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Résumeé.

Modélisation comportementale d’amplificateurs a mémoire pour des applications a

large bande utilisées dans les systemes de télécommunications et les systémes

RADARs.

Ce travail concerne la technique de modélisation comportementale adoptée pour les
amplificateurs des terminaisons RF des systemes de communication. L’objectif de la
méthode de modélisation proposée est de caractériser et d’intégrer efficacement les
effets de mémoire non linéaires des amplificateurs de puissance a I’état solide. Le
mode¢le proposé consiste a combiner sous la forme d’une modulation deux fonction
de transfert équivalentes passe bas dérivées des séries de Volterra dynamiques. Les
potentialités du modele sont ensuite évaluées par comparaison entre des simulations
circuit et des simulations systeme. Dans le souci de valider le nouveau model de
Volterra a partir de données expérimentales, une modélisation d’amplificateur grace

un banc de mesure d’enveloppe temporelle est présentée.




Abstract.

Behavioral modeling of power amplifier with memory for large band application

used in telecommunication and RADAR systems.

This work deals with a behavioral modeling technique for amplifier used in RF front
ends of communication systems. The aim of the proposed modelling approach is to
characterize and integrate efficiently the long and short term non linear memory
effects which are present in solid state amplifier. The proposed model consists on a
combination in a modulation form of two low pass equivalent transfer function
derived from dynamic Volterra series. The potentiality of the model are evaluated by
a comparison between system level and circuit level simulations. In order to validate
the new Volterra model by experimental way, an amplifier modelling by using time

domain envelope set up is presented.
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Introduction générale.

Les progres technologiques réalisés dans l'industrie des télécommunications au
cours de ces dernicres décennies se sont accompagnés d’une augmentation
considérable du nombre d’utilisateurs potentiels sur un méme support de transport
d’'information (réseau cablé, réseau hertzien...). Avec I'essor des communications
numériques les techniques d’acces et de modulations sont devenues de plus en plus
complexes générant des signaux de transport de 'information occupant des bandes
de fréquences de plus en plus importantes. Dans ce contexte la menace de
saturation des bandes fréquentielles disponibles requiert une gestion plus éfficace
des ressources énergétiques lors de la conception de systemes de

télécommunications modernes.

La conception de circuits radiofréquences s’appuie sur lutilisation d’outils CAO
performants. Méme s’ils demeurent toujours en évolution les modéles de cellules
actives (Transistor...) et passives (lignes de transmission...) sont aujourd’hui bien
maitrisés et ont été tres largement validés. De plus, de nombreuses méthodes de
calcul sont disponibles, de l'intégration temporelle au transitoire d’enveloppe en
passant par I’équilibrage harmonique. Grace a cette palette d’outils, les simulations
de circuits radiofréquences peuvent aujourd’hui étre considérées comme fiables et

robustes ce qui permet une description fine des performances du circuit désigné.

Aujourd’hui les mémes approches devraient ¢tre menées au niveau systeme. Mais si
les algorithmes de calcul efficaces sont plus ou moins disponibles il en va autrement
pour les modeles CAO Systeme. Ces modeles encore appelés modeles
comportementaux ou modeles boite noire constituent alors un axe de recherche
important. En effet c’est par 'amélioration des performances de ce type de mode¢les
que 'on pourra diminuer les cotts et délais de conception du systeme complet. Le
développement de modécle boite noire précis constitue alors un sujet d’étude

important que nous avons abordé dans ce travail.




Introduction générale.

Dans le cadre de ces travaux nous nous sommes intéressés au cas particuliecrement
critique des amplificateurs radiofréquences. Un modele comportemental de module
amplificateur que ce soit a ’émission ou a la réception se doit de décrire les effets
combinés de la puissance (phénomenes non linéaires) et de la fréquence
(phénomenes de mémoire) du signal d’excitation sur le comportement de la
fonction amplificatrice. Ce type de modcle boite noire a pour objectif de permettre
des simulations précises et rapides utilisant des signaux complexes (multiporteuses
modulées, modulations numériques, applications RADARs...) excitant fortement la
non linéarité du dispositif. Cela permet ensuite de prédire plus précisément des
criteres de mérite comme le TEB (Taux d’Erreurs Binaires) ou PTEVM (Erreur

Vectorielle Moyenne) de la chaine d’émission/réception.

Dans le premier chapitre nous présenterons le contexte lié a la modélisation
comportementale de module amplificateur. Pour cela nous ferons un rappel des
principales figures de mérite utilisées et analyserons l'origine et I'importance de
I'impact des phénomeénes de mémoires sur ces criteres. Nous présenterons dans le
second chapitre une étude bibliographique des modeles boite noire que 'on peut
actuellement trouver dans la littérature. Dans le troisicme chapitre nous
proposerons une nouvelle structure de modele dit a séries de Volterra « modulées »
dont I'objectif est de permettre une modélisation des effets dispersifs non linéaires
impliqués par des constantes de temps disparates. La nouvelle technique de
modé¢lisation sera ensuite testée a partir de résultats de simulations circuits et de
données expérimentales réalisées sur un banc calibré de mesure d’enveloppes
temporelles. Enfin nous conclurons sur apport que représente ce modele dans
I'environnement CAO de simulation systéeme. Nous finirons sur des perspectives

liées a I'activité de modélisation comportementale de dispositifs RF.
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Chapitre | : Le contexte lié a la modélisation comportementale d’amplificateurs de puissance.

Introduction.

Les systemes de communication modernes possedent des fonctions électroniques de
plus en plus complexes devant traiter un volume grandissant d’informations. Afin
d’évaluer la qualité d’'un systeme et de le dimensionner au mieux, les concepteurs
ont recours a plusieurs criteres ou facteurs de mérite spécifiques. Ces criteres
permettent de quantifier le respect de I'intégrité d’un signal inévitablement altéré par
un systeme de transmission de linformation. Ainsi la prédiction fine des
performances d’un systeme constitué d’équipements réalisés ou bien en phase de
conception requiert lutilisation d’outils CAO d’une part, et de modeles
représentatifs précis d’autre part. Ce besoin de précision dans les analyses CAO est
nécessaire pour améliorer le dimensionnement des systémes en autorisant des
marges plus faibles dans les spécifications des équipements. Dans ce contexte

interviennent la modélisation et la simulation de niveau systéme.

Cette modélisation dite comportementale associée au simulateur systeme doit étre
optimisée en termes de compromis temps-finesse de prédiction. Plusieurs approches
sont envisagées telles les techniques de cosimulation ou celles de réduction d’ordre
de modeles. Mais dans tous les cas, deux aspects importants sont a retenir qui sont
d’une part, la connaissance des caractéristiques essentielles des classes de signaux
utilisés dans les applications visées et d’autre part, 'adéquation entre les principes de

modélisation et la caractérisation expérimentale.

Ce premier chapitre est dédié tout d’abord a une présentation générale des facteurs
de mérite pour I'amplification de puissance ainsi qu’une description des effets
dispersifs non linéaires qui peuvent siéger au sein des amplificateurs. I ’objectif est
de permettre une meilleure compréhension de ceux-ci, ce qui est indispensable pour
une modélisation efficace. Puis il est fait un exposé des techniques de mesure et de
simulation permettant la caractérisation et I’analyse des réponses des amplificateurs a
des signaux d’excitation simples ou plus complexes car modulés. Pour terminer
nous exposerons en fin de chapitre la problématique du passage des descriptions de

niveau « circuit » aux descriptions dites de niveau « systeme ».




Chapitre | : Le contexte lié a la modélisation comportementale d’amplificateurs de puissance.

l. Présentation des principaux facteurs de mérite
des amplificateurs de puissance.

Dans cette partie nous allons décrire les facteurs de mérite classiquement utilisés
pour les spécifications des amplificateurs de puissance. Ces facteurs de mérite sont
des parametres importants d’échange d’information entre les préoccupations circuit
et systtme. De plus, ils serviront d’éléments de validation pour les modcles
comportementaux présentés et développés dans les chapitres II et III. Les
illustrations présentées dans ce chapitre concerneront un amplificateur HBT

fonctionnant en bande S.

|.1. Caractérisation quasi-statique en mode monoporteuse.

[’onde monoporteuse représente le signal de test fondamental permettant de sonder
les potentialités de base d’'un amplificateur de puissance. Pour un amplificateur, les
meilleurs rendements sont obtenus en zone saturée de fonctionnement proche du
niveau de puissance de sortie maximale. Mais dans de telles conditions, la non
linéarité introduite par Pamplificateur peut dégrader fortement linformation
transportée par le signal hyperfréquence. Afin de décrire la zone de fonctionnement
optimale ainsi que la forme de la non linéarité, on utilise dans une premicre
approche des caractérisations monoporteuse (CW) simples a mettre en ceuvre

comme indiqué schématiquement figure I-1.

Y1
X
Y, Y,
-
FO Fréquences 2F0 3F0 Fréquences
— o P
X(t) v
AN oNA
U U U remps W W W Temps
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y4(t)

o,
VAV

Fondamental uniquement

Figure I-1 : Principe de caractérisation monoportense d’un amplificatenr.




Présentation des principaux facteurs de mérite des amplificateurs de puissance.

Les sighaux aux acces ont la forme suivante :
X(t) = X.cos(w,t + @y )

y(t) = i Y,..cos(k.oyt + ¢y )
k=0 I-1)

K représente I'indice d’harmonique.
La caractérisation consiste a décrire les courbes de conversion amplitude/amplitude
(AM/AM), de conversion amplitude/phase (AM/PM) et de rendement pour un
signal CW dont la fréquence est positionnée au centre de la bande de
fonctionnement et dont on fait varier 'amplitude.

Y =Faa (X)

Oy, = Fanem (X)
B, -,

T] =
PDC

(1-2)
P, et P, sont les puissances moyennes cotrrespondant respectivement aux signaux
d’entrée et de sortie a la fréquence fondamentale F;.
n est le rendement en puissance ajoutée, obtenu en considérant la puissance
consommée par I'alimentation (Py;). A titre d’illustration les courbes de conversion

AM/AM et AM/PM ainsi que la courbe de rendement correspondant a un

amplificateur HBT fonctionnant en bande S sont données figure I-2.
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Figure 1-2 : Exemple de caractérisation CW a FO = 2,15 GHz.
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Ce type de caractérisation statique permet de mettre en évidence la zone de
fonctionnement optimale en puissance et en rendement, généralement obtenue pour
un fonctionnement a 1 ou 2 dB de compression de gain. Il permet d’apprécier
qualitativement la courbure de la caractéristique de puissance en zone de
compression dont I'impact est fort sur le compromis rendement-linéarité. Cette
caractérisation n’est pas suffisante pour prédire finement le comportement du
dispositif en présence de signaux modulés. Pour cela une étape supplémentaire
consiste a utiliser des signaux de test possédant deux ou plusieurs porteuses non

modulées ainsi que des criteres de linéarité associés.

1.2. Caractérisation en mode biporteuse - critere de C/I.

Cette caractérisation consiste a utiliser un signal de test composé de deux porteuses
sinusoidales non modulées de fréquences proches. Lorsque ce signal est envoyé a
Ientrée d’un amplificateur non linéaire des fréquences d’intermodulation

apparaissent comme indiqué figures I-3.

) 12
’{ >’ 11 TT +TT +TTL,
F, F, Fréquences f F, FZX Fréquences
2.F,-F, 2.F,-F,
—

Dans la bande utile uniguement

y(t)

Temps

—» Distorsion d’enveloppe

Figure 1-3 : Caractérisation biporteuse d’un amplificatenr.
Le signal d’entrée est décrit analytiquement par Uexpression suivante :

X(t) = A.cos(2.ILf.t)+ A.cos(2.I1f,.t)

x(t) = 2.A.cos(2IL(f, - ,).t/2).cos (2IL(f, + ,).t/ 2) (I-3)
Le signal résultant est un signal modulé sinusoidalement en amplitude. La fréquence
de I'enveloppe de modulation est égale a la demi différence des fréquences micro-

ondes f, et f, soit: (f,—f,)/2.
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Présentation des principaux facteurs de mérite des amplificateurs de puissance.

