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Résumé

Techniques de Réduction d’Ordre des Modeles de Circuits Haute Fréquence

Faiblement non Linéaires.

Le travail présenté dans ce mémoire concerne la modélisation systéme des circuits
conformant tétes d’émission et réception de télécommunications. Le premier chapitre sert a
mettre en évidence le besoin des modeles réduits, capables de caractériser de forme précise le
comportement des circuits et systémes, ainsi qu’a réviser 1’état de 1’art de ce domaine. Le
deuxiéme chapitre est consacré aux méthodes de réduction de modeles pour des circuits
pompés et non pompés, qui présentent un comportement entrée-sortie linéaire avec mémoire.
Ensuite, une technique de réduction pour des circuits pompés, faiblement non linéaires avec
mémoire est proposée dans le troisieme chapitre. Dans le quatriéme chapitre, les méthodes
développées sont appliquées a la modélisation d’une chaine d’émission et de réception.

Finalement, les conclusions et perspectives de ce travail sont présentées au dernier chapitre.

Mots-clefs: Simulation des systémes, RF et micro-ondes, translation de fréquence,
modeles réduits, tétes d’émission et réception, circuits pompés, comportement linéaire et

faiblement non linéaire, équivalent en bande de base.



Abstract

Model-Order Reduction Techniques for Weakly non Linear High Frequency

Circuits.

The work reported deals with system-level modelling techniques of microwave
circuits commonly employed in emission and reception telecommunications channels. The
need of reduced models for simulation of communication systems is discussed, and the state
of the art of this activity is summarized in the first chapter. The second chapter focus on
model reduction methods for pumped and non-pumped circuits exhibiting a linear input-
output behaviour. Then, in the third chapter, a model reduction technique for pumped weakly
non linear circuits with memory is presented. In the fourth chapter, the proposed methods are
applied to the modelling and simulation of a transmitter and receiver. Finally, the conclusions

and perspectives of this work are summarised.

Keywords: System simulation, RF and Microwaves, frequency translation, model
reduction, emission and reception channels, pumped circuits, linear and weakly non linear

behaviour, low-pas equivalent.
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Introduction Générale

La simulation des systemes de communication RF et micro-ondes rencontre un intérét
croissant ces derniers temps. La complexité de ce type de systémes est un obstacle important a
leur analyse. Plus particuliérement, l'analyse des circuits micro-ondes effectuant un
changement de fréquence excités par des signaux complexes peut s’avérer difficile et
demander des temps de calcul trés longs, a cause des grandes différences dans les échelles de
temps des signaux appliqués d’une part, et des effets de la mémoire du circuit d’autre part. Il
est donc nécessaire de développer des modéles d’ordre réduit capables de caractériser

précisément le comportement des circuits et systémes.

L’objectif de cette theése est de mettre au point des modeles réduits de circuits pour la
simulation systéme des ¢léments linéaires et faiblement non linéaires des tétes d’émission et
réception de télécommunications. Ces éléments sont notamment constitués par les mélangeurs
de réception et d’émission, par les modulateurs a plusieurs états de phase et d’amplitude et par

les amplificateurs de réception (LNA).

Dans ce travail, des techniques de modélisation pour des circuits pompés tels que les
modulateurs et les mélangeurs présentant un comportement linéaire et faiblement non linéaire,
ont été développés. Ces techniques, sont aussi valables pour des circuits non pompés, qui
constituent cas particulier de la méthode. Celle-ci a ét¢ appliquée a un modulateur
monolithique I-Q en bande K congu a Alcatel Space, et a un mélangeur réalisé en technologie
hybride. Afin de réduire le temps de calcul, des modéles équivalents en bande de base sont
aussi proposés. Ces modeles sont appropriés aussi bien pour des simulations en Equilibrage
Harmonique (EH) que dans le domaine temporel, avec des temps de calcul tres réduits,

permettant la simulation d'un systéme complet de communications.

Le mémoire de theése est organisé en quatre chapitres. Le premier chapitre sert a
introduire les définitions, idées et concepts fondamentaux utilisés dans le développement de
ce travail. De méme, le besoin des modé¢les réduits, capables de caractériser précisément le

comportement des circuits et systémes est discuté et 1’état de 1’art de ce domaine est parcouru.
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Le deuxiéme chapitre est consacré a la description des techniques de réduction de
modeles pour des circuits qui présentent un comportement entrée-sortie linéaire (circuits dits
"LIT") et pour des circuits qui présentent aussi une translation de fréquence (circuits dits
"LVT"). L’application de ces techniques est illustrée grace a différents cas pratiques,

notamment a un modulateur monolithique I-Q fonctionnant en bande K.

La généralisation des méthodes présentées dans le chapitre précédent au cas des
circuits avec un comportement entrée-sortie faiblement non linéaire est décrite dans le

troisiéme chapitre.

Dans le quatrieme chapitré, les méthodes de réduction de modeles sont illustrées a
travers leur application a la modélisation et a la simulation de deux cas pratiques de tétes

d’émission et réception de télécommunications.

Enfin, la conclusion présente le résumé des différents résultats obtenus dans cette

these et les perspectives et développement futur de ce travail.

20



Chapitre 1
MODELISATION ET SIMULATION DES
SYSTEMES DE COMMUNICATION :
INTRODUCTION ET FONDEMENTS
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1.1. Introduction [1] [2]

Cette these est dédié au développement et application des techniques de modélisation
de circuits haute-fréquence adaptées a la simulation des systemes complets de
communication. En particulier, des techniques dites de réduction d’ordre vont étre employées
afin d’obtenir des modé¢les réduits des circuits. La réduction de ’ordre d’un modéle permet
d’aboutir a des mod¢les souples et précis pour la simulation au niveau du systéme et, a la
différence des approches boite-noire, offrent un lien entre les niveaux de description du circuit
et du systeme qui peut étre trés utile lors de la conception et vérification des circuits et

systemes.

Le terme systéme, en lui-méme, n’a pas une définition rigide et dans la pratique est
appliqué pour représenter des niveaux trés différents d’intégration, de complexité et
d’interaction des circuits. Dans un sens simple, le systéme consiste en I’interconnexion et
I’interaction de plusieurs circuits électriques. Dans un sens plus général, comme dans les
systémes de communication, le terme systéme peut se référer a un niveau de complexité plus
important : circuits de basse et haute fréquence de 1’équipement portable, de la station base et
le modele du lien entre les deux. D’autres exemples de systeémes de communications peuvent

étre:

Réseau global de communications.

Satellite de communications géosynchrone.

Systéme terrestre de transmission de micro-ondes.

Modem intégré dans un PC.

L’évaluation de la qualit¢ d’un systéme générique de communications comporte le
calcul de diverses figures de mérite, comme le TEB (Taux d’Erreur Binaire) ou le RSB
(Rapport Signal Bruit), gain du systéme, distorsion générée par I’intermodulation et les
harmoniques du signal, etc. La valeur de ces figures de mérite est déterminée par la distorsion
linéaire et non linéaire introduite par les filtres, les amplificateurs, mélangeurs, etc., ainsi que
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par D’effet des sources de bruit. On peut caractériser le systéme par mesure du systéme
physique ou a I’aide d’outils de simulation. La simulation du systéme requiert normalement
des modeles simplifiés des blocs fonctionnels capables de reproduire le comportement des
circuits modulateurs, mélangeurs, amplificateurs, filtres, etc. Un exemple de modele
comportemental peut étre la fonction de transfert d’un filtre. L’utilisation des modé¢les
simplifiés est impérative a cause de la complexité¢ de 1’analyse du systéme. Le résultat de la
simulation est une estimation du comportement du systéme, dont la précision dépend de la
méthode d’analyse et de la qualit¢ des modeles. Souvent cette estimation n’est pas
suffisamment concluante, due a la simplification excessive des modéles, mais ces résultats
sont néanmoins acceptés du fait de la difficult¢ de simuler des systémes complets a partir de

la description de chaque circuit, qui donnerait des résultats de simulation plus précis.

1.I.1. Méthodes d’Evaluation de Systémes de Communication

En général, on peut classifier les méthodes d’évaluation des systémes de

communication de la facon suivante :
- Calculs analytiques a 1’aide d’expressions mathématiques [3].
- Simulation au niveau de la forme d’onde [3] [4] [5].
- Implémentation de prototypes et mesure du hardware.

Cette classification n’implique pas que les trois méthodes soient exclusives I'une de
I’autre. En fait, la meilleure approche pour aboutir & un systéme est généralement une

combinaison des trois.

Les techniques analytiques utilisent modeles simplifiés et fournissent, de fagon tres
directe, diverses relations entre la qualité¢ de fonctionnement du systéme et les parametres de
conception. Elles sont utiles aux premiéres phases de la conception, mais il est extrémement
difficile d'évaluer la qualit¢ des systétmes de communications complexes en utilisant
seulement des techniques analytiques, excepté pour quelques cas idéalisés et généralement

trop simplifiés.
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Les techniques d’évaluation basées sur la mesure de prototypes sont des méthodes trés
précises mais, généralement, trés coliteuses en termes de temps et d’équipement nécessaire.
Elles sont utiles dans les derniéres phases de la conception, quand les choix de conception

sont limités a un petit sous-ensemble de possibilités.

Dans les approches basées sur la simulation, les systémes peuvent étre modélisés au
niveau de détail que 1’on souhaite et il est possible d’explorer de facon plus fine I’espace de
conception (les diverses possibilités). Avec ce type d’approche on peut combiner des modeles
mathématiques et empiriques et incorporer, dans 1’analyse et la conception, les signaux et
caractéristiques mesurées des dispositifs. Les formes d’ondes simulées peuvent étre utilisées

aussi comme signaux de test pour vérifier la fonctionnalité du circuit fabriqué.

Ainsi une approche basée sur la simulation peut étre utilisée pour créer un
environnement de prototypage rapide pour analyser et concevoir systémes de communication
et traitement du signal. Dans cet environnement les modeles de type logiciels peuvent étre
combinés avec des données du matériel et de signaux réels afin de réaliser, de fagon précise,

les conceptions au meilleur cotit de développement.

Le principal inconvénient de I’approche basée sur la simulation est qu’elle peut avoir
un colt de calcul tres élevé. C’est pour cela que la mise au point de modeles réduits et a la

fois précis, est nécessaire et constitue 1’objectif de cette these.
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1.II. Simulation de Systemes de Communications [2]

On peut définir la simulation comme une méthodologie d’évaluation des propriétés
d’un systéme. On a déja remarqué dans la section précédente, que la simulation des systémes
est un outil trés important et nécessaire pour réduire le colt de conception et développement.
Grace a la simulation, il est possible de connaitre le comportement, caractéristiques et qualité
du systéme, sans la nécessité de I’implémenter physiquement au préalable. En conclusion,
comme nous allons le montrer en § 1.I1.1., la simulation est un outil d’aide au cours du

processus de conception.

Le probléme de la simulation des systémes est, comme on 1’a déja dit, que les modéles
utilisés sont, en général, trop simplifiés a cause du colit de calcul associ¢ a la simulation de
modeles précis des divers circuits qui forment le systeme. Il faut tenir compte que la
caractérisation du TEB ou du RSB, requi¢rent des temps de calcul trés longs, car le degré
d’exactitude des résultats est proportionnel au temps simulé. Il faut alors implémenter des
modeles simplifiés pour réduire au maximum ce temps de simulation. Cette simplification
peut altérer la qualité des résultats obtenus. Alors ’objectif s’est récemment focalisé sur
I’obtention de mode¢les qui donnent lieu a des temps de calcul faibles et a des résultats
suffisamment réalistes. Cependant, il faut considérer qu’il ne sera pas possible d’obtenir un
modele qui reproduit exactement le comportement d’un systéme réel. On trouvera toujours
des effets qui ne sont pas directement caractérisables comme par exemple le comportement

non stationnaire au cours du temps.

1.IL.1. Application de la Simulation a la Conception des Systemes de
Communications

La simulation peut jouer un role important dans toutes les phases du développement
des systemes de communications, depuis les premieres étapes conceptuelles, jusqu’aux

dernicres étapes de réalisation de test et de mise en oeuvre du systéme.
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Le processus de conception commence généralement par la phase de spécifications au
plus haut niveau. Ces spécifications peuvent étre, par exemple, le RSB ou la distorsion de
signal accumulée. Normalement il y a des facteurs, comme la largeur de bande, le gain,
I’adaptation, la distorsion par intermodulation ou le bruit des différents circuits qui
influencent de maniére différente les performances du systéme. En général, il faudra établir un
certain type de compromis entre spécifications et performances aussi bien au niveau des
circuits que du systéme. Le concepteur de systémes partira d’un systéme candidat ainsi que
d’une liste de parametres de conception. Pendant les premicres étapes de la conception des
estimations préliminaires de la dégradation et du RSB, etc. seront obtenues a partir de
modeles simplifiés des sous-systémes mis en jeu dans cette premiere conception du systéme.
Si les résultats de cette analyse sont satisfaisants, on peut passer a la phase suivante du
développement. Si ce n’est pas le cas, on peut changer la topologie du systéme candidat ou les

parametres de distorsion.

La phase suivante consiste a concrétiser les spécifications pour les sous-systémes et
composants, et a vérifier la distorsion des signaux. Les simulations jouent un rdle tres
important dans cette étape. Par exemple, il est possible de vérifier la distorsion introduite par
un élément du systéme ou estimer les marges qui permettraient de relacher les contraintes sur
un autre composant. La simulation est flexible et constitue souvent la seule méthode pratique
pour faire ce type d’analyse et établir des spécifications détaillées pour le développement de

I’équipement.

L’étape initiale dans le développement matériel consiste a réaliser et tester les
composants ou le sous-systémes. Les caractéristiques mesurées des prototypes obtenus sont
utilisées pour vérifier la qualité du systeme. Dans ce cas, la simulation du systéme est faite en
utilisant les modeles des circuits réalisés physiquement couplés a ceux restant encore a
développer. Si les résultats de simulation sont satisfaisants on peut construire les circuits qui
restent a implémenter a fin de tester le premier prototype matériel du systeéme intégré complet.
En fonction des résultats du prototype, les spécifications ou certains éléments pourront étre

réajustés.

Le modeéle complet du systéme obtenu est validé par comparaison des résultats de la

simulation avec celles de la mesure du prototype matériel implémenté. Si le modele est
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suffisamment précis, il pourra étre utilis€ postérieurement afin de tester ou d’évaluer le

comportement du systéme dans différentes conditions.

1.I1.2. Techniques de Simulation [6] [7]

Les différents sous-ensembles d’une chaine d’émission/réception correspondant a une
liaison de communication numérique, peuvent étre analysés et congus a 1’aide de logiciels de
simulation différents, selon les fonctionnalités et régimes de fonctionnement de ces circuits. 11

est facile de distinguer trois types de sous-ensembles :
- Les circuits fonctionnant en bande de base.
- Les circuits radiofréquences ou micro-ondes fonctionnant en régime linéaire.
- Les circuits radiofréquences ou micro-ondes fonctionnant en régime non linéaire.

A cette classification, il faut ajouter les simulations permettant d’étudier
simultanément le sous-ensemble en bande de base et la chaine d’émission/réception hautes
fréquences. Les moteurs de simulation utilisés en général dans les simulateurs commerciaux
et particulie¢rement dans le cas du simulateur utilisé dans cette thése (ADS de Agilent
Technologies), permettent d’analyser tous les circuits décrits précédemment. Ces moteurs

sont les suivantes :

Analyse en régime continu (DC).

- Analyse en régime alternatif (AC).
- Calcul des paramétres S.

- Equilibrage Harmonique (HB).

- Analyse en régime transitoire.

- Simulateur d’enveloppe.

- Analyse flots de données. (data flow).
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Les outils mathématiques classiquement utilisés pour 1’analyse des circuits
fonctionnant en régime non linéaire peuvent étre analytiques, a partir de fonctions non-
linéaires quelconques, les séries de puissances, séries de Volterra [8] (principalement utilisées
pour les circuits faiblement non linéaires et fonctionnant avec plusieurs porteuses), etc. Les
méthodes numériques de résolution du systéme sont, en général, des algorithmes de résolution
des équations différentielles du systéme dans le domaine du temps. L’utilisation de
I’équilibrage harmonique est trés spécifique aux circuits RF et micro-ondes. Finalement, les
méthodes de transitoire d’enveloppe peuvent étre adaptées, sous certaines conditions sur les
signaux de modulation par rapport aux signaux porteuses, aussi bien aux circuits haute-

fréquence qu’aux systémes.

De facon synthétique, on peut dire que I’analyse temporelle donne les résultats les plus
complets en terme de grandeurs calculables, puisqu’elle permet d’étudier les réponses d’un
circuit en régime transitoire et en régime établi. L’¢équilibrage harmonique utilise, dans la
méme analyse, le domaine temporel et le domaine fréquentiel, et ne permettra donc d’obtenir
que des mesures du circuit fonctionnant en régime établi sous excitation d’un nombre limité

de tons. Par contre, cette dernie¢re méthode de simulation est beaucoup plus rapide.

1.11.2.1. La Simulation Temporelle

En général, les non-linéarités caractérisant un ¢lément non linéaire sont définies dans
le domaine temporel. La simulation temporelle permet donc, a partir de la connaissance de ces

équations, de déterminer les réponses du circuit en fonction du temps.

Il s’agit d’une méthode trés performante, dans la mesure ou les circuits sont a
transitoire court. En hautes fréquences, et particulicrement en hyperfréquences, le régime
transitoire est long devant la période des signaux, et particulierement devant le signal de la
fréquence porteuse, ce qui induit des temps de calcul importants pour obtenir des résultats
suffisamment précis. Cependant le fait que I’intégration temporelle directe doive toujours
passer par le régime transitoire avant d’atteindre le régime établi est un inconvénient lorsque
I’on ne s’intéresse qu’a ce dernier, surtout lorsque le transitoire est long devant la période du
signal [9]. En revanche, la simulation temporelle permet de déterminer la réponse d’un circuit

a une excitation complexe.
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Cette simulation débute par une analyse DC permettant de connaitre les conditions

initiales, puis repose sur la résolution des lois de Kirchhoff dans le circuit a étudier.

1.I1.2.2. L’Equilibrage Harmonique

Pour comprendre I’intérét de 1’équilibrage harmonique, il faut donner quelques
remarques préliminaires. La représentation des éléments linéaires, comme par exemple les
réseaux linéaires de filtrage, adaptation, etc. qui sont formés par €léments a parametres
concentrés et distribués (lignes de transmission), se fait trés facilement dans le domaine
fréquentiel [10]. Les signaux d’excitation sont souvent périodiques ou quasi-périodiques, ce

. s . , ., 4 Ey4 /4 :
qui permet d’envisager une décomposition sur une base de fréquences, ’état électrique du
circuit étant alors une superposition des états électriques considérés sur chacune des

fréquences de base.

Le principe de base de I’équilibrage harmonique est de décomposer le circuit a étudier
en sous-circuits linéaires et sous-circuits non linéaires (Figure 1.1). Un sous-circuit linéaire ne
comprendra que des éléments pouvant €tre considérés comme lin€aires et sera étudié¢ dans le
domaine fréquentiel. Un sous-circuit non linéaire ne comprendra que des éléments non

linéaires et sera ¢tudié dans le domaine temporel.

L
E(w)— Partie Linéaire Partie Non Linéaire
Ly
E\(w)—
Domaine fréquentiel Domaine temporel

Figure 1.1 : Décomposition utilisée dans [’analyse par équilibrage harmonique.

Il sera donc nécessaire d’utiliser, dans 1’équilibrage harmonique, une transformée de Fourier
harmonique. A D’interface entre les deux parties linéaire et non linéaire du circuit, et aprés
transformation de Fourier, les lois de Kirchhoff doivent étre satisfaites pour que la solution
soit valable. Une représentation fréquentielle des courants de tous les noeuds du circuit est
calculée. Selon la loi de Kirchhoff, la somme des courants doit étre nulle. Une fonction
d’erreur est calculée a partir de la somme des courants, permettant d’ajuster les tensions si

besoin est. Si I’algorithme converge (c’est-a-dire si la fonction d’erreur conduit a une valeur
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prédéfinie), ’amplitude et la phase de la tension correspondante seront une approximation du
régime établi. Un processus itératif permet de modifier les conditions initiales, jusqu’a

I’obtention de la solution.

Contrairement a [’analyse temporelle, 1’équilibrage harmonique fait appel a un
processus de convergence, dont on peut modifier les paramétres. La conséquence de cela est
que I’obtention de la solution, méme si elle existe, n’est pas assurée. D’autre part, il est
possible d’obtenir des solutions mathématiques qui n’ont pas une réalité physique. Il est donc
nécessaire de réaliser I’analyse de stabilité¢ des solutions obtenues a fin de garantir sa validité

[11][12] [13][14].

Les étapes de I’analyse par équilibrage harmonique sont les suivantes :

Une analyse DC préliminaire permet d’avoir une valeur initiale pour les potentiels

aux différents nceuds du circuit.

- Les courants entrant dans les éléments linéaires sont calculés dans le domaine

fréquentiel.

- Les courants entrant dans les éléments non linéaires sont calculés dans le domaine

temporel.

- Une transformée de Fourier rapide (FFT) permet de comparer les courants au point

de raccordement des sous-circuits linéaires et des sous-circuits non linéaires.

- En fonction de Derreur générée, les potentiels aux nceuds sont modifiés

(rebouclage de I’algorithme au point 2).

Cette méthode de simulation, a I’inverse de la méthode de I’intégration temporelle
conduisant a une suite d’équations faiblement couplées les unes aux autres, donne un systéme
d’équations fortement couplées, dépendant du nombre de raies considérées dans le signal. La
limitation de cette méthode réside dans le nombre de raies représentant le signal d’entrée.
L’équilibrage harmonique permet donc une analyse fréquentielle en régime établi pour des

circuits non linéaires, le signal d’excitation ne pouvant étre qu’un signal multi-tons.
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1.11.2.3. La Simulation d’Enveloppe [15]

La simulation de type équilibrage harmonique permet de prendre en compte les

phénomeénes non linéaires mais avec plusieurs contraintes :
- Le résultat est obtenu en régime établi.

- Le résultat provient d’une convergence plutét que d’un calcul exact, et cette

convergence dépend de nombreux parameétres fixés.

- L’excitation est limitée a un ensemble de sources sinusoidales décrites dans le

domaine fréquentiel.

La simulation temporelle de type Spice permet d’introduire des signaux complexes
comme sources d’excitation, puisque la description se fait directement dans le domaine
temporel. La solution est obtenue par résolution numérique des équations intégro-
différentielles classiques. L’inconvénient majeur de ce type de simulation est que le pas
temporel nécessaire a la simulation doit permettre d’échantillonner correctement le signal de
plus haute fréquence présent dans le circuit, ce qui conduit & des temps de simulation

rédhibitoires.

La simulation d’enveloppe apporte une solution aux problémes difficilement solvables
par d’autres méthodes, et en particulier la simulation des systémes de communications sans
fil, qui présentent la double caractéristique de posséder des signaux modulants complexes et

des fréquences porteuses ¢élevées.

1.I1.2.3.1. Principe Théorique

Le principe de base de la simulation d’enveloppe consiste a dissocier les techniques
d’analyse utilisées pour les fréquences porteuses et les signaux modulants. De fagcon générale,

tout signal modulé peut s’écrire sous la forme suivante :

W(t) = SR@OVK (t)e-’””] [1.1]

ou Vi(?) est le grandeur complexe, que I’on décompose en deux termes en quadrature :

Ve (£) =V, (£)+ Ve (2) [1.2]
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avec Vil(t) et V(t) deux signaux temporels réels.

La principale limitation de 1’équilibrage harmonique est que le terme Vj(¢) est une
constante et ne posséde plus aucune dépendance temporelle. L’expression du signal modulé
v(f) met clairement en évidence la forme temporelle de 1’enveloppe de chacune des porteuses
¢lémentaires. L’information, qui est un signal bande étroite, sera ainsi traitée dans le domaine
temporel. Les fréquences porteuses seront traitées avec une méthode d’équilibrage

harmonique dans le domaine fréquentiel.

Pour illustrer ce principe, considérons le cas d’une simple capacité. La relation

différentielle entre le courant traversant la capacité et la tension a ses bornes s’écrit :

()= )
i(r)=C " [1.3]

Appliquons aux bornes de cette capacité un signal d’excitation complexe v(f) comme la

montrée dans 1’équation [I.1] et le courant se met alors sous la forme :

i(r) = cz{dVd_t(fh o, (t)}ew SWAOE [14]

ce qui fait clairement apparaitre que chaque terme /x(¢) est composé d’un terme en régime

¢établi analysé dans le domaine fréquentiel (jowiVi(f)) et d’un terme transitoire analysé dans le

dans le domaine temporel : q
t

Le résultat de 1’analyse est un spectre composé des fréquences élémentaires d’analyse

dont I’amplitude et la phase varient au cours du temps.
Deux types d’interprétations sont alors possibles :

- On peut connaitre a un instant #y I’amplitude et la phase de chaque composante du

spectre.

- On peut également, pour une fréquence f; fixée, connaitre la variation temporelle
de ’amplitude et de la phase et, par transformation de Fourier, obtenir 1’occupation

spectrale autour de f).
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1.11.2.3.2. Dimensionnement de I’analyse

L’analyse d’enveloppe étant une simulation mixte temps/fréquence, les parametres

devront préciser :

L’instant de début (Z4eput) €t I'instant de fin (ts,) d’analyse, ainsi que ’incrément de
temps A¢ pour ce qui concerne 1’analyse temporelle. Le fait que Az soit choisi pour
¢chantillonner le signal modulant plutdt que la porteuse permet de gagner plusieurs

ordres de grandeurs (en termes de temps de calcul) par rapport a une simulation de

type Spice.

Les fréquences porteuses, ainsi que le nombre d’harmoniques pour chacune

d’entre-elles pour ce qui concerne 1’analyse fréquentielle.

L’impact de ces parameétres sur les résultats de simulation est le suivant :

La bande de fréquence d’analyse B autour de chaque fréquence porteuse

. . . . 1
¢lémentaire est fixée par le pas temporel de la simulation A¢. Elle vaut B =+—

2At°
L’écart entre deux points d’analyse en fréquence R de la densité spectrale autour
de fy est inversement proportionnel a la longueur temporelle du signal d’excitation.
1
Ona: R=——.

Z’ﬁn - tdcbut

1.11.2.3.3. Résultats

Les résultats fournis par I’analyse d’enveloppe sont, de facon générale, la réponse du

circuit ou du systéme a I’excitation, avec ceci de particulier que I’on dispose d’informations a

la fois dans le domaine du temps et de la fréquence :

Dans le domaine du temps, on peut tracer des signaux transitoires (temps
d’accrochage d’une PLL, etc.) ou des signaux en bande de base (diagramme de
I’ceil, trajectoire, constellation, etc.) permettant des mesures simples de taux

d’erreur.
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- Dans le domaine de la fréquence, on observe essentiellement des spectres, sur
lesquels on peut faire des mesures de puissance intégrée, permettant d’obtenir par

exemple les niveaux de réjection des canaux adjacents.
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1.II1. Concepts de base de la Mod¢lisation des
Systemes [2]

Conceptuellement il n’y a pas différence entre modélisation dans le but de I’analyse
analytique ou la simulation numérique. Dans la pratique, la plus grande différence réside dans
le niveau de complexité¢ et la précision des modeles employés. Dans les approches
analytiques, généralement, des modeles idéalisés sont utilisés afin de simplifier les calculs.
Dans le cas des simulations numériques il est possible de s’appuyer sur de modeles plus
complexes et réalistes, mais au prix d’un coit de calcul plus important. Il faudra alors réaliser

un compromis entre la précision du modele et le cout de calcul.

La notion d’exactitude de la modélisation n’est pas restreinte aux boites ou aux
fonctions individuelles. Cette notion existe a tous les niveaux de description du systeme. En
effet un systeme en lui-méme n’est pas uniquement défini. Il peut étre constitué¢ de sous
systémes différents. Chaque sous-systéme est généralement représenté graphiquement par un
ensemble d’autres sous-systémes interconnectés, typiquement appelé schémas blocs.
Conceptuellement, chaque bloc peut étre considéré un sous-systéme et représenté par son

schéma bloc. Cette processus peut étre itéré jusqu’a trouver des blocs irréductibles.

La conséquence de I’expansion de blocs est que la description d’un systéme complet
peut étre visualisée comme un diagramme en forme d’arbre. Dans notre cas nous supposons
que les arbres se développent depuis leurs racines dans le sens « haut vers bas ». Ainsi les
modeles preés de la racine sont des modeles de haut niveau alors que ceux loin de la racine
sont des modeles de bas niveau. L’implémentation d’un modéle de haut niveau est peu (ou
pas) reliée a la modélisation physique détaillée. Ce type de modeles est appelé typiquement
comportemental. Le modele classique de haut niveau est la fonction de transfert
correspondant a un filtre qui prend compte le comportement entrée-sortie du circuit, sans faire
référence explicite a sa forme physique. Typiquement ce type de modéles est appelé
« modeles boite-noire ». Toutefois, un modele « bas niveau » est formé par la description
détaillée des éléments physiques qui forment le systéme. La Figure 1.2 montre un exemple

d’expansion en forme d’arbre d’un systéme.
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Niveau 0

Niveau 1 Niveau 1 Niveau 1
v ' }
Niveau 2 Niveau 2 Niveau 2
‘ ! }
Niveau 3 Niveau 3 Niveau 3

Figure 1.2 : Structure en forme de diagramme de blocs correspondant a un systeme de
communications.

La boite du niveau 0 correspond au systéeme complet. Les boites du niveau 1, correspondent,
en général, aux modeles de type comportamental. Chaque boite de cette niveau peut
représenter, par exemple, un amplificateur, un modulateur etc. Les boites du niveau 2 peuvent
correspondre aux modeles électriques équivalents de chaque boite du niveau 1. Finalement,
les boites du niveau 3 peuvent correspondre aux modeles basés en €quations qui donnent le
comportement physique (équations de conservation de la charge, de Poisson, etc.) de chaque
composant (comme les résistances, capacitances, inductances, diodes, transistors...). Cette
classification n’est pas fixée et peut étre différente par rapport au degré de description des
modeles de chaque niveau, par rapport au nombre de niveaux, etc. Il est important de
remarquer ici, que le colt de calcul des modéles augmente avec le nombre de niveaux a cause

de leur complexité croissante.

1.III.1. Modé¢lisation des Systémes

Dans le cas de ce travail, nous appelons systéeme a un lien de transmission. C’est en
réalité un sous-systeme. Ce lien, au niveau plus haut de description, peut étre représenté par
un diagramme de blocs de sous-systemes. Le modéle sera plus exact si, déja au niveau
topologique, le diagramme de simulation est similaire au systéme physique en lui-méme.
Nous avons noté 1’intérét d’utiliser modéles de haut niveau, a cause de leur colt de calcul

réduit. Toutefois, il est possible de réduire ce colt de calcul si a chaque différent niveau on
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utilise seulement un sous-ensemble des blocs des sous-systemes. De cette fagon, en
simplifiant le modele au niveau topologique, on peut réduire nettement le colt de calcul. Des
exemples de ce type de simplification sont 1’omission des blocs qui correspondent aux
fonctions de synchronisation, ou des blocs convertisseurs de signaux analogiques a signaux
numériques (A/D) etc. Il faut tenir compte de qu’un certain degré de approximation est

toujours présent. Alors la réduction de la complexité du systeme peut s’avérer tres appropriée.

1.II1.2. Modélisation des Composants

En suivant les idées présentées précédemment, au niveau de systéme nous appelons
composant les blocs individuels qui définissent la configuration du systeme. De ce point de
vue le modele idéal d’un composant est le modele de type «fonction de transfert », qui
caractérise a chaque moment la sortie du composant en fonction de son entrée, sans donner

information sur les signaux présentes dans I’intérieur du composant.

L’implémentation de ce type de modeles peut tre réalisée de fagons treés diverses.
Normalement on commence en supposant que le comportement du sous-systeme est idéal et
plus tard, on incrémente le degré d’exactitude jusqu’a arriver au niveau désiré. Le modéle
peut étre basée sur des mesures ou pas, et le degré d’exactitude sera, en général, le plus
approprié¢ pour chaque cas particulier (normalement on arrive a avoir un compromis entre la

précision du modele et le temps de simulation).

1.II1.3. Erreurs et Validation des Modéles

L’utilit¢ d’un modele est directement reliée a son exactitude. Une mesure de cette
exactitude peut étre le degré de similitude entre les résultats de simulation du mode¢le et les
résultats provenant de la mesure du systéme physique. L’exactitude est limitée par les erreurs

commises dans le processus de modélisation au niveau du systéme ou du composant.

Les erreurs au niveau du systéme peuvent étre occasionnées par divers facteurs. Un
d’entre eux peut étre que la topologie du diagramme de simulation ne corresponde pas
exactement au systeéme physique (par exemple, pour simplifier et réduire le temps de
simulation). Une autre source de erreurs consiste a supposer que certains facteurs dégradants

des signaux, comme par exemple le bruit de phase des oscillateurs, est négligeable. Cette
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erreur provenant (par exemple) des oscillateurs d’une chaine de communications, peut étre
important dans la caractérisation des effets de distorsion du signal du systéme. Autres facteurs
dégradants sont le bruit généré par les amplificateurs ou le fait de considérer négligeables les

effets de mémoire ou des non-linéarités etc.

