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Discipline : Electronique des Hautes Fréquences et Optoélectronique
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Electrique et Informatique Industrielle (GEII) de l’Institut Universitaire de Technologie
(IUT) de Brive-La-Gaillarde, notamment Madame Danielle Costa, Monsieur Carlos
Valente et Monsieur Didier Roques pour leur acceuil et pour avoir partargé leur savoir
faire professionnel.

Je remercie tous les étudiants du troisième étage, notamment Manu, Cyril et Sebastien
ainsi que les thésards du banc de mesure que j’ai cotoyé durant la réalisation de ces
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1.4.2.3 Filtre gaussien . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 36
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2.1.5 Calcul des pôles et des zéros du filtre de boucle . . . . . . . . . . . 85
2.1.6 Techniques de modulation des synthétiseurs de fréquence . . . . . . 86
2.1.7 Modulation Σ∆ pour synthétiseur fractionnaire . . . . . . . . . . . 88

2.1.7.1 Principes de la modulation Σ∆ . . . . . . . . . . . . . . . 90
2.1.7.1.1 Analyse dans le plan de Laplace . . . . . . . . . . 90
2.1.7.1.2 Analyse dans le domaine de la transformée en z . 92

2.1.7.2 Augmentation de l’ordre des modulateurs Σ∆ . . . . . . . 93
2.1.7.3 Autres types de modulateurs Σ∆ . . . . . . . . . . . . . . 97

2.2 Modélisation comportementale . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 99
2.2.1 Approches de modélisation existantes . . . . . . . . . . . . . . . . . 102
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2.2.2.6 Oscillateur Contrôlé en Tension . . . . . . . . . . . . . . . 114

2.2.2.6.1 Equations régulières . . . . . . . . . . . . . . . . 114
2.2.2.6.2 Instants de transition . . . . . . . . . . . . . . . . 116

2.2.2.7 Modulateur Σ∆ du troisième ordre . . . . . . . . . . . . . 119
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1.3.1 Système encodeur purement récursif du deuxième ordre . . . . . . . 153
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2.3 Modélisation du récepteur . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 177
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L’explosion des communications personnelles de ces quinze dernières années a

grandement modifié le paysage contemporain des systèmes de communication. Les objets

communiquants, tels que les téléphones portables, les ordinateurs et autres périphériques

informatiques usant des systèmes réseaux sans fils mais aussi plus récemment, les

capteurs sans fils (wireless sensor) et les systèmes d’identification Radio Fréquence

(RFID), envahissent peu à peu notre quotidien et sont le sujet d’un essor commercial

grandissant.

Les contraintes de conception de ces systèmes deviennent de plus en plus strictes.

Elles incluent aussi bien des coûts financiers et temps de développement limités, que

des performances nécessaires en termes de débit d’information élevé et d’encombrement

spectral réduit autour de fréquences porteuses élevées, ainsi qu’une faible consommation

électrique et sans oublier la miniaturisation des dispositifs d’émission/réception, mêlant

sur de mêmes puces, un segment numérique, organe de traitement de l’information à

l’état binaire et un segment analogique, centre de transposition de l’information entre

basses et hautes fréquences.

La vulgarisation des échanges de données via ce type de systèmes de communication

amène le problème actuel de la sécurité de l’information. La synchronisation des systèmes

dynamiques chaotiques, découverte en 1990 par Pecora et Carroll, offre la possibilité

de développer de nouveaux systèmes de transmission sécurisés. Ces nouveaux systèmes

peuvent être vus comme une alternative aux méthodes de cryptographie traditionnelles,

mais aussi comme des systèmes apportant un niveau supplémentaire de confidentialité

puisque la sécurisation de la transmission peut s’effectuer uniquement par l’intermédiaire

des étages de modulation et de démodulation des systèmes de communication.

Le développement de tels systèmes sécurisés passe inévitablement par une phase de

conception assistée par ordinateur (CAO). Les fortes contraintes de conception et la com-

plexité des signaux mise en jeu dans les systèmes chaotiques, requièrent des outils de simu-

lation et de modélisation qui, en premier lieu, évoluent dans un environnement de simula-

tion, dit système. Dans cet environnement, les sous-ensembles numériques et analogiques

composant les systèmes de communication sont réalisés par des fonctions mathématiques

ou algorithmes de fonctionnement, c’est à dire à un niveau de description moindre que

celui trouvé dans un simulateur circuit. Cet environnement offre donc aux concepteurs et

aux développeurs un moyen rapide de synthétiser les futurs systèmes de communication.
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Il existe actuellement plusieurs logiciels à même de pouvoir répondre à ces nécessités

de modélisation et de simulation comme par exemple HP-Ptolemy de HPADS ou

encore Matlab/Simulink de Mathworks. Le logiciel Scilab/Scicos, développé à l’INRIA

Rocquencourt, propose une alternative aux logiciels commerciaux précédemment cités

car il est ouvert, multi-plateformes, et possède un nombre considérable de fonctions

utiles au développement de systèmes de communication (solveurs ODE, fonctions de

traitement du signal, éditeur de schéma blocs, moteur de simulation événementiel,...)

ainsi que l’intégralité de son code source en libre téléchargement.

Ce rapport résume les différentes investigations concernant la modélisation, la

simulation et le développement de systèmes de communication qui ont été effectuées dans

l’environnement de travail Scilab/Scicos durant ces trois années de thèse. Il se compose

en deux parties :

• La première partie détaille les modèles de CAO qui ont été développés pour

le besoin de la simulation système, en donnant les principales équations et/ou

algorithmes de calcul des différents modèles étudiés.

Un premier chapitre traite des fonctions élémentaires rencontrées dans les châınes

de communication numériques.

Le deuxième chapitre concerne l’analyse et la modélisation au niveau système des

éléments constitutifs des synthétiseurs de fréquence à rapport de division entier et

à rapport de division fractionnaire.

Chaque chapitre comporte un exemple de système simulé pour mettre en œuvre les

modèles de CAO.

• La deuxième partie est dédiée à l’analyse, la simulation et au développement de

nouveaux systèmes utilisant les propriétés du chaos.

Des éléments concernant des généralités sur les systèmes de transmission chaotiques

sont rapportés.

Les propriétés de synchronisation des systèmes oscillatoires dans un régime chao-

tique sont démontrées par la simulation du circuit de Chua et par la simulation

d’une paire encodeur/décodeur numérique.

Enfin le dernier chapitre de cette partie concerne le développement d’un proto-

type d’un système innovant à sauts de fréquence chaotiques construit avec des

synthétiseurs de fréquence.
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1 Fonctions numériques élémentaires

Ce chapitre présente un ensemble de fonctions élémentaires rencontrées dans les

systèmes de communication numérique. Les étages Modulation-Canal-Démodulation, du

schéma classique de transmission numérique représenté à la figure 1.1, ont été plus par-

ticulièrement étudiés car ils constituent les étages qui déterminent les caractéristiques

primordiales de la liaison considérée.

Canal DémodulationModulation
Codage

canal

Codage de

source

Décodage

canal source

Décodage de

Fig. 1.1 – Schéma d’une châıne de transmission numérique.

Les autres éléments de codage/décodage de source (compression des données binaires)

et de codage/décodage canal (code correcteur d’erreur) ne représentent que des étapes

supplémentaires d’affinement de la châıne de communication numérique, en termes

d’amélioration du Taux d’Erreur Binaire (TEB) et n’ont pas été abordés dans ces travaux

de modélisation.

Pour posséder un jeu de modèles largement employés, le travail s’est focalisé sur les

éléments constitutifs de la châıne de transmission à étalement de spectre en séquence

directe de la figure 1.2.

de séquence
Générateur

de séquence

Générateur

Démodulateur
de séquence

Filtre
adapté

Démodulateur
I/Q

Symbole

Reçu
Filtre
adapté

Emetteur

Transmis
Modulateur

I/Q
Modulateur
de séquence

Filtre
passe bas

Modulateur
RF

Canal

Filtre
passe bas

Synchronisation

Symbole

RF

Démodulateur

Récepteur

Ne

Fig. 1.2 – Châıne de transmission à étalement de spectre en séquence directe.
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En effet, ce type de système à étalement de spectre est très employé dans certaines

communications satellitaires[1], et représentent un intérêt scientifique majeur concernant

la norme de téléphonie-mobile UMTS, mais aussi concernant le système de positionne-

ment GALILEO[2].

L’émetteur est respectivement constitué d’un modulateur symbole, d’un modulateur

de séquence piloté par un générateur de séquence, d’un bloc élévateur de cadence suivi

d’un filtre passe-bas puis d’un modulateur Radio Fréquence.

Le récepteur se compose d’un démodulateur Radio Fréquence qui re-transpose l’infor-

mation réceptionnée aux basses fréquences, d’un filtre passe-bas, suivi d’un premier étage

de filtre adapté. Ensuite l’information est désétalée par le démodulateur de séquence qui

est piloté par la même séquence que celle utilisée dans l’émetteur ; un deuxième filtre

adapté puis un démodulateur symbole délivre finalement l’information démodulée.

1.1 Modulation symbole

Un des critères de choix essentiel d’un type de modulation numérique est l’efficacité

spectrale qui représente le rapport du nombre de bit transmis par seconde par Hz de

bande. Elle s’exprime en bit/s/Hz et est definie par l’expression

η =
Rb

B
(1.1)

où Rb est le débit binaire et B la bande de fréquence utilisée.

Les différents types de modulations sont également jugés suivant la probabilité d’erreur

qu’ils présentent lors d’une transmission idéale face à un niveau de bruit blanc donné. La

probabilité d’erreur s’exprime en terme de taux d’erreur binaire ou en Taux d’Erreur

Symbole (TES) en fonction du rapport signal à bruit

ρ = Eb/N0 (1.2)

où Eb représente l’énergie moyenne du train binaire original transmis et N0/2, la densité

spectrale bilatérale d’un bruit blanc. Ce bruit blanc est généralement assimilé à différentes

perturbations que le signal subit lors de la propagation dans le canal (interférences,

brouillage,...) mais aussi lors de la propagation entre les différents étages électroniques

de la châıne de transmission (bruit de phase, bruit de quantification,...).

Le coût des équipements électroniques lors de la conception des émetteurs/récepteurs

rentre aussi en ligne de compte dans le choix du type de modulation. Par exemple,

l’amplification de puissance des signaux à enveloppe variable, type M-QAM (Quadrature



Partie A : Outils pour la simulation système Page 13

Amplitude Modulation) notamment, nécessite la conception de circuits plus complexes[3],

que l’amplification de signaux à enveloppe constante.

Parmi les grandes classes de modulation utilisées en communication numérique, il

existe la modulation par sauts d’amplitude ou ASK (Amplitude Shift Keying), la modu-

lation par sauts de fréquence ou FSK (Frequency Shift Keying), la modulation par sauts

de phase ou PSK (Phase Shift Keying) et la modulation par sauts de phase et d’amplitude

ou QAM.

Le principe de base de toutes ces modulations numériques est de modifier un ou des pa-

ramètres d’une onde porteuse (amplitude, phase ou fréquence). En général, l’information

modulée est décrite par l’expression complexe

x̃mod(t) = x̃e(t) exp (j2πf0t) , (1.3)

avec f0 la fréquence porteuse et x̃e(t) l’enveloppe complexe. La densité spectrale de puis-

sance (DSP) de la porteuse modulée est donc directement dépendante de la densité spec-

trale de puissance Sx̃e(f) de l’enveloppe complexe.

L’enveloppe complexe peut se décomposer en une partie réelle et une partie imaginaire

telle que

x̃e(t) = I(t) + jQ(t), (1.4)

où I(t) et Q(t) sont appelées composantes symbole en quadrature.

Dans les systèmes où seul un bit est utilisé pour moduler l’information, le train binaire

original est, la plupart du temps, transformé en signal électrique type NRZ (Non Return

to Zero) par souci d’encombrement spectral, et seule la composante réelle I(t) est utilisée.

Par exemple dans le cas d’une modulation BPSK (Binary Phase Shift Keying), le signal

I(t) est directement le signal NRZ cadencé au rythme du train binaire, car le signal modulé

s’exprime par

xmod(t) = A

+∞∑

n=0

cos (2πf0t + ϕn) rectTs (t − nTs) avec

{

ϕn = 0

ϕn = π

= A cos (2πf0t)

+∞∑

n=0

InrectTs (t − nTs)

︸ ︷︷ ︸

avec

{

In = 1

In = −1,

I(t)

(1.5)

avec A l’amplitude constante de l’onde porteuse, ϕn et In des variables aléatoires et
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rectTs(t) la fonction porte (ou rectangle) définie par

rectTs(t) =







1 pour −Ts

2
≤ t ≤ Ts

2
0 ailleurs.

(1.6)

La figure 1.3 donne l’allure temporelle et les DSP d’un train binaire, d’un signal RZ

(Return to Zero) et NRZ et d’une onde porteuse modulée BPSK.
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Sxmod
(f)
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Signal NRZ

3.5

1 20

Fig. 1.3 – Exemple d’une modulation numérique BPSK.

Par la suite, Tb = 1/Rb sera la période du train binaire et Ts la période du train

symbole. Dans le cas des modulations de phase et d’amplitude, l’occupation spectrale de

l’onde modulée est toujours inversement proportionnelle au rythme symbole Ts.

Pour diminuer l’occupation spectrale et/ou augmenter le débit, l’information n’est

généralement pas transmise à une cadence d’un bit/symbole mais à un rythme où le sym-

bole représente plusieurs bits. Lorsque le traitement s’effectue échantillon par échantillon

au rythme du train binaire, avant de calculer les composantes symboles I(t) et Q(t)
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d’une modulation donnée, les bits du train binaire sont regroupés par paquets grâce à un

convertisseur dit ”série parallèle”. Puis en général, la valeur du mot binaire est convertie

en valeur entière non signée pour donner un numéro d au symbole considéré (cf figure

1.4).

Convertisseur

série

parallèle

Modulateur

symbole
Générateur de

train binaire

Convertisseur

binaire

décimal

I(t)

Q(t)

b0

b1

b(t) d(t)

Systèmes cadencés au rythme Tb Systèmes cadencés au rythme Ts

bNb−1

Fig. 1.4 – Passage du train binaire aux composantes symbole.

La relation donnant Ts pour Nb bits pris par symbole est

Ts = NbTb (1.7)

= log2(M)Tb, (1.8)

en considérant M = 2Nb le nombre d’états de la modulation. A titre d’exemple la figure

1.5 montre les formes temporelles d’un train binaire et d’un train symbole défini pour 3

bits d’information.

0 0 0 01 1 1 1 1

011001101

0

1

1

2

3

4

5

6

7

0

d(t) Train symbole

b(t) Train binaire

Tb

Ts

t

t

Fig. 1.5 – Train binaire et train symbole.

A partir du numéro d, les modulateurs symboles déterminent les valeurs discrètes des
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signaux I et Q, soit à partir d’une table de valeurs, soit par calcul de simples équations. Les

sous-sections suivantes détaillent les opérations à réaliser pour une modulation symbole

type M-PSK, M-QAM et pour une modulation d’amplitude et de phase M-aires générale

tabulée.

1.1.1 Modèle général des modulations en amplitude et phase

Le modèle général d’une modulation symbole d’amplitude et de phase est donné par

l’expression de l’enveloppe complexe

x̃e(t) =

+∞∑

n=0

Cn exp (jϕn) rectTs (t − nTs) , (1.9)

où Cn et ϕn sont respectivement l’amplitude et la phase d’un symbole donné. Lorsque les

Cn sont seulement employés, c’est une modulation à sauts d’amplitude (ASK) et lorsque

seul les ϕn sont utilisés, c’est modulation à sauts de phase (PSK). Les formes temporelles

des composantes symboles s’écrivent

I(t) =

+∞∑

n=0

InrectTs (t − nTs) , (1.10)

Q(t) =

+∞∑

n=0

QnrectTs (t − nTs) , (1.11)

et les valeurs discrètes des composantes pour un symbole d sont donc données par

In(d) = Cn(d) cos (ϕn(d)) , (1.12)

Qn(d) = Cn(d) sin (ϕn(d)) . (1.13)
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1.1.2 Modulation par états de phase

L’enveloppe complexe d’un modulateur de phase s’écrit

x̃e(t) =
+∞∑

n=0

exp (jϕn) rectTs (t − nTs) , (1.14)

avec ϕn la suite des valeurs discrètes de phase. Ces valeurs discrètes peuvent se calculer

par la formule

ϕn(d) = π

(
2d + 1

M

)

(1.15)

où φn(d) est la phase associée au numéro symbole d et M le nombre d’états utilisés.

Les valeurs discrètes des composantes symboles In(d) et Qn(d), représentatives de la

partie réelle et imaginaire de l’enveloppe complexe (1.14), sont données par (1.12) et

(1.13) lorsque Cn(d) = 1 ∀ d. Les figures 1.6 et 1.7 donnent les constellations et formes

temporelles pour des modulations à 4 états de phase et 8 états de phase.
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√
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√
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√
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d(t)

1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 t

1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 t

1010 2 3 4 5 6 7 8 9 t

(b) Formes temporelles.

Fig. 1.6 – Modulation MDP-4.

Un démodulateur d’états de phase réalise l’opération inverse, soit le calcul d’un numéro

symbole ddemod à partir de valeurs discrètes de composantes In et Qn. La phase démodulée

est donnée par

ϕndemod
= arctan

[−Qn

In

]

+

{

π si In < 0

2π si −Qn et In < 0.
(1.16)
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Fig. 1.7 – Modulation MDP-8.

Le numéro symbole est ensuite retrouvé par l’expression

ddemod =
ϕndemod

M

2 π
. (1.17)

1.1.3 Modulation d’amplitude en quadrature

Un modulateur M-QAM module en phase et en amplitude la valeur du symbole afin

de conserver une distance égale entre chaque point codé sur les axes I et Q. Sur chaque

composantes symbole, un nombre pair de bits est utilisé pour définir les coordonnées du

point et ces bits correspondent aux bits de poids fort et aux bits de poids faible de la

valeur entière du numéro symbole. Par exemple, pour une valeur entière codée sur 4 bits,

le raisonnement suivant est fait pour le numéro symbole d = 4 :

d = (4)décimal

= ( 01
︸︷︷︸

00
︸︷︷︸

)binaire

ng nd

voie Q voie I

Pour un mot de Nb bits, chaque axe possède donc 2Nb/2 valeurs possibles. De façon à

produire des points régulièrement espacés, les formules suivantes sont employées pour le

calcul des valeurs discrètes des composantes

In = 2nd −
(
2Nb−1 − 1

)
, (1.18)

Qn = 2ng −
(
2Nb−1 − 1

)
, (1.19)
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avec ng et nd les valeurs décimales associées aux bits de poids faible et aux bits de poids

fort du nombre d original. La constellation et les formes temporelles associées à une MAQ-

16 sont données figure 1.8.
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Fig. 1.8 – Modulation 16-QAM.
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1.2 Modulation par des séquences pseudo-aléatoires

Dans les systèmes à étalement de spectre en séquence directe, des séquences pseudo-

aléatoires sont introduites pour chaque période symbole et le rythme de la séquence est

toujours très supérieur à celui de la composante symbole.

Dans l’émetteur, lorsque l’opération de modulation est effectuée en bande de base, elle

est réalisée dans le domaine temporel soit par une porte OU exclusif, lorsque les signaux

symboles et séquences sont des valeurs binaires 0 ou 1, soit par multiplication lorsque les

valeurs sont exprimées par des nombres réels.

I(t)

Générateur de

séquences

PA

c(t)

Ic(t)

Fig. 1.9 – Modulation symbole/séquence en bande de base.

L’expression de la composante symbole étalée devient

Ic(t) = c(t) I(t) (1.20)

= c(t)
+∞∑

n=0

InrectTs (t − nTs) . (1.21)

En considérant que la séquence est de période Tc elle s’exprime

c(t) =
+∞∑

m=0

SmrectTc (t − mTc) , (1.22)

avec Sm la suite des valeurs discrètes de la séquence. Les séquences sont la plupart du

temps de longueur fixe et égale à Nc. La période Tc (dite période chip) est donc donnée

par

Tc =
Ts

Nc
. (1.23)

La composante symbole étalée devient directement dépendante de la période chip et s’ex-

prime finalement

Ic(t) =

+∞∑

n=0

In

Nc∑

m=1

SmrectTc (t − mTc) . (1.24)

Comme l’occupation spectrale du signal modulé est inversement proportionnelle à la

période de la composante symbole, Nc est donc appelé le facteur d’étalement. La figure
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1.10 donne les formes temporelles et spectres de I(t), c(t) et Ic(t) et illustre la notion

d’étalement de spectre en séquence directe pour un facteur d’étalement Nc = 6.

t

t

t

Composante symbole

Séquence

0

0

I(t)

c(t)

Séquence

Composante symbole étalée

Tc

NcTc

Ts 4Ts

Ts

2Ts

Ic(t)

3Ts

f

f

SI(f)|dB

SIc(f)|dB

1/Ts 1/Tc

1/Ts

Fig. 1.10 – Principe d’un étalement de spectre en séquence directe en bande de base
(Nc = 6).

En réception, l’opération de désétalement est réalisée de la même manière que dans

l’émetteur. Le signal étalé en bande de base est multiplié par une séquence pseudo-aléatoire

identique à celle qui a été utilisée à l’émission et parfaitement synchronisée au rythme de

la période symbole.

c(t)
Générateur de

séquences
PA

Idemod(t)Icdemod
(t)

Fig. 1.11 – Démodulation symbole/séquence.
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1.2.1 Générateur linéaire de séquences pseudo-aléatoires

Traditionnellement les séquences pseudo-aléaotoires sont issues de générateurs bi-

naires qui sont parfaitement contrôlés par des paramètres spécifiés en nombre d’états

fini pour pouvoir générer la même séquence dans le module émetteur et dans le mo-

dule récepteur. De plus, et pour améliorer la synchronisation des séquences en réception,

celles-ci sont généralement issues de générateurs linéaires qui délivrent des séquences de

longueurs périodiques et déterminées par les paramètres des générateurs. Avec ce type

de générateurs, une période de séquences est introduite par période symbole. Il existe

d’autres types de générateurs binaires ou multi-niveaux pseudo-aléatoires non-linéaires

tels que les générateurs de séquences quasi-chaotiques qui présentent des longueurs de

période conséquentes.

1.2.1.1 Générateur de séquences à longueur maximale[4]

Ca3=0 Ca4=0Ca1=0 Ca5=1

Sens du décalage

am

Ca2=1

Fig. 1.12 – Générateur de séquences à longueur maximale.

Le générateur binaire et linéaire de la figure 1.12 est composé d’un registre à décalage.

A chaque coup d’horloge les valeurs contenues dans les bascules se décalent d’un élément

vers la droite. Séquentiellement, une nouvelle valeur de sortie est calculée par combinaison

linéaire des valeurs binaires des bascules et est introduite dans la bascule se trouvant à

l’extrémité. En appelant r le nombre de bascules du générateur linéaire, Cai les variables

de connection, la suite am des valeurs discrètes de sortie de ce générateur se détermine

par l’équation

am =
r∑

i=1

Caiam−i. (1.25)

Comme chaque terme est une valeur binaire (0 ou 1), les additions sont réalisées par

l’opérateur booléen OU-exclusif. La longueur de la séquence périodique délivrée par le

générateur, en nombre d’échantillons, est définie par

Nc = 2r − 1. (1.26)
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Les paramètres de ces générateurs (coefficients et conditions initiales) sont généralement

donnés en valeur décimale, représentative des mots binaires correspondants. Par exemple

pour le cas de la figure 1.12 :

Ca1 = 0

Ca2 = 1

Ca3 = 0

Ca4 = 0

Ca5 = 1







C = (01001)binaire = (9)décimal

1.2.1.2 Générateur de séquences de Gold

Les générateurs de séquences de Gold sont une classe de générateurs binaires pseudo-

aléaotoires qui possèdent de meilleures propriétés que les générateurs précédents pour

réduire le bruit d’accès multiples. Ils sont composés de deux générateurs de séquences à

longueur maximale qui forment une paire préférée[5]. Un exemple de générateur avec des

registres de longueur 5 est donné figure 1.13.

cm

am

bm

Sens du décalage

Cb1=0 Cb2=1 Cb3=1 Cb4=1 Cb5=1

Ca1=0 Ca2=1 Ca3=0 Ca4=0 Ca5=1

Fig. 1.13 – Générateur de séquences de Gold.

L’équation générique qui donne la valeur binaire en sortie du générateur est

cm =
r∑

i=1

Caiam−i +
r∑

i=1

Cbibm−i, (1.27)

où am et bm sont les sorties des registres, Cai et Cbi sont les coefficients et r la longueur

des registres. Comme ils sont composés de deux générateurs de séquences à longueur

maximale indépendants, la longueur de la séquence est aussi

Nc = 2r − 1. (1.28)
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1.3 Changement de cadence

Les traitements numériques multi-cadences sont très employés dans les systèmes

numériques. Les techniques de sur/sous-échantillonnage sont massivement utilisées en

télécommunication pour :

• diminuer le bruit de quantification des Convertisseurs Numériques Analogiques

(CAN),

• réaliser des changements de fréquence d’échantillonnage à rapport arbitraire,

• réaliser des multiplexages/démultiplexages temporels par décomposition polyphase,

• réaliser des multiplexages/démultiplexages fréquentiels.

L’insertion est aussi très employée pour réaliser le filtrage des signaux par interpola-

tion.

1.3.1 Insertion

L’insertion est l’opération qui consiste à insérer des échantillons entre deux valeurs

consécutives d’un signal d’entrée discret xn.

xn yk

Ne

Fig. 1.14 – Fonction insertion.

Le facteur Ne est appelé facteur de sur-échantillonnage et correspond à un nombre

Ne − 1 de valeurs insérées. Soit xn le signal discret d’une composante symbole, cadencée

au rythme Ts. La valeur de la période Te du signal de sortie yk est définie telle que

Te =
Ts

Ne
. (1.29)

Lorsque la valeur initiale d’entrée sur est répétée sur tous les échantillons insérés, la

relation dans le domaine temporel donnant yk est

yk = xn pour nNe ≤ k < (n + 1)Ne. (1.30)

Si des échantillons de valeur nulle sont insérées, alors cette relation devient

yk =

{

xn pour k = nNe

0 pour k 6= nNe.
(1.31)

La figure 1.15 donne les formes temporelles de ces deux méthodes pour une composante

augmentée d’une cadence Ne = 8.
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Fig. 1.15 – Formes temporelles d’une composante symbole de cadence augmentée.
(a) Avec insertion de zéro. (b) Avec répétition des valeurs.

1.3.2 Décimation

La décimation est l’opération qui consiste à réduire la fréquence d’échantillonnage d’un

facteur Me.

xn yk

Me

Fig. 1.16 – Fonction décimation.

En considérant Te la période du signal d’entrée xn, la période Ts du signal de sortie yk

est définie par

Ts = MeTe. (1.32)

Dans le domaine temporel, le signal de sortie se calcule en prenant un échantillon parmi

Me, soit

yk = xn pour k = n/Me. (1.33)
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1.4 Filtres numériques

L’utilité des filtres numériques est inhérente à tout système de transmission. Dans

les émetteurs, lorsque les composantes symboles sont décrites par des formes d’onde rec-

tangulaire, le spectre transposé à la fréquence porteuse est généralement trop large pour

répondre à des spécifications données d’encombrement spectral. Avant modulation à la

fréquence porteuse, les composantes subissent un filtrage passe-bas qui restreint donc le

spectre au premier lobe de la transformée de Fourier de la forme d’onde rectangulaire (cf

figure 1.17).

spectre du
signal filtré

spectre du
signal non-filtré

signal non-filtré

signal filtré

DSP|dB

t

f1/Ts

Fig. 1.17 – Allure temporelle et DSP d’un signal NRZ non-filtré et filtré.

En réception, les composantes en quadrature sont aussi filtrées par un passe-bas pour

réduire l’influence du bruit blanc ainsi que l’Interférence Entre Symbole (IES) introduite

dans le canal de transmission.

Dans les systèmes linéaires à temps continu, le signal de sortie d’un filtre est calculé

par convolution du signal d’entrée avec la réponse impulsionnelle.

y(t) =

∫ ∞

−∞
h (t − τ) x (τ) dτx(t)

réponse impulsionnelle h (t)

Le filtrage numérique est lui régi par le produit de convolution discret. Le signal de

sortie d’un filtre numérique se calcule donc grâce à l’équation

yk = xk ⋆ hk =

+∞∑

n=−∞

xk hk−n, (1.34)

où xk, hk et yk sont des fonctions à temps discret.
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La réalisation des filtres numériques est obtenue par la programmation d’un système

discret décrit par l’équation aux différences générale

yk =
N−1∑

i=0

ai xk−i +
D∑

j=1

bj yk−1, (1.35)

où bj , ai sont les coefficients qui définissent le filtre et (N ,D) l’ordre du filtre. Cette

équation définit un filtre à Réponse Impulsionnelle Infinie (RII). Le premier terme de cette

équation correspond au filtrage à Réponse Impulsionnelle Finie (RIF) et le deuxième, à

un filtrage purement récursif. Le schéma bloc de cette équation, aussi appelé graphe de

fluence, est donné à la figure 1.18.

yk−1

yk−N−1

Z−1

Z−1

Z−1

Z−1

Z−1

Z−1

a0

a1

aN−1

b1

b2

bD

xk yk

xk−1

xk−N−1

Filtre à réponse impulsionnelle finie Filtre à réponse impulsionnelle infinie purement récursif

Fig. 1.18 – Graphe de fluence d’un filtre numérique à réponse impulsionnelle infinie.

L’étude de la stabilité de l’équation (1.35) s’effectue à partir les pôles de la fonction

de transfert en z, H(z), qui est donnée par l’équation

H(z) =
Y (z)

X(z)
=

N−1∑

i=0

ai z
−i

1 −
D∑

j=1

bj z−j

. (1.36)

La plupart des filtres numériques approximant le gabarit de filtres analogiques connus

(Butterworth, Chebyshev,...) sont résolus à l’aide de l’équation générale (1.35).
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Concernant le filtrage passe-bas des composantes symboles en émission/réception, la

complexité du filtre est généralement réduite à la réalisation d’un filtre RIF. En effet les

réponses idéales des filtres fréquemment utilisés en communication (filtre de Nyquist par

exemple) de longueur théorique infinie, sont tronquées à un nombre de coefficients donné.

Il existe plusieurs manières de réaliser un filtre RIF. Les sous-sections suivantes

présentent une méthode de réalisation dans le domaine temporel et une méthode dans

le domaine fréquentiel.

1.4.1 Filtres à réponse impulsionnelle finie

Un filtre RIF est décrit par l’équation aux différences

yk =

N−1∑

i=0

ai xk−i, (1.37)

où yk représente la réponse discrète du filtre au signal d’entrée discret xk, les ai sont des

coefficients réels de la réponse impulsionnelle et N est le nombre de coefficients.

