase de plus en plus forte.

L’implémentation dans la PLL de deux filtres de boucle a forme récursive de branche
RC parallele et d’ordre 1/2 et 3/2 respectivement, assure encore une fois la démodulation FM
homodyne.

La PLL-VHF congue est montrée pratiquement non bruyante, avec un bruit total de
sortie mesuré par Pspice a 675 nVZ/Hz situé exclusivement a I’intérieur de sa bande passante
(16Hz & 48kHz).
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Ce travail de recherche a donc permis une meilleure compréhension des contraintes
liées a I'utilisation de la boucle de verrouillage de phase, comme moyen de démodulation FM
méme a aspect homodyne. Il a également proposé une alternative innovante aux
démodulations FM existantes, en assignant des valeurs fractionnaires a ’ordre du filtre de
boucle.

Pspice utilisé comme outil CAO dans notre conception des différents circuits et
montages, est précis dans la prise en compte des spécificités liées a chacun des composants
utilisés. C’est aussi un moyen de mesure des différents aspects de fonctionnement des circuits,
allant de leur polarisation vers leurs réponses temporelles et fréquentielles, sans oublier les
différentes caractéristiques tracées pour certains composants comme celle de capacité-tension
de la diode varicap, ou de certains montages comme celle de tension-fréquence du VCO.

Malgré les bons résultats obtenus a 1’aide d’un outil CAO de renommée, beaucoup de
travail reste cependant a faire dans le domaine d’étude et de simulation du récepteur FM
homodyne a base de PLL. Par exemple, reprendre le classique prétraitement du signal FM par
limitation d’amplitude avant démodulation, et étudier ses conséquences. Ou bien, élucider les
retombées d’insertion d’une deuxieéme boucle de régulation de gain (ou CAG) ramené a
I’ampli avant PLL, et ce, en vue de combattre le phénomene d’évanouissement éventuel du

signal FM en cas de mal réception.
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Liste des Acronymes

AFC
AM
AWGN
CAO
CRONE
FI

FM
FMFB
GSM
HF
LF
LNA
oL
PD

Pl
PLL
PM
RDS
RF
TRF
SAW
VCO
UHF
uIlT
VHF

Automatic Frequency Control
Amplitude Modulation

Additive White Gaussian Noise
Conception Assistée par Ordinateur
Commande Robuste d’ordre Non Entier
Fréquence Intermédiaire

Frequency Modulation

Frequency Modulation Feedback
Global System for Mobile communication
High Frequency

Low Frequency

Low Noise Amplifier

Oscillateur Local

Phase Detector

Phase Integration

Phase Locked Loop

Phase Modulation

Radio Data System

Radio-Frequency

Tuned Radio Frequency

Surface Acoustic Wave

Voltage Controlled Oscillator

Ultra High Frequency

Union International des Télécommunications

Very High Frequency

117



Liste des Symboles

dec
D(P)

L'amplitude du signal FM

La bande occupée

La largeur de la bande passante d'un signal FM
La capacité

La fonction de transfert de la diode Varicap

La capacité de jonction au repos

décibel

Décade

Dérivateur

L’entrée

La fréquence

La frequence de coupure

La fréquence maximale du signal modulant émis
La fréquence porteuse

La fonction de transfert du filtre de boucle

La fréquence instantanée du signal modulant
La fonction de transfert en boucle fermee

La fonction de transfert en boucle ouverte

Le courant de base

Le courant du collecteur

Les fonctions de Bessel de 1°© espéce d’ordre n
La sensibilité de I’ oscillateur controlé par tension
La sensibilité du détecteur de phase

La self inductance

Un exposant réel

L’ordre du filtre de boucle
L’opérateur laplacien

Le facteur récursif
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Le facteur récursif

La résistance

La sortie

Signal sur bruit

Le facteur de stabilité

Le signal d’entrée de la boucle a verrouillage de phase
Le signal de sortie de la boucle a verrouillage de phase
Le signal de sortie de détecteur de phase
Le signal de sortie du filtre de boucle

L ’information BF

La tension de base

La tension de collecteur

La tension collecteur-base

La tension d’alimentation

La tension de sortie du multiplieur

Le signal modulé en fréquence

La tension-seuil en direct de la jonction

La tension de la polarisation inverse de la jonction
La sortie en courant

La sortie en tension

Entrée différentielle

Entrée différentielle

L’impédance d’entrée

La déviation maximale du signal modulant
Le facteur récursif

Le gain

L’indice de modulation

La perturbation fréquentielle

Le facteur d’amortissement

Le facteur récursif

La fréquence basse

La pulsation angulaire de la porteuse HF

La fréquence haute
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La pulsation angulaire du signal modulant.
La frequence naturelle de la boucle a verrouillage de phase
L’excursion en fréquence

L’écart de phase
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ANnexes

le = 14 mA; Vigg = 10 V; 25 = 50 £, Tamn = 25 °C.
input reflection coefficient (S11) output reflection coefficient (Sz»)

Figure A : Mesure sur abaque de Smith des parametres Si1 et Sz du transistor BFR92A monté en

émetteur commun

1202

180°

120° 60° 1207 80°
90° le =14 mA; Viee = 10V; Tame = 25°C. age

forward transmission coefficient (S24) reverse transmission coefficient (S12)

Figure B : Mesure en coordonnées polaires des paramétres Si» et Sy1 du transistor BFR92A monté en

émetteur commun
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Figure C : Report sur un abaque complet de Smith des mesures a la fréquence 100MHz des

parametres de dispersion des figures A et B

Calcul des transmittances de circuit correcteur PI et ampli-filtre :

Précédé par le filtre d’ordre 1, le transformateur BF de la figure D présente trois coefficients
d’inductance mutuelle M; entre ses bobines, qui s’expriment en fonction des coefficients d’auto-
inductance L; des bobines et le coefficient de couplage magnétique o, comme :

M; = a/LsLg  My-a/LsL;  Mj = a/LgL; (1)

Le courant I dans L, étant nul, informe que L, n’induit aucune tension dans Lg Ou L.