Au niveau de la modélisation des composants, les erreurs sont normalement associées
a la simplification des mod¢eles déterminés par les équations correspondants a leur
comportement physique. La régle a suivre est généralement la simplification du modele

jusqu’a arriver au degré désiré de précision.

Il faut souligner que la validation des composants n’assure pas la validation du
systtme complet, a cause des erreurs précédemment mentionnées provoquées par les
simplifications faites a niveau du systéme ou pour les différences de topologie du systéme
simulé. Alors, premiérement, il est nécessaire de faire la validation au niveau des sous-
systémes et finalement au niveau du systéme en reliant tous les éléments ou composants.
Dans ce cas 1’obtention de mode¢les réduits est trés importante a cause du grand cotlt de

simulation d’un systéme complet en utilisant modeles de bas niveau pour chaque composant.
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1.IV. Techniques de Mod¢lisation Pour la Simulation

des Systémes

Dans cette section nous allons présenter quelques techniques de modélisation et de
réduction de modeles qui ont constitué le point de départ de notre travail. Dans § 1.IV.1. Nous
expliquons briévement la modélisation boite noire et dans § 1.IV.2. On traite les techniques

de réduction d’ordre des modéles des circuits micro-ondes.

1.IV.1. Modg¢les Boite Noire [6]

La modélisation boite noire, aussi appelée modélisation comportemental, est une
approche mathématique qui relie les entrées et sorties du systéme a modéliser en faisant

abstraction des connaissances physiques sur la dynamique interne du systéme.

Pour obtenir la représentation boite noire d’un systeme donné (Figure 1.3), il faut
déterminer la sortic y(¢f) en fonction du signal d’entrée x(f) sans le passage par des

représentations topologiques intermédiaires.

x(?) y(0)

Figure 1.3 : Représentation boite noire d’un systeme.
Cette caractérisation du systéme fait ensuite I’objet d’une introduction dans les
simulateurs dans le but d‘analyser le fonctionnement du systéme soumis a des excitations plus

ou moins arbitraires.

Des modeles comportementaux pour des chaines de communication I-Q peuvent étre
obtenus a partir des mesures, comme il est montré dans [16]. Le modéele est implémenté en

caractérisant les filtres équivalents en entrée I-Q et en faisant la translation de fréquence de
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facon idéale. Ce technique de modélisation donne des modeles adaptés a la simulation des

systémes, mais sont limités par le type de mesure dans lesquels sont basés.

Normalement, afin de caractériser a la fois la mémoire et la non-linéarité des circuits
faiblement non linéaires, on peut utiliser les séries de Volterra. Strictement elles conduisent a
un modele boite noire, mais a cause de la difficulté d’obtention des termes d'ordre supérieur,
ce type de techniques peuvent étre aussi employées dans le cadre de la réduction de modeles

d’ordre réduit, comme nous allons voir dans § 1.IV.2.2.1.

Une activité importante se déroule dans les derniéres années pour aboutir a des
modeles boite-noire d’amplificateurs de puissance. Le comportement fortement non linéaire
de ces circuits et les effets importantes de mémoire font de ce type de modélisation un

important sujet d’étude, encore tres ouvert [17] [18].

1.IV.2. Techniques de Réduction d’Ordre des Modcles

Notre travail repose sur le développement des modeles d’ordre réduit. La perspective
de produire des modeles réduits a partir de I’analyse détaillée des blocs composants est
attrayante parce que de cette fagon, peut étre évaluée l'influence des effets de second ordre
des dispositifs ou des composants parasites sur le fonctionnement du systéme global. C’est
alors nécessaire de produire des modeles de complexité réduite en incorporant effets au
niveau du transistor, mais valables pour la simulation au niveau systéeme. Ces simulations
caractérisent le comportement correspondant aux designs qui sont trop compliquées pour étre

analysés au niveau des composants.

Les mode¢les réduits sont obtenus a partir du systéme original et a cause de ca, la
réduction peut obtenir et exploiter des informations sur la structure interne du systeme et par
conséquent, les modeles résultants peuvent inclure I’influence des effets compliqués de

deuxiéme ordre [19].

1.IV.2.1. Techniques de Réduction pour des Systemes Passifs

Les techniques de réduction de modeles pour des systémes passifs sont tres
importantes du fait des dimensions et de la complexité trés importante des systémes

d’équations mis en ceuvre dans les circuits a constantes distribuées. D’autre part, les sous-
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circuits linéaires des systemes de communications sont responsables de la plus grande partie
du temps de simulation consumé. C’est pour cela que la réduction d’ordre permet d’obtenir
une description des parties linéaires d’un circuit non linéaire compatible avec des simulations
temporelles efficaces. Dans [20] I’auteur expose les idées principales des techniques de
réduction de modé¢les pour des systémes dynamiques linéaires. Elles sont basées sur les sous-
espaces de Krylov (processus de Lanczos) et 1’utilisation de ces techniques est mise en ceuvre
dans la simulation de circuits linéaires de type RLC et linéarisés. La possibilité d’assurer la
stabilité et passivité des modeles est décrite dans la technique appelée PRIMA [21]. Cette
méthode est utilisée pour obtenir macro-modeéles d’ordre réduit et passifs de systémes
linéaires de type RLC et a ét¢ utilisée dans [22] pour obtenir modeles de petite taille de
systémes ¢lectromagnétiques comme des antennes, des interconnections de haute vitesse, des

guides d’ondes, etc.

Finalement il faut remarquer que dans notre cas nous avons utilisé des techniques
d’identification des systémes dans le domaine de la fréquence [23] pour obtenir des modéles

réduits de circuits linéaires ou linéarisés.

1.IV.2.2. Techniques de Réduction des Systemes Non Linéaires

Dans cette sous-section nous citons quelques méthodes d’analyse et de modélisation
des systémes non linéaires. Nous allons diviser ces techniques en deux parties. Dans la
premicre nous présentons les techniques basées sur les séries de puissance généralisées et les
séries de Volterra pour les circuits faiblement non-linéaires. Dans la deuxiéme nous
présentons diverses techniques de réduction de modéles, sur lesquelles nous avons basé notre

travail.

1.IV.2.2.1. Techniques Basées sur le Développements en Séries de Puissance et Volterra

Une technique basée dans le développement en séries généralisées de puissance des
non-linéarités a ¢été présentée dans [24]. Cette technique est valable pour des circuits
analogiques non linéaires comme lesquels, par rapport au signal d’oscillateur local, travaillent
en régime de grand signal (mélangeurs...) et opére complétement dans le domaine de la

fréquence.
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D’autre part les séries de Volterra peuvent étre utilisées pour modéliser des effets des
non-linéarités a mémoire comme dans [25] par exemple, ou on montre un modele non linéaire

pour un diode PIN basée dans la représentation en séries de Volterra des équations du diode.

Dans le cas des circuits non linéaires qui effectuent une translation de fréquence
comme les mélangeurs ou modulateurs, on retrouve des méthodes basées sur les séries de
Volterra & noyaux variants avec le temps [26] [27] [28]. Grace a ces méthodes on peut
caractériser divers effets des non linéarités, comme la distorsion d’intermodulation, etc.
généralement a niveau faiblement non linéaire, a cause de la complexité d’extraction des

noyaux de Volterra d’ordre supérieur.

1.1V.2.2.2. Divers Techniques de Réduction, Modé¢lisation et Analyse

Dans [29] on retrouve un technique d’analyse des circuits avec des signaux qui
présentent des échelles de temps treés séparées en utilisant méthodes numériques de résolution
de EDPs (Equations Différentielles Partielles). Cette technique est trés intéressante a 1’heure
d’analyser des circuits comme les mélangeurs, dans lesquels les fréquences des signaux de
travail sont trés différentes. Dans ce cas on peut utiliser plusieurs variables de temps,
correspondants aux diverses fréquences pour obtenir un systeme d’EDPs qui sont résolues par
des méthodes numériques. L’article montre des méthodes pour obtenir solutions quasi-

périodiques et d’enveloppe avec un colt de calcul réduit.

Dans [30] on retrouve une méthode de réduction pour obtenir la solution en régime
¢tabli des circuits non linéaires. Cette technique diminue le nombre d’équations de
I’équilibrage harmonique en réduisant la taille de la matrice Jacobienne, de fagon a obtenir un

modele réduit plus simple.

Finalement, dans [31] des techniques de réduction de modeles pour des systémes
variants dans le temps sont analysés. On montre 1’utilisation de la technique TVP (Time-
Varying Padé) pour modéliser mathématiquement des circuits LVT (Linéaires et Variants
dans le Temps). La formulation TVP est généralisée au cas des systémes faiblement non
linéaires. Quelques idées présentes dans cette derniere formulation ont été utilisées dans notre
travail pour développer une technique de modélisation des circuits faiblement non linéaires et

variant dans le temps.
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1.V. Conclusions

Dans ce premier chapitre d’introduction nous avons commencé par la définition des
systemes et pour classifier ensuite les types de systémes et leurs différents méthodes de

caractérisation et évaluation.

Nous avons montré la nécessité et I’application de la simulation dans la conception des
systetmes de communication et comme méthode de vérification des systémes. De manicre
bréve, les techniques de simulation utilisées généralement dans 1’analyse des liens de

communications, ont été révisées.

Dans § 1.11I. on explique quelques concepts basiques sur la modélisation des systémes,
comme leur description en digrammes de blocs pour faciliter I’implémentation des modeles
pour leur simulation. On traite particuliérement quelques remarques sur les différences de la
modé¢lisation des systemes et composants et la forme de valider les modéles obtenus par la
quantification des erreurs résultants de la comparaison des résultats de la simulation et la

mesure du systéme physique.

Nous avons fait une révision bibliographique sur des différentes techniques de
modélisation et de réduction de modeles développées dans les derniers années et qui ont
constitué le point de départ de notre travail. Ce type de techniques sont nécessaires afin
d’obtenir modeles de taille réduite mais qui donnent des résultats suffisamment semblables au

fonctionnement réel des systémes.
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Chapitre 2
TECHNIQUES DE REDUCTION DE
MODELES APPLIQUEES A DES
CIRCUITS « LIT » ET « LVT »
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2.1. Introduction

La modélisation et simulation des circuits et sous-ensembles linéaires micro-ondes
sont parmi les sujets clés pour 1’évaluation des performances des systemes de
radiocommunication actuels. Ceci est d{i, non pas uniquement a leur role important vis a vis
de I’étude du comportement global de ces systémes, mais aussi a cause des importants colits
de simulation précisés. En effet, la présence d’éléments a paramétres distribués entraine
qu’une grande partie du temps de simulation soit associé¢ a la résolution de la dynamique

linéaire du circuit ou systéme.

Dans ce chapitre, des techniques de réduction des modeles pour des circuits dits LIT
("Linéaires et Invariants dans le Temps") et LVT ("Linéaires et Variants dans le Temps") sont
proposés. Les circuits LIT peuvent étre représentés sous la forme d’un filtre. De la méme
facon, les circuits LVT peuvent étre représentés par un filtre équivalent qui correspond a la

linéarisation du systéme autour d’un certain état déterminé par un signal de pompe.

Comme on le vérifiera par la suite, ces techniques permettent une réduction importante
du temps de simulation. Les mode¢les résultants sont donc particuliérement appropriés a
I’analyse efficace des systémes complets de communications. La réduction du temps de calcul
résulte, d’une part des techniques de réduction et, d’autre part, de I’obtention des modeles

équivalents en bande de base, grace a I’aide de la transformée de Hilbert du filtre équivalent.

Dans ce travail on va considérer que tous les circuits et systetmes LTI et LTV sont
continus. Le cas des systemes discrets n'apporte pas une complication excessive [1]. Tout
d’abord, la théorie des systémes continus LIT et LVT va étre rappelée. Ensuite, le traitement
des signaux et systemes en bande basse sera abordé. Des techniques de réduction de modeles
pour des systémes des types LIT et LVT vont étre exposées et illustrées. A la fin du chapitre
I’application des méthodes de réduction a la modélisation d’un modulateur monolithique I-Q

en bande K, concu a Alcatel Space, sera présentée en détail.
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2.11. Systemes Linéaires et Invariants dans le Temps

(LIT) [1]

En général un systéme est un dispositif qui transforme un signal d’entrée x(¢) en un

signal de sortie y(f). Soit “°L’’ la fonctionnelle correspondante, nous avons donc : y(f) =

L[x(9)]-

Un systeme est dit linéaire si la fonctionnelle L est linéaire au sens des applications :
si le systéme associe les sorties y(f) et y»(¢) aux entrées respectives x;(7) et x»(¢), il associe la

sortie y(¢) = aiy1(?) + axya(t) a Uentrée x(¢) = aix1(¢) + axxx(t) ; V (a1, a2) € .

Cette propriété est difficilement réalisable en pratique a cause de divers phénomenes
de non linéarité (saturations, hystérésis, offset...), elle constitue donc une idéalisation de

nombreux systémes mais peut étre considérée valable pour des signaux de faible dynamique.

Le systéme est dit invariant dans le temps (ou stationnaire) si son comportement se
reproduit de fagon identique au cours du temps. Autrement dit, celui-ci ne dépend pas de
I’origine des temps : si le systéme associe la sortie y(¢) a ’entrée x(¢), il associe la sortie y(z-#y)

a I’entrée x(z-ty).

Cette propriété est aussi une idéalisation de nombreux systémes car ceux-ci sont en
général constitués de composants électroniques sujets a des phénoménes de vieillissement et
de variations avec la température qui peuvent entrainer des variations de comportement avec

le temps.

I1 est aussi intéressant de définir le concept de systémes instantanés ou sans mémoire.
Cette systémes présentent une relation entrée-sortie du type y(f) = g[x(¢)]. Les systémes
instantanés sont invariants dans le temps et en général non linéaires. Par contre, dans ce
chapitre on va traiter avec des systemes linéaires avec mémoire puisque la propriété
d’instantanéité est généralement une simplification du comportement du systeme autour d’une

certaine fréquence.
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2.11.1. Réponse Harmonique et Fonction de Transfert

On définit la réponse harmonique d’un filtre comme la réponse aux signaux
exponentiels complexes. La simplicité de cette réponse va justifier I’importance accordée par
la suite aux signaux exponentiels complexes et I’intérét de la notion de fréquence pour la

représentation des signaux lorsqu’on s’intéresse a des traitements linéaires.

En appelant "p" la variable temporelle ("z" jouant le role de paramétre), on obtient :
L[eiZﬂﬂ,(pfr):I _ L[Q-iz;_z/'ﬂreizz_z/‘np] _ e-iz;_z/'ﬂrL[eizz_z/;,p] ;V(p,‘[) e R ’
d’ou, en particulier, pourp=0etz=-1:

el o]

p=0

Les signaux e sont donc des signaux propres du filtre LIT dont la valeur propre

associée est la sortie  1’instant = 0 du filtre LIT correspondant a ’excitation 7" .

Nous donnerons a cette valeur propre le nom de fonction de transfert du filtre LIT.

C’est une fonction de la fréquence f; que nous noterons H(fy),

d’ou : Ll |= H(f, )™ [1.1]

Dans le cas particulier d’un filtre réel, on peut associer tel filtre a des signaux

complexes a I’aide d’un filtre complexe associé. Si y(¢) est la sortie associée a x(¢), celui-ci

associe y*(t) ax (7). En particulier pour x(f) = ¢ :
e ) ()
Et par application de [I1.1] a la fréquence —f; :
Lle )= H(= 1)

D’ou:

H(-f,)=H'(f,)
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Nous pouvons déduire de la relation [II.1], la réponse d’un filtre réel au signal

sinusoidal x(¢) = acos(2nfyt+6). En effet puisque :

a ., ; a .y o
x(t):_elgezafol_‘r_elge 2;;101;
2 2

la réponse du filtre complexe associ¢ a ce filtre réel est :

y(f): H(fo)geieeizzrfot + H(— fo)%e-iee.izw _ 2Re[H(f0)%ei”ei2"f“’}

= a‘H(fOX cos(2f,t + 0+ Arg[H(f,)))

Donc :

L[acos(2af,t + 0)]= alH (f, ) cos (2, + 6 + Arg[H (f,)]) [11.2]

Nous pouvons également déduire de la relation [II.1] la réponse d’un filtre a un signal

périodique quelconque x(7). En effet, puisque x(¢) se décompose en série de Fourier :

b ot e 27k
x(t)= sze " ; la réponse est y(t)= Z H(?JXkezﬂkT
k=—0 k=—00

k=-0

+o0 i r +00 i t
L[ ZXkez”kr} = H(?jxkez”kf [11.3a]
k=—0

ou, en appelant Y les coefficients de série de Fourier de y(?),

Y, =H (EJX K [11.3b]
T

Plus généralement pour des signaux a spectre continu les filtres LIT sont décrits par la

relation suivante entre les transformées de Fourier des signaux d’entrée x(7) et de sortie y(¢) :

Y(f)=H(f)X(f) [11.4]

La fonction de transfert H(f) caractérise un filtre LIT continu puisque celle-ci permet

de connaitre la sortie associée a toute entrée. Ce fonction de transfert porte le nom de fonction

de transfert fréquentielle ou réponse en fréquence du filtre.
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La relation [I1.4] donne un moyen indirect de calcul de la fonction de transfert d’un
filtre, par calcul du quotient des transformées de Fourier des signaux de sortie et d’entrée et
montre qu’un filtre ne peut créer de "fréquences nouvelles", car le support de Y(f) est inclus
dans celui de X(f). Nous verrons dans le chapitre suivant que les systémes non linéaires sont
eux caractérisés par un ¢€largissement du support de la transformée de Fourier des signaux

traités.

2.11.2. Réponse Impulsionnelle et Produit de Convolution

On définit réponse impulsionnelle h(t) d’un filtre, la transformée de Fourier inverse

de sa fonction de transfert H(f).
h(l‘) = IH(f)eizzzﬁdf et ]—[(f) = Jh(t)e-iz,;ﬁdt

Par transformation de Fourier inverse de la relation [I1.4], nous avons dans 1’espace

des signaux précédemment défini :

400

y(t) = x(¢)* h(r)= jx(z‘)h(t —7)dr =Th(z')x(t —7)dr [1L.5]

—o0
Par suite, les seuls systemes LIT et continus qui agissent sur ’espace des signaux

constitué par les distributions tempérées sont les systeémes décrits par une convolution.

La réponse impulsionnelle 4(¢) d’un tel filtre est souvent une distribution réguliére,
c'est-a-dire une simple fonction. Mais il existe des filtres dont la réponse impulsionnelle n’est
pas une fonction, mais une distribution singuliére. Ainsi la transformation identité : y(¢) = x(¢)
définit un filtre dont la fonction de transfert est évidement H(f) = 1, par suite A(f) = 3(¢)
(distribution de Dirac).

2.11.2.1. Interprétation de la Relation de Convolution

Le produit de convolution [II.5] signifie que, pour calculer la sortie y(¢) d’un filtre a
I’instant t, nous multiplions toutes les valeurs du signal d’entrée a tous les instants 7 - T par le

facteur A(f), qui est le valeur de la réponse impulsionnelle du filtre. Cette réponse
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impulsionnelle produit un effet de mémoire dans le systéme de telle maniere que la valeur de

la sortie a I’instant # dépend des valeurs de 1’entrée a tous les instants ¢ — t.

2.11.3. Causalité et Stabilité des Filtres

Un filtre est dit réalisable s'il accomplit deux restrictions. La premiére est la

causalité et la seconde la stabilité qui permet de contrdler la dynamique des signaux de sortie.

La caractéristique essentielle des systémes physiques a variable temporelle est que
I’effet ne peut précéder la cause qui le produit, c'est-a-dire, la réponse y(¢) d’un tel systéme a
I’instant # = T ne dépend que des valeurs de 1’excitation x(¢) pour ¢ < 1. Cette condition de

causalité est nécessaire pour que le systeme soit réalisable physiquement.

Pour un filtre causal, 1a relation entrée sortie devient :

y(t)=_jx(f)h(t_f)df = [H(e)le - o) [1L6]

On dit aussi qu’un filtre est causal si et seulement si sa réponse impulsionnelle /(%)

vérifie :

h(t) = h(?) u(t) < h(t) = h(¢) sign(?) ; en appelant sign(7) la fonction signe. Maintenant,

par transformée de Fourier des deux membres de cette derniere relation, on obtient :

H(f)=H(f)* Vp('—ij [11.7]

nf
La relation [IL.7] correspond a la caractérisation de la causalité a I’aide de sa fonction

de transfert.

Nous pouvons caractériser la causalit¢ d’un filtre en utilisant la transformée de
Laplace H(s) de la réponse impulsionnelle 4(f) que 1’on appelle fonction de transfert de
Laplace du filtre [2] [3]. L’annexe II.1 montre la définition et propriétés de la transformation
de Laplace. Lorsque H(s) est une fraction rationnelle en s, le filtre est causal si ’ordre du

polyndme dans le numérateur est mineur ou égal a I’ordre du polyndéme dans le dénominateur.

La stabilité est un critére de non saturation de la sortie d’un filtre. Il existe plusieurs

définitions de la stabilité. Ensuite nous montrons deux d'entre elles :
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Un filtre est stable (stabilité BIBO ; bounded input-bounded output) si et seulement si
a toute entrée bornée correspond une sortie bornée. Une condition nécessaire et suffisante de

stabilité BIBO est :

ﬂh(f}df <o [11.8]

Un autre critere de stabilité est la stabilité asymptotique. Celle-ci est assurée si a toute
entrée transitoire (signal x(¢) pour lequel 3 (7,%) tel que x(¢) = 0 pour ¢¢ [f,t2]) correspond

une sortie y(¢) telle que lim y(t) =0.

Pour des filtres causaux, il est intéressant de comparer ces deux critéres de stabilité a
I’aide de la fonction de transfert de Laplace H(s) lorsque celle-ci est une fraction rationnelle

en s. Grace au développement en éléments simples :

+0 N R; ]
Hs)=3 aps' + z{z(sf—s)} [1L.9]

i=1| r=1

ou R; est I’ordre des pdles s; de H(s) (le premier terme n’existant que si le degré du
numérateur de H(s) est supérieur ou égal a celui de son dénominateur). Le critéere de stabilité
BIBO est équivalent a ce que Q = 0 et Re(s;) < 0, c'est-a-dire, que les péles de H(s) soient a
partie réelle strictement négative et le degré du numérateur de H(s) inférieur ou égal a

celui de son dénominateur.

Le critére de stabilité asymptotique est dans ce cas caractérisé seulement par les poles

de H(s) a partie réelle strictement négative.

2.11.4. Exemple de Filtre: Equation Différentielle Linéaire a
Coefficients Constants

En appliquant la transformation de Laplace a 1’équation différentielle

iakmzib.m avecap # 0 [11.10]

on obtient :
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iakskY(s)=ibjst(s) [IL.11]

Puisque la relation [I1.4] implique que Y(s)= H(s)X(s), les filtres définis par [I1.10]

ont pour fonction de transfert de Laplace :

H(s)= 22 [1.12]

Il n’existe qu’un filtre causal correspondant a la bande de convergence formée du
demi-plan situé a droite de la parallele a ’axe imaginaire d’abscisse associ¢e au pole de H(s)

de plus grande partie réelle.

En pratique lorsque I’on a une équation de la forme [11.10], on ne s’intéresse qu’a
sa solution causale et stable. Elle n’existe que si tous les poles de H(s) sont strictement

situés a gauche de I’axe imaginaire et si N < P.
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2.111. Systemes Linéaires et Variants dans le Temps

(LVT) [3]

Les ¢léments linéaires dans un systéeme de communications peuvent étre invariants
ou variants dans le temps. Dans la section précédente, nous avons décrit les systémes
linéaires et invariants dans le temps (LIT). Cette section décrit bricvement les systémes

variants dans le temps (LVT).

L'acceptation de l'invariance de temps implique que les propriétés des systémes
modélisés ne changent pas avec temps. Si nous modélisons un systéme par une fonction de
transfert invariante dans le temps, nous admettons que la fonction de transfert reste fixée et

qu’elle ne change pas en fonction du temps.

Un systéme physique est toujours LVT a cause des variations des éléments du systéme
due a la dégradation produite au cours du temps. Toutefois nous admettrons que ce type de

variation est trop lent, et négligeable dans une période de temps raisonnable.

Dans ce travail, nous traiterons seulement un cas particulier des systémes LVT, dans
lesquels la variation des parametres est due a la présence d’un signal de fort niveau variant

dans le temps. Nous traiterons ce cas dans § 2.111.3.

2.111.1. Description des Systemes LVT dans le Domaine du Temps

Pour les systémes LVT la fonction impulsionnelle peut étre décrite par A(z,t). On peut
donc dire que les systémes invariants sont des cas particuliers avec A(z,t) = (¢ - ). Comme le
systéme est variant dans le temps, la réponse impulsionnelle est aussi fonction du temps
auquel I’impulsion est appliquée et du temps auquel la sortie est mesurée. Par conséquent
h(t,t) est un surface dans un espace tridimensionnel. La Figure 2.1 montre des coupes de ces

types de surface.
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Figure 2.1 : Représentation bidimensionnelle d’une réponse variant dans le temps.

La réponse temporelle du systéme a une entrée arbitraire est alors donnée par un
intégrale de superposition (intégrale de Fredholm). En utilisant la réponse impulsionnelle,

I’intégrale de superposition est :

v(e)= [hle oo [IL.13]
ou

y(t) = h(t,7)* x(z) [11.14]

Par des systeémes causaux 1’intégrale peut étre écrite comme :
y(t)= J.h(t, o )x(r)dc [IL.15]

2.1I1.2. Description des Systemes LVT dans le Domaine de la
Fréquence

I1 est possible de développer la notion de fonction de transfert variant dans le temps

pour des systemes LVT, en prenant la transformée de Fourier de A(z,t) par rapport a 7 :

H_(f.t)= Th(z,r)e-ﬂ’-"‘fdr [11.16]

Si le systéme est lentement variable dans le temps, les concepts de réponse en

fréquence et largeur de bande peuvent étre appliqués a H.(f,¢). Dans ce cas, les systemes LVT
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sont caractérisés par une famille de réponses impulsionnelles et de fonctions de transfert, une

fonction pour chaque valeur de ¢ (Figure 2.1).

La transformée inverse est donnée par :

h(t,7)= TH, (f,.0)e*7 df [11.17]

La sortie y(#) d’un systeme /(¢,7) avec I’entrée x(¢) peut étre déterminée par :

We)= [H.(f.0X(f)e”"df [1L.18]

ou X(f) est la transformée de Fourier de x(¢). La réponse fréquentielle variant dans le temps

décrit completement le systéme, de la méme fagon que la réponse impulsionnelle A(z,t).

2.111.3. Mod¢élisation des Systémes LVT

La variable ¢ dans A(t,7) et H(f,t) décrit la variation dans le temps du systéme. Une
forte dépendance en 7 et de rapides changements associés a ¢ indiquent un systéme rapidement
variable dans le temps. Habituellement, la variation naturelle du systéme au cours du temps
est modélisée comme un phénomene aléatoire et est traitée comme un processus aléatoire en z.
Si le processus est stationnaire les variations temporelles peuvent étre modélisées par une
fonction d’autocorrélation appropriée dans le domaine du temps, ou par la densité spectrale de

puissance correspondante dans le domaine de la fréquence.

Dans § 2.VI., on donnera une technique de modélisation pour des circuits et systémes
LVT, présentant un comportement stationnaire dans le temps, comme dans le cas des circuits
mélangeurs ou modulateurs. Nous verrons que cette caractéristique simplifie notamment la
modélisation du systéme. Dans ce cas on peut considérer la fonction de transfert de Laplace
correspondant a H(f,f), comme le rapport de deux polyndmes en s, avec de coefficients qui

varient dans le temps.

>
H(s,t)=t—— [11.19]
2



Si le comportement du systéme est stationnaire ou périodique avec un fréquence
fondamental fj, on peut développer chaque coefficient de la fonction de transfert en série de

Fourier :

_ C in2nfyt
b,=>b,e
" [11.20]

0
_ in2nafyt
a, = Z a;,©

Ceci veut dire que I’on peut obtenir une fonction de transfert avec des coefficients
constants qui caractérise le comportement du systeéme autour de chaque harmonique nfy. Dans
§ 2.VI, nous allons utiliser cette propriété caractéristique pour la modélisation de circuits

linéaires pompés par un signal périodique.
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2.IV. Signaux et Systémes Equivalents en Bande de

Base [1] [3]

Les signaux a porteuse modulée, trouvés dans la simulation des systémes de
communication, sont normalement traités comme des systémes passe-bande. Puisque nous
devons finalement échantillonner ces signaux, nous souhaitons le faire de la maniére la plus

efficace possible.

Un signal continu peut étre représentée par un modele discret, seulement si la
fréquence d’échantillonnage est au moins deux fois la plus grande fréquence dans le spectre
du signal. Si ce spectre est contenu dans la bande f. — B/2 < f'< f. + B/2, I’interprétation stricte
du théoréme d’échantillonnage indique que la fréquence d’échantillonnage est de 1’ordre de
2f. + B, mais en réalité il est uniquement nécessaire d’avoir une fréquence d’échantillonnage

de Pordre de B, c'est-a-dire, deux fois la plus grande fréquence de la signal d’information.

Les signaux et systémes a porteuse modulée peuvent étre analysés comme s’ils étaient
en bande de base. La technique utilisée pour implémenter cette idée est la méthode
d’enveloppe complexe. Cette technique utilise les concepts de signaux et systémes

équivalents en bande de base.

L’idée est assez intuitive. Pour un signal a porteuse modulée x(¢), on peut écrire :

x(¢) = a, (¢)cos[24,1 + (1))
= Rela, (1)e/C7+0) | [11.21]
—Re[ (t)em /279‘1]

X

ou a,(f) est la modulation d’amplitude, ¢(t) est la modulation de phase du signal, et £, est la

fréquence de la porteuse. Le signal :

a,(t)=a ()" [11.22]
est appelé amplitude complexe. Afin d’introduire ce concept il faut définir la transformée de

Hilbert d’un signal et le signal analytique associé a un signal réel.
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2.IV.1. Transformée de Hilbert

A partir de un signal réel x(¢) avec une transformée de Fourier X(f), on peut obtenir la

fonction (voir Figure 2.2) :
Z(f)=2X(f u(f) [11.23]

et la transformée inverse :

20)=[" z.(r)e”"df =2[ x(f)e”*df [11.24]

'

2Bf---------)

S

S =

Jo (b) fo

Z{f+/o)

2AF 7

fz
< >/

0
(¢)

Figure 2.2 : Définition du spectre du signal analytique de x(t). (a) X(f), Transformée de
Fourier de x(t).(b) Z\(f), Transformée de Fourier du signal analytique de x(t).(c) Z(f*/),
Transformée de Fourier du signal équivalent en bande de base de x(t).

La fonction z(#) est complexe. Il est possible d’obtenir les composantes réel et

imaginaire, de la facon suivante.
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Ona:

2u(f) =1+ sign(f) [11.25]

donc :

Z ()= X (f )1+ sign(f)]= X (f)+ X(f )sign((f) [11.26]

L’inverse F~'[X(f)] = x(¢). Alors on peut écrire I’inverse de X(f)sign(f) comme :

FX(f )sign(f)] = () [11.27]
ou ()= H[x(t)] est la transformée de Hilbert de x(2).

Ona:

F'[sign(f)] =i [11.28]

on peut représenter la transformée de Hilbert comme la convolution suivante :

i(e) =P X dign( )] = x(0)=— [11.29]
x(e)=H[x(r)]= % T%dl’ [11.30]

La fonction complexe dans [11.24] :

z (¢) = x(¢)+ jx(t) [I1.31]

est appelée le signal analytique de x(t).

L’annexe I1.2 montre les propriétés de la transformée de Hilbert.

2.IV.2. Signaux Modulés Equivalents en Bande de Base

Un signal modulé en amplitude et phase peut toujours étre représenté comme :

x(¢)= p(t)cos(2af,t) - q(t)sin(27f,¢) [11.32a]

avec le spectre :
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X() =5 [P = 7 4J0U7 = £,)+ PUF + £,)- jOUF + 1, [11.320]

ou P(f) et O(f) sont les spectres de p(t) et g(f) respectivement. Si le largeur de bande de ces
deux termes p(t) et g(¢) respectent B < fj,

P(f)=0A0(f)=0, |f]>f [11.33]
alors a partir des équations [AIL.2.6] et [AIL.2.7] (Annexe I1.2), la transformée de Hilbert de

x(?) est :

2(¢) = ple)sin(27f,t) + q(t)cos(2f, ) [11.34]

Par conséquent le signal analytique est :

2, (0= x0)+ 0= [ple)+ jgle)e ™™

avece :

Z (f)=2Xx(f ()= P(f = fo)+ jO(f - £;)

Le signal modulé¢ est alors :

x(t)=Re[z (1)]= Rela, ()]

Le signal équivalent en bande de base ou I’enveloppe complexe est alors défini comme :

a,(t)=z ()™ = p(t)+ jq(t) [11.35a]

avec le spectre :

A (f)=2.(f+f,)=P(f)+jO(f) [IL.35b]

Dans la simulation des systémes linéaires le signal x(¢) peut étre également bien représenté par

I’enveloppe complexe a.(f). Souvent I’enveloppe complexe est représentée comme dans
I’équation  [I1.22], ou a(t)= pz(t)+ qz(t) est la modulation d’amplitude et

#(t)=tan"'[¢(¢)/ p(¢)] est la modulation de phase du signal.