La figure 1.19 présente le résultat de l’opération pour un signal d’entrée (une trame) de

longueur Nt = 24 échantillons représenté par Nu = 3 impulsions régulièrement espacées de

Ne = 8 échantillons et pour une réponse impulsionnelle de longueur N = 64 coefficients.
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k

k

Fig. 1.19 – Filtrage à réponse impulsionnelle finie.
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La réponse d’un filtre à réponse impulsionnelle finie est la somme de toutes les réponses

du filtre pour une impulsion d’entrée. De plus pour un signal d’entrée de longueur Nt

échantillons et pour une réponse impulsionnelle de longueur N coefficients, le signal de

sortie est totalement décrit par un vecteur de longueur Nt + N échantillons et le temps

de réponse du filtre, donné en échantillons est (N − 1) /2.

1.4.1.1 Résolution dans le domaine temporel

L’équation (1.37) peut être résolue dans le domaine temporel par l’algorithme[6]

suivant :

function [y,z()]=filtre_rif(x,a(),z(),N)

//Calcul état de sortie

somme=0

for i=1:N-1

somme=somme+a(i)*z(i)

end

somme=somme+x*a(0)

y=somme

//Réalise décalage

for i=1:N-2

z(i+1)=z(i)

end

z(1)=x

endfunction

Lors de la réalisation du filtrage, cet algorithme est appelé séquentiellement à chaque

instant d’échantillonnage du signal d’entrée. A chaque appel, après calcul de la valeur

de sortie du filtre (après résolution de la convolution discrète), il effectue un décalage

des valeurs contenues dans l’état discret z (représentatif des états précédents du signal

d’entrée) puis la nouvelle valeur de x est ajoutée au début du vecteur de l’état discret.

1.4.1.2 Résolution dans le domaine fréquentiel

La résolution dans le domaine fréquentiel se fait en supposant que la convolution

discrète (1.34) est équivalente à la multiplication des Transformées de Fourier Discrètes

(TFD) des grandeurs considérées[7].

En notant respectivement X (exp (j2πf)), H (exp (j2πf)) et Y (exp (j2πf)), les TFD

de xk, hk et yk, telles que

Y (exp (j2πf)) =

+∞∑

k=−∞

yk exp (−j2πfk) , (1.38)
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la multiplication dans l’espace des fréquences, équivalente à la convolution discrète dans

le domaine temporel, est alors donnée par

Y (exp (j2πf)) = H (exp (j2πf))X (exp (j2πf)) . (1.39)

Le résultat yk est ensuite retrouvé en prenant la Transformée de Fourier Discrète Inverse

(TFDI) du signal Y (exp (j2πf)).

Toutes les opérations de transformées de Fourier (directe et inverse) sont réalisées dans

la pratique par des algorithmes de Transformée de Fourier Rapide (Fast Fourier Transform

ou FFT). Le schéma bloc de la figure 1.20 présente les opérations à effectuer pour réaliser

un filtre à réponse impulsionnelle finie dans le domaine fréquentiel.

d’entiers
aléatoires

Générateur

de zéro
Insertion

impulsionnelle

Vecteur
Réponse

Insertion
de zéro

complexe
Multiplication

1 :sizefft

1 :sizefft 1 :sizefft

Z−1

sizefft : Taille de la FFT

1 :sizefft

1 :sizefft

1 :sizefft

1 :sizefft

0

0

FFT

FFT

1 :Nu

1 :N

1 :NuNe

1 :NuNe

1 :N

Ne

Ne : Facteur de sur-échantillonnage

Nu : Taille du vecteur d’entier original

N : Nombre de coefficients du filtre

1 :NuNe

NuNe : NuNe + N

FFT−1

1 :sizefft

Fig. 1.20 – Schéma bloc d’une résolution d’un filtre à réponse impulsionnelle finie par
FFT.

Le traitement n’est cette fois-ci pas effectué échantillon par échantillon mais par pa-

quets d’échantillons. Le signal d’entrée et la réponse impulsionnelle sont donc représentés

par des vecteurs, puis une insertion de zéros à la fin de ces vecteurs est réalisée. Cette in-

sertion est nécessaire pour pouvoir posséder des séquences de mêmes longueur lorsque

l’opération de multiplication complexe est réalisée mais aussi pour disposer d’assez

d’échantillons en sortie du bloc FFT−1 afin de capturer l’intégralité du temps de réponse

du paquet considéré. Pour que la taille des vecteurs d’entrée et la taille du vecteur de

sortie soient identiques, il se trouve un bloc mémoire Z−1 à la sortie du bloc FFT−1.

Celui-ci mémorise l’excédent du vecteur de sortie, et un additionneur ajoute l’excédent

de la séquence précédente au début de la séquence nouvellement traitée[8].
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1.4.1.3 Temps de calcul

Le graphique de la figure 1.21 donne les temps de calcul des deux méthodes de

résolutions précédemment présentées lorsque la taille de la réponse impulsionnelle est

progressivement augmentée.
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Fig. 1.21 – Temps de calcul des méthodes de résolution pour un filtre à réponse impul-
sionnelle finie.

Sur chaque point obtenu, l’opération de filtrage a été réalisée 5000 fois sur un vecteur

d’entrée de Nt = 512 échantillons avec un processeur travaillant à la fréquence de 2GHz.

L’algorithme de calcul des FFT est un algorithme de Cooley-Tukey. Ce type d’algorithme

est largement employé dans les logiciels spécialisés dans le traitement par FFT[9].

De toute évidence, la résolution dans le domaine temporel est plus rapide lorsqu’un

nombre peu élévé de coefficients est employé, mais présente un temps de calcul qui aug-

mente proportionnellement en fonction de la taille d’un des vecteurs d’entrée. Il est à noter

aussi que la résolution dans le domaine temporel ne demande pas beaucoup de ressources

mémoires, car selon l’algorithme de la sous-section 1.4.1.1, seul un état discret de longueur

N est nécessaire.

Concernant l’opération réalisée dans le domaine fréquentiel, elle reste constante en

temps de calcul quelle que soit la taille du vecteur de la réponse impulsionnelle. En

revanche, suivant le schéma bloc de la figure 1.20 elle nécessite beaucoup plus de ressources

mémoires, puisque chaque bloc FFT requiert un espace pour un vecteur de partie réelle

et un vecteur de partie imaginaire. Cette méthode devient donc plus intéressante lorsque

des ressources mémoires conséquentes sont disponibles et lorsque de grands vecteurs sont

traités en entrée des filtres.
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1.4.2 Réponses impulsionnelles finies communément employées

Les sous-sections suivantes donnent et détaillent les réponses impulsionnelles et fonc-

tions de transfert de filtres communément employées en communication numérique.

Chaque sous-section contient les diagrammes de l’œil et spectres associés à des compo-

santes symboles filtrées sur-échantillonnées à un facteur Ne = 11, pour des modulations

QPSK et 16-QAM et pour plusieurs valeurs de paramètres des réponses impulsionnelles.

1.4.2.1 Filtre en cosinus surélevé

Le filtre en cosinus surélevé permet de répondre au critère de Nyquist[10], à savoir

qu’un signal de vitesse de modulation 1/Ts ne peut pas être transmis sans IES si il est

limité dans une bande spectrale < 1/(2Ts).

L’expression de la fonction de transfert est donnée par

H (f)

Ts
=







1 pour 0 6 |f | <
1 − α

2Ts
1

2

[

1 + cos

(
πTs

α

(

f − 1 − α

2Ts

))]

pour
1 − α

2Ts
6 |f | 6

1 + α

2Ts

0 pour
1 + α

2Ts

< |f | ,

(1.40)

où α correspond au facteur de retombée (ou roll-off), et Ts à la période symbole.

La réponse impulsionnelle du filtre est

h (t) =
sin
(

π t
Ts

)

π t
Ts

cos
(

π αt
Ts

)

1 −
(

2π αt
Ts

)2 . (1.41)
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Fig. 1.22 – Réponse impulsionnelle et fonction de transfert d’un filtre en cosinus surélevé
pour α = 0.35 et α = 0.9.
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(h) Spectre 16-QAM - α = 0.35.
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1.4.2.2 Filtre en racine de cosinus surélevé

Le filtre en racine de cosinus surélevé se trouve dans la plupart des systèmes utilisant

le canal radio-mobile. Placé en émission et en réception, il permet de réaliser le filtrage

en cosinus surélevé de la sous-section précédente.

La réponse impulsionnelle est donnée par

h(t) =
4α

π
√

Ts

×
cos
(

π (1+α)t
Ts

)

+
sin
(

π (1−α)t
Ts

)

4α t
Ts

1 −
(

4αt
Ts

)2 , (1.42)

où α est le facteur de retombée et Ts la période du signal considéré.

La fonction de transfert de ce filtre est

H (f)√
Ts

=







1 pour 0 6 |f | < 1 − α

2Ts√

1

2

[

1 + cos

(
πTs

α

(

f − 1 − α

2Ts

))]

pour
1 − α

2Ts
6 |f | 6

1 + α

2Ts

0 pour
1 + α

2Ts
< |f | .

(1.43)
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Fig. 1.23 – Réponse impulsionnelle et fonction de transfert d’un filtre en racine de cosinus
surélevé pour α = 0.35 et α = 0.9.
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(g) Spectre 16-QAM - α = 0.9.

fTe

Y
s(
f
)

[d
B

]

-100

-80

-60

-40

-20

0

20

-0.5 -0.4 -0.3 -0.2 -0.1 0.1 0.2 0.3 0.4 0.50

(h) Spectre 16-QAM - α = 0.35.
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1.4.2.3 Filtre gaussien

Le filtre à réponse impulsionnelle Gaussienne est largement répandu dans les systèmes

de communications sans fil. Par exemple, le standard GSM utilise une modulation à

saut minimal de phase Gaussien (Gaussian Minimum Shift Keying -GMSK-) et dans les

spécifications des systèmes bluetooth, la modulation à sauts de fréquence Gaussienne

(Gaussian Frequency Shift Keying -GFSK-) est utilisée pour améliorer les performances

spectrales.

La réponse impulsionnelle d’un tel filtre[11] est définie par

h (t) = B

√

2π

ln (2)
exp

(

− 2

ln (2)

(
Bπt

Ts

)2
)

, (1.44)

avec B (ou produit bande×temps symbole BT ) comme seul paramètre de cette réponse

impulsionnelle.

La fonction de transfert de ce filtre est

H (f) = exp

(

− ln (2)

2B2
f 2

)

. (1.45)
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Fig. 1.24 – Réponse impulsionnelle et fonction de transfert d’un filtre gaussien pour
BT = 0.7 et BT = 0.9.
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(d) Spectre QPSK - BT = 0.7.
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1.5 Modulateurs/Démodulateurs équilibrés

Bien que dans la plupart des cas, l’information numérique est traitée en bande de base

à partir des composantes symboles I(t) et Q(t) de l’enveloppe complexe, il peut parfois

s’avérer utile de générer la fréquence porteuse. En effet dans certains composants intégrés,

tels que les composants de synthèse directe digitale (Direct Digital Synthesis ou DDS),

les formes d’onde issues de ces composants se présentent modulées numériquement à

une fréquence intermédiaire. Il peut être intéressant de calculer la porteuse, pour évaluer

le bruit de quantification induit par cette modulation numérique, ou alors pour calcu-

ler les instants de transitions (détection des fronts) des fréquences porteuses lorsque ces

composants sont utilisés en tant qu’oscillateurs dans les sous-ensembles synthétiseurs de

fréquence à comparateur phase/fréquence trois états.

La figure 1.5 montre une composante symbole filtrée et modulée à une fréquence

porteuse f0.

I(t)

T0

Ts

t

t

Imod(t) Tsampl

Fig. 1.25 – Composante symbole modulée à une fréquence porteuse f0.

Le rythme d’échantillonnage de la porteuse se calcule par le nombre d’échantillons
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Nsampl pris par période T0 et est donné par la relation

Tsampl =
T0

Nsampl
. (1.46)

1.5.1 Modulateur

L’équation (1.3) peut s’écrire en détaillant parties réelles et imaginaires de l’enveloppe

complexe x̃e(t) et de l’onde porteuse complexe exp (j2πf0t) telle que

x̃mod(t) = x̃e(t) exp (j2πf0t)

= |A (t)| [(cos ϕ (t) + j sin ϕ (t)) (cos 2πf0t + j sin 2πf0t)]

= (ℜe [x̃mod(t)] + jℑmg [x̃mod(t)]) (cos 2πf0t + j sin 2πf0t) ,

avec |A (t)| et ϕ (t) le module et la phase de l’enveloppe complexe. La partie réelle de

l’information modulée s’écrit donc

ℜe [x̃mod(t)] = ℜe [x̃e(t)] cos 2πf0t − ℑmg [x̃e(t)] sin 2πf0t (1.47)

= I(t) cos 2πf0t − Q(t) sin 2πf0t, (1.48)

avec I(t) et Q(t) les composantes symboles en quadrature. De même, la partie imaginaire

s’écrit

ℑmg [x̃mod(t)] = ℜe [x̃e(t)] sin 2πf0t + ℑmg [x̃e(t)] cos 2πf0t (1.49)

= I(t) sin 2πf0t + Q(t) cos 2πf0t. (1.50)

Le dispositif complexe d’un modulateur équilibré est donc donné par les schémas bloc

de la figure 1.26.

I(t)

-Q(t)

I(t)

Q(t)

π

2

π

2

sin (ω0t)

cos (ω0t)
sin (ω0t)

-1

ℑmg [x̃mod(t)]

cos (ω0t)

ℑmg [x̃e(t)]

ℜe [x̃mod(t)]

ℜe [x̃e(t)]

ℑmg [x̃e(t)]

ℜe [x̃e(t)]

Fig. 1.26 – Schéma bloc d’un modulateur équilibré.
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1.5.2 Démodulateur

Dans le récepteur, l’expression complexe de la porteuse démodulée s’écrit

x̃demod(t) = x̃mod(t) exp (−j2πf0t)

= x̃e(t) exp (j2πf0t) exp (−j2πf0t)

= (ℜe [x̃mod(t)] + jℑmg [x̃mod(t)]) (cos 2πf0t − j sin 2πf0t) .

L’expression de la partie réelle s’exprime donc

ℜe [x̃demod(t)] = ℜe [x̃mod(t)] cos 2πf0t + ℑmg [x̃mod(t)] sin 2πf0t, (1.51)

et la partie imaginaire par

ℑmg [x̃demod(t)] = ℑmg [x̃mod(t)] cos 2πf0t − ℜe [x̃mod(t)] sin 2πf0t. (1.52)

Le schéma bloc suivant illustre donc le démodulateur.

-1

π

2

π

2

cos (ω0t)

sin (ω0t)

sin (ω0t)

cos (ω0t)

ℜe [x̃mod(t)]

ℑmg [x̃mod(t)]

ℜe [x̃mod(t)]

ℑmg [x̃demod(t)]

ℑmg [x̃mod(t)]

ℜe [x̃demod(t)]

I(t) Q(t)

Fig. 1.27 – Schéma bloc d’un démodulateur I/Q.

1.6 Canal idéal à bruit blanc gaussien

Toute contribution non-désirable qui tend à modifier le signal à transmettre est appelée

bruit. Ses origines sont multiples (perturbations E.M, interférences entre canaux, bruits

des composants actifs,...). Il est caractérisé par sa densité spectrale de puissance par Hz

de bande (W/Hz). Le terme de bruit blanc est généralement employé lorsque la DSP est

constante sur toute la bande de fréquence.

Un bruit blanc peut-être modélisé, dans le domaine temporel, par deux types de dis-

tributions aléatoires : une distribution uniforme ou une distribution gaussienne. Cette
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dernière est caractérisée par un processus aléatoire, dont la distribution de probabilité est

donnée par l’équation

p (x) =
1

σ
√

2π
exp

(

−1

2

(
x − m

σ

)2
)

, (1.53)

où σ est la variance de la variable aléatoire x et m sa moyenne.

Dans les simulateurs de systèmes de communication, un générateur de bruit blanc

gaussien utilise généralement la loi ”Box Muller” pour calculer les échantillons de bruit

associés aux composantes symboles I/Q. Cette méthode permet de bruiter en amplitude

et en phase les signaux complexes. Elle est définie par ces deux équations

Ĩn = σ
√

− log(p̃n) cos(2πq̃n), (1.54)

Q̃n = σ
√

− log(p̃n) sin(2πq̃n) (1.55)

où p̃ et q̃ sont deux variables uniformément réparties telles que p̃,q̃ ∈ ]0, 1[, σ est la variance

désirée de la source de bruit, et Ĩn et Q̃n sont respectivement la partie réelle et imaginaire

de l’échantillon de bruit complexe.

Un canal à bruit blanc gaussien (Additive White Gaussian Noise ou AWGN) peut

donc se modéliser en ajoutant les échantillons de bruit des équations (1.54) et (1.55) aux

échantillons des composantes symboles I/Q transmises comme le montre la figure 1.28.

I(t)

Q(t)

Ĩ(t)

Q̃(t)

Q(t) + Q̃(t)

I(t) + Ĩ(t)

Générateur de
bruit blanc

Canal à bruit blanc Gaussien

Fig. 1.28 – Modèle d’un canal à bruit blanc gaussien.

La puissance de bruit délivrée par un générateur discret fonctionnant à un rythme Te

est donnée selon[12]

Pbruit =
N0

Te

(1.56)

= σ2 dans le cas d′un bruit réel, (1.57)

= 2σ2 dans le cas d′un bruit complexe. (1.58)
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1.7 Récepteurs de base

Dans cette section, nous nous intéressons aux fonctions numériques rencontrées dans

les premiers étages des récepteurs. Ils concernent la détection des composantes symboles

noyées dans un bruit blanc. Nous limitons les modèles à des cas simples et à la détection

de composantes symboles ne comportant que deux états de modulation. Ces étages de

réception s’appliquent donc aux modulations BPSK, QPSK et 4-QAM étalées et non-

étalées.

1.7.1 Récepteur linéaire

Le schéma classique d’un récepteur linéaire est donné à la figure 1.29.

composante

symbole

Ts

ñ(t)

H∗ (f)

Fig. 1.29 – Récepteur linéaire.

Il est composé d’un filtre de fonction de transfert H∗ (f), apdapté à la forme d’onde du

symbole émis, de façon à maximiser le rapport Eb/N0 et à minimiser l’interférence entre

symboles, d’un échantillonneur bloqueur fonctionnant au rythme de la période symbole

Ts, et d’un organe de décision.

Dans le cas de composantes symboles centrées sur zéro à deux états et lorsque les

probabilités d’avoir une impulsion négative ou une impulsion positive sont égales, l’organe

de décision est un comparateur de signe et la sortie de celui-ci est simplement calculée

par

yn =

{

1 si un ≥ 0

−1 si un < 0,
(1.59)

avec un la valeur discrète en entrée du comparateur.

1.7.2 Détecteur à intégration

Il est parfois intéressant de remplacer le filtre de fonction de transfert H∗ (f) par un

intégrateur car il n’est pas toujours possible de trouver une fonction de transfert H∗ (f)

adaptée au symbole reçu.
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Dans ce cas, le récepteur au niveau d’une composante symbole modulée à deux états

est détaillé à la figure 1.30.

composante

symbole

Ts

ñ(t)

∫ Ts

0

(.) dt

Fig. 1.30 – Détecteur à intégration.

L’intégration de 0 à Ts est réalisée d’une manière discrète par la somme des échantillons

sur une longueur symbole

yn =
Ne∑

k=1

uk, (1.60)

avec uk les valeurs d’entrée discrètes de l’intégrateur et Ne la longueur en nombre

d’échantillons de la période symbole.

1.7.3 Corrélateur

Un corrélateur est un organe de réception qui compare le signal reçu avec une image

locale des formes d’ondes émises. Les corrélateurs sont très employés dans les systèmes

à étalement de spectre en séquence directe[13] lorsque les composantes symboles ont été

étalées avant modulation à la fréquence porteuse. Dans ce cas, le schéma de principe est

donné figure 1.31.

composante

symbole étalée

séquence
c(t)

Ts

ñ(t)

∫ Ts

0

(.) dt

Fig. 1.31 – Récepteur à corrélateur.
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1.8 Exemple de simulation

1.8.1 Présentation du système

Le système de transmission simulé correspond au système à étalement de spectre

présenté au début du chapitre (cf figure 1.2) avec une modulation par états de phase à

quatre états. Ce système est un système rudimentaire à accès multiples à répartion par

les codes (Code Division Multiple Acces ou CDMA) simple utilisateur employé en radio-

téléphonie mobile ([11],page 311-312). La simulation du système s’effectue en bande de

base (pas de modulation à la fréquence porteuse) et une source de bruit blanc modélise

le canal de transmission (canal AWGN). Le schéma bloc de la châıne de transmission

comportant les modèles de l’émetteur et du récepteur est donné à la figure 1.32.

Dans l’émetteur, chaque composante symbole est étalée par une séquence de Gold

différente, et un filtre numérique en racine de cosinus surélevé est réalisé par interpolation

sur chaque composante. Le récepteur est respectivement constitué, sur chaque voie I et

Q, d’un premier étage de détection par intégration, puis d’un démodulateur de séquence

cadencé au rythme chip des séquences de Gold, et enfin une détection par corrélation avec

les séquences originales de l’émetteur est réalisée. Le tableau 1.1 donne les principaux

paramètres utilisés dans la simulation.

Paramètres Variable Valeur Unités

Taille du vecteur de donnée original

Nombre de symboles par période de simulation Nu 8 Symboles

Modulation PSK

Nombre de bits par symbole Nb 2 Bits

Générateurs de séquences de Gold

Longueur des registres r 5
Condition initiale voie I C1 [21 ;21]
Condition initiale voie Q C2 [13 ;10]

Coefficient voie I C1ai/bi
[9 ;9]

Coefficient voie Q C2ai/bi
[15 ;15]

Facteur d’étalement Nc (2r)-1

Filtre en racine de cosinus surélevé

Facteur de sur-échantillonnage Ne 15
Longueur de la réponse impulsionnelle N 127

Période d’échantillonnage Te 1/Ne s
Facteur de Roll-off α 0.35
Gain de l’émetteur ge 1
Gain du récepteur gr 1/Ne

Canal AWGN

Variance σ 0.3

Tab. 1.1 – Paramètres de la châıne de transmission.
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1.8.2 Résultats dans le domaine temporel
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Fig. 1.33 – Formes temporelles. (a) Numéro symbole. (b) et (c) Composantes symboles
I/Q. (d) et (e) Séquences des générateurs de Gold. (f) et (g) Composantes I/Q étalées.
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Fig. 1.34 – Formes temporelles. (a) et (b) Composantes I/Q suréchantillonnées. (c) et (d)
Composantes I/Q filtrées à la sortie de l’émetteur. (e) Composante I bruitée à la sortie
du canal. (f) Composante I filtrée à l’entrée du récepteur.
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Fig. 1.35 – Formes temporelles. (a) Diagramme de l’œil à la sortie de l’émetteur. (b)
Diagramme de l’œil à la sortie du canal AWGN. (c) Diagramme de l’œil à l’entrée du
récepteur. (d) Constellation à l’entrée du récepteur. (e) Trajectoire du symbole dans le
plan [ir(t); qr(t)].
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1.8.3 Calcul du TEB

Dans les simulateurs où les données sont traitées par blocs d’échantillons, le processus

de simulation temporel est séquentiel tel que le montre la figure 1.36.

Table
d’ordonnancement

Diagramme

Séquences émises

Séquences reçuesGénérateur de
nombre aléatoires

Diagramme

Séquences émises

Séquences reçuesGénérateur de
nombre aléatoires

Comparaison

Diagramme

Séquences émises

Séquences reçues

Comparaison

Générateur de
nombre aléatoires

Comparaison
Nerreur1

Nerreur2

Nerreurk

Tsim1

Tsim2

Tfin

Tsimk

=

Nu

Nu

Nu

Fig. 1.36 – Principe d’une simulation de taux d’erreur binaire.

L’évaluation de la probabilité d’erreur bit à chaque période élémentaire Tsim, nécessite

la comparaison des bits émis dans l’émetteur aux bits reçus dans le récepteur. Le taux

d’erreur binaire est ainsi calculé par période de simulation grâce à la formule triviale

TEB =
nombre d́erreur total

nombre de bits simulés total
. (1.61)

Le calcul du TEB en fonction du rapport Eb/N0 s’effectue par l’exécution successive

de simulations paramétrées par la valeur σ de la variance de la source de bruit. Les

simulations sont exécutées soit pour un nombre donné de bits à simuler, soit pour un

nombre donné d’erreur à trouver.

Le taux d’erreur symbole théorique pour une modulation PSK à M états de phase,

avec un récepteur construit grâce à un détecteur à intégration ([14],page 27-31) est donné
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par

Pes = erfc

(√

Nb
Eb

N0

sin
( π

M

)
)

, (1.62)

avec Nb = log2 (M) le nombre de bits pris par symbole. Si un codage de Gray est utilisé,

alors la probabilité d’erreur binaire est

Peb =
Pes

Nb
, (1.63)

et si les composantes symboles sont composées de niveaux équiprobables, alors le taux

d’erreur binaire devient

Peb =
2Nb−1

2Nb − 1
Pes. (1.64)

La valeur du rapport Eb/N0 est mise en relation avec la valeur de la variance σ de la

source de bruit en considérant l’équation (1.56) et (1.58). La puissance émise par le train

binaire s’exprime

Pb =
Eb

Tb

. (1.65)

En posant

Te =
Ts

Ne

(1.66)

=
NbTb

Ne

, (1.67)

avec Te la période d’échantilonnage du symbole dans le canal, Ts la période symbole, Ne

le facteur de sur-échantillonnage, k le nombre de bits utilisés dans la modulation choisie

et Tb la période du train binaire original, la relation entre Eb/N0 et σ est donc

Eb

N0
= Pb

Ne

2σ2Nb
. (1.68)

La figure 1.37 donne le résultat de l’équation (1.64) pour une modulation QPSK et les

résultats simulés du taux d’erreur binaire de la précédente châıne de transmission pour

une transmission sans étalement et pour une transmission avec étalement de spectre en

bande de base.
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Fig. 1.37 – Taux d’Erreur Binaire théorique et simulé en fonction du rapport Eb/N0.

1.8.4 Amélioration du temps de calcul - Parallélisation

Suivant la valeur du TEB à obtenir pour une valeur du rapport Eb/N0, et la com-

plexité du système mis en jeu, la simulation de châınes de transmission numériques peut

tragiquement devenir très longue si une seule unité de calcul est utilisée. En effet, pour

avoir une bonne probabilité du TEB, il est parfois nécessaire de simuler plusieurs millions,

voire milliards de bits, pour une valeur de bruit considérée.

La simulation du TEB concernant les châınes de transmission numériques se prête bien

aux calculs parallèles. Pour une valeur du rapport Eb/N0, au lieu d’éxecuter la simulation

d’une très longue séquence binaire sur une seule unité de calcul, cette séquence peut-être

découpée en plusieurs petites séquences et le calcul de la châıne peut-être réparti à travers

plusieurs unités de calcul. Plusieurs simulations peuvent être exécutées en même temps,

il suffit alors d’additionner le nombre de bits simulés et le nombre d’erreurs trouvées à

l’issue de chacune des simulations.

La figure 1.38 illustre une expérience de simulation réalisée sur la précédente châıne

de transmission à l’aide de quatre unités de calcul faisant partie d’un même réseau local.

Les unités de calcul communiquent entre elles grâce au logiciel Parallel Virtual Machine

(PVM)[15] et une configuration mâıtre-esclave réalise un processus de simulation automa-

tique. Chaque ordinateur possède le logiciel de simulation et le diagramme de la châıne

de transmission à simuler.
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Fig. 1.38 – Fonctionnement d’une simulation sur réseau hétérogène.

La figure 1.39(a) présente un algorithme du script mâıtre qui pilote les scripts esclaves

qui sont en charge de l’exécution des simulations. Après les premières étapes d’initiali-

sation du logiciel PVM et de duplication des scripts esclaves sur les machines distantes

disponibles, un vecteur de paramètres est initialisé, sa longueur correspondant au nombre

de simulations à réaliser. En premier lieu, le script mâıtre envoie un premier jet de pa-

ramètres à tous les ordinateurs esclaves via un premier canal virtuel de communication

PVM. Il se place ensuite en attente de vecteurs résultats en sondant un deuxième canal

virtuel. Lorsqu’il reçoit des résultats d’un script esclave, il renvoie un nouvel élément du

vecteur de paramètres à l’unité qui lui a repondu. Ce processus est exécuté jusqu’à ce que

toutes les simulations soient exécutées.

Un algorithme de script esclave est présenté à la figure 1.39(b). Après initialisation et

chargement du diagramme à simuler, l’unité esclave se positionne en attente d’un élément

du vecteur paramètres en sondant un canal virtuel PVM. Dès réception, elle exécute la

simulation du diagramme paramétré par l’élément reçu et après simulation, elle retourne

l’élément résultat (en l’occurrence, dans notre cas, le nombre d’erreurs trouvées) sur le

second canal et se repositionne en attente.

La figure 1.40 montre les capacités de simulation de chaque unité de calcul employée

dans cette expérience pour la châıne de transmission précédente. Ces capacités sont es-

timées en nombre de bits simulés par seconde.
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Fig. 1.39 – Algorithme d’un script mâıtre et d’un script esclave.

Les ressources des unités de calcul sont exprimées en termes de fréquence de fonction-

nement des processeurs et de ressources mémoires. Sur chaque ordinateur, la simulation

de la châıne de communication a été réalisée avec les deux méthodes de résolution du

filtre RIF détaillées section 1.4.1. Les ordinateurs disposant de fortes ressources sont plus

performants avec la méthode de résolution fréquentielle et les ”petites” unités de calcul à

faibles ressources sont plus rapides avec la méthode temporelle. Avec une bonne sélection

de la méthode de résolution, en accord avec les ressources des unités de calcul disponibles,

la configuration mâıtre-esclave est capable d’additionner les meilleures performances de

chaque ordinateur.



Partie A : Outils pour la simulation système Page 54

1024Mo 768Mo 256Mo 128Mo

Réseau
1.4GHz 700MHz 350MHz2GHz

Unité 1 Unité 2 Unité 3 Unité 4

N
om

br
e 

de
 b

its
 s

im
ul

és
 /s

0

200

400

600

800

1000

1200

1400

1600

1800

2000
Convolution par FFT

Convolution discrète

Fig. 1.40 – Résultat en temps de calcul.

1.9 Simulation de systèmes multi-utilisateurs

La simulation des systèmes multi-utilisateurs, tels que le système élémentaire CDMA

à étalement de spectre en séquence directe représenté à la figure 1.41, reste encore très

coûteuse en temps de calcul si des simulations rigoureuses sont réalisées, c’est à dire en

prenant en compte la simulation de tous les émetteurs du système.