.2.1. Caractéristiques en puissance et rendement moyens.

Un tel signal est caractérisé par un spectre a fréquences fondamentales mais aussi

par sa puissance moyenne (normalisée sur une impédance de 1 Ohm) :

— 1T
:?_([x(t|dt—A2 (1-4)

T est la période du signal soit la période d’enveloppe 2/(F, —F,) dans la bande utile

uniquement. On utilise aussi la notion de puissance instantanée correspondant a la
puissance du signal RF (Radio Fréquence) moyennée sur un temps T tres court,
soit :

2

P, ()= 1j| t)|dt—2A2cos[2n( 2” }(1-5)

0

Cette équation permet de définir le facteur créte (Peak to Average Ratio : PAR) :

Maximum {P, (t)}
PAR,, =10.log - ~3dB 1 ¢
o-T

X

50 80

45 ~ — CW
40 4 —O— Biporteuse

Puissance de sortie (dBm)
|
N
o
rendement en Paj(%)

5 10 15 20 25 30 35 40

Puissance disponible (dBm)

Figure 1-4 : Courbes de puissance moyenne et rendement CW (b, =2,25 GHz)

et biportense( f, —f,= 20 MH?).
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|.2.2. Distorsion par intermodulation.

Les fréquences d’intermodulation sont du type mf +nf,. Les fréquences
correspondant 2 |m|+|n| impair avec m+n=1 retombent dans la bande de

fonctionnement de I'amplificateur [I-1]. Les composantes spectrales les plus
significatives sont les raies d’intermodulation d’ordre 3. Elles correspondent aux
fréquences 2.f, —f, et 2.f, —f,. On définit alors un facteur de mérite nommé le C/I3
qui correspond au rapport de puissance des raies porteuses sur les raies

d’intermodulation d’ordre 3 et qui quantifie le degré de linéarité de 'amplificateur :

|C1|2+|C2|2
C/l,(dB)=10.log| ————=—
3( ) g ||1|2+||2|2 (1-7)

On peut de la méme maniere définir les rapports d’intermodulation d’ordre 5, 7, etc.
I’analyse fine de ce facteur de mérite est toujours délicate a cause de sa dépendance
vis-a-vis de ’écart fréquentiel choisi entre les deux porteuses. En effet, les produits

d’intermodulation  supérieurs  (m>n) et inférieurs (n>m) ne sont pas

nécessairement symétriques et dépendent de phénomenes de mémoire. De plus, ce
critere peut étre difficile a exploiter en raison de phénomenes de compensation

interne de linéarité se traduisant par des améliorations locales.

50 | — IM3 droit
IM3 gauche

40 -

: A
N

10 -

C/l (dB)

O T T T T T T
5 10 15 20 25 30 35 40

Puissance disponible (dBm)

Figure 1-5 : Conrbes de C/1; droit et gauche pour une fréquence de battement de 20 MHz,.
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Présentation des principaux facteurs de mérite des amplificateurs de puissance.

160

— IM3

140 - M5

120 o— IM7

100 -

80

C/l (dB)

60 -
40 -

20 -

0 T T T T T T
5 10 15 20 25 30 35 40

Puissance disponible (dBm)

Figure 1-6 : Courbes de C/ 1 pour une frequence de battement de 20 MHY,.

L’intermodulation d’ordre n peut passer par des minima locaux comme représentée

ci-dessus.

1.3. Caractérisation en mode multiporteuse CW - critere de NPR.

Un signal composé de deux porteuses est un signal de test aisé a mettre en place
mais il n’est pas représentatif pour des applications de télécommunications
fonctionnant en multiporteuses. Il est alors naturel d’utiliser un plus grand nombre
de porteuses CW non modulées. On obtient un signal similaire a un bruit gaussien.
Les non linéarités géneérent un bruit d’intermodulation. Le rapport entre les
puissances du signal utile et du bruit d’intermodulation porte le nom de NPR pour
Noise Power Ratio. Ce facteur de mérite est particulicrement utilisé pour les
applications spatiales. Le NPR présente les avantages d’étre proche des
caractéristiques des signaux réellement utilisés ainsi que d’offrir un critere de
linéarité intégrant les effets moyennés des intermodulations multiples d’ordre 3, 5
et 7. Le signal utilisé pour déterminer le critere du NPR est constitué d’un grand
nombre de porteuses damplitude égale et de phases aléatoires réparties

uniformément sur [0 —2n] afin de se rapprocher au mieux d’un bruit gaussien. Pour

mesurer le NPR, on réalise dans le spectre du signal d’entrée un trou (« notch »)
d’une largeur correspondant classiquement a 1% de la bande totale. Lors du passage
de ce signal dans I’élément non linéaire, du bruit d’intermodulation est généré et

mesurable dans le spectre du signal de sortie a I'intérieur du notch.
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BWirou
BW porteuses N
> >
I ‘ : / |
| |
| |
| |
| |
| |
| > | >
Fo Fréquences Fo Fréquences

Figure I-7 : Caractérisation en NPR d'un amplificatenr.

Le rapport entre la puissance moyenne du bruit dans la bande totale et la puissance

moyenne du bruit d’intermodulation dans le trou est le facteur de mérite NPR.

[ P(f)df

BW BW
NPR (dB)=10.log| £xosee oy
[P(f)df BWopauees | T8)
BW
trou
50 80
*] o - 70
40 - —O— Multiporteuse CW
E T60 _
g 35 2\;
£ 30 - +50 &
c
@ )
(7]
8 2 T40 %
8 £
o 20 -
8 T30 8
8 157 g
c - 20
10
5 - 10
0 ] T T T T T T 0
5 10 15 20 25 30 35 40
Puissance disponible (dBm)

Figure 1-8 : Courbes de puissance moyenne et rendement pour un signal type NPR de bande 20 MH?,.
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Présentation des principaux facteurs de mérite des amplificateurs de puissance.

35
4 C/I3
30 -
o— NPR
Q 25
t
o
o
& 20
14
15 4
10 T T T T
25 27 29 31 33 35
Puissance disponible (dBm)

Figure 1-9 : Comparaison des conrbes de C/1; et de NPR.

On notera que des travaux importants concernant le critere de NPR ont été réalisés

en simulation [I-2] mais aussi en mesures expérimentales [I-3][I-4][I-5][I-6].

|.4. Caractérisation en présence de signaux modulés
d’applications.

Les signaux réellement utilisés pour les applications peuvent étre extrémement
complexes notamment dans le cas de multiporteuses modulées avec modulation de
chacune de type PSK, QAM, FSK. A I'heure actuelle de tels sighaux ne sont pas
utilisés dans les phases de conception des amplificateurs. Des signaux de test plus
simples (monoporteuse et biporteuse) sont utilisés a cet effet. En revanche, les
sighaux applicatifs sont utilisés dans les phases de vérification des facteurs de mérite
que sont généralement PACPR (Adjacent Channel Power Ratio) et 'TEVM (Error
Vector Magnitude). Nous présenterons ces parametres pour un signal comprenant
une porteuse modulée de type QAM 16 filtrée. Un schéma symbolique incluant un
amplificateur non linéaire et les trames I et QQ des signaux en entrée et en sortie est

donné figure I-10.
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J_L'_I—: (q— Filtre
_\—J—g_(l?) Filtre

Figure I-10 : Principe d’une modulation 16-QAM.

Le signal d’entrée de amplificateur est en A un signal a enveloppe variable. Afin de
quantifier les distorsions introduites par un élément non linéaire on peut alors
définir les critecres ACPR ou EVM. I’ACPR sera une caractéristique de la

modification de la forme du spectre de sortie en B. L’EVM sera caractéristique de la

dispersion des points représentatifs du format de modulation (constellation) I'(t) ,

Q'(t) dans le plan complexe.

l.4.1. Remontée spectrale dans les canaux adjacents — critére ’ACPR.

L’amplification non linéaire d’un signal a enveloppe variable dont le spectre est

compris dans une largeur de bande BW, introduit du bruit d’intermodulation sur les

canaux adjacents. L’ACPR est un critere permettant de quantifier les perturbations
apportées aux canaux adjacents du fait de la non linéarité de Pamplificateur. 11 s’agit
d’'une mesure de puissance moyenne permettant de quantifier ce bruit

d’intermodulation en fonction de la puissance du signal utile [I-7][I-8][I-9].

A

BW,

BW, BW,

»

FO Fréquences Fréquences

Figure I-11 : Caractéristation en ACPR d’un amplificatenr.

La valeur de TACPR correspond au rapport entre la puissance moyenne dans le

canal utile (BW,) et la puissance moyenne des signaux comprise dans les canaux

adjacents.
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Présentation des principaux facteurs de mérite des amplificateurs de puissance.

2. [ P(f).df
ACPR (dB)=10.log [P()dr+ | P(7)ar |9

I’ACPR de part sa formulation est lié a une forme particulicre d’enveloppe de

modulation (créneaux rectangulaires filtrés).

45 80

Puissance de sortie (dBm)
1
~
S
rendement en Paj(%)

5 10 15 20 25 30 35

Puissance disponible (dBm)

Figure 1-12 : Courbes de puissance et rendement CW/16QAM de débit 20 MH?,.

80
— IM3 droit
™ IM3 gauche
801 ---- ACPR droit
m 50 - B T ACPR gauche
) -
t AR
6 40 - -
<3 ..
% &/_\ . )
= > \\N\
20 ~ \
10 -
0 ‘ : : ‘
10 15 20 25 30
Puissance disponible (dBm)

Figure 1-13 : Comparaison conrbes de C/1; et ACPR d’une 16 QAM de débit 20 MH?,.
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1.4.2. Erreur Vectorielle de Modulation (E.V.M).

Ce critere concerne la qualité vectorielle de la transmission de I'information. La
qualité des communications numériques repose sur la reconnaissance a des instants
de décisions adéquats du format de modulation [I-10][I-11]. Pour apprécier TEVM
on représente sous la forme d’une constellation dans un plan complexe (plan 1/Q)
les valeurs de I'enveloppe complexe du signal de sortie aux instants de décisions

choisis (K.T).

Q Q
>
(] ° o L] 8
. = ;
* . . (] t ,$
' L % — |
w® | ¥
(] ° (] (] a
L] o L] L[] ﬁ* a

Figure 1-14 : Caractérisation en EVM d'un amplificatenr.

I’EVM est une valeur moyenne du bruit engendré sur une constellation originelle.

Elle est définie comme suit :

Mz

2
kldeal kreel|

EVM = B .100%

1 N
N kZ:: kidéal

Siiea : Symbole idéal numéro k de la constellation.

(1-10)

: Symbole réel associé a S, -

kreel

N : Nombre de symboles nécessaires pour la modulation.

Coordonnées complexes
A du symbole
[ O Sireel
AQ ‘SKréeI - Skidéal‘

// Skidéal

¢

v

I I
+—>

Al
Figure I-15 : Principe de caleul de 'EV M pour un symbole d’une modulation numérigue.
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80 14
---- ACPRdroit —— IM3droit

701 ACPR gauche IM3 gauche 112

60 | _

Rapport (dB)
w B (&)
o o o

( ;
EVM (%)

N
o
|

-
o
|

0 T T T T 0
10 15 20 25 30

Puissance disponible (dBm)

Figure 1-16 : Conrbe d’EVM pour une 16 QAM de débit 20 MHz.