Les composantes en quadrature p() et g(¢) peuvent s’obtenir par filtrage passe-bas des
signaux 2x(f)cos(2mfot) et -2x(¢)sin(2zfot). De cette fagon on peut dire que p(¢) et g(f) sont

obtenues par démodulation cohérente (Figure 2.3).
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Figure 2.3 : Obtention des composantes en quadrature p(t) et q(t) par demodulation

cohérente de x(t).

2.1V.3. La Transformée de Hilbert dans I’ Analyse des Systémes

Si I’on a un systéme réel /(¢) avec un signal d’entrée réel x(¢), la sortie est donnée par

I’intégrale de convolution :

(e)=h(e)* x(e)= [hle—7)x(c)dz [11.36]

avece ©

Y(f)=H(r) x(f) [11.37]

Nous définissons les fonctions :

(/) [11.38]

Z,(f)==2,(1)Z.(f) [11.39]

Maintenant, si ’on appel aux fonctions analytiques de x(¢), y(¢) et h(f) z«(t), z,(¢) et zu(?)

respectivement, avec [11.39] on obtient :
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2, (0= 2,020 [11.40]

et avec [I1.31] :
Ht)=Re[z, (1) [1L41]

2.IV.3.1. Equivalent en Bande de Base d’un Filtre Passe-bande

Nous considérons maintenant un signal d’entrée limité en bande, comme dans [11.33],
transmise a travers d’un systéme passe-bande /(f) avec une fonction de transfert H(f) comme

montré dans la Figure 2.4.

Le systéme passe-bande a une sortie :

W(E) = he)* x(t) = ]ih(t —o)(e)de [1.42]

Nous représentons les signaux d’entrée et de sortie par leur équivalents en bande de base ou
enveloppes complexes a.(f) et a,(f) comme dans [I1.35]. Il est alors possible d’obtenir un

filtre hypothétique 4,(¢) tel que :

a,(0)= [ — o), (M [11.43]

I1 est alors intéressant d’obtenir les signaux et filtres équivalents en bande de base en
faisant explicitement référence a la fréquence f; dans [11.38]. De cette facon les spectres des
signaux analytiques et des filtres seront déplacés a 1’origine. Le choix de f; est arbitraire, en
tenant compte que B < f; ou B est donné par le plus grand des deux intervalles B; et B, dans la

Figure 2.4a.
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Figure 2.4 : Définition du filtre équivalent en bande de base. () Spectre du filtre passe-bande
H(f). (b) Spectre du filtre équivalent en bande de base Hy(f). (c) Spectre du composant en
phase Hy(f). (d) Spectre du composant en quadrature H,(f).

Nous avons :
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A(f)=2.(f+f)=2X(f+ fJulf + £3)
H)=3 2 + £)=H {7+ f)ulf + )
Af)=2,(f+ £,)=2Y(F + fJu(f + 1)

[11.44]

Le spectre du filtre équivalent en bande de base H(f) est montré dans la Figure 2.4b. Le

facteur 1/2 dans D’expression de Hy(f) a été introduit pour simplifier I’expression de la

convolution équivalente en bande de base.

Les enveloppes complexes de ’entrée et la sortie sont a,(f) et a,(¢), respectivement, et

hi(?) est la réponse impulsionnelle équivalente en bande de base :

x (t) =z, (t)e*fzam
v (f ) =2z, (z)efﬁzrf;,x

h(0)= 2z, (1)

2
En introduisant [11.44] dans [I1.39] nous obtenons :

A =1)=H,(f - [)A(f - 1)

Le signal analytique de y(¢) est alors :

z,()=a,(t)e”™ JH I =)A= fo e df

En remplacant f— fo = {, nous obtenons :

e AN

La réponse équivalente en bande de base du filtre est alors :

J.h t—7)a, (c)dr = by () * a,(¢)

[11.45]

[11.46]

[11.47]

[11.48]

La sortie du systéme passe-bande peut tre calculée a partir de la sortie équivalente en bande

de base en utilisant :

wr)=Relar, (1)e" |
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La fonction de transfert équivalent en bande de base Hj(f) peut étre décomposée pour

obtenir leur composants en phase et en quadrature :

H,(f)=H,(f)+jH,(f)
H,(f)+H, (- f)

H,(f)= > [11.50]
H.(f) Hb(f)—;;(—f)

L’amplitude du composant en phase H,(f) est une fonction paire et I’amplitude de H,(f) est
une fonction impaire (voir Figures 2.4c et 2.4d). La réponse impulsionnelle équivalente en

bande de base est alors :

hy(t)=h,(t)+ jh,(t) [11.51]

et la réponse impulsionnelle est :

h(e)=Re{[n, (1) + jh, ()"}

Le filtre Ay(f) est en général complexe et non réalisable. Toutefois si Z;(f) est symétrique

autour fo, alors Hj(f) est symétrique autour z€ro et h(t) est réel.

Si les composantes en quadrature de x(#) sont porteuses d’information, il est important
d’exprimer les composantes en quadrature du signal filtré y(¢) a ’aide de celles de x(¢). De

I’équation [11.48] on déduit :

2, (0= 2.0+ 33,0 |- 0.0+ 31,00
0,020 31,0+ 0.0+ 3,0

Le filtrage passe-bande crée en général un mélange entre les composantes en

[11.52]

quadrature appelée interférence inter-composantes en quadrature. Cette interférence est égal

a zéro seulement si /,(¢) est réel (voir Figure 2.5).
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Figure 2.5 : Relation entrée-sortie des composants en quadrature des signaux porteurs

d’information.

2.IV.3.2. Equivalence en Bande de Base de Filtres Passe-bande Représentés par
la Fonction de Transfert de Laplace
Dans cette sous-section on va adapter la technique expliquée précédemment pour le

cas dans lequel le filtre est déterminé par une fonction de transfert définie dans le domaine de

Laplace H(s).

Si on suppose que la largeur de bande du filtre est étroite autour fy, les pdles et zéros
de la fonction de transfert sont concentrés autour cette méme fréquence. Dans ce cas on

obtient 1’équivalent en bande de base en faisant le changement de variable s — s + jwy :

H,(s)=H(s+ jo,)=H (s)+ jH,(s) [11.53]
Les fonctions de transfert en quadrature H,(s) et H,(s) ont des poles et zéros autour de la

fréquence égale a zéro et 2f (voir Figure 2.6), alors il ne reste qu’a enlever les pdles et zéros

autour 2fy, pour obtenir I’expression la plus appropriée de 1’équivalent en bande de base.

Finalement, I’implémentation du filtre en quadrature est faite en suivant le schéma de

la Figure 2.5.
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Figure 2.6 : Poles et zéros du filtre passe-bande avec une largeur de bande étroite. (a) Filtre

passe-bande. (b) filtre équivalent en bande de base.
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2.V. Techniques de Reduction de Modeles pour des
Circuits LIT

Dans cette section on présente des techniques de réduction de modeles applicables a
des systémes, circuits ou sous-circuits LIT. Ces techniques sont trés utiles pour obtenir des

représentations réduites des circuits LIT, qui permettent de diminuer le temps de simulation.

D’autre part, la partie linéaire des circuits non linéaires est responsable d’une portion
importante du temps de simulation, cela di au fait de la présence de nombreux ¢éléments a
paramétres distribués, donc la réduction du modéele de la partie linéaire est une des clés pour

aboutir a un modele complet efficace en termes de temps de simulation associé.

Nous allons utiliser deux techniques complémentaires : La technique d’identification

de systéemes dans le domaine de la fréquence et la technique dite "clustering".

2.V.1. Identification de Systémes dans le Domaine de la Fréquence [4]

L’identification est une technique puissante qui permet de construire des modéles
précis de systemes complexes a partir de données bruyantes. En général, la procédure

d’identification est composée d'une série d'étapes de base :
1. Obtention de I’information nécessaire au sujet du systéme.
2. Choit d’une structure pour le modele qui représente au systéme.
3. Calcul des parameétres du modele pour I’adapter aux mesures le mieux possible.
4. Validation du mod¢le obtenu.

Dans notre cas particulier, dans la premicre étape, la réponse fréquentielle H(f) du
systeme est obtenue pour une bande de fréquences déterminée par mesure du circuit physique

ou bien par simulation d’un modele électrique équivalent de départ. Il faut remarquer ici, que
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H(f) est un modele non paramétrique du circuit, et par le processus d’identification on obtient

un modele paramétrique équivalent a H(f).

Le mode¢le paramétrique choisi dans la deuxieme étape, consiste en une fonction de
transfert dans le domaine de Laplace H(s) qui a la réponse fréquentielle H(f) dans la bande de

fréquence spécifice.

Dans la troisieme étape, les coefficients de H(s) sont calculés par optimisation a
travers la minimisation de 1’erreur, définie comme la différence entre la réponse en fréquence
originale H(f) et celle correspondant & H(s). Le détail du processus d'optimisation ne sera pas
détaill¢ ici puisqu'il existe une bibliographie importante sur ce sujet en particulier (voir [4],
par exemple) ainsi que des logiciels de calcul qui offrent la possibilité d'effectuer ce type
d'optimisation. Dans le cas de ce travail, on a utilisé le logiciel en libre distribution SCILAB
développé a 'INRIA. Ce logiciel est orienté spécialement a I’automatique et le contrdle, et il
est semblable en performances et utilisation au logiciel commercial MATLAB. Tout comme
ce dernier, il posseéde des routines déja mises en oeuvre qui, a condition de que ’ordre de la
fonction de transfert a été bien choisi et de que les données ne soient pas trop bruyantes ou
influencées par distorsion non linéaire, calculent la fonction de transfert dans le domaine de
Laplace, dont sa réponse fréquentielle coincide avec celle qui a été introduite en entrée.
Finalement, le modéle obtenu par identification doit étre validé par comparaison de la

réponses en fréquence H(f) et de celle correspondant a H(s).

Les techniques d'identification de systémes dans le domaine de la fréquence peuvent
étre utilisées comme une méthode efficace de réduction de modeles. L’objectif est la
recherche de la fonction de transfert H(s) capable de reproduire la réponse H(f) dans la bande
de fréquences d’intérét, tout en ayant le minimum numéro de pdles et zéros. Pour cela il faut
définir le vecteur de données avec la réponse en fréquence a identifier et le vecteur de
fréquences associ€, ainsi qu’un facteur de normalisation de la fréquence qui sert a rendre plus
souple la convergence de I’algorithme d’optimisation. Finalement, il faut choisir le nombre de
poles et zéros que doit avoir la fonction de transfert pour modéliser correctement la réponse

en fréquence.

Le processus de recherche de cet objectif consiste a varier le nombre de pdles et/ou le

facteur de normalisation itérativement (Figure 2.7) jusqu’a que I’on trouve la fonction de
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transfert avec le nombre minimum de pdles qui présente une réponse en fréquence égale a
celle fixée par les données d’entrée et qui soit stable (tous les pdles présentant une partie

réelle négative).

Réponse en fréquence

Numéro de Pdles -
Vecteur du bande de fréquence. _ .| Fonction de
Facteur de Normalisation »] SCILAB »| Transfert
JErreur <g?
v

NO!, On change le facteur

de normalisation et/ou le oul, oul,

numéro de pdles. (STABLE? OK

Figure 2.7 : Schéma du processus d’identification pour [’obtention d’un fonction de transfert
stable et avec le nombre minimum de pdles.

Il est a noter que dans le cas des circuits micro-ondes a réseaux distribués, qui ont,
théoriquement, une infinité de poles, la technique d’identification est particuliérement efficace
dans la réduction de la taille du modele et donc, du temps de simulation nécessaire pour
reproduire la dynamique du circuit. De méme, comme on I’illustrera dans le suivant
paragraphe, les performances de cette méthode sont semblables a celles que 1’on peut obtenir
a I’aide d’algorithmes spécifiques de réduction de modéles. D’autre part, divers travaux
réalisés au sein de 1’équipe RF et micro-ondes de I’Université du Pays Basque on démontré
les possibilités de 1’identification dans les cas de différents circuits non linéaires micro-ondes
pour I’étude de la stabilité ou le tracé des zones de fonctionnement d’amplificateurs, diviseurs
de fréquence ou oscillateurs [5] [6]. Il faut remarquer que les techniques d’identification sont
appliquées dans notre cas a des données qui ne sont pas influencées par de bruit ou distorsions
non linéaires. Dans ces conditions les méthodes d’identification dans le domaine de la

fréquence s’averent particulierement efficaces.
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2.V.1.1. Exemple de Réduction de Modeles au Moyen de Techniques

d’Identification

Dans ce paragraphe on va illustrer le choix des techniques d'identification de systémes
comme méthode de réduction de modeles. Pour cela nous allons comparer les résultats de la
technique d'identification avec ceux donnés par un algorithme spécifique de réduction de
modeles présenté récemment [7] en utilisant comme motif de test le circuit de la Figure 2.8,

proposé dans [7] pour valider sa méthode.

Dans D’article cité on montre une réduction du 64%, par l'application de 1'algorithme
propos¢ au circuit de la Figure 2.8. Pour cela, ils partent d'un modele de 25 pdles que
I’algorithme proposé arrive a réduire jusqu’a un modele de 9 poles valable pour une bande de

fréquence de 5 GHz.

On a appliqué la technique d'identification de systémes dans le domaine de la
fréquence [4] a la matrice de parametres admittance [Y(f)] du circuit, définie pour une bande

de 10 GHz.

.1Q 1Q 5Q 6Q

W W‘*OSEE%

5nH

:I;D S5pF 0 QPT

Figure 2.8 : Réseau RLC proposé comme exemple de réduction de modéles.

La matrice [Y(f)] a été obtenue par simulation du circuit de la Figure 2.8. Les fonctions
de transfert résultantes a partir de l'identification ont neuf pdles tous a partie réelle négative,
de sorte qu'on assure la stabilit¢ du modele. La Figure 2.9 montre la superposition de la
réponse fréquentielle correspondant a Y>;(f) et celle correspondant a la fonction de transfert

Y21(s) sous la forme de diagramme polaire et pour la bande de 10 GHz.
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Figure 2.9 : Superposition des réponses fréquentielles originales (Y>(f)) et celle obtenue par
identification (Y»;(s)) sous forme de diagramme polaire.

Le fait qu'il n'est pratiquement pas possible de distinguer les deux réponses
fréquentielles donne une idée de la qualité¢ de I'identification. D’autre part, 1’identification a

permit d’aboutir & un mode¢le aussi réduit que la technique proposée dans [7].

2.V.2. Réduction des Systemes par Techniques de Groupement de
Pdles

Dans le § 2.V.1. nous avons vu qu’il est possible d’utiliser techniques d’identification
de systemes pour obtenir un modele réduit d’un circuit LIT. L’application de ce type de
techniques n’est pas triviale dans le cas de circuits a plusieurs portes et si ’on veut obtenir
résultats optimaux il est nécessaire d’avoir une certaine expérience ou bien d’implémenter un
algorithme automatis¢ de recherche du modéle minimale. Par contre, si le processus
d’identification n’est pas au point on obtiendra, généralement, une modéle non optimal avec
de poles et zéros redondants. Le bruit des données ou des problémes d’isolation qui peuvent
masquer des poles du circuit dans les circuits complexes, peuvent aussi conduire & un nombre
de podles non optimal. Dans ce cas, il est possible d’utiliser des techniques de groupement de

poles, afin d’obtenir la fonction de transfert avec le nombre minimum de poéles et de zéros qui
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représente le systéme. C’est la raison pour laquelle, I’identification et le groupement de pdles

peuvent étre considérées comme complémentaires.

Les méthodes de groupement de poles sont généralement employées dans des
problémes de reconnaissance de formes [8] [9]. Alors, dans la sous-section suivante on va

introduire ce type de techniques.

2.V.2.1. Introduction a la Reconnaissance de Formes

L’objectif général d'un processus consacré a la reconnaissance de formes est celui de
classer ou caractériser des objets ou des choses. Cette caractérisation donnera lieu a une série
de classes différenciées de ces objets. On pourrait diviser le processus général en deux phases.

Une premiere consacrée a I'apprentissage et une deuxieme a la classification des objets.

La premiere phase du processus a laquelle nous avons fait référence précédemment est
abordée a ’aide d’algorithmes qui servent a séparer ou a grouper les objets pour former
nuages (ou "clusters") de données. A la seconde phase correspondra par conséquent, le choix
d'un représentant pour le groupe de données ou objets que 1'on veut classer. Le groupement
des objets en différentes classes et 1’¢lection d’un représentent de chaque classe permet de

réduire la complexité et la taille du probléme.

La définition du modéle peut étre effectuée au moyen de techniques paramétriques et
non paramétriques. Les premieres partent de I’hypothése d’une distribution gaussienne des
données ou des objets a classer. Les dernicres utilisent uniquement des considérations de type
géométrique (comme le calcul de distances entre des points, par exemple) et c’est le cas que

nous allons considérer pour notre probléme de réduction du nombre de poéles.

Dans notre cas, les objets que 1’on veut classer sont les poles d'un systéme. Notre
probléme consiste a réduire un nuage de pdles représentés dans le plan complexe qui est
équivalent au R%. Les différents poles vont étre classés dans des groupes ou clusters qui seront
représentés a 1’aide d'un "pdle moyen" par cluster. La Figure 2.10 montre un cas pratique

trouvé dans un circuit modulateur qui sera abord¢ plus loin, dans ce chapitre.
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Figure 2.10 : Nuage de poles du systeme. Axe x : Partie Réel. Axe y : Partie Imaginaire.
Supposons que le systeme est composé de ¢ clusters P; avec i = 1..c. le nombre de
poles du cluster P; est n;. Nous allons toujours résoudre le probléme du représentant de chaque
cluster de facon a que les coordonnées du représentant du cluster soit la valeur moyenne des
coordonnées des poles qui appartiennent a ce cluster. Si I’on appelle p; au représentant de P;

on obtient :

SRR
pi=—2.P [11.54]
0 pep,

ou p est le vecteur de cordonnées de chaque pole de P;.

Ensuite il faut définir une mesure de I'erreur qui se produit en représentant le systéme
avec les équivalents des clusters au lieu des pdles originaux. Nous appelons J. cette erreur et

nous la définissons comme :

I.=22p-B[ [11.55]
i=1 peP;

Une fois définie l'erreur, le critére a suivre sera toujours de minimiser J..
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Un point important a prendre en compte est la fagon de définir la distance entre deux
clusters. De la méme maniere qu'il y a plusieurs définitions possibles pour J, il existe aussi
diverses définitions de cette distance. Celle-ci a une grande importance dans les méthodes ou
I’on accumule les clusters, puisqu'elles sont basées en considérant un seul cluster composé des

deux qui sont plus proches entre eux. Nous pouvons avoir les définitions suivantes de la

distance :

Relié Simple : D(X,,X;)= min d(x,x) [11.56]

Relié Complet : D(Xi,Xj) = max d(x,x') [11.57]

Relié¢ Moyenne : D(X,,X,)= W 3 3 d(x,x) [1L.58]
i j| xeX; x'eX

On a vérifi¢ expérimentalement par les diverses simulations réalisées, que la méthode qui
procure des meilleurs résultats pour notre probléme est celui du Reli¢ Simple, donc on a

retenu cette option dans les algorithmes définitifs de groupement de poles.

Dans ce travail nous avons utilis¢ deux méthodes pour le groupement des pdles d'un
systéme. La premicre d’entre elles est une méthode déja utilisée dans le domaine de la
réduction de modeles [10] [11]. Cette méthode peut €tre comprise dans celles appelées

"cumulatives", puisqu'on groupe les pdles les plus proches entre eux pour former les clusters.

La seconde méthode toutefois, peut étre comprise dans celles "dissociatives", puisque
on part d'un seul cluster formé par tous les poles et le divise successivement pour former les
différents clusters. Dans I’annexe II.3 on explique plus en détail les méthodes et les

algorithmes utilisés.

Ensuite on va montrer une exemple d'application de ces techniques.

2.V.2.2. Exemple d’Application des Techniques de Groupement de Pdles

Nous avons appliqué les techniques de groupement de poles au sous-circuit linéaire
d’un modulateur (voir paragraphe VII dans ce chapitre). Dans ce cas, la taille du sous-circuit
linéaire est trés élevée et le circuit a 12 portes d’acces. D’autre part la bande de
fonctionnement du circuit est trés large puisque il faut tenir compte d’au moins cinq

harmoniques du signal de D’oscillateur local (OL) dus au fort niveau de ce signal. La
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fréquence d’OL est dans ce cas particulier 9.75 GHz, alors le largeur de bande pour ce circuit
est d’au moins, 50 GHz. Ceci est une des causes du nombre énorme de pdles obtenu a I’issue

du processus d'identification de la matrice d’admittance du systeme [ Y(f)].

En principe on est parti de plus de 600 poles différents, obtenus par identification des
différents ¢léments de la matrice [Y(f)]. Aprés un long processus d’optimisation de la
procédure d'identification, on est arrivé a réduire ce nombre de pdles a 317. Par conséquent

nous avons appliqué les techniques de groupement a cet ensemble de 317 pdles différents.

A partir de I’application des techniques "cumulatives" et "dissociatives" on est
parvenu a réduire le nombre de poles a 214. Ceci correspond a un degré de réduction du 30%
en ce qui concerne aux 317 pdles initiaux et une réduction du 70% par rapport aux 600 poles

obtenues initialement par identification "non-experte".

Comme exemple, les Figures 2.11 et 2.12 montrent la superposition des réponses
fréquentielles (diagrammes polaires) originales et celles obtenues avec les modeles réduits de
214 poles, correspondants aux €léments Y>s5 et Y77 respectivement de la matrice d’admittance

[Y] du sous-circuit linéaire.

130

Figure 2.11 : Superposition des réponses fréquentielles Y,s correspondant au systeme

original et au systeme réduit obtenu par techniques de groupement de péles cumulatives.
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Figure 2.12 : Superposition des réponses fréquentielles Y;; correspondants au systeme

original et au systeme réduit obtenu par techniques de groupement de péles dissociatives.
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2.VI. Techniques de Réduction de Mode¢les pour des
Circuits LVT

Une technique de réduction de modeles pour des circuits du type LVT, comme des
modulateurs de signal ou des mélangeurs, va étre présentée. Le comportement de ces circuits
est non linéaire vis a vis du signal de pompe (généralement le signal de 1’oscillateur local ou
OL), mais linéaire vis a vis des faibles signaux d’entrée. Du point de vue du signal de faible
amplitude, le comportement du circuit peut étre représent¢ au moyen d’une fonction de
transfert dont les coefficients varient périodiquement avec le signal de pompe. Il a été¢ déja
indiqué (§ 2.1I1.3.) que dans ce cas particulier il est possible d’obtenir une fonction de
transfert a coefficients constants qui mod¢lise correctement le comportement entrée-sortie

passe-bande du circuit.

La topologie générique du modele proposée ici est du type Wiener et consiste en un
filtre passe-bas suivi par un mélangeur idéal [12]. La particularité du modéle est que le filtre
est obtenu a partir de la linéarisation du circuit autour du signal de pompe et modélise le
comportement fréquentiel de la sortie du circuit par rapport a son entrée. Le mélangeur réalise

la translation en fréquence (Figure 2.13).

ENTREE H />_<\ SORTIE

SIGNAL DE POMPE

Figure 2.13 : Scheme du modele simplifié pour des circuits LVT tels que les circuits pompées
(mélangeurs et modulateurs).

I1 est a noter que le modele linearisé résultant est uniquement valable pour 1’état non
linéaire nominal imposé par le signal de pompe. Le modele résultant est approprié pour des
simulations de type fréquentiel (Simulations du type EH [13]) mais, comme on le verra plus
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loin, il est possible d’obtenir une version adaptée a des simulations de tout type, en utilisant

des techniques d’identification de systemes [4].

La premiére étape de la méthode de réduction du modéele, consiste a séparer le circuit
en les parties linéaire et non linéaire (Figure 2.14). Le sous-circuit non linéaire sera composé
par I’élément ou groupe d’éléments non linéaires qui sont forcés par 1’état de pompe nominal.
La partie linéaire est formée par des ¢léments linéaires, mais aussi des éléments et sous-
circuits non linéaires qui présentent un comportement linéaire du fait que leur fonctionnement
n’est pas forcé par le signal de pompe. Par exemple, ce peut étre le cas des amplificateurs
faible niveau, déphaseurs, filtres actifs, etc., qui présentent un comportement quasiment

linéaire.

& o
§ o——1 Sous-circuit Sous-circuit
; P Linéaire Non Linéaire
=

SORTIES

Figure 2.14 : Division du circuit dans une partie linéaire et une partie non linéaire.

2.VI.1. Modélisation de la Partie Linéaire

La modélisation du sous-circuit lin€aire est réalisée a I’aide de la matrice de
parameétres [S] associé. Cette matrice peut étre obtenue a partir de la simulation du modele
original du circuit sur la bande de fréquences d’intérét : passe-bande autour les harmoniques
comprenant les produits d'intermodulation non négligeables des différents signaux présents

dans le circuit.

L’étape suivante consiste a modifier la matrice [S] de telle sorte qu’elle représente le
filtrage linéaire du circuit de la bande du signal d’entrée a la bande de sortie. Une translation
en fréquence des données est réalisée pour les éléments de la matrice correspondants aux
sorties (sous indice ‘O’) et aux connections avec le sous-circuit non linéaire (sous indice

‘NL’). La translation part de la bande de fréquence de sortie vers la bande d’entrée. Et seule
85



I’information associée au passe-bande entrée-sortie est retenue. Si I’on appel S’ les ¢léments

modifiés de la matrice [S], la translation des données peut étre représentée par:
-8’00 = Soo (Af=bande de sortie)
-S’one = Soni (Af = bande de sortie)

et pour le reste de parametres :

-8”i = S; (Af = bande d’entrée).

2.V1.2. Modélisation de la Partie Non Linéaire

Afin de compléter la modélisation du filtre linearisé équivalent du circuit, une fois que
le filtrage du sous-circuit linéaire a ét¢ obtenu, on va linéariser le sous-circuit non linéaire a
I’aide de ce que 1’on a appelé admittance de conversion. L’admittance de conversion associée
a un nceud de connexion entre les sous-circuit non linéaire et le sous-circuit linéaire, est
définie comme le rapport /(fou)/V(fin) dans ce nceud, mesuré sous 1’état non linéaire nominal
forcé par le signal de pompe (Figure 2.15). Un balayage de la fréquence d’entrée est réalisé

afin de caractériser le filtre équivalent de la partie non linéaire dans le domaine de la

Vin
=
| |’@_ Rn |7
VIN .oe .oe

(i port)
Y (f) - M Sous circuit @
i Non linéaire ——

Figure 2.15 : Extraction de "l’admittance de conversion" correspondant au sous circuit non

fréquence.

Sous-circuit —
Linéaire

Etat grand signal

linéaire.
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L'admittance de conversion peut €tre associ¢ au concept de la matrice de conversion
[14] appliqué au sous-circuit non linéaire. Tout comme la matrice de conversion, I’admittance
de conversion est calculé pour I’état établi forcé par le signal de pompe et, donc, tous le
harmoniques et tout les produits de mélange sont considérés lors de la linéarisation du circuit.
On peut vérifier que cette admittance correspond a 1'élément de la matrice de conversion qui

est responsable de la relation entre les bandes de fréquence d'entrée et de sortie du circuit.

Une fois que 'admittance de conversion [Y(f)] a été calculée, le filtre équivalent global
peut étre facilement implémenté a travers des matrices [Y(f)] et [S(f)] dans le simulateur
utilisé. La connexion adéquate des matrices qui modélisent le filtrage des sous-circuits

linéaire et non lin€aire, donnera lieu au filtre [H(f)] de la Figure 2.13.

L’implémentation du modele final est directe en suivant le schéma de la Figure 2.13.
Nous avons vu que tous les ¢léments du modele sont définis dans le domaine de la fréquence
et il est particulicrement bien adapté a des simulations du type Equilibrage Harmonique. Par
contre, I’utilisation du modéle réduit dans le domaine du temps nécessite 1’obtention de la
réponse impulsionnelle du modele afin de pouvoir calculer la convolution temporelle. Cette
étape est loin d’étre bien résolue et, dans la plupart des cas, les résultats de simulation ne sont
pas corrects. D'autre part, la simulation dans le domaine du temps est primordiale si I’on veut
analyser le comportement du circuit en présence de signaux d'entrée complexes, comme ceux
qui sont utilisées dans les systemes actuels de communications. Ces raisons nous ont amenés

a adapter le modele réduit au domaine temporel. Ceci fait 1’objet de la sous-section suivante.

2.VL.3. Adaptation du Mode¢le a des Simulations dans le Domaine du
Temps.

L'intérét d'adapter le modéle réduit a des simulations dans le domaine du temps repose
sur le besoin d’analyser le comportement des circuit pour des conditions d’excitation réalistes,
avec des signaux numériques. Il est nécessaire d’adapter le filtre décrit par H(f) dans le

domaine de la fréquence a une forme mieux adaptée aux simulations temporelles.

En principe, le filtre H(f) est représenté sous la forme d’une matrice de parametres
[S(f)], comme il est habituel pour les simulations dans le domaine de la fréquence. On va

transformer la matrice [S(f)] en une matrice admittance [Y(f)] afin de faciliter la mise en
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oeuvre du circuit équivalent, comme on le verra plus loin. L'obtention de la matrice [¥(f)] a

partir de [S(f)] n’entraine qu’une série d'opérations matricielles simples.

Une fois que [Y(f)] a été calculée, la matrice de fonctions de transfert dans le domaine
de Laplace [Y(s)] associée a [Y(f)] est obtenue a 1’aide des techniques d'identification de

systemes dans le domaine de la fréquence expliquées dans § 2.V.1.

Finalement, il est possible d’implémenter des circuits équivalents qui correspondent a
ces fonctions de transfert, comme une combinaison d'éléments passifs (R, L et C) et de
sources idéales et, donc, qui représentent le filtre [H(f)] sur une forme mieux adaptée aux
simulations dans le domaine du temps. Il est a noter, que le circuit équivalent résultant, est
capable de reproduire le comportement entrée-sortie du circuit, mais aussi les adaptations
d’entrée et de sortie caractéristiques du circuit pour 1’état de pompe sur lequel le filtre

linearisé [H(f)] avait été calculé.

2.VL.3.1. Implémentation des Circuits Equivalents

Une fois obtenues les fonctions de transfert associées aux ¢léments de la matrice [Y(s)]
par identification des réponses fréquentielles de chaque élément de la matrice [Y(f)], des
circuits équivalents sont calculés et implémentés afin de réaliser les simulations temporelles
efficaces. En général, les fonctions de transfert auront un nombre suffisamment élevé de poles
pour que I’implémentation directe du circuit équivalent soit assez complexe. Pour cela, il a été
décidé de décomposer chaque fonction de transfert en un produit de plusieurs fonctions plus
simples, dont le circuit équivalent soit immédiat a obtenir. Les circuits résultants seront
ensuite connectés en chaine a ’aide de "buffers" (sources idéales de tension commandées par

tension, de gain égal a ’unité).

La Figure 2.16 montre deux de ces circuits équivalents simples et la fonction de
transfert associée. On peut observer que le premier circuit inclut un pdle et un zéro et le

deuxieme a deux pdles et deux zéros.
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Figure 2.16 : Circuits équivalents a des fonctions de transfert d’ordre 1 et 2.

La Figure 2.17 montre un exemple illustratif de la mise en oeuvre d'une fonction de
transfert a trois pdles au moyen des circuits simples montrés précédemment. La fonction de
transfert original peut étre décomposée comme le produit dun gain, une fonction de transfert
avec un pole et un zéro et une autre fonction de transfert avec deux pdles et deux zéros. Le
gain est implémenté sous forme d’un amplificateur idéal. Les circuits correspondant aux
fonctions de transfert simples d'ordre 1 et 2 sont connectés a 1’aide d’amplificateurs de tension

idéaux de gain unité, qui font la fonction de buffers de tension.

Comme il a été¢ décidé de représenter le filtre équivalent sous la forme d’une matrice
admittance [Y(s)], chaque ¢élément de la matrice prend la forme d’une source de courant

commandée par la tension d’entrée.
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Figure 2.17 : Mise en oeuvre du circuit équivalent d'une fonction de transfert quelconque.
La connexion des divers circuits équivalents résultants associés aux différents

¢léments de la matrice [Y(s)], sera faite de sorte qu'il soit vérifié :

N
I = Z:,YUVJ [11.59]
-

nan nn

ou les sous-indices "i" et "j" prennent les valeurs dés 1 jusqu'a N, étant N la dimension de la

matrice [Y(s)].

Il est a noter que les diverses fonctions de transfert peuvent étre identifiées dans des
différentes bandes de fréquences. Il est possible qu’il soit nécessaire de placer le mélangeur
idéal entre les circuits équivalents des fonctions de transfert d'entrée et ceux de sortie. La
topologie du modele réduit résultant n'est pas exactement celle indiquée dans la Figure 2.13,

mais ceci n’est pas important au niveau pratique. D’autre part, le circuit global réduit est
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capable de mod¢liser aussi bien le transfert entrée-sortie que 1’adaptation aux acces du circuit

au circuit.

2.VI1.3.2. Caractéristiques du Mode¢le Obtenu

La méthode de réduction de modéles expliquée précédemment permet de reproduire
le comportement entrée-sortie linearisé, la translation de fréquence entre les bandes d’entrée
et sortie et les adaptations d’entrée et sortie. Les modeles a circuit équivalent sont valables
aussi bien pour des simulations fréquentielles, en Equilibrage Harmonique ou dans le

domaine du temps.

