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Résumé

La nature asynchrone du flux transport MPEG-2 en télévision numérique nécessite la trans-
mission d’informations de 1'horloge de ’'encodeur. Ces informations se présentent sous forme de
données numériques appelées "program clock reference” (PCR) et insérées dans les paquets de
transport. Le décodeur au niveau du récepteur utilise ces informations en association avec une
boucle a verrouillage de phase pour reconstruire 'horloge et se synchroniser ainsi avec ’enco-
deur. Lors de leur transmission, les PCRs sont soumis & des perturbations telles que par exemple
les variations de délai dues au réseau. Ces perturbations induisent notamment de la gigue et dif-
férentes dérives qui peuvent avoir un effet significatif sur la qualité de la réception. La mesure
de ces parametres fait également souvent appel & une PLL. Cette fonction est généralement
constituée de composants analogiques qui présentent & la fois une reproductibilité délicate et
une contrainte pour la technologie d’implantation.

Le travail de these présenté porte sur ’étude et la caractérisation d’une fonction PLL nu-
mérique associée a un ensemble de fonctions de mesure. Sa particularité est de permettre une
implantation sur des technologies numériques y compris FPGA. Une étude portant sur I’état de
lart des techniques de synchronisation, et sur les techniques de génération d’horloge les plus uti-
lisées, met en évidence les limites des systemes de synchronisation actuels. La solution proposée
utilise une boucle & verrouillage de phase totalement numérique (ADPLL). Cela est rendu pos-
sible grace au remplacement de l'oscillateur contrélé en tension par un synthétiseur de fréquence
original basé sur la génération d’un signal de fréquence centrale, subissant un retard ou une
avance de phase calibrés. L’architecture de synchronisation proposée est modélisée pour déter-
miner la gigue intrinséque au synthétiseur et le comportement de ’ADPLL en terme de stabilité
et de bande passante. La solution est utilisée dans un systéme de mesure des parametres de
gigue, erreur de fréquence centrale, et dérive pour ’évaluation de la qualité de service en télévi-
sion numérique terrestre (DVB-T). La solution, bien que travaillant & une fréquence centrale de
27 M H z, est totalement compatible avec les technologies FPGA. Les performances principales
obtenues sont une gigue intrinséque faible (100 ps), I'indépendance de la PLL du temps d’arrivée
des PCRs, la portabilité de T'architecture et la possibilité d’intégration de plusieurs PLL dans
un FPGA.

Mots clés: ADPLL, FPGA, mesures relatives au PCR, synthétiseur de fréquence, exploration
de l'espace de conception, qualité de service, MPEG-2, DVB.



Abstract

The asynchronous nature of MPEG-2 transport stream in digital video broadcasting requires
the transmission of the encoder’s clock informations. These informations also called program
clock reference "PCR” are numerical stamps inserted in the transport packets. In the receiver
part, the decoder, utilises theses informations as input data of a phase locked loop (PLL) for
clock recovery and synchronisation. During the transmission, the PCRs are submitted to several
perturbations such as the delay variation due to the network. These perturbations produce a
PCR jitter, frequency offsets and drifts that can affect significantly the quality of reception.
The measurement of these parameters can be performed using a PLL system. This system, is
usually composed of analog components. The drawbacks of this solution are reproducibility and
the hardware implementation requiring fine and individual tuning.

The work of the thesis presented relates to the study and the characterization of a nume-
rical PLL function associated to a set of measurement functions. The particularity is to allow
its implementation on digital technologies including FPGA. The designed function allows the
clock recovery by synchronisation on time stamps. A study relating on the state of the art of
synchronisation techniques, and on the most used clock generation techniques of the most used
generation of clock, highlights the limits of the current synchronization systems. The proposed
solution uses an All-Digital Phase Locked Loop (ADPLL). That is made possible thanks to
the replacement of voltage controlled oscillator by an original frequency synthesizer based on
the generation of a signal at a central frequency, undergoing a delay or an advance of phase.
The synchronization architecture proposed is modeled to determine the intrinsic jitter of the
synthesizer and the behavior of the ADPLL in term of stability and bandwidth. The solution
is used in measurement system of jitter, frequency error and drift parameter for the quality of
service evaluation in terrestrial digital television (DVB-T). The solution, although working at a
central frequency of 27 M H z, is totally compatible with FPGA technologies. The main perfor-
mances obtained are a low intrinsic jitter (100 ps), PCR arrival time independent, architecture
portability and multiple PLL implementation in a single FPGA circuit.

Keywords : ADPLL, FPGA, PCR related measurements, frequency synthesizer, design space
exploration, quality of service, MPEG-2, DVB.
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Introduction générale

1 Contexte et problématique

En DVB-T, le flux de transport (figure 1) est transmis avec un débit de 27 Mbit/s et contient
des données audio-vidéo au format MPEG-2. Les données MPEG-2 sont issues d’un encodeur qui
multiplexe les données audio-vidéo dans des trames de 188 octets. Ces trames passent ensuite
dans un canal de transmission dont le support est 'onde hertzienne. Ainsi, les données sont
transmises sur ce réseau en mode asynchrone.

Du ¢6té du récepteur DVB-T, le décodeur MPEG-2 est synchronisé par une horloge en phase
avec celle de Pencodeur. Cela est nécessaire car les données audio-vidéo sont échantillonnées par
le décodeur. De plus, chaque encodeur n’a pas la méme horloge de référence, ce qui signifie
que lors du passage d’un programme a 'autre, I'horloge du décodeur doit étre réajustée. Ainsi,
pour garantir la décodabilité des programmes, le décodeur nécessite une horloge synchronisée
sur I’encodeur qui a généré les données du flux MPEG-2.

Pour permettre la synchronisation, le flux contient, en plus des données audio-vidéo, des
informations relatives & I’horloge qui a encodé le son et la vidéo. Ces données, qui sont des
valeurs numériques, sont des étiquettes temporelles, encore appelées horodateurs (time stamps)
ou Program Clock References (PCR) [ETS01]. Ces PCRs sont propres & chaque programme
du flux et sont générés par I'encodeur MPEG-2 en utilisant un compteur, incrémenté par son
horloge locale, et échantillonné pour transmettre les informations de cette horloge dans le flux.
Les PCRs sont des données transmises dans 'en-téte des trames de ce flux et permettent de

restituer I’horloge locale & 27 M Hz d’'un décodeur MPEG-2 se trouvant dans un récepteur vidéo

T 188 octets (55,7 us)

Trame |- Synchro trame; PID, etc. § o PCR, ete.
[P En-téte ol Chiamps d’adaptation ] o Payload ol
! (4 octets) ! ! (jusqu’a 184 octets) !

F1G. 1 — Trame du flux DVB.
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numérique DVB.

En DVB, comme le réseau de transmission est en mode asynchrone, il est exposé & certains
effets qui sont causés par les éléments du réseau. Un des effets prédominants est 'acquisition de
gigue dans le réseau affectant la position d’horodateurs contenus dans le flux, ce qui entraine
des erreurs relatives a ces horodateurs. Ces erreurs peuvent ainsi altérer la synchronisation de
I’horloge MPEG-2, et donc affecter la qualité de service des programmes diffusés.

Les dérives des PCRs doivent étre détectées avant que le flux de transport arrive au récep-
teur DVB-T. Cette détection peut étre effectuée au niveau des multiplexeurs de réseau DVB
intelligent, qui correspondent & un exemple d’application de 'analyse de dérives de PCRs. Ce
type de multiplexeur regoit deux flux de transport contenant les mémes programmes, mais de
sources différentes, et sélectionne le flux qui peut fournir les programmes avec la meilleur qua-
lité a l'utilisateur final, ceci en temps réel pour ne pas dégrader la qualité de réception. Cest
pourquoi un multiplexeur DVB doit analyser en temps réel les parameétres relatifs au PCR pour
tous les programmes d’un flux.

Ce systeme peut aussi étre utilisé comme systeme de vérification des PCRs du flux avant
I’étape d’émission, afin de garantir que les trames ne contiennent pas de valeurs erronées de PCR
pour chaque programme, et ¢’est pourquoi, 14 aussi, le systéme doit analyser les parameétres rela-
tifs au PCR en temps réel. Ces mesures sont réalisées en utilisant un systéme de synchronisation
permettant de restituer localement I'horloge systeme MPEG-2. Ce systeme de synchronisation,
associé & une unité de traitement, fournira les parametres relatifs au PCR. Plus précisément,
ces parametres mesurent 'offset de fréquence de 'horloge locale de 'encodeur, sa dérive dans le
temps, la gigue relative au PCR introduite par les erreurs de PCR crées lors de sa génération et
par la gigue de réseau.

Dans le flux DVB, lorsque deux trames successives contiennent des PCRs de programimes
différents, ce qui correspond au cas critique, le temps nécessaire & la prise en compte de ces
PCRs doit étre inférieur & 55,7 us. De plus, la fréquence d’arrivée des PCRs, qui est de 1/Tpcr,
varie de 10 Hz 4 100 Hz. Ainsi, les parametres relatifs au PCR de la norme devrons étre traités
en moins de 10 ms, pour un programme, pour que les mesures soient effectuées en temps réel.

La figure 2 donne le modéle de I’horloge systéme de Pencodeur MPEG-2 et des parameétres
de mesure relatifs au PCR spécifiques & un programme PID(,. Un encodeur /multiplexeur est
modéligé jusqu'au point B et le mécanisme physique de transmission, ou encore appelé le ré-
seau de communication, du flux TS (Transport Stream) est modélisé entre les points B et C.
L’équipement de mesure peut habituellement accéder au flux TS au point C. Le modele est
constitué d’une horloge systeme provenant d’un oscillateur de fréquence 27 M Hz, dont la fré-
quence instantanée dévie par une fonction fdev(, ;). Cette fonction dépend du temps ¢ et du
PCR PID. Le parametre d’offset de fréquence PCR_FO (PCR Frequency Offset) mesure la

valeur de fdev,y).
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Source d’imprécision P .

4 PCR ps Durée .deila
transmission
D+
Horloge de référence My ) : ‘/]/?
3
| 3

£=27TMHz + f3.(t)
]
]
]

' N, =D

E?%

X

[}
]
]
A Compteur

PCR
Fia. 2 — Modélisation de la génération de PCRs, de leur transmission et des parametres relatifs

au PCR.

Le parametre PCR_DR mesure la dérive en fréquence de fdev(, ;). L’horloge systéme com-
mande un compteur PCR qui génére un PCR idéal N, ;). p fait référence & un PCR propre &
un PID,) et i fait référence & la position du bit du flux TS. Au terme N, ;) est ajouté une
source d’imprécision M, ;) du PCR pour former la valeur réelle du PCR du flux TS, PCRe -

La relation entre ces valeurs est donnée par I’équation 1 :
PCORe(p) = Neps) + M) (1)

M3y représente le parametre POR_AC donnant la précision sur le PCR. Le réseau de com-
munication se situe au dela du point B et introduit un délai variable entre l'instant de départ

T; et instant d’arrivée U; d’un bit 1.
Ui—T;, =D+ J; (2)

Dans le cas du PCR, Uj; est Pinstant d’arrivée du dernier bit du dernier octet contenant la base
du PCR [II94]. D est une constante représentant le délai moyen entre entrée et la sortie du
réseau de communication et J; représente la gigue de réseau dont la valeur moyenne est définie
comme nulle. J;+ M, ;y correspond a la gigue globale, mesurée par le parametre PCR_OJ (PCR
Overall Jitter).

D’apres le standard de mesure en DVB [ETS01], les parameétres relatifs au PCR doivent étre
compris dans les plages de valeur a ne pas dépasser pour étre tolérable. Ces plages de valeur

sont les suivantes :

PCR_FO : +810H 2(Q27M Hz) (3)

PCR_DR : £75mHz/s(Q27TMH z) (4)
PCR_OJ : £500ns si gigue de rseau = 0 (5)
PCR_AC : £500ns (6)

9
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T
1
PCR valide Vol Offset PCR_FO
] SYRCIro i Offset de fi€q.
1 :
1
I PCRe(n) I 1 Erreur PCR
! PCR O]
¥ Gigue totale
i
Débit PCR :
¢ Lo{ Unite de caleut PCR_DR
Index PCR ! (uPOR AC . Dérive de fréq.
| : .
]é)él;lit nominal ’ POR AC
i & a Précision du PCR

F1G. 3 — Schéma bloc du systeme de mesure.

Le schéma bloc du systeme de mesure est donné en figure 3. Celui-ci est composé d’une unité
de synchronisation sur le PCR délivrant les informations de gigue de PCR. L'unité de calcul du
parametre mesurant la précision du PCR (PCR_AC) permet de calculer l'erreur brute due &
Pimprécision sur le PCR et des filtres de mesure sont requis pour extraire les parametres relatifs
au PCR.

L’unité de synchronisation du systéme de mesure utilise des ADPLLs qui doivent régéné-
rer les horloges systemes des encodeurs MPEG-2 de chaque programme du multiplexe & l'aide
de PCRs [MRT"04a, MRT"04b]. L’étude portera sur une seule ADPLL, car elle est repré-
sentative de toutes les autres. Le PCR recu est noté PCR.(n). Pour restituer I'horloge d'un
encodeur MPEG-2, une PLL au niveau du décodeur génere des données horodatées PCR,(n).
Les PCR,(n) dépendent du temps d’arrivée des PCR.(n) et de la fréquence F,(n) de I’horloge
MPEG-2 restituée, comme le montre 'équation 7. Le PCR.(n) et le PCR,(n) sont comparés et

la synchronisation est réalisée lorsque la différence est nulle.
PCRT(TL) :PCRT(TL——l)—FTPCR X Fr(n—l) (7)

Le schéma bloc de PADPLL est donné en figure 4. 11 est composé d'un comparateur de PCR
qui calcule Perreur entre PCR,(n) et PCR,(n). Le filtre de boucle, qui contréle la fréquence de
I’horloge fournie par le synthétiseur de fréquence, permet d’annuler 'erreur de PCR suite & un
échelon de phase et de fréquence et d’agir sur le comportement dynamique de la PLL & aide de
coefficients. Le synthétiseur de fréquence délivre un signal d’horloge avec une fréquence moyenne
dépendant des variations lentes des erreurs filtrées. Le compteur PCR produit les PCRs locaux
estimés.

Cette structure permet d’extraire plusieurs informations pour caractériser la QdS liée au
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PCRe
Comparateur | TCR_€ITOT | Filire de In_Synth | gunihetiseur
PCRr} 4ePCR boucle de fréquence
Compteur ¢ Fr
PCR

F1G. 4 — Schéma bloc de TADPLL.

PCR. L’information d’offset de fréquence de I'horloge systéme MPEG-2 sera prélevée sur 'entrée
du synthétiseur In_Synth et les informations sur la dérive et sur la gigue de PCR seront relevées
sur la sortie PC'R_error du comparateur de PCR en utilisant des filtres de mesure adaptés.

Ainsi, objectif de cette thése est de proposer une architecture dédiée a la mesure de para-
metres relatifs au PCR de la norme ETSI [ETS01], qui devra analyser ’ensemble des programmes
présents dans un flux numérique terrestre. Cette architecture nécessitera des systémes de syn-
chronisation pour restituer I’horloge locale MPEG-2 de chaque programme. Cette horloge est
nécessaire pour avoir une base de comparaison avec I'horloge qui a générée les PCRs du flux.
Plusieurs techniques de restitution d’horloge existent comme celles basées sur le traitement sta-
tistique du signal ou sur 'utilisation de boucles & verrouillage de phase (PLL : Phase Locked
Loop). Elles peuvent étre implémentées en utilisant des éléments analogiques, numériques ou
mixtes. Si des éléments analogiques sont utilisés, comme un oscillateur contr6lé par tension,
il sera nécessaire d’en implémenter autant qu’il y a de programmes dans le flux. Ceci est une
solution cotteuse en terme de ressources matérielles car elles occupent beaucoup de surface.
Une solution numérique & base de FPGA permet une plus grande flexibilité, car elle permet
par exemple, apres une premiere implantation, de pouvoir modifier les coefficients d’un filtre
afin d’ajuster par exemple le comportement du dispositif de synchronisation. Cette flexibilité
permet aussi d’ajouter des éléments dans le méme circuit si le nombre de programmes transmis
dans le flux numérique terrestre venait & étre modifié dans 'avenir, ce qui ne serait pas possible
avec des éléments analogiques. Dans ce sens, la difficulté ne réside pas dans la recherche d’une
technique permettant de mesurer la gigue, mais de trouver une architecture numérique, a base
de circuit FPGA pour la flexibilité, intégrant autant d’unités de synchronisation qu’il y a de
programmes dans le flux en prenant en compte le colit des ressources matérielles. La difficulté se
porte donc sur le choix d’une unité de synchronisation totalement numérique qui doit répondre
aux exigences.

Nous proposons ainsi dans cette thése une architecture totalement numérique optimisée en
terme de ressources matérielles et satisfaisant les contraintes de surface et de temps. Cette ar-

chitecture utilise une PLL totalement numérique qui sera dupliquée autant de fois qu’il y a de
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programmes dans le flux, en étudiant plusieurs solutions d’optimisation de ressources matérielles.
Cette implantation est rendue possible grace a 'utilisation d’un synthétiseur de fréquence inno-
vant, qui avance ou retarde la phase d’une horloge & des instants précis. Des filtres de mesure

associés & ces PLLs, permettent d’extraire les parameétres relatifs au PCR.

2 Organisation du manuscrit

Cette these est constituée de quatre chapitres et est organisée de la maniere suivante : le
chapitre 1 est un état de 'art des techniques de synchronisation dédiées, ou qui peuvent étre
réadaptées, & la synchronisation sur des PCRs et concernera aussi les techniques de génération
d’horloge les plus utilisées dans ces unités de synchronisation qui requiérent une horloge locale.
Une premiére conclusion de syntheése de 'état de l'art présentera les atouts et les manques des
techniques existantes par rapport aux attentes du systéme & mettre en ceuvre.

Le chapitre 2 présentera ensuite la solution architecturale proposée et définira les contraintes
du systéme de mesure qui intégrera les systémes de synchronisation de chaque programme du
flux. L’origine et le modele des différents parametres & mesurer seront donnés. Puis, une unité de
synchronisation sera modélisée, sachant qu’elle est représentative de toutes les autres. Ce modeéle
permettra d’étudier son comportement en régime dynamique et en terme de gigue. Ainsi, apres
avoir analysé sa stabilité, sa bande passante et sa réponse indicielle sont étudiées dans différents
cas de figures. Des structures de filtre sont ensuite proposées qui vont permettre d’extraire les
paramétres de mesure relatifs au PCR.

Le chapitre 3 fera 'objet de la validation du systéme de mesure. Dans un premier temps,
Parchitecture est décrite de maniere hiérarchique avec SystemC. Un découpage matériel /logiciel
est ensuite effectué, ou la PLL numérique est implantée matériellement car elle utilise des élé-
ments fonctionnant a de fortes contraintes de temps, et en implémentant les autres fonctions
logiciellement, car elles nécessitent 'utilisation d'un format flottant. L'unité de synchronisation
sera ensuite étudiée expérimentalement afin de vérifier la conformité avec le modele théorique.
Puis, le systéme de mesure des parameétres relatifs au PCR est caractérisé en terme de temps de
réponse, de résolution et de précision.

Le chapitre 4 concernera 'exploration de l'espace de conception permettant de trouver des
solutions d’implantation du systéme de mesure complet analysant l’ensemble des paramétres
relatifs au PCR de chaque programme constituant un flux numérique DVB-T. Une solution
consiste & implanter toutes les PLLs en paralléle, mais cela entraine une consommation impor-
tante de ressources matérielles. Pour diminuer les ressources consommeées tout en respectant les
contraintes de temps, certains opérateurs matériels peuvent étre réutilisés ou remplacés par une
implémentation logicielle.

Enfin, une conclusion permettra de faire un bilan de I’étude menée au cours de cette these.
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Chapitre 1

Etat de ’art

1.1 Introduction

L’introduction générale a présenté une vue générale de Parchitecture de mesure proposée. La
difficulté n’est pas de trouver une technique de mesure des parametres relatifs au PCR, mais
de trouver une solution numérique assurant la flexibilité de I'implémentation tout en intégrant
autant d’unités de synchronisation qu’il y a de programmes dans le flux en prenant en compte
les ressources matérielles disponibles. Le but de ce travail de recherche est donc de proposer une

unité de synchronisation qui puisse répondre & ces exigences.

Pour assurer la synchronisation en DVB, plusieurs principes existent comme ceux basés sur le
calcul de la pente des PCRs ou la comparaison du PCR regu avec un PCR estimé localement. Les
algorithmes de synchronisation peuvent étre traités logiciellement g’il n’y a pas de contraintes
séveres (fréquence, gigue, ...) sur horloge & reproduire, ou matériellement s’il est nécessaire de
reproduire une horloge physique ayant des contraintes particulieres (fréquence élevée servant
d’horloge d’échantillonnage, ...)

Dans le domaine de la synchronisation, la technique la plus connue est 'utilisation d’une PLL
(Phase-Locked Loop). La premi¢re PLL fut inventée par H. de Bellescize [dB32] dans les années
1930. Depuis, les PLLs ont fortement évoluées avec les avancées dans le domaine de la micro-
électronique, les rendant plus performantes sur le plan de I'immunité a la gigue et augmentant
leur fréquence de fonctionnement.

Cependant, d’autres techniques de synchronisation existent, qui peuvent étre adaptées a
la synchronisation sur des horodateurs. Nous présenterons dans ce chapitre les techniques de
synchronisation, qui sont directement adaptées & la synchronisation sur des horodateurs.

L’un des points sensibles dans certains systémes de synchronisation est la génération d’une
horloge locale controlée, comme par exemple dans les PLLs. Le choix du systéme de génération

d’horloge, qui a une forte incidence sur la gigue intrinséque, permet de déterminer si 'implanta-
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tion s’oriente vers une architecture hybride ou totalement numérique. Une conclusion permettra

ensuite de donner leurs performances et leurs limites.

1.2 Définition de la gigue

D’une maniére générale, la gigue est définie comme étant "la différence temporelle entre
Voccurrence idéale et réelle d’un événement” [New(02].

La gigue est constituée d’une composante déterministe et d’une composante Gaussienne
(aléatoire). La composante déterministe est non Gaussienne car elle est bornée en amplitude
avec une valeur créte & créte. Elle a des causes connues comme la diaphonie, les interférences
électromagnétiques ou le basculement de plusieurs sorties en méme temps [WAVO01]. La com-
posante aléatoire est caractérisée par une distribution Gaussienne. Elle est de nature & croitre
dans le temps, c’est pour cette raison que la gigue aléatoire est non bornée. Son origine provient
du bruit thermique dans les semi-conducteurs, de défauts dans la régularité des dopages dans le
silicium, et d’autres contributions comme les radiations cosmiques.

Dans le domaine électrique, la gigue affecte les horloges et les signaux de données. Dans
le domaine des télécommunications, la gigue correspond & la variation du délai de transfert de
P'information. Elle est due principalement aux délais de transferts variables dans les noeuds
du réseau (switches et routeurs) et de lair pour les transmissions par voie hertzienne. Ces
perturbations du flux numérique peuvent dégrader la qualité de service des programmes fournis.
Parmi les éléments du flux affectés se trouve le PCR. Ainsi, la mesure de parametres relatifs
au PCR est nécessaire pour 'évaluation de la qualité de service. Ces mesures nécessitent la
reconstruction de I'horloge au niveau de la réception et donc une synchronisation du récepteur
sur ’émetteur. Les techniques de synchronisation sont nombreuses, leur principe et les différentes

possibilités sont décrites dans les paragraphes suivants.

1.3 Les techniques de synchronisation par horodateurs

La figure 1.1 montre le principe général de la numérisation d’informations audio-visuel. Cette
figure décrit un systeme qui pourrait étre I'une des chaines d’émission temps réel d’un studio.
Dans un premier temps, une camera fournit le signal vidéo analogique, qui peut étre au format
RGB. Ce signal est ensuite numérisé. La caméra génere aussi un signal de synchronisation a la
fréquence fi, qui représente le signal de synchronisation ligne du signal vidéo analogique. Un
circuit se synchronise sur ce signal, typiquement & ’aide d’une PLL ordinaire, comme illustré par
la figure 1.1. Cette PLL produit une horloge, qui est utilisée comme horloge d’échantillonnage du
convertisseur analogique numérique. Ce dernier envoie les échantillons & un encodeur MPEG-2,

qui compresse le signal vidéo et 'encapsule dans des paquets de flux de transport (TS : Transport
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Signal{—RG’_Bb A/D ; p  Encodeur ——%—-——-b tral;ls?;iyrt
vidéo : H
; ; i §
PCR |
S PLL STCr 3 .| Compteur §
Synch PCR

Encodeur MPEG-2

Fi1c. 1.1 — Principe d’une transmission audio-visuelle.

E | R.G,B
Flux R T susgféil?ﬁnade Rof Décode o pia Vers
8 i g o
TaNspo gigue | | ‘ affichage

E = \ Signal
L | PR ! e
i ! S?Clx synch
| X ;
; Restitution :
: d’horloge ;
' STC ;

Décodeur MPEG-2

Fi1G. 1.2 — La réception audio-visuelle.

Stream). L’encodeur utilise un compteur pour fournir des PCRs, compteur qui est incrémenté
par I'horloge systeme (STC : System Time Clock). La fréquence du signal d’horloge est notée
STCy,(t) sur la figure et est dérivée du signal de synchronisation du signal vidéo analogique. Les
PCRs représentent le temps de référence des DTS (Decoding Time Stamps) et PTS (Presentation
Time Stamps), qui représentent respectivement les instants auxquels le décodage de chaque
image et la présentation de chaque image doit se faire par le décodeur MPEG-2. Ces PCRs, qui
sont des horodateurs, sont insérés dans le flux de transport, et sont utilisés par la suite dans le

processus de décodage.

Une vue générale du coté réception est donnée par le schéma de la figure 1.2, qui regoit
les paquets de transport du flux. Les paquets du flux sont affectés par une variation de délai
lorsque ceux-ci passent a travers le réseau. Ainsi, le débit instantané des paquets du flux regu
n’est pas identique au débit des paquets émis. Le débit des paquets du flux recu est noté R, et

les horodateurs de ces paquets sont notés T..,.
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Clk1, @1
> Comparateur Filtre de »| Oscillateur Clk2, &2
»  dephase boucle contrdlé

F1G. 1.3 — Schéma bloc d’une PLL.