En résumé, les facteurs de mérite décrits précédemment sont le reflet du caractere
non linéaire des amplificateurs de puissance. Leur utilisation peut dépendre de
Papplication et ils sont tres étroitement liés aux caractéristiques des signaux utilisés.
Dans tous les cas, ils constituent les parametres d’échanges d’informations entre les
niveaux de préoccupation circuit et systeme. Dans Poptique de la simulation de
chalines de communication, une prédiction fine des facteurs de mérite des
équipements est nécessaire pour aider au dimensionnement le plus optimisé possible
de ces chaines. Les équipements non linéaires tels que les amplificateurs de
puissance sont des éléments critiques et une analyse purement statique de ceux-ci ne
permet pas une prédiction fine de leurs performances. En effet, leurs facteurs de
mérite sont fonction des phénomenes non linéaires dispersifs qui existent dans les
équipements. Ainsi une bonne connaissance de Pexistence de ces effets dispersifs est
nécessaire en vue de leur prise en compte par des modéles comportementaux
dynamiques. Une description de ces phénomenes illustrée par des simulations d’un

circuit amplificateur fait 'objet du paragraphe suivant.
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ll. Description des effets de mémoire dispersifs.

Si on considere un amplificateur de puissance comme un quadripéle linéaire
unilatéral, un modele simplifié peut découler du formalisme de réponse

impulsionnelle.

X(t) — h(t) — ¥()

Figure I-17 : Réponse impulsionnelle linéaire.

Ce formalisme revient a considérer Pamplificateur comme un filtre passe bande
possédant éventuellement des ondulations de gain et de TPG (Temps de
Propagation de Groupe) dans la bande utile. On peut exprimer, dans le domaine des

signaux réels, entrée et la sortie du dispositif respectivement nommées x(t) et y(t)

sous la forme suivante :

x(t) = |x (t)|.cos(ooo.t + o, (t))
y(t) =]y (t)].cos(o,.t+o, (1)) T-1D)

On peut exprimer y(t) a partir de opération de convolution y(t)=x(t)®h(t) ou
bien en supposant une formulation explicite, autrement dit une durée de mémoire

finie a partir d’'une fonction linéaire s’appliquant au signal d’entrée X(t) et a ses

dérivées successives, y(t)=F, (X(t), axait),“" Gaxtgt)J

Dans le cas, d'un fonctionnement non linéaire, toujours en supposant une
formulation explicite, on a la méme forme mais avec une fonction non linéaire. Des

lors que y(t) n’est pas une fonction uniquement de x(t), "amplificateur n’a pas un

fonctionnement statique mais dynamique. Ces effets de mémoires siegent a
différents niveaux de larchitecture de l'amplificateur. Ils peuvent étre dus aux
¢léments réactifs des circuits d’adaptation et de polarisation ou aux phénomenes
électro-thermiques présents dans les semi-conducteurs. La complexité de ces effets
provient des interactions existant entre les non linéarités des cellules actives et les
éléments linéaires dispersifs qui leur sont connectés. Dans les sections suivantes,
nous allons rappeler les différentes origines de ces effets de mémoire initialement
mises en évidence par Bosch [I-12] et étudiés par N.Le Gallou [I-13]. Nous allons

les scinder en deux catégories : les effets de mémoire a court et a long termes.
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Description des effets de mémoire dispersifs.

[I.1. Mémoire non linéaire a court terme.

Egalement appelés «effets de mémoire non linéaires haute fréquence », ils
proviennent des constantes de temps courtes présentes dans les circuits d’adaptation
et dans les structures physiques des semi-conducteurs. Dans le cas des applications
de type télécommunications pour lesquelles les bandes de fréquences des
amplificateurs de puissance sont d’environ 10%, les effets de mémoire a court terme
sont principalement dus a linteraction entre les non linéarités et les dispersions

provoquées par les réseaux d’adaptation sur la bande passante.

Circuit y(t)

X(t) Circuit Circuit
¢— d’adaptation — | d’adaptation

d’adaptation
d’entrée inter-étage de sortie
Elément
Eléments dispersifs non linéaire Eléments dispersifs Eléments dispersifs
linéaires polarisé linéaires linéaires

-BIE:

Eléments
non linéaires
polarisés

Figure I-18 : Topologie générale d’un amplificateur bande étroite a deux étages.

Dans une topologie classique d’amplificateur de puissance les circuits d’adaptation
d’entrée, de sortie et inter-étages, ont pour objectif de ramener les impédances
bl bl
optimales aux acces des transistors ainsi que de diviser ou combiner la puissance
provenant des différentes cellules. Les circuits d’adaptation sont optimisés sur une
bande de fonctionnement donnée mais cette procédure n’est pas idéale pour toutes
les fréquences. Les effets de mémoire court terme peuvent étre mis en évidence par
utilisation de signaux CW dont on fait varier la fréquence et le niveau. A titre
d’exemple, nous présenterons ci-dessous les courbes de puissance et de conversion
de phase simulées sur un amplificateur HBT composé uniquement d’un étage de

puissance et délivrant 10W en bande S.
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Figure 1-19 : Simulations CW multifréquence.
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Figure 1-20 : Simulation CW des dispersions du rendement de puissance ajontée.
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Description des effets de mémoire dispersifs.

L’enjeu de la modélisation des effets dispersifs non linéaires a court terme réside
dans l'identification du couplage entre la non linéarité des cellules actives que 'on
peut considérer comme statique et les circuits passifs a mémoire d’adaptation aux

acces. La figure suivante montre les différences entre la réponse de 'amplificateur

§’il avait un fonctionnement purement statistique y(t)= F(X(t)) (caractéristique a la

fréquence centrale 2,15 GHz) et sa réponse incluant les effets dispersifs. Pour cela,
un signal a enveloppe constante (signal modulé en fréquence) est utilisé afin de ne
pas stimuler les effets de mémoire long terme décrits par la suite. Le signal utilisé

pour ce test peut s’écrire analytiquement sous la forme :

x(t)=A. cos(mo.t + 2.7:.[3.j; V.sin(Q,.t+ (p).dr} (-12)

Il correspond a un signal modulé sinusoidalement en fréquence. Comme illustré
dans la figure suivante, le spectre d’un tel signal est composé de raies discretes

correspondant aux fonctions de Bessel :

Simulation circuit ——— Simulation statique
60
40— A
aE: 20— u ‘
E —
g 0 ﬂ
:,;,- |
" -20—
40— W \
'60 I "’ A\ ‘ I ‘ I ‘ I ‘ I ‘ \A ‘ I
-800 -600 -400 200 O 200 400 600 800
Fréquence d’enveloppe (MHz)

Figure I-21 : Spectres de sortie d’une modulation FM sinusoidale.

On notera donc I’écart de niveau obtenu par le modele statique de amplificateur et

la simulation incluant les effets dispersifs.
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La figure suivante montre les différences observées sur la partie réelle de ’enveloppe
gu

temporelle du signal de sortie.

— simulation statique o— simulation circuit

Partie réelle de I'enveloppe de sortie (V)

10 \

6,00E-08 6,50E-08 7,00E-08 7,50E-08 8,00E-08
temps (sec)

Figure I- 22 : Enveloppes temporelles simulées pour une FM sinusoidale de fréquence 200 MHSz.

La fenétre temporelle représentée ci-dessus atteste que les erreurs commises par un
mod¢le purement statique sont trés préjudiciables a DPévaluation précise des
distorsions d’enveloppes engendrées par un dispositif non linéaire dynamique

possédant des effets de mémoire a court terme.
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Description des effets de mémoire dispersifs.

I1.2. Mémoire non linéaire a long terme.

Ce type de mémoire est aussi appelé « mémoire non linéaire basse fréquence » car il
est causé par des constantes de temps longues impliquées dans les phénomenes
d’auto échauffement des transistors ainsi que dans les phénomenes de transitoires
dans les circuits de polarisation. Ces effets sont stimulés lorsque I'amplificateur est
soumis a un signal a enveloppe variable. On peut également les avoir sur des
topologies complexes d’amplificateurs incluant, par exemple, des contréles de gain
automatique (CAG). Ces deux catégories d’effets sont intimement liées dans leurs
conséquences car elles produisent toutes les deux une modulation du point de
polarisation dépendante des vitesses de variation des signaux modulés amplifiés. Un
schéma de principe s’appuyant sur le comportement d’un seul transistor polarisé
excité par un signal composé de deux fréquences (modulation d’amplitude

sinusoidale) est présenté ci-dessous :

Elément non linéaire
Spectre d’entrée RF polarisé Spectre de sortie

— B
U

IR
f4 f, Fréquences

f1 f2 Fréquences

MR
J_t . fi fy

bt ) -

&

Spectre d’entrée RF

T_L_“

.—
fi 2 Spectre BF

T Spectre de sortie

. . L1y
>

f1 f2 Fréquences

Spectre BF

L

Modulation du point
de polarisation

Figure 1-23 : Représentation des effets de mémoire BF.
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Les effets de mémoire a long terme ne peuvent avoir lieu que sl y a génération
d’énergie autour du continu. Cette énergie provient de raies aux fréquences BF dues
aux phénomenes d’intermodulation générés par un élément non linéaire.

On observe que les phénomenes de mémoire a long terme suivent alors un
processus chronologique. Tout d’abord, les composantes spectrales du signal (ici
fiet f,) subissent un effet de filtrage provenant des circuits d’adaptation présentés
précédemment, ensuite le signal est amplifié par un élément non linéaire générant de
I'énergie en RF mais aussi en BF a la fréquence de battement F2-F1 et a ses
harmoniques n.(F2-F1). Les composantes spectrales BF dépendent de la nature plus
ou moins prononcée de la non linéarité. Elles sont par la suite filtrées par le circuit
de polarisation. Le signal temporel résultant de ce filtrage va alors moduler les
points de polarisation du transistor provoquant des distorsions supplémentaires qui

alterent les performances du transistor.

Nous allons maintenant caractériser les différents effets de mémoire a long terme.
Pour cela, nous nous appuierons en particulier sur le cas d’un amplificateur HBT en
bande S excité par des signaux biporteuse comme illustré précédemment. Le signal
de type biporteuse dont on fait varier la fréquence de battement est un signal de test
particulicrement bien adapté pour la mise en évidence de I'existence de la mémoire

long terme.
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Description des effets de mémoire dispersifs.

Effets des circuits de polarisation.

On va s’intéresser en l'occurrence aux variations d’impédance de fermeture d’un
étage amplificateur de puissance de technologie HBT représenté figure 1-23 et a

leurs conséquences sur la linéarité de I’étage en termes de C/I.

C Inter-étages m Réseau |
‘\_'_l_li de sortie
Polarisation \|_'7JA Polarisation
de base de collecteur

L Il

L v

Figure 1-24 : Topologie de I'amplifcatenr simule.

Afin d’analyser I'environnement électrique aux acces de chaque transistor, nous
avons réalisé une simulation de ce circuit en disposant une source petit signal BF de
fréquence variant de 1 MHz a 250 MHz sur la base et le collecteur de chaque
schéma équivalent intrinseque des transistors conformément a la figure 1-24. La
structure de 'amplificateur simulé étant équilibré nous avons ainsi pu constater que

les impédances BF présentées a chaque transistor étaient identiques.

Z,-Base

J Zge Collecteur

—

* Inter-étages ]_' Réseau ol
|| de sortie | |
50 w 50
Ohm Ohm
Source CW
N Polarisation \ Polarisation g;
aF
0 de base de collecteur

Sources petit signal
; a fréquences variables

Figure 1-25 : Principe de la simulation des impédances BF.
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Chapitre | : Le contexte lié a la modélisation comportementale d’amplificateurs de puissance.