Le principal avantage que présente la simulation temporelle face a 1’Equilibrage
Harmonique est la possibilit¢ de simuler des signaux complexes, comme des signaux

modulés, des signaux numériques, du bruit, etc., a spectre continu.

Si les signaux mis en jeu dans le circuit impliquent des fréquences tres différentes, la
simulation dans le domaine du temps peut s’avérer lourde, lente et inefficace. Divers travaux
ont été publiés sur cette problématique [15]. Le calcul de I’équivalent en bande de base (EBB)

du modele réduit permettra de diminuer encore plus le temps de simulation.

D’autre part, une caractéristique trés importante de ce modele est qu’il prend compte
I’adaptation en entrée et sortic du circuit en fonction de la fréquence des signaux. On
remarque ceci car les modéles typiques pour la simulation des systemes présentent des
impédances d’entrée et sortie idéaux de 50 Ohm et ne prennent pas compte les effets de la

désadaptation des divers circuits formant le systéme.

2.V1.4. Réduction du Temps de Simulation. Equivalents en Bande de
Base (EEB) de Circuits

La simulation a I’aide de 1’équivalent passe bas du modele réduit du circuit permettra
réaliser plus efficacement des simulations dans le domaine du temps. Pratiquement, cela
consiste a ¢liminer le mélangeur idéal dans le schéma de la Figure 2.13, et a ne considérer

que le filtrage du circuit linearisé. Cette étape n'est pas si évidente qu’il pourrait paraitre.
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Ici, nous proposons d’obtenir les EEB de chaque ¢lément de la matrice [¥(s)], comme
il a été expliqué dans le § 2.1V.3.2. En réalité, il ne sera pas nécessaire d'obtenir I'EEB de tous
les éléments, parce qu'il y aura des éléments de cette matrice qui sont déja définis dans la

bande de base et il s'agit, donc, de calculer les EEB du reste des fonctions de transfert.

Une fois calculés les EBB pour chaque ¢lément de [Y(s)], le mod¢le du circuit complet

sera déterminé par :

L| Y, Y. | |V
| - ST [11.60]
L] Y. Y. [V,
avec
I= {I“’ }V - {V“’ };Y. - {Pﬂ 'Q”} [1L61]
l IiQ 1 ViQ ! Qij Pij

I1 est possible d’implémenter la matrice résultante en forme d’un circuit équivalent,
comme il a été expliqué précédemment pour le modele réduit passe bande. Le colit a payer en
utilisant le modele équivalent en bande de base, est que 'ordre du systeme est multiplié par
deux. Cependant, I’augmentation de la taille du modéle ne va pas avoir d’effet en pratique car
le pas de simulation sera beaucoup plus grand et, par conséquent, le nombre de points a

simuler sera trés fortement réduit.

Arrivés a ce point, il reste seulement a indiquer qu'au moment de mettre en oeuvre le
circuit équivalent des fonctions de transfert Q;; il faut utiliser un circuit équivalent simple avec
deux pdles et aucun zéro, puisque d’apres le calcul analytique des Qj;, elles résultent avec un
ordre du numérateur deux fois plus réduit que celui du dénominateur. Le circuit équivalent

utilisé sera maintenant :

92



| p—
Vv, C
Vi SPiR*S+L
C
Figure 2.18 :

Circuit équivalent d'une fonction de transfert avec deux poles et sans zéros.
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2.VII. Application des Techniques de Réduction a la
Mod¢lisation d’un Modulateur I-Q en Bande K

Les techniques de réduction de modeles qui ont été présentés dans ce chapitre vont
étre appliqués ici a & un modulateur congu a Alcatel Space (Toulouse) et fabriqué en
technologie monolithique. Il s’agit d’un modulateur I-Q, c'est-a-dire, il a deux entrées d'IF,
une pour la partie du signal d'entrée en phase et I’autre pour la partie en quadrature. La bande
de fréquence d'entrée considérée par les concepteurs du circuit va deés le DC jusqu'a 300 MHz.
Les signaux d'entrée sont mélangés dans deux paires de diodes avec le deuxiéme harmonique
du signal d'OL, dont la fréquence centrale est 9.75 GHz, avec une puissance de 10 dBm. La
sortie est en bande K, puisque la partie du signal retenu est due au mélange avec le deuxieme

harmonique du signal d'OL.

La Figure 2.19 montre la topologie simplifi¢e du modulateur I-Q. Le sous-circuit
linéaire inclut les réseaux de division et combinaison de puissance, de polarisation et
d’adaptation, les filtres d’IF, d’OL et de RF, ainsi que deux amplificateurs faible niveau et
deux déphaseurs. Ces derniers fonctions sont en réalit¢ non linéaires, mais comme ils

fonctionnent en régime quasi-linéaire, on a choisi de les considérer comme faisant partie du
IN
RoL . . Tk
| Sous Circuit
Linéaire
RL
Virq

Figure 2.19 : Schéma simplifié du modulateur en bande K.
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Le sous-circuit non linéaire est composé par les deux paires des diodes en paralléle,
ainsi que les lignes de transmission qui servent a connecter les diodes entre elles et avec le

reste du circuit.

Le modele réduit complet de départ est composé, d’une part, des fichiers de
parametres [S] définis pour une bande de fréquence qui va de 0 jusqu’a 50 GHz, et qui servent
a caractériser la partie linéaire du modulateur, et d’autre part, des modeles électriques
équivalents des diodes et des lignes de transmission de interconnexion. Ce premier modele
réduit complet a été obtenu a partir de simulations du modele électrique équivalent original,
propriété d'Alcatel Space. On peut noter que le modele original et la premiére version du
modele réduit sont uniquement appropriés pour des simulations en Equilibrage Harmonique
car le simulateur n’a pas ¢ét¢é a méme de calculer de maniére adéquate les réponses
impulsionnelles des éléments du circuit qui sont définis dans le domaine de la fréquence. Le
logiciel utilisé pour l'application de la technique et la mise en oeuvre des modeles est le

simulateur commercial ADS (Advanced Design System) d'Agilent Technologies.

Dans les paragraphes suivants, la mise en oeuvre des modeles sera illustrée pas a pas,

comme il a été expliqué dans le § 2. VL.

2.VIIL.1. Mode¢le Défini dans le Domaine de la Fréquence

La matrice de paramétres [S], définie pour la bande de 0 jusqu’a 50 GHz, que
caractérise la partie linéaire a été obtenue par simulation du sous-circuit linéaire. Apres, les
donnés ont été modifiés pour aboutir a I’équivalent en bande de base du sous circuit, définie
cette fois pour une bande de fréquences qui va de 0 jusqu’a 1 GHz. Ce premier pas suppose

déja une grande réduction de la taille du modele du circuit.

L’étape suivante consiste a calculer les admittances de conversion correspondantes au
sous-circuit non linéaire. La Figure 2.20 montre le schéma de simulation d'ADS qui nous a

permis de faire cette opération.
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Figure 2.20 : Schéma de simulation pour l'obtention des admittances de conversion.
Les admittances de conversion sont mesurées dans les noeuds d'interconnexion du

sous-circuit linéaire avec celui non linéaire comme il est montré dans la Figure 2.21.

Y/(f) IE :
Viri
| IF R
R Sous-Circuit Irr
| i Linéaire
()T L
Virq
S
Ya(f)

Figure 2.21 : calcul de l'admittance de conversion.
La Figure 2.22 montre 1'évolution avec la fréquence des admittances de conversion
obtenues Y; et Y, en amplitude et phase. On peut observer qu’elles sont définies pour la bande

de fréquence de 0 a 1 GHz, comme il a été fait pour le filtre réduit équivalent du sous-circuit



linéaire. De cette fagon, on obtient le filtre linearisé¢ équivalent du modulateur complet en

connectant les deux sous-circuits.

i Magnitude

69e-4 T T T T T T T T T
0 le8 2e8 3e8 4e8 Se8 6e8 Te8 8e8 9e8 10e

Fréquence Hz

] Phase

T T T T T T T T
0 le8 2e8 3e8 4e8 Se8 6e8 Te8 8e8 9e8 10e

Fréquence Hz

Figure 2.22 : Admittances de conversion obtenues.

La Figure 2.23 montre le schéma de simulation sur ADS du mode¢le réduit. Dans la
partie supérieure, on peut voir le design de simulation (dans ce cas correspond a une
simulation en Equilibrage Harmonique) et dans la partie inférieure le modele du modulateur,
qui suit fidelement la forme de la Figure 2.13. Le filtre équivalent en bande de base est formé
par le sous-circuit linéaire réduit (boite centrale), relié aux admittances de conversion de la

Figure 2.22 (boites latérales).
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Figure 2.23 : Schéma de simulation du modele obtenu pour le cas du modulateur.
Une fois implémenté le modéle linearisé, on peut vérifier sa validit¢é au moyen de

simulations en Equilibrage Harmonique du mode¢le réduit ainsi que du circuit complet.

Les résultats présentés correspondent a des simulations avec des signaux de 1, 2, 4 et 6
tons a l'entrée du modulateur. L’amplitude de chaque tonne est de 0.015 V afin d’assurer que
le modulateur fonctionne en régime faible niveau. Par la suite, on vérifiera le niveau

d'amplitude maximale que I’on peut utiliser de sorte que le modéele réduit reste valable.




La Figure 2.24 montre la comparaison des résultats du modéle linearisé (fléches) avec
ceux du modele complet (points) pour simulations de 1 et 2 tons a I'entrée des fréquences de

0.5 GHz (cas "a") et 0.2 et 0.4 GHz (cas "b").

Fif = 0.5 GHz Fif=0.2 vy 0.4 GHz
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< 0.0004 < 0.0004]
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=3 >
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-0.000 T I T T T T
-0.000 ! ! ! f 195 196 197 198 199 200 201 202
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200
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g 1w g ool
[ - o
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§ ~100 § 100
© ©
< <
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freq, GHz freq, GHz
(a) (b)

Figure 2.24 : Comparaison de résultats. Fleches : Modéle non linéaire complet. Points :
Modéle réduit.

La Figure 2.25 montre la comparaison des mod¢les avec des signaux a plusieurs tons.
En particulier les cas de 4 et 6 tons d'entrée des fréquences qui vont de 0.1 a 0.4 GHz dans le

cas "a" et de 0.1 a 0.6 GHz dans le cas "b" sont illustrés.

Fif=0.1, 0.2, 0.3y 0.4 GHz Fif=0.1, 0.2, 0.3, 0.4, 0.5y 0.6 GHz

0.0008 0.0008
< 0.0006—] < 0.0006]
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S 00002 & 0.0002]
1S €
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-300 I 1 I I T T 300
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Figure 2.25 : Comparaison de résultats. Fleches : Modéle non linéaire complet. Points :
Modele réduit.
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On peut observer la bonne concordance dans les résultats fournis par les deux

modeles, ce qu’indique le bon fonctionnement du modéle réduit.

Une fagon de vérifier le niveau de réduction du nouveau modele peut consister en

comparer les temps de simulation des deux mode¢les (Table 2.1).

N° tons Modéle Réduit Modéle Non Linéaire
d’IF Complet
1 2 Sec <t <3 Sec 22 Sec
2 2 Sec <t <3 Sec 36 Sec
3 2 Sec <t <3 Sec 1 Min 10 Sec
4 2 Sec <t<3 Sec 1 Min 59 Sec
5 2 Sec <t <3 Sec 3 Min 7 Sec
6 2 Sec <t<3 Sec 4 Min 57 Sec

Table 2.1 : Comparaison des temps de simulation des modéles complet et réduit sur un PC
avec un microprocesseur a 700 MHz.

On peut remarquer qu'avec l'augmentation du nombre de tons a l'entrée le taux de
croissance du temps de simulation du circuit non linéaire complet est proportionnel a 2™
étant N le nombre de tons, tandis que pour le modéle linearisé le temps de simulation est
toujours pratiquement le méme. Ceci s’expliqué parce que dans le cas du modéle réduit
présenté uniquement un filtre linéaire connecté a un mélangeur idéal est simulé, dont la

simulation dans le domaine de la fréquence est trés efficace.

Pour démontrer la limite de validit¢é du mod¢le en ce qui concerne 1’amplitude des
signaux d’entrée, on a compar¢ a nouveau le modele linearisé et le circuit complet. Les deux
modeles ont été simulés avec un ton a l'entrée de fréquence 0.3 GHz et avec une amplitude
qui augmente des la valeur initiale de 1 mV jusqu'a la valeur finale de 0.3 V. Si I’on
représente 1'amplitude du ton du courant de sortie, qui dans ce cas correspond a une fréquence
de 19.8 GHz, on obtient la Figure 2.26. On peut noter que les résultats des deux modéeles
coincident jusqu'a une amplitude de 150 mV approximativement. Celle-ci était la valeur
limite d'amplitude considéré par Alcatel Space pour ce modulateur et par conséquent le
modele est valable dans la gamme d'amplitude des signaux d'entrée appropriées pour le

circuit.
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Figure 2.26 : Limite de validité du modéle réduit par rapport a l'amplitude du signal
d'entrée.

Comme on a remarqué précédemment le modéle obtenu caractérise 1’adaptation en
entrée et sortie du circuit original. La Figure 2.27 montre la superposition des parametres S;
correspondants aux entrées et la sortie du modulateur, représentés sous la forme de
diagramme polaire. Les paramétres du modéle réduit ont été obtenus par simulation typique
de parametres S, et les correspondants au circuit original par simulation des parameétres S en
grand signal (il faut tenir comte de 1’état grand signal déterminé par le signal d’OL). Les
bandes de fréquence pour lesquelles nous avons obtenu les paramétres sont 0-1 GHz pour les

nceuds d’entrée et 19.5-20.5 GHz pour les nceuds de sortie.
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Figure 2.27 : Superposition des parametres S;; des neeuds d’entrée et sortie du modulateur.
S11: Adaptation de sortie (RF). S, et S33 : Adaptations d’entrée (IF; et IF,).
On observe un bon accord entre les résultats et que 1’adaptation en sortie (S;;) est

pratiquement indépendante de la fréquence.

Jusqu'ici les techniques de réduction de modéles proposés ont démontré des
performances intéressantes mais toujours restreintes a des simulations dans le domaine de la
fréquence. Dans la section suivante un modele réduit équivalent valable pour tout type de

simulations va étre développé.

2.VII.2. Adaptation a des Simulations dans le Domaine du Temps

Arrivés a ce point, on cherche a obtenir la matrice de parameétres admittance [Y(f)] a
partir du filtre équivalent en bande de base qui avait été calculé dans la section précédente. La
Figure 2.28 montre le schématique de simulation qui permet de calculer cette matrice. La
plage de fréquences d’analyse va de 0 jusqu’a 1 GHz, puisque le filtre équivalent avait été
défini pour cette bande. On peut observer dans la figure, les boites qui servent a caractériser le

sous-circuit linéaire et les admittances de conversion. Il peut aussi étre observé que les portes
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pour lesquelles la matrice [Y(f)] est calculée correspondent aux deux entrées d'IF et a la sortie

de RF.

| é&;ﬁ “Y-PARAMETERS” T S1P
Ya Il
Start=0 MHz @
Stop=1 GHz l 1
Step=4 MHz
I I.Q S1P
R=50 Ohm L] Y,
i
Torm3 V_RT L V_TFQ Termt
S6P
Z=50 Ohm L Z=50 Ohm
_ vV _IF _
+ 4#Term2
|:§:| Z=50 Ohm

Figure 2.28 : Obtention de la matrice de parametres admittance dans le domaine de la
fréquence.

Au port d'entrée d'OL, une charge de 50 Ohm a été connectée. Ceci est di au fait que
I'information de I’effet du grand signal d'OL sur le signal d’entrée est représenté par les
admittances de conversion, qui sont déja intégrées dans le filtre équivalent. Ce modele est,
donc, seulement valable pour cet état non linéaire nominal fixé par ’OL, et si ce signal était
modifi¢, il faudrait recalculer les admittances de conversion. Pour ce type de modéle, le signal
d’OL peut étre considéré comme un parametre si I’on veut obtenir un mod¢le valable pour
différentes conditions d’OL. En ce cas, on pourrait effectuer un filtre équivalent dont les
parametres seraient donnés en fonction du signal d'OL, en utilisant pour cela un réseau de

neurones [16], par exemple.

Une fois que la matrice [Y(f)] a été calculé, il reste a appliquer les techniques
d'identification de systémes pour obtenir la matrice [Y(s)] associée dans le domaine de
Laplace. Dans I’annexe 11.4 des exemples illustratifs des résultats d’identification par rapport
aux réponses fréquentielles originales sont présentés. Les circuits équivalents correspondants
a [Y(s)] sont ensuite calculés suivant la méthode expliqué précédemment (§ 2.V1.3.1.), puis ils

sont implémentés dans le simulateur.
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La Figure 2.29 montre la mise en oeuvre sur ADS du modéle résultant. En tenant
compte du fait que chaque élément de la matrice [Y(s)] est implémenté a I’aide d’une source
de courant contrdlé par tension, il pourrait paraitre que le modele de la figure est incomplet,
puisque n’ont pas été utilisées que 5 éléments, au lieu de 3*3=9. Les boites qui manquent
correspondent a des paramétres admittance dont I'amplitude est pratiquement nulle et par
conséquent ne contribuent pas a la réponse du filtre. Il faut toujours essayer de tenir compte
de ce type de circonstances afin de réduire au maximum la taille du modéle résultant.
Finalement, la réduction de modéles se base sur la suppression de toute information
redondante ou qui ne contribue pas significativement au comportement entrée sortie du

systéme.

Pour tous les calculs nécessaires a I’identification on a utilisé des fonctions exécutées
en SCILAB. Dans I'annexe I1.5, tous les outils utilisées dans le processus d'identification et de
calcul des circuits équivalents en SCILAB, sauf ceux qui sont déja implémentés dans le
logiciel lui-méme, sont rapportés. En tout cas, il s’agit toujours des fonctions simples a mettre
en oeuvre non seulement sur SCILAB, mais aussi sur MATLAB et, en général, sur n’importe

quel logiciel de calcul avec des caractéristiques semblables.

R TRANSIENT
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L} V[1]=polar(Vif,90) V Tran_
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Figure 2.29 : Mise en oeuvre du modele du modulateur valable pour tout type de simulations.
Les résultats de la simulation du modéle réduit superposés a ceux du modele non

linéaire complet (circuit complet) sont présentés dans la figure 2.30. Les simulations réalisées
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sont semblables a celles utilisés dans les Figures 2.24 et 2.25. L'amplitude des tons d'entrée
est toujours 15 mV et sa fréquence est toujours dans la bande pour laquelle nous avons défini
le filtre équivalent. Il faut indiquer dans ce point, que le mod¢le réduit linearisé a été simulé
au moyen de techniques temporelles, tandis que celui non linéaire complet a été analysé avec
la méthode d’Equilibrage Harmonique. De plus le modele réduit a ¢été aussi testé en
Equilibrage Harmonique avec des résultats coincidents. La comparaison des résultats de

simulation du circuit et du modéle proposé montre bien la validité de I’approche développée.
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Figure 2.30 : Comparaison de résultats. Fleches : modele complet. Points : Modele réduit.
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Concernant le temps de calcul, on peut signaler que la simulation du mode¢le réduit sur
un PC pour 20 nS de temps total de simulation et 20.000 points nécessite d’une paire de
minutes. Il est & noter que dans ces simulations les fréquences d’entrée sont de ’ordre de
MHz et que la fréquence de sortie est autour 19.5 GHz. En tout cas, le fait de simuler le signal
d'OL produit un ralentissement de I’analyse, inutile du point de vue pratique, puisque
l'information réellement importante est dans I’enveloppe du signal. C’est pour cela que
I’utilisation du modele équivalent en bande de base dans la section suivante va démontrer des

performances semblables avec des réductions du temps de calcul trés significatives.

2.VIL.3. Equivalent en Bande de Base du Mod¢le

Dans cette section la théorie du paragraphe § 2.VIL.4. est appliqué afin de réduire le
temps de simulation. Afin d’illustrer ce point, pour I’exemple du modulateur considéré ici, la
simulation consiste a calculer 200 points au lieu des 20000 points de la méthode précédente. 11
faut remarquer que la réduction du temps de calcul n’est pas associée maintenant a une
nouvelle réduction de la taille du modéle sinon uniquement a 1’utilisation de son équivalent en
bande de base et donc a la réduction du pas de la simulation. Bien au contraire, I'équivalent en
bande de base fait apparaitre un nombre de podles et zéros plus €levé que le modele réduit

passe bande.

Afin de valider le modele équivalent en bande de base, des résultats de simulation
temporelle avec des signaux d'entrée numériques QPSK avec filtrage Gaussien sont présentés.
On va comparer les résultats du modéle passe-bande du paragraphe VII.2 avec ceux donnés
par 1'équivalent en bande de base. Nous avons deux options pour pouvoir comparer les
résultats des deux modeles étant donné que le modele en bande de base produit 1’enveloppe
complexe du signal de sortie et que le modele passe bande procure une sortie en bande K. La
premicre consiste a faire une démodulation cohérente de la sortie du modele passe-bande de
sorte que l'on obtient I’enveloppe complexe (Figure 2.3). La deuxiéme est de simuler le
modele passe bande par la technique appelée Transitoire de d'Enveloppe [13] qui procure
directement comme résultat 1’enveloppe complexe. Dans ce cas, nous avons décidé

d’implémenter la premicre option.

La Figure 2.31 montre un exemple de simulation du modé¢le passe-bande. On montre

les signaux d’entrée au modulateur en bande de base, la sortie du modulateur a la fréquence
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de RF, et le résultat de la démodulation cohérente du signal de sortie superposé€ aux signaux

d’entrée. On observe qu’on peut récupérer les signaux d’entrée sauf une petite erreur.
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Figure 2.31 : Exemple de simulation du modeéle passe-bande. (a) : Signal d’entrée V. (b) :
Signal d’entrée Vi, (c) Signal de sortie Igr. (d) Partie en quadrature de [’enveloppe complexe
du signal de sortie, superposée a Vi,. (e) Partie en phase de [’enveloppe complexe du signal
de sortie, superposée a V.

La Figure 2.32 montre le schéma de simulation du modéle équivalent en bande de
base. Dans la boite centrale on peut trouver le modele équivalent en bande de base du
modulateur. On peut voir les deux entrées d'IF, qui sont deux générateurs de signaux QPSK
suivis d'un filtre Gaussien. Le modéle produit deux sorties (V_ I et V_Q) qui sont les

enveloppes complexes du signal de sortie en bande de base.
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Figure 2.32 : Schéma de la simulation du modeéle équivalent en bande de base, au moyen de
techniques dans le domaine du temps.

Dans la Figure 2.33, les résultats du modéle passe-bande (ligne €paisse) sont comparés
auxquels du modele équivalent en bande de base (ligne fine). Il est a noter dans le modele
passe-bande qu’apres la démodulation il reste un petit "bruit" de haute fréquence di au
filtrage non parfait des composants haute fréquence. La potentialité des deux mod¢les (passe-
bande et ¢quivalente en bande de base) est mise en évidence en ce qui concerne la simulation
temporelle, bien qu'il y ait une différence significative en termes du temps de simulation
nécessaire. Tandis que la simulation sur un PC du modé¢le passe-bande a nécessité 106,9
secondes pour cet exemple, la simulation de I'équivalent en bande de base a uniquement eu

besoin de 1,55 secondes.
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Figure 2.33 : Comparaison des résultats des modeles réduits passe-bande (ligne épaisse) et

en bande de base (ligne fine).

2.VIL.3.1. Application de I’Equivalent en Bande de Base

Le modele réduit équivalent en bande base a démontré se qualités pour reproduire le
comportement linearis¢ avec mémoire du circuit modulateur. D’autre part, grace au faible
temps de simulation associé, permet d’envisager d’analyses qui sont prohibitifs ou, méme,
impossibles a partir de la description détaillée du circuit. A titre d’exemple, la dégradation du
signal de sortie en fonction de la fréquence du signal d'entrée va étre étudié pour des signaux

d’excitation numériques QPSK filtrés a I’aide d’un filtre Gaussien.

La Figure 2.34 montre les diagrammes d’ceil du signal V_Q, en fonction de la
fréquence fondamentale du signal d'entrée. Pour les premiers cas (fir = 0.1 et 0.2 GHz), on
apprécie que les différents états du signal sont atteints avec une faible erreur. Toutefois, pour
les autres cas montrés (fir = 0.3 et 0.4 GHz) l'erreur de définition des différents états augmente
significativement. Par conséquent, on apprécie ici I’effet mémoire du circuit, qui limite la
bande de fréquence utile des signaux d'entrée a DC - 0.3 GHz, puisque pour 0.4 GHz on

apprécie une erreur trop grande qui fait que certains états sont pratiquement indiscernables.
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Figure 2.34 : Diagrammes d'oeil correspondant a des signaux d'entrée dont la fréquence
fondamentale va de 0.1 jusqu’a 0.4 GHz.

Un autre type de représentation pratique consiste a tracer les trajectoires dans le plan I-
Q. Sur la Figure 2.35 on montre les signaux de sortie V_Q face a V_I, ou on peut apprécier
les quatre états déterminés dans le plan [-Q et la dégradation des états en augmentant la
fréquence fondamentale du signal. Ici, comme dans les courbes de la figure 2.34 on peut
remarquer qu’une partie de la courbe suit une trajectoire anomale qui est associée au

transitoire initial provoqué par la dynamique du modele.
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Figure 2.35 : Trajectoires correspondant aux signaux de sortie du modulateur avec des

signaux d'entrée dont la fréquence fondamentale varie entre 0.1 et 0.4 GHz.
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2.VIII. Conclusions et Perspectives

Dans ce chapitre, des différentes méthodes et techniques pour la réduction des
modeles des circuits micro-ondes qui ont un comportement entrée-sortie du type LIT et LVT
ont été décrites. Tout d’abord, les caractéristiques et concepts théoriques pour le traitement
des systémes LIT et LVT ont été exposés. Cette introduction nous a servi comme point de

départ de notre démarche pour la réduction des modéeles des circuits micro-ondes.

De nombreuses fonctions ¢€lectroniques implémentées dans les systémes micro-ondes
montrent un comportement du type LIT. C’est le cas des sous-circuits lin€aires (réseaux de
polarisation, d’adaptation, filtres, hybrides, coupleurs, diviseurs et combinateurs de puissance,
etc.) et des circuits actifs faible niveau (amplificateurs, déphaseurs, etc.). Tous ces circuits
peuvent étre modélisés au moyen d’un filtre linéaire équivalent. D’autre part, les circuits
modulateurs du signal ou mélangeurs, vis a vis du fort niveau du signal de pompe et de
relativement faible niveau du signal d’entrée, peuvent étre considérés comme systemes LVT.
Ce type de circuits présente un comportement entrée-sortie linéaire avec transfert de
fréquence. Ils peuvent étre caractérisés a 1’aide d’un filtre linearisé équivalent du circuit

autour de I'état non linéaire déterminé par le signal de pompe.

Lors de ce chapitre, différentes topologies et techniques ont été utilisés pour la
réduction des modeles et du temps de simulation, comme I’identification de systémes dans le
domaine de la fréquence, le regroupement de pdles et le calcul de 1’équivalent en bande de
base. L’identification de systémes nous a servi a obtenir les fonctions de transfert dans le
domaine de Laplace avec le nombre de pdles minimum qui caractérisent le comportement du
circuit sur la plage de fréquences d’intérét. Des techniques de groupement de pdles ont été
utilisés afin d’éliminer les pdles redondants ou négligeables des fonctions de transfert
obtenues par identification. Le calcul des équivalents en bande de base des mod¢les réduits est
d’un grand intérét aussi pour aboutir a des tres faibles temps de simulation dans le domaine du
temps. Les modeles réduits obtenus sont valables aussi bien pour des simulations dans le

domaine de la fréquence que dans le domaine du temps.
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Il est a remarquer que, dans le cas des circuits LVT, le modé¢le réduit est déduit par
linéarisation de 1’état établi déterminé par le signal de pompe et, donc, il n’est valable que
pour ce signal de pompe. On pourrait compléter le modéle en incluent la dépendance du
model avec ce signal a travers l'utilisation de réseaux de neurones qui ajustent la variation des
parametres du filtre linearisé en fonction de la pompe. Une autre possible amélioration
pourrait étre la caractérisation du comportement entrée-sortie non linéaire du circuit (au moins
en régime faiblement non linéaire) afin de pouvoir mesurer l'effet de l'intermodulation,

compression du gain, etc. Celui-ci sera un des objectifs du suivant chapitre.
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Chapitre 3
TECHNIQUES DE REDUCTION D’ORDRE
DE MODELES APPLIQUEES A DES
CIRCUITS FAIBLEMENT NON LINEAIRES
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3.1. Introduction [1]

Tous les circuits électroniques sont fondamentalement non-linéaires. L hypothése de
linéarité est dans la pratique, seulement une approximation. Quelques circuits, comme les
amplificateurs petit signal, sont faiblement non linéaires et c’est pour cela qu’ils sont utilisés
dans les systémes comme s'ils étaient linéaires. Dans ce cas, les non-linéarités sont
responsables des phénoménes de deuxieme ordre qui dégradent le fonctionnement du
systéme. Dans d’autres cas, comme pour les mélangeurs et les multiplicateurs de fréquence,
on exploite le comportement non linéaire pour produire des fréquences non présentes dans le
signal d'excitation. Cela représente la plus grande différence entre eux. En tout cas, il est clair
que pour comprendre complétement le fonctionnement des circuits et systeémes, il est

impératif de tenir compte des non-linéarités et ses effets.

Les circuits non linéaires peuvent étre divisés en deux catégories : les fortement non
linéaires et les faiblement non linéaires. Un circuit faiblement non linéaire peut étre décrit
par I’expansion en série de puissances de ses non-linéarités caractéristiques (I'V, Q/V ou @/1).
Cette définition implique que les caractéristiques sont continues, avec des dérivées continues
et que seuls quelques termes dans le développement de la série sont nécessaires. Un circuit
faiblement non linéaire peut étre donc analysé en utilisant développements avec un nombre
réduit de termes en séries de puissances, sans mémoire, ou de Volterra, pour des modeles
prenant compte les effets de mémoire. Les circuits non linéaires qui ne respectent pas la

définition de faible non-linéarité, sont fortement non linéaires.

La modélisation des systémes non linéaires se heurte a des grandes difficultés. Il
n’existe pas de représentation générale permettant, comme dans le cas linéaire, de déterminer

simplement la relation liant la sortie a I’entrée de ces systémes.

Dans ce chapitre, on va faire une révision des techniques de modélisation pour des
circuits faiblement et fortement non linéaires. Nous montrerons dans § 3.III. une technique de
réduction d’ordre du modé¢le valable pour tout type des circuits non linéaires et dans § 3.V.

une autre technique valable pour des circuits pompés faiblement non linéaires, comme les

117



modulateurs ou mélangeurs, qui peut étre utilisée comme cas particulier pour des circuits non

pompés, comme des amplificateurs de faible niveau.
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3.11. Effets et Modélisation des Phénomeénes non

Linéaires

En général, dans un systéeme de communications, en raison de la bande passante de
valeur finie, on peut rencontrer, a la traversée d’un dispositif linéaire, des distorsions du signal

liées a des variations d’amplitude et de phase en fonction de la fréquence :

H(jo)=|H(jo)exp[j¢(o)] [IIL1]

D’autres distorsions, liées a la présence d’éléments non linéaires peuvent apparaitre

dans un systéme. Dans ce cas, il ne peut étre décrit par une simple fonction de transfert. On
représente alors le signal de sortie vy(f) comme une fonction g du signal d’entrée v.(z).
Lorsque la sortie a I’instant # ne dépend que de I’entrée au méme instant, on dit que le systéme

est sans mémoire et on peut écrire :

v, (£)=g[v. ()] [111.2]

La Figure 3.1 représente un exemple de caractéristique de transfert g.

vs() = 8(vel))

v(?)

Figure 3.1 : Caractéristique de transfert d’un circuit non linéaire sans mémoire.
Dans ce cas, la caractéristique de transfert g n’inclut pas d’intégrales, de dérivées ou de
différences finies du temps. g peut étre exprimée dans la forme d’une série de puissances

comme :
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g(v): g+ g1v+g2v2 +g3v3 +... [TI1.3]
ou g, sont coefficients réels et invariants dans le temps. Maintenant, si le signal de sortie vy()
est développé en série de Fourier et le signal d’entrée v,(¢) est supposé€ une fonction sinusoidal
de fréquence f. et avec une amplitude de V., on obtient les coefficients G, qui déterminent le

signal de sortie :

v,(t)=G, + GV, cos(2f,t)+ G,V} cos(4rf.t)+ GV, cos(6f.t)+... [111.4]
Les coefficients G, sont fonctions des coefficients g, et sont tous réels. L’ordre de la non-
linéarité est donné¢ par I’indice » du plus grand harmonique du signal de sortie non
négligeable. C’est pour cela qu’un systeme d’ordre n produit des harmoniques du méme

ordre, avec une amplitude G, V.".