τ1

τ2
∑

τK

Emetteurs Canal Récepteur

Emetteur

Emetteur

Emetteur

Récepteur

K

2

1

i

ñ(t)

Fig. 1.41 – Système CDMA en séquence directe.

Lorsque les systèmes à étalement de spectre en séquence directe sont utilisés avec

des générateurs de séquences pseudo-aléatoires périodiques, tels que les générateurs de

séquence de Gold, un simple schéma bloc composé d’un émetteur, d’une source de bruit

blanc et d’un récepteur suffit à approximer le système élémentaire de la figure 1.41, puisque

le bruit d’accès multiples créé par les émetteurs supplémentaires est en fait équivalent à

une source de bruit blanc gaussien[16].
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En revanche, pour des générateurs délivrant des séquences apériodiques, tels que des

générateurs de séquences quasi-chaotiques, ou pour tout autre modèle dans le schéma,

variable dynamiquement en cours de simulation, l’approche rigoureuse est nécessaire à la

bonne approximation du TEB en fonction du nombre d’utilisateurs du système.

Considérons donc maintenant le système multi-utilisateurs représenté à la figure 1.42.
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Fig. 1.42 – Exemple de système CDMA en séquence directe.

La modélisation de ce système de communication, peut se décomposer en deux schémas

blocs. Un premier concerne un ensemble émetteur/récepteur correspondant à l’utilisateur

simulé qui va servir d’estimation du TEB en présence du bruit d’accès multiples. Le canal

de propagation à bruit additif est modélisé par un tampon d’entrée dans lequel va se

positionner la contribution des autres utilisateurs entre chaque cycle de fonctionnement

du processus de simulation de ce schéma bloc. Le deuxième schéma, correspondant à

un système émetteur seul, est caractérisé par son jeu de paramètres. L’algorithme de
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simulation du système multi-utilisateurs est donné figure 1.43.
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Fig. 1.43 – Algorithme de simulation de systèmes de communication multi-utilisateurs.

Dans un premier temps, le premier schéma bloc est initialisé à partir de son jeu de

paramètres, puis l’initialisation des diagrammes des i utilisateurs perturbateurs, possédant

des jeux de paramètres différents les uns des autres, est réalisée. La simulation d’un cycle
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de fonctionnement des émetteurs est successivement effectuée pour récupérer le paquet

de sortie des i utilisateurs, correspondant à un vecteur symbole. La somme des i paquets

est alors introduite dans le tampon d’entrée du canal additif du premier schéma bloc et

la simulation d’un cycle de fonctionnement est réalisée et retourne le nombre d’erreurs

binaires de la liaison simulée.

Les temps de calcul du système de la figure 1.42 sont présentés dans le tableau 1.2.

Ils sont réalisés pour des générateurs de type séquences de Gold sur une unité de calcul

fonctionnant avec un processeur 2GHz et sont confrontés aux temps de calcul donnés dans

la référence [17] (page 227), pour le même système de communication.

Nombre d’utilisateurs 13 19 10
Nombre de bits simulés 104 104 4.104

Temps de calcul CPU @ 400MHz
Logiciel Omnysis 9h 15h 26h

Temps de calcul CPU @ 2GHz
Logiciel Scilab 50 minutes 2h 3h

Tab. 1.2 – Temps de calcul de simulation d’un système CDMA en séquence directe.
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1.10 Conclusions et perspectives

• Les modèles de base nécessaires à la simulation de tout système de transmission

numérique sont abordés et détaillés selon des équations et algorithmes de fonction-

nement.

• Différents modèles élémentaires développés dans cette partie sont mis en pratique

par une simulation d’un système de communication par états de phase à étalement

de spectre en séquence directe.

• Le tracé de l’évolution du TEB simulé, en fonction du rapport Eb/N0, pour une

modulation QPSK filtrée en présence d’un canal à bruit blanc gaussien est vérifié

théoriquement.

• Le processus de simulation d’une châıne de transmission numérique dans un simula-

teur système, type flot de données, est développé, puis des algorithmes de simulation

permettant le calcul parallèle grâce au logiciel PVM sont introduits, afin d’améliorer

le temps de calcul des estimations de TEB.

• Les principes de simulation et les temps de calculs de systèmes multi-utilisateurs,

dans un environnement de travail possédant une interface de développement type

schéma bloc, sont finalement abordés.

Une méthodologie de travail pratique, résumée par l’organigramme de la figure 1.44,

concernant la modélisation et la simulation de châınes de transmission dans un simulateur

système, peut directement être donnée en suivant les différents points consécutifs abordés

dans cette partie.
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Fig. 1.44 – Méthodologie de modélisation et de simulation de châınes de transmission.
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Le travail à effectuer pour réaliser la simulation de châıne de transmission se détaille

donc en deux étapes :

• Tout d’abord un travail de modélisation doit être fait par la réalisation de modèles

correspondant aux fonctions élémentaires constituant le système à simuler. Suivant l’en-

vironnement de travail, ces modèles seront des schémas blocs, des routines de calcul bas-

niveau, des fonctions en langage de script ou encore des modèles implémentés. Viennent

ensuite l’interconnexion des modèles élémentaires puis le choix de variables symboliques

renseignant les paramètres des différents modèles. Une simple simulation est généralement

nécessaire dans le but de valider la réalisation des modèles, la bonne interconnexion et la

bonne valeur des paramètres. La validation s’effectue par l’observation des différentes

formes temporelles (chronogrammes, diagramme de l’œil, constellation,...) et densités

spectrales de puissance des grandeurs mises en jeu dans le système étudié.

• Vient ensuite le travail de simulation. Celui-ci commence par la réalisation de

simulations paramétrées sur une unité de calcul. Les résultats issus de ces simulations

seront généralement validés par un modèle théorique lorsque le système est simulé dans

un cas idéal. Finalement, des algorithmes de simulation utilisant des fonctions d’échanges

de données entre unités de calcul sont réalisés, puis exécutés pour effectuer la simulation

finale de la châıne de transmission sur les unités de calcul disponibles d’un réseau local

hétérogène.

En suivant ces étapes de travail, les travaux de Bennadji Abderrezack[18] ont démontré

qu’il était possible d’implémenter un modèle d’amplificateur de puissance à série de Vol-

terra, dans l’émetteur de la châıne de transmission MDP-4 précédemment présentée. La si-

mulation d’un TEB d’une valeur 10−8 sur une liaison QPSK simple utilisateur, en présence

de l’amplificateur de puissance a été réalisée dans un temps approximatif de 40 heures

(325 symboles/s) avec une unité de calcul possédant un processeur travaillant à 1.5GHz.

Ces résultats encourageant en terme de temps de calcul, couplés avec les possibilités de

calcul parallèle, rendent envisageable la simulation au niveau système, de châınes de trans-

mission modélisées plus finement. Celles-ci pourront bientôt inclure en plus des distorsions

dues aux non-linéarités et effets mémoires des amplificateurs de puissance et faible bruit,

les effets de distorsions des composantes symboles engendrées dans les étages de transpo-

sition de fréquences notamment à cause du bruit de phase des dispositifs synthétiseurs de

fréquence.
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2 Fonctions pour la synthèse de fréquence

Les synthétiseurs de fréquence se trouvent aussi bien dans les systèmes émetteurs que

dans les systèmes récepteurs. A l’émission, ils sont classiquement employés pour délivrer

des ondes porteuses à fréquence fixe à faible bruit de phase, pour délivrer des porteuses

ajustables ou variables dynamiquement en fréquence, notamment dans les systèmes à

sauts de fréquence[19], ou encore transmettre une information modulée en phase ou en

fréquence. A la réception, ils sont aussi utilisés en tant que générateurs de fréquence

porteuse fixe et ajustable, par exemple dans les récepteurs hétérodynes[20], mais aussi

dans les sous-systèmes de synchronisation et de récupération de période d’horloge.

Les nécessités de la modélisation des synthétiseurs de fréquence dans un simulateur

système peuvent se concevoir pour la réalisation de deux tâches distinctes :

• D’un côté, il existe un besoin de modèles précis et efficaces en temps de calcul, dans un

esprit de simulation globale d’un système de communication pour évaluer, prédire, corriger

et/ou améliorer les principales caractéristiques et performances du système étudié. Dans le

cas des synthétiseurs de fréquence dédiés à la génération de porteuse fixe, des dégradations

d’amplitude et de phase concernant les composantes symboles émises et réceptionnées

sont à prévoir dans les étages de transposition de fréquence. Dans les systèmes à sauts

de fréquence, le temps que met la porteuse pour aller d’une fréquence à une autre est

aussi une caractéristique primordiale. Lorsque les synthétiseurs de fréquence sont utilisés

comme transmetteur de données modulées en phase ou en fréquence, les symboles trans-

mis subissent des dégradations en amplitude dues aux phénomènes de filtrage du système

bouclé (phénomènes limitatifs en terme de débit symbole), et dans le cas des synthétiseurs

de fréquence à rapport de division fractionnaire modulé Σ∆, un bruit de quantification

vient altérer la transmission. Tous ces défauts doivent être pris en compte dans le pro-

cessus de simulation d’un système, ce qui justifie la nécessité de précision du modèle du

synthétiseur de fréquence. L’efficacité en temps de calcul devient importante lorsque des

estimations du TEB sur le système simulé sont à réaliser. Dans une simulation système

d’un système comportant un synthétiseur, seule la dynamique basse fréquence sera si-

mulée et contiendra toutes les informations utiles concernant les multiples dégradations

que ce sous-ensemble peut engendrer sur une liaison de télécommunication.

• De l’autre coté, la modélisation des éléments constitutifs des synthétiseurs de

fréquence dans un simulateur système, peut apporter une assistance certaine à la

conception circuit. En effet, les synthétiseurs de fréquence sont des sous-ensembles qui

comportent plusieurs circuits (comparateur phase/fréquence, diviseurs de fréquences,
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oscillateurs,...) connectés entre eux et de natures différentes (analogique et numérique).

Ces circuits sont composés de plusieurs transistors et les temps de simulation dans les

simulateurs circuits deviennent alors très importants lorsque tous les éléments sont pris

en compte sur un même dessin des masques (layout), notamment pour déterminer les

réponses transitoires de la boucle ou un gabarit précis de l’encombrement spectral de la

porteuse de sortie. L’ajustement fin ou les optimisations, d’un ou de plusieurs paramètres

sur le circuit complet est donc très contraignant, car il nécessite l’exécution successive de

simulations ; le temps de simulation devient alors coûteux sur le temps de conception du

circuit global. La simulation système d’un synthétiseur, peut premièrement apporter au

concepteur un modèle du système bouclé à un niveau de détails moindre que le modèle

circuit mais plus précis que le simple modèle linéaire, et donc moins onéreux en temps

de calcul que le modèle circuit. Ce modèle doit détailler les principaux paramètres des

éléments constitutifs et donner une bonne description des principales non-linéarités et des

différentes sources de bruit mises en jeu. Il peut être utilisé comme modèle d’ajustement

des principaux paramètres du synthétiseur à concevoir et servira de simulation (( gabarit ))

concernant les résultats à obtenir au niveau du simulateur circuit. Dans un deuxième

temps, lorsque le modèle niveau système est introduit dans un simulateur système ayant

des possibilités d’appels à des méthodes de résolutions de simulateur niveau circuit

(co-simulation), il pourrait s’avérer utile pour le concepteur d’exécuter la simulation de

son circuit global dans le simulateur système. Le concepteur pourrait alors remplacer

certains circuits d’éléments constitutifs par des modèles fonctionnels (modèles systèmes),

et ainsi profiter d’une amélioration du temps de calcul concernant l’ajustement et

l’optimisation de différents paramètres.

Différentes approches concernant la conception des synthétiseurs sont aussi à distin-

guer selon leur fonction : soit ils sont dédiés à la génération de porteuses fixes et précises

ou lentement variables, soit ils transmettent des informations de débit élevé et répondent

rapidement à un éventuel changement du rapport de division.

Dans le premier cas, ces boucles sont appelées boucles bande étroite (ou narrow band

loop). L’asservissement réalisé dans les synthétiseurs de fréquence implique une fonction de

transfert particulière, lorsque le synthétiseur se trouve en régime établi, appelée fonction

de transfert en boucle fermée qui influence sur le spectre de sortie du synthétiseur de

fréquence. Si une petite fréquence de comparaison est utilisée, de façon à réaliser une

synthèse de fréquence précise, la bande passante de boucle est faible. Ces boucles possèdent

un temps d’acquisition très long et ne peuvent s’appliquer qu’à des systèmes à sauts de

fréquence lents. En général, lorsque la fréquence de comparaison est de l’ordre du Hertz

à la centaine de Hertz, les boucles bande étroite s’accompagnent de dispositifs d’aide à

l’acquisition.
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Dans le cas des synthétiseurs utilisés en tant que transmetteur d’informations mo-

dulées, lorsque l’information à transmettre est véhiculée dans le système bouclé, ou lorsque

l’encombrement spectral du bruit de phase de l’Oscillateur Contrôlé en Tension (OCT)

aux fréquences proches de la porteuse doit être très fortement atténué, ces boucles sont

appelées boucles large bande (ou wide band loop).

En effet, et tout comme introduit dans le premier chapitre concernant les modulations

symboles, le débit de l’information en bande de base (la période symbole) conditionne

son encombrement spectral aux basses fréquences. L’information de gabarit fréquentiel

passe-bas, suivant où la modulation est introduite, subit un filtrage dépendant de la

fonction de transfert en boucle fermée reliant le point d’introduction de la modulation

considérée à la sortie du synthétiseur de fréquence. Dans la majorité des cas, l’information

à transmettre est introduite au niveau du diviseur de fréquence de l’OCT. Dans ce cas,

l’information modulée subit un filtrage de type passe-bas dont la fréquence de coupure

est déterminée par les paramètres des différents éléments constitutifs. La transmission

de données à un débit élevé reste rédhibitoire dans une telle configuration puisque

le positionnement de la bande passante de boucle est toujours fait pour un niveau

d’atténuation donné des composantes parasites issues de l’élément comparateur de phase.

La littérature classifie les boucles à asservissement de phase et synthétiseurs de

fréquence suivant plusieurs types.

Les boucles construites avec un élément comparateur de phase analogique type

mélangeur ou multiplieur sont référencées en tant que boucles de type 1.

Les boucles comportant un détecteur de phase numérique tel que les Comparateurs

Phase/Fréquence (CPF) construits avec des bascules D ou bascules JK, ou porte XOR,

sont appelées des boucles de type 2. Les boucles de type 2 présentent l’avantage majeur

de réunir sur la même puce les différents éléments constitutifs d’un synthétiseur dans

la même technologie de fabrication. La diminution du pas de gravure des technologies

”Metal Oxide Semiconductors” (MOS) a très largement profité à l’augmentation des

fréquences d’utilisation dans ce type d’application. Aujourd’hui des conceptions intégrant

aussi bien des éléments numériques basse fréquence que des éléments oscillants haute

fréquence, se trouvent dans le début de gamme d’utilisation des fréquences microondes

(2∼5GHz). Lorsque des fréquences plus élevées sont nécessaires, seuls les éléments OCT

et diviseur de fréquence associé sont séparés du bloc MOS.

Cette partie est dédiée à la description, la modélisation et la simulation des

synthétiseurs de fréquence à rapport de division entier et fractionnaire de type 2.
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2.1 Analyse des synthétiseurs de fréquence

2.1.1 Généralités

Une boucle à verrouillage de phase est un dispositif qui permet d’asservir en phase la

tension de sortie d’un oscillateur commandé en tension[21]. Un synthétiseur de fréquence

est un dispositif quasi-identique à une boucle à verrouillage de phase classique, mais a

pour différence une châıne de retour constituée d’un diviseur de fréquence.

Le schéma bloc général du synthétiseur de fréquence à rapport de division entier est

donné à la figure 2.1.

Filtre de

boucle

÷N

châıne de retour

charge

÷R
CPF

châıne directe

OL

OCT

DIVISEUR

DIVISEUR
u3 (t)Pompe de

yref (t)
UP (t)

DOWN(t)

ye (t)

ys (t)icp (t)

ydiv (t)

Fig. 2.1 – Schéma bloc d’un synthétiseur de fréquence.

Ce sous-système est composé :

• d’un Oscillateur Local (OL) de référence qui délivre une onde de fréquence fixe,

• d’un pré-diviseur ÷R. La fréquence présente à la sortie de celui-ci est appelée

fréquence de comparaison Fref ,

• d’un CPF trois états qui délivre des signaux de commande à la pompe de charge en

accord avec la différence de phase des signaux présents en entrée,

• d’un circuit pompe de charge, qui convertit les signaux logiques du CPF en signal

de commande en courant,

• d’un filtre convertisseur/correcteur passe-bas,

• d’un OCT (Voltage Controlled Oscillator ou VCO),
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• d’un diviseur de fréquence dans la châıne de retour qui permet la comparaison

de la tension haute fréquence de l’OCT à la fréquence beaucoup plus petite de

l’oscillateur local de référence pré-divisée, si nécessaire, au niveau de l’entrée du

comparateur de phase.

Lorsque la boucle est accrochée, la relation existante entre la fréquence Fs de sortie

de l’OCT et la fréquence Fref de fonctionnement du comparateur de phase est

Fs = NFref , (2.1)

avec N la valeur entière du rapport de division du diviseur de retour.

2.1.2 Description des éléments constitutifs

Oscillateur local

Les oscillateurs locaux sont pour la plupart, des oscillateurs basses-fréquences

construits avec des résonateurs à quartz, qui présentent une excellente stabilité pour

un faible coût d’achat et/ou de conception. Ils sont caractérisés principalement par leur

erreur de phase, aussi appelée jigue de phase périodique (ou jitter), qui correspond à une

fluctuation aléatoire temporelle des passages à zéro de l’onde porteuse comme le montre

la figure 2.2.

ye(t)

Te

∆T̃e

t

Fig. 2.2 – Effet d’une jigue de phase périodique sur une porteuse sinusöıdale.

Dans le cas des synthétiseurs de fréquence, la seule donnée de la variance de la jigue

de phase ne permet pas de déterminer précisément la densité spectrale de puissance en
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sortie de l’OCT, car l’encombrement spectral près de la fréquence porteuse de sortie est

en fait déterminé par celui de l’oscillateur local.

Bien que dans la pratique, constitué de multiples harmoniques, le signal à la sortie de

l’oscillateur peut se décrire par l’expression temporelle de la composante fondamentale

ye (t) = cos (Θe (t)) (2.2)

= cos (ωet + ϕe (t)) , (2.3)

avec ωe = 2πfe la pulsation de l’oscillateur, et ϕe (t) la phase variable de l’oscillateur,

détaillée par

ϕe (t) = ϕe0 + ñe (t) , (2.4)

où ϕe0 représente la phase à l’origine, et ñe (t), la variation aléatoire due au bruit de phase.

Diviseur de fréquence de la référence

Lorsque la fréquence fe de l’oscillateur est supérieure à la fréquence maximale admis-

sible par le détecteur de phase ou alors supérieure à une fréquence de fonctionnement

désirée, il est nécessaire de diviser celle-ci par l’intermédiare d’un diviseur de fréquence

dont l’expression de l’angle instantané idéal s’écrit

Θref (t) =
Θe (t)

R
=

ωet + ϕe (t)

R
, (2.5)

où R est le rapport de division. La nouvelle fréquence Fref = fe/R est alors appelée

fréquence de comparaison ou fréquence de mise à jour du CPF. Le signal en sortie du

diviseur idéal s’écrit donc

yref (t) = cos (Θref (t)) (2.6)

= cos (ωreft + ϕref (t)) . (2.7)

Les diviseurs de fréquence sont en général constitués d’éléments numériques tels que

des bascules et portes logiques qui réalisent des fonctions compteur de périodes. Les

éléments numériques sont aussi soumis à des phénomènes de jigue de phase aléatoire

et l’expression de la phase ϕref (t) peut donc se détailler par un modèle plus précis

ϕref (t) =
ϕe (t)

R
+ ñref (t) , (2.8)

avec ñref (t) une variable aléatoire due à la jigue de phase du diviseur.
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Détecteur de phase

Le circuit du détecteur de phase/fréquence étudié est donné à la figure 2.3.

+1

+1

Q1

yref (t)

ydiv (t)

Pompe de chargeComparateur Phase/Fréquence

Trois états

U3

DOWN (t)

UP (t)

I0

I0

T1

T2

CLR

CLR
CLK

CLK

U2

U1

D2 Q2

D1

icp (t)

Fig. 2.3 – Schéma de principe d’un détecteur phase fréquence trois états.

Il se compose d’un circuit numérique, appelé comparateur phase/fréquence trois états,

constitué de trois éléments logiques qui sont deux bascules D et une porte logique NON

ET (ou NAND), et d’un circuit pompe de charge constitué de deux sources de courant

de valeurs constantes I0 et −I0 ainsi que de deux transistors utilisés en interrupteurs

commandés.

Les signaux yref (t) et ydiv (t) sont les entrées d’horloge des deux bascules, les entrées

D1 et D2 sont placées à l’état logique haut, et les niveaux des sorties UP (t) et DOWN(t)

pilotent la pompe de charge qui délivre à la sortie du détecteur un courant variable qui

se note

icp (t) = I0 (UP (t) − DOWN (t)) . (2.9)
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Avec la table de vérité des bascules D, qui sont des éléments à mémoire, et en prenant

en compte la remise à zéro, lorsque les sorties Q1 et Q2 sont à l’état logique haut, le

synopsis de fonctionnement du CPF précédent est donné à la figure 2.4.

DOWNk−1 = 1DOWNk−1 = 0

DOWNk = 1

UPk = DOWNk = 0

DOWNk = 0

DOWNk−1 = 0 DOWNk−1 = 0

yref

UPk−1 = 0

yref

ydiv

UPk−1 = 0

UPk = 0

état bas

état haut

UPk−1 = 0

ydiv

UPk−1 = 1

impédance

état haute

UPk = 1

Fig. 2.4 – Synopsis de fonctionnement du CPF trois états.

Le système se décrit donc dans un domaine discret temporel, et suivant les instants

de transition en entrée des bascules et les valeurs discrètes des états précédents UPk−1 et

DOWNk−1, le détecteur de phase est borné à trois états discrets en sortie qui sont :

• état haut : UPk = 1, DOWNk = 0 et icp (t) = I0,

• état bas : UPk = 0, DOWNk = 1 et icp (t) = −I0,

• état haute impédance : UPk = 0 et DOWNk = 0.

Considérons maintenant les signaux d’entrée sur les bascules[22] définis d’une manière

sinusöıdale par les expressions

yref (t) = cos (Θref (t)) ,

ydiv (t) = cos (Θdiv (t)) .

En prenant Θref (t) = ωreft et Θdiv (t) = ωdivt avec ωref < ωdiv, le signal de sortie du

détecteur reste la plupart du temps à l’état bas et réciproquement lorsque ωref > ωdiv,

il reste majoritairement à l’état haut.En fréquence, le CPF se comporte donc comme un

discriminateur, c’est à dire que l’information concernant la différence ωref−ωdiv est donnée

par le signe du courant moyen îcp (t) en sortie, comme montré à la figure 2.5.
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t

t

t

Tref

Tdiv

I0

−I0

t

t

t

Tref

yref (t)

Tdiv

I0

−I0

icp (t)

(a) ωref < ωdiv (b) ωref > ωdiv

ydiv (t)

icp (t)

ydiv (t)

yref (t)

Fig. 2.5 – Chronogrammes de fonctionnement du CPF en fréquence.

Plaçons nous maintenant dans le cas où Θref (t) = ωreft + ϕref (t) et Θdiv (t) = ωdivt +

ϕdiv (t) avec ωref = ωdiv. Lorsque ϕdiv (t) = 0 et ϕref (t) = 0 les fronts en entrée de U1 et

U2 sont parfaitement alignés et la sortie du CPF est à l’état haute impédance.

Le chronogramme de la figure 2.61 illustre le cas où ϕdiv (t) varie linéairement de −π

à π et lorsque ϕref (t) = 0.

t [ns]

t [ns]

t [ns]
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yref (t)

ydiv (t)

∆tk

icp (t)
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Fig. 2.6 – Chronogrammes de fonctionnement du CPF en phase.

Dans ce cas précis, le rapport cyclique du signal de sortie varie proportionnellement

en fonction de la différence de phase ϕref (t) − ϕdiv (t) et la valeur discrète de la largeur

1exemple donné pour une fréquence de comparaison Fref = 50MHz
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d’impulsion fournie par cycle Tref est donnée par la relation[23]

∆tk =
Tref

2π
(ϕrefk − ϕdivk

) . (2.10)

Ce temps ∆tk, qui peut être négatif, correspond à la différence temporelle qui sépare

deux instants de transition des signaux yref (t) et ydiv (t). En notant îcp (t) la valeur

moyenne du courant en sortie de la pompe de charge par cycle de fonctionnement Tref , et

icpk
sa valeur discrète associée telle que

icpk
= I0

∆tk
Tref

, (2.11)

la zone linéaire de fonctionnement en phase du comparateur phase/fréquence est illustrée

figure suivante.

2π

−2π

Zone linéaire

Zone morte

I0

Kcp =
I0

2π

Θref (t) − Θdiv (t)

−I0

îcp (t)

Fig. 2.7 – Caractéristique îcp (t) = FNL [Θref (t) − Θdiv (t)].

Lorsque les deux signaux yref(t) et ydiv(t) possèdent la même période, le détecteur de

phase délivre une intensité variable dont le rapport cyclique est une fonction linéaire de

la différence de phase entre −2π et 2π (720̊ ) et le gain statique du détecteur est alors

donné par la relation

Kcp =
I0

2π
. (2.12)
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Un des inconvénients des comparateurs de phase/fréquence construits avec des pompes

de charges, est la zone morte dans la caractéristique icp = FNL [Θref (t) − Θdiv (t)] au point

d’équilibre. Lorsque Θref(t)−Θdiv(t) ≈ 0, les fronts des entrées d’horloge des bascules sont

quasiment alignés temporellement, et les temps de réponses des transistors utilisés en

commutation dans la pompe de charge, altèrent le fonctionnement du détecteur de phase.

En effet le dispositif n’a pas le temps de répondre à la légère différence de phase. La zone

morte est source de jigue de phase en sortie du synthétiseur car la tension de commande de

l’OCT ne change plus quand l’erreur de phase se situe dans la zone morte[24]. La plupart

des constructeurs (cf [25] [26]) de circuits intégrés de synthétiseur de fréquence utilisant

des CPF à bascule D tels que celui étudié, introduisent un élément retard à la suite de

la porte NAND de façon à éviter la zone morte par le prolongement du fonctionnement

des transistors dans un état passant pendant une durée déterminée. En d’autres termes,

l’état appelé haute impédance dans le synopsis de fonctionnement de la figure 2.4 ne

correspond pas forcément à un état où les deux transistors sont placés dans un mode

ouvert car lorsqu’un élément retard est utilisé pour modifier les dates de remise à zéro

des bascules, ils sont passants tous les deux pendant le retard.

Le deuxième défaut rencontré dans les systèmes à pompe de charge sont les courants

de fuite engendrés lorsque les transistors se trouvent sur cet état haute impédance. Si

la boucle est accrochée et en régime établi, cet état correspond à l’état de fonctionne-

ment prédominant du système discret trois états et dure d’autant plus longtemps que

la fréquence de mise à jour du CPF est faible. A titre d’exemple, la figure 2.8 présente

le courant en sortie icp(t) de la pompe de charge et la tension de commande u3(t) d’un

OCT, lorsqu’un synthétiseur se trouve en régime établi et lorsqu’un courant de fuite Ifuite

constant se prononce en sortie de la pompe de charge1.

0

u3(t)

icp(t)

t

t

Tref

variation résiduelle de la tension de commande de l’OCT

composante fondamentale de la tension résiduelle

V0

−I0

Ifuite

Fig. 2.8 – Phénomène de modulation résiduelle due aux courants de fuite.

1Dans la figure 2.8, V0 représente la tension d’accrochage de l’OCT à la fréquence Fs.
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Le courant de fuite Ifuite, de valeur faible face à I0, provoque le chargement des ca-

pacités du filtre de boucle pendant un cycle ≈ Tref et la tension de commande de l’OCT

dévie inévitablement de la tension continue d’accrochage V0 correspondant à la fréquence

synthétisée. Grâce à l’asservissement, une impulsion compensatrice de largeur tempo-

relle ∆tcomp d’amplitude −I0 (+I0 dans le cas d’une fuite négative) est alors délivrée et

réajuste la tension de commande à la tension V0. En régime établi, le signal d’erreur peut

être considéré comme un signal périodique de la forme

icp(t) = I0

+∞∑

n=−∞

rect∆tcomp (t − nTref) , (2.13)

avec la largeur temporelle ∆tcomp donnée par

∆tcomp =
Ifuite

I0
Tref . (2.14)

La densité spectrale de puissance Sicp(f) à la sortie de l’élément détecteur de phase est la

transformée de Fourier de l’équation (2.13),

Sicp(f) =

∣
∣
∣
∣
∣
I0

∆tcomp

Tref

∞∑

k=−∞

sinc

(

∆tcomp
k

Tref

)

δ

(

f − k

Tref

)
∣
∣
∣
∣
∣

2

. (2.15)

Ce spectre représenté à la figure 2.9, est un spectre discret de raies périodiquement es-

pacées aux fréquences k/Tref .

0

Sicp(f)

f

I0
∆tcomp

Tref

1/Tref

Fig. 2.9 – Densité spectrale de puissance de la sortie de la pompe de charge en régime
établi en présence d’un courant de fuite constant.
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La densité spectrale de puissance Sicp(f) subit un filtrage passe-bas vis-à-vis de la

sortie du synthétiseur lorsque le système est en régime établi, et les composantes parasites,

bien qu’atténuées, se retrouvent inévitablement dans le spectre de sortie aux fréquences

Fs±kFref . A cause de ce phénomène, un effort constant de conception et de développement

de CPF à fréquence de fonctionnement élevée est maintenu[27], pour filtrer correctement

les premières raies parasites qui sont néfastes lorsque les synthétiseurs sont employés dans

les étages de transposition de fréquence, puisque la transposition se fait autour de la

fréquence fondamentale Fs, mais aussi autour des fréquences Fs − Fref et Fs + Fref .
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Filtres de boucles

Filtre du premier ordre

La configuration minimale pour travailler avec le courant issu de la pompe de charge

est montrée à la figure 2.10.

La tension aux bornes de la capacité s’écrit

u3(t)

UP (t)

DOWN(t)

I0

C

icp (t)

T2

T1

I0

Fig. 2.10 – Circuit passif du

filtre du 1er ordre.

icp (t) = C
du3 (t)

dt
. (2.16)

La capacité intègre l’intensité de la pompe de charge

et fournit une boucle du deuxième ordre. La tension

discrétisée se calcule

u3k
=

∆t

C
icpk

+ u3k−1
. (2.17)

La figure 2.11 illustre le résultat obtenu après

intégration d’un courant variable à 50MHz, compris

entre -5mA et 5mA pour une capacité de valeur 10nF.