Concernant le décodeur MPEG-2, celui-ci dispose de sa propre horloge systéme, qui permet
de cadencer le processus de décodage. Cette horloge doit étre synchronisée a l'aide du flux TS
regu. La fréquence de cette horloge est une estimation de la fréquence de I'horloge systéeme de
I'encodeur et est notée SfC’m sur la figure 1.2. Cette horloge doit refléter au mieux ’horloge
systeme de 'encodeur, et est généralement restituée par une PLL [Kax00]. Cependant, d’autres
systémes de synchronisation existent et peuvent étre adaptés a la synchronisation sur des horo-

dateurs appliqués & la transmission de données audio-visuel.

1.3.1 Synchronisation par PLL
1.3.1.1 Principe général d’une PLL

Les PLLs sont constituées généralement de trois blocs comme le montre le schéma de la
figure 1.3. Une comparaison de phase est effectuée entre le signal d’entrée et un signal généré
localement & l'aide d’un oscillateur controlé. La synchronisation est obtenue lorsque P'écart de
phase entre les deux signaux est nul. Le filtre de boucle, encore appelé correcteur, détermine le
comportement dynamique de la PLL.

Le comparateur de phase et le filtre de boucle sont des éléments qui présentent peu de diffi-
culté de développement. Le choix du type de filtre de boucle (PI, PID, ...) dépend du compor-
tement dynamique désiré et du taux de réduction de la gigue d’entrée. L’aspect le plus sensible
des PLLs est le choix d’une technique pour modifier la fréquence de loscillateur. Ce choix va
entrainer des compromis sur la nature de Pimplantation : hybride ou totalement numérique.
Si le choix se porte sur un systeme totalement numérique, 1'architecture peut étre implantée
facilement en ciblant une nouvelle technologie ; 'effort & fournir reste a un niveau relativement
faible en paramétrant éventuellement les outils de synthese logique. Les PLLs hybrides, devront
quant & elles étre re-concues pour s’adapter avec la technologie en re-dessinant les différents
composants tels que les VCO au niveau transistor.

Ainsi, les PLLs peuvent étre classées suivant qu’elles utilisent des éléments analogiques, nu-
mériques ou mixtes, comme présenté dans les lignes qui suivent. Il sera présenté ensuite des
architectures d’oscillateurs qui sont utilisés dans les PLLs actuelles. La fréquence de ces oscil-

lateurs peut étre contrdlée soit par une grandeur analogique ou soit par une valeur numérique.
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Lorsque 'on desire implanter une PLL totalement numeérique, on peut avoir recourt soit & un

oscillateur totalement numérique, soit & une technique de synthese de fréquence.

1.3.1.2 Les différents types de PLL

Les PLLs peuvent étre classées, suivant la nature des éléments utilisés (analogique ou numé-

rique), de la maniére suivante [XY02] :

~ LPLLs (Linear PLLs) ou APLLs (Analog PLLs) : ces PLLs sont constituées uniquement
d’éléments analogiques. Le comparateur de phase utilise un multiplieur analogique (quatre
quadrants), et le filtre de boucle utilise des composants analogiques passifs ou actifs. Le
signal de sortie de la PLL est généré par un VCO (Voltage Controlled Oscillator) [Kod97].
Ces PLLs ont des bandes passantes tres larges et peuvent fonctionner & des fréquences trés
élevées (jusqu’a plusieurs Giga Hertz), et sont donc utilisées notamment dans les systemes
de transmission par satellite.

- DPLLs (Digital PLLs) : ces PLLs sont des circuits hybrides : tous ces éléments sont numé-
riques mis & part le générateur de base de temps qui est réalisé & 'aide d’un DCO (Digitally
Controlled Oscillator), encore appelé NCO (Numerically Controlled Oscillator). Dans le
cas des DPLLs, le DCO integre un VCO qui dispose d’une interface numérique/analogique
pour le controle de la fréquence. On retrouve les DPLLs notamment dans les systémes
de synthese de fréquence, sur des plages de fréquence allant jusqu’a quelques centaines de
Méga Hertz.

- ADPLLs (All-Digital PLLs) : ces PLLs sont constituées uniquement d’éléments numé-
riques. Elles sont limitées en fréquence de fonctionnement (jusqu’a 50 MHz) et sont utilisées

notamment dans des applications qui nécessitent de réduire ’encombrement matériel.

1.3.1.3 PLLs utilisées pour la reconstruction d’horloge par PCR

D’apres la classification des PLLs ci-dessus, les PLLs les mieux adaptées & la synchronisation
sur des horodateurs sont les DPLLs ou les ADPLLs, du fait que information d’entrée est numé-
rique. La génération d’horodateurs dans le cas du PCR se fait en numérisant une horloge avec une
précision d’une période, par 'utilisation d’un compteur, comme le montre la figure 1.4 [Nor00].
Cette figure montre le principe de synchronisation d'une horloge par PLL lorsque 'entrée de
référence est controlée par des PCRs. Des PCRs locaux sont générés, ce qui permet de com-
parer la phase numérique de oscillateur avec les PCRs d’entrée. La synchronisation d’horloge
avec une PLL apporte deux fonctionnalités importantes. La premiére fontionnalité est que le
signal d’horloge de sortie est toujours disponible, méme si le signal d’horloge d’entrée est discret
ou lorsque le signal de référence est perdu sur une longue durée. La seconde fontionnalité est

que la PLL permet Pabsorption de la gigue grice & la présence du filtre de boucle. Celui-ci est
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F1a. 1.4 — Schéma d’une PLL synchronisée sur des horodateurs.

en général un filtre proportionnel intégral (PI) [Gar79]. La bande passante des PLLs dans ce
type d’application est trés faible, généralement moins de 0,1 Hz, ce qui permet d’éliminer les

composantes hautes fréquences du spectre de la gigue d’entrée.

1.3.2 Technique de synchronisation dans les SoCs submicroniques

Dans les circuits submicroniques, des technologies inférieures & 130 nm sont utilisées, ce qui
permet de faire fonctionner des systémes a plus de 10 GHz [Sri04]. Ces SoCs peuvent contenir
plusieurs IPs. Ainsi, ils intégrent un nombre important de fonctions, ce qui peut rallonger la
longueur des interconnexions, qui se comportent alors comme des inductances. Les délais de ces
interconnections sont souvent sous-estimés [Sri04]. Cela rend plus difficile la distribution des

horloges dans un systeme, et nécessite alors 'utilisation de systémes de resynchronisation.

Une technique de resynchronisation simple est donnée en figure 1.5 [Sri04]. Le générateur
de phase produit, & partir de ’horloge d’entrée, des signaux d’horloges dont le déphasage est
constant entre les horloges adjacentes. Le détecteur de phase estime la différence de phase dans
les transitions entre 'une des phases multiples issues de 'horloge et celles du signal données. Le
résultat de cette comparaison est fourni a la fonction de sélection des phases. La phase sélec-
tionnée est ensuite utilisée pour échantillonner les données. En ré-échantillonnant les données
avec Ry en utilisant I'horloge propre au module, le signal d’entrée mésochrone devient synchrone

dans le module.

Cette technique de synchronisation peut étre adaptée & la synchronisation sur des PCRs
en numérisant les phases en amont du comparateur. Le schéma de la figure 1.6 donne une
proposition d’adaptation & la synchronisation sur des PCRs. La présence d’un registre permet
d’échantillonner la sortie du compteur a 'arrivée de chaque nouveau PCR. Par rapport & une
PLL, cette solution ne dispose pas de filtre de boucle, ce qui signifie que le comportement

dynamique de cette structure n’est pas paramétrable.
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F1G. 1.7 — Principe général du systeme de suppression de gigue.

1.3.3 Synchronisation par une méthode de suppression de gigue (dejittering)

Le principe d’un systéme de suppression de gigue est d’estimer le débit des paquets Ry, (n)
de émetteur et d’envoyer le flux de paquets au décodeur MPEG-2 au débit estimé Ry, (n). Un
modele général de ce systéme est donné en figure 1.7 [Kax00]. Le flux de paquets arrivant du
réseau est mis dans un buffer d’entrée. Un systéme de controle gere U'instant de lecture du paquet
par le buffer et Pinstant d’envoi au décodeur.

Le systeme de suppression de gigue peut fonctionner en débit binaire constant ou variable.
Lorsqu’il est variable, des horodateurs inclus dans le flux doivent étre utilisés afin d’estimer le
débit des paquets Ry,(n) de I'émetteur. Dans le cas présenté ici, les horodateurs des paquets
RTPs (Real Time Protocole) peuvent étre utilisés pour estimer le débit des paquets. Les paquets
RTPs servent & empaqueter plusieurs paquets de transport de 188 octets ; ces paquets RTPs sont
utilisés dans certains modes de transmission en DVB. Les horodateurs des paquets RTPs sont
généralement utilisés pour estimer et réduire la gigue qui affecte ces paquets. Cependant, ils ne
sont pas destinées étre utilisées pour la restitution de I'horloge systeme MPEG-2.

La figure 1.8 [Kax00] donne le schéma de ce systéme, qui est implantable soit logiciellement
soit matériellement. Dans ce dernier cas, il s’agira généralement d’une DPLL. Ce systéme, qui
prend les horodateurs T, des paquets RTPs, estime ensuite les horodateurs T}» basés sur hor-
loge 90 kHz de I'émetteur. T}y, soustrait & un offset constant, est comparé aux horodateurs
RTPs des paquets présents dans le buffer d’entrée. L’offset constant correspond & amplitude de
gigue maximale que le systéme peut traiter. Les données des paquets RIPs sont alors envoyées
au décodeur MPEG-2 & l'instant indiqué par I’horodateur résultant.

Un modele du systéme est donné en figure 1.9 [Kax00]. Ce systéme fonctionne avec une
horloge de fréquence f, constante, les instants d’échantillonnage étant notés n,. Il dispose aussi
du signal T, représentant les horodateurs d’entrée et du signal T; correspondant aux horodateurs
issus de 'horloge du récepteur. Ainsi, & chaque nouvelle arrivée d’un horodateur T, celui-ci est
chargé dans un systeme d’interpolation.

Sachant que les paquets du flux n’arrivent pas forcément & chaque instant ng, le systéme
d’interpolation a comme but de générer un horodateur intermédiaire. Cela est réalisé en me-

surant l'intervalle de temps entre l'instant d’arrivée de 'horodateur le plus récent et 'instant
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F1a. 1.9 — Modéle du systeme de suppression de gigue.
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d’apparition d'un nouveau front sur ’horloge du systeéme. Cet intervalle de temps numérique
est ensuite additionné & la valeur de I'horodateur le plus récent et le nouvel horodateur T}, est
ensuite présenté au systéme. L’intervalle de temps est mesuré a partir de I’horodateur T} issu de
I’horloge du récepteur :

T, (n2) = Ti(na) — Tifn) + Ty (na) (L.1)

ol ny est Pinstant d’arrivée du dernier horodateur et ng est 'instant du front d’horloge du
systeme sur lequel il est sensible.

L’horodateur T},(n,) issu du systéme d’interpolation est comparé avec la valeur courante de
'horodateur estimé T}, (ns). La différence donne un terme d’erreur e(n;). Ce terme correspond a
Pentrée d’un filtre passe bas H(z). Le filtre est utilisé pour moyenner les fluctuations de Verreur,
et correspond au filtre de boucle d’une DPLL lorsqu’il est implanté matériellement. La sortie de
ce filtre commande ensuite un intégrateur discret.

La sortie de l'intégrateur est ensuite ajoutée & la valeur courante de 77 (ns). Cette somme
donne I'horodateur estimé 7}, (ns) de I'horloge de I’émetteur. T} (ns) correspond & I'horodateur
17 soustrait & une constante, qui représente l'offset de phase initial. L’avantage de cette solution
est que les traitements peuvent se faire logiciellement ou matériellement. De plus, cette solution

peut fonctionner avec un débit de PCR constant ou variable.

1.3.4 Synchronisation par des méthodes statistiques

La synchronisation par des méthodes statistiques, comme la regression linéaire des moindres
carrés aussi appelée LLR (Least-square Linear Regression), peut étre utilisée au lieu des PLLs [Nor00,
NHH99, NH99]. Le principe de la LLR est de réaliser les opérations suivantes :

— collecter un nombre N de PCRs consécutifs et leur temps d’arrivée,

— représenter les échantillons collectés sous forme de points dans un espace bidimensionnel,

— faire passer une ligne droite par le plus de points,

— déterminer la pente de la ligne tracée.

Les points du graphique (figure 1.10) [Nor00] représentent les PCRs z; en fonction du temps
d’arrivée des échantillons y;. En faisant passer une droite moyenne entre les points obtenus, il est
possible de calculer la fréquence de ’horloge qui a générée les PCRs. La fréquence correspond &
la pente de cette droite. Comme la gigue de transmission a une valeur moyenne nulle, les points
doivent étre distribués de maniére égale en dessous et au-dessus de la droite. La valeur de la
pente calculée représente le facteur de correction & utiliser pour synchroniser ’horloge locale
avec I’horloge transmise.

Le PCR estimé par la méthode de la régression linéaire, durant I'intervalle entre 'arrivée de

Iéchantillon ¢ et I'échantillon ¢ + 1, est donné par "équation 1.2 :
PCRLLR(t) = ai.cz(t) +b; (1.2)
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Fia. 1.10 — Principe de fonctionnement de la LLR.

ol a; correspond & la pente calculée pour 'échantillon 4 et b; correspond a I'offset.

Le calcul de la pente a; et de 'offset b; de la droite est effectué avec les N derniers échan-
tillons d’horloge recus, incluant le i-iéme échantillon. Les échantillons de ’horloge transmise sont
notés {z;} = {c1(t;),Vi = 1,2,3,...} et les temps d’arrivée sont notés {y;} = {ca(t; + J}),Vi =
1,2,3,...}. Le terme J; représente la gigue de transmission du i-iéme échantillon d’horloge. Les

équations de a; et b; sont les suivantes :

. Ey{a3} - B} Bifa;}  N3ai— (2 z;)?
" By} — Edzi E{y;d N Yy — 275 244

(1.3)

_ Bl ey} - By} Bl Yai Y ay; - 2y S
’ Edzy;} — E{x;} E{y;} NY 2 (Cy)

= E{z;} - a;iEi{y;} (14)

ol j prend les valeurs {j = ¢~ N+1,...,i} et Ex{-} correspond au temps moyen des N dernieres

valeurs regues.

L’algorithme de synchronisation de I’horloge est complété par un filtre passe-bas, connecté a
la sortie de la fonction de calcul de a; (équation 1.3). Le schéma de la figure 1.11 [Nor00] présente
Parchitecture permettant d’implanter la LLR. Comme le montre cette figure, 'inconvénient de
la LLR est que les ressources requises pour le traitement sont importantes, car P'architecture
est composée, pour le calcul des moindres carrés, de quatre registres, six additionneurs, six
multiplieurs et un diviseur. De plus, il faut ajouter & cela les ressources du filtre de boucle et un

oscillateur externe pour la génération de I’horloge locale.
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Fic. 1.11 — Architecture de la LLR.

1.4 Les techniques de génération d’horloge
1.4.1 Imtroduction

Les dispositifs de génération d’horloge controlée peuvent étre classés suivant deux catégories.
Dans un cas, ils utilisent un oscillateur controlé, et dans lautre, ils utilisent un module de
synthese de fréquence. Les structures présentées seront donc soit des VCO ou des DCO, soit des
architectures de syntheése. Certaines structures seront décrites de maniere isolée, puis présentées

au sein d'une de PLL, afin de donner le détail de l'architecture.

1.4.2 Génération d’horloge a ’aide d’oscillateur en anneau
1.4.2.1 Principe général

L’oscillateur en anneau le plus simple est composé d’inverseurs statiques identiques a celui de
la figure 1.12(a) [GPBO03]. Les inverseurs sont ensuite mis en cascade et le dispositif est rebouclé
sur entrée du premier inverseur pour former l'oscillateur en anneau (figure 1.12(b)) [GPBO03].
La fréquence des oscillations f dépend des temps de propagation des inverseurs comme le montre

Péquation 1.5 ol IV est le nombre d'inverseurs et Tipperseur €5t leur temps de propagation.

1

f= (1.5)

2.N . Tinverseur

L’inconvénient de la structure précédente est qu’elle ne consomme pas un courant constant,

ce qui produit du bruit dans 'alimentation qui est di & la commutation des transistors. Une
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F1a. 1.13 — Oscillateur en anneau & quatres étages d’inverseurs pour fournir des signaux en

quadrature.

solution permettant de minimiser ce bruit est la génération d’horloges en quadrature. Cette
solution permet de générer un front montant et un front descendant & chaque transition. Le
courant d’alimentation de l'oscillateur en quadrature est alors constant, ce qui minimise le bruit

de commutation sur les lignes d’alimentation.

Pour générer des sorties en quadrature, il est nécessaire d’utiliser un nombre paire d’inverseurs
pour former l'anneau, ce qui entraine 'impossibilité de générer des oscillations car le point de
fonctionnement des inverseurs est statique et stable. Pour résoudre ce probleme, une solution
est emploi d’'inverseurs en “feedforward” entre les noeuds ol les signaux sont en opposition de
phase [GPBO03].

Le schéma d’une telle structure est donné en figure 1.13 [GPBO03]. Les inverseurs en "feedfor-
ward” fonctionnent avec des cellules & gain —Gm [TK97]. Ainsi, ces inverseurs font tendres les
sorties des inverseurs de l'anneau, sur lesquels ils sont connectés, a des niveaux opposés, ce qui
fait basculer les inverseurs en aval. Contrairement & un oscillateur en anneau avec un nombre im-
pair d’inverseurs, il y a maintenant deux transitions qui se propagent dans les anneaux en méme

temps. Ainsi, la fréquence de fonctionnement d’un tel dispositif est donnée par I'équation 1.6.

1
F =

N . Tinverseur

(1.6)
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Fia. 1.15 — Modification du délai par contréle numérique de la charge

1.4.2.2 Controéle de fréquence par charge variable

La structure permettant de modifier le délai d’un inverseur par modification de la charge
des cellules de délais [MMY™00] est donnée en figure 1.14 [JH98, MNS03]. Cette figure montre
une cellule de délais utilisant le transistor M2 comme capacité de charge. Dans ce circuit, le
transistor M1 contréle le courant de charge et de décharge de M2 via la tension V4. Ainsi, la
charge variable en sortie de 'inverseur modifie le délai introduit par la porte.

La modification de la fréquence par charge variable peut aussi se faire & ’aide d’un controle
numérique. Le schéma de la figure 1.15 [ONM™100] donne un exemple o1 la sortie des inverseurs
est chargée par un ensemble de transistors a canal N fonctionnant en tant que capacité. Ces
capacités sont connectées aux sorties des inverseurs via des transistors fonctionnant en tout ou
rien.

Les mesures effectuées permettent de déterminer une pente de 2,7 ps/bit [ONM7T00]. La
résolution de ce DCO est donnée par la pente du DCO multipliée par un facteur (qui est utilisé
pour une division en fréquence). Le DCO présenté est congu pour obtenir une résolution de
1 ns pour la valeur du facteur la plus élevée, qui est 256. Les simulations indiquent une plage
de fréquences se trouvant entre 556 M Hz et 864 M Hz. La plage de fréquence mesurée va par
contre de 790 M Hz 3 1,08 GHz.
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Fi1G. 1.16 — Modification du délai par résistance variable

L’intérét de ce DCO est qu’il est possible d’avoir des fréquences élevées en sortie, avec une
résolution de 1 ns dans le pire cas. Sachant que 'on souhaite générer dans notre application
des fréquences se trouvant dans la plage 27000000 Hz 4800 Hz, soit une période allant de
37,0381345 ns & 37,0359397 ns, cela nécessite une résolution d’an moins de la femto seconde.
Le DCO présenté ici n’a donc pas une résolution suffisante. Aussi, I'utilisation de cette tech-
nique de contrdle de fréquence n’est pas trés répondue car les délais produits sont difficiles a
calibrer [BFL*01, BFLT02, BFL"03, BEL"04] et parce qu’il existe des techniques plus simples

olt le controle se fait directement dans la cellule de délais par la modification de sa polarisation.

1.4.2.3 Controle de la fréquence par résistance variable

Dans le domaine de la conception microélectronique, une résistance variable est obtenue
en faisant fonctionner un transistor CMOS dans sa plage résistive, la valeur étant modifiée en
changeant la polarisation du transistor. Un exemple de technique de controle de fréquence par
resistance variable est présenté en figure 1.16 [MNSO03]. Dans cet exemple, la résistance variable
est formée d’une matrice de transistors nMOS. Dans ce cas, la résistance est contrdlée par une
valeur numérique qui modifie le délai introduit par le transistor M1.

Une variante de cette structure est donnée en figure 1.17 [MNSO03], ot le contréle de la
fréquence se fait par une résistance formée d’un vecteur de transistors. La structure de cette
figure est un élément de délai ol les délais sont déterminés par la taille des transistors.

La figure 1.18 [MNS03] montre l'effet du rapport W/L des transistors pMOS sur les délais
produits par le circuit. La figure 1.18(a) montre l'effet du rapport W/L de M5 sur le délai alors

que les rapports de M1 & M4 sont constants. On constate que M5 agit principalement sur le
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F1G. 1.17 — Modification du délai par résistance variable (variante)

délai maximal. Dans la figure 1.18(b), le rapport W/L de M5 est gardé constant alors que ceux
de M1 a M4 sont modifiés. Les transistors M1 & M5 n’ont pas d’influence sur le délai maximal,

mais permettent d’agir sur le délai minimal du circuit.
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F1G. 1.18 — Evolution du délai en fonction de 'entrée

L’évolution du délai avec la valeur d’entrée n’est pas linéaire. Cependant, les deux courbes
de la figure 1.18 qui passent par des points en forme de triangle se rapprochent le plus d’une
droite. L’avantage d’avoir une période qui varie linéairement avec la valeur d’entrée est que
Perreur de période relative maximale est constante. Mais la variation linéaire de la période

entralne une variation non linéaire de la fréquence générée. Pour que la variation de fréquence
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soit linéaire, la variation de la période en fonction de la valeur d’entrée doit étre en 1/z. Les
pentes de ces deux courbes sont d’environs 6,7 ps/bit pour la courbe de la figure 1.18(a) et
d’environ 16,7 ps/bit pour la figure 1.18(b). Ces pentes correspondent & la résolution du DCO.
Pour utiliser cette structure dans le domaine de la mesure de parametres relatifs au PCR,
une fréquence de 27 M Hz est requise, ce qui entralne l'utilisation d’un nombre important de
transistors pMOS si la taille des transistors restent dans le méme ordre de grandeur que ceux de
la figure 1.18. Une autre solution est de redimensionner les transistors, ce qui entraine des tailles
de transistors plus importantes. Dans les deux cas, le générateur d’horloge obtenue occuperait
une surface importante, d’autant plus qu’il y a autant de générateur d’horloge & implémenter

qu’il y a de programmes dans le flux.

1.4.2.4 Controéle de la fréquence par modification de la polarisation

Le schéma de la figure 1.19 [MNS03] donne le principe général du contrdle du délai par
modification de la polarisation des transistors MOS. La modification de la polarisation est réalisée
en agissant directement sur le courant circulant dans les branches des inverseurs [BZVLO1,
Man96]. Lorsque le controle de la fréquence se fait par une valeur numérique, oscillateur est
un DCO. Pour le réaliser, un CNA (Convertisseur Numérique-Analogique) est utilisé lorsque le
contrdle de la fréquence se fait par 'intermédiaire d’une tension, et lorsque le contrdle est fait

par le courant, un convertisseur tension-courant est requis.

Vi

!
M2 []j——o M6
1
M5 M8
In Out
M4 M7
VmO—HE,W L m3
I

Fia. 1.19 — Modification du délai par controle de polarisation

Il existe aussi des DCOs en anneau totalement numériques. Ils sont souvent utilisés dans les

29



Chapitre 1. Etat de lart

ADPLLs. Ces DCOs sont constitués d’inverseurs en matrice [HWLO01, CL03], comme le montre
la figure 1.20 [ON04]. Ce DCO est composé d’un ensemble de 21 inverseurs & trois états mis en
parallele. Le premier inverseur de la chaine est remplacé par une porte NAND pour permettre de
bloquer les oscillations. Lorsque les inverseurs a trois états sont validés, un courant additionnel
est ajouté & chaque étage d’inverseurs. Les 126 inverseurs & trois états sont contrdlés par un
vecteur C de 126 bits, qui est décodé & partir d’'un mot de controle W de 7 bits. Tous les
126 bits du vecteur sont & ’1’ lorsque W = 0, sont tous & zéro lorsque W = 126 ou 127, et pour

W < 126 ou 127, le nombre de zéros dans C est égal & la valeur de W.

RUN 4I>Q‘ """"
C[(H}C C[R e i
(:[123t C[IZR Cl125]

S
B e
S

F1a. 1.20 - DCO utilisant des inverseurs trois états en paralléle pour ajustement de la fréquence.

Les résultats de mesure de la période en fonction de la valeur numérique d’entrée sont données
en figure 1.21 [ON04]. Ces résultats permettent de déterminer la pente du DCO (résolution), qui
est variable et qui se situe entre 10 ps et 150 ps. Comme la gigue intrinseque d’'un DCO est liée a
sa résolution, plus ’écart minimal entre deux périodes 17 et T est faible, plus on se rapproche de
la période réelle que le synthétiseur doit générer, et plus la gigue intrinséque au DCO diminue.
Ainsi, sa résolution doit étre considérablement supérieure aux performances requises en terme
de gigue. L’inconvénient de cette structure est qu’elle ne dispose pas d’une résolution suffisante
par rapport aux besoins de notre application. Une solution pour affiner les délais est l’insertion,
dans la boucle de retour de l'oscillateur en anneau, d’une matrice de délais [SSSS03], & laide

d’inverseurs interconnectés comme dans le schéma de la figure 1.20 [ON04].