Considérons dans un premier temps les impédances présentées par les réseaux de
polarisation de base et de collecteur pour des fréquences variant de 1 MHz a 200

MHz.
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Figures I-26 : Impédances présentées par les circuits de polarisation.
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Description des effets de mémoire dispersifs.

On peut alors noter des variations importantes d’impédances avec une résonance

située autour de 125 MHz et 150 MHz. Ces variations d’impédances laissent

présager que lorsqu’un amplificateur sera utilisé avec un signal micro-onde

présentant des fréquences de battement du méme ordre de grandeur, son

fonctionnement et ses performances seront affectés par ces phénomenes de

résonances BF. Pour cela, nous allons maintenant étudier les modulations du point

de polarisation induite sur chaque transistor lorsqu’un signal biporteuse dont on fera

varier la puissance et I'écart fréquentiel entre les composantes spectrales (fréquence

de battement) sera appliqué en entrée de 'amplificateur.

Prélévement des variations BF de Ib, Ic

50

Ohm
A F,variable
A F,variable

Inter-étages

Polarisation
de base

L

¥

~—=— etde Vce, Vbe
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de sortie
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de collecteur

L

T

50
Ohm

Figure I-27 : Principe du test en biporteuse.
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Chapitre | : Le contexte lié a la modélisation comportementale d’amplificateurs de puissance.

Considérons deux fréquences de battement différentes, une, proche du cas optimal

(1 MHz), et lautre, proche de la résonance (135 MHz).

— F2-F1=135MHz F2-F1=1MHz
0,014
g 0,012
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0 T T T T
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Figure 1-28 : Modulation du conrant de polarisation de base.
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Figure 1-29 : Modulation de la tension de polarisation de base.

On observe une plus forte variation de la forme temporelle des fluctuations BEF des
courants et tensions de polarisation dans le cas d’une excitation biporteuse ayant un
écart de fréquence de 135 MHz. Ces variations sont a lorigine méme de

phénomenes de mémoire longue.
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Description des effets de mémoire dispersifs.

Le méme type d’observation est réalisable sur le collecteur de chaque transistor.
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Figure 1-30 : Modulation du courant et de la tension de polarisation de collectenr.

Les wvariations dynamiques du point de polarisation sont synchrones de la
modulation d’enveloppe du signal RF et mettent en évidence la mémoire de
Pamplificateur. Ces observations permettent alors de définir le lieu décrit par ce

point en fonction du temps.
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Chapitre | : Le contexte lié a la modélisation comportementale d’amplificateurs de puissance.

Afin de situer 'amplitude de la modulation engendrée par ce phénomene nous
tracerons sur le lieu dynamique décrit par le point de polarisation du collecteur, la

valeur obtenue par simulation CW pour une méme puissance moyenne d’entrée (25

dBm) :

—— polarisation CW —0—F2-F1=135 MHz —*—F2-F1=1 MHz
0,3
~0,25 -
<
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19,5 20 20,5 21 21,5 22 22,5 23 23,5
Tension de collecteur (V)

Figure 1-31 : Lien dynamique de polarisation Ice=f(1"ce) pour denx: fréquences de battement différentes.
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Figure 1-32 : Lien dynamique de polarisation 1be=f(1"be) pour denx fréquences de battement différentes.

Suivant les fréquences de battement, on observe une modulation mixte
(tension/courant) du point de polarisation de base et de collecteur, ce qui entraine
une modification du fonctionnement de Pamplificateur. Afin d’évaluer les
conséquences sur les performances de I'amplificateur en terme de linéarité, nous
allons tracer le C/Is pour différentes puissances et différentes fréquences de

battement.
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Description des effets de mémoire dispersifs.
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Figure 1-33 : C/1 simulé en fonction des fréquences de battement.

Les résultats obtenus en C/I5 étaient prévisibles compte tenu des observations
précédentes. On constate une forte dégradation de la linéarité pour des fréquences
de battements de l'ordre de 135 MHz correspondant a une haute impédance
présentée par les circuits de polarisation. Cela occasionne également des
dégradations de puissance moyenne de sortie pour ces mémes fréquences de

battements.
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Figure 1-34 : Puissance de sortie en fonction de ['écart fréquentiel.

On notera aussi que si la présence d’effets de mémoire dégrade clairement l'intégrité
du signal transmis, ces distorsions impactent aussi le rendement en puissance des

dispositifs amplificateurs de puissance.
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Chapitre | : Le contexte lié a la modélisation comportementale d’amplificateurs de puissance.
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Figure 1-35 : Impact des variations de fréquences de battement sur le rendement.

Ces effets sont présents dans la plupart des amplificateurs de puissance quelle que
soit leur technologie (HBT, FET, PHEMT...). Des travaux déja menés par le passé
[I-12][I-13][I-14] ont démontré que le cas optimal en terme de linéarité, de puissance
et de rendement, est obtenu lorsqu’un court-circuit est présenté aux impédances de
fermeture de chaque transistor. Effectivement un court-circuit n’autorise aucune
modulation de tension du point de polarisation responsable des effets de mémoire.
A Tinverse un circuit ouvert représente le cas le plus défavorable car il permet
Pexcursion de la modulation de la tension de polarisation et entraine ainsi des
dégradations de linéarité. Méme si ces tendances sont ici confirmées par le cas d’un
amplificateur HBT incluant un mod¢le électrothermique I’étude pour tracer des
lieux d’impédance BF donnant des isovaleurs de C/I n’a pas été faite et pourrait

fournir des informations complémentaires.
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Description des effets de mémoire dispersifs.

Effets thermiques.

Les effets thermiques sont dus a I’¢élévation de la température de jonction des
transistors en fonction de la puissance dissipée [I-15]. Ils sont particuliecrement
importants dans le cas de technologie HBT. Le schéma équivalent général du
transistor bipolaire de I'étage amplificateur de puissance utilisé pour cette étude

figure ci-dessous.

Rc Lc
Cho(Voe) Vbe M-
a R - Ibc(Vbe,[T)
_ Cbc(Vbe P
Lb Rb ___ Cpc
W %%lc(Vbe,Vbc,T)v
Cbe(Vbc) OVb
ot
Re
Pdiss=Vce.lc+Vbe.lb
Le Cth Rth AT
Comportement thermique
T=Ta+AT

Figure 1-36 : Schéma équivalent général d'un transistor HBT.

L’échauffement est modélisé par un circuit thermique équivalent composé dune

résistance  thermique (R, =160 °C/W) et  dune  capacit¢  thermique
(Cy, =6,25 J/°C) en parallele. Cette modélisation au premier ordre ne permet pas de

connaitre la distribution de température [I-16] mais rend compte globalement du
comportement thermique du composant. La topologie utilisée confere au circuit
thermique une nature passe bas représentative du phénomene d’échauffement da a
une certaine constante de temps thermique du semi-conducteur. La fréquence de

coupure du circuit thermique est donnée par :

Fc = v ~160 KHz
2nR,,.C,,

(1-13)
La figure suivante montre ’évolution temporelle de la température de jonction pour
un signal biporteuse dont on fait varier la fréquence de battement. On s’apercoit que

pour des fréquences de battement inférieures a la fréquence de coupure, on a des

excursions importantes de la température de jonction.
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Chapitre | : Le contexte lié a la modélisation comportementale d’amplificateurs de puissance.

En revanche, si la fréquence de battement devient supérieure a la fréquence de
coupure du circuit passe bas thermique alors la température de jonction reste fixée

par le point de fonctionnement moyen.
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Figure 1-37 : Evolution de la température de jonction en fonction de ['écart fréquentiel.

Comme précédemment on peut tracer I'évolution des tensions et courant de
polarisation en fonction de écart de fréquence entre les deux porteuses initiales. A
titre d’exemple, nous présenterons ici uniquement celle de la tension de collecteur
pour deux fréquences de battement distinctes : une située dans la bande passante

thermique (1 KHz) et une autre en dehors (1 MHz).

—F2-F1=1MHz F2-F1=1KHz
22

21,98 -

21,96 - L\ L
\

21,94 4
Puissance

77 TN 77 TN\
21,92 - / /\ \/ /\ \ croiTante
21,84 ( _ )

21,82 \ \ \ \

0 0,5 1 15 2
temps normalisé

Amplitude tension de collecteur (V)

Figure 1-38 : Influence du circeunit équivalent thermique sur les polarisations de collectenr.
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Description des effets de mémoire dispersifs.
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Figures I-39 : Influence du circuit équivalent thermique sur les polarisations de base.

On a bien la méme nature de phénomenes engendrant une modulation lente du
point de polarisation impactant la linéarité du dispositif. La figure suivante montre

Pinfluence des effets thermiques sur la caractéristique de C/Is.
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Figure 1-40 : Conrbes de C/ 1 simule.

11 apparait, comme précédemment, que les variations de C/I5s dépendent a la fois des
variations de fréquences (caractére dynamique) mais aussi de puissance (caractere
non linéaire). Elles mettent donc bien laccent sur les effets de mémoire non

linéaires existant dans les amplificateurs de puissance.
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Chapitre | : Le contexte lié a la modélisation comportementale d’amplificateurs de puissance.

Nous allons maintenant analyser I'impact de la modulation BF du point de
polarisation sur les distorsions RF présentes a la sortie de 'amplificateur. Pour cela,
nous avons tracé le lieu décrit par I'enveloppe de sortie par rapport a celui décrit par
lenveloppe d’entrée par le biais dune AM /AM dynamique (en puissance
instantanée) pour différentes fréquences de battement (1KHz, 1 MHz, 135 MHz) et

une puissance moyenne unique P=30 dBm (=1dB de compression) :
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Figure 1-41 : AM/ AM dynamique pour un signal biporteuse a 3 fréquences de battement différentes.

L’hystérésis observé notamment a une fréquence de battement de 135 MHz est la
traduction de la dissymétrie des enveloppes temporelles de sortie et du

comportement dynamique de 'amplificateur.
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Figure 1-42 : Enveloppes temporelles du signal biporteuse de sortie.
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Description des effets de mémoire dispersifs.

Tracons désormais les niveaux de C/I5 obtenus de part et d’autre des porteuses

initiales (on patle de C/I gauche et droite) correspondant a4 ce niveau unique de

puissance moyenne :
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. . . o o
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Figure 1-43 : C /1, pour un nivean de puissance unique P=33 dBm.

La figure I-43 met en évidence la dissymétrie importante de C/Is gauche et droite.

On observe comme précédemment deux zones de résonance : la premicere vers 100

KHz est due a la thermique etla seconde (environ 100 MHz) aux influences des

impédances BF présentées par l'environnement électrique du transistor. I est

maintenant intéressant d’observer les wvariations BF sondées sur la base et le

collecteur pour les méme fréquences de battement et le méme niveau de puissance

moyenne. Nous allons tracer les variations BF de la tension de base et de collecteur

et les superposer a une représentation classique de réseau I-V d’un transistor

bipolaire afin de mieux comprendre les phénomenes observés en C/I.
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Figure 1-44 : Lllustration des effets de modulation B sur les caractéristiques 1-V" d'un transistor bipolaire.

Les variations observées sur le collecteur sont faibles mais, suivant ’écart de

fréquence, les variations du point de polarisation de base, se déplacent plus ou

moins dans la zone non linéaire de la caractéristique Ib =f(Vbe) influant sur la

linéarité du transistor. Ainsi le C/Is est meilleur lorsque Pécart de fréquence
implique une amplitude de modulation relativement faible permettant de rester dans
une zone suffisamment linéaire. A 1 MHz et 2 135 MHz les excursions de la

tension de polarisation de base vont plus profondément dans la non linéarité
|b=f(Vbe) dégradant le C/Is de facon importante. Ainsi, si ces effets de
modulation du point de polarisation sont naturellement couplés par Deffet

fondamental du transistor, dans le cas de amplificateur étudié, la sensibilité aux

variations de tension de base est prépondérante sur celles du collecteur.
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Description des effets de mémoire dispersifs.