Entre chaque cycle de fonctionnement du CPF, après

intégration de la valeur ±I0 la tension reste constante

puisque la valeur du courant est nulle.
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Fig. 2.11 – Chronogrammes de fonctionnement du filtre du 1er ordre.
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Filtre du deuxième ordre

L’amélioration des performances du synthétiseur en boucle fermée, nécessite d’aug-

menter l’ordre du filtre de boucle. La figure 2.12 montre le circuit passif pour obtenir un

filtre de boucle du deuxième ordre.

L’équation différentielle qui caractérise le circuit est

u3(t)

C1

R1

icp (t)

UP (t)
T1

DOWN(t)

C0

T2

I0

I0

Fig. 2.12 – Circuit passif du

filtre du 2ème ordre.

donnée par l’expression

R1C0
d2u3 (t)

dt2
+

[

1 +
C0

C1

]
du3 (t)

dt
=

1

C1
icp (t) + R1

dicp (t)

dt
. (2.18)

Le chronogramme suivant illustre le résultat de

l’intégration numérique de cette équation différentielle.

Les valeurs des composants sont choisies de façon à ob-

tenir une marge de phase garantissant la stabilité de la

boucle fermée et pour une bande passante de boucle

proche de la fréquence de fonctionnement du CPF.

Comme le montre le chronogramme de u3 (t), le filtre

du deuxième ordre amortit l’intégration directe dûe à la

capacité C0 puisque la tension chute entre chaque cycle

de fonctionnement du CPF.
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Fig. 2.13 – Chronogrammes de fonctionnement du filtre du 2ème ordre.
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Oscillateur contrôlé en tension

Un OCT est un circuit composé d’éléments actifs qui délivre une fréquence porteuse

accordable en tension. L’expression de la forme d’onde en sortie de l’oscillateur s’exprime

d’une manière simplifiée

ys (t) = A cos (ω0t + ϕs (t)) ,
︸ ︷︷ ︸

Θs (t)
(2.19)

avec A l’amplitude, ω0 la pulsation libre, et ϕs(t), la phase variable de l’oscillateur. A cause

des éléments actifs présents dans le sous-circuit d’accord en fréquence (généralement des

varactors), la phase est reliée à la tension de commande u3(t) par une relation non-linéaire

de type

ϕs (t) =

∫ t

−∞
[FNL (u3 (τ)) + ñs (τ)] dτ, (2.20)

avec FNL la relation liant la tension d’entrée à la déviation en phase, et ñs, une variation

aléatoire qui caractérise le bruit de phase de l’oscillateur.

A titre d’exemple, la figure 2.14 montre une caractéristique fréquence/tension d’un

oscillateur dont la fréquence varie entre 2.2GHz et 3.1GHz pour une tension d’accord

comprise entre 1 et 12 Volts.
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Fig. 2.14 – Exemple de caractéristique tension/fréquence non-linéaire d’un OCT.
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En général cette caractéristique est considérée statique, c’est à dire que la fonction

FNL() n’a pas de dépendance avec la variable τ . Un modèle petit signal est traditionnelle-

ment exprimé lorsque de petites variations sont considérées autour d’une tension d’accord

fixe. Kv est alors appelé le gain statique (ou sensibilité) de l’oscillateur contrôlé en tension

et il se note

Kv =
δFs

δU3

, (2.21)

avec δFs et δU3 les excursions en fréquence et en tension au point de fonctionnement

(U30 ;Fs0) considéré. La variable d’état ϕs(t) peut alors se calculer selon un modèle linéaire

donné par la relation

dϕs (t)

dt
= 2πKvu3(t) + ñs (t) . (2.22)

Diviseur de fréquence de l’OCT

La valeur de l’angle instantané idéal Θdiv (t) du diviseur de fréquence connecté à l’OCT

se calcule comme celle de l’angle instantané Θref (t) du diviseur de fréquence de l’oscillateur

local. Il s’exprime

Θdiv (t) =
Θs (t)

N
=

ωst + ϕs (t)

N
(2.23)

où N est le rapport de division. En prenant un éventuel terme de bruit ñdiv (t), l’expression

de la tension de sortie du diviseur peut donc s’approximer

ydiv (t) = cos

(
ωst + ϕs (t)

N
+ ñdiv (t)

)

. (2.24)

Dans les synthétiseurs de type 2, le diviseur de retour est typiquement un élément

programmable, pour pouvoir choisir la fréquence de sortie du synthétiseur avec un

pas fréquentiel donné. Pour la synthèse de fréquence de l’ordre du GHz avec des pas

d’incrément faibles, de l’ordre du kHz, la valeur du rapport N est très grande ; cela im-

plique des difficultés de conception d’un seul élément diviseur de fréquence programmable

qui doit contenir un compteur de plusieurs bits acceptant une fréquence de fonctionne-

ment en entrée importante. Les synthétiseurs de fréquence de type 2 sur puces (SOC),

sont aujourd’hui traditionnellement fabriqués en technologie MOS en raison de la possible

comptabilité avec d’autres circuits numériques connexes et de la faible consommation de

cette technologie. Cependant, cette technologie n’accepte généralement pas d’importantes

fréquences de fonctionnement, et concernant la synthèse de fréquence microonde, des pré-

diviseurs de fréquences annexes (ou prescaler) d’un autre type de technologie (AsGa,
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BiCMOS,...) sont souvent utilisés. Ils jouent le rôle d’interface entre la fréquence de fonc-

tionnement de sortie de l’OCT et la fréquence acceptable du bloc MOS. Ces circuits

interfaces, peuvent être inclus dans le boitier de l’OCT, être des puces extérieures à la

puce OCT et à la puce synthétiseur, mais aussi être inclus dans la puce du synthétiseur

(technologie hybride). L’utilisation d’un pré-diviseur à rapport de division P fixe, suivi

d’un diviseur de fréquence de rapport N variable, implique une résolution fréquentielle

dégradée, de pas PFref , par rapport à l’utilisation d’un seul diviseur à rapport N variable.

Ce problème est contourné par l’utilisation d’un pré-diviseur modulo double (ou dual-

modulus) composé d’un élément à rapport de division variable P/P + 1 contrôlé par un

signal externe, et de deux compteurs à rapport de division variable A et B, comme le

montre la figure 2.15.

B

PRESCALER

COMPTEUR

COMPTEUR

A

ys(t)

ydiv(t)

P/P + 1

Fig. 2.15 – Principe d’un diviseur de fréquence modulo double.

Avec ce dispositif, le rapport de division entier se calcule par la formule N = A + BP

et la résolution fréquentielle est ainsi maintenue à la valeur Fref en modifiant unitairement

le rapport A. Seules de nouvelles contraintes apparaissent sur la bande totale accessible

par le synthétiseur de fréquence et sont définies par les rapports minimum et maximun

Nmin et Nmax.
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2.1.3 Description dans le domaine fréquentiel

Bien qu’une boucle à verrouillage de phase soit un sous-ensemble non linéaire à cause

du détecteur de phase, elle peut être correctement modélisée par un dispositif linéaire

quand la boucle est accrochée[28].

L’intérêt de la description d’un synthétiseur dans le domaine fréquentiel est de prédire

les différentes fonctions de transfert mises en jeu dans ce sous-système. Avec celles-ci, nous

sommes capables de déterminer, à partir des caractéristiques des différents élements, (gain,

bruit de phase,...), le gabarit fréquentiel du spectre de sortie lorsque le synthétiseur est

en régime établi, les réponses indicielles et impulsionnelles de la boucle par Transformée

de Laplace inverse mais aussi de calculer les valeurs des composants du filtre de boucle

pour assurer la stabilité de la boucle.

Le domaine linéaire de la boucle à verrouillage de phase est donc maintenant étudié.

Les équations temporelles de la section précédente se décrivent dans le plan de Laplace,

et l’opérateur différentiel d/dt est remplacé par l’opérateur Laplacien s.

La description dans le domaine fréquentiel peut être détaillée soit en développant les

fréquences de sortie des éléments constitutifs dans le plan de Laplace, soit en détaillant

les phases instantanées. L’asservissement en phase est ici développé, et le schéma du

synthétiseur de fréquence devient celui de la figure 2.16.

de phase

Comparateur

-

+
F(s)÷R

E(s) U3(s)Φe(s) Icp(s) Φs(s)

Φdiv(s)

Φref(s)
Kcp

÷N

Diviseur

OCTboucle

Filtre de

de charge

Pompe
Diviseur

2π
Kv

s

Fig. 2.16 – Modèle linéaire du synthétiseur de fréquence dans le domaine fréquentiel en
asservissement de phase.
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Oscillateur local

L’oscillateur local est décrit par la transformée de Laplace de la phase instantanée

ϕe(t), définie par

Φe(s) = L [ϕe(t)] . (2.25)

Diviseur de fréquence de la référence

L’expression de la phase en sortie du diviseur correspond à la transformée de Laplace

de l’équation (2.5),

Φref(s) =
Φe(s)

R
. (2.26)

Détecteur de phase

Le comparateur de phase délivre un signal d’erreur fonction de la différence de phase

de ces deux entrées tel que

E(s) = (Φref(s) − Φdiv(s)) . (2.27)

Le gain en sortie de la pompe de charge est statique, et vis à vis de la différence de

phase, le courant de sortie s’exprime donc

Icp(s) = KcpE(s) =
I0

2π
(Φref(s) − Φdiv(s)) . (2.28)

Filtres de boucles

La relation entre la tension de sortie du filtre de boucle et le courant d’entrée est

traduite par l’équation

U3 (s) = F (s) Icp (s) , (2.29)

avec F (s) la fonction de transfert du filtre de boucle. Les filtres de boucle sont de type

passe-bas et ils éliminent les composantes fréquentielles parasites hautes fréquences issues

du détecteur de phase. Les fonctions de transfert des filtres de boucle pour pompe de

charge, en s’exprimant comme le rapport de la tension de sortie U3(s) sur le courant

d’entrée Icp(s), correspondent au paramètre Z21(s) de la matrice impédance du quadripôle.
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Filtre du premier ordre

L’expression de la fonction de transfert du filtre du premier ordre de la figure 2.10 est

F (s) =
1

τs
, (2.30)

avec τ = C

Filtre du deuxième ordre

En exprimant la transformée de Laplace inverse de l’expression (2.18) et en posant

τ = C1 + C0, (2.31)

τ1 = R1C1, (2.32)

τ2 =
R1C1C0

C1 + C0

, (2.33)

l’expression de la fonction de transfert du filtre du deuxième ordre de la figure 2.12 est de

la forme

F (s) =
1 + τ1s

τs (1 + τ2s)
. (2.34)

Oscillateur contrôlé en tension

Dans le domaine fréquentiel, en considérant que l’oscillateur est positionné à une

fréquence donnée (fixe), la phase en sortie de l’OCT est liée à la tension d’entrée par

l’expression

Φs(s) =
2πKv

s
U3(s). (2.35)

Diviseurs de fréquence de l’OCT

La relation donnant la phase de sortie du diviseur de retour est enfin donnée

Φdiv(s) =
Φs(s)

N
. (2.36)
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2.1.4 Expressions littérales des fonctions de transfert

Fonction de transfert de la châıne directe (ou gain direct)

La fonction de transfert G(s) de la châıne directe met en relation Φs(s) et Φref(s) en

ne considérant que les éléments détecteur de phase, filtre de boucle et OCT en boucle

ouverte.

G (s) =
Φs(s)

Φref(s)
= KcpF (s)

2πKv

s
. (2.37)

Fonction de transfert de la châıne de retour (ou gain de retour)

La fonction de transfert de la châıne de retour H (s) est la fonction de transfert du

diviseur de retour.

H (s) =
Φdiv(s)

Φs(s)
=

1

N
. (2.38)

Fonction de Transfert en Boucle Ouverte (ou gain de boucle)

Dans un asservissement linéaire, la stabilité de la boucle s’étudie grâce à la Fonction

de Transfert A(s) en Boucle Ouverte (FTBO), qui représente le rapport entre la phase

d’entrée Φref(s) et la phase de sortie du diviseur de fréquence de retour Φdiv(s). Elle

s’exprime

A (s) = G (s)H (s) (2.39)

= KcpF (s)
2πKv

s

1

N
. (2.40)

La bande passante de boucle (ou fréquence naturelle) est la fréquence fn pour laquelle

‖A (j2πfn) ‖2 = 1. (2.41)

La marge de phase est la valeur Mϕ, définie à la fréquence naturelle de la boucle, pour

laquelle

Arg [A (j2πfn)] − Mϕ = −π, (2.42)

où Arg [A (j2πfn)] est la valeur de la phase de la fonction de transfert A (s) à la fréquence

fn.
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Fonction de Transfert en Boucle Fermée (ou gain en boucle fermée)

La Fonction de Transfert en Boucle Fermée (FTBF) d’un système bouclé à retour

négatif est donnée par la formule générale

B (s) =
gain direct

1 + FTBO
. (2.43)

La fonction de transfert en boucle fermée met en relation la phase Φref(s) et la phase

Φs(s) lorsque le synthétiseur fonctionne en régime établi, et est donc donnée par (2.37) et

(2.40) appliqué à (2.43),

B (s) =
G (s)

1 + G (s) H (s)
. (2.44)

Fonction de transfert de bruit

F(s)

+
+

+
+

-

+

+

+

+
+

de phase
Comparateur

de charge

Pompe

boucle

Filtre de

÷N
Φdiv

Φs

Kcp

Φref

OCT

2π
Kv

s

SΦs

SΦcp
SΦref

SΦdiv

Diviseur

Fig. 2.17 – Schéma bloc du synthétiseur dans son domaine linéaire.

Définissons SΦref
la densité spectrale de bruit présente à l’entrée de référence du

détecteur de phase (dépendant de l’oscillateur local et du diviseur de référence), SΦdiv

celle du diviseur de l’OCT, SΦcp la densité spectrale de bruit obtenue à la sortie du

détecteur de phase (dépendant du CPF et de la pompe de charge) et enfin SΦs celle de

l’oscillateur commandé en tension.
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Lorsque la boucle est fermée, la contribution de chaque source de bruit des éléments

constitutifs sur le spectre de sortie du synthétiseur de fréquence est conditionnée[29] par

SΦifermé
(s) = SΦiouvert

(s) B2
ni

(s) (2.45)

où les Bni
(s) sont les fonctions de transfert en boucle fermée de chaque source de bruit

vue à la sortie de l’OCT. Dans un modèle linéaire, la contribution du bruit total S2
Φtotal

(s)

se détermine donc

SΦtotal
(s) =

n∑

i=1

SΦifermé
(s) , (2.46)

avec n le nombre de sources de bruit considérées dans le synthétiseur.

Les densités spectrales de bruit SΦref
et SΦdiv

subissent la fonction de transfert de la

boucle fermée (filtre passe-bas). La densité spectrale de bruit totale SΦX
due à ces sources

se caractérise donc selon l’expression

SΦX
(s) = (SΦref

(s) + SΦdiv
(s))

(
G (s)

1 + G (s) H (s)

)2

. (2.47)

La contribution du bruit du détecteur de phase, SΦcp , à la sortie de l’OCT peut être

calculée en ramenant cette source à l’entrée du détecteur de phase

SΦY
(s) = SΦcp (s)

(
1

Kcp

)2 (
G (s)

1 + G (s)H (s)

)2

. (2.48)

Enfin la contribution du bruit de phase SΦs de l’OCT est calculée de la même manière

SΦZ
(s) = SΦs

(
1

1 + G (s) H (s)

)2

. (2.49)

Cette dernière fonction de transfert est de type passe haut.
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Le tableau suivant présente les expressions des différentes fonctions de transfert

précédemment détaillées pour une une boucle du troisième ordre de type 2 :

Fonctions de transfert Type Expressions lim
s→0

lim
s→∞

F (s) passe-bas
1 + τ1s

τs + ττ2s2
- 0

G (s) passe-bas
KvI0 + KvI0τ1s

τs2 + ττ2s3
∞ 0

G (s)H (s) passe-bas
KvI0 + KvI0τ1s

Nτs2 + Nττ2s3
∞ 0

1

1 + G (s) H (s)
passe-haut

Nτs2 + Nττ2s
3

I0Kv + I0Kvτ1s + Nτs2 + Nττ2s3
0 1

G (s)

1 + G (s) H (s)
passe-bas

KvNI0 + KvNI0τ1s

I0Kv + I0Kvτ1s + Nτs2 + Nττ2s3
N 0

G (s)H (s)

1 + G (s) H (s)
passe-bas

KvI0 + KvI0τ1s

I0Kv + I0Kvτ1s + Nτs2 + Nττ2s3
1 0

Tab. 2.2 – Récapitulatif des fonctions de transfert pour une boucle du 3ème ordre de
type 2.
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2.1.5 Calcul des pôles et des zéros du filtre de boucle

Le calcul des pôles et des zéros se fait à partir de la fonction de transfert en boucle ou-

verte A(jω) suivant la condition sur le module de l’équation (2.41) et suivant la condition

sur l’argument

d Arg [A (jωn)]

dωn
= 0, (2.50)

pour une marge de phase Mϕ donnée (cf équation (2.42)) et avec ωn la pulsation naturelle

de la boucle.

Pour une boucle du troisième ordre de type 2, le détail du calcul est fourni dans la

référence [28]. Les relations résultantes donnent les valeurs du zéro et des pôles de la

fonction de transfert (2.34) et sont rapportées ci-dessous :

τ2 =
− tan (ϕ (ωn)) + 1/ cos (ϕ (ωn))

ωn
, (2.51)

τ1 =
1

τ2ω2
n

, (2.52)

τ =
KcpKv

Nω2
n

√

1 + ω2
nτ

2
1

√

1 + ω2
nτ

2
2

. (2.53)
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2.1.6 Techniques de modulation des synthétiseurs de fréquence

Il exite plusieurs techniques pour moduler la tension de sortie de l’OCT, directement

ou indirectement, en phase ou en fréquence. Les principales sont présentées dans le tableau

suivant.

(b)(a)

Modulation directe de la commande de l’OCT
hors de la bande passante de boucle.

Permet une modulation par pas fréquentiel Fref .
Modulation du rapport entier de division.

Permet une modulation dans la bande passante
de boucle dans un intervalle arbitraire.

Modulation d’un rapport multiple fractionnaire.

Modulation directe de la commande de l’OCT
dans la bande passante de boucle.

Modulation du rapport fractionnaire de division.
Permet une modulation dans la bande passante
de boucle dans un intervalle NFref ; N + 1Fref .

Modulation du signal de référence
dans la bande passante de boucle.

(f)(e)

OCT

Entrée

÷N

OCT

Entrée

OCT

÷N

OCT

÷N

Entrée

OCT OCT

Multimodulo

÷N

CPF CPF

CPF

CPF

CPFCPF

Entrée Entrée

Entrée

Σ∆ Σ∆

÷N/÷N+1

(d)(c)

Filtre de
boucle

Filtre de
boucle

Filtre de
boucle

Filtre de
boucle

Filtre de
boucle

Filtre de
boucle

Fig. 2.18 – Techniques de modulation d’un synthétiseur de fréquence.

Lorsque le signal modulant est ajouté à la tension de commande de l’OCT tel que

représenté à la figure 2.18(a), celui-ci subit un filtrage de type passe-haut, et le débit

maximal est limité par la bande passante de boucle si le synthétiseur véhicule l’informa-

tion à transmettre. Cette technique permet de réaliser un modulateur de phase avec une
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excursion en amplitude du signal modulant limitée par la zone de linéarité de l’élément

comparateur phase/fréquence.

La figure 2.18 (b) représente un système de transmission employé en modulation de

fréquence. Avant de transmettre l’information, le synthétiseur est utilisé d’une manière

classique pour se placer à une fréquence donnée selon le rapport de division et, une

fois la boucle accrochée, l’alimentation des sous-systèmes CPF et diviseurs de fréquence

est supprimée et, l’information envoyée sur la commande de l’OCT. De cette manière,

une phase de régulation s’alterne avec une phase de transmission ce qui confère à cette

technique une réduction significative de la consommation électrique. Le problème de cette

technique réside dans le fait que la tension continue de commande de l’OCT, délivrée par

la phase régulation, a souvent tendance à (( glisser )) pendant la phase de transmission à

cause des courants de fuite, ce qui implique une limitation du débit de l’information.

Comme expliqué l’expression (2.47), lorsqu’une modulation est introduite au niveau de

l’oscillateur local de référence (cf figure 2.18(c)) celle-ci subit un filtrage de type passe-bas.

Une modulation introduite sur cette entrée du synthétiseur se conçoit pour transmettre

une information mais également pour effectuer différents réglages en cours de fonction-

nement. En effet, la modulation en fréquence du signal de référence règle directement la

fréquence de sortie du synthétiseur, mais influe aussi sur la fréquence de mise à jour du

comparateur phase/fréquence. De telles techniques de modulation sont employées dans

certains dispositifs où le niveau des pics parasites doit être réduit dans les boucles de

type 2 en introduisant des modulations aléatoires de faible amplitude pour réaliser un

étalement de spectre des raies parasites. La réalisation de modulations ou réglages de

phase précis et contrôlés numériquement est envisageable lorsqu’un composant de synthèse

numérique directe (Direct Digital Synthesis ou DDS) est utilisé en tant qu’oscillateur lo-

cal de référence[30]. L’introduction d’une modulation sur l’oscillateur local de référence

utilisée conjointement avec la technique de modulation de la tension de commande de

l’OCT de la figure 2.18(a) est un moyen d’augmenter le débit de l’information transmise.

La technique de modulation par sauts de fréquence est classiquement réalisée par le

dispositif représenté à la figure 2.18(d). Lorsque le diviseur de fréquence de retour est

un diviseur à rapport de division entier, les sauts de fréquence sont bornés à des pas

fréquentiels multiples de la fréquence de mise à jour de l’élément phase/fréquence. De

plus, les sauts discrets de valeurs du rapport N entrâınent des phénomènes transitoires

sur la tension de commande de l’OCT qui élargissent considérablement le spectre de

sortie du synthétiseur. Ces limitations peuvent être éliminées en utilisant un synthétiseur

à rapport de division fractionnaire, notamment grâce aux techniques de modulation Σ∆

du rapport de division représentées aux figures 2.18(e) et 2.18(f).
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2.1.7 Modulation Σ∆ pour synthétiseur fractionnaire

La technique de modulation Σ∆ pour synthétiseur fractionnaire a été introduite en

1993 [31].Dans sa forme originale, elle consiste en une modulation rapide du rapport de

division du diviseur de fréquence de retour, entre les valeurs N et N + 1. Le schéma de

principe d’un synthétiseur modulé Σ∆ est donné à la figure 2.19.

charge
CPF

DIVISEUR

÷N ;÷N + 1

-1 ;+1

MODULATEUR

Σ∆

b (t)

Filtre de

boucle

u3 (t)

yref (t)

ydiv (t)

UP (t)

K

ys (t)
OCTDOWN (t)

Pompe de icp (t)

Fig. 2.19 – Schéma de principe d’un synthétiseur de fréquence modulé Σ∆.

Les modulateurs Σ∆ sont généralement implémentés dans la même technologie de

fabrication que les autres éléments numériques, et la valeur K, en entrée du modulateur

Σ∆, est un mot binaire de contrôle. La fréquence de sortie Fs d’un tel synthétiseur est

mise en relation avec la fréquence Fref par l’expression

Fs =

(

N +
K

M

)

Fref , (2.54)

avec N la valeur entière du rapport de division du diviseur de retour, K ∈ [0; M ] la valeur

en entrée du modulateur Σ∆, et M , l’excursion maximale en entrée acceptable par le

modulateur Σ∆.

Il est parfois utile de considérer que le mot K varie entre [−M/2; M/2] et dans ce cas

l’expression précédente devient

Fs =

[

N +

(
1

2
+

K

M

)]

Fref . (2.55)
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Cette modulation implique un comportement dynamique des différentes fonctions de

transfert qui mettent en jeu la valeur du rapport de division N , mais elle peut aussi

être vue comme une perturbation supplémentaire à l’entrée d’un diviseur de fréquence à

rapport de division statique tel que représenté à la figure 2.20.

Diviseur

÷N

-

+

de phase
Comparateur

de charge

Pompe

boucle

Filtre de

Kcp

Φdiv

ΦsΦref

+

+

F (s) 2π
Kv

s

OCT

K(s)

Fig. 2.20 – Modèle linéaire en phase d’un synthétiseur modulé Σ∆.

Lorsque le rapport de division est modulée, tout se passe comme si la fréquence de

sortie de l’OCT était modulée à l’entrée du diviseur de fréquence ÷N et la fonction

de transfert de la modulation du rapport de division modulé vis à vis de la tension de

commande de l’OCT est de type passe-bas et est donnée par l’expression

1

N

G(s)

1 + G(s)H(s)
=

G(s)H(s)

1 + G(s)H(s)
. (2.56)
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2.1.7.1 Principes de la modulation Σ∆

Les modulateurs Σ∆ forment une classe de convertisseurs numériques analogiques[32].

Le schéma de principe de transmission par modulation Σ∆ du premier ordre est donné à

la figure suivante, et les chronogrammes de fonctionnement sont donnés à la figure 2.23

lorsque le signal d’entrée est une sinusöıde.

Quantificateur
1 bit

Filtre
passe-bas

Démodulation

-
+

Modulation

∫

R

e(t)x(t) e(t) y(t) ydemod(t)

canal

Fig. 2.21 – Châıne de transmission par modulation Σ∆.

Le modulateur Σ∆ du premier ordre est une boucle à retour négatif et possède une

châıne directe constituée d’un intégrateur parfait, d’un quantificateur 1 bit (comparateur

de signe), et d’une châıne de retour à gain unitaire.

2.1.7.1.1 Analyse dans le plan de Laplace

Dans le plan de Laplace, le quantificateur 1 bit correspond à un élément linéaire sur

lequel s’ajoute à sa sortie le bruit de quantification N(s). La figure 2.22 illustre le modèle

du modulateur.

−

1

s

+
+

+

X(s)

N(s)

Y (s)

Fig. 2.22 – Schéma bloc du modulateur Σ∆ du 1er ordre dans le plan de Laplace.
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Vis à vis du signal de sortie, la fonction de transfert du signal (STF) est de type

passe-bas ; le calcul de celle-ci se fait en négligeant le bruit de quantification.

HS (s) =
Y (s)

X (s)
=

1

1 + s
. (2.57)

La fonction de transfert en bruit (NTF) est de type passe-haut ; le calcul s’effectue en

posant le signal X(s) = 0, soit

HN (s) =
Y (s)

N (s)
=

s

s + 1
. (2.58)
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Fig. 2.23 – Chronogrammes de fonctionnement d’un modulateur Σ∆.
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2.1.7.1.2 Analyse dans le domaine de la transformée en z

Le modèle continu précédent peut se décliner en une version discrète en remplaçant

l’intégrateur parfait par son modèle numérique associé I(z), en assimilant le comparateur

de signe à un additionneur idéal, sommant le signal issu de l’intégrateur au bruit de

quantification Q(z) dû au comparateur de signe et en considérant un retard dans la

châıne de retour. Le modèle discret est donné figure 2.24.

−
+

Z−1

+
+

I(z)
X(z)

Q(z)

Y (z)

Fig. 2.24 – Schéma bloc du modulateur Σ∆ du 1er ordre dans le domaine de la transformée
en z.

La sortie du modulateur s’exprime

Y (z) = Q (z) + I (z) X (z) − z−1I (z) Y (z) (2.59)

= X (z)
I (z)

1 + I (z) z−1
+ Q (z)

1

1 + I (z) z−1
. (2.60)

En considérant que l’intégrateur numérique possède la fonction de transfert en Z du

premier ordre

I (z) =
1

1 − z−1
, (2.61)

la sortie du modulateur s’écrit

Y (z) = X (z) +
(
1 − z−1

)
Q (z) . (2.62)

Cela démontre que le modulateur Σ∆ dans le domaine de la transformée en z agit comme

un filtre passe-tout concernant le signal d’entrée X (z) et comme un filtre passe-haut

concernant le bruit de quantification Q (z).

Le signal d’erreur est en fait échantillonné à une très haute cadence dans l’intégrateur.

Le signal se retrouve confiné aux basses fréquences, et le bruit de quantification de-

vient majoritaire aux hautes fréquences. La densité spectrale de puissance de sortie de la
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boucle du premier ordre, lorsque le signal d’entrée est une sinusoide de fréquence 1 Hz

échantillonée au rythme de 350 Hz, est donnée par la figure 2.25.

f [Hz]

Signal

Sy(f)|dB
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Fig. 2.25 – DSP de sortie d’un modulateur Σ∆ du 1er ordre.

Ce spectre, normalisé en amplitude, est composé d’une raie à la fréquence 1 Hz,

correspondant à la sinusöıde introduite dans le modulateur et de multiples raies para-

sites traduisant les effets du sur-échantilonnage du signal d’erreur. Celles-ci apparaissent

périodiquement, à des multiples de la fréquence du signal sur un fond de bruit caractérisé

par la fonction de transfert

HN(z) = 1 − z−1|z=exp(−j2πfTe). (2.63)

2.1.7.2 Augmentation de l’ordre des modulateurs Σ∆

Une manière simple de modifier la relation précédente (2.63) est d’augmenter l’ordre

du modulateur Σ∆ en injectant le bruit de quantification dans une autre boucle de mo-

dulation afin de réduire le bruit de quantification aux basses fréquences, et d’éliminer les

raies parasites aux hautes fréquences. Ce principe s’illustre à la figure 2.26.

Les bruits de quantifications successifs des modulateurs du premier ordre subissent à

chaque ré-introduction la relation (2.62), et la sortie d’un modulateur mise en cascade

après n applications est de la forme

Yn (z) = Qn−1 (z) +
(
1 − z−1

)
Qn(z), (2.64)
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Σ
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y1(t)x(t)

y2(t) y(t)

y3(t)

q1(t)

q2(t)

Fig. 2.26 – Mise en cascade de modulateurs Σ∆ du 1er ordre.

avec Qn le bruit de quantification du modulateur considéré et Qn−1 le bruit de quantifi-

cation du modulateur précédent.