1.4.2.5 Contréle de la fréquence par sélection de chemin

En modifiant le nombre d’inverseurs utilisés pour réaliser un oscillateur en anneau, il est
possible de modifier sa fréquence de fonctionnement. Dans ce cas, cet oscillateur utilisé dans
une PLL la rendra aussi imprécise et instable. Une solution pour améliorer I'imprécision et la
stabilité est I'insertion, dans la boucle de retour (comme dans la figure 1.22 [SSSS03]), de délais
plus faibles & I'aide d’une matrice de délais, comme présentée en figure 1.20 [ON04]. La différence

entre le chemin de délai le plus lent et le plus rapide doit étre plus petit que le délai d’un élément
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Période d’horloge (ns)

2.5 30 0 60 80 700 120

Valeur numérique d’entrée

F1G. 1.21 — Variation du délai en fonction de 'entrée.

de de 'anneau. En respectant cette condition, Uoscillateur fournira une fréquence avec une haute
résolution. Cependant, comme il existe une relation entre le délai de introduit par un élément
et le délai infroduit par la matrice de délais, cette matrice doit étre redessinée pour chaque
technologie. Aingi, ce DCO ne peut pas étre implanté de maniére portable. Pour rendre portable
cet oscillateur, il est nécessaire d'utiliser la structure présentée en figure 1.23 [SSSS03], ol la

matrice de délais a été enlevée. La fréquence de sortie de fys. est donnée par :

1
2. (L.Tde + Tfs)

ol T4 est le délai introduit par un élément de délai de et 75, est le délai produit par le sélecteur

fosc = (17)

fs. Les paramétres L et 77, permettent d’agir sur la fréquence de l'oscillateur.

Dans cette configuration, la résolution fréquentielle de 'oscillateur n’est plus suffisante, car
le pas des délais est & nouveau important. L’insertion dans la boucle de contre-réaction de 1’os-
cillateur d'un synthétiseur de fréquence, comme celui qui va étre présenté en section 1.4.3.1,
permet de disposer d’un oscillateur portable de résolution fréquencielle élevée. Cette structure
utilise oscillateur en anneau de la figure 1.23 et une unité de controle qui commute le nombre
d’éléments de délais dans loscillateur en anneau suivant deux valeurs entieres adjacentes (fi-
gure 1.24) [SSSS03]. Ainsi, le nombre moyen d’éléments de délais devient un nombre fraction-
naire, qui permet une haute résolution en fréquence. Le diviseur de fréquence fractionnaire de la
figure 1.30 (section 1.4.3.1) peut étre utilisé comme unité de contréle. En moyenne, le signal de
sortie OV F de ce dernier est & ’1’ sur N des M cycles du signal d’entrée clk,s. et est & ’0 sur le

restant des M — N de ces cycles. Si 'on pose hypothéese qu’un élément de délai de doit fournir
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fosc
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Elément
de délai

Sélecteur

Matrice de délai

' o — Contrdle de fs

I_[ .}
Contrdle & grain fin
Contrdle a grain épais

F1G. 1.22 — DCO utilisant une matrice de délai.

une durée représentée par une valeur fractionnaire [ pour générer une fréquence donnée f,., le

signal OV F' commute la valeur de controle L entre deux valeurs entieres adjacentes L1 et L2 :

Z_N.L2+(M—N).L1_ 1 Tfs (18)
M 2.74e-fose Tde ’
ol
Lo>1>14 (19)
fosc

{ /inhibition o g E E
T e e > {0k

de délai

Sélecteur

; ﬁ o Controle de fs

L

Fi1c. 1.23 — DCO portable.

Comme le signal de contréle L de Voscillateur en anneau de la figure 1.24 commute entre
deux valeurs L et Lo, la période du signal d’horloge clk,s. commute aussi entre deux valeurs

T1 et 15 causant une gigue AT sur ce signal. La période T' du signal d’horloge clk,s. est donnée
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N — Division
N- M——p| fractionnaire

OVF

L; ——Pp

L Oscillateur en

I anneau CLK,.,

v

F1¢. 1.24 - DCO portable disposant d’une résolution fréquencielle élevée.

[l: clkoge

/inhibition

S

F1a. 1.25 — Schéma détaillé de Poscillateur en anneau portable.

par :

T =2 (1 + L.7g) (1.10)

La gigue créte-a-créte AT est donnée par :
AT =Ty —T; =274 (1.11)

Le schéma détaillé de l'oscillateur en anneau est présenté en figure 1.25 [SSSS03]. Ce DCO est
facilement adaptable pour différentes technologies en choisissant un nombre approprié de portes
ET-OU dans 'anneau. Le mot de controle L définit le nombre de portes ET-OU actives dans
Poscillateur. Seul un bit de ce mot doit étre mis & ’1’, les autres étant & '0’.

Le DCO présenté est utilisé dans une ADPLL (figure 1.26 [SSSS03]), qui comprend aussi un
détecteur de phase, un filtre de boucle, un diviseur de fréquence fractionnaire, un synthétiseur de
fréquence et un gestionnaire d’horloge. Le détecteur de phase compare la phase de 'horloge de
référence clky.s avec la phase de I’horloge restituée clkg;,. Le filtre de boucle effectue ses calculs

a chaque cycle de 'horloge de référence. L’écart temporel ¢, entre le front montant de clk,.; et
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F1G. 1.26 — ADPLL utilisant un DCO.

clkgip, permet de calculer Perreur de phase E :

E= Te-fosc

Le filtre de boucle calcule ensuite la valeur de [ en fonction de I’équation suivante :

l:lo—%{o—.E

ou Ig est la valeur nominale de [ et ot K est déterminée par :

K — g — fOSC 2 1
R fref
et ot la valeur de g est donnée par :
I = 1 Tnand,0
0= —
2-'f_czo,O Jose Tao,0

(1.12)

(1.13)

(1.14)

(1.15)

Tao0 €6 Thand,0 sont les valeurs nominales des délais des portes NON-ET-OU et de la porte NON-

ET de l'oscillateur en anneau de la figure 1.25. A partir de [, le filtre de boucle calcule les valeurs

de Ly, Lo, N et N — M.

Le gestionnaire d’horloge détermine la valeur moyenne de la fréquence de Voscillateur en

anneau et positionne & ’1’ le signal locked lorsque PADPLL est verrouillée.

Le systéme représenté en figure 1.26 est décrit en code VHDL synthétisable et est implanté
dans plusieurs cibles : un FPGA Xilinx V400BG432, en technologies CMOS AMS 0,6 um et

0,35 pum. Le tableau 1.1 [SSSS03] donne la surface occupée et la fréquence maximale du signal
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1of
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Délai d'une porte ET-OU (ns) (a) Délai d'une porte ET-OU (ns) (b)

Fia. 1.27 — Gigue relative de ’horloge de sortie de ’ADPLL. Pour f,,; = 20 M Hz (a), pour
fout = 52 MHz (b).

clkoyr de VADPLL pour chaque cible. Les fréquences maximales de fonctionnement présentées
dang ce tableau sont déterminées par des mesures dans le cas du FPGA et par simulation pour
les technologies AMS.

Cible } Surface/slices | Fréquence d’horloge maximale
FPGA Xilinx V400BG432 672 slices 40 MHz
AMS 0.6 um CUB 4 mm? 52 MHgz
AMS 0.35 pm CSX_HRDLIB | 0.543 mm? 52 MHz

TAB. 1.1 — Résultats d’implantation de PADPLL pour plusieurs cibles.

Dans le cas idéal, la gigue créte a créte du signal de sortie de PADPLL est égale au délal
de deux éléments de délai. Cependant, la largeur des mots L; et Lo a été limitée lors des tests
(pour des raisons d’implantation) [SSSS03], qui ont donné les résultats de la figure 1.27 [SSSS03],
ce qui crée des sauts de gigue. La gigue est mesurée pour une fréquence de sortie de TADPLL
4 20 MHz (figure 1.27(a)) et & 52 M Hz (figure 1.27(b)). La gigue reste importante et peut
atteindre 8 % pour une fréquence de sortie & 20 M Hz et 10 % pour une fréquence de sortie &
52 M Hz. Aussi, pour fournir n fréquences discrétes avec une gigue créte a créte plus faible, il
est nécessaire d’utiliser un nombre important d’éléments de délais, & savoir 2n inverseurs, ce qui

entraine aussi des largeurs importantes des mots de contréle du délai.
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F1G. 1.28 — Oscillateur en anneau & trois étages avec circuit de polarisation (a), simple cellule

de délais (b), cellule de délais avec fonction de décalage de phase (c).

1.4.2.6 Technique de minimisation de la gigue due & "alimentation

Dans le domaine de la restitution d’horloge, cing sources de gigue peuvent étre identi-
fiées [ARO1] :

— la gigue générée par une entrée bruyante,

— la gigue d’oscillateur due au bruit électronique des composants,

— le bruit d’alimentation [HP01] et de substrat,

- la perturbation d’un oscillateur par courant de fuite ("leakage”) traversant le comparateur

de phase lors des transitions des données,

— la gigue d’oscillateur due a U'ondulation sur la grandeur de controle.

La gigue d’alimentation peut étre minimisée en utilisant des inverseurs totalements différen-
tiels [XY02, WCN*99, SL.L04, LK0OO, NMO05, Cor04]. La figure 1.28(a) en présente un exemple &
trois étages [HSKO1]. Cet oscillateur en anneau utilise deux types d’inverseurs différentiels. Les
deux premiers étages utilisent de simples cellules de délais (figure 1.28(b)) et le troisieme étage
est une cellule de délais dotée d’une fonction de décalage de phase (figure 1.28(c)), permettant
de bloquer les oscillations lors d’un reset. L’inconvénient de ce type d’oscillateur est d’utiliser
un nombre plus important de transistors dans un étage, ce qui augmente le nombre de capa~
cités parasites, qui réduisent la fréquence maximale de fonctionnement par rapport a un étage

inverseur non différentiel.
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F1a. 1.29 — Principe de la division fractionnaire par N.

1.4.3 Génération d’horloge par synthése de fréquences
1.4.3.1 Architecture de division fractionnaire par N

Une premieére variante de synthese de fréquence peut étre basée sur la division entiére d'une
fréquence élevée et fixe fi 4 'aide d'un compteur. Cependant, cette solution n’offre pas la pos-
sibilité de synthétiser les fréquences avec une grande résolution. Pour accroitre cette résolution,
une division fractionnaire est nécessaire. Le principe général de cette technique est donné en
figure 1.29. La fréquence de sortie fy est controlée en modifiant N ou M. Le facteur de division
change périodiquement en sélectionnant 'une des deux valeurs d’entrée N ou N — M, avec N > 0
et N —M < 0. Ainsi, une division fractionnaire est obtenue en moyennant la fréquence du signal
fa-

Cette solution est réalisée avec un accumulateur muni d’une entrée multiplexée. Le schéma,
d’un tel synthétiseur est présenté en figure 1.30 [SSSS03, SSDS02]. Le bit MSB de 'accumulateur,
appelé OV F, est le signal de sortie du synthétiseur. Ce bit est utilisé pour sélectionner 1'une des
deux valeurs N ou N — M se trouvant sur 'entrée de 'accumulateur. Si ce bit est 4’0, 1a valeur
N — M est sélectionnée, sinon la valeur N est sélectionnée. La gigue créte & créte causée par ce
synthétiseur est égale & une période de l'oscillateur haute fréquence. L’effet de cette gigue peut
&tre négligé dans certaines applications, mais pour d’autres, il ne peut pas étre toléré, surtout
lorsque de faibles facteurs de division sont sélectionnés. De plus, la fréquence f1 d’entrée de ce

synthétiseur est limitée par le temps critique de additionneur.

1.4.3.2 Architecture PSDCO

Les figures 1.31 et 1.32 [DCP'89] présentent une technique basée sur le décalage de phase.
La phase du signal de sortie est modifiée par un registre & décalage [DCP*89]. Cette technique
permet de surmonter les problemes de limitation d’horloge car les registres & décalage peuvent
fonctionner & des fréquences trés élevées. Le systéme fait re-circuler le motif d’un signal carré
dans le registre. Ainsi, la structure réalise une syntheése de fréquence par décalage de phase et
Parchitecture est appelée PSDCO (PSDCO : Phase Shifting Digitally Controlled Oscilateur).
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F1G. 1.30 — Structure de la division fractionnaire par IN.
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F1G. 1.31 — Architecture simplifiée du synthétiseur de fréquence.
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F1G. 1.32 — Coeur du synthétiseur de fréquence.

<

Plus précisément, un registre & décalage sur N bits est connecté & un multiplexeur. Ce
registre & décalage est rebouclé sur lui-méme et est préchargé a linitialisation par un motif
binaire constitué d’une succession de '0’ puis de ’1’ pour réaliser le motif d’un signal carré. Ce
motif binaire circule a la fréquence de I'horloge de référence F,. Le multiplexeur sélectionne
ensuite I'une des sorties du registre 4 décalage, en fonction du mot de selection Sel. La phase du
signal de sortie peut étre modifiée sur une plage allant au-delad de 2.7w. La sélection de la phase
est mise & jour & chaque cycle de F,,; et la période de sortie est modifiée en fonction de la valeur
de m. La valeur de m, comme le contenu du PAR (Phase Accumulator Register), est une valeur
fractionnaire, signée et sur un format a virgule fixe. La partie entiere du PAR correspond au
terme Sel. Lorsque le synthétiseur fonctionne avec le registre PAR & zéro et lorsque m = 0, la
fréquence de sortie est égale a :

Fouwr = Fo = % (1.16)

ol Fy est la fréquence centrale du synthétiseur. Lorsque 'on a m = 41, le registre PAR est
incrémenté a chaque cycle de Fy;, la valeur de Sel est modifiée et la période du signal généré est
raccourcie d'une durée égale & la période de I'horloge Fi. Avec le méme résonnement, si m est
négatif, la période est rallongée. La fréquence de sortie est alors donnée par ’équation suivante :
Fex

Fout:N_m

(1.17)
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F1G. 1.33 - PLL utilisant un VCO générant des horloges polyphases, utilisées pour le synthétiseur
de fréquence "Flying Adder”.

Pour des valeurs faibles de m (m <« N), la relation 1.17 peut étre linéarisée :

F
(1+ %) = Fy+m. = (1.18)

For Fok
' N

Fou = ~
out N _m N

L’avantage de cette technique est que ce synthétiseur peut fonctionner & des fréquences éle-
vées. Cette structure peut fournir, par exemple, une horloge de fréquence centrale & 28M Hz,
qui peut varier avec une précision en phase de +1/32 en utilisant 16 cellules SHR dont 'horloge
d’échantillonnage est & 448M Hz [DCP*89]. L’avantage de ce synthétiseur est qu’il peut fonc-
tionner avec des technologies A faibles cofits, comme la technologie CMOS 1,2um [DCP*89].
De plus, le systéme est totalement numérique et donc approprié aux ADPLLs. De surcroit, la
fréquence de sortie est contrdlée par un nombre fractionnaire, ce qui permet de maltriser la

résolution fréquencielle de la PLL.

1.4.3.3 Architecture de type "Flying Adder”

L’architecture "Flying Adder” [MXO00, XY02, XY03, XLMP04] utilise une PLL munie d’un
VCO générant plusieurs signaux d’horloge & la méme fréquence (figure 1.33 [XY03]), décalés
uniformément dans le temps, permettant d’obtenir une horloge polyphases [Cor04]. Cette PLL,
munie du VCO, fonctionne & fréquence constante. Dans ces conditions, il n’y a pas de contrainte
sur la bande passante de la PLL. La figure 1.34 [XLMP04] donne le schéma de Parchitecture
"Flying Adder”. Dans ce circuit, FREQ[32 : 0] est le mot de controle de la fréquence, Z est le
signal de sortie & la fréquence désirée et VCOOUT[30 : 0] correspond aux signaux polyphases
fournis par le VCO. Le principe de cette architecture est d’utiliser plusieurs signaux d’horloge
de fréquences identiques mais avec un déphasage constant entre signaux adjacents pour syn-
thétiser la fréquence et la phase. Dans larchitecture "Flying Adder” (figure 1.34), une symétrie
apparait : le signal d’entrée VCOOUT30 : 0] prend deux chemins. Chaque chemin dispose d’un

multiplexeur 32 -> 1 qui est utilisé pour sélectionner I'un des signaux du VCO qui va commander
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Fi1G. 1.34 — Architecture du synthétiseur de fréquence "Flying Adder”.

la bascule. Chaque chemin gére un front de la sortie du synthétiseur Z. Les deux chemins sont
inter-vérouillés par une porte NAND, pour qu’un seul chemin soit actif & la fois. Les registres en
pipeline sont utilisés pour assurer que tous les additionneurs fonctionnent sur un cycle complet
de Z. Cette sortie Z est reblouclée en tant qu’horloge sur les registres, afin d’assurer une gestion
correcte du flot de données [MX00].

L’équation 1.20 permet de déterminer la valeur d’entrée du synthétiseur en fonction de la

fréquence & générer.
1

step

(1.19)

olt Tgtep est le temps entre deux phases adjacentes et f, la fréquence désirée. FREQ[32 : 0] est
le mot de controle de la fréquence, FREQ[32 : 27] est la partie entiere et FREQ[26 : 0] est la
partie fractionnaire.

Structurellement, PADPLL est constituée de deux PLLs et composée de fonctions numériques

(détecteur de phase, compteur, DCO), de fonctions analogiques (VCO, filtre) et de fonctions
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logicielles (filtre de boucle). Le détecteur de phase, le compteur et le DCO sont implantés en
un seul bloc physique. Les multiplexeurs 32 -> 1 représente les fonctions les plus critiques a
implanter. En effet, les chemins allant des 32 entrées vers la sortie doivent avoir le méme temps
de propagation et le décodage des adresses doit étre rapide pour assurer un bon fonctionnement.

Lors des tests, le VCO de la figure 1.33 utilise un diviseur par 8, un quartz ayant une fréquence
de fonctionnement de 14, 31818 M H z et 31 étages de délai. Cela entraine une différence de phase
de 0, 282 ns entre deux phases adjacentes de ’horloge polyphase. La fréquence de sortie suit donc

la relation suivante :
T

0,282.10~9

avec T, la période du signal & générer. Sachant que la partie fractionnaire est sur 27 bits, la ré-

FREQ[32:0] = (1.20)

solution temporelle 67 est alors de 0,282.1072/2%7, soit une résolution temporelle de 2,1.10718 s.
Ainsi, ce synthétiseur a 'avantage d’avoir une trés grande résolution. L’inconvénient de cette
ADPLL est d’utiliser une PLL pour la génération du bus d’horloge, qui est constituée d’éléments
analogiques. Cette structure demanderait elle aussi beaucoup de ressources matérielles dans le

cas de la mesure de parametres relatifs au PCR pour chaque programme d’un flux.

1.5 Conclusion

Ce chapitre a permis de recenser quatre techniques de synchronisation sur des horodateurs.
L’une des techniques s’appuie sur Putilisation d’une méthode statistique de traitement du signal
utilisant la régression linéaire sur les horodateurs d’entrée pour estimer la base de temps de
Pencodeur. Cette technique de synchronisation donnerait de meilleures performances en terme
de temps de réponse et de réduction de gigue comparativement & une PLL. Cependant, le
modele des DPLLs utilisés correspond & un modele simplifié des DPLLs, qui sert & comparer
leur performance et leur algorithme [Kax00]. De plus, la méthode de la régression linéaire requiére
beaucoup de ressources et un VCO externe lorsque le systéme est implanté matériellement. En
effet, rien que le calcul de la pente dans la régression linéaire consomme quatre registres, six
additionneurs, six multiplieurs et un diviseur alors qu’une PLL utilisant le moins de ressources
matérielles et utilisant un flux de PCRs en entrée pour se synchroniser, requiére deux registres et
un soustracteur pour la comparaison de phase, et nécessite des largeurs de bus moins importantes
que dans Parchitecture de la LLR. Aussi, dans notre cas, la restitution de I’horloge de tous les
programmes d’un flux DVB-T, dont le nombre peut aller jusqu’a dix, doit étre effectuée en temps
réel. De ce fait, il serait nécessaire d’utiliser autant de VCOs qu’il y a de programmes a traiter,
ce qui serait une solution encombrante et trés coliteuse en ressources matérielles.

La solution basée sur le dispositif de synchronisation, que 'on peut rencontrer dans les SoCs
submicroniques, parait & premiere vue intéressante. En effet, il est possible de s’en inspirer :

comme les données d’entrée sont dans ce cas des PCRs, il est nécessaire de discrétiser la phase
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en sortie du sélecteur et de comparer cette phase avec les PCRs d’entrée pour réaliser la synchro-
nisation. Le signal d’horloge local sera alors le signal en sortie de ce sélecteur. Or, de maniére
générale, dans ce type d’application, les signaux polyphases permettent de générer des phases
multiples entre deux périodes du signal d’horloge d’entrée. Et, comme la sélection de la phase
est remise a jour & chaque nouveau changement sur la sortie du détecteur de phase, qui se fait
au bout de 10 ms dans le meilleur des cas, la fréquence moyenne de 'horloge produite ne serait
modifiée que tres légérement, ce qui ne permettrait pas de couvrir la plage de fréquence requise.
De plus, il manque & ce dispositif un ajustement dynamique de la phase et de la fréquence &
laide d’un filtre, déterminée pour une erreur de position nulle, ce qui permettrait la mesure de
gigue sur la sortie du comparateur.

Concernant la technique de synchronisation par suppression de gigue, la structure du dispo-
sitif de synchronisation a une forte corrélation avec celle d'une PLL. Aussi, cette structure n’est
basée que sur un modele. En effet, aucune solution concrete n’est proposée pour mettre en oeuvre
ce modele, qu’elle soit logicielle ou matérielle. Pour ce dernier, il aurait été intéressant de voir
comment la génération d’horloge aurait été réalisée. Cependant, 1'utilisation d’une technique de
sur-échantillonnage est intéressante dans notre cas car le temps d’arrivée des PCRs peut étre
variable et donc modifier le comportement dynamique du systéme de synchronisation qui sera
utilisé. Ainsi, le sur-échantillonnage permettra d’avoir un comportement dynamigue du systéme
de synchronisation indépendant du débit d’entrée.

Dans le domaine de la génération d’horloge, plusieurs techniques existent et peuvent &tre
classées en deux catégories : celles utilisant un oscillateur, qui peut étre réalisé de maniére
analogique, numérique ou hybride, et celles réalisant une synthése de fréquence. Lorsqu’il s’agit
d’oscillateurs contrélés numériquement (DCO), plusieurs techniques existent comme 1'utilisation
d’oscillateurs en anneau. Ces derniers sont surtout utilisés dans des réalisations microélectro-
niques figées. Cependant, cette technique accumule de la gigue et une incertitude dans une tran-
sition affecte toutes les transitions suivantes, et son effet persiste indéfiniment [FF00, HLL99,
MJAO01, MCL*00]. En ce qui concerne la génération d’horloge par synthese de fréquence et de
phase, des techniques tres diverses existent comme la synthese directe de fréquence, la synthése
de fréquence fractionnaire, la synthése basée sur le décalage de phase (architecture PSDCO) et
la synthése de type "Flying Adder”. Toutes ces techniques sont basées sur la génération de phases
discrétes, ce qui signifie que la variation de phase issue de ces techniques n’est pas continue, ce
qui introduit de la gigue qui peut influencer le comportement du systéme de synchronisation
dans lequel le dispositif de synthese serait éventuellement utilisé. Ainsi, la gigue de Phorloge doit
étre analysée dans le but d’estimer sa qualité [KII02, LPKK00, MY02, Meh02].
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Chapitre 2

Description du systeme de mesure

des parametres relatifs au PCR
utilisant une ADPLL

2.1 Introduction

L’objectif est de restituer 'horloge locale & 27 M Hz d’un encodeur MPEG-2 & 1’aide d’horo-
dateurs appelés PCRs. Ces derniers sont affectés par de la gigue de réseau, ce qui introduit des
erreurs relatives au PCR. Le systéme de mesure sera décrit et modélisé. Le coeur de ce systéme
est une PLL innovante qui est totalement numérique et qui permet d’implanter autant de PLL

qu’il y a de programmes dans le flux DVB-T.

Cette nouvelle PLL est une ADPLL utilisant un synthétiseur de fréquence modifiant la
fréquence par une avance ou un retard de phase d’'une horloge fonctionnant & une fréquence
nominale. Le synthétiseur sera analysé en terme de gigue afin d’analyser ses performances et
de vérifier §’il n’apporte pas de perturbations sur les mesures. Le filtre de boucle est ensuite
étudié en assurant une erreur de phase nulle lorsque la PLL est synchronisée. L’étude de la
stabilité de la PLL permet de déterminer les plages de valeurs possibles des coefficients du filtre.
Puis, le comportement de ’ADPLL est analysé en fonction de sa période d’échantillonnage et
des coeflicients du filtre de boucle. Les filtres de mesure permettant Uextraction des parametres

relatifs au PCR sont ensuite présentés.
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Chapitre 2. Description du systéme de mesure des parameétres relatifs au PCR utilisant une ADPLL

F1a. 2.1 ~ Décalage de +6T d’un signal de fréquence 1/Tom.-

2.2 Principe du synthétiseur de fréquence proposé

2.2.1 Principe de fonctionnement et modélisation

L’originalité du synthétiseur de fréquence proposé repose sur la génération d'un signal de
fréquence centrale, subissant un retard ou une avance 67T calibré (figure 2.1). La modification de
la phase du signal est répartie de maniere homogene au cours du temps. La fréquence moyenne du
signal de sortie du synthétiseur de fréquence est modifiée en changeant la périodicité d’apparition
des avances ou retards de phase. Le remise a jour de la fréquence se fait au bout d'une durée
Tpor, qui représente la durée d’arrivée de deux PCR, successifs. La fréquence centrale est

_ _1
Fnom -

Tnom !

Le synthétiseur de fréquence incrémente ensuite le compteur PCR,., qui produit une phase

discréte dont la variation est illustrée par la figure 2.2. Les termes PCR.(n) et PCR,(n) sont

les phases échantillonnées de PCR, et PCR, par l'horloge de fréquence Fpogp = La

1
Trcr”
phase échantillonnée de PCR, doit égaler la phase PCR, pour que ['horloge de fréquence
moyenne F,(n) (et de période T, (n) = FI(T)) soit synchronisée sur I'horloge de fréquence Fe(n).
PCR,(n + 1)

Pour décroitre ou accroitre la fréquence moyenne du synthétiseur de fréquence, la période Tyom

Thom €St la valeur PCR,(n + 1), obtenue lorsqu’il n’y a pas de décalage de phase.
est remplacée par les périodes Th,om + 81 ou Tyom — 01 respectivement. Pendant une durée Tpor,
il y a Npom périodes de Thom et Npoms (0F Npom—s) périodes de Thom + 61 (ou Thom — 6T).