En conclusion, les effets de mémoire a long terme sont des phénomenes
dynamiques parasites pouvant dégrader lourdement les performances de
Iamplificateur de puissance. En outre, I'impact de ces effets va dépendre des
impédances présentées par les circuits de polarisation, des effets thermiques ou de
picges ainsi que des conditions nominales de polarisation de chaque transistor
(classe de fonctionnement). Une caractérisation et une modélisation statique ne
permettent pas d’appréhender ce type de phénomenes dont la connaissance exacte
demeure complexe car elle dépend en plus d’un couplage avec les phénomenes de
mémoire courte suivant I’étalement et Pemplacement des spectres RF aux acces du

dispositif.
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Chapitre | : Le contexte lié a la modélisation comportementale d’amplificateurs de puissance.

lll. Les outils et méthodes de caractérisation pour
la mesure des effets dispersifs non linéaires.

Cette partie est consacrée a la description des principales techniques de mesures
disponibles pour I'identification des effets de mémoires dans les dispositifs non

linéaires.
l1l.1. Caractérisation de type fréquentiel en régime établi.

Elle est fondée sur I'utilisation d’un analyseur de réseau vectoriel. Cet outil permet la
mesure des rapports d’ondes de puissances (en module et en phase) a la méme
fréquence aux acces d’un dispositif. Il s’agit d’un outil d’analyse fréquentielle
bénéficiant d’une grande dynamique et d’une relative simplicité d’utilisation. En
effet, 'analyseur est basé sur le principe d’hétérodynage suivi de filtrage tres étroit
pour sélectionner et mesurer une raie spectrale particuliere [I-17]. Une alternative a
P'analyseur vectoriel consiste a utiliser un réflectometre six ports connectés a des
détecteurs de puissance [I-18]. Son principal inconvénient provient justement de la
limite de I'analyse fréquentielle pour les dispositifs non linéaires. Une caractérisation
complete des non linéarités n’est possible que si celle ci est réalisée dans le domaine
temporel donnant acceés aux distorsions d’amplitude et de phase en fonction du
temps[I-19][1-20]. Ainsi appliqué a la caractérisation de dispositifs non linéaires
comme indiqué figure 1-45, analyseur de réseau vectoriel permet des mesures de
variations de gain et de déphasage entrée-sortie en fonction de la puissance et de la
fréquence d’un signal d’excitation CW, autrement dit les caractéristiques AM/AM et

AM/PM.
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Les outils et méthodes de caractérisation des effets dispersifs non linéaires.

Alimentation DC

v
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Et puissance variable x(t) D tf y(t)
ispositif Y0
sous test Analyseur
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Fo  Fréquences Fo 2.F, Fréquences

Figure 1-45 : Mesure de la présence des caractéristigues AM/ AM et AM/PM d’un dispositif non
linéaire en mode CW.

Il s’agit de caractérisations quasi-statiques successives ou les aspects dynamiques ne
sont pas directement mesurés. Elles permettent néanmoins la mise en évidence de

Pexistence de la mémoire a court terme du dispositif testé.

l11.2. Caractérisation de type temporel par sous échantillonnage du
signal hyperfréquence.

Faire une caractérisation temporelle précise de signaux micro-ondes nécessite de
réaliser un échantillonnage direct de ces signaux avec une dynamique suffisante et
une gigue de phase la plus faible possible. La mise en ceuvre de telles techniques est
complexe, elle nécessite des étalonnages difficiles a réaliser et conduit a de temps de
mesure prohibitifs par rapport a des gigues de phase a long terme. Une méthode de
sous échantillonnage permet de s’affranchire de ces problémes : elle consiste en une
translation et une compression de fréquence du domaine micro-ondes vers le
domaines des basses fréquences (de 'ordre de la dizaine de MHz) comme indiqué
tigure 1-46. Des instruments effectuent des mesures sur ce principe comme le MTA
(Microwave Transition Analyser), instrument a deux canaux [I-21], et le LSNA
(Large Signal Network Analyser) qui fonctionne sur le méme principe mais dispose
de quatre canaux. Son principe repose sur le mélange harmonique qui permet de
translater et de compresser le spectre RF dans le domaine FI (Fréquence

Intermédiaire) comme illustré ci-dessous.
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Figure I-46 : Principe du mélange harmonique.

Le signal compressé est ensuite numérisé par lintermédiaire de convertisseur
analogique/numérique (ADC). La connaissance des amplitudes et phases absolues
des différentes composantes spectrales est possible grace a un calibrage rigoureux [I-
22]. Cette analyse permet donc d’identifier les effets de mémoires a long et court

terme d’un dispositif non linéaire.

La principale limite de cet appareil réside dans la compression de spectre qui

n’autorise que des bandes de modulation étroite (<8 MHz) car la fréquence de sous

échantillonnage est de 'ordre de 20 MHz. En fait, la compression s’exerce bien sur
les harmoniques mais les bandes latérales du spectre sont, elles, uniquement
translatées. Si les bandes de modulation du signal sont trop importantes, des
phénomenes de recouvrement de spectre peuvent intervenir ne permettant pas ainsi

une mesure correcte.

11.3. Caractérisation de type temporel d’enveloppe par
échantillonnage direct.

Cette caractérisation temporelle permet d’identifier les distorsions introduites par un
¢lément non linéaire sur la bande utile d’'un systeme (pour un amplificateur de
puissance sa bande de fonctionnement). Elle est donc particuliecrement adaptée a la
description de systeme de type passe bande. Son principe consiste a générer un
signal bande de base qui va moduler une porteuse RF. De cette maniere, on place le
dispositif sous test dans des conditions similaires a son application finale, en

présence d’un signal RF modulé.
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Les outils et méthodes de caractérisation des effets dispersifs non linéaires.

Le signal de sortie du dispositif est alors démodulé et son enveloppe de modulation

est ensuite numérisée par un échantillonnage temporel direct.

translation translation
montante descendante
Génération de signal Dispositifs zgﬁ:;iiiltlr:ngzl;
bande de base non linéaires direct
OL

Figure 1-47 : Caractérisation d’enveloppe temporelle.

Par cette technique, on ne peut pas accéder aux signaux harmoniques de la porteuse.
La génération et la réception des signaux bande de base peuvent s’effectuer
directement dans le domaine temporel du fait des fréquences mises en jeux (100
MHz). D’importants travaux utilisant cette méthode ont été réalisés comme les
mesures de NPR [I-4][I-5][I-25] ou la caractérisation des effets de mémoires [I-
23][1-24]. Des travaux de modélisation comportementale ont aussi été menés a partir

de ce type de banc de caractérisation [1-24][I-20].

En résumé, ces outils de caractérisation sont de premicre nécessité pour contribuer
a extraire ou a valider des modeles de type boite noire d’équipements non linéaires.

Le technique de caractérisation temporelle d’enveloppe parait a ’heure actuelle la
mieux adaptée. La technique du sous échantillonnage utilisée par le LSNA apparait,
quant a elle, trées prometteuse a condition de pouvoir augmenter la fréquence
d’échantillonnage vers la centaine de MHz voir plus. Le principal verrou pour la
caractérisation temporelle d’enveloppe réside, aujourd’hui, a la fois dans les aspects
de compromis vitesse/trésolution d’échantillonnage ainsi que dans le manque de
moyen pour sonder les signaux en divers points, in situ des équipements sous test,
afin de mieux identifier les phénomenes de mémoire pour mieux les comprendre et

les modéliser.
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IV. Les méthodes de simulation des circuits et
systéemes non linéaires.

Typiquement, on peut envisager deux approches pour I’élaboration d’un modele
comportemental d’équipement destiné a un systtme de communications. Une
premicre repose sur 'exploitation de base de mesures obtenues par les outils décrits
précédemment. FElle suppose évidemment que les équipements existent
physiquement. Une seconde repose sur l'utilisation de résultats de simulation de
circuit de conception de I'équipement considéré. Ces résultats de simulation sont
obtenus a partir de différentes techniques de simulation de circuit que nous allons

présenter maintenant avant d’introduire la notion de simulation systéme.

IV.1. L’équilibrage harmonique pour la simulation de circuit en
régime établi.

Historiquement 'une des premicres méthodes de simulation a été la résolution
numérique des équations différentielles régissant chaque nceud du circuit. Elles
s’appuient sur des méthodes d’intégration numérique (Euler, Gear...) évaluées sur
un axe temporel [I-27][1-28]. Elles sont toujours utilisées (simulateur SPICE) et tres
performantes pour la description des circuits dont lanalyse des phénomenes
transitoires se révele de trés haute importance. Néanmoins dans le cas des
simulations de circuits micro-ondes, I’analyse des performances du circuit se fait
généralement en régime ¢établi (puissance, rendement, etc.). Des méthodes pour
analyser uniquement le régime établi ont été développées pour la simulation par
intégration temporelle (shooting methods). Toutefois, lorsqu’il s’agit de manipuler
des éléments distribués (lignes de transmission) faisant intervenir des produits de
convolution sur des durées de mémoire trés importantes par rapport aux variations
du signal hyper fréquence, les temps de calcul deviennent prohibitifs.

Pour pallier a ces limites, I'analyse par équilibrage harmonique [I-29] [I-30] [I-31] a
été congue pour les prédictions de régimes établis dans les circuits micro-ondes.
I’équilibrage harmonique réalise une analyse simultanée dans le domaine fréquentiel
et temporel. ’analyse dans le domaine temporel s’effectue grace a des méthodes de
résolution d’équations différentielles similaires a celles utilisées pour les méthodes

d’intégration temporelle.
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Toutefois, I'analyse dans le domaine fréquentiel nécessite I'utilisation de signaux
périodiques ou quasi-périodiques permettant de bénéficier de transformée de

Fourier efficaces. Schématisons le synoptique d’analyse par équilibrage harmonique.

Commande des non linéarités

/—/%
X Xa
«— «—

Interface de Fourier

Sous-circuit

2

linéaire

Figure 1-48 : Synoptique de 'équilibrage harmonique.

g,
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Cette analyse implique un processus qui se décompose en plusieurs étapes :

* Décomposition du systeme en deux sous ensembles, le premier regroupant les
¢léments linéaires et le second les composants non linéaires,

" Traitement des informations nodales dans 'ensemble linéaire par transformée de
Fourier,

® Résolution du systeme d’équations non linéaires a 'aide de méthodes utilisant
des algorithmes tels que ceux de Krylov [I-32] ou de Newton-Raphson,

» Interfacage entre les ensembles linéaires et non linéaires par transformée de
Fourier.

L’interface entre les deux ensembles est réalisée lorsque la stabilité des composantes

fréquentielles commandant les sources non linéaires est assurée, d’ou la notion

d’équilibrage. I’équation régissant I’équilibrage harmonique est alors la suivante :

FG) =% =AY (X) =BG =0 1 44

k est I'indice de la composante fréquentielle. A, correspond a la matrice de transfert

des non linéarités vers les commandes.B, correspond a la matrice caractérisant le

~

transfert des sources indépendantes vers les commandes. Les deux matrices A, et

B, sont obtenues par analyse nodale du circuit. I’efficacité de Péquilibrage
harmonique dépend du nombre de non linéarités, de la taille du circuit ainsi que de

la méthode de résolution numérique utilisée.
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Pour ces raisons il est difficile de considérer un nombre important de fréquences
porteuses dans P'analyse. En pratique le nombre maximal de porteuses est limité a
trois ce qui rend DIéquilibrage harmonique inadapté a la description de circuits
excités par des signaux modulés. Ainsi dans loptique d’une modélisation
comportementale, 'analyse d’un circuit par cette technique est utilisée de maniere
privilégiée pour batir une base de résultats traduisant la dispersion du gain de ce
circuit en fonction de la fréquence et de la puissance lorsqu’un signal de type
porteuse non modulée (CW) est appliqué en entrée. Cela permet de mettre en

évidence ’existence de la mémoire a court terme.