Si le circuit posséde de la mémoire, la caractéristique de transfert g sera différente
pour chaque valeur de fréquence du signal d’entrée et alors, on aura une famille des
caractéristiques, une pour chaque valeur de fréquence. Dans ce cas, le signal de sortie dépend
du signal d’entrée a I’instant ¢ et aux instants précédents. Une fonction non linéaire avec

mémoire finie, peut étre décrite comme :

Vs (t) = g[ve (t)’ Ve (t -0 )’ Ve (t -7 )""’ Ve (t -7, )] [IIIS]
Le plus grand retard 7, détermine la longueur de la mémoire du circuit ou systéme. Le signal
de sortie des systemes non lin€aires avec mémoire infinie est fonction des intégrales et

dérivées du signal d’entrée :

i o0"v
= d : II1.6
vs (t) g ve(t)’ _[wve (T) [ 8t" [ ]

La caractérisation la plus générale d’un systéme non linéaire au moyen d’un développement
en série est une Série de Volterra [2]. On dit que ces séries sont des séries de puissances avec

mémoire :

() 8ot '[ g1 t—7 dr+ ]BTV Tl)v ( rz)gz(fl,rz)dr dr, + [1I1.7]

On peut obtenir une expression équivalente a [I11.7] valable pour le domaine de la fréquence

[2] [3]. Le probleme est que 1’extraction des termes de Volterra d’ordre supérieur devient de
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plus en plus complexe, alors généralement on utilise ces séries seulement pour caractériser

systemes faiblement non linéaires lesquels sont décrits en utilisant deux ou trois termes.

3.11.1. Effets des non-liné€arités [4] [5]

Dans cette sous-section on va traiter les divers effets des non-linéarités sur le signal
qu’il faut considérer lors de la caractérisation d’un systéme. On va considérer ici les non
linéarités sans mémoire. On verra plus loin dans ce travail que la distorsion produite par la
mémoire du systéme peut étre caractérisée en utilisant des filtres équivalents, ou modeles
linéaires correspondants a la partie linéaire du circuit. Pour cela il faut supposer que les non-
linéarités sont statiques, comme il est le cas dans la plupart des non-lin€arités des circuits
micro-ondes. Les temps de retard associés aux non-linéarités de ces circuits peuvent étre
implémentés comme partie du sous-circuit linéaire. En tout cas, les non-linéarités a mémoire

pour les circuits faiblement non-linéaires peuvent étre traitées a I’aide des séries de Volterra.

3.11.1.1. Compression de Gain

L’une des caractéristiques essentielles dans un circuit non linéaire est représentée par

la distorsion d’amplitude, qui résulte de la caractéristique de transfert non linéaire.

Dans le cas d’un circuit sans mémoire, on considére que la tension de sortie est une
fonction instantanée de la tension d’entrée et que la non-linéarité est assez faible pour qu’elle

puisse étre représentée sous forme d’une série :

2 3
v, =ayv,+a,v, +a,v, +... [II1.8]

Si le signal d’entrée est sinusoidal et le circuit non linéaire est supposé d’ordre 3 :

v, = Acos(a)lt)

) , [1I1.9]
v, =a,v,+a,v, +a,v,
le signal de sortie peut alors s’écrire sous la forme :
v, = alAcos(a)lt)Jr a, A’ cos’ (a)lt)+ a, 4’ cos’ (a)lt)
[I11.10]

N

y = a,A’ —i(alA+%a3A3jcos(a)1t)+%a2A2 cos(2(¢)1t)+%a3A3 cos(3m,t)
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On remarque que la composante fondamentale du signal de sortie a une amplitude

égale a alA[l +§a—3A2} :

a,

Cette grandeur est inférieure a a;4 (gain linéaire) si az < 0, et est supérieure a a;4 si az > 0.
Ce phénomeéne est appelé la compression de gain ou expansion de gain. La plupart des
composants fonctionnent dans le cas compressif, c’est-a-dire avec a3 < 0 ; on définit alors la

puissance de sortie a 1 dB de compression. Le gain a la fréquence fondamental est donné par :

alA+éa3A3 3
G =20log + :ZOlog(al +Za3A2j [L11]

Le gain linéaire Gy est défini en décibels par:

A
G, = 201og(“17j = 201log(a, ) [IL.12]
Le gain a 1 dB de compression est défini par :

G, =G, —1dB [111.13]

La figure suivante illustre la notion de point de compression a 1 dB.

1dBm

Figure 3.2 : Représentation du point a 1 dB de compression (P, et Ps en dBm).

3.11.1.2. Distortion par Intermodulation

Considérons maintenant une représentation du signal de sortie v, comme une fonction

non linéaire du signal d’entrée v,., modélisée par un développement en série a I’ordre n :
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v, =a,+av, +a,v. +av. +..+a,v" [111.14]
La Figure 3.3 montre le signal de sortie pour un signal d’entrée constitu¢ de deux

fréquences, dans le cas d’un circuit lin€aire et dans le cas d’un circuit non linéaire.

Linéaire

P

S S S Lo i 3t

2fi-f» 2f,-f1 2f1tf> 2f,+fi

Non Linéaire

v

P,

Figure 3.3 : Représentation simplifiée d’'un phénomene non linéaire d’ordre trois pour un
signal deux tons.

Les courbes montrent la variation de la puissance mesurée en sortie en fonction de la
puissance d’entrée, sur la fréquence fondamentale. Considérons le cas ou le signal d’entrée est

compos¢ de deux signaux sinusoidaux de méme amplitude et de fréquences différentes :

v, = v[cos(a)lt)+ cos(a)zt + go)] [II.15]
Pour une non linéarité représentée par une équation polynomiale a 1’ordre 3 comme 1’équation

[II1.9], on obtient le signal de sortie :
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v, = aq +av[cos(yt) + cos(@,t + @)+ a,v [cos(wyt) + cos(@, + 9)f [1IL.16]
+a,v’ [cos(@,)+ cos(a,t + @) |

En développant, on obtient :

Vv, =a,+ alvcos(a)lt)+ alvcos(cozt + (/))

lcos(2a)1t) +cos((@, + @, )t + @)+ cos((w, — @, )t + )
+a’ 21 [111.17]
+ Ecos(2a)2t + 2g0)

cos(3e,t)+3cos((2w, + @, )t + )+ 3cos((2w, — @, )t — )
+3 cos((a)l +2w, )t +20)+3 cos((2a)2 -, )t + 2(0) +...
+9 cos(a)lt) + cos(3a)2t + 3(0) +9 cos(a)zt + go)

a,v
%

Ces distorsions en sortie peuvent produire dans les systémes de communications des
effets indésirables, tels que des interférences entre les différents systémes. On peut distinguer
différents types de distorsion : les harmoniques, les produits d’intermodulation ou les

échanges de puissance entre les porteuses, appelés distorsion croisée.

Les harmoniques sont les multiples des fréquences fondamentales. Ces distorsions
sont moins génantes, car elles se trouvent en général hors bande. Si on note H; la i°

harmonique de fy, H; = i-f).

Les produits d’intermodulation correspondent a une combinaison linéaire des
fréquences fondamentales. Ces distorsions sont beaucoup plus génantes dans les systémes de
communication car, selon leur ordre, elles peuvent créer des signaux parasites dans la bande
du signal utile ou dans la bande adjacente. Si on considére, comme dans la Figure 3.3, le cas

d’un signal deux tons f; et f>, avec f, > f; on aura les suivantes produits d’intermodulation :
- les produits du second ordre : f; + f, et fo —fi;
- les produits du troisiéme ordre : 2f; + fo, 2fi - fo, 2/t fiet 2/ —fi;

- les produits d’ordre impair, tels que 2f; - f>, sont génants car ils se trouvent dans la
bande utile et I’adjacente. La Figure 3.4 montre le spectre de sortie pour un signal

d’entrée 2 tons et une non-linéarité d’ordre 5.
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S A\
PN s | 1
Af 4P —> Af
+—> +—>
‘ | % 1 t %
S i) M3 M3

IM3 =2/~ fi et 2 = f>
IM5 = 3f, = 2f> et 3/2 - 2f;

Figure 3.4 : Spectre de sortie pour un signal d’entrée deux tons et une non-linéarité d’ordre 5
On a montré que les produits d’intermodulation d’ordre n (IM,) sont générés par les
non-linéarités du circuit. L’ordre de ces produits dépend directement de 1’ordre de I’équation

polynomiale représentant cette non-linéarité.

Le point d’interception d’ordre n est un point fictif qui sert & caractériser les non-
linéarités d’ordre n. Ce point est l’intersection de 2 droites: une premiére obtenue en
prolongeant la droite exprimant la puissance de sortie (en dBm) sur la fondamentale (ordre 1)
en fonction de la puissance d’entrée (petit niveau en dBm) et la deuxiéme obtenue en
prolongeant la droite donnant la puissance de sortie sur les produits d’intermodulation a
I’ordre n en fonction de la puissance d’entrée (petit niveau en dBm). Les 2 coordonnées du
point d’intersection correspondent respectivement a une puissance d’entrée et a une puissance

de sortie, ces coordonnées sont appelées point d’intersection en entrée et en sortie.

La Figure 3.5 illustre la notion de point d’interception ; Ps et Pz ont n coordonnées
logarithmiques. Le point d’interception est indépendant du niveau de puissance en entrée, il

est donc trés souvent utilisé pour caractériser les non-linéarités d’un circuit.

>
P,

Figure 3.5 : Représentation du point d’interception d’ordre 3.
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3.11.1.3. Distorsion Non Linéaire et Caractérisation des Effets de
I’Intermodulation dans les Eléments Radiofréquences

Ces distorsions sont créées par des éléments non linéaires qui subissent une variation
dynamique du niveau de puissance en entrée. L’élément le plus critique pouvant engendrer ce

type de distorsions est ’amplificateur de puissance.

Ces effets non linéaires sont caractérisés par deux grandeurs appelées compression
AM-AM et conversion AM-PM. La figure suivante montre un exemple de caractéristiques

AM-AM et AM-PM.

P (dB) Pphase de sortie — phase d’entrée
A

A 3

AM-AM AM-PM

—

P, (dB) P, (dB)

Figure 3.6 : Compression AM-AM et conversion AM-PM.

Ces caractéristiques sont en général données a la fréquence centrale de fonctionnement
du dispositif. L’amplificateur est alors décrit en terme du gain complexe sans mémoire, dans
la mesure ou I’on suppose que le gain ne varie pas avec la fréquence dans la bande
considérée. Dans § 3.I1.2. nous montrerons comme modéliser un circuit non linéaire, en

utilisant les caractéristiques AM-AM et AM-PM.

Nous avons vu que le comportement des circuits non linéaires peut étre représenté a
I’aide de grandeurs telles que le point 4 1 dB de compression, ou par le point d’interception
d’ordre 3, ou plus précisément par les courbes de compression et de conversion. Cependant,
dans le cas des circuits utilisés dans les systéemes de communication utilisant des modulations
numériques a enveloppe non constante, on caractérisera les effets des non-linéarités du circuit
sur les performances du systeme par des grandeurs telles que ’ACPR (Adjacent Channel
Power Ratio), le NPR (Noise Power Ratio) ou I’EVM (Error Vector Measurement). Dans

les sections suivantes on traite ces grandeurs.
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3.1I.1.3.1. L’ACPR : Adjacent Channel Power Ratio

Un circuit non linéaire radiofréquences ou micro-ondes placé dans une chaine de
transmission numérique génere des distorsions, lesquelles se traduisent sur le spectre par des

remontées de lobes dans les canaux adjacents. La Figure 3.7 présente les perturbations

AN

L’importance des déformations des lobes adjacents par les non-linéarités du circuit est

introduites sur un spectre par un systéme non linéaire.

o

Figure 3.7 : Perturbations sur le spectre.

Non Linéaire

caractérisée par ’ACPR. L’ACPR est défini comme étant le rapport de la puissance dans le
canal adjacent sur la puissance dans le canal principal. On peut donc définir un ACPR droit,
rapport du canal adjacent droit sur la puissance dans le canal principal, ainsi qu'un ACPR
gauche, rapport du canal adjacent gauche sur la puissance dans le canal principal. On définit
¢galement I’ACPR alternate, comme étant le rapport entre le canal alternate et le canal

principal. La canal alternate est défini comme étant le canal adjacent au canal adjacent.

Suivant les normes, I’ACPR est défini apres le filtre de réception ou apres le filtre

d’émission d’une téte de communications :

- dans le premier cas, il permet de mesurer 1’influence des non-linéarités liées au

canal de propagation. On appellera cette mesure I’ACPR recu ;

- dans le second cas, on visualise alors les effets liés uniquement aux non-linéarités

de I’amplificateur, que 1’on appellera I’ACPR transmis.

3.11.1.3.2. L’EVM : Error Vector Measurement

L’EVM représente les distorsions d’amplitude et de phase sur le diagramme de
constellation des états, caractérisant une modulation numérique. La Figure 3.8 donne une

représentation des signaux pour le calcul de 'EVM.
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sl(k) R X(t) Zi(t
Codeur | Modulateur »| Démodulateur
> —
Sq(k) Z,(0)
Figure 3.8 : Représentation des signaux pour le calcul d’EVM.
Le signal généré par le modulateur est de la forme :
x(t)=S,(¢)cos(et)- S, (¢t)sin(eot) [111.18]
avec : Si(k), signal en phase :
S, (k)= 4, cos g, [1IL.19]
S,(k) signal en quadrature :
S, (k)= 4, sing, [111.20]

Ces deux signaux Sj(k) et S,(k) se représentent dans un diagramme polaire sous la forme d’une

constellation :

S(k)=S,(k)+ jS, (k)= 4,&"* [1I1.21]

La figure suivante montre une représentation d’un point de la constellation :

Sy

a

S

S, (k+1)

S(k)  Sik+1) S;

Figure 3.9 : Représentation d’un point de la constellation.
Certaines perturbations, dues par exemple a 1’utilisation d’un modulateur non parfait

dans la chaine, ou a une non-linéarité, vont modifier I’expression du signal généré x(¢) ainsi

128



que celle du signal démodulé. Ainsi, sur une méme constellation les vecteurs émis S(k) et

recus Z(k) peuvent étre tres différents (voir la figure 3.10).

0

Q) 70)
S(k

~VY

Figure 3.10 : Points émis et regus sur une constellation.

On définit le vecteur erreur FE(k), représentant 1’erreur sur le signal
par: Z(k)= S(k)+ E(k). On s’intéresse généralement a sa valeur moyenne calculée sur un
nombre de symboles précisé dans les normes. Plus précisément, une définition de ’EVM est
obtenue en minimisant la valeur du vecteur d’erreurs sur tous les symboles émis (ce nombre

¢tant défini dans la norme), en optimisant des constantes Cy, C; et W :

Z(k)=[C, +C,(S(k)+ E(k)) [111.22]
Cy est un nombre complexe représentant le déplacement du barycentre de la constellation di
au modulateur en quadrature. C; est un nombre complexe représentant le gain de sortie de
I’émetteur (module et phase). La variable complexe W représente le décalage en amplitude et
en rotation de phase. Elle tient compte a la fois de 1’offset en fréquence (déphasage Aa en

radians-symbole™) et en amplitude (Ar en nepers-symbole™) :

W =gt [111.23]
On détermine I’EVM comme la valeur moyenne des vecteurs d’erreurs E(k) sur tous

les symboles émis :

E(k) =>"" (2w -c,). S(k [111.24]

k=MIN C
1

ZMAX
k=MIN

MIN et MAX correspondent aux indices du premier et du dernier symbole dans une trame de
type Burst. Le vecteur d’erreur est donné sous la forme de la moyenne au carré root mean

square :
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EVM(rms) = \/ ! o

E(k)’ [111.25]
MAX — MIN +1

3.11.1.3.3. Le NPR : Noise Power Ratio

Dés que le signal appliqué a un amplificateur de puissance comporte un grand nombre
de porteuses, normalement indépendantes et régulierement espacées dans la bande considérée,
les critéres de linéarité se compliquent. Ce n’est pas uniquement la puissance moyenne du
signal d’entrée qui va influer sur le degré de linéarité du dispositif, mais également 1’allure

temporelle du signal.

Si on considére un signal d’entrée comportant trois porteuses différentes de méme
amplitude et de phases différentes, 1’allure des raies d’intermodulation en sortie, donc le degré
de non-linéarité¢ du dispositif, est différente selon les phases choisies. Des signaux ayant la
méme puissance moyenne, mais n’ayant pas la méme forme de puissance en fonction du

temps, peuvent générer des signaux de sortie différents.

Il est donc nécessaire de déterminer un critére permettant de caractériser la linéarité
des amplificateurs multi-porteuses. Il s’agit d’une approche statistique. En effet, dés lors que
le signal est composé¢ d’un nombre important de porteuses indépendantes, il est possible
d’assimiler ce signal a un bruit gaussien a bande limitée. Pour la caractérisation en puissance,
en rendement et en linéarité des amplificateurs, il est possible de générer un grand nombre de
fréquences, réguliérement espacées dans une bande de fréquences, de méme amplitude et de

phases aléatoires et d’analyser la réponse du dispositif.

Le principe de mesure du NPR est représenté sur la Figure 3.11 :

— Signal utile

Non Linéaire 1
I I I

>
Trou Central = (Notch)
Bruit d’intermodulation

Figure 3.11 : Représentation du NPR.
On synthétise un signal en enlevant volontairement un certain nombre de porteuses centrales
et en créant ainsi un trou central appelé notch. Si le dispositif a tester est non linéaire, le signal
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de sortie comprendra des produits d’intermodulation qui viennent combler le trou. Le rapport
entre la puissance moyenne du signal utile et celle du bruit d’intermodulation qui remplit le

trou dans le spectre de sortie s’appelle le NPR.

Le bruit d’intermodulation quantifié par le NPR vient directement affecter le rapport

signal a bruit d’une liaison numérique.

3.11.2. Mod¢lisation de Systémes Non Linéaires [6]

Habituellement les dispositifs utilisés dans les systemes de communications sont
décrits par modeles analytiques et impliquent typiquement de résoudre un ensemble
d’équations différentielles partielles non linéaires, par des méthodes numériques. La
simulation de ce type de modeles exige un colit de calcul important. C’est pour cela qu’il est
utile de développer des modeles du type entrée-sortie, comme les fonctions de transfert pour
le cas des circuits linéaires, ou des modeles d’ordre réduit. Il est a noter que la réduction
d’ordre des mod¢les de circuits non-lin€aires est un sujet nouveau et qu’il existe un nombre
trés limité de travaux sur la réduction de modeles faiblement non-linéaires. Ici on va réviser

des techniques boite-noire et de réduction d’ordre de modeles.

Principalement on peut distinguer différents types de modéles en fonction des besoins

dans la simulation au niveau systéme :
- Mode¢les sans et avec mémoire.
- Modeles passe-bande et en bande de base.
- Modeles entrée-sortie (blocs boite-noire).
- Mode¢les analytiques et d’équations différentielles non linéaires.

Un certain modele peut présenter plusieurs de ces caractéristiques simultanément. Par

exemple, il est possible un modele passe-bande, avec mémoire et analytique.

Les modéles sans mémoire présentent une caractéristique entrée-sortie indépendante
de la fréquence du signal d’entrée du systeme. Ceci est une idéalisation, parce que le

fonctionnement de tous les systemes physiques dépend de la fréquence du signal d'entrée.
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Normalement, ces modeles sont développés en supposant que la fréquence de fonctionnement
ne change pas de maniere appréciable, en tenant compte du plus grand colt de calcul de la

simulation des modeéles avec mémoire.

Nous appelons mode¢les passe-bande ceux qui ne s’occupent que des effets sur les
signaux occupant une bande limitée autour d’une certaine fréquence f.. La simulation de ce
type de modeles, et particulierement dans le cas des circuits hyperfréquences, a un cotit de
calcul plus important, et c’est pour cela que nous avons opté dans cette thése par le calcul des
modeles équivalents en bande de base, qui ne considérent que des signaux a bande limité

autour de la fréquence nulle.

La division en un mod¢le entrée-sortie (boite-noire), et analytique, basé sur des
équations différentielles non linéaires, est liée a la structure du modele. Un modele boite-noire
peut consister en un ensemble de blocs reliés entre eux. Un modele analytique peut étre
représenté sous la forme de blocs, mais la différence entre eux est que les modeles de blocs
consistent en ¢léments conventionnels des systémes comme filtres et non-linéarités sans
mémoire. Les modeles analytiques ont, normalement, la forme d’une fonctionnelle qui donne
la relation entrée-sortie du systéme ou circuit. Les modeles analytiques peuvent étre sans
mémoire (séries de puissances, par exemple), ou @ mémoire (séries de Volterra, par exemple).
Les équations différentielles non lin€aires sont une description analytique et impliquent

mémoire.

Ensuite on va traiter des mod¢les typiquement utilisés dans la simulation des systémes

de communication.

3.11.2.1. Modéles Passe-Bande Sans Mémoire

On suppose dans ce cas que seulement les entrées passe-bande peuvent produire des
sorties mesurables. Néanmoins, le signal de sortie intéressant est le signal passe-bande ;
cependant des signaux non souhaités comme les harmoniques peuvent apparaitre. Puisque les
circuits non-linéaires passe-bande les plus utilisés sont les amplificateurs, nous allons centrer

notre attention sur eux.

Si’on a un signal d’entrée :
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x(t)= Acos(27f.t + 0) [111.26]

le signal de sortie d’un amplificateur passe-bande a la forme :

y(t) = g(A)cos(2nf,t + 0 + D(4)) [111.27]

ou g(A4) et d(A) sont les caractéristiques AM-AM et AM-PM respectivement.

Pour le cas dans lequel 4 et 0 varient avec le temps, les équations [I11.26] et [111.27]

sont valides seulement pour signaux en bande étroite. Dans ce cas on aura :

x(¢) = A(r)cos[2af,t + 0(¢)] [111.28]

et:

y(t) = g[A(t)]cos(2f,t + O(¢) + D[A(r))) [111.29]

Les équations précédentes forment un modele de blocs, comme celui présenté dans la

Figure 3.12. La Figure 3.12a est un diagramme symbolique de blocs et la Figure 3.12b est un
diagramme de simulation qui montre explicitement la facon dans laquelle on peut

implémenter le modele.

x(t)= dcos(2af,t +6) ¥(t)= g(4)cos(2f,t + 0+ d(4))

AM/PM AM/AM
— | PO glaol

\ 4

Acos(27f,t +6+®(4))
(@)
AM/PM 0 ei®(4)
(D() > exp
iyt ]
>l |x
AM/AM
A
PO 2
N
Il
(b)

Figure 3.12 : Modele de blocs pour une non linéarité d’enveloppe AM-AM et AM-PM. A et 6
sont fonctions du temps. (a) Modele symbolique a niveau de la fréquence porteuse. (b)

Modeéle explicite de simulation a niveau de [’enveloppe complexe.
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Etant donné la structure de la Figure 3.12a, cette forme particuliére est appelée modéle

série ou polaire.

Par identité trigonométrique, on peut développer [111.29] dans la forme équivalente :

W(t)=S,(t)cos27f,t + 6(¢)] - S, (¢)sin[27f,2 + O(¢)] [111.30]
S, (t) = glA(t)]cos(@[4(r)]) [11.31]

et:
S, (¢)= g[A(¢)]sin(®[A(¢))) [111.32]

Le modgele de blocs correspondant a ces équations est présenté dans la Figure 3.13. La
Figure 3.13a est, encore une fois, un diagramme symbolique et la Figure 3.13b montre

explicitement la facon dans laquelle on peut implémenter le mode¢le.

Non linéarité
en Phase S,(1)

Filtre en Non linéarité en
quadrature Quadrature S,(1)
0 ™

(@)

=

~
N—
Pa——

<

—_—

=~
N

Sp(0)

=1

~
~
N

v
=

Sy(0)

[

A 4

=

(b)

Figure 3.13: Modeéle en quadrature pour une non-linéarite d’enveloppe. (a) Modeéle

symbolique a niveau de la fréquence porteuse. (b) Modele explicite de simulation a niveau de

[’enveloppe complexe.
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Nous appelons cette structure modele en parallele ou en quadrature. Il est

complétement équivalent au modele en série.

3.11.2.2. Modé¢les Avec Mémoire

A cause de la diversité des mod¢les, nous ne citerons pas que quelques types de
modeles de non-linéarités a mémoire en résumant ses caractéristiques. Il faut souligner que ce
type de modeles est toujours approximé, et normalement il est seulement valide pour un type

de circuit et de signal d’entrée déterminé.

I[Is existent des modéles de blocs qui consistent en non-linéarités du type des
caractéristiques AM-AM et AM-PM corrigées en introduisant, a 1’entrée et sortie des non-
linéarités, des filtres en caractérisant les changements dans les caractéristiques dues a la
mémoire. Les Mod¢les de Poza-Sarkozy-Berger [7] et de Saleh [8] correspondent a ce type.

La figure suivante montre un schéma du type de modeles de Poza-Sarkozy-Berger.

Non linéarité
sans mémoire
de référence

Filtre d’entrée Filtre de sortie
Entrée AM-AM ou Sortie
—| H.u(f) | AM-PM » Hui(f) =
A
fi

fs

Puissance d’entrée (dB)

v

Puissance de sortie (dB) ou déphasage

Figure 3.14 : Modele PSB d’un circuit non linéaire avec mémoire.

Dans un modele du type du PSB, on obtient les filtres en fonction de la variation des
caractéristiques par rapport a la fréquence. Ils existent aussi d’autres types de modeles, dans
lesquelles on trouve des blocs représentant des non-lin€arités sans mémoire et des filtres.

Dans ce cas, nous pouvons trouver un schéma formé par un filtre (en entrée ou en sortie), qui
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représente la mémoire petit signal, et un bloc correspondant aux caractéristiques AM-AM et
AM-PM, obtenues pour une fréquence déterminée. On peut améliorer le modele en utilisant
une structure semblable a celle montrée dans la Figure 3.14. Dans ce cas le filtre d’entrée peut
correspondre au filtre petit signal divisé par la valeur absolue du filtre correspondant a la
saturation du circuit ou systéme. Le filtre de sortie peut étre, dans ce cas, la valeur absolue du

filtre correspondant a la saturation. La Figure 3.15 montre ces structures.

Non linéarité sans Mémoire

}t . r—----————'; r—----““'; ~t
(—)> Filtre > AM-PM r-» AM-AM r» l(> )
(a)
Non linéarité sans Mémoire
()| r--------- Po-----m- s . ylt
(—)> > AM-PM r-» AM-AM r>—»| Filtre ZL )
(b)

=0
~

N

1

1

1

1

1

1

1

1

1

1

1

1

1

1

1

1

1

1
=
S
N—

y

— Filtrel ;: AM-PM E__.>: AM-AM E: > Filtre2 e

(©)

Figure 3.15 : Modeles type « filtre - non-linéarité sans mémoire ». (a) Filtre suivi de une non-
linéarité sans mémoire. (b) Non-linéarité sans mémoire suivi d 'un filtre. (c) Configuration de
trois blocs.

Un autre type de modeles généralement utilisés sont les modéles analytiques. Ces
modeles sont définis par une formulation analytique. Cette formulation peut étre mise en
forme en utilisant une structure de blocs. Le modele analytique classique est basé sur les
séries de Volterra. En utilisant ces séries, on décompose la réponse d’un systéme non linéaire
dans un terme correspondant au filtre linéaire équivalent du systeme et plusieurs termes

additionnels produits par le comportement non linéaire. Une série de Volterra est décrite par :

W6) =35, 0) [111.33]

ou le terme d’ordre n est donné par la convolution :

136



Y (t) = EO o Ji h, (2'1 yeoes Ty )x(t -, ) . x(t -7, )a’r1 ~-dr, [1I1.34]

Les équations [II1.33] et [II1.34] donnent une relation entrée-sortie pour systémes
continus non linéaires et invariants dans le temps. Les fonctions ko, h1(¢), ha(t,t2),... sont
appelées Noyaux de Volterra du systéme. Le systeme est donc complétement caractérisé par
leurs noyaux de Volterra. Le terme d’ordre zéro correspond a la réponse du systéme a une
entrée DC. Le noyau d’ordre 1 est la réponse impulsionnelle d’un systéme linéaire. Les
noyaux d’ordre supérieur peuvent étre appelées réponses impulsionnelles d’ordre supérieur et
ils sont la manifestation du comportement non linéaire du systéme. La Figure 3.16 montre une

interprétation sous la forme de diagramme de blocs du modéle.

ho

hi(t1)

x(7) (2)

—— hy(t1, T2)

hs(ts, T2, T3)

hy(Try...Th)

Figure 3.16 : Interprétation sous la forme de diagrammes de blocs de la représentation en
series de Volterra.

Il est facile a voir que la charge de calcul nécessaire pour produire la sortie du noyau
d’ordre n est de I’ordre de celle du calcul de 4; ¢élevé a la puissance n. C’est pour cela que
cette représentation est utile seulement pour les cas dans lesquels le systéme peut étre

représenté par une série avec un nombre réduit de termes (typiquement entre trois et cinq).

On peut citer aussi les modeles basés sur des équations différentielles non linéaires.
Ces équations peuvent correspondre a un sous-circuit ou a un systeéme complet. La résolution
des équations non linéaires précise [’utilisation de méthodes numériques puisque
généralement il n’est pas possible d’obtenir une solution sous forme compacte. Normalement,

ces méthodes produisent des échantillons de la solution a intervalles irréguliers ou réguliers.
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Dans la bibliographie (par exemple [6]) on peut trouver des différentes méthodes de
résolution d’équations non linéaires, comme les méthodes de Euler, Heun, Runge-Kutta,

Adams-Bashforth, Adams-Moulton, Milne, etc.

La modélisation des circuits non-linéaires a mémoire, soit sur la forme de boite noire
qu’a l’aide de techniques de réduction d’ordre, reste un sujet ouvert. En particulier, il n’existe
pas des travaux sur la réduction des modeles que pour des circuits faiblement non-linéaires.
Par exemple, dans [9] on retrouve une technique d’analyse des circuits avec des signaux qui
présentent des échelles de temps trés séparées en utilisant méthodes numériques de résolution
d’EDPs (Equations Différentielles Partielles). Cette technique est trés intéressante & 1’heure
d’analyser des circuits comme les mélangeurs, dans lesquels les fréquences des signaux de
travail sont trés différentes. Dans ce cas on peut utiliser plusieurs variables de temps,
correspondants aux diverses fréquences pour obtenir un systeme d’EDPs qui sont résolues par
des méthodes numériques. L’article montre des méthodes pour obtenir solutions quasi-
périodiques et d’enveloppe avec un cotit de calcul réduit. Une autre technique valable pour les
circuits faiblement non linéaires pompés a été présentée récemment [10]. Tout comme en [9],
une approche de perturbation du circuit, développé autour du signal fort de pompe, est utilisé
afin d’aboutir a un mode¢le réduit faiblement non linéaire. Il faut remarquer que les modeles
réduits sont obtenus a partir du circuit original [9][10]. C’est grace a ¢a, que la réduction peut
exploiter des informations sur la structure interne du systeéme et que les modeles résultants
peuvent inclure I’influence des effets compliqués de deuxiéme ordre, sans perdre la liaison a
son origine dans le circuit. Finalement, dans le cas des circuits non linéaires qui effectuent une
translation de fréquence comme les mélangeurs ou modulateurs, on retrouve aussi des
méthodes basées sur les séries de Volterra a noyaux variants avec le temps [11], bien que dans
ce cas particulier, il s’agit plus d’une approche boite noire que d’une véritable technique de

réduction d’ordre du modéle.

La technique de réduction d’ordre de modeles qui sera présentée dans § 3.V. est
valable pour tout type de circuits faiblement non-linéaires et s’avére particulierement adaptée
au cas des circuit micro-ondes, incluant des ¢léments aussi bien a parameétres localisés que

distribués (lignes de transmission).
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3.1II. Modg¢lisation de Circuits Non Linéaires Haute
Fréquence par Reduction d’ordre des Sous-Circuits

Linéaires

Dans ce paragraphe une technique de réduction de modeles des circuits non linéaires
avec mémoire va étre présentée. La technique est simple et les modeles obtenus sont d’ordre
réduit et appropriés pour la simulation des systémes de communication. Une autre
caractéristique intéressante de ces modeles est qu’ils sont valables pour 1’analyse en utilisant
toute technique de simulation, méme dans le domaine de la fréquence que dans le domaine du
temps. Les modéles obtenus prennent compte des caractéristiques de transmission non

linéaires et des adaptations entre les portes.

La premicre étape consiste a séparer la partie passive ou linéaire du circuit de celle

non linéaire (Voir Figure 3.17).

R —

E’_ Sous-circuit . Sous-circuit

S Linéaire : | Non linéaire
Sorties

Figure 3.17 : Division du circuit dans un sous-circuit linéaire et un sous-circuit non linéaire.
Dans ce cas la partie non linéaire est formée par tous les éléments actifs qui fonctionnent en
régime non linéaire. Ces ¢éléments n’admettent aucun type de modification. Le reste est

considéré sous-circuit linéaire.

Dans des circuits de haute fréquence, une grande partie de la dynamique du circuit est
déterminée par les réseaux linéaires d’adaptation et polarisation, éléments parasites, etc. qui

utilisent des éléments a parametres localisés et distribués. C’est pour cela qu’une portion tres
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significative du temps de simulation dans le domaine du temps est li¢ a la complexité¢ du
réseau linéaire. Par conséquent, I'application d'une technique de réduction appropriée a ce

sous-circuit obtiendra une réduction appréciable du temps de simulation.

Dans ce cas nous proposons la technique détaillée dans le Chapitre 2, pour modéliser
des circuits LIT, cette a dire, utiliser des techniques d’identification de systemes [12] pour
obtenir la matrice de fonctions de transfert admittance [Y(s)] correspondant au sous-circuit
linéaire [Y(f)], et implémenter leurs circuits équivalents dans un simulateur. Une fois
implémenté le sous-circuit linéaire, il ne reste qu’a le connecter au sous-circuit non linéaire
dans la méme configuration que dans le circuit original. Le mod¢le réduit résultant est apte a

tout type de simulations.