Ainsi, la période moyenne T, peut étre calculée & Paide de ’équation 2.1 :

T, — Tnom‘Nnom + (Tnom = 5T) -Nﬁomﬂzé (2 1)
" ]Vnom + N, nom=%6

Pour déterminer Varchitecture du synthétiseur de fréquence, il est nécessaire de connaitre
lalgorithme qui permet de calculer la durée T, (figure 2.2), apres laquelle il y a un décalage de
+6T ou —6T, en fonction de la différence entre le PCR, regu et le PCR,(n) estimé localement
(notée PCR_error).

PCR, et PCR, sont le résultat d’une conversion temps/numérique exprimée par les équa-
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2.2. Principe du synthétiseur de fréquence proposé

Fi1a. 2.2 — Erreur de phase instantanée sur le PCR pendant une durée Tpop-

tions 2.2 et 2.3 :

PCR, = F,.(t — 1) + PCRy (2.2)
PCR, = F,.(t —ty) + PCRy, (2.3)

oll ty correspond a l'arrivée du premier PCR. A cet instant tg, les deux PCRs sont identiques.

Des équations 2.2 et 2.3, lerreur de PCR peut étre calculée & I'aide de ’équation 2.4 :
PCR_error = PCR, — PCR, = (F, — F,) t (2.4)

T, est le temps apres lequel la phase instantanée entre PC R, et PCR, doit étre resynchronisée,

c’est-a-dire lorsque Perreur de phase (PCR_error) est plus grande que la résolution du synthéti-

seur de fréquence, qui est égale & Ti% (= %) La compensation de phase est donc réalisée apres
un temps T, donné par :
PCR, — PCR 1
T, = < T = (2.5)
F,—F, m.F, —m.F,

Des équations 2.4 et 2.5, il peut étre démontré que l'intervalle de phase (délai ou avance) est
fonction de 'erreur de phase PCR_error :

5Tt
Trom- [PCR_error|

T, = (2.6)

Une solution pour générer cette durée T, est d’utiliser un compteur (générateur de rampe)
fonctionnant & la fréquence m.F, o, et qui est mis & zéro aprés une durée T, en comparant sa
sortie avec un seuil 7'H proportionnel a 7, :

t.Fnom

TH = To X m.Fnom = m

(2.7)
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= DIV
1) A
ABS S 7 ©
A/B —
In_Synth(n) IN Abs B
n Valid PCR
S |z g TH(n)
v
Valid PCR Registre
FSM TH(n-1)
S
Fr
—<€— S Zlig
. COMP
Div_en Counter
) —{B>=A <
Oscillateor | m . Fnom B e Cpt

Cristal Lg ’—> Clea:
T

Fi1G. 2.3 — Schéma bloc du synthétiseur de fréquence.

Le schéma de la figure 2.3 propose une solution d’implantation du synthétiseur de fréquence. La,

référence TH (n) est obtenue en utilisant un diviseur :

TH(n) = Div(n) = R_—;%W (2.8)

ot CST est proportionnel & Tpcr.From et In_Synth(n) est connecté & la sortie d’un correcteur
ayant comme entrée PCR_error(n). Un machine d’état finie (FSM : Finite State Machine)

produit, & partir de I'horloge de référence a la fréquence m.F,y, un signal avec les périodes

1/ From, #;:m (—6T) ou % (+0T) en fonction de T'H(n) qui est chargé dans un registre
tel que : os
T
TH(n - 1) (2.9)

- In_Synth(n — 1)
Le schéma de la FSM & m états est donné par la figure 2.4 lorsqu’une horloge de référence m.Fom,
est utilisée. S et Z sont des signaux indicant que le signal In_Synth(n) est respectivement négatif
ou nul. L’entrée Div_en de la FSM recoit le signal qui indique le moment ol doit apparaitre le
décalage de phase. La fréquence de I'horloge générée varie en fonction du temps et est remise
a jour a chaque nouvelle arrivée de PCR et dépend de la valeur d’entrée du synthétiseur de
fréquence.

La transformée en z du signal de sortie F,.(z) du synthétiseur est liée & son signal d’en-

trée In_Synth(z) comme le montre 'équation 2.10, ol Jgné’% est la sensibilité du synthétiseur.

L’annexe A démontre la fonction de transfert du synthétiseur.

(2.10)

In_ -1
Fo(2) = Foom (l LI Synth(z) x z >

CSsT
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Fia. 2.4 — Schéma de la FSM lorsque une horloge de référence m.Fpom est utilisée.

La fonction de transfert du synthétiseur de fréquence est présentée en figure 2.5. La fréquence

Fr(Hz)
A

FiG. 2.5 — Fonction de transfert du synthétiseur de fréquence.

du synthétiseur évolue linéairement en fonction du mot de controle dans la plage de fréquence :
M-From m.Fpom
— < < 2.11
m+1 " om—1 (211)
Il peut étre noté que lorsque m augmente, cette plage de fréquence diminue. Soit CST égal &

m.From, la résolution du synthétiseur de fréquence devient % (en Hz).

2.2.2 Gigue intrinseque du synthétiseur

Le signal généré du synthétiseur de fréquence est étudié en terme de gigue. La gigue RMS

Jsyntn du synthétiseur peut étre déduite de 'équation 2.1. L’équation 2.12 donne la gigue RMS
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‘-."““ -=— J(deltaT=Tnom/4)
260 = J(deltaT=Tnom/8)

- J(deltaT=Tnom/12)

\\ - //

Gigue du synthétiseur (ps)

n
¥ T T T U T

T 1

-4000 -3000 -2000 -1000 0 1000 2000 3000 4000
F - Fnom (Hz)

Fi@. 2.6 — Gigue en fonction de la fréquence pour m={4,;8;12}.

Jgynsp, introduite par le synthétiseur en fonction de 67, équation qui ne tient pas compte de
la gigue de I'horloge de référence utilisée. T est la période moyenne du signal que produit le

synthétiseur.

=\ 2 =\ 2
JS’ynth — \/(Tnom - T) Npom + ((Tnom + 5T) - T) -Nnom:lzé (212)

Fnom-TPCR

La figure 2.6 présente 1’évolution de la gigue RMS intrinséque au synthétiseur de fréquence,
autour de la fréquence Fm et pour plusieurs 67 (87 = {Iﬂn‘f—’i avec m = 4,8 et 12}). Ces
courbes permettent de choisir la valeur de 87 lorsque une limite de gigue RMS est spécifiée
dans une plage de fréquence. La valeur minimale de m est 3. Le choix de m est un compromis
entre la gigue générée et la fréquence de référence du synthétiseur. Le choix de la fréquence de
référence va aussi avoir un effect sur les contraintes de temps et sur les ressources matérielles
du synthétiseur. Comme précisé dans les lignes précédentes, le modeéle ne prend pas en compte
la gigue de I'horloge de référence. Pour calculer la gigue totale RMS Jgynih_tor du synthétiseur,
Péquation 2.13 doit étre utilisée. Concernant la gigue créte-a-créte intrinséque au synthétiseur,
elle est directement donnée par le retard ou Pavance §T. Lorsque la fréquence générée par le
synthétiseur est inférieure & F,om, la gigue créte-a-créte est de 487, et lorsqu’elle est supérieure

& From, la gigue créte-a-créte est de —97.

2
']Synth_tot - J72n.Fnom —+ ngnth (213)
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g
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F1G. 2.7 — Schéma intermédiaire de TADPLL.
2.3 Le filtre de boucle

2.3.1 Schéma intermédiaire de PADPLL

Le schéma de la figure 2.7 est un schéma intermédiaire qui présente tous les éléments de ’AD-
PLL, hormis la structure du filtre. Cette derniére reste a déterminer en fonction des contraintes

de phase et de fréquence imposées.

2.3.2 Conditions de phase et de fréquence sur PADPLL : détermination de

la structure du correcteur

Les valeurs de sortie du filtre sont modifiées a chaque nouvelle arrivée des échantillons PCR,.

Ainsi, la transformée en z est utilisée pour déterminer la structure du filtre.
PCR_error(z) = PCRe(z) — PCR,.(z) (2.14)

L’expression de PCR,(z) est déduite de 1’équation 7 dont la transformée en z est :

PCR,(z) = POR,(2).27 " + TrorFr(2).27} (2.15)
PCR,(z) est aussi égal & :
T,
PCR,(z) = lj)_% (2.16)
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Il en va de méme pour PCR.(z) :

F ()T
PCR.(2) = —(;)jfiﬂi (2.17)

Remplacons F.(z) par son expression (équation 2.10) dans Péquation 2.16 :

FnomTPCR % <1 + I?’LSyTLth(Z))

PCR.(z) = (2.18)

z—1 CST.z

L’expression entre la sortie In_Synth(z) et Uentrée PCR_error(z) du filtre de boucle est donnée
par I'équation 2.19 :
In_Synth(z) = PCR_error(z) x F(z) (2.19)

oil F'(z) est la fonction de transfert du filtre.

Remplagons cette expression de In_Synth(z) dans ’équation 2.18 :

FromTrcr PCR_error(z) x F(z)
PCR = _rom i 2.

@)= — g (H CST = (2:20)

Remplagons maintenant PCR,(z) par son expression dans 'équation 2.14 :
PCR_error(z) = PCRe(z) — FnomIPoR x |1+ PCRerror(z) x F(z) (2.21)

z—1 CST.z
En isolant le terme PCR_error(z), '’équation 2.22 est obtenue :

_ (Z - 1)Z X PCRe(Z) z X FpomIpor

PCR_error(z) = o ) (2.22)

(z—1)z+ FnomTrcrzss (z—1)z+ FnomTPCRCST

Cette expression est constituée d’une partie statique comprenant z X FpomZpor au numérateur
et d’une partie dynamique dépendant de la valeur d’entrée PCR.(z). Cette partie dynamique
sera prise en compte pour la détermination de la fonction de transfert du filtre de boucle.

La structure de ce filtre est déterminée pour une erreur de position nulle. En effet, une
erreur de phase nulle sera spécifiée pour un échelon de phase et une erreur de fréquence nulle
sera spécifiée pour un échelon de fréquence.

Un échelon de phase dans le domaine temporel I'(n) a comme transformée en z :

PCR.(n) = APCRI(n) = PCR.(z) = APCR x —~ (2.23)
- _
ol APCR est 'amplitude de ’échelon d’entrée.
L’erreur de phase pour un échelon de phase en entrée est donnée par I'équation 2.24 :
L2
PCR_error(z) = APCR x - 40 (2.24)
(z—1)z+ FroomTrPerEer
D’apres le théoréme de la valeur finale :
lim PCR_error(n) = lim(z — 1) x PCR_error(z) (2.25)

n——-+00 z—1
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2.4. Etude de la stabilité de PADPLL

(z —1).22 _
(Z - l)z + anTpCRgéz%
Pour que 'erreur de phase du PCR soit nulle, il faut que F(1) # 0, comme par exemple F'(z) =

lim PCR_error(n) = lin% APCR x
z—

n—-+00

0 (2.26)

G1. Ainsi, la valeur finale de l'erreur de phase sera égale & zéro pour un échelon d’entrée si la
fonction de transfert du filtre F'(z) a un terme proportionnel.

Un échelon de fréquence dans le domaine temporel correspond & une variation de phase égale

oy

PCR.(n) = APCR.n.I'(n) (2.27)

et a comme transformée en z :

z
PCRQ(Z) = APCR x @‘:1—)2 (228)

L’erreur de phase pour un échelon de fréquence en entrée est donnée par 'équation 2.24 :

2
PCR_error(z) = APCR X d 0 (2.29)
(z - 1)((Z - 1)Z + FnamTPCRm)
D’apres le théoreme de la valeur finale :
lim PCR_error(n) = lim(z — 1) x PCR_error(z) (2.30)
n—=400 z—1
. . 22

Jim PCR_error(n) = 11—% APCR x ) 0 (2.31)

(z—1)z+ FrnomTPcRTSF

Pour que erreur de fréquence soit nulle, il faudrait que _F%—l) = 0, comme par exemple F(z) =

G2 x %;. Ainsi, la valeur finale de I'erreur de fréquence sera égale a zéro pour un échelon en

entrée si la fonction de transfert du filtre F(z) a un terme intégral.

La fonction de transfert F'(z) du filtre de boucle doit alors avoir un terme proportionnel Gy

et un terme intégral Go, et son expression est donnée par 'équation 2.32 :

In_Synth(z) z
(2) PCR_error(z) G+ Gax z—1 (2:32)
que 'on peut encore écrire :
F(z) =Gy + Gy x (2.33)

1—271
De Péquation 2.33, on en déduit le schéma structurel (figure 2.8) du correcteur PI (Proportionnel-

Intégral).

2.4 Etude de la stabilité de PADPLL

2.4.1 Expression générale de la fonction de transfert

Pour assurer le bon fonctionnement de ’ADPLL, une étude de stabilité doit étre effectuée.

Cette étude permettra de déterminer les plages de valeurs possibles des paramétres de PADPLL
(G1, G2 et CST).
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Gi

IN_DCO(n)

PCR_error(n)
——9

Registre

Valid PSR

F1G. 2.8 — Schéma du correcteur PI de PADPLL.

La fonction de transfert H(z) de PADPLL dans le domaine des transformées en z est déduite
des équations 2.14, 2.16, 2.17, 2.22 et 2.32. La forme de la fonction de transfert H(z) est donnée
par 'expression 2.34 qui ne prendra en compte que la partie dynamique de I'équation 2.22. Cette

fonction de transfert montre que PADPLL est un systeme numérique du troisiéme ordre.

al1.2 + ag
H(z) = Hy. .34
(Z) 0 Z3 + bQ.Z2 + bl.z + bo (2 )
avec :
Foom-Trcr
Hy =2 2.35
0 ST (2.35)
ap = —G (2.36)
a1 =G+ Go (2.37)
From-Tror-Gh
by = ——nem - PCR-71 238
0 CST (2.38)
Foom. T
by =1+ %;CR.(G1 +Gy) (2.39)
by = -2 (2.40)

La stabilité d’un systéme numérique est obtenue si tous les poles de sa fonction de transfert dans
le domaine des transformées en z sont & lintérieur du cercle unitaire (]z| = 1). Or, ces pdles
dépendent du temps d’arrivée des PCRs (Tpcr), ce qui peut entrainer le déplacement des poles

en dehors du cercle unitaire et donc créer une instabilité.
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2.4.2 Les conditions de stabilité

Comme le systéme est du troisitme ordre, sa fonction de transfert H(z) est composée de

trois poles. H(z) peut donc s’écrire ainsi :

_ z—z1
H(z) = Ho. (z — p1)(z — p2)(z — p3)

(2.41)

Le calcul de ces poles passe par le calcul de deux termes intermédiaires pour des raisons de sim-
plification d’écriture des équations. Ces termes appelés u et v sont donnés par les équations 2.42
et 2.43 :

3 by b \/ by g 1 b2
— =22 —0p). 2 -0 2 _0b). 2 L D2y = (py 23 4

3 ba b / by by 1 b2

Ces termes u et v permettent ensuite de calculer les poles de PADPLL, qui sont donnés par les

expressions suivantes :

P1 :u+v—% (2.44)
u v by 1.

p2={ 57573 P+ 21\/5 {u—v} (2.45)
u v bg 1.

p3 =1 573 3} 22\/§ {u—v} (2.46)

La détermination des conditions de stabilité (pdles a l'intérieur du cercle unitaire) passe par
des équations difficiles & résoudre, comme le montre les équations présentées ci-dessus. Cette
difficulté peut étre surmontée en utilisant le critére de Jury pour un polynéme du troisiéme
ordre. I’annexe B présente le détail de ’étude de stabilité. L’inégalité suivante en est déduite

de cette annexe :

G CST
0< G < 2.47
? 1-— % Fnom-TPCR < )

Maintenant que les critéres de stabilité sont définis, il est possible de positionner les poles et les
zéros dans le plan z pour un systéme stable. Le module et 'argument de la fonction de transfert

de PADPLL sont déterminés & partir de ’équation 2.34. Cette équation peut encore s’écrire :

a1.27% + ap.z73

14+bo.27t +b1.27 2+ bg.23

H(z) = Hy. (2.48)

Pour obtenir la fonction de transfert de 'ADPLL en fonction de la fréquence, le changement de

variable suivant est appliqué :
27— e = cos§ —i.sing (2.49)
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ou 6 vaut :

0 =2xf.Tpcr (2.50)
Ainsi, la fonction de transfert de ’ADPLL en fonction de la fréquence est donnée par :

ay.c08 260 + ag. cos 30 — i. (a.sin 20 + ag. sin 36)

H(f)= 2.51
M 1+ bo.cosf + by1.cos 28 + by. cos 30 — 7. (by.sin @ + by. sin 20 + by. sin 36) ( )
A partir de cette expression, le module et la phase sont calculés :
\/(al. cos 26 + ag. cos 39)% 4 (a1.sin 20 + ag. sin 39)?
H(f)| = (2.52)

\/(1 + by. cos 8 + by. cos 20 + by. cos 30)2 + (by.sinf + by.sin 260 + bg.sim36)2

_ .sin 20 + ag.sin 36 _ bo.sin @ + by.sin 26 + by. sin 36
Arg(H = —tan™! 2178 tan~!
rg(ﬂ) an a1.cos 20 -+ ag. cos 36 T tan 1+ by.cosb + by.cos 28 + by. cos 36

(2.53)

2.5 Etude comportementale de ’ADPLL

La figure 2.9 donne la représentation des poles et du zéro de H(z) et du module et de
Pargument de la fonction ﬂ pour Tpcr égal a 10 ms, 40 ms et 100 ms. Les valeurs 10 ms
et 100 ms correspondent aux durées minimale et maximale de Tpcp, alors que la valeur 40 ms
représente la durée nominale de Tpeor. Les autres parametres du systéme, qui satisfont les
conditions de stabilité, ont les valeurs suivantes : G1 = 20, Go =1, Foomm = 2TMHz et CST =
108.10°. La représentation dans le plan complexe montre que le zéro reste constant lorsque la
valeur de Tro R est modifiée alors que les poles se déplacent dans le plan complexe, ce qui entraine
la modification dynamique des conditions de stabilité en fonction de la période d’échantillonnage
Trpcr. On peut aussi constater ce phénomene sur les courbes de module et d’argument de ﬂ
(figure 2.9). Les représentations dans le domaine fréquenciel se font sur une plage de fréquence
allant de 0 & %. En fonction de Tper, le gain maximal de IM | et la fréquence de résonance
sont modifiés, ce qui change dynamiquement la bande passante de VADPLL.

I’étude dans le domaine temporel est effectuée en applicant un échelon de fréquence de
+800 Hz. La figure 2.10 donne la courbe de réponse en fréquence de TADPLL pour I'pog égal
a 10 ms, 40 ms et 100 ms. On peut noter que lorsque Tpogr augmente, le temps de réponse
normalisé & +5% diminue. Le temps de réponse normalisé correspond au nombre N de PCR
regu pour étre dans la plage de +£5% de la valeur finale. Chacune des réponses en fréquence de la
figure 2.10 présente un dépassement plus ou moins important, ce qui était prévisible car chacune
des courbes de gain décrites ci-dessus posséde une pseudo résonance.

Dans la réalité et dans la majorité des cas, la valeur de Tpog se situe autour de sa valeur
nominale, & savoir Tpcr = 40 ms. Pour que le dépassement soit le moins important, il faut

étudier différentes réponses de PADPLL en fonction des coefficients G1 et Go. G correspond au

coefficient proportionnel du filtre de boucle et Go représente le coefficient intégral. En gardant
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Fi1g. 2.9 — Poles et zéros, module et argument de la fonction de transfert de PADPLL pour
Tpeor = {10ms; 40ms; 100ms}.

toujours G2 = 1, les courbes de réponse de la figure 2.11 sont obtenues. Pour une plage de G1
allant de 20 a 60, le dépassement le moins important est obtenu pour Gi1 = 30 précisément.
Avec cette valeur de G1, le temps de réponse normalisé correspond au temps mis pour recevoir
29 échantillons. Le temps de réponse le plus faible est donné pour G1 = 40 et est égal & la durée
correspondant & la réception de 9 échantillons. Au-dela de la valeur de G7 = 40, la courbe de

réponse devient pseudo-périodique. Ainsi, G; permet d’agir sur le temps de convergence.

Le réle du coefficient G2 est analysé en prenant pour G» les valeurs 5, 1 et 0,2. 1 sera fixé
a la valeur ol il y avait le moins de dépassement dans le cas précédent, & savoir pour G = 30.

La figure 2.12 illustre la réponse indicielle de PADPLL pour ces différentes valeurs de G. On
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F1G. 2.10 - Réponses de ’ADPLL & un échelon de fréquence pour Tpcor = {10ms; 40ms; 100ms}.
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FiG. 2.11 — Réponses de PADPLL standard & un échelon de fréquence pour Tpog = 40 ms et
G1 = {20;30;40;60}.

peut constater que Pamplitude du dépassement est modifiée en fonction du coefficient intégral
G5. Ainsi, plus ce dernier diminue, plus le dépassement est faible.

Pour que la courbe de réponse & un échelon ne présente plus de dépassement, 'étude du com-
portement de PADPLL montre que les conditions suivantes doivent étre réunies : 0 < Gy << 1
et % >> 1000. La figure 2.13 présente la réponse & un échelon de PADPLL et les représenta-
tions de gain et de phase pour Tpor = 40 ms, G; = 10 et G5 = 0,001. La réponse & un échelon

sans dépassement donne un temps de réponse de 28 échantillons. En ce qui concerne le gain,

latténuation maximale se trouvant a L& B est de 27 dB. Pour augmenter I'atténuation dans la
bande rejetée, il faut diminuer G;. Pour conserver la condition % >> 1000, G2 doit donc aussi

étre diminuée.
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Fia. 2.12 — Réponses de PADPLL 7"standard” & un échelon de fréquence pour Tpror = 40 ms et
Go = {5;1;0,2}.
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F1a. 2.13 — Réponses de 'ADPLL & un échelon de fréquence et courbes de gain et de phase pour
Tpor = 40 ms, G = 10 et G5 = 0,001.

En choisissant G7 = 2 et Gy = 0,0001, les courbes de la figure 2.14 sont obtenues. L’at-

F

ténuation maximale est maintenant de 40 dB & =E£Z, soit une atténuation en dB de 48 %

de plus que dans le cas précédent. Cette atténuation plus importante est obtenue grice & une
bande passante plus étroite. Cela a aussi une répercussion sur le temps de réponse qui est de 143
échantillons de PCR, ce qui va entrainer une convergence plus lente de PADPLL. Dans le cas
de 'application de la mesure des parameétres relatifs au PCR, cette lenteur est plutot favorable
car cela permettra d’obtenir une meilleur réjection de la gigue et une meilleur précision sur les

parametres a analyser.
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Fi1a. 2.14 — Réponses de PADPLL & un échelon de fréquence et courbes de gain et de phase pour
Trer = 40 ms, G1 = 2 et G5 = 0,0001.

2.6 Adaptation de la PLL aux temps d’arrivée des PCRs

2.6.1 Origine de la variation du temps d’arrivée des PCRs et de la modifica-

tion du comportement dynamique de PADPLL

La variation du temps d’arrivée des PCRs est due a différentes raisons. Ces variations peuvent
étre dues a I'encapsulation des PCRs dans les trames ou le multiplexage des trames des différents
programmes dans le flux. Cela entraine des variations de délai sur les PCRs. La nature asynchrone
du réseau qui affecte le temps d’arrivée des trames par de la gigue de réseau est une source de
variation aléatoire du temps d’arrivée des PCRs. Par contre, lorsque 'on souhaite se synchroniser
sur un autre programine, cela ne représente pas une source de variation du temps d’arrivée des
PCRs, car une remise & zéro de PADPLL est nécessaire dans ce cas, qui va précharger le PCR
du programme considéré dans les registres contenant les valeurs de PCR, et PCR,, qui est une
opération qui ne tient pas compte du temps d’arrivée.

L’étude de la stabilité de ’ADPLL montre que les poles de sa fonction de transfert se déplace
en fonction de la période d’échantillonnage Tpcogr. Cela engendre une modification du compor-
tement dynamique de la PLL, et donc une modification de la stabilité de PADPLL au cours du
temps, ce qui est visible sur les courbes de réponse & un échelon. De plus, lorsque la période
Tpog sort d’une certaine plage de valeurs, la PLL peut devenir instable.

La dépendance des poéles aux temps d’arrivée des PCRs est due au fait que 'erreur de PCR
(PCR_error) dépend de Tpogr comme le montre 1'équation 2.54 et la figure 2.15.

PCR_error(z) = PCRe(z) — PCR,(z) = prf.(Fe(z) — F.(2)) (2.54)

Cette figure présente I’évolution de l'erreur de PCR lorsque 'erreur de fréquence entre F, et
F, est constante. Dans ce cas, lorsque le temps Tpor double, 'erreur de PCR est deux fois

plus grande. Ainsi, une solution assurant la stabilité de la PLL consiste a4 normaliser erreur de
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Fi1a. 2.15 — Erreur de PCR en fonction du temps.

PCR. De cette facon, erreur de PCR normalisée sera indépendante du temps Tpeogr. Une autre
solution consiste & utiliser une technique de sur-échantillonnage afin de rendre le débit des PCRs

constant.

2.6.2 Amélioration de la stabilité de PTADPLL par normalisation de ’erreur
de PCR

Pour adapter PADPLL aux temps d’arrivée des PCRs, une solution consiste & normaliser
Perreur de PCR sur le temps d’arrivée maximal des PCRs qui est de 50 ms, ceci dans le but
de ne pas perdre de précision sur Perreur. Dans ce cas, pour tout PCR arrivant & une durée
inférieur & 50 ms, le terme PCR_error sera recalculé en appliquant un coefficient de remise &
Péchelle pour retrouver 'erreur que Pon aurait di avoir pour un temps d’arrivée & 50 ms. Pour
déterminer ce coefficient, une mesure du temps d’arrivée réel des PCRs devra étre effectuée. Le
schéma de la figure 2.16 donne le schéma structurel de la fonction réalisant la normalisation du
PCR. Le compteur qui est incrémenté par le signal d’horloge Fiy,_n mesure le temps qui s’écoule
entre deux PCR successifs et permettra donc de déterminer le coefficient pour normaliser I’erreur
de PCR. L’équation qui lie PCR_error(z) & PCR_error_norm(z) est donnée par I’expression

suivante :
CST_N

PCR_error_norm(z) = PCR_error(z) X —————
TpcrFur N

(2.55)

En remplagant PCR_error(z) par son expression (équation 2.54), I’équation 2.56 est obtenue et

montre que 'erreur de PCR est maintenant indépendant de Tpeog.