Par exemple, pour un modulateur du deuxième ordre, la relation en sortie des deux

modulateurs du premier ordre se traduit

Y1 (z) = X (z) +
(
1 − z−1

)
Q1 (z) , (2.65)

Y2 (z) = Q1 (z) +
(
1 − z−1

)
Q2(z). (2.66)

Le point de manipulation binaire lie alors Y1(z) et Y2(z), et élimine le bruit

prépondérant Q1(z) du premier modulateur Σ∆. La relation en sortie du modulateur

Σ∆ du deuxième ordre prend donc la forme

Y (z) = Y1(z) + α (z) Y2(z), (2.67)

avec α (z), le filtre discret qui permet d’annuler le bruit Q1(z). La solution triviale pour

un modulateur du deuxième ordre est

α (z) = −
(
1 − z−1

)
. (2.68)

La grandeur de sortie du modulateur Σ∆ du deuxième ordre est finalement

Y (z) = X(z) +
(
1 − z−1

)2
Q2 (z) . (2.69)
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En construisant les points de manipulations adéquates, la fonction de transfert de

bruit d’un modulateur Σ∆ d’ordre n, construit suivant cette technique, est déterminée

par

HN(z) =
(
1 − z−1

)n |z=exp(−j2πfTe) (2.70)

La figure 2.27 présente l’allure de la fonction de transfert HN(z), pour des modulateurs

allant du premier ordre au troisième ordre.
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HN(z)

Σ∆ 3ème ordre

fTe
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Fig. 2.27 – Allure des fonctions de transfert en bruit de modulateurs Σ∆.

Elle montre qu’en augmentant l’ordre, le bruit de quantification est réduit aux basses

fréquences et augmenté aux hautes fréquences, ce qui améliore la qualité de modulation.

Les figures 2.28 et 2.29 présentent les signaux temporels de sortie et densités spectrales

de puissance associées de modulateurs Σ∆ du deuxième et troisième ordre pour la même

modulation et le même facteur de sur-échantillonnage que le modulateur du premier ordre

précédemment détaillé. Les formes temporelles en sortie des modulateurs sont maintenant

de plusieurs niveaux, car les sorties binaires unitaires de chaque modulateur du premier

ordre sont additionnées. Le modulateurs du deuxième ordre se compose donc de 22 = 4

niveaux et celui du troisième ordre de 23 = 8 niveaux.
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(b) Densité spectrale de puissance.

Fig. 2.28 – Formes temporelles et DSP à la sortie d’un modulateur Σ∆ du 2ème ordre.
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(b) Densité spectrale de puissance.

Fig. 2.29 – Formes temporelles et DSP à la sortie d’un modulateur Σ∆ du 3ème ordre.

Les diviseurs de retour des synthétiseurs modulés Σ∆ sont donc pilotés par des signaux

multi-niveaux et donc non bornés à des sauts rapides entre des valeurs N et N + 1 en

utilisant de tels modulateurs Σ∆ multi-bits.
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2.1.7.3 Autres types de modulateurs Σ∆

Les modulateurs Σ∆ de la section précédente présentent l’avantage d’être incondition-

nellement stables puisqu’ils sont construits avec des boucles du premier ordre, mais au

détriment d’un bruit de quantification qui ne cesse d’augmenter aux hautes fréquences

avec l’ordre du modulateur, afin de limiter le bruit de quantification aux basses fréquences

autour du signal à moduler.

Les modulateurs présentés aux figures 2.30(a) et 2.31(a) sont des modulateurs Σ∆

du deuxième ordre et troisième ordre respectivement, construits avec des intégrateurs

qui sont inclus dans la châıne directe. Comme montrés aux figures 2.30(b-c) et 2.31(b-

c), ceux-ci présentent l’avantage d’avoir un bruit de quantification qui reste constant sur

la partie haute fréquence du spectre du modulateur lorsque l’ordre augmente, pour une

sortie temporelle limitée à deux valeurs.
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Fig. 2.30 – Modulateur Σ∆ du 2ème ordre.

En revanche, le fait d’inclure des pôles supplémentaires sur la fonction de transfert

H(z), en ajoutant des intégrateurs successifs dans la boucle, engendre le problème de la

stabilité de la boucle. Il faut donc préalablement étudier le dénominateur de la fonction

de transfert de bruit pour conclure sur le bon fonctionnement de ces dispositfs.
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De plus, les réalisations pratiques de modulateur Σ∆ pour synthétiseur de fréquence

sont généralement effectuées de manières totalement numériques, et les opérateurs idéaux

utilisés (additionneur, multiplicateur) sont en fait bornés à des zones de linéarités finies

et déterminées par une dynamique d’amplitude pour un nombre de bits donné à l’entrée

de l’élément convertisseur analogique numérique. Le signal d’entrée est donc limité à une

excursion moindre que la dynamique atteignable théoriquement (N ,N + 1) pour éviter le

débordement au niveau des opérateurs.
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Fig. 2.31 – Modulateur Σ∆ du 3ème ordre.

Le développement de modulateurs Σ∆ dédiés à la synthèse de fréquence reste active-

ment maintenu [33, 34], car la nécessité de réduction de bruit engendré sur la commande

de l’OCT par ces dispositifs est crucial.
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2.2 Modélisation comportementale

Les synthétiseurs de fréquence de type 2 se révèlent être des dispositifs non-linéaires, à

cause de l’élément comparateur phase/fréquence et de la caractéristique tension/fréquence

de l’OCT, dans lesquels cöıncident des circuits de nature différente, c’est à dire des circuits

analogiques du filtre de boucle, des oscillateurs, et des circuits numériques de diviseurs

de fréquence et du comparateur phase/fréquence. En toutes généralités, la modélisation

de dispositifs non-linéaires passe inévitablement par une description systématique dans

le domaine temporel, incluant les non-linéarités et la nature des variables mises en jeu

dans les circuits, discrètes pour les circuits numériques, et continues pour les circuits ana-

logiques, appelée description par systèmes d’équations d’état en temporel. Ces systèmes

d’équations sont résolus par intégration numérique temporelle.

Dans la plupart des dispositifs microondes, pour résoudre le système à la fréquence

porteuse, les temps de calculs des méthodes d’intégration temporelles sont très élevés,

parce que le pas d’intégration temporel, déterminé pour un facteur de sur-échantillonnage

donné par période porteuse, est très court face à la lenteur des phénomènes transitoires

basses fréquences. Cela conduit à exécuter un nombre d’itérations important avant de

pouvoir déterminer l’impact de la dynamique basse fréquence sur la dynamique haute

fréquence. La simulation de la porteuse haute fréquence dans le cas des synthétiseurs

de fréquence est quasiment inévitable pour réaliser une modélisation fine, puisqu’il faut

théoriquement compter le nombre de périodes à la sortie de l’OCT, variable très lentement,

pour effectuer une modélisation réaliste des diviseurs de fréquences numériques.

Les algorithmes d’intégration temporelle dans les simulateurs circuits et systèmes sont

généralement des algorithmes d’intégration à pas multiples[35] du type algorithme de

Gear. Ils sont traditionnellement appliqués à des grandeurs représentées par des suites de

valeurs échantillonnées à pas constant. La figure 2.32 présente la problématique du calcul

de la date de passage à zéro (ou date de front) de la grandeur de sortie d’un oscillateur

lorsque celle-ci est modélisée suivant ce principe.

tosc [k − 1] tosc [k] tosc [k + 1]

yosc(t) = A cos (Θosc (t))

t

Fig. 2.32 – Calcul des dates de passage à zéro d’une onde porteuse.
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Le calcul de la date de passage tosc[k], lorsqu’il est demandé au simulateur, est réalisé

en plusieurs étapes : tout d’abord, à chaque instant d’échantillonnage, une détection est

effectuée sur un éventuel changement de signe avec la méthode d’intégration utilisée par le

simulateur. Si une transition est détectée, le simulateur arrête son exécution et réalise un

algorithme de dichotomie pour effectuer un calcul précis de la valeur de la date tosc[k] et

détermine les valeurs associées des variables du système d’équations d’état à cet instant

avant de reprendre son exécution à pas d’échantillonnage constant. Les détections de

fronts des porteuses rajoutent donc un coût supplémentaire en termes de temps de calcul.

Pour éviter ce sur-coût mis en jeu par les processus de détection de zéros, il est judicieux

de déterminer directement la date de transition des oscillateurs à partir de la valeur de

l’angle instantané Θosc(t) par un modèle discret au lieu de réaliser la forme d’onde en

sortie de l’oscillateur.

Dans les simulateurs de type événementiel, les valeurs de dates peuvent servir de dates

de déclenchement des modèles présents dans le système modélisé pendant le processus de

simulation. Cela apporte un avantage inestimable concernant le temps de calcul face à

un simulateur qui évalue tous les modèles suivant une horloge temporelle déterminée par

le plus petit pas d’intégration nécessaire à la résolution d’un, ou de modèles présents

dans le système simulé. Dans les simulateurs événementiels, les oscillateurs de période

fixe ou variable peuvent donc être uniquement modélisés en fonction de leurs instants de

passage à zéro. La figure 2.33 compare la modélisation d’un oscillateur lorsque celui-ci est

caractérisé par sa forme d’onde en sortie et lorsqu’il est caractérisé uniquement par ces

instants de transition.

t

t

t0 + 2T0

tn+1 = t0 + tn + T0

T0

t0 t0 + T0

y(t) = cos (ω0t)

Fig. 2.33 – Modélisation des dates de passage à zéro par évènements.
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Le fonctionnement discret et séquentiel des comparateurs phase/fréquence numériques

implique que la dynamique basse fréquence de correction des synthétiseurs de fréquence de

type 2, dans le cas idéal, est totalement déterminée par les valeurs des dates de transition

présentes à l’entrée du dispositif. En effet, comme vu dans la section 2.1.2 la largeur

temporelle d’impulsion en sortie de la pompe de charge ∆tk est fonction, linéaire ou non

suivant le cas, de la différence de ces dates. Les instants de déclenchement du comparateur

de phase sont les instants où les fronts se produisent à la sortie des diviseurs de fréquence

÷R et ÷N , et dépendent directement des dates de passage à zéro des oscillateurs les

précédant.

La simulation événementielle se prête donc bien à la modélisation comportementale

des synthétiseurs de fréquence de type 2 puisque, comme dans la réalité, les éléments

numériques diviseurs de fréquence et comparateur phase/fréquence sont des dispositifs

discrets à mémoire qui ne changent d’état que si un front se déclare à l’entrée du dispositif.

Les sections suivantes présentent trois approches de modélisations comportementales

au niveau système de synthétiseur de fréquence de type 2 qui ont été développées durant

ces dernières années. Ces approches ont servi de travail de base concernant la modélisation

proposée dans la section 2.2.2.
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2.2.1 Approches de modélisation existantes

2.2.1.1 Modèle proposé par Demir

Le modèle proposé par Alper Demir[36] est composé d’un système d’équations d’état en

temporel mixte (continues et discrètes) décrit par les équations suivantes qui représentent

respectivement les sous-systèmes oscillateur local et diviseur de fréquence (2.71), OCT et

rapport de division de fréquence de retour(2.72) et pompe de charge et filtre de boucle

(2.73).

Θ̇ref = 2πFref (2.71)

Θ
(
trefk

)
= kπ + ϕref [k] + ϕfd[k] + ϕpfd[k]

Θ̇fd =
2πg (vc)

N
(2.72)

Θ
(

tfd
k

)

= kπ +
ϕvco[k]

N
˙[v] = G ([v] , UP, DOWN) (2.73)

vc = [0 1] [v]T

Les grandeurs Θref et Θfd sont les angles instantanés, décrits dans un domaine tempo-

rel continu, des oscillations présentes à l’entrée du comparateur phase/fréquence. Les

grandeurs discrètes Θ
(
trefk

)
et Θ

(
tdiv
k

)
sont les valeurs de ces angles aux instants de

transition. Le bruit de phase associé aux éléments oscillateur local (ϕref [k]), diviseur de

fréquence (ϕfd[k]), comparateur phase/fréquence (ϕpfd[k]) et oscillateur contrôlé en ten-

sion (ϕvco[k]) est introduit dans le modèle uniquement aux dates de transition. Les dates

tk sont déterminées à partir de la valeur continue Θ(t) et de la valeur discrète Θtk soit

par une méthode d’interpolation, détaillée dans la section 2.2.2.6, soit par une méthode

itérative de résolution d’équation non-linéaire algébrique de la forme

Θ(t) − Θ(tk) = 0. (2.74)

La non-linéarité de l’OCT est prise en compte par une fonction g(vc). La tension de

sortie du filtre de boucle est résolue par un système linéaire d’équations d’état G() dont

les variables sont le vecteur [v] correspondant aux tensions présentes à l’entrée et à la

sortie du filtre de boucle.Les variables UP, DOWN représentent les valeurs de sortie des

bascules du comparateur phase/fréquence.

Le fonctionnement séquentiel à mémoire du comparateur phase/fréquence est décrit

par l’algorithme donné à la figure 2.34
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if TRANSITION == LOW-TO-HIGH {

if PFDSTATE == NEUTRAL {

if INPUT == REF PFDSTATE = UP;

elseif INPUT == VCO PFDSTATE = DOWN;

}

elseif PFDSTATE == UP {

if INPUT == REF PFDSTATE = UP;

elseif INPUT == VCO PFDSTATE = NEUTRAL;

}

elseif PFDSTATE == DOWN {

if INPUT == REF PFDSTATE = NEUTRAL;

elseif INPUT == VCO PFDSTATE = DOWN;

}

}

Fig. 2.34 – Algorithme de fonctionnement du comparateur phase/fréquence.

Cet algorithme ne se déclenche que lorsque les dates de passage trefk et tdiv
k sont détectées

et calculées. Le modèle du CPF possède une file d’attente événementielle pour réaliser

la zone morte du comparateur de phase. Lorsque deux évènements consécutifs, présents

dans la file, possèdent un intervalle temporel inférieur au temps minimal de propagation

du CPF, ils sont retirés de la file d’attente.
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2.2.1.2 Modèle proposé par Perrott

Le modèle de Michael Henderson Perrott[37] est un modèle linéaire de synthétiseur

de fréquence type 2 à rapport de division dynamique, piloté par un modulateur Σ∆. La

justification du modèle bouclé temporel mixte et linéaire de la figure 2.35 est obtenue en

considérant que le comparateur phase/fréquence reste dans sa zone linéaire en présence

des sources de bruit des éléments consécutifs, et pour des variations du rapport de division

lorsque le synthétiseur est accroché.

Φvn (t)

Φout (t)

Φn [k]

1

T

Φdiv [k]

1

Nnom

2π
z−1

1 − z−1

n [k]

q [k]

nsd [k]

Kv

jf

Icpn (t)

Iα
T

2π

Φref [k]

Φjit [k] Espur (t)

E (t)
H (f)

v (t)

Fig. 2.35 – Modèle linéarisé d’un synthétiseur de fréquence Σ∆.

Les sources de bruit introduites dans le synthétiseur sont un bruit blanc φjit concer-

nant le bruit des diviseurs de fréquence et de l’oscillateur local de référence, un signal

carré de période Tref et de rapport cyclique variable (suivant la valeur de la fréquence de

fonctionnement du CPF) pour Espur(t) modélisant le déséquilibre produit dans le compa-

rateur phase/fréquence, un bruit blanc traduisant le bruit de la pompe de charge Icpn(t),

un bruit de densité spectrale en 1/f 2 représentant le bruit de phase de l’OCT φvn(t) et

enfin un bruit de quantification q[k] dont la densité spectrale de puissance est déterminée

par l’équation (2.70).

Comme tous les éléments sont considérés linéaires, le modèle bouclé de la figure

précédente est en fait dérivé pour obtenir le modèle de la figure 2.36, prenant en compte

les différentes fonctions de transfert de bruit et la variation dynamique du rapport de

division vue à l’entrée du modulateur Σ∆ nsd[k].
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Fig. 2.36 – Modèle paramétré d’un synthétiseur de fréquence Σ∆.

Les différentes fonctions de transfert de bruit, comme celle correspondant à la mo-

dulation du rapport de division, sont détaillées suivant une seule et même fonction de

transfert G(f), simplifiant ainsi les calculs du modèle linéaire ; cette dernière fonction est

donnée par

G(f) =
A(f)

1 + A(f)
, (2.75)

avec A(f) la fonction de transfert en boucle ouverte correspondant à l’équation (2.40).
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2.2.1.3 Modèle proposé par Manganaro

Le modèle présenté dans la référence bibliographique [38] se focalise sur l’aide à la

conception circuit de synthétiseurs de fréquence à rapport de division entier lorsque ceux-

ci sont utilisés pour générer des signaux d’horloge à faible jigue de phase. Ce modèle est

développé dans l’interface de travail Matlab/simulink et l’effort de modélisation est basé

sur la description fine des oscillateurs composant le synthétiseur.

Le bruit de phase Sϕref
de l’oscillateur local est décrit par un modèle empirique

construit avec un générateur discret de bruit blanc suivi de filtres à temps continu mis en

cascade pour approximer le gabarit fréquentiel du bruit de phase fourni par les données

constructeurs tel que représenté à la figure 2.37.

z3p3

ω [rad/s]

10p2p210p1p1

H1(s)

H2(s)

H3(s)

Sϕref
(ω)|dBc

Fig. 2.37 – Approximation du gabarit du bruit de phase de l’oscillateur local.

L’oscillateur local est caractérisé par la pulsation de sa composante fondamentale ωref ,

par un bruit ñref(t) dont la densité spectrale de puissance est déterminée par le spectre

précédemment décrit. L’expression de la tension de sortie est donnée par l’équation

vref(t) = vref0 + vref0 hyst [cos (ωreft + nref (t))] (2.76)

où hyst est une fonction hystérésis fournissant une tension ±1.
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L’argument ωreft de la fonction cos() est en fait modélisé par une fonction en dents

de scie pour éviter les erreurs numériques lorsque le temps t de simulation augmente. En

effet le terme ωreft devient de plus en plus prédominant face au terme ñref (t) en cours de

simulation, et, suivant la précision du simulateur, le terme de bruit peut devenir invisible

face à la fonction monotone et croissante ωreft. La modélisation de l’oscillateur local sous

la forme d’un schéma bloc est montrée à la figure 2.38.

H1 (s) H2 (s)

cos

ω (t)

t

ω (t)

Tcry

2π

ñref (t)

2π − Tsimωcry

Constante

Opérateur
relationel

≥

Retard

1

z

Intégrateur
discret

Générateur de
bruit blanc

ωcry

Constante

T

z − 1

H3 (s)

Fig. 2.38 – Schéma bloc du modèle de l’oscillateur local.

Enfin, la tension de sortie de l’oscillateur contrôlé en tension est donnée par l’expression

ys(t) = A cos

(

ω0t +

∫ t

−∞
FNL (u3(τ) + ñvco(τ)) dτ

)

, (2.77)

avec FNL une caractéristique non-linéaire et nvco(t), un bruit blanc dont la puissance est

déterminée par les caractéristiques de l’élément résonnant constituant l’oscillateur.
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2.2.2 Modèle proposé

Le modèle de synthétiseur de fréquence proposé est un système non-linéaire dynamique

et hybride, c’est à dire constitué de sous-systèmes discrets, continus et événementiels. La

vue générale du modèle sous la forme d’un schéma bloc est montrée à la figure 2.39.

I0

Détection
de front

Générateur de
bruit blancω0

∫

cos()

Diviseur de
fréquence

Système linéaire
et continu

d’équations d’état

Modulateur
Σ∆

Non-linéaire

Filtre
Gaussien

tn

Horloge
à pas

constant

Horloge
à pas

constant

trefk

tdiv
k

Horloge
à pas

constant

techk tsymb
k

tcpf
k

tOCT
k

Générateur de
bruit blanc

N

K

t

Générateur de
bruit blanc

CPF
-

+

Σ

OCT

MODULATEUR Σ∆

POMPE DE CHARGE

trazk

OL

FNL()

Ifuite

Fig. 2.39 – Schéma bloc du modèle proposé.
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2.2.2.1 Comparateur Phase/Fréquence trois états

Le modèle du CPF est un modèle discret et séquentiel déclenché aux événements

correspondant aux dates de fronts trefk et tdiv
k respectivement, de l’oscillateur local et du

diviseur de retour. Le modèle idéal est construit à partir du synopsis de fonctionnement

présenté à la figure 2.4 et l’algorithme de résolution est le suivant :

si trefk alors

si
(

UP(tcpf
k−1) et DOWN(tcpf

k−1)
)

= 0 alors UP
(

tcpf
k

)

= 1et DOWN
(

tcpf
k

)

= 0

si
(

UP
(

tcpf
k−1

)

= 1et DOWN
(

tcpf
k−1

)

= 0
)

alors UP
(

tcpf
k

)

= 1et DOWN
(

tcpf
k

)

= 0

si
(

UP
(

tcpf
k−1

)

= 0et DOWN
(

tcpf
k−1

)

= 1
)

alors UP
(

tcpf
k

)

= 0et DOWN
(

tcpf
k

)

= 0

si tdiv
k alors

si
(

UP(tcpf
k−1) et DOWN(tcpf

k−1)
)

= 0 alors UP
(

tcpf
k

)

= 0et DOWN
(

tcpf
k

)

= 1

si
(

UP
(

tcpf
k−1

)

= 1et DOWN
(

tcpf
k−1

)

= 0
)

alors UP
(

tcpf
k

)

= 0et DOWN
(

tcpf
k

)

= 0

si
(

UP
(

tcpf
k−1

)

= 0et DOWN
(

tcpf
k−1

)

= 1
)

alors UP
(

tcpf
k

)

= 0et DOWN
(

tcpf
k

)

= 1

Fig. 2.40 – Algorithme de résolution du CPF idéal.

Les dates tcpf
k correspondent aux dates où évoluent les valeurs discrètes UP et DOWN

et peuvent se noter comme l’union des dates trefk et tdiv
k ,

tcpf
k = trefk ∪ tdiv

k . (2.78)

Comme nous l’avons vu dans la section 2.1.2, le fonctionnement de la pompe de

charge implique une zone morte au point d’équilibre, et les dispositifs à bascules D sont

généralement équipés d’un élément retard sur leurs entrées de remise à zéro tel que montré

à la figure 2.41 pour éviter ce phénomène.

+1

+1

CLK

CLK

τ

D1 Q1

yref (t)

D2 Q2
CLR

CLR

DOWN (t)

UP (t)

ydiv (t)

Fig. 2.41 – Introduction d’un élément retard sur les entrées de remise à zéro.
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La modélisation de cette remise à zéro retardée, peut se faire en introduisant un calcul

de dates de remise à zéro, directement dans l’algorithme précédent :

si trefk alors

si
(

UP(tcpf
k−1) et DOWN(tcpf

k−1)
)

= 0 alors UP
(

tcpf
k

)

= 1et DOWN
(

tcpf
k

)

= 0

si
(

UP
(

tcpf
k−1

)

= 1et DOWN
(

tcpf
k−1

)

= 0
)

alors UP
(

tcpf
k

)

= 1et DOWN
(

tcpf
k

)

= 0

si
(

UP
(

tcpf
k−1

)

= 0et DOWN
(

tcpf
k−1

)

= 1
)

alors trazk = tcpf
k + τ

si tdiv
k alors

si
(

UP(tcpf
k−1) et DOWN(tcpf

k−1)
)

= 0 alors UP
(

tcpf
k

)

= 0et DOWN
(

tcpf
k

)

= 1

si
(

UP
(

tcpf
k−1

)

= 1et DOWN
(

tcpf
k−1

)

= 0
)

alors trazk = tcpf
k + τ

si
(

UP
(

tcpf
k−1

)

= 0et DOWN
(

tcpf
k−1

)

= 1
)

alors UP
(

tcpf
k

)

= 0et DOWN
(

tcpf
k

)

= 1

si trazk alors

UP
(

tcpf
k

)

= 0et DOWN
(

tcpf
k

)

= 0

Fig. 2.42 – Algorithme de résolution du CPF avec remise à zéro retardée.

Dans ce cas, les dates tcpf
k se notent

tcpf
k = trefk ∪ tdiv

k ∪ trazk . (2.79)

2.2.2.2 Pompe de charge

La pompe de charge est modélisée par la simple opération discrète

icp

(

tcpf
k

)

= I0

(

UP
(

tcpf
k

)

+ DOWN
(

tcpf
k

))

+ Ifuite + ñicp

(

tcpf
k

)

, (2.80)

avec icp(t
cpf
k ) le courant variable en sortie de la pompe de charge, I0 le courant maximal

de la pompe de charge, UP(tcpf
k ) et DOWN(tcpf

k ) les signaux de commande issus du com-

parateur phase/fréquence, Ifuite un courant de fuite constant et ñicp(t
cpf
k ) un bruit blanc

gaussien.

2.2.2.3 Filtre de boucle

Un filtre d’ordre n linéaire défini par une fonction de transfert dans le plan de Laplace,

peut s’écrire sous la forme d’une équation différentielle temporelle linéaire d’ordre n. Cette

équation peut ensuite se décomposer sous la forme d’un système linéaire et invariant dans

le temps (SLIT) du premier ordre. Une fois la mise en forme effectuée, le filtre se résout
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par intégration numérique du système général d’équations d’état continues temporelles

−→y (t) = [c]−→x (t) + [d]−→u (t)

d−→x (t)

dt
= [a]−→x (t) + [b]−→u (t).

Le vecteur −→y (t) correspond au vecteur solution des grandeurs du premier ordre, le

vecteur −→u (t) correspond au vecteur des entrées, −→x (t) est le vecteur résultat des dérivées

de l’état continu et les coefficients de la matrice [a, b; c, d] sont les paramètres issus de la

mise en forme de l’équation originale en système d’équations du premier ordre.

2.2.2.4 Représentation évènementielle des oscillateurs[39]

2.2.2.4.1 Référence fixe

Un oscillateur de pulsation constante ωref peut-être décrit par un modèle temporel et

événementiel dont les instants de transitions sont définis par la suite

trefk+1 = trefk + Tref , (2.81)

avec Tref = 2π/ωref la période de l’oscillateur et trefk les dates de passage à zéro associées

à un front montant ou descendant. L’équation (2.81) permet de modéliser les signaux

d’horloge utilisés dans les circuits numériques tel que représenté par la figure 2.43.

0

Tref

trefkt4t3t2t1

Fig. 2.43 – Chronogramme d’un signal d’horloge non modulé.

2.2.2.4.2 Référence modulée en phase

Lorsqu’un oscillateur est modulé en phase d’une manière continue, l’expression de

l’angle est donnée par Θref(t) = ωreft + ϕref(t), où ϕref(t) est la position angulaire instan-

tanée. En considérant ωref constant et une phase variable entre −2π et 2π, les dates de

passage à zéro sur un front donné, correspondant à l’angle Θref(t) précédemment décrit,
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se calculent par les expressions

trefk+1 = trefk + Tref , (2.82)

tref ′

k+1 = trefk + Tref + ∆trefk+1. (2.83)

La variation de la date de passage à zéro ∆trefk+1 est mise en relation avec la valeur de

la phase ϕref à l’instant trefk par l’expression

∆trefk =
Tref

2π
ϕ
(
trefk

)
, (2.84)

avec ϕ
(
trefk

)
∈ ]−2π; 2π[.

Pour réaliser un oscillateur bruité en phase à partir de ce modèle, la valeur de ϕ
(
trefk

)

sera affectée par une variable aléatoire gaussienne limitée en excursion à l’intervalle

]−2π; 2π[, de moyenne nulle et de variance σref .

Les instants trefk sont les dates de transitions d’un oscillateur fixe et que les dates tref
′

k

sont les dates correspondantes à la transition modulée. La réalisation des équations (2.82)

et (2.83) implique donc que le nombre d’événements produits sur un intervalle de temps

donné est égal au nombre d’événements produits par le modèle de la référence fixe décrit

par l’équation (2.81), comme illustré à la figure 2.44.

0

0

Tref

trefk

tref
′

k

t1 t2 t3 t4

∆t4∆t3∆t2∆t1

t1 t2 t3
t4

Fig. 2.44 – Chronogramme d’un signal d’horloge modulé en phase.

Ce modèle est donc limité à la description d’oscillateurs caractérisés par une jigue de

phase périodique.
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2.2.2.4.3 Référence modulée en fréquence

Lorsqu’un oscillateur est modulé en fréquence, l’expression de l’angle se note

Θref(t) =

∫ t

0

(ωref + ∆ω(τ)) dτ + Θref0, (2.85)

avec ∆ω(τ) la variation instantanée de la pulsation.

Les dates de transition d’un tel oscillateur se calculent

tref
′′

k+1 = tref
′′

k + Tref + jref
k , (2.86)

où jref
k traduit l’écart temporel appliqué à chaque date tref

′′

k+1. Pour modéliser un oscillateur

changeant de fréquence de fonctionnement de cycle à cycle, cet écart correspond alors à

jref
k =

1

∆F
(
tref

′′

k

) , (2.87)

avec ∆F () la variation de fréquence discrète appliquée à l’instant tref
′′

k .

En affectant la valeur de jref
k à une variable aléatoire gaussienne de moyenne nulle et

de variance σref très faible face à la période Tref , ce modèle permet donc de caractériser

des variations aléatoires des instants de transition à long terme des oscillateurs (jigue de

phase absolue) ; en effet le nombre de cycles produits par l’équation (2.86) sur un intervalle

temporel donné, n’est pas forcément égal au nombre de cycles produits par un oscillateur

de période fixe (cf figure 2.45).

0 t1 t2 t3
t4

Tref

0 t1 t2 t3 t4
trefk

Tref + j1 Tref + j2 Tref + j3 Tref + j4

tref
′′

k

Fig. 2.45 – Chronogramme d’un signal d’horloge modulé en fréquence.
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2.2.2.5 Diviseurs de fréquence

Les diviseurs de fréquence, dans un environnement de modélisation événementiel,

peuvent être réalisés par des compteurs d’événements. A chaque fois qu’un modèle

de diviseur de fréquence est activé, un compteur interne au modèle est incrémenté et

lorsque celui-ci arrive à la valeur finale correspondante au rapport de division souhaité,

un événement est alors généré à la sortie du diviseur de fréquence.

La relation analytique donnant la valeur de la date de changement d’état du diviseur de

fréquence de retour, lorsque celui-ci est idéalement représenté par un rapport de division

N fixe et activé par une date de transition toct
k provenant de l’oscillateur contrôlé, est

donnée par l’expression

tdiv
k+1 = tdiv

k +

(k+1)N
∑

i=kN+1

toct
i − toct

i−1. (2.88)

Le rapport de division pourra être considéré comme dynamiquement mis à jour aux

instants tdiv
k et un diviseur de fréquence non-idéal, possédant un temps de propagation

constant de valeur τdiv sera modélisé par la date de transition

tdiv
k+1 = tdiv

k + τdiv +

(k+1)N(tdiv
k )

∑

i=kN(tdiv
k )+1

toct
i − toct

i−1. (2.89)

2.2.2.6 Oscillateur Contrôlé en Tension

Le modèle de l’oscillateur contrôlé en tension est réalisé par un modèle discret, résolu

à pas constant, qui calcule la valeur de la tension de sortie de l’oscillateur et les dates

de passage à zéro de celle-ci. La période de résolution Tsampl du modèle OCT, définit les

dates de calcul données par

tn+1 = tn + Tsampl. (2.90)

2.2.2.6.1 Equations régulières

La tension de sortie de la fréquence porteuse est déterminée par l’expression

ys (tn) = cos (Θs (tn)) (2.91)

= cos (ω0tn + ϕs (tn)) . (2.92)
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avec ω0 = 2πf0 la pulsation libre, tn la suite des valeurs du temps retournées par le

simulateur, et ϕs (tn) la phase discrétisée de l’oscillateur, caractérisée dans un domaine

continu par l’expression (2.20).