IV.2. Le transitoire d’enveloppe pour la simulation de circuits en
régime établi et transitoire.

Développé pour permettre 'analyse de circuits en présence de signaux modulés, il
repose sur lutilisation mixte des algorithmes de T'intégration temporelle et de
I’équilibrage harmonique. Cette méthode introduit la notion d’enveloppe complexe
qui représente un formalisme a la jonction entre les niveaux de simulation circuit et

systeme.

IV.2.1. Le formalisme d’enveloppes complexes.

Le formalisme d’enveloppes complexes est dédié a la description de systemes passe
bande. Il s’applique donc tout-a-fait logiquement au cas des amplificateurs de
puissance bande étroite. On décrit par ce formalisme les caractéristiques d’une

modulation basse fréquence autour d’une fréquence porteuse comme suit :

x(t) = ﬂ%e[f((t).ej%*t} = iReUf((t)‘ .e““‘".ejw0*‘] (115
X(t) est le signal réel.

X(t) est 'enveloppe complexe du signal.

m, st la pulsation porteuse du signal réel.
‘S((t)‘ est 'amplitude instantanée de I'enveloppe complexe.

¢(t) est la phase instantanée de I'enveloppe complexe.
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L’enveloppe complexe appelée aussi signal bande de base se décompose
généralement en deux signaux aux variations lentes devant celles de la porteuse, ce

format est dit I/Q (In phase/Quadrature phase) :
X(t) =X (1) +}Xq (1) =\>”<(t)\.cos(<p(t))+ j.‘f((t)‘.sin((p(t)) (116)
IV.2.2. Le principe du transitoire d’enveloppe.

Afin de palier a la limitation de I’équilibrage harmonique concernant les signaux
modulés, la technique du transitoire d’enveloppe [I-33] a été développée. Cette
méthode de simulation consiste a décrire les sighaux modulés sous la forme passe
bande précédemment décrite. Les signaux manipulés sont constitués d’un ensemble

d’enveloppes complexes autour de chaque fréquence harmonique de la porteuse.

x(t) = me[z X, (t)-ejk‘”‘)t} (1-17)

k représente le numéro d’harmonique de la porteuse.

Le principe de I'analyse par transitoire d’enveloppe consiste a échantillonner a une
certaine rapidité Penveloppe du signal modulé. Pour chaque échantillon temporel il
est alors possible de réaliser un équilibrage harmonique défini par la fréquence

porteuse et le nombre d’harmoniques a considérer.

x(t) \x(n) y(n) AY(D)
Wi

\ﬁ/\/\\ ,

— I E.H [ A

/ E.H P |

Echantillonnage Intégration
) E.H
de I'enveloppe temporelle

Figure 1-49 : Lllustration du transitoire d’enveloppe.

Comme le montre le schéma ci-dessus, on obtient la forme de 'enveloppe de sortie

grace a une méthode d’intégration temporelle entre chaque échantillon d’enveloppe.

Cette méthode cumule alors les points forts de I’équilibrage harmonique pour traiter
les fréquences porteuse et les techniques d’intégration temporelle pour décrire

I'enveloppe du signal.
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Néanmoins si cette technique permet de traiter convenablement les signaux
modulés, elle représente tout de méme des temps de calculs rapidement prohibitifs
pour des systemes de grande taille comme peuvent I’étre des sous systemes ou des
systemes complets. II devient alors incontournable de réduire la complexité du

systeme d’équations a manipuler.

IV.3. Passage a la simulation de niveau « systéeme »

Deux alternatives sont aujourd’hui envisageables pour réaliser des simulations
systéme : la cosimulation qui fait appel au couplage des simulateurs circuits et
systtmes ou Délaboration de modcles d’enveloppe équivalents passe bas. La
premiere méthode est aujourd’hui encore trop couteuse en ressource informatique.
D’utilisation et la manipulation de modeles comportementaux semblent alors
préférables dans un souci de temps de calcul réalistes. Les modeles
comportementaux autorisent la réduction du nombre de nceuds internes au systeme.
L’utilisation du formalisme d’enveloppe complexe centrée uniquement sur la
fréquence porteuse permet de se limiter a Ianalyse de linformation utile
completement prise en compte dans I'enveloppe seule du signal, la porteuse étant,
elle, connue. Ainsi en considérant un systeme entierement simulé de cette facon,

I'utilisateur ne pourra controler les enveloppes complexes )N((t) quaux acces des

différents composants :

x(t) = e | X (t).e" | (118)
De cette manicre, on a donc diminué significativement le nombre de variables a

manipuler et échantillonnage ne dépend alors plus que de la dynamique du signal

modulant.
Y jogpt oL
Xl (t) € synchrone
Etage FI @ Etage BF
~><_/
demodulateur [P —— > X(1)
Etage HF
joget
X, (t).e

Convertisseur
De fréquence

Figure 1-50 : Llustration de la simulation systéme d’une chaine de commmunication.
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Ainsi la simulation de systemes de grande taille devient possible mais celle-ci
> : 5 N N . NERTS s o .
n’autorise pas 'accés a ce qui se passe a lintérieur de chaque module ni aux
harmoniques. On peut, en revanche, traiter des chaines entieres de communications
en utilisant des techniques de simulation classiques comme l'intégration temporelle

ou la simulation numérique a temps discret [I-34][I-35].

La contrepartic d’'une simulation systeme efficace réside finalement dans la
disponibilité de modcles comportementaux capables d’intégrer, avec la meilleure

précision, les différents phénomenes régissant chaque sous-systeme élémentaire.
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Conclusion.

Dans ce chapitre nous avons présenté les différents effets dispersifs non linéaires
existant dans les amplificateurs de puissance a I’état solide. Nous les avons classés en
deux catégories distinguées par la dynamique de leurs origines physiques: la
mémoire a court terme (HF) et la mémoire a long terme (BF). Les effets de
mémoire haute fréquence impliquent des constantes de temps de 'ordre de I'inverse
de la bande passante des dispositifs considérés. Leurs origines sont généralement
reliées aux dispersions fréquentielles des circuits d’adaptation. Des constantes de
temps d’un ordre de grandeur supérieur a la période du signal modulant régissent les
effets de mémoire basse fréquence. Ces effets sont dus a I'environnement électrique
des transistors (circuits de polarisation) ou au phénomene physique tel que
Pautoéchauffement existant dans les structures des semi-conducteurs. Nous avons
vu que les effets de mémoire a court terme peuvent étre caractérisés en utilisant des
sighaux de test a enveloppe constante ne générant pas d’énergie (par
intermodulation) autour du continu. A linverse des sighaux de test a enveloppe
variable sont nécessaires pour mettre en évidence l'existence des effets de mémoire
a long terme. Le test de C/I5 bien qu’il ne réponde pas a un signal véhiculant de
I'information, nous a permis de mettre en évidence des phénomenes de résonance

représentatifs de la mémoire longue.

Une deuxicme et troisieme partie décrivent brievement les outils de caractérisation
et de simulation circuit actuellement disponibles. Les performances de ces derniers
permettent une simulation précise des phénomenes dispersifs linéaires ou non

linéaires présents dans les dispositifs RF.

Néanmoins la simulation de niveau systeme demeure un point sensible car si des
algorithmes de calcul performants sont disponibles, il existe peu de modeles
comportementaux évolués. L’intégration de ce type de modele a un niveau
hiérarchique supérieur est pourtant essentielle pour aider a un dimensionnement

judicieux de systemes complexes présentant des effets de mémoire non linéaires.
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Chapitre Il : Les modeéles comportementaux d’amplificateurs de puissance.

Introduction.

La conception des systemes modernes de transmission et de traitement de
I'information doit remplir des fonctions de plus en plus complexes. Cela oblige en
particulier a analyser tres profondément le comportement de dispositifs et de
circuits micro-ondes non linéaires qui effectuent les fonctions analogiques
susceptibles d’altérer de manicre significative I'intégrité des signaux d’information.
Afin de mener a bien cette tache, l'utilisation d’outils CAO basés sur des analyses
temporelles et/ou fréquentielles est essentielle. Néanmoins, l'utilisation efficace de
tels simulateurs dotés de moteurs de calcul puissants repose sur lexistence de
modeles non linéaires précis et fiables des différents éléments utilisés (composants,

circuits, sous-systeme).

Si aujourd’hui les performances obtenues en simulation de type « physique » et
« circuit » sont satisfaisantes, les simulations de niveau systeme demeurent un point
dur. En effet, les simulateurs de systeme actuellement utilisés restent relativement
limités quant a leur capacité de description des phénomenes de désadaptation inter-
équipements (notion d’impédance) dans les chaines globales. De plus, ils souffrent
d’'un manque de modeles comportementaux évolués capables de décrire avec
suffisamment de précision les dispersions et les effets non linéaires dynamiques
engendrés par les équipements tels que les modules d’émission de puissance sans

pour autant nécessiter des temps de calcul prohibitifs.

Dans ce chapitre nous allons présenter les bases générales concernant I'identification
de modeles non linéaires pour la simulation de type systéme avec une focalisation
essentiellement sur les modeles comportementaux d’amplificateurs de puissance.
Nous dresserons ensuite un état des lieux des principaux modeles comportementaux
d’amplificateurs de puissance relevés dans la littérature en mettant ’accent sur leurs

points forts et leurs limitations.
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Chapitre Il : Les modeéles comportementaux d’amplificateurs de puissance.

l. Principe de la modélisation comportementale.
I.1. Notion de niveaux hiérarchiques.

I1 existe plusieurs niveaux de modélisation des dispositifs micro-ondes non linéaires.
Chacun conduit a un type de modele non linéaire différent. L’¢élaboration et
I'utilisation des modéles sont étroitement liées au niveau hiérarchique de description
tel que les composants électroniques de nouvelle technologie, les circuits complexes
analogiques ou mixtes, les sous systetmes ou systeme global hyperfréquence. Le
choix du type de modéle dépend du degré de connaissance des phénomenes a
décrire ainsi que des ressources informatiques nécessaires a une intégration efficace

dans un environnement CAO (Conception Assistée par Ordinateur).

Le premier type de modecle, dit modele composant ou encore modele de type boite
blanche, correspond au niveau de description le plus complet. I permet une
description des phénomenes par des lois physiques connues et modélisées par des
équations analytiques. Dans le domaine de ’électronique, les simulations utilisant ces
modeles sont dites simulations physiques et font appel aux équations de transport
des charges et des particules au sein des semi-conducteurs. Ces descriptions tres
fines sous-entendent des ressources informatiques importantes. L’utilisation de ce
type de modeles dans des logiciels de CAO de circuits et/ou systemes nécessiterait
actuellement des temps de calcul et des ressources mémoire prohibitifs pour
manipuler des signaux complexes et des architectures allant jusqu’a plusieurs

millions de transistors.

Pour le deuxieme type de modele, dit mode¢le circuit ou modeéle de type boite grise,
la description des phénomenes fait appel a des expressions mathématiques qui n’ont
pas directement de sens physique ou encore a des schémas équivalents. Ce type de
modele est tres utilisé pour la conception de circuits ou les différents éléments
(transistors, éléments passifs) sont représentés sous la forme de schémas électriques,
électro-thermiques, électro-mécaniques équivalents. Le modéle boite grise peut
néanmoins devenir trés colteux en ressources informatiques si on cherche a estimer
les performances globales d’'un systtme composé d’un nombre treés important
d’équipements et, par conséquent, de cellules représentées par des schémas

électriques équivalents.
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Principe de la modélisation comportementale.