PCR_error(z) = @H.;i—l.w@(g) _F(2) (2.56)

Far n

61



Chapitre 2. Description du systéme de mesure des paramétres relatifs au PCR utilisant une ADPLL

DIV
S_Div(n)

>
5
[L

Counter

Fclk N

PCR_error_norm(n)

Valid PCR PCRe(n)

PCR_error(n)

PCRr(n)

F1G. 2.16 — Schéma de la fonction réalisant la normalisation du PCR.

Dans ces conditions, les coefficients de la fonction de transfert de PADPLL (équation 2.34) sont

les suivants :

Foom CST_N
Hy = —nem 2271 57
0" Fan CST (2.57)
aOI—G1 (258)
a1 =G+ Go (2.59)
From CST_N
by = ——20m 22— G 2.60
T TFEanN CST ! (2.60)
From CST_N
by =1+ —=20m 22— (GG 2.61
VN R osT (G (261)
by = —2 (2.62)

D’apres ces coefficients, la réponse du systéme ne dépend plus de Tpcg, et cela malgré qu’il soit
cadencé & un rythme Tpog variable.
L’étude de stabilité de ’ADPLL aboutit sur I'inégalité ci-dessous :

G Far_n.CST
— % From CST-N

0<Ga < ] (2.63)
2.6.3 Obtention d’une bande passante constante de ’ADPLL par une tech-

nique de sur-échantillonnage

Une solution pour rendre la bande passante de ’ADPLL indépendante du temps d’arrivée
des PCRs est l'utilisation d’une technique de sur-échantillonnage. De cette maniere, 1’horloge
d’échantillonnage de ’ADPLL sera constante, mais cela entraine la mise en place d'une technique
d’interpolation des PCR, afin de fournir & chaque front de 'horloge de sur-échantillonnage des
PCRs adaptés. La figure 2.17(a) donne un exemple de PCR, regus du flux et la figure 2.17(b) pré-
sente le résultat de 'interpolation des PCRs (PCR,_SE) associés a 'horloge de sur-échantillonnage
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F1a. 2.17 — Chronogramme illustrant le principe du sur-échantillonnage appliqué au PCR. PCRs
recus avec son signal de validation (a), interpolation des PCRs et horloge de sur-échantillonnage

associée (b).

Pour parvenir & ce résultat, la structure de la figure 2.18 est utilisée. Cette structure regoit
le signal PCR, et le signal de validation Valid_PCR associé, ainsi qu'une horloge de comptage
H_Idx, de période T _Idx et synchrone avec le signal Valid_PCR, permettant de mesurer la
durée séparant 'arrivée de deux PCR, successifs, noté Idz_Time. Ensuite, un produit en croix,
prenant en compte 'écart entre les deux PCR,. les plus récents et la durée les séparant, est
effectué pour obtenir 1’écart entre deux PCR,_SE successifs. Cet écart est ensuite accumulé au
rythme de 'horloge de sur-échantillonnage, qui est obtenue en divisant la fréquence de 'horloge
H_Idx par un facteur K, qui est pris en compte dans le calcul de 'écart de deux PCR._SE

successifs.

Concernant le comportement de ’ADPLL, le modele de la section 2.5 est pris en compte,
car 'effect de linterpolation des PC R, ne doit pas avoir d’influence sur le comportement de
I’ADPLL. Deux changements sont cependant a faire : le premier consiste & enlever la fonction
d’adaptation du PCR car elle est déja présente dans la structure de Uinterpolateur. Le second
changement se situe au niveau du filtre de boucle, ou1 les coefficients doivent étre adaptés a une
fréquence d’échantillonnage plus élevée. Comme la fréquence d’échantillonnage est constante, la
bande passante sera toujours la méme quelque soit la durée Tpcgr. Ainsi, si les coefficients du

filtre de boucle sont bien choisis, 'ADPLL sera toujours stable.
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F1G. 2.18 — Schéma de la structure réalisant Pinterpolation du PCR.

1 Profils 1 Fréquence de coupure

MGF1 10 mHz
MGF2 100 mHz
MGF3 1 Hz

MGF4 | Défini en manufacture

TAB. 2.1 — Profils des filtres de mesure.

2.7 Extraction des parametres relatifs au PCR

2.7.1 Les filtres de mesure

Des filtres de mesure sont utilisés pour extraire les différents parametres relatifs au PCR. Ils
peuvent avoir quatre configurations suivant la fréquence de coupure choisie. Chaque fréquence
de coupure est référencée dans un profil [ETS01]. Le tableau 2.1 présente les différents profils
qui vont de MGF1 & MGF4. Ainsi, pour chaque filtre, 'annexe C fournira les valeurs des
coeflicients pour une périodicité nominale d’arrivée des PCRs, c’est-a-dire pour Tpcgr = 40ms,
et pour le systéme utilisant ’ADPLL en sur-échantillonnage (ot Tgg = 8 ms).

Les profils allant de MGF'1 & M GF3 sont prédéfinis alors que le profil MG F'4 est & définir par
le manufacturier. Le choix du profil repose sur un dilemme entre temps de réponse et précision
des mesures. Dans certain cas, le profil M GF3 ou M GF2 est suffisant pour disposer d’une bonne
précision de mesure comme dans le cas du PCR_FO, qui est la mesure de 'offset de fréquence,
fréquence qui converge rapidement dans 'ADPLL. Pour d’autres parametres & extraire, il sera

préférable d’utiliser le profil MG F'1, comme dans le cas du PCR_DR car la dérive des fréquences

a mesurer est tres lente.
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PCRe(n) 2™ order PCR AC

> Accuracy
HPF

F1aG. 2.19 — Structure permettant de mesurer le parametre PCR_AC.

2.7.2 La mesure des parametres

La mesure des parametres PCR_DR et PCR_FO est réalisée en utilisant des filtres passe-
bas. Ces derniers sont déterminés dans Pannexe C, en section C.2 pour un filtre du premier ordre.
Le parameétre PCR_FO est obtenu en filtrant le mot de contréle du synthétiseur de fréquence.
Quant au PCR_DR, la sortie du comparateur de PCR est utilisée. Cette sortie correspond a
Ierreur de phase échantillonnée relative au PCR, qui est une erreur normalisée indépendante
de la durée de la période. Afin de retrouver l'erreur de phase temporelle relative au PCR, la
sortie PCR_error est multipliée par 1/F,om. Le résultat de cette opération est ensuite appliqué
au filtre passe-bas, dont la sortie est multipliée par un terme dépendant du temps d’arrivée du
PCR, permettant de trouver la valeur du PCRE_DR.

Le paramétre PCR_OJ est obtenu en analysant les variations sur lerreur de phase tempo-
relle. Cette analyse des variations est effectuée & 'aide d’un filtre passe-haut du premier ordre,
dont la structure est donnée en annexe C.

Le calcul du PCR_AC est réalisé de manidre autonome, ¢’est-a-dire sans utiliser une ADPLL,
comme le précise le schéma de la figure 2.19, car la PLL est sensible & la fois a la gigue due
& Iimprécision du PCR d’entrée et & la gigue du réseau. Le PCR_AC est déduit du PCR,
et du nombre d’octets séparant deux PCR, & l'aide d’un index, ce qui permet de s’affranchir
de la gigue du réseau. La différence des PCR, avec la différence des indexes, ramenée sur une
période de Tyom, est ensuite filtrée par un passe-haut du second ordre comme le préconise la

norme [ETS01] (la structure du filtre est présentée en annexe C).

2.7.3 Génération de dérives virtuelles en fréquence en vue du test

Afin de vérifier le bon fonctionnement du systéme de mesure, celui-ci sera modélisé avec
un langage de haut niveau, en 'occurrence SystemC. Le comportement du systéme devra étre

validé pour des réponses indicielles, mais aussi lorsqu’il est soumis & une dérive. En effet, I'un
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Chapitre 2. Description du systéme de mesure des paramétres relatifs au PCR utilisant une ADPLL

n F.(n) PCR(n) ‘
0 F.(0) PCR.(0)

1| F.(0)+ AF, PCR(0)+ Tpcr. (Fe(0) + AF,)

2 | FL(0) + 2.AF, PCR,(0) + PCR,(1) + Tpor. (Fo(0) + 2.AF,)

3 | F,(0)+ 3.AF, | PCR.(0) + PCR.(1) + PCR.(2) + Trcr. (Fo(0) + 3.AF,)

TaAB. 2.2 — Evolution de la fréquence F, et du PCR en présence d’'une dérive linéaire.

des parametres relatifs au PCR concerne la mesure de la dérive en fréquence de 'horloge qui
a produit les PCRs. Or, avec un outil de modélisation de haut niveau comme SystemC, il
est tres difficile de générer directement une horloge avec une dérive. Pour remédier & cette
difficulté, une solution est de produire des PCRs avec une horloge de fréquence F,g constante et
d’ajouter au PCR résultant une dérive linéaire virtuelle & l’aide d’un algorithme. Pour déterminer
cet algorithme, il est nécessaire de modéliser la conséquence d'une dérive en fréquence sur les
PCRs. En considérant que la dérive modélisée est linéaire, & chaque nouvelle arrivée de PCR, la
fréquence a évoluée d’une valeur constante AF, virtuelle, qui aura une répercussion sur le PCR,
comme le montre le tableau 2.2.

Le tableau 2.2 permet ainsi de calculer la valeur de PCR, en fonction de n. Son expression est
donnée par 'équation 2.64, qui prend en compte la valeur du PCR initial PCR,(0). Pour faire
apparaitre le terme de dérive Deriv_F, dans cette expression, les relations 2.65 sont utilisées.
Ainsi, le schéma structurel d’un générateur de PC R produisant une dérive virtuelle est montré en
figure 2.20. Le parametre Para_Deriv_F, fixe cette dérive virtuelle : si 'on souhaite une dérive
de 0,5 Hz/s avec une période Tpogr = 40ms, Para_Deriv_F, va étre égal 4 0,5 x (40.10“3)2,
soit 0,8.1073.

i=n

PCR.(n) = PCR.(0) + n.Tpcr.Fo(0) + AF..Tpcr » i (2.64)
=1

AF,.Tpcg = Deriv_F.,.T3op = Para.Deriv_F, (2.65)

2.8 Conclusion

Dans ce chapitre nous avons présenté la modélisation de l'ensemble du systéeme de mesure
des parameétres relatifs au PCR. Ce systéme comprend deux éléments principaux : une unité de
synchronisation qui régénere l'horloge systéme MPEG-2 et une unité de traitement permettant
d’extraire les parametres relatifs au PCR, dont trois de ces parametres sont extraits & partir de

arametres fournis par 'unité de synchronisation.
p Y.
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FiG. 2.20 — Générateur de PCR fournissant une dérive virtuelle.

Apreés une étude de 'état de Part qui a permis de recenser de maniére non exhaustive les
techniques de synchronisation et de synthéses de fréquence, des insuflisances ont pu étre mises en
évidence. En effet, certaines structures prennent trop de ressources FPGAs, ne sont pas adaptées
& la mesure des parametres relatifs au PCR et nécessitent un VCO externe. D’autres structures
ne sont réalisables qu’avec un ASIC. Ainsi, la solution proposée, qui peut étre implantée soit dans
un FPGA, soit sous forme d’'un ASIC, repose sur une ADPLL permettant de se synchroniser
sur des PCRs et pouvant &tre intégrée entierement dans un circuit FPGA, ceci gréce &4 son
synthétiseur de fréquence.

L’originalité de ce synthétiseur repose sur la génération d’un signal de fréquence centrale,
subissant un retard ou une avance de phase calibrés. La modélisation de ce synthétiseur permet
d’estimer ses performances en terme de résolution en fréquence et de gigues RMS et créte-a-créte

intrinseéques en fonction de la fréquence de référence appliquée. L’étude montre que la résolution
PP

en fréquence est, dans le pire cas, de 0,25 Hz lorsque le décalage temporel est de :i:T"i’m. Dans

ce cas de figure, la gigue créte-a-créte intrinseque au synthétiseur est de T’Qfm et la gigue RMS
est inférieure & 100 ps dans la plage de fréquence dans laquelle la norme suppose qu'il n’y a pas
d’erreurs sur Voffset de fréquence. Ainsi, sachant que ce synthétiseur va incrémenter le compteur
PCR, de 'ADPLL qui fournit des entiers et donc que la résolution du PCR est d’une période
et que le PCR est une valeur cumulée sur une durée Tpcg, I'impact de la gigue créte-a-créte et
de la gigue RMS sur le PCR est négligeable.

Apres une étude de stabilité en utilisant le critére de Jury, le comportement de PADPLL est
analysé pour des valeurs limites de Tpcr (10 ms et 100 ms) ainsi que pour sa valeur nominale
(40 ms). Ensuite, sa réponse indicielle est étudiée en fonction des coefficients du filtre pour la
valeur nominale de Tpcr. Lorsque ceux-ci sont des entiers, la réponse de PADPLL présente un
dépassement. Ce dernier peut étre supprimé en respectant les conditions suivantes : 0 < G << 1
et g—; >> 1000. En appliquant ces conditions, la bande passante de TADPLL devient plus faible,

ce qui permet de mieux atténuer la gigue d’entrée. Cette premiére version de 'ADPLL présente
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Chapitre 2. Description du systéme de mesure des paramétres relatifs au PCR utilisant une ADPLL

cependant un inconvénient- qui est la dépendance de sa stabilité & la période d’échantillonnage
Tpeg. Alnsi, une version de ’ADPLL avec normalisation de erreur de PCR est ensuite proposée,
permettant la suppression de cette dépendance. Cependant, avec cette version, la bande passante
n’est pas constante, ce qui engendre un comportement différent dans le spectre des fréquences
en fonction de la période d’échantillonnage. Ce comportement a une conséquence directe sur les
parameétres & mesurer (dérives, gigue, ...). Dans le but d’obtenir une bande passante constante, la
premiére version de ’ADPLL est utilisée avec une technique de sur-échantillonnage, permettant
d’avoir une bande passante constante de PADPLL. Dans ce cas, les PCRs regus doivent étre
interpolés.

De maniere générale, 'ADPLL fournit plusieurs signaux nécessaires & la mesure des para-
metres relatifs au PCR. Ces signaux doivent étre filtrés pour extraire les parametres. Les filtres
utilisés sont obtenus par synthése numérique de filtres analogiques, leur fréquence de coupure
étant spécifiée par la norme [ETS01]. Les structures des filtres sont ensuite décrites (en annexe),
et les fréquences de coupures sont a choisir suivant la qualité du filtrage désirée.

Comme le systéme de mesure a été jusqu’a présent modélisé de maniere mathématique,
il doit étre décrit en un language synthétisable en vu de implanter puis de le caractériser
expérimentalement afin de valider le modéle théorique. Ainsi, aprés une caractérisation de la
gigue du synthétiseur de fréquence, TADPLL sera validée pour différent temps d’arrivée des
PCRs et pour plusieurs réponses dynamiques. Les filtres de mesures seront ensuite caractérisés
sur plan du temps de convergence, du temps d’exécution pour un processeur donné et sur le plan

de la précision.
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Chapitre 3

Implantation et caractérisation du

systeme de mesure

3.1 Méthodologie

3.1.1 Modélisation architecturale de haut niveau

Afin de vérifier la fonctionnalité du systéme de mesure, VADPLL et les filtres de mesures sont
modélisés avec SystemC [Sys02, Swa0l]. Cet outil permet d’utiliser différents niveaux d’abstrac-
tion et de modéliser les parties matérielle et logicielle dans le méme projet. En effet, il n’est pas
nécessaire de décrire en détail les éléments du systéme comme le filtre de boucle de TADPLL ou
le dispositif de monitoring. Le code en SystemC suivant montre I'instantiation de blocs de haut

niveau constituant le systéme et son environnement.
// Code SystemC du systéme complet

// déclaration des éléments

PCR_GENERATOR *u_PCR_GENERATOR;
ADPLL_TOP *u_ADPLL_TOP;
MONITOR *u_MONITOR;

Le code SystemC décrit est structuré de maniére hiérarchique [Lém95]. Les différents blocs

utilisés sont présentés dans le code SystemC suivant :

// Code SystemC du module ADPLL

// Déclaration des ports

sc_in<bool> clk_4x; //Entrée horloge 4Fnom
sc_in<bool> clk_PCR; //Entrée Valid PCR
sc_in<bool> RAZ; //Entrée RAZ
sc_in<sc_int<42> > IN_PCR_E; //Entrée PCR_e 42 bits
sc_out<sc_int<42> > PCR_ERROR; //8Sortie erreur PCR error
sc_out<float > OUT_PI_FILTER; //Sortie filtre de boucle
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F1a. 8.1 — Architecture de mesure pour un programme.

// component declaration

COUNT_TOP *u_CPT_COUNT;
LATCH_COMPARATOR_TOP *u_LATCH_COMPARATOR_TOP;
PI_FILTER_TOP #u_PI_FILTER_TOP

DCO_TOP *u_DCO_TOP;

Ce code SystemC est ensuite traduit en langage VHDL [oEEE00, JHMO01, AFF*01] synthe-
tisable pour l'implantation matérielle & laide de P'outil Nepsys [Nep02], alors que les éléments
4 implanter de maniére logicielle seront & adapter pour le langage C embarqué requis pour le

proceseur.

Ainsi, le systéme de mesure est implanté en deux parties (figure 3.1). La premieére partie
comprend 'ADPLL qui est implanté matériellement car le synthétiseur de fréquence fonctionne
avec un compteur qui est incrémenté par une horloge de fréquence élevée. La deuxieme partie
inclue le calcul de la précision du PCR (PCR_AC) et les filtres de mesure permettant d’extraire
les parametres relatifs au PCR. Ces filtres nécessitent des traitements sur des données au format
flottant. Ainsi, cette partie est implantée logiciellement. Ces filtres peuvent étre implantés soit
par un processeur externe soit & 'aide d’un processeur enfoui dans le FPGA permettant de
traiter tous les parameétres relatifs au PCR de tous les programmes dans l'optique d’intégrer

tous les éléments du systéme de mesure dans un circuit unique.
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8.2. Implantation et caractérisation de PADPLL

3.1.2 Dispositif expérimental

Dans le but de 'estimation des ressources et de la validation du systéme de mesure, nous
utilisons une plate-forme EXCALIBUR incluant un FPGA APEX EP20K200EFC484-2x d’AL-
TERA (voir annexe D). Cette plate-forme est composée d’un oscillateur & quartz fonctionnant
& 33,333 M Hz. Pour générer 'horloge de référence du synthétiseur de fréquence, 'une des deux
PLLs disponibles dans le FPGA est utilisée. Dans le cas ol cette horloge est configurée sur
4. Fpom (avec From = 27 M Hz), Pune des PLLs du FPGA pourra fournir au mieux la fréquence
4. From = 108,333333 M Hz en appliquant un facteur de multiplication de 13/4, soit Fom =
27,083333 M H=.

Une mémoire flash de 1 Mo est disponible afin de stocker le fichier de configuration de
PAPEX et une mémoire de 256 Ko est utilisée lorsque le NIOS est implanté pour Uextraction
des parametres relatifs au PCR. Cette mémoire contiendra le programme du NIOS et les variables

a sauvegarder.

Une fois que le systéme est synthétisé puis implanté, il doit étre validé. Ainsi, PADPLL est
caractérisée en terme de gigue, de réponse en fréquence lorsqu’elle est stimulée par un échelon
ou une rampe de fréquence. Du c6té des parametres relatifs au PCR, les temps d’execution des

filtres sont analysés, ainsi que leur temps de réponse et la précision obtenue.

3.2 Implantation et caractérisation de TADPLL

3.2.1 Validation des contraintes de temps du synthétiseur de fréquence

Dans le but de tester le fonctionnement de ’ADPLL sous des contraintes de temps séveres,
Parchitecture est validée en prenant en compte le routage interne au FPGA. En effet, le signal
propagé dans le circuit ayant la fréquence la plus élevée correspond au signal 4.Fnom dont
la fréquence est de 108.333333 M Hz et de 9.26 ns de période. Les éléments de architecture
qui sont cadencés par cette horloge font partie du synthétiseur de fréquence. Il g’agit de la
machine d’état, du comparateur et du compteur du synthétiseur. Pour valider le fonctionnement
de ces trois éléments, la fréquence de fonctionnement de I’horloge est spécifiée & 120 M H z dans
I'outil de développement QUARTUS II. L’architecture du synthétiseur de fréquence initiale est
basée sur le traitement de mots de 32 bits. Dans ces conditions, analyseur temporel donne une
fréquence maximale de fonctionnement de 107 M Hz. Une solution pour atteindre la fréquence
de fonctionnement spécifiée est d’optimiser le format des données, ce qui réduit le nombre de
bascules que cette horloge doit commander. Le format des données traitées tient au minimum
sur 27 bits. L’analyse temporelle avec ce format de données permet d’atteindre une fréquence
de fonctionnement de 129 M Hz.
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3.2.2 Caractérisation des ressources matérielles de PTADPLL

Les résultats de synthése VHDL de ’ADPLL sont donnés dans le tableau 3.1. Ces résultats de
synthese VHDL sont obtenus apres routage du circuit FPGA et sont issus du rapport de synthese
détaillé. Ce tableau montre que I’ADPLL nécessite 1680 cellules logiques correspondant & 20,2 %
des ressources disponibles du circuit APEX 200. Le bloc consommant le plus de ressources
matérielles est le diviseur du synthétiseur de fréquence, qui requitre 46,8 % des ressources de

PADPLL.

Fonctions Cellules % Ressources
Logiques (LC) utilisées
Compteur PCR 193 (11,4 %) 2,3 %
Comparateur PCR 410 ( 24,4 %) 4,9 %
Filtre de boucle 76 (4,5 %) 0,9 %
Synth_Freq diviseur 786 ( 46,8 %) 9,4 %
autres 215 (12,8 %) 2,6 %
Total (20K200; 8320 LC) 1680 20,2 %

TAB. 3.1 — Résultats de synthése de TADPLL.

3.2.3 Caractérisation de la gigue du synthétiseur

L’analyse de la gigue de PADPLL est effectuée avec un oscilloscope WAVEPRO 950 de
LeCroy. Cet appareil de mesure dispose d'une fréquence d’échantillonnage de 16 GS/s, d'une
bande passante de 1 GHz et est équipé d’un module d’analyse temporelle et de gigue.

Pour mesurer la gigue introduite par la technique de décalage du synthétiseur de fréquence,
il est nécessaire de caractériser la gigue de 'horloge de référence & 33.333 M Hz. Cette horloge
est disponible sur la plate-forme EXCALIBUR et permettra de générer la fréquence 4.F, om.
Une analyse de gigue & long terme de 'horloge fournie par le quartz de la plate-forme donne
Phistogramme de gigue présenté en figure 3.2. La gigue RMS de cette horloge est de 24.65 ps.

Lorsque le synthétiseur de fréquence est implanté uniquement et configuré pour produire la
fréquence From + 800H z qui correspond au cas ol la fréquence 4.Fyom, est divisée par trois ou
quatre, la gigue & long terme de la figure 3.3 est obtenue. La gigue RMS mesurée est de 107 ps.
L’histogramme présente la gigue autour de la gigue créte a créte. La rale se trouvant a droite
correspond & la gigue de la période T4, qui est décalée de 4.6 ns du centre du graphique. La
gigue créte & créte mesurée est de 9.280 ns. Cette valeur correspond au saut de phase d’un quart

de période, et qui est aussi la résolution du synthétiseur de fréquence mesurée, dont la valeur
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F1c. 3.2 — Histogramme de gigue a long terme du quartz de 33,333 M Hz.
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Fia. 3.3 — Histogramme de gigue & long terme du synthétiseur de fréquence fournissant Fyom +
800H z.

théorique est de 1/(4.Fnom) = 9.260ns. Le signal produit par le synthétiseur va incrémenter le
compteur PCR local de ’ADPLL. Sachant que, dans notre application, la fréquence est remise
& jour au bout d’une durée Tpop, cette gigue sera compensée sur cet intervalle.

Pour obtenir 'histogramme de gigue de la période Thom, le synthétiseur de fréquence doit
étre configuré pour générer la fréquence F,,,,,, qui correspond 4 la division de la fréquence 4. Fy o,
par quatre uniquement. Ainsi, In_Synth(n) doit étre égal & zero. L’histogramme de gigue au
long terme qui en résulte est donné en figure 3.4 : la gigue RMS mesurée est de 24.13 ps. Dans
ce cas, il peut étre supposé que cette gigue est due a la gigue de 'horloge de référence, et que la
gigue due au synthétiseur de fréquence est nulle.

Comume le montre I"équation 2.12, la gigue intrinséque au synthétiseur de fréquence dépend

de sa valeur d’entrée et donc de la fréquence moyenne fournie. La figure 3.5 présente la gigue
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FiG. 3.4 — Histogramme de gigue au long terme du synthétiseur de fréquence générant F,opm,.

intrinséque au synthétiseur de fréquence en fonction de la fréquence autour de Fipp dans la
plage de 4-800H z. Dans le standard DVB, la fréquence de 'horloge de I'encodeur MPEG-2 est
acceptable quand elle est se trouve dans cette plage. La gigue de fréquence maximale intrinseque
au synthétiseur est de 100 ps dans cette plage. Comme la résolution sur le PCR est d’une période,

cette gigue RMS aura un impact négligeable sur les PCRs estimés.
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F1G. 3.5 — Gigue intrinséque au synthétiseur en fonction de la fréquence autour de Fiom,.
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8.2. Implantation et caractérisation de "TADPLL

3.2.4 FEtude comportementale de ’ADPLL

Le comportement de TADPLL est tout d’abord analysé pour des périodes d’échantillonnage
variables afin de vérifier les résultats théoriques. Les valeurs minimale et maximale de Tpor
sont 10 ms et 100 ms, sa valeur nominale étant & 40 ms. La réponse indicielle de 'ADPLL
vis-a-vis de ces périodes d’échantillonnage est donnée en figure 3.6 lorsque V'entrée est soumise
4 un échelon allant de Fiom 8 Frnom + 8S00H z.