La résolution de l’intégrale temporelle est réalisée selon la méthode des trapèzes, et la

valeur de la phase interpolée à l’instant tn est calculée par la formule

ϕs (tn) = ϕs (tn−1) +
h

2
[FNL (u3 (tn−1) + ns (tn−1)) + FNL (u3 (tn) + ns (tn))](2.93)

avec u3(tn) la tension de commande discrétisée issue du modèle continu du filtre de boucle,

ns(tn) un échantillon de bruit blanc gaussien et h le pas d’intégration tel que h = tn −
tn−1 = Tsampl.

Le bruit blanc ns(t), caractérisé par une variance σs et placé en amont de l’intégrateur

discret, fournit une décroissance en 1/f 2 concernant le tracé du spectre du bruit de phase

de ϕs (t) tel que représenté à la figure 2.46.

Décalage fréquentiel [Hz]

10 log10

(
σ2

s

)

S
ϕ

s
(f

)
[d

B
c/

H
z]

10 log10

(
σ2

s

|f |2
)∣
∣
∣
f=105Hz

-140

-120

-100

-80

-60

-40

-20

0

-160

101 102 103 104 105 106100

Fig. 2.46 – Allure du bruit de phase.

Le calcul de la valeur de la variance σs se fait pour une valeur de la densité spectrale

du bruit de phase de l’oscillateur, exprimée en dBc/Hz, à une fréquence donnée telle que

Sϕs (f)|dBc/Hz = 10 log10

(
σ2

s

|f 2|

)

. (2.94)
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La fréquence choisie sera hors de la bande passante de boucle du synthétiseur de

fréquence de façon à approximer au mieux l’influence du bruit de phase de l’oscillateur

contrôlé en tension caractérisé en boucle ouverte.

La non-linéarité FNL statique présente à l’entrée de l’OCT est caractérisée par la courbe

tension/fréquence et s’exprime en rad/s/V. Elle sera dans la plupart des cas interpolée

linéairement en cours de simulation, grâce aux données constructeur, ou alors grâce à

une éventuelle mesure de la caractéristique tension/fréquence. Si le nombre de points

relevés ou donnés par le constructeur ne suffit pas à une bonne approximation, la courbe

pulsation/fréquence sera évaluée par spline cubique aux nombres de points souhaités avant

interpolation pendant le processus de simulation.

Il est à noter que certaines caractéristiques tension/fréquence d’OCT peuvent être

approximées par des fonctions non-linéaires continues[40], telle que la fonction

dϕs(t)

dt
= α tanh [βu3(t)] , (2.95)

avec α et β des paramètres qui permettent d’ajuster la caractéristique modélisée à la

caractéristique mesurée. Si une fonction continue peut être trouvée, elle allégera le temps

de calcul du modèle OCT face une interpolation réalisée pendant la simulation.

2.2.2.6.2 Instants de transition

En général, les instants de transition peuvent se déterminer par le calcul des dates

de passages de l’angle Θs (tn) aux valeurs kπ. Définissons la valeur Θs (toct
k ) comme étant

la valeur de l’angle à détecter et toct
k la date de transition à calculer. Suivant le type de

fonction modulo employée en sortie de l’oscillateur (sin ou cos) et suivant les fronts à

calculer (front montant, front descendant, ou les deux), la date de départ est fixée par le

passage de l’angle à la valeur 0,π/2,π ou 3π/2 et les angles à détecter sont séparés par

des écarts π où 2π.

Par exemple, pour le cas d’une tension de sortie telle que définie par (2.92), la suite

des valeurs Θs (toct
k ) donnant les fronts descendants est déterminée par l’expression

Θs

(
toct
k

)
=

π

2
+

+∞∑

k=0

k2π. (2.96)

Le calcul des dates de passage toct
k de l’angle Θs (tn) aux valeurs Θs (toct

k ) peut se faire

en extrapolant la valeur Θs (tn+1) à l’instant tn car la phase discrétisée ϕs (tn) calculée par

(2.93) reste constante sur l’intervalle [tn; tn+1[.

Avec cette considération et l’aide de la figure 2.47, nous pouvons écrire l’égalité sui-
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Θs(tn+1)

Θs(t
oct

k
)

Θs(tn+1)

tn+1toct

k
tn

ω0t + ϕs (t)

Θs (t)

cos (Θs (t))

t

t

ω0t

Fig. 2.47 – Calcul des instants de transition à la sortie de l’OCT.

vante

Θs (tn+1) − Θs (tn)

tn+1 − tn
=

Θs (toct
k ) − Θs (tn)

toct
k − tn

. (2.97)

De (2.97), la date toct
k se calcule par l’expression

toct
k = tn +

Θs (toct
k ) − Θs (tn)

Θs (tn+1) − Θs (tn)
h. (2.98)

Avec cette méthode d’intégration, le pas minimum de résolution du modèle OCT qui

permet de déterminer la date de passage à zéro de l’oscillateur contrôlé, est donné pour

Tsampl = T0/2.

Une approximation plus large peut en fait être suggérée en considérant que la phase

ϕs (t) de l’oscillateur ne varie que significativement au rythme de la période de mise à jour

du comparateur phase/fréquence Tref et en tenant compte du calcul des dates de passage

à zéro du diviseur de fréquence de retour (cf figure 2.48).

La grandeur de sortie du diviseur de fréquence, idéalement considérée sinusöıdale par

l’équation (2.24), possède les dates de passage à zéro tdiv
k qui se déterminent à partir de
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tn+1tdiv
ktn

t

t

cos (Θs (t))

Θdiv (t)

Θs (tn+1)

Θs (tn)

cos (Θdiv (t))

t

Θs

(
tdiv
k

)

Fig. 2.48 – Calcul des instants de transition à la sortie du diviseur de fréquence.

Θs par la suite

Θs

(
tdiv
k

)
=

π

2
+

+∞∑

k=0

k2πN
(
tdiv
k

)
, (2.99)

avec N
(
tdiv
k

)
la valeur du rapport de division.

En appliquant la même égalité que dans (2.97), les dates tdiv
k se calculent selon

tdiv
k = tn +

Θs

(
tdiv
k

)
− Θs (tn)

Θs (tn+1) − Θs (tn)
h. (2.100)

Le pas minimum de résolution du modèle OCT qui permet de déterminer la date de

passage à zéro du diviseur de fréquence de retour est fixé à Tsampl = Tref/2.
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2.2.2.7 Modulateur Σ∆ du troisième ordre

Les modulateurs Σ∆, tout comme les diviseurs de retour, sont périodiquement mis à

jour au rythme des dates de passages à zéro du diviseur de retour tdiv
k .

Le modulateur Σ∆ modélisé est un modulateur du troisième ordre et assure la stabilité

du dispositif et une diminution du bruit de quantification aux basses fréquences. Il est

constitué de modulateurs du premier ordre représentés par le schéma bloc de la figure

2.49.

+ -
+ +

+1 ;-1 b(z)K(z)

Z−1

Z−1

M

Fig. 2.49 – Modèle du modulateur Σ∆ du 1er ordre.

Le quantificateur utilisé est un comparateur de signe qui est réalisé par la non-linéarité

FNL (x) =

{

1 si x ≥ 0

−1 si x < 0.

Le modèle complet du modulateur du troisième ordre employé est illustré sur le schéma

bloc de la figure 2.50.

-2

X(z) Y1(z)

Y2(z)

Y (z)

Y3(z)

Q1(z)

du 1er ordre

Modulateur Σ∆

Modulateur Σ∆

du 1er ordre

Modulateur Σ∆

du 1er ordre

Q2(z)
Z−1

Z−2

Z−1

Fig. 2.50 – Schéma bloc du modèle du modulateur Σ∆ du 3ème ordre.
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2.2.3 Simulation d’un synthétiseur à rapport de division entier

Afin de mettre en œuvre le modèle proposé et détailler les différentes opérations

réalisées après simulation pour obtenir les densités spectrales de puissance et la densité

de probabilité de la jigue de phase à partir de la forme temporelle de la sortie de l’OCT,

nous présentons dans cette section, un exemple pratique de réalisation de synthétiseur de

fréquence à rapport de division entier[41] dont le circuit est représenté à la figure 2.51.

13 BITS

COMPTEUR B

OL

CLK

+1

CLR

CLK

+1

CLR

HMC 401

÷ 8
PREDIVISEUR

P/P+1

COMPTEUR A

6 BITS

3ns

τ

ADF 4113

14 BITS

COMPTEUR R

D2

D1 Q1

Q2

B=10

A=8

P=16

I0 = 2.8mA

I0 = 2.8mA

Fref = 10MHz

C1 = 200nF

r1=430

C0=4.7nF

N=A+BP=168

Fd = 13.44GHz

Fig. 2.51 – Circuit synthétiseur de fréquence à rapport de division entier à 13GHz.

Ce synthétiseur est construit avec un circuit intégré[42] possédant les éléments com-

parateur/phase fréquence, pompe de charge et diviseur de retour et avec un oscillateur

contrôlé en tension[43] délivrant une fréquence porteuse autour de 13GHz et disposant

dans son bôıtier d’un diviseur de fréquence à rapport de division fixe ÷8 dont la sortie

est connectée à l’entrée du diviseur de retour du circuit intégré.
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Cet oscillateur est caractérisé par la non-linéarité tension/fréquence représentée à la

figure 2.52.

F
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Fig. 2.52 – Non-linéarité de l’OCT.

La valeur de la variance de la source du bruit blanc du modèle OCT est calculée pour

obtenir un bruit de phase de -85 dBc/Hz à 10 kHz de la porteuse (suivant les données

constructeur) et la densité spectrale du bruit de phase du modèle OCT simulé en boucle

ouverte est donnée à la figure 2.53.

Fig. 2.53 – Spectre du bruit de phase du modèle OCT.
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L’oscillateur local est un oscillateur à 10MHz et le rapport de division du diviseur de

retour est fixé à N = 168 afin de synthétiser une fréquence porteuse

Fd = 168 ∗ 8 ∗ 106 = 13.44GHz (2.101)

Le filtre de boucle est un circuit passif du deuxième ordre dont la valeur des

composants fixe la bande passante de boucle théorique à fn ≃ 8kHz et une marge de

phase à Mϕ = 70̊ . Le modèle linéarisé de ce synthétiseur est donc déterminé par le tracé

des diagrammes de Bode des différentes fonctions de transfert données à la figure 2.54.

Les principaux paramètres de simulation qui renseignent les différents modèles du

synthétiseur de fréquence sont répertoriés dans le tableau 2.3.

Paramètres Variables Valeurs Unités

Oscillateur local
Fréquence Fref 10 MHz

Jitter σref 0.15 ˚

OCT
Fréquence libre F0 12.96 GHz

Sensibilité locale Kv 56 MHz/V
Pré diviseur intégré Nvco 8

Non-linéarité FNL() interpolée rad/V
Puissance de bruit blanc σvco 7.4e6 rad/s

Compteur R et CPF
Compteur R R 1

Retard τ 3 ns

Compteur modulo double
Compteur A A 8
Compteur B B 10

Pre-diviseur P P 16/17

Pompe de charge
Courant de pompe de charge I0 2.8 mA

Courant de fuite Ifuite 1 nA

Paramètres de boucle
Ordre du filtre 2

Valeurs composants C0 4.7 nF
r1 430 Ω
C1 200 nF

Tab. 2.3 – Paramètres du modèle du synthétiseur de fréquence.
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Fig. 2.54 – Fonctions de transfert du modèle linéaire. (a) A(s) gain de la châıne directe.
(b) B(s) boucle fermée. (c) Fonction de transfert vue du bruit de phase Sϕs(s).
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2.2.3.1 Calcul des formes temporelles

A chaque itération du processus de simulation, le moteur événementiel exécute les

modèles associés aux différentes dates de déclenchement stockées dans la table d’ordon-

nancement. Suivant la nature des modèles, ceux-ci produisent non seulement des valeurs

régulières correspondant aux valeurs des signaux mis en jeu dans le synthétiseur mais aussi

des dates d’évènements qui vont dynamiquement renseigner la table d’ordonnancement en

cours de simulation. La figure 2.56 illustre le processus de simulation du synthétiseur de

fréquence entre deux instants Tref dans le cas où le pas temporel de résolution du modèle

OCT est fixé à Tsampl = Tref/2.

La figure 2.55 présente le courant icp(t) à la sortie de la pompe de charge et la tension de

commande de l’OCT u3(t) lorsque le synthétiseur est en phase d’acquisition.

Fig. 2.55 – Evolution de la tension de commande en phase d’acquisition.

Le tableau ci-dessous présente les temps de calcul1 de cette phase d’acquisition pour

différentes valeurs du pas temporel de résolution.

Pas de résolution temporel
Td

2

8Td

2

Tref

2

Temps de calcul 1 h 33 m 519 s 3.5 s

1pour un processeur fonctionnant à 2GHz
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Fig. 2.56 – Processus de simulation du synthétiseur de fréquence.
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2.2.3.2 Calcul du spectre de sortie

Le calcul des dates de transition, présenté dans la section 2.2.2.6, permet de fournir

une version discrétisée de la tension de sortie de l’OCT ys(t) suivant un pas temporel

dépendant soit d’un sous-multiple de la période porteuse Td en sortie du synthétiseur s’il

s’agit de réaliser une simulation fine de la dynamique haute fréquence du synthétiseur, soit

d’un sous-multiple de la période Tref si le but est de simuler le comportement dynamique

basse fréquence du synthétiseur.

Dans tous les cas, le calcul de la densité spectrale de puissance Sys(f) peut se faire avec

un algorithme de transformée de Fourier rapide (FFT) à l’issue de la simulation à partir

d’un enregistrement des valeurs temporelles ys(te), où les te sont les dates d’enregistrement

pendant la simulation définies telles que :

ten+1 = Tac + ten + ∆te, (2.102)

avec Tac le temps d’acquisition de la boucle et ∆te le pas d’enregistrement. En notant

Ne le nombre d’échantillons enregistrés pendant la phase de simulation, le spectre sera

conditionné par une fenêtre fréquentielle d’observation de largeur maximale ±fe/2 avec

fe = 1/∆te, (2.103)

et par une résolution fréquentielle déterminée par

∆fe =
fe

Ne
. (2.104)

La figure 2.57 illustre le cas où la grandeur de sortie ys(t) est discrétisée à un rythme

supérieur à la période Td de sa composante fondamentale.

a1 a2 a3 a4 a5 a6 a7 a8

tampon
d’enregistrement

∆te

t

ys(t)

0

Fig. 2.57 – Calcul du spectre de sortie à la fréquence porteuse. Rythme d’enregistrement
sur-échantillonné.
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La densité spectrale de puissance Sys(f), exprimée en dB, est calculée par l’expression

Sys(f)|dB = 10 log10

(
|Ys (f)|2

)
, (2.105)

avec |Ys (f)|2 le module au carré de la transformée de Fourier de la forme temporelle de

sortie ys (t). En posant à nouveau

ys(t) = A cos (ωdt + ϕs(t)) (2.106)

et en considérant |ϕs(t)| ≪ 1, l’équation (2.106) peut être approximée par

ys(t) ≈ A cos (ωdt) − Aϕs(t) sin (ωdt) . (2.107)

Dans ce cas, la densité spectrale de puissance Sys(f) est composée de la contribution de

la fréquence porteuse à fd et de celle du bruit de phase Sϕs(f) translatée autour de ±fd.

Lorsque Sys(f) est évaluée à partir d’une transformée de Fourier rapide du tampon

d’enregistrement, elle est typiquement observée suivant une représentation bilatérale telle

que montrée schématiquement à la figure 2.58.

Sys
(f)

Ps

∆fe

1

−fd
−fe/2

0

0
fd

Ne

fe/2

Sϕs
(f)

contribution

échantillon

échelle fréquentielle
linéaire

Ne/2

Fig. 2.58 – Allure du spectre de sortie d’un synthétiseur obtenu par algorithme de FFT.

En pratique, seule une des deux bandes (positive ou négative) est conservée.

La densité spectrale de puissance du bruit de phase Sϕs(f) est donnée en écart relatif

à la puissance de la porteuse et est caractérisée par le niveau de bruit vu à un décalage

fréquentiel donné de la fréquence porteuse par Hertz de bande (dBc/Hz). Elle est tracée

suivant une échelle fréquentielle logarithmique et se calcule avec l’équation

Sϕs(f)|dBc/Hz = 10 log10

(
puissance de bruit dans 1 Hz de bande à f0 + δf

puissance de la porteuse

)

. (2.108)

L’obtention du spectre de bruit de phase proche de la fréquence porteuse, par trans-

formée de Fourier rapide, est en fait totalement déterminée par le pas temporel d’enregis-
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trement de la grandeur de sortie. Le tableau suivant détaille les valeurs du pas fréquentiel

∆fe (tirées de l’équation (2.104)) lorsque le pas d’enregistrement est fixé à 1
2fd

(à la limite

de la bande de Shannon) pour différentes tailles du tampon d’enregistrement.

Taille du tampon
d’enregistrement 212 214 216 218 220 222

Résolution
fréquentielle ∆fe 6.5625 MHz 1.64 MHz 410.156 kHz 102.539 kHz 25.634 kHz 6.408 kHz

Tab. 2.4 – Résolution fréquentielle du spectre de sortie pour différentes tailles de tampon
d’enregistrement pour ∆te = 37.2ns.

La valeur ∆fe correspond à la distance fréquentielle du premier échantillon observable

sur le spectre du bruit de phase, et le tableau précédent montre que, dans le cas d’un

enregistrement à une fréquence sous-multiple de la fréquence porteuse, il est pratiquement

impossible d’obtenir le spectre du bruit de phase proche de la fréquence porteuse malgré

des tailles de tampon d’enregistrement conséquentes.

Pour obtenir une meilleure lecture du spectre du bruit de phase du synthétiseur,

une translation du spectre centré à ±fd, à la fréquence zéro, est effectuée. Celle ci est

réalisée grâce à une multiplication des valeurs enregistrées par une forme d’onde complexe

exp (j2πfdt), et permet d’améliorer la résolution fréquentielle par l’augmentation du pas

temporel d’enregistrement (effet de zoom sur le spectre).

Les densités spectrales de puissance Sys(f) et densités spectrales de puissance de bruit

de phase données aux figures 2.59, 2.60 et 2.61, 2.62 sont réalisées pour un pas d’enregis-

trement Te = Tref/16 et pour un tampon de taille1 Ne = 222.

Les figures 2.59 et 2.60 présentent les spectres idéaux lorsque le synthétiseur de

fréquence est simulé sans sources de bruit.

Les figuers 2.61 et 2.62 sont les spectres réalisés en présence des sources de bruit

précédemment citées et confrontées aux résultats de mesure présentés dans le tableau

suivant.

Distance f de la porteuse 1 kHz 3 kHz 5 kHz 10 kHz 20 kHz 100 kHz 1 MHz

Mesure -73 dBc/Hz -75 dBc/Hz -75 dBc/Hz -76 dBc/Hz -76 dBc/Hz -100 dBc/Hz -119 dBc/Hz

Simulation -78 dBc/Hz -78 dBc/Hz -78 dBc/Hz -82 dBc/Hz -90 dBc/Hz -102 dBc/Hz -121 dBc/Hz

Tab. 2.5 – Comparaison résultats de simulation/mesures du niveau de la densité spectrale
de puissance du bruit de phase.

1temps de calcul associé à la simulation et au traitement FFT =760s, pour un processeur @ 2GHz
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Fig. 2.59 – Densité spectrale de puissance idéale.

Fig. 2.60 – Densité spectrale de puissance du bruit de phase idéale.
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Fig. 2.61 – Densité spectrale de puissance avec sources de bruit.

Fig. 2.62 – Densité spectrale de puissance du bruit de phase avec sources de bruit.
Confrontation simulation/mesures.
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2.2.3.3 Calcul de la jigue de phase périodique de sortie

Le calcul de la densité de probabilité de la jigue de phase en sortie de l’OCT s’effectue

en enregistrant les dates calculées par le modèle OCT, toct
k , lorsque le synthétiseur est en

régime établi, comme représenté à la figure 2.63. A l’issue de la simulation, l’évolution

d’enregistrement

tampon

t2

ys(t)

Td + ∆t1 Td + ∆t2

t2t1t0

t

t0 t10

Fig. 2.63 – Enregistrement des dates de passages à zéro de l’OCT.

de la jigue est évaluée en calculant la suite ∆toct
k , à partir des dates toct

k enregistrées dans

le tampon, par l’expression

∆toct
k =

(
toct
k+1 − toct

k

)
− Td. (2.109)

La jigue de phase peut aussi être retrouvée à partir des dates de sorties du diviseur

de retour tdiv
k (en utilisant un modèle de diviseur idéal) et dans ce cas, son évolution se

calcule grâce à l’équation

∆tdiv
k =

(
tdiv
k+1 − tdiv

k

)
− NTd. (2.110)

La figure 2.64 présente la densité de probabilité de la jigue de phase périodique issue

de la simulation effectuée à un pas de résolution ∆te=Tref/16, pour une taille de tampon

d’enregistrement égale à 217 fronts descendant.
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Fig. 2.64 – Densité de la probabilité de la jigue de phase pour Td=74.4ps.
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2.3 Conclusions et perspectives

• Le modèle de synthétiseur de fréquence présenté dans ce chapitre est un modèle

non-linéaire prenant en compte les variations dynamiques du rapport de division de

fréquence.

• Le fonctionnement réaliste du dispositif du comparateur phase/fréquence numérique

est réalisé par un modèle discret séquentiel à mémoire, déclenché en cours de simula-

tion par des événements correspondant aux dates de passages à zéro des oscillateurs

et diviseurs de fréquence le précédant.

• L’oscillateur local est réalisé par un modèle événementiel qui permet de caractériser

le bruit de l’oscillateur en terme de densité de probabilité moyenne de la jigue de

phase périodique. La réduction du modèle d’un oscillateur bruité à un calcul de

dates, permet d’améliorer le temps de calcul au détriment de la perte d’information

sur l’allure de la densité spectrale du bruit de phase.

• Le calcul de la date de passage à zéro de l’oscillateur contrôlé en tension est réalisé

par intégration numérique temporelle à partir de la valeur discrétisée de l’angle

Θs(t
OCT
k ) de façon à éviter les temps de calcul plus longs des processus de dichotomie

classiquement employés dans les simulateurs circuits et systèmes. Cette méthode,

déjà employée antérieurement, est étendue au calcul de la date de passage à zéro du

diviseur de fréquence de retour en incluant le rapport de division, variable dynami-

quement, dans le modèle de l’OCT.

• L’oscillateur bruité est caractérisé par un générateur de bruit blanc gaussien,

introduit sur la tension de commande, et fournit une décroissance en 1/f 2 sur le

tracé du spectre de bruit de phase de l’oscillateur, par phénomène de conversion

phase-fréquence, dûe à l’intégrateur parfait.

La confrontation du spectre de bruit de phase simulé du modèle du synthétiseur de

fréquence avec un spectre de bruit de phase mesuré, révèle qu’il existe des différences

entre les deux résultats. Tout d’abord un écart de 5 à 6 dBc/Hz est présent sur les

niveaux proches de la fréquence porteuse. Cela peut être dû à une imprécision de la valeur

du bruit de l’oscillateur local, renseigné par le paramètre σref de la table 2.3. En effet,

ce niveau a été choisi d’une manière générale, en se basant sur les caractéristiques de

données constructeurs, mais n’est pas issu d’une quelconque mesure. Deuxièmement, un

écart de ∼ 15kHz est visible sur la fréquence de coupure du gabarit fréquentiel du spectre

de bruit de phase. Cet écart peut être causé par la caractéristique tension/fréquence

de l’OCT. Celle ci est aussi issue des données constructeurs, mais une faible différence

concernant la sensibilité locale au point d’étude (à 13.44GHz) peut grandement influencer

l’encombrement spectral de sortie du synthétiseur. Malgré ces écarts, l’allure de la densité
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spectrale du bruit de phase simulé, reste en bon accord avec le spectre mesuré pour un

jeu de paramètres conséquents, basés sur des caractéristiques réalistes du système mesuré.

Quelques perspectives d’améliorations du modèle proposé peuvent ici être détaillées :

• La densité spectrale du bruit de phase d’un oscillateur contrôlé en tension ne

suit généralement pas une simple décroissance en 1/f 2. L’allure du spectre de

bruit de phase, donnée par les constructeurs, est typiquement approximable par

plusieurs pentes d’atténuation différentes, mises en cascade, telles que dans le

modèle empirique rapporté section 2.2.1.3. Les différents filtres réalisant le gabarit

de bruit de phase souhaité sont, dans ce modèle, des systèmes linéaires résolus à

pas d’intégration continu et donc coûteux en temps de calcul notamment lorsque

des pas fins de résolution du modèle OCT sont considérés. Un banc de filtres à

réponse impulsionnelle finie[44] devrait pouvoir approximer un gabarit donné de

bruit de phase (un gabarit tabulé par exemple) au pas discret du modèle OCT et

ainsi s’affranchir d’un pas continu pour réaliser un filtrage adéquat d’une source de

bruit blanc.

• Les dispositifs à pompe de charge se révèlent être des dispositifs bruyants et sources

de déséquilibres multiples apportés par des courants de fuite constants mais aussi

par une différence d’intensité entre les deux sources de courant, supposées iden-

tiques. Dans ce rapport, nous avons abordé le phénomène de zone morte dans

la caractéristique du détecteur de phase, et calculé une date de remise à zéro re-

tardée dans l’algorithme de fonctionnement du CPF. Certains dispositifs à pompe

de charge[45] propose des circuits connexes qui permettent de résoudre les différents

déséquilibres qui interviennent lorsque le circuit se trouve à l’état haute impédance.

De tels circuits devraient être facilement réalisables dans le modèle du CPF présenté

et amélioreraient la précision du modèle global du synthétiseur de fréquence.
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[24] H. O. Johansson, “A simple precharged cmos phase frequency detector,” IEEE J.

Solid-State Circuits, vol. 33, no. 2, pp. 295–299, Fév. 1998.

[25] “2.5 GHz sigma delta fractional-n / 760 MHz IF integer frequency synthesizers,”

Datasheet, Philips, 2002.

[26] “PLL frequency synthesizer ADF4106,” Datasheet REV.A, Analog Device, 2003.

[en ligne]. Disponible sur : http://www.analog.com
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microonde,” 13èmes Journées Nationales Microondes, Lille 2003, pp. 414–415.

[28] U. Rhode, Digital PLL Frequency Synthesizers. Prentice Hall, 1983.

http://www.csm.ornl.gov/pvm/pvm_home.html
http://www.analog.com
http://www.analog.com
http://www.analog.com


Partie A : Outils pour la simulation système Page 137

[29] M. Mansuri and C.-K. K. Yang, “Jitter optimization based on phase-locked loop

design parameters,” IEEE J. Solid-State Circuits, vol. 37, no. 11, pp. 1375–1382,

Nov. 2002.

[30] “2.7 GHz DDS-based RF synthesizer AD9956,” Datasheet Rev.A, Analog Device,

2004.

[31] T. A. D. Riley, M. A. Copeland, and T. A. Kwasniewski, “Delta-sigma modulation

in fractional-n frequency synthesis,” IEEE J. Solid-State Circuits, vol. 28, no. 5, pp.

553–559, Mai 1993.

[32] S. Park, “Principles of sigma-delta modulation for analog-to-digital converters,”

Rapport d’applications, Motorola.

[33] W. Rhee, Bang-Sup, and A. ali, “A 1.1-GHz CMOS fractional-n frequency synthesizer

with a 3-b third-order delta-sigma modulator,” IEEE J. Solid-State Circuits, vol. 35,

no. 10, pp. 1453–1459, Oct. 2000.

[34] A. M. Fahim and M. I. Elmasry, “A wideband sigma-delta phase-locked-loop mo-

dulator for wireless applications,” IEEE Trans. Circuits Syst. II, vol. 50, no. 2, pp.

53–62, Fév. 2003.
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1 Introduction aux communications

chaotiques

Malgré le fait que les régimes chaotiques des circuits et sous-systèmes restent tradi-

tionnellement considérés comme néfastes au bon fonctionnement des systèmes, les poten-

tialités des dynamiques chaotiques, afin de sécuriser les informations transmises dans les

systèmes de communication, ont été évaluées et abordées dans de nombreux exemples,

depuis ces quinze dernières années suivant l’architecture de communication présentée à la

figure 1.1.

signal transmis
chaotique

Récepteur

m̃(t)

message récupéré

Emetteur
chaotique

m(t)

message

ys(t)

Fig. 1.1 – Principe d’une châıne de communication chaotique.

Des méthodes variées ont été développées pour réaliser cette architecture en tirant

profit de la possible synchronisation des systèmes dynamiques et de la nature même des

signaux chaotiques. En effet, les formes d’ondes émises par les oscillateurs chaotiques

possèdent des densités spectrales large bande et des propriétés d’autocorrélation qui leur

confèrent des similitudes avec le bruit blanc.

Dans les systèmes électroniques, le chaos a donc été dans un premier temps, étudié

pour masquer l’information dans un spectre large bande, ou alors pour étaler le spectre

du signal à transmettre, notamment dans les systèmes CSK (Chaos Shift Keying) et

DCSK (Differencial Chaos Shift Keying). Dans ces systèmes de communication, la

forme d’onde en bande de base, variable chaotiquement en amplitude, en fréquence

et en phase, est directement émise dans le canal de propagation et dans les différents

étages de modulation/démodulation des émetteurs/récepteurs. Bien que théoriquement

valables, ces techniques amènent en fait des difficultés de mise en pratique lors d’une

transposition aux hautes fréquences, puisque le spectre de l’information modulée doit être

limité à la largeur de bande allouée dans le canal de transmission. Le filtre passe-bande,

classiquement employé à la fin des étages de transmission peut éliminer les composantes

harmoniques présentes en bout de bande du signal chaotique original. De plus, les étages

de transposition de fréquence et d’amplification ne sont généralement pas parfaitement

linéaires notamment lorsque des signaux variables en amplitude, en fréquence et en phase
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sont considérés. Les distorsions apportées à la forme d’onde chaotique originale pendant

les phases de transposition, d’amplification et de voyage dans le canal de transmission,

pourraient fortement diminuer la possibilité de réaliser une bonne synchronisation au

niveau du récepteur et ainsi altérer la récupération du message transmis.

Des développements plus récents mettent en avant la possibilité d’utiliser une oscilla-

tion chaotique pour moduler un seul des paramètres d’une onde porteuse. Dans ce cas,

l’architecture générale de communication se présente figure 1.2.