Le circuit de la figure D (sans le filtre) est régi par les systemes d’équation suivants :
Vl = L5P11 + Mlplz = alll + azlz
V2 = L6P2 + Mlpll = blll + bzlz (2)
V3 = szll + M3P12 = Clll + Czlz

Et:
I, = e = Y,U; = —2 = Y,U,
Rs2+c,p R3q 3)
Ry6U
Rl:iR; — V3 =Rpl3 =0 V3 =Y3U;

D’ou en combinant :
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V, —a,Y;U
(V1 = +aY,U; = ) = % (4)
{ Y2_1Y1U1 = b111 + b2Y1U1 (5)
Y;U, = ¢y + ¢, Y,Uy (6)
R22
I3
M2 aTaY
L 1 I1 #
1+1TP L7
V3
R16
L5 =
_ 1Meg R34
VlllT@ V1 M3 AvAvsy
; [, R31 10k R32 1u Co
AA—4—AMN——] ——4
10K
-\ce
LE
V2
"y R33 Ul
M1 l
10k <+

0

Figure D : Transformateur chargé par I’amplificateur BF du filtre et le correcteur PI

L’équation (4) dans (5) et (6), donne :

b b a,b
(Y2_1Y1U1 = a_l(vl - aZYlUl) +b,Y;U; = a_lvl + (bz - —; 1)Y1U1 (7)
1 1

1
{ C C a,cC
kY3U2 =— (V; —a,Y;Uy) + oY, Uy = _1V1 + (Cz - A) Y, Uy (8

a a d
De I’équation (7), on tire la transmittance du correcteur PI :

Ul bl
(a;Y; ! +a,b; —a;b,)Y;U; =b,V, > — = —
112 2V1 1Y2 1Y1 1Vv1 Vl Yl(alel‘l'azbl_albz)

_~M R3,CoP ©)
CoP "(LsLe — M{)P + R3Ls
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De I’équation (8), on tire la transmittance de I’amplificateur BF (augmentée du gain
1+Rz4/Ry6) !
Uy
U2 C1 + Y1(31C2 - a2C1) X \/_1
V_1 B Ysa;
_ (MjLg — M;M3)P + Ry M,
(LsLe — M) + R Ls

Avec 1 = 2.4ps et les valeurs choisies : a = 0.9, Lg = L, = 500mH, Ly = 100mH, les tracés de

Yza;U; = ¢, Vy + (aic; —azc)Y,Up =

(10)

Bode de la transmittance U,;/V,, du correcteur PI ramenée a I’entrée du filtre (ou sortie V,, du

multiplieur) sont dans la figure E.

System: T3 Bode Diagram
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= : o (EREYIHZL A 2der Frequency [Hz): 5.19e+004
£ Magnitude (d8): -583 | Magnitude (dB): -7 91 Madnitude (B, -11.4
1+
2 gmof .
a0k i
00 L1l L il Ll Ll vl sl
180 ey

HA'menHz

135

Phaze (deqg)
o
[}

|:|— Ll Ll Ll L1l L1l L1l 1
10" 10' 10° 107 10t 10 10 10
Freqguency [Hz)
Figure E : Diagrammes de Bode du correcteur Pl

Dans le diagramme d’amplitude et par manque de résolution, chaque fréquence de coupure est
entourée de 2 points dont la moyenne pondérée donne :
e Fréquence de coupure basse = 16.3Hz, qui fixe celle basse de la PLL.

e Fréquence de coupure haute = 47.2kHz, qui fixe celle haute de la PLL.
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En plus des valeurs précédentes, on fixe encore : R;, = 22KQ , R,, = 10K, R,, = 100KQ,

les tracés de Bode de la transmittance U, /V,, de I’amplificateur BF du filtre de boucle ramenée a son

entrée (ou sortie V,,

du multiplieur) sont dans la figure F.

Dans le diagramme d’amplitude en passe-bas, le gain de I’amplificateur est de 14dB et sa

fréquence de coupure a —3dB est fixée a 48kHz par le filtre de boucle. Pratiquement égale a la bande

passante de la PLL.

20 .
Magnitude (dB: 14 '
—
10 | [ ] )
@ System: untitlecd?
o Freguency (Hz ) 4.59e+004
E 0r Wagnitude (dB): 11.2 4
C
a7}
L]
= qof i
-20 L .
I:I 1 1

a0 -
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I
n
T

System: urtitled!

Bode Diagram
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U28'm en Hz

10° 10t 10°
Frequency (radfzec)

Figure F : Diagrammes de Bode de I’amplificateur BF du filtre
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