Il faut remarquer que la simulation dans le domaine du temps de ce type de modeles
peut donner lieu a des temps de calcul longs a cause de la coexistence de signaux de
fréquence treés différentes, dans le cas des circuits pompés (modulateurs ou mélangeurs), et a
cause des circuits de polarisation qui donnent lieu a des transitoires trés longs, dans le cas des
circuits non pompés (amplificateurs). Dans ce cas, le probléme n’est pas le modele mais la
technique de simulation utilisée. Dans les derniers temps, des techniques d’analyse
d’enveloppe ont été développées. Elles peuvent étre utilisées pour réduire nettement le temps
de calcul. C’est pour cela que ces techniques deviennent les plus appropriées pour la

simulation du type du modele proposé.
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3.IV. Application de la Technique de Réduction
d’ordre du Sous-Circuit Lin€aire a 1a Modélisation

d’un Amplificateur et un Modulateur

Dans cette section, I’application de la technique montrée dans § 3.II1. va étre illustre
au moyen de son application a un amplificateur de puissance a 1 GHz et au modulateur I-Q en
bande K cité et modélisé dans le Chapitre 2. Les deux exemples montrent les possibilités que
la réduction de I’ordre du sous-circuit linéaire offre a la modélisation des circuits pour la

simulation des systémes.

Les modeles originaux a partir de lesquels nous avons obtenu les modeles réduits, sont
de type “circuit électrique équivalent” et ils sont seulement valides pour sa simulation dans le
domaine de la fréquence (simulation en Equilibrage Harmonique), due a la complexité de
calcul des réponses impulsionnelles correspondants aux €léments définis dans le domaine de

la fréquence.

3.IV.1. Mod¢lisation d’un Amplificateur de Puissance a 1 GHz [13]

Le circuit de I’amplificateur a été obtenu d’un des exemples qui sont fournis avec la
version ADS2002C du logiciel commercial ADS (Advanced Design System). On peut
localiser le circuit de départ dans le dossier “ADS2002C\examples\ MW _Ckts
\LargeSigAmp prj”.

La Figure 3.18 montre le schéma de simulation du circuit amplificateur, qui est
implémenté a 1’aide des résistances, condensateurs, inductances et lignes de transmission, et
un transistor bipolaire comme dispositif actif. Le modéle complet du transistor sera considéré
ici comme le sous-circuit non linéaire et le reste d’¢léments conformera le sous-circuit

linéaire.

Le modele original est valide pour des simulations en EH mais si on utilise un autre

type de techniques comme 1'intégration temporelle ou le transitoire d’enveloppe, on n'obtient
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pas, dans ce cas pratique, de résultats satisfaisants étant donné¢ la complexité¢ du réseau
linéaire qui rend tres difficile le calcul de la réponse impulsionnelle du sous-circuit linéaire.
Le modele réduit a été obtenu et il a été validé 4 travers des différentes simulations. Ce
modele a donné des résultats appropriés en utilisant toutes les techniques de simulation citées.
Le degré de réduction est considérable si on prend compte le fait que le circuit initial a un
nombre infini de pdles dus a la présence des lignes de transmission (d’ou vient la complexité
du calcul de la réponse impulsionnelle), et par contre, le modéle réduit a 24 pdles qui suffisent

pour représenter la réponse fréquentielle du circuit dans la bande d’intérét.

RO 2
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PART_NUM=GRMIIXTR102K0S0 100
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OFFSET=10m:

OFFSET=10mil

Cout
PART_NUM=GRM3SC0GO30C050 3pF
“Pad_060%
mi

SIT_Pac-
OFFSET-10

*SMT_Pad" is used to generate layout artwork only

1 2 THIS COMPONENT IS NOT USED IN SIMULATION.
tn If parasic effects from the pads need to
PART_NUM=0603HS-220X18208 nH be included, they can be added as shut

ST Pad=-Pad_0503" capacitances or the pads can be modeled

OFFSET=10m: o using MLOC open-crcull microstrip clements.
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SUT_Pad="pac_0603" 3

SUT_Paa="Pac.
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Figure 3.18: Schéma du modele original de [’amplificateur obtenu de la derniere

actualisation du logiciel ADS.
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3.IV.1.1. Validation du Modéele

Afin de valider la technique on a simulé le modele original (par EH) et le modé¢le
réduit (par EH et intégration temporelle) sous un méme signal d'excitation et on a comparé les
résultats. Le signal d'entrée est un ton avec -10 dBm de puissance a la fréquence de 1 GHz. La
Figure 3.19 montre la comparaison des signaux d’entrée et de sortie. Le résultat du modéle
réduit est équivalent a celui du modele original, avec l'avantage de pouvoir étre utilisé dans

tout type de simulations comme il est aussi montré dans la section suivante.

Vin (mV)
|

'60xwxw{xwxw{xwxw{xwxw{xwxw
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o
[$]

\\\\‘l\n&\‘\\\\‘\\\\
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2.995 2.996 2.997 2.998 2.999 3.000
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Figure 3.19 : Superposition des résultats des modeéles. Triangles : Circuit complet en EH.
Cercles : Modele réduit en EH. Ligne continue : Modeéle réduit au moyen de techniques

d’intégration temporelle.

3.IV.1.2. Application du Mod¢le

Grace a la possibilit¢é de la simulation dans le domaine du temps, il est possible
d’analyser le comportement du circuit sous des signaux d'entrée a spectre continu, comme
c’est le cas des signaux numériques typiques des systémes de communication. On a simulé le

systéme formé par deux filtres, un mélangeur et un amplificateur comme il est indiqué a la
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Figure 3.20. Le signal d'entrée est un signal numérique en bande de base avec une fréquence
fondamentale égal a 10 MHz et une amplitude de 50 mV. On mélange ce signal avec
l'oscillateur local (OL) qui a une fréquence de 1GHz. La sortie du mélangeur est un signal

modulé qui est introduit dans un filtre passe-bande et amplifié¢ avant d'arriver a l'antenne.

Mélangeur Amplificateur
V_Entrée % %_: _V:EvF_e V_RFs
== —~ ]@ |_Sortie
Filtre Pas-Bas Filtre Passe-bande
R.=50 Ohm

+-
é Oscillateur Local (OL)

Figure 3.20 : Schéma de simulation d’un téte d’émission de signaux.

Arrivés a ce point il y a deux facons de simuler le systeme de la Figure 3.20. Un
d'entre eux est l'intégration temporelle directe. Le probléme de cette méthode est que le pas de
simulation est calculé en fonction des signaux de haute fréquence, tandis que le temps final
est calculé en fonction des signaux de basse fréquence. Le résultat est une simulation qui

précise le calcul de milliers de points, ce qui ralentit nettement 'analyse du circuit.

Une solution a cette problématique consiste en l'utilisation de techniques d'analyse de
d'enveloppe. Ce type d'analyse fournit la forme de I’enveloppe du signal autour de chaque
harmonique de 'OL. Comme I’enveloppe varie a la fréquence du signal d'entrée (en bande de
base), le temps de calcul est nettement réduit. Les simulations dans le domaine du temps qui
sont montrées par la suite ont requis 6 minutes approximativement, tandis que celles
effectuées dans transitoire de d'enveloppe ont consommé autour de 7 seconds sur un PC
typique. Il faut souligner ici que le circuit initial n’est pas capable d’aborder ce type de

simulations.

On montre d'abord les résultats de I'analyse temporelle du systéme. La Figure 3.21

montre le signal d'entrée avant et apres avoir passé par le filtre gaussien.
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vif, mV
vin, mV
S
L

time. usec

Figure 3.21 : Signal d'entrée a l'émetteur avant de passer par le filtre (ligne claire) et apres
avoir passé par le filtre (ligne obscure).

Dans la Figure 3.22 on montre les signaux d’entrée et sortie de l'amplificateur
superposées. Le signal d'entrée a été¢ multiplié par le gain de l'amplificateur, qui dans ce cas
est de 13.17. Dans la partie inférieure de la figure on montre une ampliation qui permet

d'apprécier en détail la superposition des signaux et sa variation a la fréquence de la porteuse
(1 GHz).

vout, V
13.17*vrf2

vout, V
13.17*vrf2

3.400 3.401 3.402 3.403 3.404

time, usec

Figure 3.22 : Superposition des signaux d'entrée multipliée par le gain (ligne avec des

cercles) et sortie (ligne avec carrés) de l'amplificateur.
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La partie inférieure de la Figure montre comme l'amplificateur en plus d'amplifier le
signal, introduit un déphasage. On ne reléve pas une distorsion significative pour les niveaux

de puissance d'entrée employés.

Ensuite les résultats d'analyse au moyen de techniques de transitoire de d'enveloppe,
démontrent que le résultat des deux types d'analyse est €quivalent, bien qu'avec une grande
différence en colt de calcul. Dans les Figures 3.23 et 3.24 on montre la superposition des
signaux d'entrée et sortie de la chaine qui résultent des deux types d’analyse. On observe un

trés bon accord entre les deux résultats.

3.0E-6 3.2E-6 3.4E-6 3.6E-6 3.8E-6 4.0E-6 4.2E-6 4.4E-6 4.6E-6

time, sec

Figure 3.23 : Superposition des signaux d'entrée. Analyse de d'Enveloppe (Ligne avec des
Cercles), Intégration temporelle (Ligne).
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Figure 3.24 : Superposition des signaux de sortie. Analyse d’Enveloppe (Ligne noire),
Intégration temporelle (Ligne claire).
D’apres les résultats présentés, les deux types de simulation procurent des résultats

équivalents, mais avec l'avantage pour l'analyse en transitoire d'enveloppe d’un temps de
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simulation réduit par rapport a l'intégration temporelle directe. D'autre part, rappelons que la
complexité du réseau linéaire du circuit original ne permettait pas de réaliser ce type d'analyse

avec des signaux numériques.

3.IV.2. Mod¢lisation du Modulateur I-Q en Bande K

Nous allons utiliser dans ce paragraphe le modulateur d’Alcatel Space qui avait été
modélisé a niveau linéaire dans le Chapitre 2. Maintenant, la technique de réduction d’ordre
est appliquée a la partie linéaire du modulateur, mais la partie non linéaire n’est plus

linearisée, comme dans le cas du modéle du Chapitre 2.

Le mode¢le réduit, comme dans le cas de I’amplificateur, est applicable a tout type de
techniques de simulation. Concreétement, la méthode de simulation la plus appropriée pour
simuler avec des signaux d’entrée numériques, est le transitoire d’enveloppe, car ’intégration
temporelle est trés coliteuse en tenant compte de la différence des fréquences de 1’oscillateur

local et I’entrée en bande de base. La figure suivante montre le schéma de simulation du

modulateur.
é | 93| ENVELOPE
LPF_Gaussian
Envelope
Freq[1]=Fol GHz
VIFQ  Order[1]=5
Stop=40 nsec
Step=0.1 nsec
™M
V_RF 1 V_OL
I_RF P_1Tone
Signaux Numériques|
Dentrée R=50 Ohm MODYLATEUR
— V_IFI —L
OSCILLATEUR LOCAL
TN —
LPF_Gaussian

Figure 3.25 : Schéma de simulation du modele en transitoire d’enveloppe.
La fréquence fondamentale des signaux numériques d’entrée est 0.4 GHz avec une

amplitude égal a 15 mV (voir Figure 3.25) pour assurer le régime linéaire de fonctionnement.
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Dans ce cas, on a considéré comme sous-circuit non linéaire du modulateur les quatre
diodes qui servent a mélanger les signaux d’entrée avec le signal de pompe. Le schéma du

modele du modulateur implémenté sur ADS est montré dans la Figure 3.26.

11
N

N
Il

Sous-Circuit Linéaire
(170 Pales)

AV

|||>

AN

Figure 3.26 : Implémentation du modéle du modulateur dans ADS.

On peut observer les diodes et la boite correspondant au sous-circuit linéaire. Due a la
complexité de ce sous-circuit, le modele obtenu par identification experte a plus de 170 poles
différents. Il faut remarquer que ce sous-circuit a été utilis¢ dans le Chapitre 2, comme
exemple pour montrer la réduction de modeles en utilisant techniques de groupement de

poles.

La Figure 3.27 montre la comparaison des résultats du mod¢le linearisé équivalent en
bande de base du Chapitre 2 et du modele réduit non linéaire (Figures 3.25 et 3.26). On peut
comparer directement les résultats des modeles puisque dans les deux cas les enveloppes
complexes des signaux de sortie (RF) sont obtenues. On superpose les signaux d’entrée et

sortie en phase (Vi et Vi) et on vérifie le bonne accord entre les résultats.
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Figure 3.27 : Comparaison des résultats données par les modeles linearisé équivalent en
bande de base du Chapitre 2 et par le modele non linéaire complet.

Les signaux utilisés sont a faible amplitude afin de pouvoir comparer le modé¢le
linearisé et le non linéaire. Nous trouvons des différences dés 1’entrée, sans doute dues aux
différences dans I’identification du sous-circuit linéaire. Il faut dire que la bande
d’identification dans ce cas est trés large, afin de couvrir tout la bande de fonctionnement du
circuit ce qui augmente I’erreur d’identification. En fait, dans le mode¢le réduit LVT du
Chapitre II I’identification a été réalisé sur les bandes d’intérét, mais ici il faut identifier toute
la bande des DC jusqu’a N-for. Le temps de simulation du modé¢le non linéaire est de 40
secondes pour la simulation réalisée. Ce temps de calcul est de I’ordre de 10 fois plus grand
que le temps de calcul du mode¢le linearisé, mais en contrepartie le modele non linéaire donne
des résultats appropriés pour divers signaux de pompe (OL) et prend en compte les effets des
non linéarités. Dans la derniére partie de ce chapitre on reviendra sur ces effets en simulant un

modéle faiblement non linéaire du modulateur.
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3.V. Technique de Réduction de Mode¢les pour des

Circuits Faiblement Non Lin¢aires [14]

Afin de pouvoir modéliser les phénoméenes dus a la non-linéarité et a la mémoire des
circuits haute fréquence nous proposons ici 1’extraction de modéles réduits faiblement non
linéaires et équivalents en bande de base qui permettrant de réduire le temps de calcul. Il faut
remarquer que la technique développée est orientée vers des circuits pompés comme les
mélangeurs ou modulateurs, mais une version simplifiée de la méthode peut étre appliquée a

des circuits non pompés comme les amplificateurs faible niveau.

La réduction de I’ordre du sous-circuit linéaire est réalisée a 1’aide des méthodes
d’identification de systémes dans le domaine de la fréquence, comme dans le chapitre 2.
L’identification de la matrice d’admittances [Y(f)] est faite non pas sur toute la bande du
circuit mais sur les bandes de fréquences d’entrée et de sortie, tel comme 1’on fait dans le
Chapitre II pour le modéle LVT. L’équivalent en bande de base de la partie linéaire est obtenu

comme il a été déja expliqué dans le Chapitre 2.

En ce qui concerne le sous-circuit non linéaire, les équivalents en bande de base des
parasites seront modélisés séparément des non-linéarités pures. Ils pourraient étre considérés
aussi comme partie du sous-circuit linéaire. Les non-linéarités seront développes en série de
Taylor autour 1’état non linéaire nominal donné pour le signal de pompe. C’est pour cela que
les fonctions de transfert correspondant au nceud d’entrée de la pompe (OL) dans le sous-

circuit linéaire peuvent étre éliminées.

Finalement le mode¢le réduit du sous-circuit non lin€aire est connecté au modéle de la
partie linéaire afin d’obtenir le modele en bande de base et faiblement non linéaire du circuit

complet.
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3.V.1. Modélisation du Sous-Circuit Linéaire

L’obtention et implémentation du sous-circuit linéaire équivalent en bande de base ont
été déja expliquées dans le Chapitre 2. Le processus consiste en obtenir la matrice [Y(f)] du
sous-circuit, identifier la matrice [Y(s)] dans le domaine de Laplace correspondant a [Y(f)],
calculer 1’équivalent en bande de base [Y’(s)] en faisant le changement de variable s — s +
jwy et finalement, implémenter les circuits équivalents de chaque ¢élément de cette derniere

matrice comme sources de courent commandées par tension.

3.V.2. Modélisation du Sous-Circuit Non Linéaire

L’objectif est d’obtenir un circuit équivalent en bande de base qui modélise le
comportement faiblement non linéaire du réseau non linéaire. Le modele électrique des
composants non linéaires haute fréquence généralement est formé par des sources de courant
et des charges non linéaires, connectées aux parasites des composants. Il en résulte une

modé¢lisation séparée, en bande de base, des parasites et des non-linéarités pures.

3.V.2.1. Equivalent en Bande de Base des Parasites du Sous-Circuit Non
Linéaire

Les parasites des composants non linéaires ou actifs comme les diodes ou transistors,
normalement sont formés par ¢léments a paramétres localisés, comme des résistances, des
inductances et des capacités. On pourrait modéliser ces sous-circuits avec la méme technique
que le sous-circuit lin€aire, mais dans ce cas on a utilis¢ une méthode différente puisque dans
le cas de circuits passifs formés par des éléments & parametres distribués, les circuits
équivalents des fonctions de transfert sont, en général, plus complexes que les circuits de
départ. La méthode consiste a implémenter directement le circuit équivalent en bande de base
de chaque ¢élément des parasites. Ensuite on explique comme obtenir les équivalents en bande

de base d’une résistance, d’une inductance et d’une capacité.

L’équation caractéristique d’une résistance est V = R-I. Si I’on calcul 1’équivalent en
bande de base on a Vy,=R- Iy, puisque le comportement des résistances ne dépend pas de la

fréquence. Alors nous avons P=R et Q=0 (voir section VI.4 du Chapitre 2), donc :
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On conclut V=RI, et Vo=Rlq, donc I’équivalent en bande de base d’une résistance peut étre

implémenté de la fagcon montrée dans la Figure suivante :

Port R Port
P+ P-
Port R Port
Q+ Q-

Figure 3.28 : Implémentation de I’ EBB d’une résistance sur ADS.
L’équation caractéristique d’une capacitance est [ = [Y(®)]V = [joC]V. Si I’on calcul
leur EBB on a Iy, = [j(0+®)C] Vb = [(OC)H(00C) Vb = [(SC)+j(®@oC)] Vb, O s=jo est la

variable de Laplace. Dans ce cas on a P=sC et Q=w(C, alors :

I, Q P Vo w,C  sC Vo
On conclut I, = CsV,, - CogVq et Ig = CooV, + CsVq, donc ’EBB de une capacitance peut

étre représenté par le circuit suivant (Figure 3.29):

\ |
Al
C=CapF
Port Port
P+ > Gain=-Cap*w0  Pp-
|"vees !
\ |
71
C=Cap F
Port i Port
Gain=Cap*w0
Q+ - > 1 P A
vees ||

Figure 3.29 : Implémentation de I’EBB d’une capacitance sur ADS.
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De la méme fagon on peut obtenir 1’équivalent en bande de base d’une inductance

(voir Figure 3.30).

’ covs } —<
L
Port

Port

+ 1
P Gain=-w0*L P

>

v CCVS
Port - Port

Q+ * ! Q-
Gain=w0*L

=3

Figure 3.30 : Implémentation de I’EBB d’une inductance sur ADS.
A partir de ces éléments on peut obtenir automatiquement 1’équivalent en bande de

base de n'importe quel circuit passif sans éléments distribués (lignes de transmission).

3.V.2.2. Obtention de I’EBB des Non Linéarités Pures

L’approche de modélisation des non-linéarités est trés importante par rapport a la
modélisation globale puisqu’elle détermine le type de modele résultant. L’objectif est
d’obtenir un modéle EBB faiblement non linéaire, alors le modéle des non-linéarités doit
avoir ces mémes caractéristiques. On va développer les non-linéarités en série de Taylor
jusqu’au troisiéme ordre, autour de la solution du circuit en présence d’un signal de pompe.
On considére ici le développement au troisiéme terme puisque on ne s’intéresse qu’a
I’approximation de comportement faiblement non linéaire. L’étape suivante est le calcul de

I’EBB de la série obtenue.

En générale, on peut trouver deux types de non-linéarités : résistives (i=f(v)) et
capacitives (q=f(v)). On expliquera séparément chacune d'entre elles. L’extension de la
méthode aux non-linéarités controlées par plus d’une tension de commande est directe. Pour
le cas d’une non-linéarité a réponse non-instantanée, on peut inclure 1’effet de retard dans le
sous-circuit linéaire. Pour d’autres cas plus généraux de non-linéarités & mémoire on pourrait

utiliser le développement a 1’aide des séries de Volterra autour de 1’état de pompe.
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3.V.2.2.1. Non-linéarités Résistives

Les non-linéarités résistives i=f(v) peuvent étre développées autour de la solution de

pompe V), de la fagon suivante :

i=fV)+g - (v=V)+g (v=-V) +g-(v=V,)’ [111.37]
Ou:

g ) _Ld7 f [1I1.38]
il dv' .

VO
De la méme fagon que dans [9] on suppose que la solution peut étre exprimée comme
I’adition d’une partie déterminée par le signal de fort niveau (OL) et d’une autre partie a

faible amplitude:

=1(t)+1 (1,1
=1+ i) [111.39]
v=V(t)+v(t.1,)

Ou # est I’échelle de temps associé¢ au signal de pompe, et #, 1’échelle associé au signal

d’entrée faible niveau. Maintenant si I’on appelle :

I(t)= (V.
(&) =1) (I11.40]
V(tl):Vo
On obtiendra :
i=g,(t)V+g,(t) v +g,(t,) v [11.41]

Ou g; sont coefficients variables périodiquement avec le signal de pompe. C’est pour cela

qu’on peut développer chaque coefficient en série de Fourier :

g =2 8 cos(kayt, +¢,) [111.42]
k=1

Ou g est la fréquence du signal de pompe. C’est important de remarquer que dans le cas
linéaire (i=1), les valeurs g ,e’”* sont les éléments de la matrice de conversion associé a la
non-linéarité. Maintenant, afin de simplifier le modele on prend seulement les coefficients de
la forme g, e’™ ou Ky correspond a la bande de sortie du circuit, puisque ces éléments

donnent la conversion entre la bande de fréquences d’entrée et la bande de sortie. Alors on

obtient :
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7:glk(tl)'v-’_ng(tl).Vz+g3k(t1)"73 [I1.43]

Avec :

gult,) =gy cos(kot, +0, )= gikejkm0t [111.44]
Dans ce cas on peut considérer a g,e’™ =g, comme les équivalents en bande de base des
coefficients de la série. Maintenant si on appel Rg; a la partie réel de g,e’™ et Ig; a la partie

imaginaire, ’EBB d’ordre / sera :

i, =Rg,(v') —Ig,(V'

'lp gl(] )p gl( ])q [111_45]
llq = Igl(v )p + Rgl(v )q

Alors les courants EBB seront :

i, =10, +i, +i,

[111.46]

i, =i, +iy, ti,
A ce point il faut remarquer que si la non-linéarité est impaire le terme de deuxiéme ordre est

négligeable par rapport aux termes de premier et troisiéme ordre, alors afin de simplifier les

équations on peut éliminer ce terme de deuxieme ordre.
Maintenant si on prend compte que :

V= %(vp +jv,) [111.47]

On aura les expressions suivantes pour les courants équivalents en bande de base :
. 3 2 3, 501 SN S
i, = Rglvp —]glvq —ZRg3qup —Zlg3vpvq +ZRg3vp +Z[g3vq
3 3 | . [1I1.48]
i, =1g,v,+Rgv, —Zlg3vq2vp +ZRg3v;vq +Zlg3v; —ZRg3v;

Ce type d’expressions peuvent étre implémentés sous la forme de sources de courant non

linéaires commandées par tension.

3.V.2.2.2. Non-linéarités Capacitives

Les non-linéarités capacitives (i = d/dt(q) ; g = q(v)) peuvent étre développés jusqu'a

troisiéme ordre (comportement faiblement non linéaire) comme suit :
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(7:‘hk(tl)'v‘i’%k(tl)'vz+Q3k(t1)'73 [111.49]

Alors le courant équivalent en bande de base sera :

7 = |:%+F1[j030]:|(6hk(t1)'7""%1{(@)';2 +Q3k(t1)'v3) [HI-SO]

Si nous appelons :

~ d ~ ~ ~
L :_(Q1k(t1)'v +QZk(t1)'V2 +Q3k(t1)'vs)

dt [II1.51]
i = Fﬁl[j(oo](%k(tl)"7+42k(t1)'vz +%k(t1)"73)
En développant comme précédemment on obtient :
. d 3 3 1 1
Ly, =—| Rgv, —Iqv, ‘—R%V;Vp __Iq3vivq +_Rq3v137 +_IQ3V3
dt 4 4 4 4
[1I1.52]
. d 3 2 3 2 1 3 1 3
Ly —E ]%Vp +RQ1vq _Zlq3qup +2Rq3vpvq +ZIQ3VP _ZR%vq
Et:
, 3, 5 3 SIS IR 3
L, =~ I%Vp +RQ1vq _Zl%qup +ZRq3vpvq +ZIQ3VP _ZR%vq
[1I1.53]

. 3 3 1 1
Iy, = a)O(quvp —Iqlvq —ZRq3v;vp _ZquV;vq +ZRq3v; +Z[q3v;j

Comme on a déja précisé, ’implémentation sur un simulateur peut étre réalisé sous la forme
de sources de courant non linéaires commandées par tension. Il est a noter que I’extension au

cas de non-linéarités a plusieurs tensions de commande est directe.

La modélisation de circuits non pompés, comme les amplificateurs, en utilisant ce
méme technique est assez simple. Dans ce cas il faut développer les non-linéarités autour du
point de polarisation V;. De cette fagon on obtient des séries de Taylor comme [II1.41] et
[II1.49] mais avec des coefficients réels. C’est pour cela que I’implémentation des équivalents
en bande de base est plus simple. La modélisation du sous-circuit linéaire et des parasites des

composants non linéaires peut étre réalisée comme il a été expliqué précédemment.

Finalement remarquer que, comme on a déja cité, pour modéliser non-linéarités

dynamiques c’est possible d’utiliser séries de Volterra autour de 1’état de pompe.
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3.VI. Application de la Technique au Modulateur I-Q en
Bande K

Dans cette derniére section du chapitre nous allons montrer 1’application de la
technique de réduction du modele des circuits faiblement non linéaires au modulateur déja
utilis¢ dans le Chapitre 2 et la section V.2 de cette méme chapitre. Nous rappelons que ce
modulateur a été concu a Alcatel Space. La bande de fréquence des signaux d’entrée est DC -
300 MHz et la bande de sortie est donnée par la fréquence de 1’oscillateur local (9.75 GHz)
multipliée par deux (on mélange le signal d’entrée avec le deuxieme harmonique de I’OL). Le
maximum nominal en amplitude des signaux d’entrée est 0.15 V, pour assurer un
comportement quasiment linéaire. Le modele développé dans le Chapitre 2, est valable
jusqu’a cette amplitude mais, comme nous allons montrer ensuite, le modele faiblement non
linéaire tient compte du distorsion par intermodulation du signal d’entrée et il est aussi valable
pour une plage d’amplitude plus large. L implémentation du modéle sur ADS et différentes
simulations réalisées afin de caractériser les effets des non-linéarités et de la mémoire du

circuit vont étre présentées.

3.VIL.1. Implémentation du Sous-Circuit Lin€aire

La mod¢lisation de la partie linéaire du circuit est effectuée a partir des parameétres S,
obtenus par simulation du circuit original. Nous avons généré de fichiers de parametres S, a
partir des simulations du sous-circuit linéaire, pour une bande passante de 0 a 50 GHz. La

Figure 3.31 montre les accés correspondants au sous-circuit linéaire du modulateur de test :
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Figure 3.31 : Schéma simplifié du modulateur en montrant les accés au sous-circuit linéaire.

La matrice [Y]nxn (N=12 pour le modulateur) est obtenue a partir de la simulation de

I’ensemble des fichiers de paramétres [S] (Figure 3.32).

[
Ly R P
Term Term
Term11 Term10
Num=11 Num=10
Z=50 Ohm Z=50 Ohm
E— SNP2
1 ” EEEI" iode-ddt: AEE Al
L. T ] 0
Term erm = =
Term12 Vg Term9
Num=12 Num=9 Term
Z=50 Ohm Z=50 Ohm Term7
Num=7
S_Param
SP1
Start=8 GHz
Stop=24 GHz
Step=
V_oL va
|
Gl | |E v
Term1 | S
Num=1
Z=50 Ohm s6 =
- V_RF SN1
= Term Filef"Sparas 6p.ddt"
Term2 .
Num=2 erm
Z=50 Ohm V7|F| V,IFQ Term6
= + erm 4 Term Num=6
= Term3 Term4 2750 Ohm
Num=3 Num=4 -
Z=50 Ohm Z=50 Ohm = =

Figure 3.32 : Schéma de simulation pour la obtention de la matrice [Y]nxn correspondant au
sous-circuit linéaire.

La bande passante ne sera pas la bande globale (de 0 a 50 GHz) déterminée par les
signaux de basse fréquence (IF) et par I’OL et ses harmoniques. Il sera plus intéressant de
considérer seulement les bandes de fréquence des signaux d’entrée et de sortie afin de réduire
la taille du modéle. On peut éliminer les fonctions de transfert du noeud d’entrée du signal de

pompe puisque 1’état donné pour ce signal sera pris en compte dans le sous-circuit non
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linéaire. Une fois que nous avons la matrice [Y(f)], il reste a obtenir la matrice de fonctions de
transfert dans le domaine de Laplace [Y(s)] en utilisant les techniques d’identification de
systemes expliquées dans le chapitre précédent. Dans 1’ Annexe III.1 on montre le résultat des
identifications, pour les fonctions de transfert du sous-circuit linéaire. Toutes sont stables et
I’identification a été réalisée dans les bandes de fréquence appropriées (bande d’entrée pour
les filtres IF et bande de sortie pour le reste). La matrice [Y(s)] représente le systtme MIMO
(Multiple-Input, Multiple-Output) du sous-circuit linéaire (Figure 3.33).

I I2 ] I YZ 2 0 O YZ S O Y277 0 Y279 0 Y2711 O 1T VZ ]
I, Y, 0 Y, 0 Y, 0O 0 0 0 0]]|V,
I, O 0 Y, 0 0 0 0 Y, 0 Y, 0/|]|v,
IS Y572 Y375 O Y575 O Y577 O YS 9 0 Y5711 O VS
I, 0 0 0 0 Y, 0 Y, 0 0 o0 0]]|vV,
I7 = Y772 Y377 O YS 7 O Y575 O Y5711 0 Y7711 O X V7
I, 0 0 0 0 Y, 0 Y, 0 0 0 0/[][V
I9 Y972 0 Y3 5 Y579 O YSfll O YS 5 0 Y577 O V9
I, 0 0 0 0 0 0 0 0 Y 0 Y|V,
Ill Y1172 0 Y377 Y57ll 0 Y7711 0 YS 7 0 Y575 0 V]l

,] |0 o o o o o0 o0 Yoo 0 Y| [Va]

Figure 3.33: Systeme d’équations MIMO correspondant au sous-circuit linéaire du
modulateur.

Les sous-indices correspondent aux portes du sous-circuit (voir le schéma de la figure
20). Les fonctions de transfert qui présentent une amplitude trés faible ont été mises a zéro. Il
y a aussi des fonctions de transfert avec des indices qui ne correspondent pas a leur position

dans la matrice parce qu’on a exploité le fait de la symétrie du modulateur.

Apres I’obtention des fonctions de transfert, leurs EBB ont été obtenus et implémentés
dans ADS. Dans la Figure 3.34 nous montrons le schéma correspondant au sous-circuit

linéaire du modulateur d’exemple, implémenté sur ADS.
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Figure 3.34 : Implémentation de I’EBB du sous-circuit linéaire sur ADS.
Chacune des boites du schéma correspond a un élément (Yjj)p, (Yi))o ou (—Yij)q de la
matrice équivalente en bande de base [Y’(s)] , implémenté sous la forme de une source de

courant commandée par tension.

3.VI.2. Implémentation du Sous-Circuit Non Linéaire

Le sous-circuit non linéaire consiste en deux paires de diodes mélangeurs (voir Figure

2.19). La Figure 3.35 montre le circuit de parasites correspondant a une diode Schottky

typique [5].
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Figure 3.35 : Parasites du modeéle d’une diode Schottky typique.
En utilisant la méthode qu’on a expliquée dans § 3.V.2.1., on obtient un équivalent en
bande de base comme celui représenté dans la Figure 3.36. Il faut remarquer que chaque boite

sur cette figure correspond a un des éléments montrés dans les Figures 3.28, 3.29 et 3.30.

S S <5

Ls_bb
Port - Rs_bb Port Port

1q 3q 2q

Cs_bb

Figure 3.36 : Implémentation sur ADS de I’EBB des parasites du modele d’une diode
Schottky typique.

Finalement I’implémentation de I’EBB des non-linéarités pures a été réalisé, comme
on a déja expliqué, sous la forme des sources de courant non linéaires commandées par

tension.

3.VI1.3. Validation du Modéle Réduit Faiblement Non Linéaire du
Modulateur

Dans cette section, I’implémentation sur ADS du mod¢le faiblement non linéaire EBB
et la comparaison des résultats obtenues avec le modele du circuit complet aussi que de ’EBB

linearisé du Chapitre 2 vont étre rapportés.