Démodulateur
de

paramètre(s)

Oscillateur
chaotique onde

chaotique

Récepteur
synchronisé message

récupéré

m̃(t)

onde
chaotique
démodulée

onde porteuse
modulée chaotiquement

paramètre(s)
accordable(s)

oscillant à

message

m(t) Sous-systèmec(t) c̃(t)ys(t)

Fig. 1.2 – Principe d’une châıne de communication à porteuse modulée chaotique.

Dans cette configuration, l’onde chaotique ne sert pas de support de transmission

mais de signal de commande à un sous-système oscillant haute fréquence et présente une

dynamique basse fréquence lentement variable face à la dynamique haute fréquence de

l’onde porteuse modulée. Dans les systèmes de communication optiques et microondes,

les sous-systèmes dit oscillants à paramètre(s) accordable(s), comme dans le schéma de la

figure 1.2, sont typiquement des dispositifs hautes fréquences à paramètres ajustables, tels

que des diodes lasers réglables en intensité ou des OCT ajustables en fréquence. Ils peuvent

aussi être des dispositifs plus élaborés, comme des interféromètres de Mach Zehnder[1] qui

permettent d’ajuster la différence de chemin optique de deux paquets d’onde, et seront

dans notre étude des synthétiseurs de fréquence. En général, le système émetteur n’est pas

construit suivant une architecture boucle ouverte telle que représentée à la figure 1.2, mais

par un dispositif boucle fermée pour asservir le sous-système oscillant comme représenté

à la figure 1.3.

+

+

onde
chaotique

Démodulateur
de

paramètre(s)
non-linéaire

Sous-système

onde porteuse
modulée chaotiquement

paramètre(s)
accordable(s)

oscillant à
Filtre

passe-bas

retard

m(t)

message

c(t) Sous-système ys(t)

Fig. 1.3 – Principe d’une émetteur à porteuse modulée chaotique.

La rétroaction réalise un oscillateur non-linéaire, et le réglage des différents paramètres

des sous-systèmes (non-linéarités, retard, fréquence de coupure, ...), permet d’ajuster la
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dynamique du signal chaotique basse fréquence. Les différents sous-systèmes composant

la boucle de rétroaction et la valeur de réglages des différents paramètres seront la clé de

cryptage du système sécurisé, puisqu’ils devront se trouver à l’identique dans le système

récepteur pour permettre la synchronisation.

Parallèlement au développement des systèmes modulés, les propriétés de synchronisa-

tion des signaux chaotiques ont aussi été exploitées dans les systèmes numériques pour

générer des séquences d’étalement et coder l’information en bande de base. La figure 1.4

présente une architecture de codeur/décodeur[2] implémentée dans des processeurs de

signaux numériques (DSP).

+
+

message

yk

Z−1

Z−1

Z−1

Z−1

+

-

message

α1

αp

αp

α1

fonction

fonction

non-linéaire

non-linéaire

Fig. 1.4 – Principe des systèmes numériques quasi-chaotiques.

Dans l’émetteur de cette architecture, un système récursif est réalisé et une seule

fonction non-linéaire est utilisée. Le message introduit force le système à produire une

combinaison non-linéaire de celui-ci à la sortie de l’émetteur ou alors participe à la dyna-

mique du système amené dans un état instable par le réglage des gains α. Le récepteur

est auto-synchronisant et est construit avec les mêmes éléments composant le système

émetteur, et le message est décodé par soustraction du signal entrant dans le récepteur au

signal sortant du système boucle ouverte. Dans ce type d’architecture, la clé de cryptage

est composée de la fonction non-linéaire, du nombre de retards utilisés dans le système

émetteur et de la valeur des gains α.

Cette introduction traite de la décomposition en sous-systèmes des systèmes dyna-

miques non-linéaires et rapporte la notion de synchronisation. Celle-ci est illustrée par

la modélisation et la simulation de l’exemple bibliographique du circuit de Chua. La no-

tion de porteuse chaotique en fréquence est abordée ainsi que les problèmes relatifs au

bon contrôle de la dynamique chaotique. Enfin, pour appréhender le dernier chapitre de
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ce manuel, un système numérique encodeur/décodeur en bande de base implémentable

sur processeurs numériques est brièvement étudié, car il sera utilisé pour produire et

démoduler l’information chaotique dans le système à sauts de fréquence proposé.

1.1 Principe de synchronisation

L’idée originale d’utiliser le chaos pour transmettre une information a été proposée au

début des années 1990[3]. Cette idée est formulée à partir du constat que le comportement

chaotique d’un système, composé d’au moins un sous-système différentiable et stable au

sens de Lyapounov[4], puisse être reproduit à l’identique et synchronisé au comportement

d’un deuxième système construit avec le même sous-système stable que celui du système

original. La figure 1.5 représente la technique de synchronisation dite ((mâıtre-esclave)).

Emetteur

chaotique

Récepteur

synchronisé

Système maitre Système esclave

Sm(t) Se(t)

Fig. 1.5 – Synchronisation mâıtre-esclave.

Une forme d’onde issue du système mâıtre entrâıne le système esclave pour que la

trajectoire du signal Se(t) soit identique à la trajectoire du signal Sm(t), quand t tend

vers l’infini, indépendamment des valeurs des conditions initiales de chaque système ; la

synchronisation des variables est considérée acquise lorsque

lim
t→∞

|Sm(t) − Se(t)| = 0. (1.1)

Il existe plusieurs méthodes[5] pour réaliser cette opération, telle que la méthode par

décomposition en sous-systèmes.

1.1.1 Décomposition en sous-systèmes

Considérons un système dynamique, supposé autonome s’écrivant sous la forme d’un

système à n équations d’états

U̇ (t) = F (U(t)) (1.2)

U (t) = (u1 (t) , ...., un (t))

F = (F1 (U (t)) , ...., Fn (U (t))) ,

avec U (t) le vecteur des variables d’états et F appelé le vecteur champ du système dy-

namique.
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Si ce système dynamique est constitué d’au moins un sous-système discernable, en-

trâıné par une seule des variables d’état et influençant le reste du système par une seule

autre variable, il peut alors arbitrairement se diviser en deux sous-systèmes, respective-

ment caractérisés par des vecteurs de variables d’état X(t) et Y (t) et par des vecteurs

champs G et H de longueur m et p (avec n = m + p) tels que représentés à la figure 1.6.

Système

dynamique

à variables

d’état

x1(t) y1(t)

X(t) et Y (t)

Sous-système G

Y (t)

X(t)

Sous-système H

Fig. 1.6 – Décomposition en sous-systèmes.

Le sous-système G est décrit par un système à m équations

Ẋ (t) = G (X(t), y1(t)) (1.3)

X (t) = (x1 (t) , ......., xm (t))

= (u1 (t) , ......., um (t))

G = (G1 (X (t) , y1) , ...., Gm (X (t) , y1)) ,

le sous-système H , par un système à p équations

Ẏ (t) = H (x1(t), Y (t)) (1.4)

Y (t) = (y1 (t) , ......., yp (t))

= (um+1 (t) , ......., un (t))

H = (H1 (x1(t), Y (t)) , ...., Hm ((x1(t), Y (t))) .

En isolant les sous-systèmes de cette manière, ils deviennent dupliquables, et les va-

riables x1(t) et y1(t) sont considérées comme des variables d’entrâınement, utilisées comme

support de transmission ou de modulation dans les systèmes de communication chaotique.
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La synchronisation du sous-système G s’effectue pour un système esclave, par la mise

en cascade des deux sous-systèmes, telle que représentée à la figure 1.7.

Système esclave
Boucle ouverte

Système mâıtre
Boucle fermée

Sous-système

Sous-système

Sous-système

Sous-système

y1(t)

x1(t)

y′
1(t)

x′
1(t)

G G

HH

Fig. 1.7 – Système mâıtre-esclave par décomposition en sous-systèmes.

1.1.2 Exemple du circuit de Chua

Ce système prend une place importante dans la littérature concernant l’étude de la syn-

chronisation des systèmes chaotiques. Il est initiallement étudié par le circuit électronqiue

de la figure 1.8(a).

R

Diode
de Chua

L
C2

Sous-système G Sous-système H

C1

V2(t) V1(t)

Il(t)

Inl(t)

(a) Circuit de Chua.

f (u)

−E

E
u

pente m
1

pente
m

0

pente m1

(b) Fonction non-linéaire de la diode de
Chua.

Fig. 1.8 – Circuit de Chua et fonction non-linéaire de la diode de Chua.
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Ce circuit est composé d’éléments passifs et d’un élement actif non-linéaire, en l’occu-

rence une diode, et est décrit par le système d’équations différentielles explicite

dV1

dt
=

1

C1

[
1

R
(V2 − V1) − Inl

]

(1.5)

dV2

dt
=

1

C2

[

Il −
1

R
(V2 − V1)

]

dIl

dt
= − 1

L
V2,

avec Inl = f(V1), la caractéristique non-linéaire de l’élément actif décrit par l’équation

f(V1) = Gb V1 +
1

2
[Ga − Gb] [|V1 + E| − |V1 − E|] , (1.6)

où Ga, Gb et E sont des constantes.

En effectuant les changements de variable : α = C2/C1, β = C2R
2/L, m0 = Ga/R,

m1 = Gb/R et en renommant les variables d’état, le système s’écrit d’une manière sim-

plifiée

ẋ = α [y − x − f (x)] (1.7)

ẏ = z − y − x

ż = −βy,

avec f (x) la non-linéarité représentée à la figure 1.8(b) et décrite par l’équation

f(x) = m1 x +
1

2
[m0 − m1] [|x + E| − |x − E|] . (1.8)

Pour certaines valeurs des différents paramètres (α,β,m0,m1,E) et différentes condi-

tions initiales imposées aux variables d’état x, y, z, ce circuit présente des régimes de

fonctionnement oscillatoires chaotiques pouvant se composer d’un, ou de deux bassins

d’attraction[6].

En décomposant le système (1.7), en un sous-système G, constitué des équations

différentielles ẏ et ż, et en un sous-système H , constitué de l’équation différentielle ẋ,

le principe de synchronisation mâıtre-esclave détaillé à la figure 1.7, s’applique parfaite-

ment en considérant les variables d’entrâınement x et y.
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0.0 1.5 3.0 4.5 15.013.512.010.59.07.5

0.0 1.5 3.0 4.5 6.0 7.5 9.0 10.5 12.0 13.5 15.0
−1.0 +

6.0

x(t)

y(t)

z(t)

temps [s]

Fig. 1.9 – Formes temporelles d’un système mâıtre et d’un système esclave construits
avec le circuit de Chua. [α ;β ;m0 ;m1 ;E]=[15.6 ;25.58 ;8/7 ;-5/7 ;1] et [x0 ;y0 ;z0]=[1.6 ;0 ;-
1.6] pour le système mâıtre et [1.1 ;0.7 ;-2] pour le système esclave.

La figure 1.9 présente l’évolution temporelle des variables d’état simulées du système

mâıtre et du système esclave dans un mode de fonctionnement chaotique à double bassin

d’attraction (cf figure 1.10), pour un vecteur de paramètres identique aux deux systèmes,

et pour un vecteur de conditions initiales qui a volontairement été choisi différent pour

les deux systèmes. L’observation de l’évolution des trajectoires du système esclave permet

de constater que la synchronisation s’effectue rapidement, malgré une forte décorrélation

avec les variables d’état du système mâıtre à l’origine.

(a) (b)

x(t)

z(t)

y(t)

conditions
initiales

Fig. 1.10 – Trajectoires chaotiques du circuit de Chua dans l’espace des phases (x,y,z).
(a) Système mâıtre. (b) Système esclave.
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1.1.3 Principe du masquage chaotique

Une des premières voies exploitées pour transmettre un message à partir de la

précédente méthode de synchronisation fût la technique de masquage chaotique telle que

représentée schématiquement à la figure 1.11.

Oscillateur
chaotique

Sous-système(s)
synchronisé(s)

Récepteur

-
+

Emetteur

m̃(t)

m(t)

Sm(t) + m(t)Sm(t) Se(t)

Fig. 1.11 – Principe du masquage chaotique.

Cette technique emploie un émetteur qui additionne une forme d’onde de grande am-

plitude, à l’origine de nature analogique et générée par un oscillateur porté en régime

chaotique au message à transmettre de plus faible amplitude. Le récepteur est lui, réalisé

avec un ou des sous-systèmes composant le système émetteur, et avec un soustracteur

permettant de retrouver le message transmis, par la comparaison du signal entrant au

signal sortant du sous-système synchronisé.

Pour que ce principe fonctionne, il faut que l’amplitude du message soit très largement

inférieure à l’amplitude de l’onde chaotique, pour le rendre imperceptible à une éventuelle

analyse spectrale du signal émis, et également pour ne pas perturber la synchronisation du

système récepteur. Cette technique est aussi employée dans les systèmes de modulation

chaotique, dans lesquels le message est directement introduit dans la boucle de rétroaction

non-linéaire.

1.2 Modulation chaotique de fréquence porteuse

La possibilité de moduler chaotiquement la fréquence d’une onde porteuse apporte le

double avantage de pouvoir réaliser une communication sécurisée ainsi qu’une communi-

cation à étalement de spectre qui est plus robuste qu’une communication bande étroite

en considérant des transmissions en espace libre.

Malgré ces avantages, peu de systèmes à ce jour, ont été étudiés et développés

pour évaluer les potentialités du chaos dans un schéma de modulation/démodulation

de fréquence appliqué aux transmissions Radio Fréquence (RF) et microondes.
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Un premier exemple, à fréquence centrale de 10GHz, est étudié et simulé dans la

référence [7]. Il se compose d’un système émetteur et d’un système récepteur présentés à

la figure 1.12.

Retard
τ

Retard
τ

non-linéaire
fonction

+

+
u3(t)

message
+

-

message

u′
3(t)

de fréquence
démodulateur

de fréquence
démodulateur

filtre
passe-bas

OCT

non-linéaire
fonction filtre

passe-bas

ys(t)

ys(t)

Fig. 1.12 – Système à fréquence porteuse chaotique, 1er exemple.

La porteuse modulée chaotiquement en fréquence est issue d’un OCT à caractéristique

tension/fréquence linéaire. La boucle de rétroaction est constituée d’un démodulateur de

fréquence, d’un élément retard, d’une non-linéarité paramétrée par trois coefficients (α,β

et ϕ0) et décrite par l’équation

f(x) = β sin2 (αx − ϕ0) , (1.9)

d’un additionneur, qui ajoute le message à transmettre au signal issu de la non-linéarité,

puis d’un filtre passe-bas. Dans le récepteur nous retrouvons les éléments démodulateur

de fréquence, retard, non-linéarité et filtre passe-bas du système émetteur. Le message

est récupéré par soustraction du signal issu de la démodulation de fréquence de l’onde

porteuse à une image locale de la dynamique chaotique reproduite par les autres éléments

du système récepteur.

Le deuxième exemple de système à modulation de fréquence chaotique est rapporté

des références [8, 9, 10] et est illustré à la figure 1.13.

Détecteur
d’amplitude

Retard
τ

G(f) PLL G(f) Détecteur
d’amplitude

Retard
τ

-

message

+

+

u3(t)

message

+

u′
3(t)

OCT

ys(t)

ys(t)

y′s(t)

Fig. 1.13 – Système à fréquence porteuse chaotique, 2ème exemple.
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L’émetteur est aussi constitué d’un OCT, d’un filtre sélectif en fréquence de fonction

de transfert G(f), d’un détecteur d’amplitude, d’un élément retard de valeur τ et d’un ad-

ditionneur qui ajoute directement le message à transmettre sur la tension de commande

de l’OCT. La particularité de ce système est la fonction non-linéaire réalisée par l’en-

semble filtre/détecteur d’amplitude. En effet, la fonction de transfert du filtre sélectif est

déterminée par l’expression

G (f) =

∣
∣
∣
∣
∣
∣

m∑

i=1

AiQi

1 − jQi

(
f
fi
− fi

f

)

∣
∣
∣
∣
∣
∣

, (1.10)

qui représente la succession de m filtres passe-bande, caractérisés par leur gain Ai, leur

facteur de qualité Qi et leur fréquence de résonance fi.

Dans ces deux exemples, un réglage précis des différents paramètres du système

récepteur est nécessaire pour réaliser la synchronisation. Dans le premier exemple, une

différence de 1% entre l’émetteur et le récepteur, concernant la valeur du paramètre α

de la non-linéarité, rend quasiment impossible la récupération du message. Le deuxième

exemple admet des variations de 1% sur la plupart des paramètres mais nécessite un

réglage de la valeur τ de l’élément retard à 0.05% de la valeur utilisée dans le système

émetteur. La mise en œuvre de ce type de systèmes, nécessite donc des composants et

des sous-ensembles qui doivent être parfaitement identiques. En effet, une dispersion des

différentes caractéristiques entre système émetteur et système récepteur, même faible,

pourrait rendre la synchronisation irréalisable.

De façon à contourner ces problèmes d’ajustement, le système que nous proposons

d’étudier possède un sous-ensemble numérique, qui contrôle entièrement la dynamique

chaotique à partir de paramètres, déterminés par des valeurs se trouvant dans un ensemble

à nombre d’états fini.

Un premier principe de modulation chaotique de fréquence, construit avec un système

numérique, peut être détaillé suivant le schéma de la figure 1.14.

onde
chaotique

onde
chaotique

message onde porteuse
modulée chaotiquement

en fréquence

fréquence
de

Démodulateur

message

oscillant
accordable

en fréquence

Sous-système

auto-synchronisant

Sous-système

récursif
numérique

Sous-système
numérique :
décodeur

m(t) c(t) ys(t) c′(t) m(t)

Fig. 1.14 – Principe d’une transmission à modulation chaotique de fréquence pilotée par
un système récursif numérique.



Partie B : Application aux communications chaotiques Page 152

L’émetteur est constitué d’un sous-système numérique récursif, produisant une forme

d’onde chaotique, composée de n niveaux, qui pilote un sous-système accordable en

fréquence autour d’un fréquence centrale f0. Le message est introduit dans le sous-système

récursif sous forme numérique. Le récepteur, constitué d’un sous-ensemble démodulateur

de fréquence, reproduit la forme d’onde chaotique initialement émise à l’entrée d’un sous-

système numérique de type décodeur auto-synchronisant.

1.3 Système numérique codeur/décodeur quasi-

chaotique

L’implémentation d’algorithmes appliqués au traitement du signal, tels que les fonc-

tions de filtrage à réponse impulsionnelle finie ou infinie dans des dispositifs numériques,

restreint les opérations idéales à des opérations évoluant dans des ensembles à nombres

d’états finis. Dans la pratique, les opérateurs idéaux, comme les additionneurs ou les

opérateurs de décalage (multiplicateur, diviseur) sont limités à des zones de linéarité qui

dépendent directement du nombre d’états utilisés dans le dispositif numérique. Lorsque

les grandeurs traitées dépassent les valeurs minimales ou maximales atteignables par

l’opérateur, celles-ci subissent une discontinuité représentée à la figure 1.15.

Idéaux
Opérateurs

0

Opérateurs
Réels

F (x)

x

y (t)

Nb bits

Nb bits
Nb bits

Nb bits

Nb bits

2Nb−1 − 1

2Nb−1 − 1−2Nb−1

−2Nb−1

t

t

Nb bits
Nb bits

Nb bits

Nb bits

2Nb

x (t)

Nb + 2 bits

F ()

F ()

Nb bits

Nb + 1 bits

Fig. 1.15 – Effet des fonctions modulo sur les opérateurs idéaux.

Ces débordements sont sources de dynamiques complexes lorsqu’ils se présentent dans

les systèmes récursifs. Ils sont directement exploités dans les systèmes encodeur/décodeur

chaotique[11] en bande de base, mais aussi dans les générateurs de codes pseudo-aléatoires

chaotiques[12] appliqués aux systèmes à étalement de spectre en séquence directe.
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Le système que nous choisissons d’étudier est un système encodeur/décodeur basé sur

une récursivité discrète d’ordre 2. Ce choix est justifié par la simplicité de ce système, et

par la forte caractérisation de la dynamique chaotique (aussi appelée dynamique quasi-

chaotique dans le cas des systèmes numériques) du système encodeur donnée dans les

références bibliographiques [13, 14].

1.3.1 Système encodeur purement récursif du deuxième ordre

Le schéma bloc de l’encodeur est donné à la figure 1.16.

y1k−1

ykxk

y2k−1

a

b

F ()

F ()

Z−1

Z−1F ()

F ()

Fig. 1.16 – Schéma bloc du système encodeur.

Il s’agit d’un système composé de deux retards, de deux opérateurs idéaux multiplica-

teurs, de gain a et b, et de deux opérateurs idéaux additionneurs, auxquels sont associés

des fonctions non-linéaires dénommées F () et qui se notent

F (x) = x mod
(
2N
)
, (1.11)

où 2N est le nombre d’états maximal du système considéré.

Lorsque pour certaines valeurs de a et de b, le débordement se déclare au niveau des

fonctions non-linéaires, cette récursivité s’exprime grâce au système d’équations d’état

discret suivant

y1k
= F

(
F
(
F
(
ay1k−1

)
+ F

(
by2k−1

))
+ xk

)
(1.12)

= F
(
ay1k−1

+ by2k−1
+ xk

)

y2k
= y1k−1

.
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Lorsque ce système fonctionne dans la zone linéaire des fonctions modulo, il s’écrit

alors grâce à l’équation aux différences

yk = ayk−1 + byk−2 + xk. (1.13)

En utilisant l’opérateur z−1 pour décrire les retards, la fonction de transfert en Z de

l’équation (1.13) s’écrit

H (z) =
y (z)

x (z)
=

1

1 − az−1 − bz−2
(1.14)

sur laquelle l’étude de la stabilité du système linéaire se fait avec les valeurs des coefficients

a et b du dénominateur de la fonction de transfert.

1.3.1.1 Etude de la stabilité dans le domaine linéaire[15]

Le système est stable lorsque les pôles de H(z) sont à l’intérieur du cercle unité. Le

discriminant du dénominateur de H(z) est ∆ = a2 + 4b.

Si ∆ < 0 alors b < −a2/4. Les racines complexes conjuguées du polynôme sont de la

forme

zi =
a ± j

√
−a2 − 4b

2
= ρ exp (±jθ) . (1.15)

De plus pour |zi| < 1, il faut b > −1.

Si ∆ > 0 alors b > −a2/4. Les racines sont réelles et de la forme

zi =
a ±

√
a2 + 4b

2
. (1.16)

De plus pour |zi| < 1, il faut maintenant b < −a + 1 et b < a + 1.

Le domaine de stabilité du système émetteur est donc délimité par un triangle, dont

les côtés sont définis par les droites b = −1, b = −a + 1 et b = a + 1, et représenté à la

figure 1.17.



Partie B : Application aux communications chaotiques Page 155

Pôles complexes 

Pôles réels

d’étude

point

+1

-1

-2 +2
b = −a2/4

b

b=-a+1

a

b=a+1

Fig. 1.17 – Zone de stabilité du système linéaire purement récursif du 2ème ordre.

Pour produire une onde potentiellement chaotique, il faut donc placer les gains a et

b en dehors du domaine de stabilité, et ainsi faire intervenir des débordements au niveau

des fonctions non-linéaires.

1.3.1.2 Comportement en régime autonome et en régime forcé

Les trajectoires de la figure 1.18 sont obtenues pour une simulation du système (1.12)

en régime autonome (pas de message) avec des conditions initiales normalisées y10 = 0.675,

y20 = −y10 et pour des valeurs de gains a = 0.5 et b = −1, soit à la limite de la zone de

stabilité.

Fig. 1.18 – Trajectoires associées à un fonctionnement autonome. (a) 16 bits. (b) 12 bits.
(c) 8 bits.



Partie B : Application aux communications chaotiques Page 156

Le système est simulé pour des ensembles de valeurs bornées à des nombres entiers

codés en code complément à 2, sur 16 bits (figure 1.18(a)), 12 bits (figure 1.18(b)) et

8 bits (figure 1.18(c)). L’observation de ces diagrammes révèle que la forme temporelle

produite par le système évolue dans un espace confiné du plan de phase, c’est à dire que

seules quelques valeurs d’amplitude sont atteintes pendant l’évolution de la trajectoire

chaotique. Lorsque le nombre d’états utilisés est peu important, la trajectoire est moins

complexe, notamment dans le cas de la figure 1.18(c), où la forme temporelle produite est

simplement limitée à un nombre de valeurs discrètes très faible.

Le système émetteur est maintenant évalué en présence d’un message pour les mêmes

valeurs de gains et de conditions initiales. Le message introduit est un signal bi-fréquence,

dont l’amplitude quantifiée n’éxcéde pas la zone de linéarité des opérateurs. Les trajec-

toires correspondantes au système simulé sur 16 bits, 12 bits et 8 bits sont présentéss à

la figure 1.19.

Fig. 1.19 – Trajectoires associées à un fonctionnement forcé. (a) 16 bits. (b) 12 bits.
(c) 8 bits.

Les possibilités d’encodage et de masquage de l’information du système discret récursif

d’ordre 2 sont démontrées à la figure 1.19(a), puisque le système sur 16 bits présente des

points qui sont uniformément repartis dans tous l’espace du plan de phase. En revanche,

pour le système simulé sur 12 bits, le plan de phase fait apparâıtre une très faible dispersion

des points, autour d’une trajectoire qui est imposée par le message, et le système sur 8

bits ne présente quasiment aucune dispersion.

Ces observations justifient l’utilisation d’un grand nombre d’états pour réaliser des

formes d’onde chaotiques à partir de ce type de récursivité, et il faudra utiliser des systèmes

fonctionnant sur un nombre de bits supérieur ou égal à 16 bits pour masquer correctement

l’information pour des valeurs de gains correspondant à la limite de la zone de stabilité.
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1.3.1.3 Simulation du système d’encodage / décodage

Z−1

Z−1

y
′

k

y
′

k−1

y
′

k−2

F ()

F ()

+

-
a

b

x
′

k

F ()

F ()

∑

Fig. 1.20 – Schéma bloc du système décodeur.

Le schéma bloc du décodeur auto-synchronisant est donné à la figure 1.20. Il est

construit avec les mêmes éléments (nombres de retard, gains et non-linéarité) que le

système encodeur et réalise l’opération inverse qui permet de retrouver le message, soit

x
′

k = F
(

y
′

k − ay
′

k−1 − by
′

k−2

)

. (1.17)

Pour décoder, il faut que les valeurs des gains a et b soient identiques à celles utilisées

dans le système d’encodage. La synchronisation et re-synchronisation du système s’effectue

dans un temps proportionnel au nombre d’éléments retards utilisés et est donné par

Tsynchro = (N + 1)Tchaos, (1.18)

avec N = 2 le nombre de retards et Tchaos le rythme de fonctionnement du système

décodeur.

La figure 1.21 présente les formes temporelles du système encodage/décodage, pour les

valeurs de gain précédemment citées, pour un système fonctionnant sur 16 bits, et lorsque

le message à transmettre est un signal bi-fréquence quantifié.
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Fig. 1.21 – Formes temporelles du système numérique d’encodage/décodage pour un
fonctionnement sur 16 bits. (a) Message émis. (b) Forme d’onde chaotique en sortie du
codeur. (c) Message récupéré.

La forme temporelle produite par le codeur, ne présente aucune concordance avec le

message. Le défaut majeur de ce type de récepteur réside dans le fait que lorsqu’une

erreur de niveau se présente à l’entrée du décodeur, elle entrâıne inévitablement trois

erreurs successives au niveau du message décodé.
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1.4 Conclusions

Cette introduction rappelle brièvement la notion de synchronisation par décomposition

en sous-systèmes ainsi que la notion de porteuse chaotique en fréquence. Deux exemples

bibliographiques concernant ce principe sont ainsi rapportés et les problèmes relatifs aux

réglages des paramètres sont abordés.

Pour éviter les défauts de synchronisation qui peuvent se produire lors de la construc-

tion de systèmes de communication chaotique basés sur des sous-systèmes de nature ana-

logique, nous proposons donc d’utiliser une paire d’encodeur/décodeur numérique qui

fournit un contrôle précis de la valeur des paramètres.

Ces sous-systèmes requièrent un grand nombre d’états pour pouvoir masquer correcte-

ment l’information. Les signaux à traiter se composent donc d’un nombre très important

de niveaux. Une information codée sur 12 bits nécessite 4096 niveaux et un codage sur

16 bits, 65536 niveaux. Bien que les dispositifs de synthèse de fréquences, appliqués aux

fréquences microondes, disposent de valeurs importantes du rapport de division concer-

nant les diviseurs de fréquence de retour, il est difficilement envisageable de piloter des

synthétiseurs avec des signaux comportant un aussi grand nombre de niveaux.

La solution que nous retenons est donc de diminuer le nombre de niveaux du symbole

qui va être véhiculé dans les étages de modulations/démodulations, par l’intermédiaire

d’un registre à décalage et d’un accumulateur. Ces derniers vont fonctionner à une période

sous-multiple de la période utilisée pour générer les états chaotiques. L’architecture de

transmission que nous proposons de réaliser est montrée à la figure 1.22.
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Fig. 1.22 – Architecture du système de transmission proposée.
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A l’émission, un registre à décalage acquiert un paquet de longueur Mb bits, issu de

l’encodeur numérique, à un rythme Tchaos, et délivre dans ce temps, x paquets de longueur

Nb bits, avec Mb = xNb. Avec ce mode de transmission, la période symbole est définie

par

Ts =
Tchaos

x
. (1.19)

A la réception, en sortie du système de démodulation, les symboles composés de 2Nb

niveaux, sont stockés dans un accumulateur, et le paquet original de 2Mb niveaux est

restitué lorsque x paquets ont été reçus.

Avec cet artifice, le débit symbole est diminué, mais le grand nombre de niveaux,

nécessaire à la réalisation du chaos par un système numérique, est conservé, et le symbole

est adapté au support de modulation/démodulation.
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2 Châıne de communication à sauts

chaotiques de fréquence

2.1 Présentation du système

Pour réaliser le principe de modulation d’une porteuse chaotique, nous proposons

d’étudier, de modéliser et de simuler les synthétiseurs de la châıne de transmission à sauts

de fréquence présentée à la figure 2.1.
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3 bits u3(t)

Fref

ENTIER
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Fig. 2.1 – Système de communication à sauts chaotiques de fréquence.