Le troisicme type de modele, dit modele comportemental ou modele de type boite
noire, est celui qui fait 'objet d’une description dans ce chapitre. L’objet primordial
de ce type de modgcle est de permettre la simulation de systemes intégrant un grand

nombre d’équipements et cela en un temps non prohibitif.

Pour cela, il est raisonnable d’envisager une description moins fine qu’une
description de type circuit. Mais un compromis entre finesse et temps de calcul est
nécessaire pour une exploitation viable des spécifications et facteurs de mérite des
équipements intégrés dans des systemes. Ces modeles obtenus par des descriptions
de type macromodcle sont capables de représenter n’importe quel systeme par la
connaissance d’une fonction reliant ses excitations d’entrée et de sortie. Ce type de
modele est donc particulierement bien adapté a la description du comportement de
modules amplificateurs de puissance associés en grand nombre pour remplir les
fonctions d’un sous systeme ou d’un systeme global. 1l offre, de plus, avantage

d’étre indépendant de la technologie et de la nature du dispositif 2 modéliser.

l.2. Formulation caractéristique du comportement d’un systeme
non linéaire.

onsidérons la représentation symbolique d’un dispositif non linéaire comme suit :
Consid 1 tation symbolique d’un dispositif linéai it

Dispositif

X(t) o Non linéaire

—e y(t)

Figure 1I-1 : Synoptique d’'un systéme non linéaire.

Une formulation générale de description du comportement non linéaire est la

suivante :

o’y(t)  oy(t) o'x(t)  ox(t)
me[ s (1), s ,x(t)jzo
ot ot ot ot (aL1)

Les indices p et q sont ici pris, par notation, positifs pour les dérivées et négatifs
pour les intégrales. C’est la forme générale d’une équation différentielle non linéaire.

Cette formulation est dite formulation implicite. Si on considere une représentation

P
des signaux en temps discret utilisée pour le traitement par calculateur, on a %St)
. . X)L,
qui s’exprime en fonction de y(t),y(t—At),...,y(t—pAt) et e qui s’exprime en

fonction de x(t),x(t — At),...,x(t — qAT).
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Chapitre Il : Les modeéles comportementaux d’amplificateurs de puissance.

On peut écrire :

fou (Y(t—AT), y(t = 2A7),..., y(t — pAT), X(t), X(t — At), X(t - 2A1),...,X(t — 9AT)) = 0 (11-2)
C’est une écriture de la réponse d’un filtre a réponse impulsionnelle infinie (IIR)

soit :

y(t) = o (Y(t = At), y(t — 2A1),..., y(t — pAT), X(t), X(t — A1), X(t - 2A1),..., X(t — gAT)) (11-3)

Une simplification est obtenue en considérant une hypothese de mémoire finie,

Soit :

o'x(t)  ox(t)

. x(t)]
ot ot (11-4)

Cette formulation est dite formulation explicite. La formulation en temps discret

y(t)= f4NL [

est:

y(t) = fone (X(1), X(t — A1), X(t - 2A1),..., X(t — qAT)) (I1-5)

L’équation ci-dessus est caractéristique d’un filtre non linéaire non récursif (FIR :

Réponse Impulsionnelle Finie).

En résumé, la problématique de modélisation du comportement d’un dispositif non
linéaire consistera a déterminer de fagon judicieuse la forme a donner aux fonctions
décrites précédemment ainsi que la méthode et le choix des sighaux nécessaires a

son identification.
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Principe de la modélisation comportementale.

1.3. Comportements avec ou sans mémoire.

1.3.1. Hypothése statique.

Si on considere que la sortie du dispositif 2 modéliser est indépendante de la vitesse
de variation du signal d’entrée, on obtient une formulation statique de modele
comportemental non linéaire, soit :

* En formulation implicite : fy_(y(t),x(t))=0 (11-6)

* En formulation explicite : y(t) =F (x(t)) Ly

Cette hypothese sous-entend que si le signal d’entrée varie, comme dans le cas d’une
modulation, la réponse est obtenue instantanément. Dans Pécriture en temps discret,

les signaux sont représentés par des vecteurs a une dimension x(t) ety(t), t est

I'instant d’observation présent. Les méthodes d’identification de tels modéles sont
assez simples et bien maitrisées. Elles reposent sur l'utilisation de sighaux CW non
modulés dont on fait varier uniquement le niveau. La fréquence est prise
typiquement au centre de la bande d’intérét.

Dans la pratique des systemes similaires sont quasi-inexistants, il convient alors de
définir une catégorie de modeles, dits a mémoire ou encore modeles dynamiques,

capable d’intégrer la notion de vitesse de variation du signal d’excitation.

.3.2. Comportement dynamique.

Dans le cas d'un comportement dynamique, on doit tenir compte de I’état des
sighaux d’entrée et de sortie aux instants passés par I’équation (II-1) en toute
généralité. Cette équation stipule que la sortie et ses dérivées successives sont reliées
non linéairement a entrée et a ses dérivées successives. Si on considere des signaux
a temps discret, on adopte expression (II-3) en formulation implicite ou (II-5) en
formulation simplifiée explicite que nous retiendrons pour la suite et que nous

rappelons ci-dessous :
y(t) = fy (X(t), x(t — At), x(t — 2A1),..., x(t — qAT))
q.At représente alors la durée de mémoire du dispositif. f, apparait comme une
fonction non linéaire multidimensionnelle de dimension q+1.
Les approches envisagées qui different, soit par la forme mathématique adoptée

pour la représentation de cette fonction multidimensionnelle, soit par les méthodes

d’identification utilisées, donnent lieu a plusieurs structures de modele a mémoire.
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Chapitre Il : Les modeéles comportementaux d’amplificateurs de puissance.

|.4. Généralités sur les modeles de type boite noire.

Le principe de base des modecles non linéaires peut alors paraitre relativement
simple : il s’agit de déterminer une forme appropriée de fonctionnelle F, capable de
représenter la fonction donnée en expression (II-5) sur un espace de définition
souhaité. La méthode la plus utilisée pour cela est de considérer une superposition

linéaire de fonction de base :

Y(1)=fu () =Fu ()= o0,

i=1

(I1-8)

Les k fonctions de bases ¢, sont alors constantes. Les coefficients a; varient de
manicre non linéaire sur 'ensemble de définition du vecteur d’entrée constitué des n
variables d’entrée retenues. Ainsi conformément a I'équation (II-5), les variables
sont les valeurs du signal d’entrée aux instants présents et précédents. On peut alors
voir rapidement la difficulté liée a I'aspect multidimensionnel du probléeme pour les

non linéarités 2 mémoire.

Plusieurs méthodes ont été utilisées pour la formulation de ces fonctions de base
[1I-1]. Parmi les plus courantes nous retiendrons les modeles polynomiaux ainsi que

les réseaux de neurones.

1.4.1. Modeles polynomiaux.
Un premier type de modeles non linéaires peut étre obtenu en réalisant un
développement en séries de Taylor de la fonction F,. On parle alors de

développement en série de puissance. Considérons la figure de principe II-2 ou les

sighaux sont décrits de manicre discrétisée.

T
Duré de mémoire
x(t) gAt y(t)
A At l A
>
;((q ) :
k — I
______________ L I:NL o’ I
X, o o
|
T : I >
t,-qAt  t Temps t "
0 0 (instant présent) 0 Temps
t

Figure 11-2 : Développement en séries de Taylor.
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Principe de la modélisation comportementale.

Il est alors commode de noter x, = x(t—kAt) et 5(=(xo,x1,x2,...,xk,...,xq)le vecteur
d’entrée associé représentant le signal x(t)=(x(t),x(t—Ar),x(t—ZAr),...,x(t—qAr)).

Par développement en séries de Taylor a # dimensions autour du point

X, = (xoo,xm,...,xoq) , On peut noter :

V()= R (X1 Xy Xgue X
- a o, (5() 0. a 1%, ()”()
Fa (Xo ) + AX,, + - AX,,.AX
(%) k;) N | Z;kzzzloz X 0%, 2%z (11-9)
Xo .
a q a9 O0Fy (5()
+eeet ) — AX, . AX, , -+ AX
k12:0k22=0 knz:on' X 1OX, 50X, KT k2 kn
Avec AX,, =X, —Xg;-
| 1 TR -
Les coefficients de forme générale ——————— sont constants car déterminés

N!OX,0X, 50X |

XO
autour d’un point fixe X,. Ils représentent alors des invariants de la fonction Fy_ et
donc du systeme qu’elle représente.

On peut noter deux cas particuliers de développement conduisant aux formalismes

des séries de Volterra classiques et dynamiques.

= Si X,=(0,00,..)=0

y(t):FNL(xo,x1,x2,...,xq)
=F (6)+ z—aFNL(X) AX +Zq: q 1—82FNL(X) AXypAX,, +...| I1-10)
oo™ ko OXq (). « kim0 k20 2 OX,;0%,; (_). e

avec R (6) =0 et AX,, =X, .

oFy (X) e iy
—— I est le terme linéaire de la série.
X

k1

10%FRu (5() :
————| estle terme quadratique.
2 OX, 0% |

0
1 0Fy (5()

———~ 7 | estle terme d’ordre n.
N! 0X,,0X,5--.0X,,
5
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Chapitre Il : Les modeéles comportementaux d’amplificateurs de puissance.

On note plus communément ce développement sous la forme :

q a 9
y(t) = FNL (Xo’Xsz!---’Xq) = z Xq-Qyq z Z At X1 X2

K1=0 K1=0 k2-0 (II-11)

Les coefficients ayy,. ,,sont liés aux dérivées partielles de la fonctionnelle F par
rapport aux variables Xgs X1 X500, X0 X PriS€S au point de développement 5(0.

Cette équation qui est une somme de termes multilinéaires et le passage en temps
continu (A7 —0) constituent la base du développement en séries de Volterra
classiques :

oo 440

()= [y (z)x(t—=)ae, + 3 [ -

n=2

h, (x(t), 73,750 T, l_Ix(t—ri).dri
0 = (I1-12)
Cette expression apparait comme l'extension en non linéaire du principe de

convolution.

Pour ce développement ou les Ax,, sont forcément forts, le grand nombre de termes
nécessaire a la description fine de non linéarités fortes qu’elles soient avec peu ou
beaucoup de mémoire pose des problemes de convergence. De plus, il est tres
complexe voire quasi impossible d’effectuer des mesures de noyaux d’ordre
supérieut.

" Si X, =(Xg,Xg, Xg,--) avec X, valeur du signal d’entrée a instant présent.

) @, @ 1Ry (X)
— AX,+ Z ZZ::E 0X, 10X 5 .

% X (11-13)

AX AXy, +

F. (X ) variable car x, non constant, c’est le terme statique de la série.
NL 0 0 > q

1 R (X)
N!OX,0Xp-- 0Ky |

Xo

dérivée prise en X,variable dans le temps, c’est donc un

terme non invariant.
Comme l'indique la figure ci-contre dans des conditions de mémoite courte et/ou

de signal lentement variable les produits Ax,, = X, — X, sont faibles. Ainsi, les termes

d’ordre supérieurs sont plus vite négligeables et une troncature au 1¢f ordre est
satisfaisante méme pour des non linéarités fortes. Cependant le noyau d’ordre 1
n’est plus un invariant mais un terme variable dans le temps. Il s’agit donc d’un

développement en séries de Volterra dites a noyaux dynamiques.
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Principe de la modélisation comportementale.