La figure suivante montre le schéma de simulation typique du modéele réduit

faiblement non-linéaire:
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Figure 3.37 : Schéma de simulation dans le domaine du temps de I’EBB faiblement non
linéaire en petit signal.

Dans la Figure 3.38 nous présentons les résultats typiques des simulations des modéles
EBBs superposés (linearisé et faiblement non linéaire). On observe un bon accord entre les
résultats. Le temps de calcul du modele linearisé a ét¢ de 1.55 seconds et le temps de calcul
du mod¢le faiblement non linéaire de 16 seconds. La méthode de simulation est temporelle,

alors les modéles EBB sont clairement appropriés pour des simulations de type systéme.
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Figure 3.38 : Superposition des résultats de la simulation temporelle des modeles EBB
linearisé et faiblement non linéaire.
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On peut mesurer aussi la limite de validité des modeles par rapport au circuit complet
pour des excitations sinusoidales. Pour cela, on a réalisé un balayage d’amplitude des tensions
d’IF (0.001 V - 0.3 V). Ces signaux ont un seul ton a 0.3 GHz. On a simulé le mod¢le
linearisé (carrés), le modele faiblement non linéaire (triangles) et le modéle du circuit complet

(cercles). On montre (Figure 3.39) I’amplitude du ton d’Irr (frr =2:foLH/1F).
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e e
& 0.002- o °
S i ("]
g ®
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]
0'000IY{Y‘Y{N[‘IY{Y‘IY{Y{N[N{‘Y{N{
0.00 0.05 0.10 0.15 0.20 0.25 0.3C
Vin

Figure 3.39 : Limite de validité des modeles ; Linearisé : Carrés ; Faiblement non linéaire :
Triangles ; Non linéaire : Cercles.

Comme I’on peut observer la limite du mode¢le linearisé correspond a I’amplitude plus
grande envisagée pour le concepteur (0.15 V) mais la limite du modele faiblement non
linéaire est de 0.21 V, mais ce qui est plus important est la possibilité d’analyse du distorsion

du signal offert par le modéle faiblement non-linéaire.

Autre fagon de valider le modéle consiste en analyser 1’effet de la non-linéarité par
rapport a 1’apparition des harmoniques et produits de intermodulation et comparer les résultats

du mode¢le réduit avec les fournis par le modele original complet.

Les Figures 3.40 et 3.41 montrent les résultats de la simulation avec un ton a la
fréquence de 0.1 GHz et 0.2 V d’amplitude a I’entrée. Dans la Figure 3.40 on compare les
résultats de la simulation en temporelle (points) et en Equilibrage Harmonique (fléches) du
modele faiblement non linéaire et dans la Figure 3.41 on compare le comportement du circuit
non linéaire complet (points) avec celui du modele faiblement non linéaire (fleches). On

observe un bon accord entre les résultats.
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Figure 3.40: Comparaison des résultats de la simulation en temporelle (points) et en

Equilibrage Harmonique (fleches) du modeéle faiblement non linéaire.
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Figure 3.41 : Comparaison des résultats de la simulation en Equilibrage Harmonique du

circuit non linéaire complet (points) avec celles du modele faiblement non linéaire (fleches).
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D’autre part, on peut simuler le modele pour obtenir la caractérisation de
I’intermodulation. Dans la figure 3.42 les signaux d’entrée sont constitués de deux tons de 0.2
V d’amplitude, mais avec des fréquences différentes (0.1 et 0.13 GHz). Le mod¢le faiblement
non linéaire donne les résultats en fléches et le circuit original les résultats en points. On
observe un bon accord entre les résultats en amplitude. La phase des termes d’intermodulation
présente des différences importantes dues aux problémes numériques liés a la faible amplitude

des termes, ce qui fait que les différences en phase ne soient pas significatives.
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Figure 3.42 : Comparaison des résultats de la simulation du circuit non linéaire

complet (points) et du faiblement non linéaire (fleches), pour caractériser l’intermodulation.

3.V1L.4. Applications du Modc¢le

Le mod¢le obtenu, faiblement non linéaire et dynamique, peut étre employé afin de
mesurer la dégradation du signal dans le canal émetteur a cause des non linéarités et de la
mémoire. La vitesse de calcul permet de faire les simulations dans un temps trés faible. La
Figure 3.43 montre les diagrammes d’oeil pour des fréquences d’entrée qui varient entre 0.1

et 0.4 GHz.
165



6-30°C—
6-30'7 —|
6-30'9 |
6-30'8 —|
~  830'L
8-32°1 —|
83’1 —|
8-39°'L —|
8-38'1 —|
8-30C
6-30°6 |
8-30°1L

F]F =(0.1 GHz F]F =0.2 GHz

0.3

0.2 02— -
0.1~ 0.1 W

- — _

00— —— -

0.1+ — S
| — _ ~

-0.2— T

-0.3 L L L L B L B L BN
0 1E-9 2E-9 3E-9 4E-9 5E-9 6E-9 7E-9 g

t

6-30'€ —
6-35°€ 7
6-30'Y —
6-35Y
6-30°S

t
Fir=0.3 GHz Fir=0.4 GHz

Figure 3.43 : Diagrammes d’oeil obtenus par simulation avec des signaux d’entrée avec de

fréquences qui varient entre 0.1 et 0.4 GHz.

On peut voir qu’effectivement, si I’on augmente la fréquence des signaux, la détection
des états est plus difficile. La fréquence des signaux d’entrée du modulateur couvre la bande
DC-300 MHz, et on observe que jusqu'a 0.3 GHz la détection des états peut étre réalisé sans

difficulté, mais pour fréquences plus élevées (0.4 GHz) les états sont trés dispersés.

D’autre part, la compression du signal peut étre observée en simulation de signaux
complexes comme dans la Figure 3.44. Si on simule le modulateur en utilisant un signal
d’entrée avec 0.2 V d’amplitude et I’on compare les résultats des modeles EBB (LVT du
Chapitre II et faiblement non-lin€aire), la compression du signal peut étre appréciée pour le

cas du modéele faiblement non-linéaire.
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Figure 3.44 : Superposition des résultats de la simulation des EBB avec des signaux d’entrée
d’amplitude égal a 0.2 V.

Les Figures 3.45 et 3.46 montrent les trajectoires des signaux dans le plan [-Q associés
aux signaux de sortie avec une fréquence fondamentale égal a 0.1 et 0.3 GHz respectivement,
et pour deux amplitudes d’entrée. Il faut souligner ici que, grace a que le modele est un EBB,
il fournit directement les trajectoires de sortie, sans avoir besoin d’un processus de
démodulation. Encore une fois, la mémoire du modele permet déterminer la dégradation des
signaux de sortie du modulateur en augmentant la fréquence fondamental du signal d’entrée.

I1 peut étre observé les effets de mémoire par comparaison des Figures 3.45 et 3.46.
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Figure 3.45 : Diagramme des trajectoires I-Q pour une fréquence fondamental égal a 0.1

GHz. Gauche : Amplitude d’entrée = 15 mV. Droite : Amplitude d’entrée = 250 mV.
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Pour une fréquence égale a 0.3 GHz — la limite nominale de fréquence pour ce
modulateur — (Figure 3.46), les erreurs d’amplitude et de phase sont plus importantes par
rapport aux résultats de la Figure 3.45. D’autre part, il est possible de constater la distorsion
du signal générée par les effets non-linéaires. Ainsi, la plus forte distorsion du signal peut étre

observé aussi bien dans la Figure 3.45 que dans la Figure 3.46.
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Figure 3.46 : Diagramme des trajectoires I-Q pour une fréquence fondamental égal a 0.3
GHz. Gauche : Amplitude d’entrée = 15 mV. Droite : Amplitude d’entrée = 250 mV.
Encore un fois, le temps de calcul a été treés faible. Il faut remarquer de méme la

versatilit¢ du modele par rapport au type de simulation.
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3.VII. Conclusions et Perspectives

On a commencé le chapitre en expliquant une méthode de modélisation par réduction
d’ordre de la partie linéaire des circuits. La méthode de réduction appliquée est basée sur
I’identification de systémes dans le domaine de la fréquence. En utilisant cette technique on
obtient des modeles réduits de la partie linéaire et ils sont valables pour leur simulation aussi
bien dans le domaine de la fréquence que dans le domaine du temps. Les modeles des
¢léments distribués (lignes de transmission) définies dans le domaine fréquentiel ne donnent
pas des résultats corrects dans la simulation temporelle a cause de la complexité de la réponse
impulsionnelle d’un élément comportant un nombre infinie de pdles. L’identification de
systemes fournit une représentation de ces ¢léments avec un nombre fini de poles pour une
bande de fréquences déterminée et c’est pour cela qu’il est possible de réaliser la simulation

dans le domaine du temps.

Ensuite nous avons montré une méthode de modélisation pour obtenir des modeles
équivalents en bande de base et faiblement non linéaires de circuits pompés comme les
modulateurs et mélangeurs. On a réalisé la réduction des parties linéaires et non linéaires
séparément. Le modéele obtenue est valable pour simulations dans le domaine du temps et de
la fréquence avec un temps de calcul trés faible. Il est capable de caractériser phénomeénes
dues a la mémoire du circuit (comportement dynamique) et a la non-linéarité

(intermodulation, compression de gain, génération des harmoniques...).

En utilisant la méthode décrite pour des circuits pompés, on peut développer des
modeles réduits pour circuits amplificateurs faible niveau, en faisant des modifications (les
amplificateurs ne sont pas des circuits pompés, donc la méthode de modélisation est plus
simple a mettre en ouvre). Il faut remarquer que les modeles obtenus caractérisent d’ une fagon
précise la caractéristique de transmission faiblement non linéaire du circuit mais aussi

I’adaptation du circuit en entrée et en sortie.

La plus grande difficulté dans la mise en ouvre des techniques de réduction présentées
vient toujours des problémes numériques liés aux différents processus de la modélisation

(identification, réalisation des équivalents pas bas, développements en sé€rie de Taylor...) ce
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qui fait que I’automatisation de la technique n’est pas encore au point, et constitue 1’un des

prochains activités a réaliser sur ces techniques de modélisation.
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Chapitre 4
MODELISATION ET SIMULATION DE
TETES D’EMISSION ET RECEPTION DES
SIGNAUX
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4.1. Introduction [1]

Dans ce dernier chapitre, nous appliquerons les techniques détaillées précédemment a
la mod¢lisation et simulation des chaines d’émission et réception des signaux. Plus
précisément, dans cette section nous allons expliquer certain généralités sur les émetteurs et
récepteurs et ses différents architectures, pour passer, dans la section suivante, a 1’application

pratique des méthodes expliquées dans les chapitres précédents.

4.1.1. Récepteurs

La fonction d’un récepteur est de recevoir a I’antenne un signal modulé radiofréquence
et de le transposer en fréquence, en le filtrant, pour le présenter au démodulateur (voir Figure

4.1).

Mélangeur

% >
= = P
)
Filtre =~ Amplificateur Filtre Démodulateur
Faible Bruit OL 10

Figure 4.1 : Structure fonctionnelle d’un récepteur.

Suivant le systéme étudié et les performances demandées, la démodulation peut étre
réalisée de maniere analogique ou numérique, nécessitant alors la génération des voies en
phase (/) et en quadrature (Q). Par exemple, les systetmes GSM et DECT utilisent le méme
type de modulation (GMSK) [1] [2] mais, dans le cas du GSM, la démodulation est

numérique, tandis que pour le DECT elle est analogique.

Les performances du récepteur numérique sont évaluées en terme de taux d’erreurs
suivant plusieurs configurations de fonctionnement. Le récepteur capte non seulement le

signal utile, mais également des signaux interférents produits par le systtme de
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radiocommunication pour lequel il a €té congcu ou par les autres systemes existants (Figure

4.2).

Signaux de
Blocage

1

Jo h

Signﬂ Utile /

>

A

Jo Récepteur Démodulateur
Canaux Adjacents

N,

»

Jo

Figure 4.2: Environnement de fonctionnement d’un récepteur.

Nous pouvons trouver plusieurs types de signaux :

- Les signaux de forte puissance ou signaux de blocage. Dans les systémes de
radiocommunication, ils sont généralement sinusoidaux, et sont présents soit dans

la bande de réception du systeme étudié, soit en dehors.

- Les canaux adjacents. Ce sont des signaux modulés appartenant au systeme étudié,

mais correspondant aux autres canaux fréquentiels utilisés.

- Le co-canal. Il s’agit d’un signal modulé, provenant du systeme étudi¢, mais

venant se superposer au signal utile.

Le récepteur devra donc filtrer suffisamment ces signaux pour que le démodulateur
puisse aboutir les performances demandées. Quelle que soit 1’architecture du récepteur, le
premier filtre, filtre d’antenne, est appelé filtre de présélection ; son role est de limiter la
bande passante, a I’entrée du récepteur, a la largeur de bande réception du systéme (par
exemple, en GSM, 925-960 MHz). Le gabarit de ce filtre sera déterminé par le niveau de

filtrage des signaux interférents hors bande.
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Les autres filtres seront dimensionnés en fonction du filtrage de canal nécessaire et du

niveau des signaux interférents dans la bande de fréquence réception.

Lorsque le récepteur fonctionne, il émet « involontairement » des signaux parasites,

qui se retrouvent a I’antenne :

A\
A
|
I Mélangeur
| TR, >
: =
: Filtre = Amplificateur
: Faible Bruit OL

Figure 4.3 : Emissions parasites du récepteur.

Dans toutes les normes de systémes de radiocommunications, ces émissions parasites
sont contrdlées, afin que ces dernicres ne viennent pas perturber les autres systémes. La
source principale des émissions parasites est le signal provenant de 1’oscillateur local, qui, par
isolation inverse, se retrouve a 1’antenne. Les autres signaux parasites que 1’on retrouve sont
les fréquences multiples des horloges utilisées, qui typiquement peuvent créer des
phénomeénes de canaux bouches (fréquence multiple d’une horloge qui se retrouve a la méme

fréquence que le signal utile, et de ce fait dégrade la sensibilité du récepteur).

4.1.1.1. Récepteur Hétérodyne

Le principe du récepteur hétérodyne consiste a transposer le signal recu a ’antenne a
une fréquence intermédiaire, fréquence FI, pour étre filtré. Il est ensuite transposé en
fréquence de base (fréquence BF) pour étre envoy¢ au démodulateur (Figure 4.4). Dans le cas
de récepteur numérique, le deuxieéme mélangeur génére les voies / et Q. Les deux
transpositions de fréquence sont réalisées avec deux synthétiseurs de fréquence. Le premier

permet de choisir le canal de réception, tandis que le second présente une fréquence fixe.
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Figure 4.4 : Récepteur hétérodyne (LNA : Low Noise Amplifier).

Cette architecture est trés utilisée parce qu’elle présente des avantages techniques. Le
filtrage progressif des signaux interférents de forts niveaux permet de mieux gérer les
contraintes de linéarité du récepteur. Par contre, cette architecture pose le probleme de la
réjection d’image. La fréquence image est une fréquence présente a I’entrée du mélangeur

telle que son mélange avec la fréquence d’OL donne également la fréquence intermédiaire.

Il est nécessaire de filtrer cette fréquence avant le mélangeur, filtrage qui vient
s’ajouter au filtre d’antenne. Afin de ne pas trop dégrader les performances en bruit du
récepteur, les filtres de présélection et d’image peuvent é&tre répartis avant et apres

I’amplificateur faible bruit.

Ces filtres ne peuvent pas étre intégrés et, de ce fait, augmentent le prix du produit
ainsi que la surface occupée. Ils n’ont pas forcément non plus la méme impédance d’entrée
que I’impédance de sortie de I’amplificateur. Il faut donc rajouter des éléments passifs pour

faire les adaptations.

Il est alors intéressant de chercher des structures de mélangeurs permettant la réjection

d’image sans nécessiter 1’utilisation de filtres externes.

4.1.1.2. Récepteur Homodyne

Le récepteur homodyne ou récepteur a fréquence intermédiaire nulle, consiste a
transposer le signal radiofréquence directement en bande de base sans passer par une

fréquence intermédiaire (Figure 4.5).
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Figure 4.5 : Structure de récepteur en conversion directe.

Le probléme de la réjection d’image ne se pose plus, puisque qu’il n’existe pas
d’autres fréquences telle que frr — for = 0. Cette architecture est extrémement attractive,
puisqu’elle permet d’éliminer les filtres a réjection d’image. D’autre part, par rapport aux
structures hétérodynes, cette derniére ne nécessite qu'un seul oscillateur pour la transposition

de fréquence.

Le principal inconvénient de cette architecture réside dans sa sensibilité vis-a-vis de la
présence d’une tension continue générée au niveau du mélangeur. Pour les architectures a
transposition directe, cette tension va étre amplifié par les étages bande de base.
L’amplification de ce signal continu va alors provoquer une saturation des étages

d’amplification et des convertisseurs analogique/numérique.

La solution la plus simple est de placer une capacité de couplage ou un filtre passe-bas
trés raide. Cette solution pose en fait de réels problémes techniques dans le cas ou la
modulation utilise un spectre qui contient de I’énergie au point DC. Un filtrage viendra

détériorer I’information si celui-ci n’est pas suffisamment raide [3].

Une autre solution consiste a compenser la tension continue avant chaque réception
(« offset statique »), en venant ajouter une tension de signal apposée pour ’annuler. Cette
solution ne permet toutefois pas d’éviter les remontées de la tension continue si un signal de
forte puissance arrive a 1’antenne au milieu d’une réception (« offset dynamique »). Il faut
alors mettre en ceuvre des algorithmes bande de base permettant de I’évaluer et de le

compenser [4].
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Finalement, il est aussi possible de réaliser une transposition de fréquence, mais non
pas vers une fréquence nulle, mais quasi nulle. Celle-ci doit étre relativement basse, afin de ne
pas trop impacter les performances du convertisseur analogique/numérique. Quelle que soit la
modulation, il est alors possible de filtrer le signal par un filtre passe-haut sans détériorer son
spectre. D’autre part, le choix de fréquence doit étre réalisé de telle sorte que les canaux

adjacents ne deviennent pas la fréquence image du signal.

4.1.2. Emetteurs

Le role de I’émetteur est de transposer en fréquence le signal modulé et de I’amplifier,

avant de le transmettre a I’antenne, sans trop le détériorer (Figure 4.6).

Mélangeur

% I~ P €
~ = <—%><- AN D
Filtre Amplificateur Filtre Filtre Modulateur

de Puissance

OL

Figure 4.6 : Structure fonctionnelle des émetteurs.

La qualité du signal émis est vérifiée sur plusieurs points :

- Le premier point concerne la qualit¢ de la modulation. Celle-ci est estimée en
phase et/ou en amplitude. Les estimateurs différent selon les normes. En GSM
seule I’erreur de phase est contrdlée, alors que sur le systéme Edge/GSM, le

contrdle est effectué sur les deux parametres, via la mesure de ’EVM.

- Le second paramétre controlé sur un émetteur concerne le spectre du signal émis.
(spectre de la modulation). Celui-ci est soit défini par un gabarit, soit controlé par
des valeurs d’ACPR (Adjacent Channel Power Ratio) ou ACLR (Adjacent
Channel Leakage Power Ratio).

- Comme pour le récepteur, il faut également veiller aux émissions parasites. Celles-
ci sont généralement spécifices de 9 KHz a 12,75 GHz. Généralement ces
émissions parasites sont fortement réduites dans les bandes de fréquences
réception des systémes.
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- Enfin, pour les systémes utilisant un acces a répartition dans le temps, le gabarit de
la montée et descente en puissance du paquet émis, et les fréquences transitoires

liées a la commutation sont également précisés.

Le rendement de 1’émetteur est également un point fondamental dans le choix de
I’architecture. Si la modulation utilisée présente des variations de son enveloppe, il peut étre
indispensable d’utiliser au niveau de 1’étage d’amplification soit un systéme de linéarisation,
soit un amplificateur trés linéaire. Pour les systémes utilisant des modulations a enveloppe
constante, il sera préférable d’utiliser si possible des amplificateurs ayant le meilleur

rendement possible.

4.1.2.1. Emetteurs Avec ou Sans Fréquence Intermédiaire

Les architectures classiques d’émetteur sont semblables aux structures des récepteurs
hétérodynes et homodynes [5]. Si nous comparons les deux architectures, il apparait
clairement que la solution sans fréquence intermédiaire, dite FI0, nécessite moins de
composants. Cette solution est avantageuse pour des applications grand public, puisqu’elle
permet d’économiser un mélangeur, une synthése de fréquence, ce qui implique également
une consommation réduite. Par contre, cette solution « cache » des problémes liés au couplage
entre 1’amplificateur de puissance et ’oscillateur local, ainsi que des problémes de bruits

parasites émis.

D’autre part, dans toutes les architectures, I’amplificateur de puissance vient perturber,
par couplage, la fréquence en sortie de I’oscillateur local. Le principe de ce phénomene réside
dans le fait que lorsqu’un VCO, fonctionnant a la pulsation ®, est perturbé par un signal a la
pulsation w;, celui-ci tend a faire varier sa fréquence vers ;. Ce probléme est spécialement
important dans le cas des architectures FI0, parce que dans le cas des architectures avec
fréquence intermédiaire, F/, 1’oscillateur et ’amplificateur de puissance fonctionnent dans

deux gammes de fréquence différentes.

Sur les modulateurs /Q (que ce soit F7 ou FI0), les problémes de réjection d’image et
d’OL ne sont pas évités, et sont méme trés contraignants. Dans le cas d’une structure avec
fréquence intermédiaire, ces raies sont contenues dans le spectre de la modulation. En sortie

du modulateur, le spectre obtenu est constitué¢ de la raie RF, de I’image et de la raie de
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’oscillateur local. Ces raies provoquent une remontée de 1’erreur de phase du signal émis ou
de ’EVM, ce qui est important pour les systémes utilisant des modulations de phase ou des

modulations QAM.

4.1.2.1.1. Effet des Non-Linéarités de I’ Amplificateur de Puissance sur la distorsion du signal

L’amplificateur de puissance est la partie d’un émetteur la plus difficile a concevoir.
Dans le cas de modulation de phase, telle que le GSM, la conversion AM/AM de
I’amplificateur n’a pas d’influence sur I’information de phase. Par contre, la conversion

AM/PM est importante (variation de la phase en fonction du niveau de la puissance d’entrée).

Pour les modulations a enveloppe non constante 1’amplificateur va provoquer une
remontée des lobes du spectre. Pour les systémes nécessitant une grande linéarité, il est
nécessaire d’adopter des systeémes de linéarisation ou d’utiliser I’amplificateur avec un grand

recul (back-off).

Au niveau de systémes a enveloppe constante, il y a une symétrisation du spectre de
raies (image, oscillateur local) en sortie de I’amplificateur de puissance. Cette symétrisation

se retrouve également sur le niveau de bruit.

Dans tous les systémes de communication, il existe des spécifications séveres au
niveau des émissions parasites. La solution, afin de ne pas perdre en rendement, serait de
filtrer le signal avant ’amplificateur (passe-bas). Cependant, ce filtrage n’est pas efficace
puisque I’amplificateur par sa compression, replie le signal de la bande émission dans la
bande réception. La seule solution est donc de filtrer le signal en sortie de I’amplificateur de
puissance, ce qui implique une diminution du rendement puisque 1’amplificateur doit émettre
a un niveau plus fort pour compense les pertes du filtre d’antenne. D’autre part ce filtrage

sélectif est trés difficile a réaliser.

En terme de bruit parasite émis, la solution avec fréquence intermédiaire est
certainement meilleure. Le bruit en sortie d’un mélangeur simple est inférieur a celui d’un
modulateur /Q. Le bruit présenté a ’entrée de I’amplificateur de puissance est alors plus bas
(si ’on pris la précaution de filtrer le signal a la fréquence FI avant le second mélangeur), ce

qui va permettre en sortie de ce dernier de relacher les contrainte du filtre d’antenne.
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Afin de résoudre ce probleme, les architectures actuelles que 1’on trouve sur les
émetteurs utilisant une modulation a enveloppe constante sont basées sur 1’utilisation des

boucles de synthése de fréquence modulées.
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4.11. Application Des Techniques Proposées a la

Modélisation d’une Téte de Réception de Signaux

Ce paragraphe traite I’application des techniques de modélisation proposées dans les
chapitres précédentes a I’analyse du comportement d’une téte de réception de signaux. Nous
avons simplifi¢ la structure du récepteur au maximum pour cet exemple. En fait, la chaine
d’exemple est composée par un amplificateur faible bruit a I’entrée suivi d’un mélangeur. Le

filtre passe-bas de sortie va étre intégré dans le mélangeur (Figure 4.7).

r - — Mélangeur _ _ _
[
|
i
Ampliﬁcateur!_ Filtre :
Faible Bruit OL

Figure 4.7 : Scheme du récepteur d’exemple.
La bande de fréquence d’entrée a I’amplificateur (LNA) est centrée en frr = 1.09 GHz
avec une largeur de bande de 142 MHz. L’oscillateur local a une fréquence for = 1.161 GHz,

une puissance Por, = 7 dBm et la bande de sortie du mélangeur est alors centré en 71 MHz.

Typiquement le comportement des chalnes de réception de signaux est quasiment
linéaire. C’est pour cela que nous avons modélisé le LNA a niveau linéaire, en suivant la
méthode expliquée dans le Chapitre 2 (modé¢le linearisé autour du point de polarisation), et le
mélangeur a niveau faiblement non linéaire, en suivant la méthode expliquée dans le Chapitre

3.
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4.11.1. Amplificateur Faible Bruit (LNA)

Nous sommes parti du modele électrique équivalent de I’amplificateur implémenté sur
ADS et montré dans la Figure 4.8. Le transistor est polarisé dans le point Vcg =2 V, Ic = 10

mA.
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Figure 4.8 : Scheme de [’amplificateur faible bruit implémenté sur ADS.

La Figure 4.9 montre les parametres [S] et le facteur de bruit pour notre bande
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Figure 4.9 : Parameétres [S] (en dB) et facteur de Bruit de ’amplificateur.
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L’¢étape suivante a consisté a obtenir le modele réduit équivalent en bande de base
pour cet amplificateur en utilisant la méthode présentée dans le Chapitre 2. La fréquence de
translation de 1’équivalent en bande de base a été fo = 1.019 GHz et le modele résultant a 17
poles. Afin de valider ce modele, la Figure 4.10 montre la superposition des parametres

admittance du circuit original et du modele réduit, sous la forme de diagramme polaire.
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Figure 4.10 : Superposition des parameétres admittance du circuit original (pour la bande de
1.019 GHz — 1.161 GHz) et du modeéle réduit en bande de base (pour la bande DC — 142
MHz).

Comme 1’on peut observer dans la Figure 1’erreur du modele obtenue est pratiquement

inappréciable.

Apres nous avons testé le fonctionnement du modele réduit par rapport a la simulation

dans le domaine temporel. La Figure suivante montre les signaux d’entrée et de sortie, en

186



phase et en quadrature. Le signal d’entrée est un signal numérique filtré, afin de limiter la

largeur de bande du signal a la bande d’entrée d’intérét.
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Figure 4.11 : Signaux d’entrée (gauche) et sortie (droite) du modele réduit en bande de base,
dans le domaine du temps.
Les signaux numériques d’entrée avant filtrage ont une amplitude de 10 mV et la

simulation correspondant a cette derniere Figure a nécessité 16.28 secondes sur PC.

4.11.2 M¢élangeur

Le mélangeur a été congu en technologie hybride, a partir d’une configuration
équilibrée en utilisant diodes Schottky [6]. La Figure 4.12 montre le schéme du mélangeur.
Les diodes ne sont pas polarisées pour simplifier le design au maximum. Le hybride d’entrée

a été¢ modélise a partir de la mesure de ses paramétres [S] dans la bande DC - 9 GHz.

RF
- —Dt
RS n
Hybride 180° % —*
QL e
Filtre Passe-bas

Figure 4.12 : Scheme du mélangeur a diodes.
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Une fois implément¢ le circuit, nous avons mesuré la gain de conversion en simulant
avec un ton a I’entrée, pour comparer avec les résultats obtenus par simulation en Equilibrage

Harmonique (EH) du modéle électrique équivalent (Figure 4.13).
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Figure 4.13 : Comparaison des Gains de Conversion obtenues par simulation du modele
électrique équivalent (ligne claire) et par mesure (ligne noire), avec un ton a l’entrée de
fréquence 1,09 GHz.

On observe un bon accord entre les résultats, de la méme maniere que si on utilise

deux tons a ’entrée afin de mesurer les effets d’intermodulation (Figure 4.14).
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Figure 4.14 : Comparaison de puissances mesurés (ligne claire) et obtenus par simulation

(ligne noire) en sortie, avec deux tons a l’entrée de fréquences 1,089 GHz et 1,091 GHz (for,

= 1.161 GHz).
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Une fois validé le modele électrique équivalent, nous avons obtenu, a partir de ce
dernier, un mode¢le réduit faiblement non linéaire et équivalent en bande de base, en suivant la
méthode détaillée dans le Chapitre 3. Le modéle réduit caractérise le comportement du
mélangeur dans la bande de sortie et pour 1’état non linéaire nominal déterminé par le signal

de pompe. L’¢étape suivante consiste alors a valider le modéle réduit par simulations en EH.

Afin de valider le modele obtenu, la Figure 4.15 montre la superposition des courbes
Pin-Pout correspondants aux modéles électrique équivalent et réduit pour une fréquence

d’entrée de 1,09 GHz (71 MHz pour le ton d’entrée du modéle équivalent en bande de base).

Dans la Figure 4.15 on observe un accord quasi parfait en amplitude des signaux
puisque, en fait, le comportement au niveau du premier harmonique est linéaire pour la
gamme de puissances d’entrée utilisé (-30 — 0 dBm), mais les effets de la non linéarité se

manifestent dans la Figure 4.16 par 1’apparition des harmoniques.
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Figure 4.15 : Superposition des courbes Pi, — P,,; des modeéles original et réduit.
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Figure 4.16 : Superposition des signaux de sortie du modéle original (cercles) et du modele
réduit (fleches), pour un ton d’entrée de -10 dBm a 1,09 GHz.

Le mod¢le réduit ne caractérise pas trop bien la phase du troisiéme harmonique, mais
il faut tenir compte de que ce troisiéme harmonique est a la limite de la bande du modele, et
que son amplitude est bien en dessous du fondamentale. D’autre part le modele réduit
caractérise assez bien, les effets d’intermodulation, tel comme nous pouvons le voir dans la

Figure 4.17.
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Figure 4.17 : Superposition des signaux de sortie du modeéle original (fleches) et du modéle

réduit (cercles), pour deux tons d’entrée de -10 dBm a 1,089 GHz et 1,091.
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Finalement, nous avons testé le comportement du mod¢le réduit en simulant dans le
domaine du temps avec les deux fréquences d’entrée de la Figure 4.17 et les résultats sont

équivalent a ceux obtenus en équilibrage harmonique, comme indiqué a la Figure 4.18.
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Figure 4.18 : Superposition du signal de sortie Vir_Q du modele réduit, obtenu en simulation

temporelle et EH, pour deux tons d’entrée de -10 dBm a 70 MHz et 72 MHz.

4.11.3. Chaine de réception des Signaux

En reliant les modéles réduits obtenus, il est possible de simuler la chaine compléte
(simplifiée) de réception des signaux. Il faut tenir compte que le modele de la chaine est un
modele €équivalent en bande de base et c’est pour cela que la bande de fréquence des signaux

d’entrée et sortie est la méme.

Nous avons simulé la chalne compléte dans le domaine du temps, en utilisant les
signaux d’entrée montrés dans la Figure 4.11. Dans ce cas, la simulation a consommé 30
secondes de temps de simulation sur PC. La Figure 4.19 montre les signaux d’entrée et sortie

de la chaine.
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Figure 4.19 : Signaux d’entrée (gauche) et sortie (droite) de la chaine de réception de
signaux, obtenus par simulation dans le domaine du temps.

Il faut remarquer ici, que 1’un des avantages des modeles réduits, est qu’ils prennent
compte les effets de désadaptation entre les différents circuits de la chaine. Afin de le
démontrer, nous présentons dans la Figure 4.20, la superposition des signaux d’entrée et sortie
de I’amplificateur faible bruit, obtenus en simulant I’amplificateur seule (R = 50 Q), et la

chaine complete.
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Figure 4.20 : Superposition des signaux d’entrée (gauche) et sortie (droite) de I’amplificateur

faible bruit, en simulant I’amplificateur seule (ligne claire) et avec le mélangeur a la sortie

(ligne noire).
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Clairement les effets de désadaptation sont responsables de la différence des signaux

de sortie de I’amplificateur, car le signal d’entrée est le méme.
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4.111. Application Des Techniques Proposées a la

Modélisation d’une Téte d’Emission de Signaux

Nous allons montrer maintenant 1’application des techniques de modélisation
détaillées dans les Chapitres 2 et 3, pour modéliser et simuler une chaine d’émission de
signaux. La chaine, pour cet exemple, va étre composée par un modulateur suivi d’un driver

et d’un amplificateur de puissance (voir Figure 4.21).

Modulateur

€
fp-
<€

Amplificateur Driver I
de Puissance

Figure 4.21 : Scheme de [’émetteur d’exemple.

Le modulateur est le méme qui a été déja présenté dans chapitres précédentes, alors les
bandes de fréquence d’entrée et sortie de 1’émetteur sont respectivement DC — 300 MHz
(entrée) et 19.5 GHz — 19.8 GHz (sortie). La fréquence de I’oscillateur local est for = 9.75
GHz, et sa puissance Por = 10 dBm. On utilisera le modele réduit faiblement non linéaire

développé dans le Chapitre 3 afin de simuler la chaine compléte.