Les points apparaissant sont les points expérimentaux et les courbes représentent les réponses
théoriques de PADPLL. Les valeurs expérimentales des fréquences sont des valeurs déduites di-
rectement des PCRs et de leur temps d’arrivée. On constate que les résultats expérimentaux
concordent avec le modele théorique. Ainsi, en moyennant les points expérimentaux, on re-
trouverait la courbe théorique. De ce fait, les temps de réponse normalisés théorique et réel
sont identiques. Aussi, comme la théorie le prévoyait, la réponse est pseudo-périodique pour
Tpor = 10ms, elle présente un dépassement sans pseudo-période pour Tporp = 40ms puis
redevient & nouveau pseudo-périodique pour Tpcr = 100ms. Comme mentionné ci-dessus, la
mesure de la fréquence de ADPLL doit étre moyennée dans le temps, car 'ADPLL fournit des
fréquences par palier et la fréquence de sortie est déduite par les PCRs et leur temps d’arrivée.
Mais pour des raisons de clarté, la courbe moyennée n’est pas représentée.

L’écart entre deux paliers successifs varie en fonction de cette période d’échantillonnage,
comme le montre les trois courbes de la figure 3.6. L’équation qui détermine ’écart AF, entre

deux paliers successifs est :
1

Tpcr

AF, (3.1)

Le comportement de PADPLL est ensuite analysé en fonction des coeflicients du filtre a la
valeur nominale de Tpog. La figure 3.7 montre les résultats obtenus avec plusieurs valeurs de
G1 (G1 = 20,30,40 et 60), et avec G2 = 1. Les points représentés correspondent aux points
expérimentaux, alors que la courbe tracée illustre la réponse théorique de 'ADPLL. La aussi,
I'étude comportementale théorique coincide avec le comportement de PADPLL implantée. Les
dépassements qui sont présents dans ces courbes de réponse peuvent étre atténués ou supprimés
comme mentionné dans I'étude théorique. Pour cela, la valeur du coeflicient intégral G2 doit étre
plus faible, ¢’est-a-dire inférieure & un, mais aussi supérieure & zéro pour respecter les conditions
de stabilité.

Afin de valider I'étude théorique, les coefficients des filtres auront les valeurs G1 = 10 et G2 =
0,001 pour 'implantation. Dans la pratique, une solution pour implanter G2 serait d’utiliser un
format de donnée & virgule fixe pour réaliser le filtre de boucle. La partie fractionnaire aurait
alors une largeur de 10 bits : 0, 00119 == 0, 0000000001, = (2_10)10. Mais cela entralnerai alors une

augmentation des ressources matérielles du filtre de mesure. Une autre solution ne nécessitant

75



Chapitre 8. Implantation et caractérisation du systéme de mesure

1200 1000

o T
J

7
_5%77« YT R UYL ITRTRTX T I
—FrTh(Tper=10ms)
« FrExp(Tper=10ms)
/

tr_Ngy=84
200 -+
, 5 g
I 7 ’ Y [¢] T 1

0 4 g T T - T g T - T
0 50 100 150 200 250 0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100
Temps normalisé Temps normalisé

=}
=3
S

3
S
S

/ tr_ng,=37 — FrTh({Tpcr=40ms)
» FrExp(Tper=40ms)

400

Fréquences autour de Fnom(Hz)
=)
3
S

Fréquences autour de Fnom({Hz)

1200

1600 r\

\ P +5%

L, .

[ -5%
!

|

*°
S
S

tr_ngy=16 — FrTh(Tpcr=100ms)
» FrExp{Tpcr=100ms}

200 J C)

0 10 20 30 40 50 60 70 80
Temps normalisé

400

Fréquences autour de Fnom(Hz)
@
=3
S

Fic. 3.6 — Comportement de PADPLL pour différentes valeurs de Tpcr. Tpocr = 10ms (a),
Tpor = 40ms (b), Tpcr = 100ms (c).

pas de ressources matérielles supplémentaires est 'insertion d’une division cablée (un décalage
par 10) & la sortie de la fonction intégration du filtre de boucle, comme le montre la figure 3.8.
L’implantation de PADPLL avec ce filtre permet d’obtenir les résultats de la figure 3.9. Ces
résultats expérimentaux (ensemble des points représentés) sont bien en corrélation avec 'analyse
théorique (courbe passant entre les points). Ainsi, le comportement de PADPLL est aussi validé

lorsque les coefficients du filtre implanté ne sont plus des entiers, mais des nombres fractionnaires.

Maintenant que le comportement dynamique de ’ADPLL est validé par rapport a 'étude
théorique, il est nécessaire de vérifier qu'une variation de la période d’échantillonnage au cours
du temps n’a pas d’influence sur le comportement de TADPLL lorsqu’elle est synchronisée. Ainsi,
la période Tpor est modifiée au cours du temps & un instant donné. La fréquence d’entrée est
configurée sur une fréquence arbitraire de Fpom + 800H z. La figure 3.10, courbe (a), présente le
comportement en fréquence de 'ADPLL, autour de Fy,,, dont la fréquence est déduite directe-
ment des PCRs générés localement. Le changement de la période d’échantillonnage a comme effet
une modification de la résolution de la fréquence des PCRs, comme prévu par ['équation 3.1. La

période d’arrivée des PCRs passe de 20 ms environ & 40 ms, comme le montre la figure 3.10(b).

76



8.2. Implantation et caractérisation de VADPLL

1000 ~

800

600

200

Fréquences autour de Fnom{Hz)

1000

800

400

Fréquences autour de Fnom(Hz)

200

400

800

1000 7
0 |
/»\“‘M ceterte B 00 P—— iy
/ ; /
°
=
w
£ 600
— FITh(G1=20) 5 [—FrTh(G1=30)
» FrExp(G1=20) é i |« FrExp(G1=30)
@ 400
@ i
o
=
o
3
g )
= 200
T 3 T T T - T T T d 0- T T g T T T 3
10 20 30 40 50 60 70 80 g0 100 0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100
Temps normalisé Temps normalisé
1200 - ———
N = 1000 I X _—
§ [ \
g .
g
. \//\ : it
]
=
=
~— FrTh(G1=40) 5 600 I N
> FrExp(G1=40) 3 ! —FrTh(G1=60)
2 « FrExp(G1=60)
g 400
o
=
=3
2
w200 i
T T T T T 1 0~ T
0

10 20 30 40 50 60 70 80 90 100 10 20 30 40 50 80 70 80 920 100
Temps normalisé Temps normalisé

F1a. 3.7 = Comportement de ’ADPLL pour G1 = {20, 30,40, 60}.
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F1c. 3.8 — Filtre de boucle implanté pour G1 = 10 et G2 = 0, 001.

Le changement de la période d’échantillonnage n’a, par contre, pas d’influence sur la synchroni-

sation en fréquence et en phase de PADPLL (figure 3.10(c) et (d)). Celle-ci reste synchronisée

quelque soit le saut sur Tper, Pécart de fréquence entre F, et F, (et donc aussi Uerreur de PCR)

n’ayant pas été affectés.

L’étude du comportement de PADPLL est aussi nécessaire lorsqu’une dérive se trouve sur
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Fia. 3.10 — Comportement de ’ADPLL pour une période d’échantillonnage variable. Fréquence

de PADPLL autour de Fiop, (a), durée de Tpog (b), erreur de fréquence par rapport & I'entrée
(¢), erreur de PCR (d).

Pentrée. En effet, I'un des parameétres relatifs au PCR & mesurer concerne la mesure de la

dérive en fréquence de 'horloge systéeme MPEG-2. Une rampe de fréquence de pente arbitraire

de 64 Hz/s est produite sur la fréquence d’entrée. L’ADPLL doit avoir un temps de réponse

rapide pour suivre la fréquence d’entrée, ce qui n’est pas possible avec G1 = 10 et G2 = 0,001

(parametres utilisés précédemment). Les parametres de I'implantation sont G1 = 30, G2 = 1,
Tpop = 40ms et CST = 108333333. Les valeurs de G1 = 30 et G2 = 1 permettent d’assurer

un temps de réponse rapide (voir la réponse en fréquence pour ces parametres en figure 3.7)
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permettant de suivre la fréquence d’entrée. La courbe a) de la figure 3.11 montre la fréquence
de sortie de TADPLL, autour de F,.;,. L’ADPLL est constamment re-synchronisée sur F, en
présence d’une dérive et cela sans erreur de trainage (figure 3.11, courbe b)). En effet, en cas
d’erreur de trainage non nulle, un décalage par rapport & zéro apparaitrait sur la courbe b)
donnant Perreur entre F, et F,. Or, dans notre cas, la courbe b) est centrée sur zéro. Par contre,
il existe une erreur sur la phase échantillonnée PC Repror. Sa valeur relative par rapport a la
différence entre deux PCR, successifs, exprimée en ppm, est donné en figure 3.11, courbe c).
Cette erreur est, dans le cas d'une dérive de 64 Hz/s, de 9 ppm en moyenne. Cela s’explique
par la relation qui lie PCR_error a l'erreur de fréquence F,. — F, et a Tpor (équation 2.4) :
Perreur de phase correspond & la dérivée de la différence entre F, et F,., multipliée par le temps
d’arrivée des PCRs.
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Fia. 3.11 — Comportement de PADPLL lorsque la fréquence d’entrée dérive. Fréquence de ’AD-

PLL autour de Fyom (a), erreur de fréquence par rapport & Uentrée (b), erreur de PCR (c).

Comme précisé dans le paragraphe précédent, 'ADPLL prend place dans un systéme qui
mesure la dérive de I'horloge qui a généré les PCRs. D’apres la norme [ETS01], cette dérive de
fréquence est mesurée & partir de Uerreur de PCR et doit étre inférieure & 75 mH z/s. Cette erreur
de PCR moyennée doit évoluer linéairement en fonction de la pente de la fréquence d’entrée. La
figure 3.12 montre que l'erreur de PCR varie linéairement en fonction de la dérive lorsque cette
dérive est supérieure & 0,5 mHz/s. L'erreur de PCR et la dérive sont liées par une équation de
la forme y = ax +b ol a = 0,1477ppm.s.Hz"! et b = 0. En dessous d’une dérive de 0,5 mHz/s,
Perreur de PCR moyennée n’évolue plus linéairement en fonction de la dérive dit & la présence
de bruit sur le signal PCR_error. Dans le but de réaliser des mesures de dérives inférieures &
0,5 mHz/s, ce signal doit étre filtré en choisissant une fréquence de coupure adaptée, comme

précisé dans la section 3.3.
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F1G. 3.12 - Erreur de PCR relative moyenne PCR_error en fonction de la dérive de la fréquence

()

3.2.5 FEtude comportementale de ’ADPLL avec normalisation de ’erreur de
PCR

L’inconvénient de ’ADPLL vue précédemment est sa modification du comportement dyna-
mique en fonction de la période d’échantillonnage Tpog. Bien que la période nominale soit de
40 ms, il est nécessaire de prévoir un systeme fonctionnant pour des périodes allant de 10 ms &
100 ms. Ainsi, il est présenté dans le chapitre 2, section 2.6.2, une solution permettant de rendre
la stabilité de PADPLL indépendante de la période d’échantillonnage. Cette solution repose sur
une normalisation de 'erreur de PCR, afin que le comportement dynamique de PADPLL soit

insensible face aux variations de la période d’échantillonnage.

La structure implantée est modélisée par le schéma de la figure 2.16 du chapitre 2. Sur le
plan matériel, cette solution consomme 466 cellules logiques de plus que la premiere version de
PADPLL (soit +28% par rapport & la solution initiale), ainsi que 17 bits de mémoire FPGA en
plus.

Afin de valider le principe de PADPLL avec une normalisation de 1’erreur de PCR, celle-
ci sera soumise & un échelon de fréquence dans le but de comparer sa réponse indicielle pour
plusieurs périodes d’échantillonnage. Lorsque PADPLL est commandée par un échelon allant de
0 a +800H z, les réponses de la figure 3.13 sont obtenues pour Tpocr = 20ms (courbe a)) et pour
Tpcr = 40ms (courbe b)). Il est possible de constater que, mis & part la précision de la mesure de
la fréquence (déduite des PCRs) qui dépend de Tpeg, il y a une trés forte corrélation de la réponse
de YADPLL pour des périodes d’échantillonnage différentes. Ainsi, cette tres forte corrélation
entre les réponses permet de valider le modele théorique de PADPLL avec normalisation de
Perreur de PCR et de montrer que ’ADPLL peut fonctionner & des périodes d’échantillonnages

différentes sans en affecter la stabilité. Cependant, le temps de réponse de PADPLL varie en
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Fia. 3.13 — Comportement de PADPLL avec normalisation de 'erreur de PCR pour plusieurs

périodes d’échantillonnage. Tpog = 20ms (a), Tpor = 40ms (b).
fonction de la période d’échantillonnage, ce qui a une influence sur PADPLL.

3.2.6 Etude comportementale de PADPLL associée & une technique de sur-

échantillonnage

Comme présenté dans la section 2.6.3, une technique permettant de rendre la bande passante
constante, quelque soit la durée Tpog, est I'utilisation du sur-échantillonnage. Pour ce faire, les
PCRs regus sont re-calculés afin d’en fournir & période constante, cela & 'aide d’une interpolation
des PCR,. La structure implantée correspond & celle présentée en figure 2.18 (section 2.6.3).
L’horloge Hyg,, qui permet de mesurer la durée séparant deux PCRs, et synchrone avec le signal
Valid_PCR, a une fréquence de Frg, = 2 kH z, soit une période 174, = 0,5 ms. Si 'on souhaite
avoir une fréquence de sur-échantillonnage de 8 ms, le facteur de division K doit étre de 16. Les
autres parameétres de I'implantation sont G1 = 45, G2 =1 et CST = 108333333.

L’implantation du dispositif de sur-échantillonnage, qui comprend un procédé d’interpolation
des PCRs, consomme 824 cellules logiques (soit +49% par rapport & la solution initiale) et 84
bits de mémoire FPGA. L’opérateur de division fournit le quotient, qui représente la valeur
entiére de P'écart entre deux PCRs résultant du sur-échantillonnage et un reste, qui est pris en
compte dans l'accumulateur, pour ainsi éviter une perte de précision di & la troncature sur des
valeurs entiéres.

Dans le but de valider le fonctionnement de PADPLL en sur-échantillonnage, un échelon en
fréquence est appliqué sur la fréquence générant les PCR,, pour Tpcr = 20ms et Tpop = 40ms.
La figure 3.14 montre les résultats du comportement en fréquence de TADPLL. La figure 3.14(a)
et (c) sont les offsets de fréquence déduits directement des PCR,_SE pour Tpcr = 20ms et
Tpcr = 40ms respectivement. A partir de ces deux courbes, ol la fréquence est directement

déduite des PCRs, il est difficile de voir Vallure de la fréquence au cours du temps. On voit
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cependant des pics apparaitre aprés le régime transitoire (pour t > 1,4s), qui correspondent
4 des pics présents & Pentrée aux mémes instants. Ces derniers correspondent eux mémes aux
moments ol une période supplémentaire de 'horloge F, est prise en compte sur le PCR due a
une rotation de phase, c’est-a-dire une phase cumulée qui n’est pas prise en compte sur le PCR
tant que cette phase cumulée n’est pas représentable sur une période complete.

Pour déterminer I'allure de la réponse en fréquence, un moyennage glissant sur quatres points
est appliqué aux courbes (a) et (c) de la figure 3.14. La courbe Of fsetFrMoy4 est obtenue
dans chaque cas (voir figure 3.14(b) et (d)). Ces courbes sont comparées aux courbes théoriques,
appelées Of fsetFrTh. Il est possible de constater qu’il y a une forte corrélation entre la réponse
en fréquence théorique et la réponse en fréquence expérimentale moyennée. La seule différence
que 'on peut observer est la présence d'un décalage sur la valeur finale de la fréquence. Ce
décalage provient du fait que le PC'R, est une valeur entiére, qui ne tient pas compte de la
phase de Thorloge qui a générée les PCRs. Ainsi, 'interpolateur utilise une valeur d’entrée
qui est tronquée. Lorsque linterpolateur calcule 'écart entre deux PCRs successifs sur la base
de I'horloge de sur-échantillonnage, il se base sur cette valeur tronquée, qui est une source
d’imprécision. Aiunsi, le résultat du calcul de cet écart est aussi affecté. Cet écart est ensuite
cumulée au valeur précédente du PCR d’entrée de TADPLL, d’oli un cumul d’imprécisions. Cela
entraine ainsi un décalage de la valeur finale de la fréquence. Une solution pour résoudre ce
probleme serait de recevoir des PCRs avec une partie fractionnaire représentative de la phase

de T’horloge de ’encodeur.

3.3 Implantation et caractérisation des filtres de mesure

3.3.1 Ressources d’implantation des filtres de mesure

Le choix de 'unité de traitement pour Pimplantation des filtres de mesure se porte sur
un processeur NIOS, ce qui permet d’intégrer ’ensemble du systéme dans un unique FPGA. Sa
description succincte est effectuée en annexe D. Ce processeur NIOS récupere, par 'intermédiaire
d’un multiplexeur 3 : 1, le PCR d’entrée et le PCR local, ainsi que le mot de controle du
synthétiseur. Ces derniers sont sélectionnés & laide du signal Para_Ctrl issu du NIOS. Le
signal Time_Idz donne une information sur le temps séparant arrivée de deux PC R, successifs
servant & calculer les parameétres PCR_DR et PCR_AC. L’'implantation de ce NIOS utilise 2562
cellules logiques en ressources matérielles (soit 30,8% d’un circuit APEX 20K200) et 26496 bits
de mémoire interne au FPGA, dont 8192 bits sont nécessaires au boot loader. Une mémoire
externe de type SRAM est utilisée en tant que mémoire programme et mémoire de donnée pour
stocker les variables. Le code & exécuter, fournissant les quatre paramétres relatifs au PCR,

occupe environ 80000 bits.
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F1c. 3.15 — Interfaces du NIOS pour un programme.
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Parambtres | PCR_FO | PCR_DR | PCR_OJ | PCR_AC {
Durée max. | 365 us 400 ps 580 ps 1353 ps 1

TaB. 3.2 — Temps d’exécution de l'extraction des parametres relatifs au PCR.

3.3.2 Temps d’exécution des filtres

Les temps d’exécution maximaux des filtres de mesure fournissant les parameétres PCRs
sont présentés dans le tableau 4.4. Ces valeurs sont données pour un NIOS fonctionnant a
33,333 M Hz. Les trois premiers parameétres sont extraits a4 aide de 'ADPLL et de filtres
passe-bas et passe-haut du premier ordre (voir annexe C). La durée pour exécuter chaque filtre
va de 365 ps & b80 us pour un programme. Le PCR_AC est, quant & lui, déduit des PCRs
d’entrées, du temps séparant deux PC R, successifs d’un méme programme et a ’aide d’un filtre
passe-haut du second ordre. Comme P’algorithme de calcul de ce parameétre est plus complexe,

la durée d’extraction est supérieure & celle des autres parametres et peut atteindre 1353 us.

3.3.3 Résultats de mesure des parametres relatifs au PCR

Plusieurs profils sont disponibles pour effectuer les mesures, comme mentionné dans la sec-
tion 2.7.1. Leur choix repose sur un dilemme entre la précision des valeurs issues des filtres et
leur temps de réponse (ou temps de convergence). Ainsi, pour une bonne précision sur les para-
meétres, c’est-a-dire sans ondulation sur la mesure, le temps de réponse doit étre trés long. Mais,
par contre, il sera alors difficile de quantifier une erreur apparaissant sur une durée trés courte.

L’extraction des parametres est fournie avec une résolution de 1 Hz pour le PCR_FO, de
1 mHz/s pour le PCR_DR et de 1 ns pour le PCR_OJ et PCR_AC. La précision, quant &
elle, est de 1 Hz pour le PCR_FO, de 1 mHz/s pour le PCR_DR et de
PCR_OJ et le PCR_AC.

En imposant une fréquence de Fom+800H z sur la fréquence d’entrée, la mesure du PCR_FO

= 37 ns pour le

Fnom

donne les résultats de la figure 3.16 en utilisant un filtre du premier ordre, avec le profil MGF3.
On constate la présence d’ondulations mentionnées ci-dessus. Lorsque le profil M GF2 est utilisé,
les résultats de la figure 3.17 sont obtenus. Il est possible dans ce cas de constater que les
ondulations disparaissent sur le PCR_FO (figure 3.17(a)), ce qui améliore la précision. Ces
résultats sont obtenus lorsqu’un saut est produit sur la période d’échantillonnage, afin de valider
la mesure des parameétres relatifs au PCR pour un débit variable. Ce saut n’a pas d’effet sur
la mesure des parametres PCR_FO, PCR_DR et PCR_OJ (figure 3.17, courbes a), c) et d)),
déduit & partir de signaux recueillis sur PADPLL. Par contre, la courbe e¢) du PCR_AC de la
figure 3.17 montre une discontinuité lors de Papparition du saut sur la période d’échantillonnage.

Cette mesure est réalisée 4 Paide du dispositif de mesure de la figure 2.19 (chapitre 2). Ainsi, pour
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F1G. 3.16 — Mesure du parametre PCR_FO pour une fréquence d’entrée & F,,,, + 800H z.

Profils ’ trsy, des filtres (Tpor = 40ms) .
MGF1 (fo = 10mHz) 47,72 s
MGF2 (f. = 100mHz) 4,80 s
MGF3 (f.=1Hz) 0,52 s

TAB. 3.3 — Temps de réponse & 5 % des filtres de mesure.

déterminer le PCR_AC, la différence de deux PCR, successifs et celle de deux valeurs d’index
de temps successives est effectuée. Ensuite, le résultat de ces deux différences est soustrait. Or,
4 ce niveau, en partant de 'hypothese que la fréquence d’entrée F, est constante, et lorsque la
période Tpcor change, la soustraction fournit des valeurs différentes, car elle est proportionnelle
a Tpor. Ainsi, lors d’un changement de cette durée Tpog, un saut apparailt sur la soustraction,
qui se traduit par un artefact sur la courbe ¢) de la figure 3.17. Une solution pour remédier & ce
probleme est la normalisation de l'erreur, en utilisant le méme principe appliqué sur PADPLL
avec une normalisation de lerreur de PCR (chapitre 2, figure 2.16). La figure 3.17(f) doune
les résultats de mesure du PCR_AC lorsque cette solution est utilisée. En rappelant que le
PCR_AC mesure la précision sur le PCR,, il est possible de constater gu'un saut sur Tpcg ne
produit plus d’artefact et que, la aussi, la précision sur le PCR dépend de son temps d’arrivée
Tpogr. Comme on ne produit pas de gigue de réseau, la valeur moyenne du PCR_OJ et du

PCR_AC doit étre égale, ce qui est le cas ici.

Comme il est précisé plus haut, lorsque le profil MGF2 est employé, la précision des mesures
est améliorée. En contre parti, les temps de convergence sont plus importants. Le tableau 3.3

présente les temps de réponse & 5% des différents filtres.

Pour valider le parametre PCR_DR, mesurant la dérive sur la fréquence qui a générée les
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F1G. 3.17 — Mesure des parameétres PCR pour une fréquence d’entrée a Fyom + 800H z et pour
un saut sur la période d’échantillonnage. PCR_F'O (a), Tpcr (b), PCR_DR (c), PCR_OJ (d),
PCR_AC avant normalisation (e), PCR_AC aprés normalisation (f).

PCR,, une dérive connue doit étre imposée sur Pentrée. En imposant une dérive arbitraire de
64 Hz/s, et plus précisément de 63,578 Hz/s, les résultats de la figure 3.18 sont obtenus. La
mesure des parameétres est effectuée avec le profil MGF2 (fc = 0,1Hz). La courbe a) donne
le relevé du parametre PCR_FO et montre la dérive appliquée sur P'entrée. Cette dérive est
mesurée par le parameétre PCR_DR avec une ondulation résiduelle (figure 3.18(b)) et avec une
valeur moyenne de 63,52 Hz/s. Cela montre que le profil MGF'2 est encore insuffisant pour la
mesure du PCR_DR, si I'on souhaitait faire des mesures avec des ondulations tres faibles. En
comparant cette mesure avec la dérive réelle d’entrée, une erreur de 0,058 Hz/s est présente,
soit une erreur relative de moins de 0,1 %. Cela permet d’affirmer que la mesure de dérives
est effectuée avec un taux d’erreur tres faible. Ces performances peuvent encore étre améliorées,
comme il sera possible de le voir par la suite en utilisant un profil de mesure plus adapté. Les
courbes ¢) et d) de la figure 3.18 présentent la mesure de la gigue. Comme cette gigue est déduite

de la phase échantillonnée d’une horloge & Fjom, 'erreur de phase peut étre d’une période de
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3.8. Implantation et caractérisation des filtres de mesure

valeur 'F‘,}J C’est ce que 'on peut constater sur ces courbes de gigue, qui présentent des pics
de valeur pouvant aller jusqu’a 37 ns. La valeur moyenne de la gigue du parametre PCR_OJ
est plus faible que celle du paramétre PCR_AC (0,8 ns contre 11,8 ns respectivement) car le
parameétre PCR_AC est directement déduit des PCRs d’entrée alors que le parametre PCR_OJ

est déduit de l'erreur de phase de ’ADPLL, qui réduit la gigue d’entrée.
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F1G. 3.18 — Mesure des parametres relatifs au PCR pour une fréquence d’entrée dérivant a
64 Hz/s. Fe — F, (a), PCR_FO (b), Tpcr (c), PCR_DR (d), PCR_OJ (e) et PCR_AC (f).

La norme spécifie qu’il n’y a pas d’erreurs sur le paramétre PCR_DR ¢’il ne dépasse pas le
seuil de 75 mH z/s. Ainsi, le systéme doit pouvoir mesurer des dérives inférieures & cette valeur.
En imposant une dérive & entrée de 15 mHz/s, les résultats de la figure 3.19 permettent de voir
le comportement de chaque paramétre, et ceci, avec une gigue de réseau nulle. Les filtres utilisés
pour le PCR_FO et le PCR_DR ont une fréquence de coupure de 1 mHz (profil MGF4). La
figure 3.19(a) donne 1’évolution du PCR_FO. Ceci permet de voir que la fréquence d’entrée
augmente graduellement au cours du temps avec la dérive imposée de 15 mH z/s. La mesure
de la dérive a laide du paramétre PCR_DR (figure 3.19(b)) est maintenant effectuée avec une
trés grande précision, cela au mHz/s prés, en utilisant un filtre adapté. Concernant la mesure

du PCR_OJ, comme la gigue de réseau est nulle, la valeur moyenne du signal devra étre nulle,
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ce qui est vérifié par les résultats de la figure 3.19(c). Ces mesures sont réalisées & partir de
Perreur de PCR de TADPLL. Ainsi, les ondulations présentes de +36ns sont dues a l'erreur
possible sur le PCR_error de TADPLL, & savoir de £1, qui elle méme est due & une constante
re-synchronisation de PADPLL, au bout d’une durée Tpcr. La figure 3.19(d), quant-a elle,
présente le PCR_AC. Comme ce dernier est une valeur entiere, et que le signal Valid PCR
apparait entre deux fronts du signal d’horloge Fp, la précision est a une période pres dans le pire
des cas.
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F1G. 3.19 — Mesure des parameétres relatifs au PCR pour une fréquence d’entrée dérivant a
15 mHz/s. PCR_FO (a), PCR_DR (b), PCR.OJ (c) et PCR_AC (d).