Le système émetteur est composé d’un synthétiseur de fréquence à rapport de division

fractionnaire modulé Σ∆, fournissant une fréquence porteuse variable dans une bande de

20MHz, autour de la fréquence 2.5GHz. Le contrôle de la dynamique chaotique s’effectue

par un codeur numérique, basé sur un système récursif implémenté sur DSP. Le message

à transmettre est un mot numérique introduit dans le système récursif. Pour éviter les

phénomènes transitoires engendrés par le système bouclé du synthétiseur, les symboles

issus de l’encodeur chaotique sont filtrés par une réponse impulsionnelle gaussienne qui

produit une modulation de type GFSK.
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Le récepteur est constitué d’un diviseur de fréquence qui ramène la porteuse modulée

à 2.5GHz autour de 20MHz de façon à utiliser un synthétiseur de fréquence à rapport de

division entier en tant que démodulateur cohérent de fréquence. La tension de commande

de l’OCT du récepteur est prélevée puis convertie numériquement, via un Convertisseur

Analogique Numérique (CAN). Le message, contenu dans les sauts de fréquence, est ainsi

retrouvé par l’intermédiaire d’un décodeur chaotique, qui est une version boucle ouverte

de l’encodeur chaotique utilisé à l’émission.

2.2 Modélisation de l’émetteur

Le circuit du synthétiseur modélisé du système émetteur, est présenté à la figure 2.2.
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Fig. 2.2 – Circuit synthétiseur à rapport de division fractionnaire à 2.5GHz.

Il est construit avec un composant intégré[16], qui inclut un modulateur Σ∆ du

troisième ordre au niveau du diviseur de retour, et qui permet la mise à jour de la valeur

d’entrée du modulateur (le mot K) dynamiquement en cours de fonctionnement. L’oscil-

lateur local délivre un signal de référence à 20MHz et l’OCT[17], fonctionnant dans une

bande 2.1GHz - 3.1GHz, est décrit par sa caractéristique tension/fréquence, représentée à

la figure 2.3 et approximée par la non-linéarité de l’équation (A.2.95) avec α = 6.91rad/s

et β = 0.15.
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Fig. 2.3 – Caractéristique tension/fréquence de l’OCT.

2.2.1 Etude en sauts de fréquence

Le circuit du synthétiseur précédent est maintenant utilisé en système à sauts de

fréquence gaussien, par la modulation du mot K(t) (cf figure 2.4).

Gaussien
Filtre

Ne

Détecteur
de phase

Filtre de

Diviseur

Modulateur
Σ∆

xΣ∆(t)

u3(t)

local
Oscillateur

Sortie
H.F

boucle
OCT

÷N/÷N + 1

yref(t)

ydiv(t)

icp(t)
ys(t)

Données

xe(t)xs(t) K(t)

Fig. 2.4 – Configuration en sauts de fréquence pour une modulation GFSK.

Dans les dispositifs fractionnaires à modulateur Σ∆, la fréquence naturelle fn de boucle

est placée pour atténuer très fortement le spectre de bruit de quantification du modulateur

Σ∆. Rappelons que le modulateur Σ∆ échantillonne le signal d’erreur à la fréquence de

sortie du diviseur de retour, qui est égale à la fréquence de mise à jour du CPF Fref , lorsque

le synthétiseur est en régime établi. La valeur du spectre du bruit de quantification est
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donc maximale à la fréquence Fref/2. Suivant l’architecture du modulateur Σ∆ (suivant

l’allure du spectre du bruit de quantification), la bande passante de boucle est donc

plus ou moins large, pour un niveau d’atténuation donné du bruit de quantification. En

considérant que nous utilisons l’architecture du modulateur détaillée section A.2.2.2.7,

des niveaux de bruit acceptables sont obtenus pour une bande passante

fn <
Fref

200
. (2.1)

Considérons, dans un premier temps, que l’information à transmettre est un signal

binaire type NRZ non filtré (xs(t)=K(t)), cadencé à un rythme symbole Ts, d’amplitude

±M/2 , avec M l’excursion maximale en amplitude du modulateur Σ∆. Dans ce cas, le

synthétiseur délivre une fréquence porteuse variable entre NFref et (N + 1)Fref .

Le temps de réponse du système bouclé à un saut de fréquence est directement

dépendant de la valeur de la fréquence naturelle fn. Pour prendre en compte le temps

de réponse et un temps minimum d’arrêt sur une valeur de fréquence, nous fixons quali-

tativement la période symbole minimale (le débit symbole maximal) à

Ts =
3

fn

(2.2)

Dans ce cas, l’impact de la fonction de transfert, en boucle fermée, sur le spectre du signal

NRZ confiné aux basses fréquences du spectre de sortie du modulateur Σ∆, est illustré à

la figure 2.5

spectre du signal NRZ sur

de l’OCT

la tension de commande

gain constant

SxΣ∆
(f)|dB

∣
∣
∣

U3(s)
XΣ∆(s)

∣
∣
∣

signal NRZ

f [Hz] -échelle log-

Sxs(f) : spectre du

gain variable

1/Ts fn = 3/Ts

Fig. 2.5 – Impact de la fonction de transfert en boucle fermée sur le spectre du signal
NRZ.
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Les phénomènes transitoires et autres dégradations engendrées par la distorsion des

lobes secondaires du spectre du signal NRZ, sont éliminés par l’utilisation d’un filtre à

réponse impulsionnelle finie placé en amont du modulateur Σ∆. En fixant un facteur de

sur-échantillonnage Ne sur la période symbole pour réaliser un filtre par interpolation, le

spectre du signal issu du modulateur Σ∆ sera alors composé des contributions du bruit

de quantification, du spectre du symbole filtré aux basses fréquences et des spectres du

symbole filtré et périodisé aux fréquences kFe avec Fe = NeFs, tel que représenté à la

figure 2.6.

1

gain constant

f [Hz] -échelle log-

SxΣ∆
(f)|dB

fn Fe

Spectre périodisé du

symbole filtré gaussien

∣
∣
∣

U3(s)
XΣ∆(s)

∣
∣
∣

SxΣ∆
(f) : DSP du signal à la

SnΣ∆
(f) : DSP du bruit

du modulateur Σ∆

à la sortie du modulateur Σ∆

SK(f)

1/Ts

Fig. 2.6 – Calcul de la fréquence naturelle pour un symbole filtré gaussien.

Dans cette configuration, la fréquence de sur-échantillonnage, nécessaire à la réalisation

du filtre numérique devra être placée suffisamment loin de la fréquence naturelle de boucle

pour éviter une remontée de bruit, aux fréquences Fd ± kFe dans le spectre de sortie du

synthétiseur.

Les figures 2.7 et 2.9 montrent les différentes formes temporelles et le spectre de sortie

normalisé lorsque le synthétiseur est modulé par un signal type NRZ non filtré, et les

figures 2.8 et 2.10, le cas où le synthétiseur de fréquence est modulé par un signal type

NRZ filtré par une réponse impulsionnelle gaussienne avec le paramètre BT = 0.7, pour

un facteur de sur-échantillonnage Ne = 12 et, dans les deux cas, avec une fréquence

naturelle placée à fn = Fref/280.
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Fig. 2.7 – Formes temporelles du synthétiseur fractionnaire pour un symbole NRZ non-
filtré. (a) Symbole. (b) Symbole à l’entrée du modulateur Σ∆. (c) Sortie du modulateur
Σ∆. (d) Courant à la sortie de la pompe de charge. (e) Tension de commande de l’OCT.
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Fig. 2.8 – Formes temporelles du synthétiseur fractionnaire pour un symbole NRZ filtré.
(a) Symbole à l’entrée du filtre à réponse impulsionnelle finie. (b) Symbole filtré à l’entrée
du modulateur Σ∆. (c) Sortie du modulateur Σ∆. (d) Courant à la sortie de la pompe
de charge. (e) Tension de commande de l’OCT.
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Partie B : Application aux communications chaotiques Page 169

2.2.2 Construction d’une boucle de contrôle chaotique

En ne considérant que l’entrée du modulateur Σ∆, les variations de la tension de

commande et la tension de sortie de l’OCT, un synthétiseur de fréquence, peut se voir

comme un dispositif à une entrée et deux sorties tel que montré à la figure 2.11.

OL

Filtre
passe-basγ

Filtre Σ∆

Diviseur

FiltreCPF

Retard

ñΣ∆(t)

u3(t)

K(t)

u3(t)

τ g(t)

OCT

ys(t)

fn fd0

ys(t)

OCT

xs(t) K(t)

Fig. 2.11 – Synthétiseur de fréquence fractionnaire vu de l’entrée du modulateur Σ∆.

Grâce à cette représentation, ce dispositif est assimilable à un élément retard de valeur

τ suivi d’une source de bruit de quantification additif ñΣ∆(t), d’un gain constant de valeur

γ, d’un filtre passe-bas de réponse impulsionnelle g(t) et de fréquence de coupure fn et

d’un élément à fréquence variable, oscillant autour d’une fréquence Fd0 , définie par

Fd0 = Fd +
Fref

2

=

(

N +
1

2

)

Fref , (2.3)

avec N la valeur nominale du rapport de division et Fref la fréquence de mise à jour du

CPF.

La valeur τ correspond au retard du filtre à réponse impulsionnelle finie placé en amont

du modulateur Σ∆ et dépend du nombre de coefficients Ncoef pris pour réaliser la réponse

impulsionnelle ainsi que de la valeur de la fréquence de sur-échantillonnage précédemment

détaillée Fe, soit

τ =
Ncoef − 1

2Fe
. (2.4)

Le retard τ est donc un paramètre ajustable, très largement supérieur au retard engendré

par le filtre passe-bas de fréquence de coupure fn, qui sera négligé.

La source de bruit ñΣ∆(t) représente le bruit de quantification du modulateur Σ∆.



Partie B : Application aux communications chaotiques Page 170

Le gain γ est la relation linéaire liant la variation de K(t) ∈ ]−M/2; M/2[ à la

variation de la fréquence de sortie Fs ∈ ]NFref ; (N + 1)Fref [, ramenée sur la tension de

commande de l’OCT et s’exprime par la relation

γ =
Fref

MKv

. (2.5)

La réponse impulsionnelle g(t) et de fréquence de coupure fn correspondent au filtrage

passe-bas de la fonction de transfert du système en boucle fermée U3(s)/XΣ∆(s).

Dans ces conditions, le système idéal est décrit par les équations

u3(t) = γ (K(t − τ) + ñΣ∆(t)) ∗ g(t), (2.6)

ys(t) = cos

(

ωd0t + 2πKv

∫ t

−∞
u3(τ

′

)dτ
′

)

. (2.7)

L’équation (2.6) est réécrite en considérant que le gain de la fonction de transfert du

filtre passe-bas est constant et égal à 1 (0dB) avec la modulation K(t). En prenant en

compte le bruit de quantification du modulateur Σ∆, une approximation de l’expression

de la tension de commande de l’OCT est finalement donnée selon

u3(t) = γK(t − τ) + (γñΣ∆(t)) ∗ g(t). (2.8)

Un asservissement non-linéaire de l’entrée du modulateur Σ∆ à partir de la tension

de commande de l’OCT est donc réalisable. En effet, grâce à l’équation (2.8), la tension

u3(t) est linéairement proportionnelle à l’évolution temporelle de la fréquence de sortie

du synthétiseur pour de faibles variations autour d’une composante continue.

Le schéma bloc de l’émetteur à sauts de fréquence chaotiques, avec sa boucle de

rétroaction, est représenté à la figure 2.12.
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Fig. 2.12 – Schéma bloc de l’émetteur.

La boucle de rétroaction est constituée des éléments suivants :

• un CAN, qui prélève les valeurs analogiques de la tension de commande de l’OCT à

un rythme symbole Ts et fournissant des valeurs numériques correspondantes à des

nombres entiers signés codés sur 3 bits(cf figure 2.13(a)),

• un accumulateur, qui stocke en entrée 4 paquets de 3 bits, au rythme Ts et délivrant

les paquets sous la forme d’un mot de 12 bits au rythme appelé Tchaos = 4Ts,

• un codeur chaotique, fonctionnant au rythme Tchaos et basé sur un système discret

récursif, qui va produire un mot de 12 bits et qui est une fonction non-linéaire du

mot à l’entrée et du message introduit dans le codeur,

• un registre à décalage qui retransmet les paquets de 12 bits, issus du codeur au

rythme Tchaos en paquets de 3 bits au rythme symbole, au filtre à réponse impul-

sionnelle finie comme représentés à la figure 2.13(b).
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La figure 2.14 présente l’émetteur vu de l’encodeur chaotique, en considérant la sim-

plification du modèle du synthétiseur.
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Accumulateur
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Σ∆

Modulateur
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xΣ∆(t)
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xk

u3n

yn Filtre
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τ
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retour linéaire retard Z−2
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porteuse
modulée

yk−2
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a

b

F ()

F ()

ys(t)

γ
3eme ordre

F ()

F ()

K(t − τ)

Fig. 2.14 – Emetteur vu du système récursif.

Dans cet exemple de construction d’une boucle de contrôle chaotique, nous réalisons

la récursivité du deuxième ordre vue dans la section 1.3.1. Le choix est ici fait d’effectuer

un retard Z−1 dans le système numérique et de réaliser un retard Z−2 grâce aux différents

éléments constituant le retour linéaire. L’accumulateur, par son mode de fonctionnement,

réalise un retard de valeur Tchaos. Pour le deuxième retard, un ajustement est fait sur le

nombre de coefficient du filtre à réponse impulsionnelle pour que le symbole à l’entrée du

filtre soit présent sur la tension de commande de l’OCT, aux instants d’échantillonnage

du CAN, dans un délai Tchaos.

En posant n l’indice discret du système rythmé à la période symbole, yn le signal

sortant du registre à décalage, le système mixte constituant le retour linéaire est exprimé

par les équations

K(t) = yn|n = t/Ts
, (2.9)

u3(t) = γ [K (t − τ) + ñΣ∆(t) ∗ g(t)] , (2.10)

u3n = u3(t)|t = nTs
. (2.11)

Si la valeur τ = Tchaos = 4Ts et si le terme de bruit de (2.10) est négligeable face au terme

de modulation alors l’expression suivante est une bonne approximation de la valeur de
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sortie du CAN aux instants d’échantillonnage

u3n = yn−4. (2.12)

En étendant ce résultat au signal yk entrant dans le registre à décalage et au signal u3k

sortant de l’accumulateur avec k, l’indice discret du système rythmé à la période Tchaos

alors

u3k
= yk−2. (2.13)

2.2.3 Paramètres et simulation du système émetteur

La simulation du système émetteur est réalisée avec le modèle comportemental de la

section 2.2.2 et est paramétrée par les valeurs données dans le tableau 2.1.

Paramètres Variables Valeurs Unités Paramètres Variables Valeurs Unités
O.L. C.A.N.

Fréquence Fref 20 MHz Nombre de bits 3
OCT Tension minimale Vmin 2.933 V

Fréquence libre F0 2.045 GHz Pas q 18.1 mV
Sensibilité locale Kv 101.5 MHz/V Période Ts 3/fn s

Non-linéarité α 6.91 rad/s Encodeur chaotique
β 0.15 Ordre 2

CPF et PC Nombre de bits Nb 12
Compteur R R 1 Gains a 0.5

Courant de sortie I0 5 mA b -1
Diviseur de retour Période Tchaos 4Ts s

Compteur N N 125 Filtre R.I.F.
Pré-diviseur P P 8/9 Type Gaussien

Filtre de boucle Paramètre BTs 0.7
Ordre 2 Nombre de coefficients Ncoef 85

Fréquence naturelle fn Fref/280 Hz Facteur de suréchantillonnage Ne 12
Marge de phase Mϕ 45 ˚ Modulateur Σ∆

Ordre 3

Tab. 2.1 – Paramètres de simulation du système émetteur.

Dans cet exemple de simulation, l’encodeur chaotique est paramétré sur 12 bits avec

les valeurs de gains a=0.5 et b=-1 de façon à vérifier dans un premier temps, la cohérence

du système global par l’observation des formes temporelles en mode de fonctionnement

autonome.

Les chronogrammes sont donnés à la figure 2.15, le diagramme de l’œil concernant

la tension de commande de l’OCT figure 2.16(a) et le plan de phase [yk−1; yk−2] figure

2.16(b).
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Fig. 2.15 – Chronogrammes de fonctionnement du système émetteur. (a) Sortie du CAN.
(b) Sortie de l’accumulateur. (c) Sortie de l’encodeur chaotique. (d) Sortie du registre à
décalage. (e) Entrée du modulateur Σ∆. (f) Tension de commande de l’OCT.
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Fig. 2.16 – (a) Diagramme de l’œil de la tension de commande de l’OCT. (b) Plan de
phase du système récursif en mode autonome.

Le diagramme de l’œil présente huit niveaux clairement distincts les uns des autres,

et permet une conversion analogique numérique sans défaut comme le montre le plan

de phase de la figure 2.16(b), qui a été simulé pour 4000 périodes de fonctionnement de

l’encodeur chaotique1, et qui est identique au plan de phase du système récursif simulé

seul (cf figure 1.18(b)).

La densité spectrale de puissance normalisée en amplitude du synthétiseur modulé est

montré à la figure 2.17. Elle se compose de huit fréquences porteuses évoluant dans une

bande 2.5-2.52GHz.
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Fig. 2.17 – Densité spectrale de puissance de sortie du système émetteur.

1temps de calcul ≈ 50minutes pour un CPU fonctionnant à 2GHz
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2.3 Modélisation du récepteur
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OCT

Fig. 2.18 – Structure du récepteur.

L’architecture du système récepteur est représentée à la figure 2.18. Un synthétiseur

de fréquence à rapport de division entier, précédé d’un diviseur de fréquence, réalise la

démodulation de fréquence de l’onde émise. Les paramètres des modèles utilisés en CAO

sont basés sur les documentations constructeurs des composants [18] et [19].

L’OCT utilisé est ici identique à celui utilisé dans le système émetteur, mais ce

choix n’est pas obligatoire à une bonne démodulation, car le démodulateur de fréquence

pourrait très bien être réalisé par une autre architecture, à partir du moment où la

forme temporelle de la tension de commande u3(t) du système émetteur est reproduite.

Cette tension, reproduite localement est ensuite prélevée au rythme Ts puis convertie

numériquement. Un accumulateur délivre alors l’information démodulée sous la forme

d’un mot de 12 bits à un décodeur chaotique, qui est dans cet exemple, le décodeur de la

section 1.3.1.3.

La figure 2.19 présente les diagrammes de l’œil simulés, lorsque le récepteur démodule

l’information, pour différentes bandes passantes de boucle du synthétiseur de réception.
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Fig. 2.19 – Diagramme de l’œil de la tension de commande de l’OCT de la boucle de
réception pour une bande passante. (a) fn = Fref/280. (b) fn = Fref/180. (c) fn =
Fref/100.

L’observation de ces diagrammes montre que l’utilisation d’une bande passante de

boucle équivalente (figure 2.19(a)) ou légèrement supérieure (figure 2.19(b)) à la bande

passante de boucle du synthétiseur d’émission, apporte des dégradations aux instants

d’échantillonnage du CAN de réception. Ces défauts sont dus à une déformation du

spectre du signal filtré gaussien inital. En effet, celui-ci subit deux filtrages successifs qui

entrâınent des erreurs de quantification, altérant la synchronisation du décodeur chao-

tique. Une bande passante plus large (figure 2.19(c)) est donc nécessaire pour restituer la

forme temporelle u3(t) sans dégradation, et ainsi assurer une bonne conversion analogique

numérique.

2.4 Simulation de la châıne globale

L’ensemble émetteur/récepteur à sauts de fréquence chaotiques, en présence d’un

message, est maintenant simulé avec les modèles comportementaux des synthétiseurs de

fréquence sur le même diagramme représenté par le schéma bloc de la figure 2.20.

Dans ce schéma bloc, le diviseur de fréquence du récepteur à l’entrée du CPF, est

directement réalisé à partir du modèle OCT de la boucle d’émission. La valeur nominale

N du diviseur de retour de la boucle d’émission est commune aux diviseurs de fréquence

du système récepteur. Les périodes Ts et Tchaos sont réalisées par les horloges à pas

constant calculant les dates tsymb
k et tchaos

k .

Les chronogrammes de fonctionnement de la châıne de transmission à sauts de

fréquence, issus de la simulation de ce schéma bloc, sont donnés à la figure 2.21.
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et continu

d’équations d’état

Horloge
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Décodeur
chaotique

Codeur
chaotique

Horloge
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Fig. 2.20 – Schéma bloc de la châıne de transmission à sauts de fréquence chaotiques
avec des modèles comportementaux de synthétiseurs de fréquence.
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Fig. 2.21 – Chronogrammes de fonctionnement du système émetteur/récepteur à sauts
de fréquence chaotiques. (a) Message à l’émission. (b) Sortie de l’encodeur. (c) Entrée du
modulateur Σ∆. (d) Tension de commande de l’OCT du système émetteur. (e) Tension
de commande de l’OCT du système récepteur. (f) Sortie du CAN de réception. (g) Entrée
de l’encodeur. (h) Message décodé.
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2.5 Conclusions et perspectives

Dans cette dernière partie, nous avons appliqué les principes de modulation chaotique

en utilisant un synthétiseur de fréquence à rapport de division fractionnaire modulé

Σ∆. Le système émetteur effectue des sauts discrets de fréquence aléatoires dans une

bande spectrale déterminée et ajustable. La dynamique chaotique est réalisée par un

sous-système numérique, fonctionnant sur un grand nombre d’états, permettant un

ajustement précis des différents paramètres (comme par exemple la clé de cryptage)

nécessaire à la synchronisation ainsi que l’encodage/décodage d’un message dans les sauts

discrets de fréquence. Les principales caractéristiques du système simulé sont les suivantes :

• Plage de fonctionnement : ajustable entre 2.2GHz et 3GHz,

• Bande d’étalement : 20MHz,

• Bande passante de boucle : Fref/280 ≈ 70kHz,

• Modulateur Σ∆ du troisième ordre,

• Modulation type 8-GFSK (BT=0.7),

• Période symbole : 3/fn = 42µs (≈ 24kHz),

• Encodeur/Décodeur chaotique sur 12 bits,

• Période du symbole chaotique : 4Ts = 168µs (≈ 6kHz).

Le système modélisé réalise un système à sauts de fréquence lent dont la vitesse de

modulation est déterminée par la bande passante de boucle fn. Les simulations concernant

l’encodage/décodage d’un message, révèle que la synchronisation du système récepteur

s’effectue d’une manière correcte pour le jeu de paramètres utilisés.

La simulation du système complet avec des modèles comportementaux ne permet

d’effectuer d’estimation du TES viable, car la simulation de la châıne complète reste très

coûteuse en temps de calcul (< 10 symboles /s) en présence de tous les éléments sur le

même diagramme de simulation.

Plusieurs améliorations peuvent être envisagées pour augmenter les performances de

ce système :

• Tout d’abord, une vitesse de modulation plus rapide peut être obtenue grâce à

l’utilisation d’un filtre de précompensation qui se place en amont du filtre à réponse

impulsionnelle finie [20, 21]. Cette technique réalise une prédistorsion des symboles

émis pour remédier à l’impact du filtre passe bas du système boucle fermée du

synthétiseur. Elle permet d’augmenter considérablement le débit (jusqu’à plusieurs

Msymboles/s).
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• Pour réaliser un système proposant une dynamique chaotique plus complexe,

le nombre de bits utilisés dans le sous-système numérique encodeur devra être

supérieur ou égal à 16 bits, et le système récursif pourra être complexifié par

exemple, par l’ajout de retard supplémentaire et l’utilisation de non-linéarités

différentes de la simple fonction modulo.

• Il serait aussi intéressant d’augmenter le nombre de sauts de fréquence dans la

bande de transmission. Dans un esprit de réalisation d’un prototype, nous avons

d’abord opté pour une modulation de type 8-GFSK (3 bits/symbole). Les résultats

simulés concernant l’observation du diagramme de l’œil de la tension de commande

de l’OCT du système émetteur, révèle que, pour une bande passante de boucle

faible, les différents niveaux restent distinguables et donc aptent à une bonne

conversion numérique. Dans un premier temps, une modulation de type 16-GFSK

(4 bits/symboles) semble être facilement réalisable dans la bande passante imposée

par la fréquence de fonctionnement de l’oscillateur local, et des modulations

32-GFSK, voire 64-GFSK pourraient être effectuées en couplant la modulation de

l’entrée du modulateur Σ∆ et la modulation du rapport entier du diviseur de retour.

• L’estimation du Taux d’Erreur Symbole peut s’envisager avec un modèle de

synthétiseur de fréquence fractionnaire plus simple et donc moins coûteux en

temps de calcul, tel que le modèle linéaire présenté dans la section 2.2.1.2. Un

modèle de canal de transmission, prenant en compte les différents phénomènes

d’évanouissement, les trajets multiples, et autres perturbations dans la bande de

travail, devra aussi être développé pour réaliser cette estimation.

Enfin l’architecture du décodeur chaotique auto-synchronisant reste un point à appro-

fondir pour améliorer la synchronisation et la bonne récupération du message.
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• Dans la première partie de ce rapport, nous avons exploré les possibilités de

réaliser des simulations performantes en termes de temps de calcul de façon à

améliorer les gains de traitement des châınes de transmissions. Une méthodologie

de développement, débutant par la réalisation de simples modèles et aboutissant à

des simulations utilisant plusieurs unités de calcul, révèle que le logiciel Scilab se

trouve être un candidat idéal pour le développement et la simulation des systèmes

de communication contemporains.

• Les dispositifs de synthèse de fréquence à rapport de division entier et frac-

tionnaire, employant un comparateur phase/fréquence numérique, sont ensuite

décrit et analysés. Différentes approches de modélisation comportementale, sont

rapportées et un modèle hybride est développé en mettant en avant la modélisation

événementielle des différents oscillateurs composant ces sous-ensembles. Le calcul

de dates de transition des oscillateurs apporte une modélisation réaliste du

comparateur phase/fréquence, une gestion dynamique de la valeur du rapport de

division, un choix possible entre différents pas de résolution du système et le calcul

de la densité de probabilité de la jigue de phase en sortie de l’OCT.

• Le système à sauts de fréquence chaotiques développé dans la partie B de ce

rapport est un système innovant de communication sécurisé. Bien qu’encore à

l’état de prototype, ce système présente l’avantage de contourner les problèmes

d’ajustement de paramètres, nécessaires à la bonne synchronisation, par l’utilisation

de sous-systèmes numériques produisant et décodant le chaos. L’utilisation d’un

synthétiseur de fréquence à rapport de division fractionnaire, concernant le système

émetteur, apporte un contrôle précis de la bande spectrale d’utilisation ainsi qu’un

très grand nombre de possibilités différentes pour l’ajustement de cette bande.

Les efforts constants d’amélioration des sous-ensembles synthétiseurs de fréquence

modulés Σ∆ (intégration, bruit de phase, consommation, débit,...), très largement

publiées actuellement par la communauté scientifique, laissent entrevoir de bonnes

perspectives d’utilisation de ce type de système sécurisé dans de futures applications.

Tous les modèles, schémas blocs et autres algorithmes présentés dans ce rapport

sont exploitables et diffusibles par le biais d’une contribution au logiciel de calcul scien-

tifique Scilab. Cette contribution, ouverte, multi-plateformes et documentée, s’intègre

complètement au logiciel dans sa version actuelle (Version 4) et notamment au simulateur

de systèmes dynamiques hybrides Scicos. Elle propose différentes palettes comportant les

modèles de CAO développés durant les trois années de thèse. Les différentes châınes de

transmission exploitées dans la première partie de ce manuel sont facilement modifiables
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et aptes à l’ajout et au développement de modèles supplémentaires, comme des modèles

de codeur/décodeur convolutif, modèles de canaux de propagation et autres modèles

comportementaux d’amplificateur de puissance. Le modèle de synthétiseur de fréquence

reste ouvert à l’ajout d’éléments supplémentaires et à la modification ou améliorations

des éléments constitutifs déjà modélisés puisque dans cette contribution, il est détaillé

sous une forme éclatée (constitué de toutes les fonctions élémentaires) dans l’éditeur

de schéma bloc du simulateur de système Scicos. Beaucoup d’exemples de systèmes

chaotiques (analogiques et numériques) sont aussi présents dans cette contribution.

Le système à sauts de fréquence chaotiques fait actuellement l’objet d’une réalisation

au sein de l’équipe de recherche C2S2, concernant le circuit du synthétiseur de fréquence

émetteur. Pendant cette dernière année de recherche, différentes cartes de tests ont été

réalisées et construites avec des composants CMS. Le prototype final a été développé

grâce au modèle de CAO détaillé dans la dernière partie de ce manuel, et se trouve être

actuellement en phase de test. L’aboutissement de la réalisation pratique du système

émetteur complet, par programmation d’un DSP, puis la réalisation d’un démodulateur

de fréquence devraient bientôt confronter les résultats simulés et présentés dans ce manuel

aux résultats obtenus en mesure.
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[3] A. Layec, R. Quéré, J. C. Nallatamby, S. Mons, and J. Guittard, “Modélisation com-

portementale des synthétiseurs de fréquence,” 14èmes Journées Nationales Microondes
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RESUMÉ

Cette thèse concerne la modélisation et la simulation de châınes de communication dans un environnement

de simulation système.

Une première partie détaille les modèles de CAO d’éléments constituant les châınes de transmission

numériques ainsi que des principes de simulation permettant l’évaluation du TEB et le calcul parallèle.

Un modèle comportemental de synthétiseur de fréquence de type 2 est ensuite développé. Des traite-

ments numériques réalisés après simulation d’un synthétiseur fonctionnant à 13GHz, permettent le calcul

de la densité spectrale de sortie et de la densité de probabilité de la jigue de phase.

La dernière partie du manuel présente un système à sauts de fréquence chaotiques réalisé

avec des synthétiseurs fonctionnant dans une bande 2.5-2.52GHz et basé sur le principe d’auto-

synchronisation des encodeurs/décodeurs numériques quasi-chaotiques. Le modèle comportemental

développé dans la première partie permet finalement la simulation du système de communication sécurisé.

Mots clés :

• Simulations système • Synthétiseur de fréquence • Synchronisation du chaos

• Calcul parallèle • Modulation Σ∆ • Sauts de fréquence

• TEB • Simulations événementielles • Communications par chaos

Development of CAD models for the system level simulation of communication systems.

Application to chaotic communications.

SUMMARY

This work deals with the modelling and the simulation of communication chains in a system level

environment.

A first part develops CAD models used in digital transmission chains and gives principles of simulation

for the evaluation of the BER and the parallel computation.

A behavioural model of type-2 frequency synthesizer is then given. Numerical computations realized

in post processing of a synthesizer working at 13GHz, allows the computation of the output spectra and

the probability density of the jitter.

The last part of the manual presents a chaotic frequency hopping system built with frequency

synthesizers working at 2.5-2.52GHz and based of the self synchronisation principle of quasi-chaotic

digital encoders/decoders. The behavioural model developed in the first part finally allows the simulation

of the secure communication system.

Key words :

• System level simulations • Frequency synthesizer • Chaotic synchronisation

• Parallel computation • ∆Σ modulation • Frequency hopping

• BER • Event driven simulations • Chaotic communications
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