L’amplificateur de puissance a ét¢ congu par S. Forestier, au cours de sa thése a
I’IRCOM [7], et a été congu en technologie hybride. Le driver correspond a la linéarisation de
I’amplificateur autour de la polarisation Vgs = -0.5 V, Vds = 2 V. Le mode¢le réduit de
I’amplificateur de puissance va consister en un filtre qui donne la mémoire petit signal
(comme dans le cas du driver), suivi de la caractéristique AM/AM de 1’amplificateur mesurée

pour le méme point de polarisation [8].

A cause de I’impossibilité d’obtenir le mod¢le équivalent en bande de base d’une non-
linéarité pure de forme analytique (le résultat d’appliquer une non-linéarité a un signal d’une

bande de fréquence déterminée n’est pas le méme que si on applique la non-linéarité au signal
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équivalente en bande de base), nous avons développé un modele passe-bande de
I’amplificateur. Le mode¢le du driver a été fait en bande de base, de la méme facon que pour le
modulateur (voir Chapitre 3). C’est pour cela que pour simuler la chaine compléte, nous

avons suivi le schéma de la Figure 4.22.

Modulateur

< <€ 1
<€Q
Amplificateur Driver
de Puissance -sin(wot)

Figure 4.22 : Scheme utilisée pour la simulation de la chaine d’émission de signaux.

4.111.1. Amplificateur de Puissance

La premicere étape pour obtenir le modéle de I’amplificateur a été de modéliser le filtre
petit signal correspondant a la linéarisation du circuit. Nous avons utilis¢ la méthode
expliquée dans le Chapitre 2 pour obtenir le modele passe-bande (pour le modele de
I’amplificateur de puissance) et équivalente en bande de base (pour le modéle du driver). La
Figure 4.23 montre la superposition des parameétres [S] correspondants au circuit original et
au modele réduit, pour la bande de 18.5 GHz — 21.5 GHz. Les parameétres [S] du circuit
original ont été obtenus par la mesure en polarisant le circuit comme nous avons déja cité

précédemment (Vgs =-0.5 V, Vds =2 V).
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Figure 4.23 : Superposition des parametres [S] du circuit original et du modele réduit en
diagramme polar. Portes 1 et 2 : Circuit original. Portes 3 et 4 Modele réduit.

Ensuite nous introduisons la caractéristique non linéaire de 1’amplificateur, mesurée au
méme point de polarisation et pour une fréquence d’entrée de 19.5 GHz, pour obtenir le
modele réduit passe-bande. La Figure suivante montre la superposition de la caractéristique

AM/AM mesurée et I’obtenue par simulation du modele réduit.
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Figure 4.24 : Superposition des caractéristiques non linéaires AM/AM obtenues par mesure
du circuit et par simulation du modeéle réduit (frr = 19.5 GHz).
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La Figure 4.24 montre un petite erreur dans la gain petit signal (0.4 dB). Ces

différences peuvent étre dues a des petites erreurs dans la mesure du circuit.

Finalement, on a testé le fonctionnement du modéle obtenu en simulation temporelle.
Pour cela nous avons utilisé la simulation d’enveloppe. La Figure 4.25 montre les résultats

obtenus en utilisant comme entrée un signal numérique filtré.
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Figure 4.25 : Enveloppes complexes des signaux de test d’entrée (gauche) et sortie (droite)

de I’amplificateur de puissance.

4.111.2. Chaine d’émission de signaux

Dans cette section on montre les résultats de la simulation de la chaine d’émission de
signaux complete. On a simulé I’émetteur en suivant le schéma de la Figure 4.22. La
technique de simulation la plus appropriée pour ce schéma est le transitoire d’enveloppe, a

cause de la présence des signaux avec des fréquences tres différentes.

La Figure 4.26 montre les signaux d’entrée et les enveloppes complexes du signal de
sortie obtenues par simulation en transitoire d’enveloppe de la chaine compléte. Le temps de
calcul de cette simulation est de 167 secondes. L’augmentation du temps de calcul par rapport
a la chaine de réception est due a la plus grand complexité des modeles utilisées et au fait que
la simulation temporelle pure en bande de base est moins colteuse que la simulation en
transitoire d’enveloppe.
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Figure 4.26 : Résultats de la simulation en transitoire d’enveloppe de la chaine d’émission

complete. Gauche : signaux d’entrée au modulateur. Droite : Enveloppe complexe de le

signal de sortie de |’amplificateur de puissance.

De la méme fagon que dans la section précédente, nous allons montrer que les mod¢les
réduits prennent compte des effets de désadaptation des circuits de la chaine. Pour montrer

celui, nous présentons dans la Figure 4.27, la superposition des signaux d’entrée et sortie du

modulateur, obtenus en simulant le modulateur seul (Ry. = 50 Q), et la chaine compléte.
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Figure 4.27 : Superposition des signaux d’entrée (gauche) et sortie (droite) du modulateur,

en simulant le modulateur seule (ligne claire) et avec la chaine compleéte (ligne noire).
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Encore une fois, les effets de désadaptation sont responsables de la différence entre les

signaux de sortie du modulateur, puisque les signaux d’entrée sont égaux.
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4.1V. Conclusions

L’objectif de ce dernier chapitre a consisté a montrer comment les techniques de
modélisation développées au cours de cette these, sont utiles non seulement pour la simulation
des circuits particuliers, mais aussi pour la simulation des systéemes complets comportant des

chaines d’émission et réception de signaux.

Nous avons pu constater les performances des modeles réduits tant au niveau de la
simulation temporelle que fréquentielle. D’autre part, par rapport a la simulation temporelle le
temps de calcul des chaines complétes est du méme ordre de grandeur que le temps de calcul

des modeles réduits formant la chaine.

Finalement nous avons remarqué 1’avantage que présentent les modeles réduits, par
rapport a la caractérisation des effets de désadaptation. Il faut tenir compte que les modeles
comportementaux typiques ne prennent pas compte de ce type des effets, du a que
normalement tous les blocs du systéme de communications sont supposés parfaitement

adaptés a une charge de référence identique.
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Conclusion Générale

Le sujet de cette thése a consisté a développer des techniques de modélisation pour
obtenir modeles réduits de circuits complexes, qui présentent un comportement entrée-sortie
linéaire ou faiblement non linéaire et une translation de fréquence, comme, par exemple, c’est

le cas des mélangeurs et modulateurs.

Pour le cas des circuits pompés mais quasi linéaires par rapport au signal d’entrée
(Chapitre 2), nous avons opté pour linéariser les circuits autour 1’état grand signal, déterminé
par le signal de pompe nominal. L’étape suivante a consisté a réduire le modele résultant, en
utilisant des techniques d’identification de systémes dans le domaine de la fréquence. De cette
facon, on obtient la matrice de parametres admittance du circuit linearisé dans le domaine de

Laplace.

Il est possible d’implémenter les circuits €quivalents des fonctions de transfert des
modeles réduits, mais afin de diminuer, encore plus, le temps de calcul en simulation
temporelle, nous avons implémenté des modéeles équivalents en bande de base. De cette fagon
les modeles obtenus donnent directement les enveloppes complexes des signaux, de fagon
similaire a ’analyse du transitoire d’enveloppe. Les modeles ainsi obtenus, caractérisent la

mémoire linéaire entrée-sortie des circuits.

De méme, il est aussi possible d’utiliser la technique de réduction de circuits linéaires
par identification, pour modéliser les sous-circuits linéaires de circuits complexes, comme il a
¢té montré dans le Chapitre 3. Ainsi, une fois obtenu le modele réduit de la partie linéaire des
circuits, on peut faire le développement en série de Taylor des non-linéarités autour 1’état non
linéaire nominal, déterminé par le signal de pompe et ses harmoniques, pour obtenir des
coefficients variants dans le temps. Ces coefficients peuvent étre développés en série de
Fourier. En prenant les coefficients de Fourier adéquats (les coefficients qui donnent le
comportement dans la bande de fréquences de sortie, par rapport a la bande de fréquences
d’entrée), il est facile d’obtenir 1’expression de l’équivalent en bande de base des non-

linéarités développées en série.
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En utilisant cette derniere méthode, on obtient des modéles faiblement non linéaires et

équivalents en bande de base, avec mémoire.

Les méthodes développées dans cette thése peuvent étre utilisées pour modéliser
circuits non pompés, comme amplificateurs faible niveau ou de puissance de la fagon
démontrée dans le Chapitre 4. De plus, a cause de la petite taille des modeles et a I’obtention
des équivalents en bande de base, la simulation temporelle est possible avec un temps de
calcul trés réduit. Un autre avantage des modeles ainsi obtenus est qu’ils caractérisent les

effets des désadaptations entre les divers circuits d’un systéme de communications.

Finalement, il faut remarquer que la méthode est encore sujette a amélioration. En

particulier par rapport a 1’automatisation du processus de réduction du modele.
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Annexe 2.1 Transformée de Laplace

Définition

La transformée de Laplace de un signal x(7) est définie par :

L[x(e)]= x(s)= Tx(t)es’dt avec s € C [AIL1.1]

—00

Région de Convergence

Nous admettrons que I’intégrale [AIL.1.1] est absolument convergente dans le domaine

D = {o) <Re(s) <62} que nous appellerons domaine de convergence de X(s).

Une transformée de Laplace n’est compleétement spécifiée que si ’on se donne a la
fois une fonction de s et son domaine de convergence. Deux signaux différents peuvent avoir
une transformée de Laplace avec la méme fonction X(s) mais des régions de convergence

différentes.

Transformée Inverse de Laplace : formule de Mellin-Fourier

La formule d’inversion peut étre obtenue de la fagon suivante. Pour s = a + jo avec o

< o < 03, nous obtenons :

X(a+jo)= Ix(t)e*“’e*j“”dt

—00

: . 1 ; :
Par transformée inverse de Fourier : x(¢)e ™ = py. J.X (a+ jw)e’df . Soit :
7 —o0

1 . T
x(7)= — X(s)e"ds, A étant une droite paralléle a 1’axe imaginaire située dans le
Jez sy

domaine de convergence de X(s).

Propriétés de la Transformée de Laplace

Les propriétés de la Transformée de Laplace sont semblables a ceux de la transformée

de Fourier, en faisant la substitution jo — s (on suppose o = 0).
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1. Linéarite

L(alxl (t)+ a,x, (t)) = alL(xl (t))+ azL(xz (t))

2. Décalage de temps

Llx(t =)l =e X(s)

3. Décalage dans le domaine "'s"

L[eSO’x(t)] =X(s—s,)

4. Graduation de temps

5. Propriété de convolution

L[xl(t)*xz(t)]: Xl(S)Xz(S)

6. Différentiation dans le domaine de temps

L[d—(t)} _ 5x(s)-x(0)

dt

7. Intégration dans le domaine de temps

Fonction de Transfert de Laplace

[AIL1.2]

[AIL.1.3]

[AIL1.4]

[AIL1.5]

[AILL.6]

[AIL1.7]

[AIL1.8]

Le concept de fonction de transfert fournit une méthode pour spécifier complétement

le comportement des systémes linéaires excités par entrées arbitraires.

La fonction de transfert de Laplace d’un systéme correspond a la transformée de

Laplace de la réponse impulsionnelle du systéme :

H(s)=L[h(¢)]
La réponse de un systéme a une entrée arbitraire est :
(e = x(t)* hle)

208

[AIL.1.9]



A partir de la propriété de convolution :

Y(s)= L[y(¢)]= L[x(¢)* h(t)] = X (s)H (s) [AIL1.10]
d’ou:
H(s)= )Y(((i)) [AIL1.11]

209



Annexe 2.2 Propriétés de la Transformée de

Hilbert

1. Si X(f) est la transformée de Fourier de x(¢), la transformée de Fourier de la

transformée de Hilbert est :

Fl&(e)]= X(f) ==X (f )sign(f) [Al12.1]
Un filtre avec une fonction de transfert —jsign(f) produit un déphasage de m/2, et est

appelé transformateur de Hilbert.
2. La transformée de Hilbert de

x(¢) = cos(27f,t) [AIL.2.2a]

est:

%(¢) = sin(27f, 1) [AI1.2.2b]
A cause de cette propriété, le transformateur de Hilbert, vu comme un filtre avec une réponse

impulsionnelle /(7) = (nf) ™", est aussi appelé filtre en quadrature.

3. La transformée de Hilbert de la transformée de Hilbert est la fonction originale

multipliée par (-1) :

H[#(t)] = 5(t) = —x(¢) [AI1.2.3]

A cause de la derniére équation et [AIl.2.2] on a :

Si x(t)=ssin(27f,t), alors %(t) = —cos(27f,1) [AIL2.4]

4. Si un signal a(f) a un spectre limité en bande :

|4(f)} =0 pour |f]2 B [AIL2.5]

alors la transformée de Hilbert de x(¢) = a(f)cos(27f,t) est donnée par :

%(¢)= Hla(t)cos(2xf,t)] = alt)sin(2f,¢) [AIL2.6]
et la transformée de Hilbert de x(¢) = a(t)sin(27f,¢) par :
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%(¢)= Hla(t)sin(27f,t)]| = —al(t)cos(24f,¢) [AIL2.7]

en supposant que fy > B.
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Annexe 2.3 Méthodes de Groupement de Pdles
Utilisés

Méthode Cumulative

Dans cette technique on part d'une liste avec tous les pdles du systéme. Dans cet état
initial, nous pourrions dire que chaque pdle formerait un cluster. Ensuite on choisit le premier
pole de la liste comme premier élément du premier cluster et on mesure la distance
géométrique du reste de poles a l'initiale. Ces poles qui se trouvent a une distance plus petite
d'un rayon déterminé a priori, feront partie de ce cluster. Une fois qu'on ait parcouru toute la
liste, on élimine de celle-ci les pdles qui conforment le cluster et on effectue a nouveau le
processus avec la nouvelle liste. Tout ceci sera répété tant qu'ils ne restent déja pas des poles

qui ne font pas partie d'un certain cluster.

Le représentant sera, comme il a été mentionné dans le Chapitre 2, la valeur moyenne
des poles du cluster (équation II.54). Une fois qu'on a fini ce processus, nous pourrons

calculer l'erreur commise par le calcul du J. (équation I1.55).

Nous pouvons changer deux paramétres : le rayon des clusters et le pdle initial.
Logiquement a plus petite valeur du rayon, mineur sera l'erreur commise (J. plus petite), mais
le degré de réduction du systéme sera aussi plus petite. Il est clair aussi, que si on change de
pole initial les clusters obtenus seront différents et ils donneront lieu a une autre valeur de J..
C’est pour cela que nous avons répété le processus en prenant comme pole initial chacun des
poles du systeme. Nous calculons le J. dans chaque itération et a la fin nous resterons avec ce

groupe de clusters qui donnent lieu a un J. plus petit.

Une fois que nous avons l'ensemble de représentants optimal (mineur Je) pour une
certaine valeur de rayon mentionnée précédemment, on teste le résultat. On refait le systéme
de fonctions de transfert avec le nouvel ensemble de poles (les représentants) et on calcule la
réponse fréquentielle de chaque fonction de transfert du nouveau systéme, pour la comparer
avec ce qui est original. Si l'erreur qui est commise n'est pas suffisamment petite on répétera
tout le processus expliqué précédemment avec une valeur du rayon plus réduit, jusqu'a

atteindre notre objectif.
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Ensuite on montre 1'algorithme de tout le processus précédemment expliqué :

Algorithme ‘Clustering Cumulative’

Données d’Entrée: Rayon initial, Liste poles.

Données de Sortie: min Je, Ensemble clusters, Ensemble représentants.

Erreur_satisfaisante=0;
Rayon=Rayon_initial;
Cependant (Erreur_satisfaisante=0) faire
Ensemble clusters=0;
Ensemble représentants=0;
min_Je=infini;
Pour =1 jusqu’a longueur(Liste podles)
Ensble_clusters=0;
Liste=Liste poles;
Cependant (longueur(Liste))>0 faire
Cluster=Liste(1);
Pour j=2 jusqu’a longueur(Lista)
D=distance(Liste(1),Liste(j));
Si (D<Rayon) faire
Cluster=Cluster U Liste(j);
Fin_si
Fin_pour
Ensble clusters=Ensble clusters U Cluster;
Liste=Liste - Cluster;
Fin_cependant
Ensble représentants=calcul représentants(Ensble clusters);
Je=calcul Je(Ensble représentants,Ensble clusters);
Si (Je<min_Je) faire
Ensemble clusters=Ensble_clusters;
Ensemble représentants=Ensble représentants;
min_Je=Je;

Fin_si

213



Liste poles=change poéle initial(Liste pdles);
Fin_pour
Erreur satisfaisante=test(Ensemble représentants);
Rayon=diminuer(Rayon);

Fin_cependant

Fin_Clustering Cumulative

L'algorithme que nous présentons inclut le processus complet jusqu'a obtenir
I'ensemble de représentants qui donne lieu a une valeur minimale de J. et a un systéme réduit
dont la réponse fréquentielle coincide avec ce qui est originale. Le lien "cependant" extérieur
en réalité n'est pas automatisé, mais ce que nous avons est un programme qui exécute les liens
intérieurs et avec le résultat qui nous donne nous effectuons le test de manicre extérieure au

logiciel de groupement.

Méthode Dissociative

Cette méthode, contrairement au précédent, part d'une situation initiale ou on
considere que I'ensemble de tous les pdles du systéme forme un seul cluster. On calcule le
représentant de ce cluster et une fois obtenue ce, on trouve le pole le plus ¢éloigné a ce
représentant. Dans ce moment on observe I'importance de la définition de distance d'un point
a un ensemble de points, puisque bien que dans cette premicre itération nous avons un seul
représentant, dans les suivantes nous aurons plusieurs, correspondants a certains clusters. On a
implémenté différentes définitions de cette distance dans la fonction "pole plus éloigné"
(voir algorithme) et finalement nous restons avec laquelle qui donne de meilleurs résultats

(Relié Simple).

En suivant avec le pole le plus €loigné, une fois obtenue ce, on formerait un second
cluster avec ces poles qui sont plus pres de ce pole plus €éloigné, que du représentant que nous
avions déja sélectionné. Une fois obtenu le nouveau cluster, on calculerait son représentant et
on modifierait le cluster déja existant en ¢éliminant de lui, ces pdles qui appartiennent au
nouveau cluster, pour calculer de méme leur nouveau représentant (fonction "regroupement"

de l'algorithme).

I1 est 2 ce moment dans lequel nous avons déja un certain nombre de clusters (2 dans

cette premicre itération), quand nous pourrons appliquer l'algorithme appelé ¢ _moyennes
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pour optimiser ces clusters. Cet algorithme change de clusters les poles, en calculant le
nouveau J. obtenu avec ces changements ; si il est plus petit il les considére bons les
changements et si ’erreur n’est pas plus petite on retourne a la situation précédente. Ainsi
apres I'exécution de cet algorithme nous obtiendrons une nouvelle disposition qui fait que le J.

est minimal pour le nombre de clusters que nous avons dans cette itération.

Une fois que on a fait tout ceci, on calcule a nouveau le pdle le plus éloigné des
représentants que nous avons et on répete tout le processus. Evidemment on peut continuer en
répétant le processus jusqu'a avoir un pdle par chaque cluster. C’est pour cela que dans
chaque itération il faut inclure quelque mesure de I'erreur du nouveau systéme par rapport a
I’original, pour ainsi finir le processus quand cette erreur est suffisamment petite. Nous
introduisons une valeur que nous appelons nombre d’itérations, dont la signification est
évidente. On exécute une premiere fois tout le processus avec un nombre d'itérations égal au
nombre de pdles et, en visualisant l'erreur de chaque itération, il est arrété ensuite dans lequel

nous considérons que 1'erreur est suffisamment petite.
Ensuite on montre 1'algorithme de tout le processus précédemment expliqué :

Algorithme ‘Clustering Dissociatif’

Données de Entrée: Ensemble pdles, nombre d’iterations, Y (fonction de transfert
représentative du systéme)

Données de Sortie: Ensemble_clusters, Ensemble représentants

Erreur satisfaisante =0;
Vecteur erreur=[];
Vecteur Je=[];
Cependant (Erreur_satisfaisante =0) faire
//premigére itération
Ensemble clusters=(Ensemble poles);
Centroide=calcul centroide(Ensemble pdles);
Ensemble représentants = Centroide;
P ¢loigné= pole plus éloigné(Ensemble pdles, Centroide);
[Ensemble clusters,Ensemble représentants]=regroupement(P_¢loigné,Ensemble clu
sters);
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[Ensemble clusters,Ensemble représentants]=c moyennes(Ensemble clusters,Ensem
ble représentants);
Vecteur_Je=[Vecteur Je;calcul Je(Ensemble représentants, Ensemble clusters)];
Vecteur erreur=[Vecteur erreur;calcul erreur(Ensemble représentants,Y)];
//reste d’itérations
Pour i=2 jusqu’a nombre d’iterations faire
P ¢loigné = pdle plus_¢éloigné(Ensemble pdles, Ensemble représentants);
[Ensemble clusters,Ensemble représentants]=regroupement(P_alejado,Ensemble clus
ters);
[Ensemble clusters,Ensemble représentants]=c moyennes(Ensemble clusters,Ensem
ble représentants);
Vecteur Je=[Vecteur Je;calcul Je(Ensemble représentants, Ensemble clusters)];
Vecteur erreur=[Vecteur erreur;calcul erreur(Ensemble représentants,Y)];
Fin_pour
Erreur_satisfaisante =test(Ensemble_représentants);
Fin_cependant

Fin Clustering Dissociatif

Le probleme d'exécuter l'algorithme ¢ moyennes dans chaque itération est son
grand colt computationnel, qui dans la pratique a rendu impossible l'exécution de cet
algorithme. Par conséquent on a exécuté l'algorithme sans appeler & ¢_maoyennes, jusqu'a une
certaine itération et on applique l'algorithme ¢_moyennes aux clusters et aux représentants

obtenus.

Ensuite on montre l'algorithme correspondant a la fonction "¢ _moyennes" typique,

c'est-a-dire, celle-1a dont I'objectif est de réduire le J..

Algorithme C moyennes:

Données de Entrée: V=ensemble d'éléments; c=Nombre de clusters;
[10={V1....Vc}=Ensemble de clusters
Données de Sortie: I[I*=Ensemble de clusters optimisé; Je=Mesure de [I’erreur;

m;=Représentants des clusters.

Je=0
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Pour =1 jusqu’a c faire

_ 1 -
m, :WZX

i| XeV;

Je=Je+ Z”i -rYli”2

XeV;

Fin_pour
Répéter
Changement=faux
Pour i=1 jusqu’a c faire

Si |[Vi>1 alors

VY € Vi faire
argmin |V'| ||§/-ﬁ1||2
. l=Lel#i |V1|+1 l
i=
Ale = Vi [y - vl -,
M+1 v+
si Ale <0 alors
i, =, — 3
RN
. §em,
e V|1
1)
ijij{y}
Je=Jet+AlJe

Changement=vérité
Fin_si
Fin ¥V
Fin_si
Fin_pour
Jusqu’a lchangement
*={V1,....,Vc}; Je=Je/ | V|

Fin C movennes
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Annexe 2.4 Identification du Filtre Linearisé

Equivalent

Dans cette annexe on montre la superposition des réponses fréquentielles
correspondants a la matrice [Y(f)] du modele linearisé du modulateur obtenues par simulation
en utilisant ADS avec les réponses fréquentielles des fonctions de transfert obtenues par
l'identification. On représente les réponses sous la forme d'un diagramme polaire (sauf Y33 qui
est représenté en amplitude et phase). La bande d'identification va depuis DC jusqu'a 1 GHz
pour Y;; et Y, avec un pas d’échantillonnage de 4 MHz. La bande d'identification pour le
reste des fonctions de transfert va de 19.5 jusqu’a 20.5 GHz, avec le méme pas

d’échantillonnage.

Yu _ Yy

Magnitude (Y33) Phase (Y33)

Y3,
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Annexe 2.5 Fonctions Implémentés en

SCILAB

Dans cette annexe on inclut les fonctions mises en oeuvre et exécutées en SCILAB qui
ont été utilisées dans le processus de modélisation. On montre les fonctions utilisées dans
l'identification et celles correspondant au calcul de d'équivalents en bande de base et de

circuits équivalents.

function
[best h,best err,best np,best fact,best it]=optim frep2tf (frqg,repf,np i,np
f,fact i, fact f,nit)

dom='c';
best np=10;
best fact=1;
tol=[1le-10,1e-10,nit];
best h=1;
best err=1;
best it=1;
if np i==np f
if fact i==fact f

[best h,best err,best it]=frep2tfl (frg*fact i,repf,np i,dom,tol);
end
end

for np=np i:np f
for fact=fact i:fact f
[h,err,it]=frep2tfl (frg*fact, repf, np,dom, tol);
if err < best err then
best err=err;
best fact=fact;
best np=np;

best h=h;
best it=it;
end

end
end
best h=syslin('c',best h);
repfY=repfreq(best h,frg*best fact);

polarplot ([atan (imag (repf), real (repf)) ';atan (imag (repfY), real (repfY))]', [ab
s (repf) ';abs (repfY)]1');
//plot2d([frq';frq']"', [abs (repf) ';abs (repfY)]"');

Cette fonction est utilisée pour identifier les réponses fréquentielles (repf) dans la
bande de fréquences correspondante normalisée (firq). Il effectue un balayé d'identifications
depuis le nombre de poéles initial (np_i) jusqu'a le nombre de poles final (np f) et a la fois

balaye le facteur de normalisation depuis fact i jusqu'a fact f. 1l restitue la fonction de
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transfert (best_h) qui présente I’erreur plus petite (best_err) avec le nombre de pdles best np

le facteur de normalisation best fact et l'itération dans laquelle il s'a arrété (best _it).

Cette fonction seulement effectue un balayé. L'identification proprement dite est

effectuée par la fonction "frep2¢f1" qui peut ensuite étre vue :

function [best h,best err,best it]=frep2tfl (frqg, repf,dg,dom,tols,weight)
rtol=tols (1) ;atol=tols (2);N=tols(3);

[h,err]=frep2tf b(frg, repf,dg,dom);

[1;

best w

best h

h ;

best err=err;

best it=2;
for k=1:N
// welght=(1)./abs (freg(h('den'),1,%i*frg*2*%pi));

welight=(1)./horner (h('den'),%$i*frg*2*%pi);
[h,errl]=frep2tf b(frq, repf,dg,dom,weight);
if ( (abs(err-errl) < rtol *err & err > errl )| errl < atol) then
break;end;
if errl<best err then best err=errl ; best h=h; best it=k; end
err=errl;
end

function [h,err]=frep2tf b(frqg, repf, dg,dom,weight)
// steer, jpc, fd 1997 (Nov)

[lhs,rhs]=argn (0) ;
// test the system type 'c' 'd' or dt
if rhs <= 3 then dom='c' ; end
if rhs <= 4 then weight=[];end
if dom==[] then dom='c';end
if dom=='d' then dom=1;end
n=size (frq,'*"');
if dom=='c' then
w=2*%i*$pi*matrix (frq,n,1);
else
w=exp (2*%i*%pi*dom*matrix (frqg,n,1));
end
//initialization
m=2*dg
//We compute the linear system to be solved:
//w(k)=%1i* frqg(k)*2pi
//for k=1,n sum(a_i*(w(k))"i,1i=1,dqg)
// -repf (k) *sum(b_i* (w(k))"i,i=1,dg) = 0
//with sum x i =1
//building Van der monde matrix ( w _i”j ) i=1,n j=0:dg-1
al=w.*.[ones(1l,dqg)];
//0.70 is not accepted in Scilab....

220



al=[ones(n,1l),al.”(ones(n,1l).*.[1:(dg)])];

az2=al; for k=l:n; a2(k,:)= -repf(k)*a2(k,:);end

a=[al,a2]l;

// Computing constraints

// We impose N(i wk) - repfk D(i wk) =0 for k=imax

// as follows:

// N(i wk) = repfk* (1+%i*Db)

// D(1i wk) = 1+%i*b

// L*[x;b]l=[repfk;1]

// Least squ. pb is min norm of [A,0] [x;Db]

// under constraint L*[x;b]=[repfk;1]

[rmax, imax]=maxi (abs (repf))

L2=a(imax, l:dg+l) ;

L=[zeros (L2),L2,%1i;
L2,zeros (L2) ,repf (imax) *%1i];

BigL=[real (L) ; imag (L) ]

c=[1;repf (imax)];

Bigc=[real(c);imag(c)];

[ww,dim]=rowcomp (BigL) ;

BigL=ww*BigL;Bigc=ww*Bigc;

BigL=BigL(l:dim, :);Bigc=Bigc(l:dim, :);

a=[a, zeros(size(a,l),1)];

// auto renormalization : if weight is not given
if dom == 'c' then
if weight==[] then

nn= sqgrt (sum(abs(a).”2,'c'))+ones(n,1);
a=a./ (nn*ones (l,size(a,2)));
end
end
// user given renormalization
if weight<>[] then

if size(frqg, '*')<>size(weight, '*') then
error ('frg and weight must have same size');
return;
end
wl=weight (:) *ones(l,size(a,2));
a= wl.*a;
end

BigA=[real (a);imag(a)];

// Constraints BigL x =Bigc
//

x=LSC (BigA,BigL,Bigc) ;
x=x(1:$-1);

h=syslin(dom,poly(x(l:dg+l),'s','c"),poly([x((dg+2):$)],"'s",

if lhs==2 then

repfl=repfreq(h, frq);

err = sum(abs (repfl (:)-repf(:)))/n;
end

function [x]=LSC(A,L,c)
// Ax=0 Least sqg. + Lx = cC
[W, rk]=colcomp (L) ;

LW=L*W;

Anew=A*W

Al=Anew(:,1: ($S-rk))
A2=Anew (:, (S-rk+1:%));
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x2=inv (LW (:, $-rk+1:9)) *c
b= -A2*x2
x1=A1\b
x=W*[x1;x2]
Cette fonction appelle a beaucoup d’autres, incluses dans la librairie propre de

SCILAB. Pour plus d'information sur elles on recommande l'utilité¢ d'aide (Help) de SCILAB

ou la page web "www-rocq.inria.fr/scilab/".

Ensuite on peut voir la fonction avec laquelle on obtient les équivalents en bande de

base :

function [P,Q]l=equiv pb(Y,w0)
format (20) ;

s=poly (0, "s");
nY=horner (Y, s+%1i*w0) ;

Rn=real (numer (nY)) ;
In=imag (numer (nY));

Rd=real (denom (nY)
Id=imag (denom (nY)
nump= (Rn*Rd+In*Id
numg= (In*Rd-Rn*Id
den= (Rd"2+Id"2) ;

)
)
)
)

’
’
r
’

P=syslin('c',nump,den);
QO=syslin('c',numg, den) ;
Y c'est la fonction de transfert original dont nous voulons obtenir 1’équivalent en bande

de base. On suppose que sa réponse fréquentielle a la forme de un filtre passe-bande centrée
en wy. La fonction restitue les fonctionnes de transfert P et Q qui forment I'équivalent en

bande de base.

On montre maintenant les fonctions qui calculent les circuits équivalents de certaines

fonctions de transfert :

function [R1,R2]=calcull (Y)

num=coeff (numer (Y)) ;
den=coeff (denom(Y)) ;
format (20) ;

x=num (1) ;

y=den (1) ;

R1=1/x;

R2=1/(y-x);

La fonction précédente restitue la valeur des résistances R1 et R2 du circuit équivalent

d'une fonction de transfert avec un pdle et un zéro (voir Figure 2.16).
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function [R1,R2,R3,Cl=calcul?2(Y)

num=coeff (numer(Y)) ;
den=coeff (denom(Y) ) ;
format (20) ;

Rl=z-x;
R2=x-(1/a);
R3=(a*y)-x+(1/a);
C=a"2/(((a"2)*y)-(a*x)+1);
La fonction précédente restitue la valeur des résistances R1, R2 et R3 et de la capacité
C correspondant au circuit équivalent a une fonction de transfert avec deux podles et deux

z€ros (voir Figure 2.16).

function [R,G1l,C]l=calcul3(Y)

den=coeff (denom(Y)) ;
format (20) ;
b=den (1) ;

a=den (2);
G=numer (Y) ;

C=1/b;
R=a;
G1=G/b;
Finalement cette fonction restitue les valeurs de la résistance R la capacité C et le

profit G1 correspondant a une fonction de transfert avec deux poles et aucun zéro (voir Figure

2.18).
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Annexe 3.1 Identification du Sous-Circuit

Linéaire du Modulateur d’Exemple

Dans cette annexe nous montrons la superposition des réponses fréquentielles [Y(f)] du
sous-circuit linéaire du modele faiblement non linéaire du modulateur, obtenus en utilisant
ADS et des réponses fréquentielles correspondants aux fonctions de transfert obtenus par
identification. On représentera ces réponses sous la forme d’un diagramme polar. La bande
passante correspondant & Ys3, Y35 et Ys;est de 0 a 1 GHz avec un pas d’échantillonnage de 4

MHz. La bande pour le reste des fonctions de transfert est de 19.5 GHz a 20.5 GHz.

Yo Y2s
Y27 Y29
Y211 Ys3
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Y35 Y37

Y55 Y57
Yso Y5 11
Y66 Y68
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Y7,

Y711
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