11 reste maintenant & valider les parametres PCR_OJ et PCR_AC. L’un de nos partenaire,
en occurrence TDF, dispose d’un matériel de mesure adéquat pour le test des parametres

relatifs au PCR. Ainsi, il caractérisera 'ensemble des parametres relatifs au PCR.

3.3.4 Validation de la mesure des parameétres relatifs au PCR par le parte-
naire TDF

Le systeme de mesure des parametres relatifs au PCR est mis & disposition a deux parte-
naires du projet : THALES B&M et Sodielec. THALES B&M, qui est intéressé depuis le début

du projet par les parameétres relatifs au PCR, a fourni un démonstrateur au partenaire TDF. Ce
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8.8. Implantation et caractérisation des filtres de mesure

Seuil TR 101 290 Flux de test ' Min (Hz) | Max (Hz) | Moy (Hz) Résultats]
PCR_FO_500Hz 447 447 447 OK
PCR_FO_700Hz 647 648 647 OK
810 Hz
PCR_FO_900Hz 347 847 847 OK
PCR_FO_1000Hz 947 948 947 OK
TAB. 3.4 — Résultats de test du PCR_FO.
Seuil TR 101 290 ‘ Flux de test l Min j Max ' Moy | Er (%) | Résultats ‘
75mH: | PCR-DR 150mhs/s | -160 mHz/s | 161 mHz/s| - | 73 | OK |

TAB. 3.5 — Résultats de test du PCR_DR.

dernier g’est proposé de tester le systéme de mesure en envoyant un flux MPEG-2 par paramétres
a4 analyser directement sur le démonstrateur (mesures en point-a-point). Le lux MPEG-2 est
ensuite monitoré par le démonstrateur de THALES, appelé AMETHYST sous sa version com-
merciale. Les tests sont effectués avec le profil MGF1, car il est le plus adapté pour avoir des

résultats de mesures précis, résultats qui sont présentés ci-dessous.

3.3.4.1 Le paramétre PCR_FO

Le tableau 3.4 donne les résultats de test du parameétre PCR_FO. Le test est réalisé en
générant plusieurs offsets de fréquence du cété émetteur. On constate qu’il existe un écart sys-
tématique de 53 Hz entre la fréquence de l'encodeur et la mesure sur le démonstrateur. Cet
écart peut provenir de 'horloge systéme MPEG-2 de 'horloge de référence du synthétiseur dans
PADPLL, ou des deux. Or, d’aprés la documentation constructeur du quartz utilisé pour ’hor-
loge de référence, sa précision est trés grande, ce qui permet de dire que le décalage de fréquence

systématique de 53 Hz proviendrait du ¢6té émetteur. Ainsi, le paramétre PCR_FO est validé.

3.3.4.2 Le paramétre PCR_DR

Pour le test du parametre PCR_DR, le flux émis fait varier de maniere sinusoidale la fré-
quence générant les PC R, avec une dérive maximale de 150 mH z. La figure 3.20 donne I'allure de
la fréquence & Paide du parametre PCR_F'O. La mesure de la dérive par le parametre PCR_DR
donne une valeur maximale de 161 mHz, comme le montre le tableau 3.5, ce qui reste dans

Iordre de grandeur de la dérive imposée. De ce fait, le parametre PCR_DR est validé.
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F1G. 3.20 — Allure du PCR_FO et du PCR_DR.

Seuil TR, 101 290 | Flux de test ‘ Min (ns) | Max (ns) | Moy (ns) | Er (%) | Résultats
PCR_AC_400ns -651 639 420 5,0 OK
_ PCR_AC_500ns -799 824 490 2,0 OK
500 ns PCR_AC_600ms | -1058 1007 600 0,0 OK
PCR_AC_700ns -1206 1055 675 3,6 OK

TaB. 3.6 — Résultats de test du PCR_AC.

3.3.4.3 Le paramétre PCR_AC

Le parametre PCR_AC est testé en applicant un bruit au PCR émis qui va engendrer une
gigue calibrée sur PADPLL. Or, comme celle-ci est aussi sensible & la gigue de réseau, une
architecture indépendante de la PLL est utilisée, permettant de s’affranchir de cette gigue de
réseau. En émettant des flux avec des PCRs dont la précision est altérée et qui entraine une
gigue connue, on releve les résultats de mesure présentés dans le tableau 3.6. La différence entre
la gigue calibrée fournie par le générateur de flux et la gigue moyenne mesurée est tres faible,
avec une erreur relative maximale de 5 %. Pour un systéme de mesure de la qualité de service,

TDF a jugé cette erreur acceptable, et a donc validé le parametre de mesure PCR_AC.

3.4 Conclusion

La validation du systeme de mesure des parametres relatifs au PCR, intégrant une ADPLL,

est effectuée dans ce chapitre. Cette validation concerne le test de ’ADPLL et de la mesure des
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8.4. Conclusion

parametres relatifs au PCR d’un programme, sachant que Parchitecture finale comportera une
chaine de mesure identique par programme & analyser, ce qui se traduit par un comportement
et des performances identiques pour chaque chaine.

En terme de ressources, les aspects matériels, logiciels et temporels pour un programme sont
étudiés. Ainsi, Parchitecture de ’ ADPLL consomme 20% de cellules logiques d’un circuit APEX
EP20K200, ce qui montre que plusieurs ADPLLs peuvent étre implantées dans un unique
circuit FPGA. Concernant le traitement des parametres relatifs au PCR, plusieurs solutions
d’implantation existent comme 'utilisation d’un processeur externe (micro-contréleur, DSP, ...)
ou d’'un processeur embarqué. Lorsquun processeur enfouis est utilisé pour l'extraction des
parameétres de mesure, celui-ci nécessite 30, 8% de cellules logiques FPGA d’un APEX 20K200,
quelque soit le nombre de programmes & analyser, tant que le temps d’execution du code respecte
les contraintes de temps. Seuls les ressources mémoires requises augmenteront en fonction du
nombre de programmes & traiter. Le fichier de configuration du FPGA correspondant au systéme
de mesure traitant un programme requiere 243769 octets des 1 Mo de mémoire flash disponible
sur la plate-forme EXCALIBUR.

Ce chapitre a décrit la validation des éléments du systeme, dont le synthétiseur de fréquence.
La mesure de la gigue intrinséque a permis de valider la gigue estimée en théorie, déduite de son
modele mathématique. Ainsi, dans la plage oli la norme considere qu’il n’y a pas d’erreur sur
Poffset de fréquence, la gigue RMS intrinséque est au maximum de 100 ps. Comme la résolution
sur le PCR est d’une période, la gigue créte & créte introduite par la technique de décalage de
phase n’affectera pas les PCRs. De plus, sa gigue créte a créte est de 9.280 ns, ce qui peut paraitre
comme une valeur importante. Cette valeur est cependant acceptable dans notre application car
cette valeur de gigue créte & créte est compensée dans l'interval Tpeorg, et donc, n’aura pas de
conséquences sur la valeur estimée des PCRs. i

Ce synthétiseur de fréquence est utilisé dans plusieurs versions de ’ADPLL. La premiere
version voit sa stabilité modifiée en fonction du temps d’arrivée des PCRs, mais en choisissant
les valeurs adaptées aux coefficients du filtre de boucle, la stabilité peut étre assurée dans la
plage de variation de la période d’échantillonnage. La dépendance de la stabilité de TADPLL
a la durée de la période Tpcgr est liée a Verreur de PCR qui est fonction de cette période
d’échantillonnage. Ainsi, la seconde version proposée améliore la stabilité de ADPLL. Dans
cette version, la stabilité de ’ADPLL est insensible aux variations du temps d’arrivée des PCRs.
Cela est possible grace a une normalisation de l'erreur de PCR. Cependant, les versions étudiées
jusque la ont des bandes passantes qui varient avec la période Tpogr. Pour obtenir une bande
passante constante quelque soit la durée Tpog, une technique de sur-échantillonnage est utilisée
qui, associée & la premiere version de PADPLL, permet d’appliquer & celle-ci une fréquence
d’échantillonnage constante. L’intérét d’avoir une bande passante constante est que le spectre

des fréquences se trouvant & 'entrée de TADPLL est traité de manieére identique quelque soit la
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période d’échantillonnage.

Sur le plan de la mesure des parametres relatifs au PCR, quatres mesures sont effectuées :
Poffset de fréquence de 'horloge locale MPEG-2, sa dérive, Pimprécision du PCR qui se traduit
par de la gigue, et la gigue cumulée provenant & la fois du réseau de transmission et de 1'im-
précision du PCR. Ces paramétres sont traités par un processeur NIOS qui utilise des valeurs
numériques fournis par TADPLL. Comme la norme le précise, différentes fréquences de coupures
peuvent étre utilisées suivant que ’on privilégie le temps de réponse ou la précision. Si le systéme
de mesure utilise I'une des deux ADPLLs sans sur-échantillonnage, et si ’on souhaite avoir une
fréquence de coupure constante, il faut recalculer les coeflicients des filtres en fonction du temps
d’arrivée des PCRs, mais cela engendre un temps de traitement plus importants. Par contre, si le
systeme de sur-échantillonnage est implanté, la bande passante sera toujours constante, ce qui ne
nécessite pas de traitement supplémentaire. Cependant, avec la méthode de sur-échantillonnage,
les contraintes de temps seront plus séveres.

Le systéme de mesure utilisant la premigre version de PADPLL, sans sur-échantillonnage, a
été testé par un partenaire du projet, qui est spécialisé dans la caractérisation des paramétres
intervenant dans Iévaluation de la qualité de service en télévision numérique. Ce partenaire a
validé la mesure des parametres relatifs au PCR.

Maintenant que le systéeme de mesure des parametres relatifs au PCR pour un programme
est validé, il est nécessaire de trouver des solutions d’implantation de ce systéme de mesure pour
Pensemble des programmes constituant le lux de transport DVB-T. Pour cela, plusieurs solutions
d’implantation sont possibles. Cependant, le systeme de mesure pour plusieurs programmes doit
pouvoir étre implanté dans un seul circuit, tout en respectant les contraintes de temps afin
d’effectuer un traitement temps réel de tous les programmes du flux MPEG-2 DVB-T. De ce
fait, certaines solutions d’implantation seront plus avantageuses que d’autres comme il sera

possible de le constater dans le chapitre suivant.
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Chapitre 4

Optimisation des ressources du

systéeme de mesure

4.1 Introduction

Le chapitre précédent a permis de valider le systéme de mesure pour un programme. L’étude
des ressources a montré que le systéme de mesure de parametres relatifs au PCR pour un pro-
gramme peut largement prendre place dans le circuit utilisé pour I'expérimentation. Cependant,
si Pon veut analyser les parametres relatifs au PCR de chaque programme d’un flux DVB-T
pouvant contenir jusqu’a 10 programmes, une exploration de I'espace de conception doit étre
menée pour optimiser 'implantation globale de Varchitecture en terme de ressources tout en
respectant les contraintes de temps [MRT+05, MRW*06].

En prenant en compte dans cette étude la premiére version de ADPLL sans 'utilisation du
sur-échantillonnage, cela permettra d’avoir un premier apergu des ressources nécessaires a 1'im-
plantation du systeme complet. Concernant les contraintes de temps, certains éléments de cette
ADPLL fonctionnent sur de fortes contraintes de temps. Ainsi, concernant l'optimisation des
ressources de ’ADPLL pour plusieurs programmes, certains éléments de TADPLL ne pourront

pas étre réutilisés.

4.2 Optimisation pour 'implantation d’un systéeme de mesure
10 PCRs

L’utilisation d'un processeur enfoui NIOS implique P'utilisation de ressources FPGAs systé-
matiques appelées Ry;0s. L’envoi des données brutes (non filtrées) entre une ADPLL et le NIOS
est réalisé & aide d’'un multiplexeur 4 : 1 sur 32 bits et consomme R, 4.1y cellules logiques (pour

un programine).
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F1a. 4.1 — Optimisation avec réutilisation d’opérateurs.

Dans "évaluation des ressources, trois cas sont a distinguer : le premier cas correspond
uniquement a l'estimation des ressources FPGAs concernant U'implantation de m ADPLLs. Ce
cas permettra de connaitre les ressources FPGAs pour chaque solution d’implantation proposée,
sachant que les optimisations sont relatives aux ADPLLs. Le second cas correspond & 1'utilisation
d’un processeur externe pour les traitements relatifs aux filtres de mesure. Le dernier cas intégrera
un processeur FPGA enfoui pour exécution de ces filtres. La distinction de ces deux derniers cas
a comme objectif de justifier ou non Pintégration d’un processeur enfoul suivant les ressources

FPGAs disponibles pour un circuit donné.

4.2.1 Implantation parallele

L’une des solutions d’implantation consiste & dupliquer les ADPLLs en fonction du nombre
de programmes existant dans le flux. Soit Ry, , les ressources FPGAs d’une ADPLL et R,q4,,,
les ressources FPGAs de m ADPLLs, la relation de I’équation 4.1 montre que cette solution

entraine une consommation linéaire des ressources FPGA.
Rody, = Rady-m (4.1)

Si le processeur n’est pas implanté dans le circuit FPGA, il faut tenir compte des ressources
utilisées pour la mise en place de multiplexeurs afin d’aiguiller toutes les données PCRs brutes
(issues des ADPLLs) vers un port unique du circuit FPGA. Le processeur pourra ainsi récupérer
directement les données sur un port qui est dédié a la récupération des parameétres relatifs au
PCR. Uune solution est de mettre en place des multiplexeurs 4 : 1 réservés a chacune des m
ADPLLs et d’utiliser un multiplexeur m : 1 consommant R,y,.1) cellules et permettant de

sélectionner 'une des sorties des m multiplexeurs 4 : 1 pour ne former plus qu’un bus. La mise

94
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en place de cette structure consomme les ressources données par ’équation 4.2.
Rones_exty, = Rad, + Rm(4:1)~m =+ Rm(m:l) (42)

Dans le cas ou le traitement des filtres est réalisé par un processeur enfoui, les ressources

consommées sont données par I'équation 4.3.

Rmes_m'osm = Rmes_emtm + Rm’os (43)

Cette solution utilisant des ADPLLs fonctionnant en paralléle va entrainer une consommation
des ressources la plus élevée. Par contre, comme il n’y a pas d’optimisation de ressources FPGAs
au niveau des ADPLLs et donc de réutilisation d’opérateurs, les ADPLLs vont fonctionner de

maniére autonome et les PCRs de chaque programme seront traités indépendamment.

4.2.2 ADPLLs avec réutilisation d’opérateurs matériels

Une optimisation possible est la réutilisation d’opérateurs matériels en insérant des multi-
plexeurs. En effet, PADPLL utilise des éléments qui ne fonctionnent pas sur de fortes contraintes
de temps. Il s’agit du filtre de boucle, du comparateur de PCRs et des deux premiers éléments
se trouvant a l'entrée du synthétiseur de fréquence, a savoir la fonction ABS_S_Z et la fonction
division. Ces éléments sont rythmés par un signal Valid PCR dont la période minimale est
de 10 ms. Des multiplexeurs seront placés apreés les registres contenant les PCRs et apres le
registre du filtre de boucle, comme le montre la figure 4.1. De plus, deux démultiplexeurs sont
nécessaires pour modifier les valeurs respectives des registres affectés a chaque programme, un
démultiplexeur consommant Rg(1.,) cellules logiques. L'un des registres concernés est celui se
trouvant dans le filtre de boucle et I'autre se situe aprés le diviseur du synthétiseur. Les élé-
ments des ADPLLs fonctionnant avec des contraintes de temps importantes seront dupliqués en
fonction du nombre d’horloges programmes & restituer. Toutes les parties a dupliquer ne sont
pas présentées sur la figure 4.1.

La mise en place de cette solution d’optimisation pour m ADPLLs utilise les ressources

données par 1'équation 4.4.
Rog,, = Rod_ru + Rog gm—+ 3Rm(m:1) + 2Rd(1:m) (4.4)

R4 vy correspond aux ressources réutilisées et R, 4 correspond aux ressources a dupliquer.

4.2.3 Implantation séquentielle

Une autre solution qui peut étre utilisée consiste & remplacer les opérateurs a faible contrainte
de temps qui sont réutilisés dans la méthode de le paragraphe 4.2.2 par des opérateurs séquen-

tiels. Ces opérateurs pourront étre traités par un processeur enfoui NIOS, comme le montre la
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Fi1G. 4.2 — Optimisation avec un processeur NIOS.

figure 4.2. La mémoire programme du NIOS sera embarquée dans le FPGA. Des multiplexeurs
seront utilisés pour amener les valeurs de PCRe et PCRr de chaque programme au niveau du
NIOS et des démultiplexeurs sont mis en place pour envoyer les signaux de commande aux
synthétiseurs de fréquence de chaque programme.

Les ressources requises pour cette méthode de traitement sont données par I’équation 4.5.
Ryq_g correspond & la méme structure & dupliquer que dans le cas d’utilisation de multiplexeur
uniquement (paragraphe 4.2.2). Dans cette configuration, le multiplexeur et le démultiplexeur
du paragraphe 4.2.2 sont remplacés par des fonctions logicielles exécutées par le NIOS. De
plus, la division n’est pas implantée directement, car elle est réalisée de maniére séquentielle
par PALU du NIOS, ce qui permet encore un gain de ressources combinatoires. De surcroit,
les multiplexeurs servant & aiguiller les données de chaque programme vers le processeur de
traitement des parametres relatifs au PCR (cas des paragraphes 4.2.1 et 4.2.2) serviront en
méme temps & alimenter le NIOS réalisant les opérations de ’ADPLL de chaque programme. En
contre partie, ces gains peuvent étre perdus car l'utilisation d’un NIOS requiére des ressources

FPGAs supplémentaires utilisées pour la mémoire programme.

Rodn, = Rnios_ad + Rad_a-m + 2Rm(m:l) + Rd(l:m) (45)

4.3 Estimation des ressources matérielles et logicielles

4.3.1 Ressources d’une implantation paralléle

Cette solution consomme le plus de ressources de toutes les solutions présentées. Dix ADPLLs
totalement autonomes nécessitent 16800 cellules logiques, comme le montre le tableau 4.1. Le
recours & un processeur externe pour le traitement des filtres de mesure nécessite I'ajout de

ressources supplémentaires pour l'aiguillage des données. Cette solution occupe 17596 cellules
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logiques et utilise de la mémoire programme qui n’est pas possible d’estimer car 'occupation
mémoire dépend du processeur mis en place. Lorsque Pon opte pour l'utilisation d’un circuit
FPGA seul, avec un NIOS embarqué qui consomme 2562 cellules logiques et 26496 bits de
mémoire FPGA, le systéme de mesure requiére 20158 cellules logiques et 8904 octets de mémoire
programme en plus de la mémoire FPGA utilisée. Pour implanter cette solution, il est nécessaire
d’utiliser au moins un circuit APEX EP20K600 avec 24320 cellules logiques et 311296 bits de
mémoire. Le taux d’occupation de TAPEX est alors de 83 % de cellules logiques et 9 % de

mémoire.
Ressources Mémoire Mémoire
Logiques (LC) | FPGA (bits) | Externe (bits)
10.ADPLLs 16800 0 0
10 ADPLLs + EXT_CPU 17596 0 -
10.ADPLLs 4+ NIOS 20158 26496 80000

TaB. 4.1 — ADPLLs implantés parallelement.

4.3.2 Ressources ADPLLs avec réutilisation d’opérateurs

La solution de réutilisation d’opérateurs a l'aide de multiplexeurs et de démultiplexeurs per-
met de diminuer considérablement les ressources utilisées, comme le montre le tableau 4.2. Dans
le cas d’ADPLLs implantés sans processeur de traitement des PCRs, "implantation requiére
8850 cellules logiques au lieu de 16800 cellules logiques, ce qui représente un gain de 47,3 %
par rapport & la solution d’implantation des ADPLLs en parallele. Lorsqu’un processeur externe
est utilisé pour l'extraction des parameétres relatifs au PCR, le systéme de mesure requitre glo-
balement 9646 cellules logiques, soit un gain de 45,2 % et lorsque ce processeur est un NIOS,
le systéme nécessite 12208 cellules logiques. Dans ce dernier cas, il sera possible d’implanter
le systéme dans un circuit de taille inférieure & PAPEX EP20K600, & savoir un circuit APEX
EP20K400 disposant de 16640 cellules logiques et de 212992 bits de mémoire. Le taux d’occu-
pation de cet APEX est alors de 73 % de cellules logiques et 13 % de mémoire.

4.3.3 Ressources ADPLLs utilisant un processeur

L’utilisation d’un processeur NIOS pour le remplacement des opérations a faibles contraintes
de temps des ADPLLs permet un gain similaire & la solution précédente lorsque les ADPLLs
sont implantées seules d’apres le tableau 4.3. Quand le systéme de mesure est implanté, que ce
soit avec processeur externe ou un NIOS pour effectuer le traitement de parametres relatifs au

PCR, le gain est de deux a trois points par rapport a la solution a réutilisation d’opérateurs
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Ressources Mémoire Mémoire Gains en

Logiques (LC) | FPGA (bits) | Externe (bits) | LC (%)
10.ADPLLs 8850 0 0 47,3
10 ADPLLs + EXT_CPU 9646 0 - 45,2
10.ADPLLs + NIOS 12208 26496 80000 39,4

TAB. 4.2 — ADPLLs implantés avec réutilisation d’opérateurs.

par multiplexeur-démultiplexeur. Ce gain en ressources combinatoires se fait au détriment d’une
utilisation plus importante des ressources mémoires FPGA (42880 bits en plus). La mémoire
programme nécessaire au NIOS remplagant les opérateurs a faibles contraintes de temps requiére
4068 octets, soit une mémoire de 4 Koctets, qui sont compris dans les 42880 bits consommés
par ce NIOS. Dans le cas ot les ADPLLs sont implantées avec les deux NIOS, le recours & un
circuit APEX EP20K400 au moins est nécessaire avec un taux d’occupation de 70 % de cellules

logiques et 33 % de mémoire.

Ressources Mémoire Mémoire Gains en

Logiques (LC) | FPGA (bits) | Externe (bits) | LC (%)
10.ADPLLs 8879 42880 0 47,1
10 ADPLLs + EXT_CPU 9163 42880 - 479
10.ADPLLs + NIOS 11725 69376 80000 41,8

TAB. 4.3 — ADPLLs implantées avec un NIOS.

4.3.4 Temps d’exécution

Dans le cas de I'optimisation des ressources par la ré-utilisation d’opérateurs, les contraintes
de temps sont respectées. Par contre, il est nécessaire de faire une étude dans le cas du NIOS

inséré dans la PLL et dans le cas ou le NIOS traite les PCRs.

4.3.4.1 Cas du NIOS inséré dans la PLL

Le processeur NIOS est inséré dans la boucle et est cadencé par une horloge de 33,333 M H=z.
La durée nominale d'un cycle de calculs dure 24 us lorsque le PCR d’entrée s’incrémente toujours
de la méme valeur (sans variation de fréquence en entrée). La durée maximale de 47 us apparait
lorsque le PCR passe de sa valeur maximale & sa valeur minimale. Cette durée maximale ne
dépasse pas le temps critique ot deux PCRs de deux programmes arriveraient sur deux trames

successives de 188 octets & 27 Mbits de débit.

98
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4.3.4.2 Cas du NIOS traitant les PCRs

Les temps d’exécution maximaux des filtres de mesure fournissant les parameétres relatifs au
PCR sont présentés dans le tableau 4.4. Ces valeurs sont données pour un NIOS fonctionnant
a 33,333 M Hz. Les trois premiers parametres sont extraits a ’aide de TADPLL et de filtres
passe-bas et passe-haut du premier ordre. La durée pour calculer chaque valeur va de 365 us
a 580 us pour un programme. Le PCR_AC est, quand & lui, déduit des PCRs d’entrées, du
temps séparant deux PCRe successifs d'un méme programme et a ’aide d’un filtre passe-haut
du second ordre. Comme l'algorithme de calcul de ce parametre est plus complexe, la durée
d’extraction est supérieure aux autres parameétres et peut atteindre 1353 us. Pour respecter les
contraintes de temps, a savoir le traitement des filtres de mesure en moins de 10 ms pour tous
les programmes d’un flux DVB-T, il faut utiliser un NIOS fonctionnant au moins 4 50 M Hz
pour le traitement des parametres PCR_FO, PCR_DR et PCR_OJ et un autre NIOS dédié
au traitement du PCR_AC et fonctionnant aussi au moins & 50 M Hz. Le test des contraintes
de temps est effectué avec un APEX 2x, qui n’est pas le circuit le plus rapide de sa gamme. Les
APEX 1x sont des circuits plus rapides et avec ce type de circuit, le NIOS peut étre cadencé &
80 MHz.

Parametres PCR_FO | PCR_LDR | PCR.OJ | PCR_AC | Total
relatifs au PCR
Durée max. 365 us 400 us 580 us 1353 pus | 2698 us

TAB. 4.4 — Temps d’exécution des filtres de parametres relatifs au PCR.

4.4 Discussion

I’étude résultante de P'optimisation des ressources et des contraintes de temps permet de
choisir le meilleur compromis entre le temps d’execution et la surface de 'architecture & im-
planter. Ces résultats sont résumés par la figure 4.3. Cette figure présente le temps d’execution
critique du traitement de la boucle de TADPLL en fonction des ressources du systéme com-
plet, dans le cas ol le processeur executant les paramétres relatifs au PCR est embarqué dans
le FPGA. Le temps d’execution limite (deadline) de 55.7 us correspond au temps maximal
disponible qui correspond au cas critique ot les PCRs de programme différents arrivent dans
deux paquets de transport successifs. Lorsque toutes les ADPLLs sont implantées en paralléle,
le temps d’execution est trés inférieur a la deadline, mais V'architecture consomme le plus de
ressources matérielles. Dans le cas de 'implantation matérielle/logicielle de PADPLL utilisant

un processeur embarqué pour le traitement de la boucle, cadencé a 33.333 M H z, la contrainte de
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temps est tout juste respectée. De meilleurs résultats sont obtenus avec le méme NIOS rythmé
4 54 M Hz, mais la meilleur solution est basée sur la réutilisation des opérateurs matériels, qui
a de bonnes performances en terme de contraintes de temps et la consommation de ressources

la plus basse.
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4.5 Conclusion

Dans ce chapitre, plusieurs solutions d’implantation FPGA du systeme de mesure des pa-
rametres relatifs au PCR pour I'ensemble des programmes d’un flux DVB-T sont présentées.
Ces solutions permettent d’implanter autant d’ADPLLs qu’il y a de programmes dans un flux
DVB-T. Le but est d’effectuer des mesures en temps réel des parameétres relatifs au PCR pour
chaque programme du flux en vue de ’évaluation de la qualité de service. Cette étude permet de
quantifier les ressources FPGAs nécessaires & I'implantation du systéme de mesure en fonction
du processeur utilisé pour l'extraction des parametres et de la méthode d’implantation des AD-
PLLs. Avec les optimisations présentées, lorsque 1’on souhaite implanter le systéme de mesure
sans circuit externe, un circuit APEX EP20K400 pourra étre utilisé, dans la catégorie de vitesse
1x. Cela permettra d’utiliser un seul processeur embarqué, fonctionnant a 80 M H z, pour traiter
Vensemble les parametres relatifs au PCR de chaque programme d’un flux. De plus, il sera plus
avantageux de choisir 'optimisation reposant sur la réutilisation d’opérateurs. En effet, contrai-
rement & l'utilisation d’un NIOS dans la boucle de ’ADPLL, cette solution ne fonctionne pas

sur de fortes contraintes de temps et n’utilise pas de mémoire FPGA supplémentaire.
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Dans le domaine de I’évaluation de la qualité de service en télévision numérique, plusieurs
parameétres sont a analyser, qui sont soit des indicateurs, soit des mesures de grandeurs. La
description de ’ensemble de ces parameétres est fournie dans des guides [ETS05, ETS01], qui
sont normalisés par ETSI. Parmi ces parametres, on retrouve la mesure de grandeurs relatives
a des horodateurs, appelés PCRs, qui sont requis pour la synchronisation de 'horloge systéme
d'un décodeur MPEG-2. Ces horodateurs peuvent étre affectés par la gigue de réseau, ce qui
peut influencer le processus de synchronisation. Ainsi, la mise en place de parametres de me-
sures relatifs au PCR permet d’évaluer la qualité de synchronisation de I’horloge du décodeur.
Or, Pimplantation d’un systéme de mesure complet pour la mesure des parametres relatifs au
PCR de chaque programme nécessite I'implantation d’une unité de synchronisation pour chaque
programme, ce qui représente une tache difficile si I'on a comme objectif d’employer un unique

circuit.

Une étude de I’état de art des techniques adaptées, ou pouvant étre facilement adaptées, a la
synchronisation sur des horodateurs a permis de recenser plusieurs méthodes de synchronisation.
Les deux techniques les plus connues utilisent le traitement statistique du signal, reposant sur
le calcul d’une régression linéaire, ou la synchronisation a 'aide d’une boucle & verrouillage de
phase. Cette derniére a Pavantage de comparer directement la phase échantillonnée, tout en
nécessitant tres peu de ressources. De plus, comme les paramétres sont déduits de l'erreur de
phase et du signal de commande d'un VCO (sauf pour le PCR_AC qui n’utilise pas d’unité de
synchronisation), elle est directement adaptée & la mesure de ces paramétres. Cependant, une
difficulté se présente en utilisant une PLL. En effet, si Pon souhaite implanter autant de PLL
qu’il v a de programmes & analyser, cela signifie qu’il faudrait aussi autant de VCO externe.
Ainsi, si on désire implanter le systéme dans un unique circuit, il sera judicieux de recourir &
des architectures totalement numériques. Ainsi, un état de lart sur les techniques de génération
d’horloge controlée en fréquence et/ou en phase, reposant sur des architectures analogiques
et/ou numériques, a permis de comparer différentes solutions pour générer une base de temps
controlée. De maniere générale, deux possibilités existent pour agir sur la fréquence d’un signal :

soit on modifie la fréquence en intervenant directement dans I’architecture de Uoscillateur, soit
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on synthétise le signal issu d’un oscillateur. Cette étude montre que dans le cas de générateurs
numeériques, la phase, qui subit des variations discontinues, peut entrainer l'instabilité de la
PLL. De plus, ces variations discontinues auront un impact sur la gigue de la PLL. De ce fait,
le générateur de bhase de temps représente souvent I'un des points sensibles d’une PLL.

Ainsi, cette thése présente I’étude d’une architecture totalement numérique de mesure des
parametres relatifs au PCR, dont le coeur est constitué de plusieurs ADPLLs. Chacune de ces
ADPLLs utilise un synthétiseur de fréquence original. Ce dernier est caractérisé en terme de gigue
a Paide d’un modéle mathématique. L’étude montre que dans l'intervalle de fréquence que la
norme tolére, cette gigue n’a pas d’influence sur les PCRs générés localement et donc n’affectera
pas la mesure des parametres relatifs au PCR. Aussi, 'ADPLL présentée peut fonctionner avec
un débit de PCR constant ou variable, tout en assurant sa stabilité. De plus, sa bande passante est
rendue constante par 'utilisation d’une technique de sur-échantillonnage, associée & un dispositif
d’interpolation des PCRs pour fournir des PCRs & un rythme régulier. A partir de Perreur de
PCR et de la commande du synthétiseur, trois des quatres parametres relatifs au PCR peuvent
étre déterminés. Le quatrieme parametre, qui correspond & la mesure de la précision du PCR,
est extrait & I'aide d'un algorithme qui effectue la mesure indépendamment de la gigue de réseau.
L’extraction de ces parametres se fait par 'intermédiaire de filtres de mesure dont les fréquences
de coupure sont répertoriées dans des profils présentés dans la norme ETSI. Chaque profil répond
& un besoin, qui repose sur un dilemme entre le temps de convergence et la précision des mesures.

Le systéme est ensuite implanté dans un circuit FPGA. Les ressources consommaées par une
ADPLL, qui nécessite 20,2 % d’un circuit APEX 20K200, montrent que plusieurs ADPLLs
peuvent prendre place dans un unique circuit. La gigue théorique, intrinseque au synthétiseur
de fréquence, et le comportement de PADPLL déduit du modele, sont en corrélation avec les
résultats expérimentaux, ce qui permet de valider le modele théorique. Plusieurs architectures
d’ADPLL sont proposées pour répondre a des contraintes de stabilité et de bande-passante.
Concernant la gigue intrinséque aun synthétiseur, la mesure de la gigue RMS est au maximum
de 100 ps dans la plage de fréquence dans laquelle la norme considere qu’il n’y a pas d’anomalie
sur offset de fréquence. Cette gigue est ainsi négligeable, sachant que la résolution sur le PCR
est d’une période de T’horloge qui les a généré, et n’aura donc pas d’impact sur la mesure des
parametres.

Comme la valeur du PCR généré localement n’est pas influencée par les décalages de phase
du synthétiseur, la mesure des parametres relatifs au PCR n’est pas altérée. Ces parameétres
sont extraits a l'aide de filtres implantés dans un processeur enfouis NIOS. Ces filtres ont des
fréquences de coupure définie par la norme ETSI, reposant sur un dilemme entre temps de
convergence et précision des mesures. L’ensemble de ces parametres a été validé par un partenaire
du projet.

Une exploration de 'espace de conception permet d’étudier plusieurs solutions de I'implan-
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tation du systéeme de mesure complet. Cette étude prend en compte les ressources matérielles,
logicielles et temporelles du systeme. La solution retenue est basée sur I'implantation I’ADPLLs
avec un filtre de boucle implanté matériellement et partagé. Cela est réalisé par un aiguillage
des données des ADPLLs par des multiplexeurs-démultiplexeurs. Ainsi, la mise en place de cette
optimisation permet d’utiliser un seul circuit FPGA et, d’aprés I’étude des ressources matérielles
et temporelles, un circuit APEX EP20K400 peut recevoir P'ensemble du systéme de mesure des

parametres relatifs au PCR.
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Annexe A

Démonstration de la fonction de
transfert du synthétiseur de

fréquence

La fréquence moyenne F,. aprés une durée Tpopg est :
N,

F. = Al
" Tpeor (A1)
ot N, est égal & :
Ny = Npom + Nnomas (A2>
Npomts est égal & :
m.Fpom - TPcr
N, =— A3
omE T T H(n — 1)] (A-3)
Nyom est égal & :
Noor, = TPCR - Nnor;ié‘ (Tnom =+ 5T> (A4)
nom
Npom est aussi égal a :
m=E1
Npom = Tpor-From(l — —— A5
nom PCR nom( ITH(’I’L—].”) ( )
D’aprés les équations A.3 et A.5, N, est égal & :
1
N, =Tpcr.F, 1t ——r—— A6
r PCR nom( ]TH(TL—l)|) ( )
En remplacant [T H(n — 1)| par son expression 2.9, I'équation A.6 devient :
In_Synth(n —1
N, = Toon Faom(1 4 | ycsé )|) (A7)
d’ott I'expression de Fy.(n) :
In_Synth(n —1
Fo(n) = Bpgpn(1 1 1P=Synth(n = 1)y (A8)

cST
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Annexe B

Démonstration de la stabilité de
IPADPLL

B.1 ADPLL

La fonction de transfert de PADPLL est rappelée par I’équation B.1. Cette fonction corres-

pond & un systeme numérique du troisiéme ordre.

a1.z2 + agp
Hiz) = H B.1
) Oxz3+bz.z2+b1.z+bo (B1)
avec .
Foom T
Ho — nom-L PCR B2
0 CST (B-2)
ag = »Gl (Bg)
a1 = Gy + Gy (B4>
Foom Tpor.Gy
b = — Lt T B.5
0 CST (B-5)
From. T (G G
by =1 o P‘é’;;ﬁ 2) B.6)
by = —2 (B.7)

La stabilité de PADPLL est analysée a ’aide du critére de Jury pour un systeme du troisiéme

ordre. Soit D(z), le dénominateur de H(z) :
D(z) = 23 4+ by.2% + by.z + by (B.8)

Les conditions du critere de Jury sont :
— Condition 1 :
|bo} < 1 (B.9)
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— Condition 2 :
D(1)>0

— Condition 3 :
D(-1)<0

— Condition 4 :
b3 — 1 < by.by — by

L’étude de la stabilité de ’ADPLL donne les résultats suivants :

— Condition 1 : En remplagant by par son expression, la condition 1 devient :

- From-Tpor-Gh |

ost <!
Ainsi, la contrainte déduite de la condition 1 est :
CcSsT
Gi< ———
! Fnom-TPCR

— Condition 2 : Apres une premiere simplification, la condition 2 devient :

From- T .G
D(l)"—' nomcg;]% 2>0

Ainsi, la condition 2 donne I'inégalité suivante :

Gy >0

— Condition 3 : la condition 3 devient, apres simplification :

Fnom‘TPCR-(QGl + Gg)

D(—-1)=-4- <0
(=1) CSsT
Ainsi, la condition 3 est :
4.C08T
2G1+ Gy > ———F7
! ? Fnom'TPCR
— Condition 4 : aprés une premiére simplification, nous avons :
Fnom-TPCR-Gl 2 Fnom-TPCR
. -G
( CST csT (G- )

La condition 4 devient :
CST

G2 95T
Fnom-TPCR

{G1 - G2)

De cette étude de stabilité, il est possible de déduire I'inégalité suivante :

G1 csT
0< Gy < <
2o 1o —% From-Trcr
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B.2 ADPLL avec normalisation de ’erreur de PCR

Dans le cas de TADPLL "améliorée”, les coeflicients de la fonction de transfert (équation B.1)

sont les suivants :

Foom CST_N

Hy = ) .22
" Fun~ CST (B.22)
ag = —Gl (B23)
a1 = G1+ G (B.24)
F, CST_N
bp=—— 2 @G B.25
T "Fun~ CST ! (B-25)
Fhom CST_N
by =1 G —— .26
1 -+ P OST (G1+ Gy) (B.26)
by = =2 (B.27)
Les résultats de ’étude de stabilité sont donnés ci-dessous :
—~ Condition 1 :
Fag ny.CST
G S e Sl 28
'S B CSTN (B.28)
— Condition 2 :
Gs >0 (B.29)
— Condition 3 :
4F . n.CST
2G| + Gy > ——= B.30
1H G2 > T OST N (B-30)
— Condition 4 :
F, .CST
G <« 2N (G1 — Ga) (B.31)

From.CST_N'
Damns ces conditions, les contraintes sur la stabilité de VADPLL "améliorée” sont données par

Iinégalité suivante :

Gl FC”C..N .CST

0< Gy < <
21 G " From CST-N

(B.32)
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Annexe C

Les filtres de mesure des parametres
relatifs au PCR

C.1 Introduction

Les filtres de mesure permettent d’extraire les paramétres relatifs au PCR de la norme
DVB-T [ETS01]. Ces filtres sont obtenus par synthése numérique de filtres analogiques par une

transformation bilinéaire. Ainsi, le changement de variable suivant est appliqué :

1— 271

S —
Tpcr

(C.1)

Ces filtres peuvent avoir quatre configurations suivant la fréquence de coupure choisie. Chaque
fréquence de coupure est référencée dans un profil [ETS01]. Le tableau 2.1 présente les différents
profils qui vont de MGF1 & MGF4. Les trois premiers profils ont des fréquences de coupure
prédéterminées alors que le dernier reste & définir. Ainsi, un tableau résumera les valeurs 4 affecter
aux différents coefficients de chaque filtre étudié. La période d’échantillonnage correspondra a la
valeur nominale du temps d’arrivée des PCRs, a savoir Tpogr = 40ms. Les structures des filtres

de mesure seront étudiées dans la suite de cette annexe.

‘ Profils ‘ Fréquence de coupureJ

MGF1 10 mHz
MGF2 100 mHz
MGF3 1 Hz

MGF4 | Défini en manufacture

TaB. C.1 — Profils des filtres de mesure.
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Anneze C. Les filtres de mesure des parametres relatifs au PCR

Fi1c. C.1 — Structure du filtre passe-bas numérique du premier ordre.

C.2 Filtre passe-bas numérique du ler ordre

La fonction de transfert d’un filtre passe-bas analogique du premier ordre est donnée par :

H(s) = — (C.2)
1+s
En appliquant la transformation bilinéaire, la fonction de transfert du filtre passe-bas numérique
devient :
1
+ 2rFo.Tpcr
Apres simplification, la fonction de transfert devient :
ag
H(z) = —i— 4
(2) bg + by.z71 (C4)
avec :
2m Fy. T,
ap = _ZTI0LPOR (C.5)
1+ 27TFO~TPCR
bp=1 (C.6)
1
b = (C.7)

h 1+ QWFO-TPCR
Le schéma, structurel de ce filtre est donné par la figure C.1 et les valeurs des coefficients du

filtre, pour les différents profils de mesure, sont présentées dans le tableau C.2.

C.3 Filtre passe-haut numérique du ler ordre

Un filtre passe-haut du premier ordre a une fonction de transfert de la forme :
1

His) =17

(C.8)

o |
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Périodes Fréquences Coefficients des filtres
) Profils
d’échantillonnage de coupure ao b1

MGF1| 10mHz | 5,024023.107% | —9,994976.101
Tsg =8 ms MGF2 | 100 mHz | 5,001408.1072 | —9,949986.10~1
MGF3 1 Hz 4,785979.1072 | —9,521402.10~"
MGF1| 10mHz | 2,506973.1073 | —9,974930.10~!
Trom =40 ms | MGF2 | 100 mHz | 2,451657.1072 | —9,754834.107!
MGF3 1 Hz 2,008486.1071 | —7,991514.1071

TaB. C.2 — Coefficients du filtre passe-bas du premier ordre pour les différents profils.

La transformation bilinéaire donne la fonction de transfert du filtre passe-haut numérique sui-

vante :
1
H(z)= [T ERTa - 2”52’5_”“* (C.9)
Apres simplification, la fonction de transfert devient :
ag + al.z‘l
Hz)= ———— .10
( ) by + bl.Z_l (C )
avec :
= (C.11)
a R e .
0 1+ 27Ey.Tpor
1
e — 12
a 14+ 27F9.Tpcr (C )
bo=1 (C.13)
1
by = (C.14)

1+ 27Fy.Trcr
La figure C.2 présente le schéma structurel de ce filtre et le tableau C.3 donne les valeurs des

coefficients du filtre.

C.4 Filtre passe-haut numérique du 2° ordre

La fonction de transfert d’un filtre passe-haut analogique du premier ordre est donnée par :

§2

Hs) = 14 92ms+ 52

(C.15)

En appliquant la transformation bilinéaire, la fonction de transfert du filtre passe-haut numérique

devient :

(i)

2rFy TpcR

H(z) = A T 5 (C.16)
14 2m. % + ( 2 )

Fo.Tpcr 2rFy. TpcR
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Annezxe C. Les filtres de mesure des paramétres relatifs au PCR

IN

=3}

] ouT

F1g. C.2 — Structure du filtre passe-haut numérique du premier ordre.

Périodes Fréquences Coefficients des filtres
d’échant. Profils de coupure ag al by
MGF1 | 10mHz | 9,994976.107" | —9,994976.107% | —9,994976.10~!
Tsg=8ms | MGF2 | 100 mHz | 9,949986.1071 | —9,949986.101 | —9,949986.10~!
MGF3 1 Hz 9,521402.1071 | —9,521402.1071 | —9,521402.10~1
MGF1| 10mHz | 9,974930.1071 | —9,974930.10~1 | —9,974930.10~ ¢
Trom =40 ms | MGF2 | 100 mHz | 9,754834.10~1 | —9,754834.1071 | —9, 754834.10~!
MGF3 1 Hz 7,991514.1071 | —7,991514.1071 | —7,991514.10~!

TaB. C.3 — Coefficients du filtre passe-bas du premier ordre pour les différents profils.
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g 2l

ouT

b, b,

F1G. C.3 — Structure du filtre passe-haut numérique du second ordre.

La fonction de transfert est la suivante aprés simplification :

ag + a1.z'1 + ag.z_2

H(z)= C.17
() by 4+ b1.z71 + by.z—2? ( )
avec !
1
ag = 3 (018)
1+4n.m.Fo.Tpcr + (27TF().TPCR)
1
ay = — 5 (019)
1+ 4r.m.Fo.Tpcr + (2nFy.Tpcr)
1
as = 5 (C.20)
1+ 4r.m.Fo.Tpcr + (2nFy.Tpcr)
bp=1 (C.21)
2. (1 + 2n.m.Fp. T
b= — U+ 2mmFoTror) (C.22)
1+4dr.m.Fo.Tpcr + (27 Fy.TecRr)
1
by (C.23)

1+ 4dr.m.FyTecr + (2nFp. Tpor)*

La figure C.3 montre le schéma structurel de ce filtre, dont les coeflicients sont présentés dans
le tableau C.4.
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Périodes Coefficients des filtres

d’échant. Profils ag a1 1 a2 \ b bo
MGF1 | 9,989954.101 | —1,997991 | = ap | —1,998995 | = aq
Tsp =8 ms | MGF2 | 9,900222.107! | —1, 980044 ag | —1,989997 | = ag
MGF3 | 9,065710.1071 | —1,813142 | = ag | —1,904280 | = aq
MGF1 | 9,949923.1071 | —1,989985 | = ag | —1, 994986 | = ag
Trom =40 ms | MGF2 | 9,515679.10™! | —1,903136 | = ag | —1,950967 | = ao
MGF3 | 6,386429.1071 | —1,277286 | = ag | —1,598303 | = qaq

TAB. C.4 — Coeflicients du filtre passe-bas du premier ordre pour les différents profils.




Annexe D

Description de la plate-forme
EXCALIBUR

Afin de valider 'ADPLL et les filtres de mesure, une plate-forme EXCALIBUR est utili-
sée. Cette plate-forme EXCALIBUR est fournie par Altera, et est particulierement adaptée au
développement de processeurs NIOS, qui peuvent étre synthétisés par 'outil de développement
Quartus II et embarqués dans le FPGA. Le FPGA disponible sur cette plate-forme est un APEX
EP20K200EFC484-2x [ALT04].

Le NIOS permet au concepteur de développer rapidement une application & base de proces-
seurs a l'aide d’outils adéquats. De ce fait, il peut prendre place dans la plupart des systémes sur
puce programmable (SOPC : System On a Programmable Chip). En effet, le NIOS s’adapte a
la. majorité des applications car il est paramétrable. Il dispose de plusieurs périphériques comme
PUART, le timer, des entrées/sorties paralleles, de la mémoire SRAM et FLASH. De part son
architecture fondée sur un processeur RISC 16 ou 32 bits, le NIOS est doté d’une grande puis-
sance de calcul car la plupart des instructions sont exécutées en un cycle d’horloge. Dans le cas
du EP20K200EFC484-2x, le NIOS peut étre cadencé jusqu’a 50 M H z, ce qui signifie qu’il peut
effectuer certaine opération en 20 ns. De plus, en utilisant le circuit FPGA le plus rapide de la
gamme APEX, c’est-a-dire en version APEX 1z, il peut fonctionner jusqu’a 80 M Hz. Mais le
NIOS peut aussi étre implanté dans une version plus récente de PAPEX, qui est 'APEX II, ou
un FPGA de la gamme supérieure, comme un CYCLONE ou un STRATIX.

La plate-forme EXCALIBUR dispose des éléments suivants :

— un APEX EP20K200EFC484-2x de 8320 cellules logiques, de 106496 bits de mémoire RAM

interne et d’un boitier FBGA de 484 broches,

— une horloge de 33,333 M H z fournie par un quartz,

— une mémoire FLASH de 1 Mo qui peut soit contenir le fichier de configuration qui sera

chargé par le controleur de configuration dans le circuit APEX lors de la mise sous tension,
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Annexe D. Description de la plate-forme EXCALIBUR

{JP11) configuration
40-pin header for 5.0 voit c"’}{f‘""-’"e’

rototype connector /
s )
{JP2) Ay Ve y P13
Jumper header 4 / L, WP13)
for configurafion /./ g%pmnhea:ge{ for
(SW8) controller c&nr\{gctggo otype
APEX device
é’;?ghcham ) (JP8)
{SWa) 3 e 40-pin header for
Configuration ' 3.3 volt prototype
controller connector
JT!_!;thhain
SWICH N (Y'])
En‘gg %\G < Osciliator
chain s\egiich

(JP10)
20-pin header for
3.3 volt prototype
connecior

)
N 14-pin header for
\ 3.3 volt prototype

(PMCJNZ} conngctor

FMC connector

{Us)
Clock distribution chip

(WP12)
14~pin header for 5.0 volt

w1 protolype connector
APEX
. X EP20K200E device
(PMCJN1) N (LED3)
PMC connector / Flash-byte LED
42}
SDRAM SODIMM
sacket

Fig. D.1 - Vue générale de Ila plate-forme EXCALIBUR wutilisant un APEX
EP20K200EFC484-2x.

soit étre utilisé par le NIOS comme mémoire & usage général et pour le stockage de données
non-volatiles,
— une mémoire SRAM de 256 Ko, servant de mémoire programme et de mémoire de données,
— un connecteur SODIMM de 144 broches pour recevoir une mémoire de 64 bits,
— deux connecteurs PCI 64 broches pour enfichage de cartes paralléles,
— un connecteur JTAG pour le téléchargement de la configuration de PAPEX,
— un port série RS-232,
— trois connecteurs 3,3 volts et trois connecteurs 5 volts constituants 40 broches d’entrées/sortie,
— un afficheur double 7 segments,
— deux LEDs,
— un block de 8 micro commutateurs,

— un circuit d’alimentation avec reset.
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Résumé : La nature asynchrone du flux transport MPEG-2 en télévision numérique nécessite
la transmission d’informations de I’horloge de 1’encodeur. Ces informations se présentent
sous forme de dounées numeriques appelées « program clock reference » (PCR) et insérées
dans les paquets de transport. Le décodeur au niveau du récepteur utilise ces informations en
association avec une boucie 4 verrouillage de phase pour reconstruire 1’horloge et se
synchroniser ainsi avec ’encodeur. Lors de leur transmission, les PCRs sont soumis a des
perturbations telles que par exemple les variations de délai dues au réseau. Ces perturbations
induisert notamment de la gigue et différentes dérives qui peuvent avoir un effet significatif
sur la qualité de la réception. La mesure de ces parameétres fait également souvent appel 8 une
PLL. Cette fonction est généralement constituée de composants analogiques qui présentent a
la fois une reproductibilité délicate et une contrainte pour la technologie d’implantation.

Le travail de thése présevté porte sur 1’étude et la caractérisation d’une fonction PLL
numérique associée a un ensemble de fonctions de mesure. Sa particularité est de permettre
une 1mplantation sur ces t=chnologies numériques y compris FPGA. Une étude portant sur
I’état de I"art des techuigees de synchronisation, et sur les techniques de génération d’horloge
les plus utilisées, met en &vidence les limites des systémes de synchronisation actuels. La
solution proposés utilise une boucle & verrouillage de phase totalement numérique (ADPLL).
Cela est rendu possible grice au remplacement de 1’oscillateur contrélé en tension par un
synthétiseur de fréquence original basé sur la génération d’un signal de fréquence ceutrale,
subissant un retard on ume avance de phase calibrés. L’architecture de synchronisation
proposée est modélisée pour déterminer la gigue intrinséque au synthétiseur et le
comportement de I’ADPLL en terme de stabilité et de bande passante. La solution est utilisée
dans un syst¢me de mesure des parameétres de gigue, erreur de fréquence centrale, et dérive
pour 1’¢valuation de la qualité de service en télévision numérique terrestre (DVB-T). La
solution, bien que travaillant a une fréquence centrale de 27 MHz, est totalement compatible
avec les technologies FPGA. Les performances principales obtenues sont une gigue
intrinséque faible (100 ps), I’indépendance de la PLL du temps d’arrivée des PCRs, la
portabilité de I’architecture et la possibilité d’intégration de plusieurs PLL dans un FPGA.

Mots clés : ADPLL, FPGA, mesures relatives au PCR, synthétiseur de fréquence, exploration
de ’espace de conception, qualité de service, MPEG-2, DVB.
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