Duré de mémoire
supposée courte
x(t) — aAT |
A : <—>|
s e |
| T
X |-—————— —R Belha l
| M S
Y I AXK faible
X bF—————————— - -——— —*T -----
I
X, variable |
dans le temps |
| >
|
to Temps

Figure 11-3 : Principe de la série de 1 olterra dynamique.

Le développement sous cette forme bénéficie de meilleures qualités en termes de
convergence et comme nous pourrons le voir par la suite les premiers termes sont
accessibles par la mesure.

La formulation en temps continu (A7 — 0) donne :

y(t) =f(x(t))+ f hy (X(t),7).(x(t—1) = x(t)).d=
T N (I1-14)

I I h, (X(t),T1,’52,"'Tn) H(X(t—‘ti) - X(t)).d‘Ci

i=1

—+00

+
n=2

ow—

I s’agit en fait de I'extension de la notion de convolution avec des noyaux variants

dans le temps puisque x(t) varie.

On remarque, ici, que l'utilisation de signaux a temps discret et la mise en forme de
Pexpression (II-11) peuvent mener a la représentation et a 'utilisation de ce modele
sous la forme de filtre numérique a réponse impulsionnelle finie (FIR) dont le pas

d’échantillonnage et donc le débit maximal de 'application seront alors fixés.
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On peut donc représenter (II-11) sous la forme suivante :

X(t) . T T

Y oo ¥
ag) |'_ 12
& &)
| || ey

> —y(t)

Figure 114 : Représentation d’un modele polynomial sous la forme d’un filtre numérique.

Conserver une écriture implicite, ce que nous n’avons pas fait par souci de clarté,
aurait également conduit a la forme d’un filtre numérique de type IIR avec bouclage

de la sortie sur entrée.

x(t) . T T

X

A 4 A 4 A 4

T T

Figure 11-5 : Représentation d'un filtre numérique 1IR.
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|.4.2. Modeles par réseaux de neurones.

L’introduction des réseaux de neurones dans les problémes de modélisation et de
conception de dispositifs micro-ondes est relativement récente. Les réseaux de
neurones peuvent en théorie « apprendre » et « généraliser », a partir de données,

une relation multidimensionnelle du type :

y:f(xo,x1,x2,...xn)(n_15)
Ce principe peut étre appliqué a I'équation générale présentée dans la premicre
partie de ce chapitre, a savoir :

y(t) =F(x(t), x(t — At), x(t — 2A1),..., X(t — qAT)) (11-16)

Aucune topologie particulicre interne au dispositif 2 modéliser n’est présupposée.
L’intérét de ce type doutils pour les problématiques de modélisation
comportementale s'est donc logiquement accru lors de ces derniéres années [II-
2][11-3][1I-4]. De nombreux types de réseaux de neurones ont été ainsi développés

pour différentes applications.

Nous noterons parmi les structures les plus souvent rencontrées le Multilayer
Perceptron (MLP), les réseaux de neurones a fonction d’activation a base radiale,
ceux a base d’ondelettes ainsi que les structures récurrentes [II-5]. Un réseau de
neurones est structuré en plusieurs couches, chacune contenant un nombre variable
de neurones devant traiter I'information provenant des n neurones de la couche

précédente.

Nous illustrons dans la figure ci-dessous le principe de fonctionnement d’un
g p p

neurone i traitant directement le vecteur Xg,X;,X,,...X, correspondant au signal. Un

tel neurone appartient alors a la premiere couche du réseau.
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Neurone i appartenant
|:> a la couche n°1

[
| o

o e — —

Temps

0

Figure 11-6 : Principe de fonctionnement d’un neurone élémentaire.
w; représente le coefficient assurant la pondération entre 'entrée x; et le neurone i.

o est la fonction d’activation variant d’une structure de réseaux a une autre.
ConsidéronsF une application, linéaire ou non linéaire, a2 n dimensions dont nous
faisons une identification par réseau de neurones. Le théoreme de I'approximation
universelle démontré par Cybenko [II-6], Hornik et al.[II-7] en 1989, stipule alors
qu’il existe une somme finie telle que :

S 3 C 2

Vi = F (X0, X3, X5, ) = D WhLG| D WS X,
i1 =0 k= 1, 2,...,m (11_17)

w; est le coefficient de pondération entre entréex;et le neurone i. wyest le

coefficient de pondération entre la sortie du neurone i et la sortie y, . o estla
fonction d’activation (fonction radiale, ondelette...). La forme de I'équation (II-17)
affirme alors qu’un réseau de neurones possédant une couche cachée peut réaliser
I'approximation de n’importe quelle fonction arbitraire multidimensionnelle avec

une précision souhaitée.

74



Principe de la modélisation comportementale.

Si on utilise une représentation en temps discret, il est alors possible de représenter

I'équation (II-17) sous une forme analogue a celle des filtres numériques :

VECTEUR
D’ENTREE

COUCHE
CACHEE

Figure II-7 : Représentation d'un filtre numeérique sous la forme d'un résean de nenrones.

On constate alors que les approximations par séries de puissance ou par réseaux de
neurones sont simplement deux alternatives différentes pour traiter la modélisation

d’une fonction arbitraire.

Le développement en séries de puissance compte tenu de son «assise »
mathématique permet de déterminer chaque coefficient de la série de facon
analytique en utilisant des signaux ayant des propriétés statiques particulieres [II-8].
Cette approche découle d’une formulation mathématique exacte, il s’agit d’une
extension de la notion de convolution aux dispositifs non linéaires. En contrepartie,
la lourdeur de l'identification limite en pratique I'extraction aux premiers ordres et
pose donc certains problémes pour prédire le comportement non linéaire des
dispositifs. Les difficultés d’approximation par réseaux de neurones sont liées aux
probléemes de dimensionnement. En effet, I'identification dans le cas des ANN est
basée sur une phase d’apprentissage utilisant un algorithme d’optimisation afin de
déterminer la structure du réseau, on perd alors de vue la notion de réponse
impulsionnelle et de convolution. L’obtention d’une solution générale présuppose
alors un dimensionnement précis du probleme originel [II-1]. En conséquence des
soucis de prédictibilité émergent pour les applications appartenant a des classes de

signaux tres différentes de celle utilisées pour I'identification.
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Chapitre Il : Les modeéles comportementaux d’amplificateurs de puissance.

|.4.3. Modeles d’enveloppes ou équivalent passe bas.
Le principe de modélisation décrit jusqu’a présent a été présenté de manicre
symbolique avec une écriture en signaux réels x(t) et y(t). Un amplificateur de

puissance est un quadripole électronique non linéaire qui doit étre décrit dans le

domaine temporel grace aux relations reliant les ondes de puissances (a et b) ou les

ondes de tension-courant (I et V) présentes a ses différents acces, comme illustré ci-

dessous.
a(t) L) ot) 2t
Vit V()
o | o)

Figure 11-8 : Schéma de principe d’'un quadripole électronique.
Le passage d’un formalisme a un autre est défini par les relations :

V,+Z,, __VZh L iz, V-2,
1o o0 ' i1 o197 i1 o027 15 oo
J22,+2,] 2[2,+2,] ‘/2.[zo+20] J212,+2,] aL18)

I existe donc, en toute généralité, deux relations a déterminer du type

a1 = b1 b2

b, (t) =F (a;(t),a,(t)) et b, (t)=Fyy (a;(t),a,(t)), par conséquent, un lien bilatéral
entre Pentrée et la sortie. Ceci complique tres singulierement la tache car on
augmente automatiquement le nombre de variables. En d’autres termes, en raison
du caractere non linéaire dun amplificateur de puissance, son comportement
dépend des impédances présentées aux acces a chaque harmonique.

Concernant ces travaux, nous ferons lhypothése simplificatrice constituant a
considérer que les modules a modéliser sont relativement bien adaptés en entrée sur
une impédance de référence Zo = 50 Ohms, et sont chargés en sortie par cette
impédance Zo. Cette hypothese réduit alors la relation a identifier a une fonction

non linéaire 2 mémoire unilatérale.
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Principe de la modélisation comportementale.

Le schéma équivalent de notre quadripdle dans le domaine temporel devient alors :

a(t) \ () | |2(t)? 3,(1)=0
V2a,(t)_ _2b,(t)
X |v1(t) v2<t>| oA

b, (t)=0 b,(t)

Figure 11-9 : Schéma de principe d’un modele comportemental unilatéral.

Cette écriture est jusqu’a présent une écriture en signaux réels. Pour un amplificateur

adapté non linéaire excité par un signal modulé, V,(t), V,(t) est un signal compliqué
contenant des distorsions de porteuse (harmoniques) et des distorsions d’enveloppe
de modulations autour de chaque harmonique. Les courants dans cette
représentation peuvent étre omis car ils sont directement proportionnels aux
tensions (I, =V,/50 aveci = 1,2). La relation a identifier devient une fonction
reliant la tension de sortie V,(t) a la tension d’entrée V,(t)comme indiqué dans les
paragraphes précédents avec y(t)et x(t).

Pour une préoccupation de type systeme passe bande avec une description dite boite
noire, le point important est le suivi du traitement de l'information utile donc du
spectre autour de la fréquence fondamentale de la porteuse. Ainsi un autre niveau de
simplification consiste a omettre les sighaux aux harmoniques que 'on présupposera
idéalement filtrés aux acces du quadripdle considéré. On peut ainsi utiliser le

formalisme d’enveloppe complexe ou équivalent passe bas.

Vi) =e{Vit e} 1y 1)

- - o
Vi =V (v)™" (I1-20)
Oui=12.

o, est la fréquence porteuse prise généralement au centre de la bande de
fonctionnement de lamplificateur. \7i(t) est 'enveloppe complexe associée et
correspond a la modulation d’amplitude et de phase de la porteuse. Les grandeurs
complexes V,(t) et V,(t) sont décrites mathématiquement par des variables
indépendantes qui peuvent étre le module et la phase ou encore la partie imaginaire

et la partie réelle. On notera par la suite V,(t) et V,(t) respectivement X(t) et Y(t) les

enveloppes complexes d’entrée et de sortie du systeme.
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Chapitre Il : Les modeéles comportementaux d’amplificateurs de puissance.

En réalité les enveloppes des signaux étant une projection des signaux réels obtenue
par transformé de Fourier, il faut considérer dans la relation entrée-sortie a la fois la
grandeur complexe et son conjugué [II-9]. Finalement, ces différentes
considérations nous ameénent dans ces travaux de modélisation a déterminer la

formulation explicite suivante :

Y (1) =fu ( X(1), X' (1), X(t-A1), X (t-A1),..., X(t-gar) X (t—qAr))(II_Zl)

En utilisant un vecteur temps pour alléger la formulation, on peut aussi formuler de

maniere équivalente les trois relations suivantes :

Y(1)=fy, (e (X(t)) sm(X(t)) , 1)
Y(t)= NLz( ‘ )‘ ’ ) (I1- 22)
Y(t)=fu, (X(1), X (t) 1)

11 convient alors de considérer deux applications distinctes P(.) et Q(.), telles que :

Re{Y (1)} =P ( we(X(1)), sm(X(1)) , 1)
sm{Y ()= (Re(X(1)) , 3m(X(1)) , t) T2
Une fonction analytique du type (II-22) existe si et seulement si les

applicationsP(...)et Q(...) admettent des dérivées partielles continues satisfaisant

aux conditions de Cauchy-Riemann [II-10]. Afin de déterminer au mieux ces

relations, de nombreux mode¢les ont été développés.

Si la connaissance de existence et de la cause des effets de mémoire non linéaires
est désormais mieux maitrisée, affecter une topologie « systématique » pour leur
modélisation reste trés complexe voire impossible. Nous allons, dans les
paragraphes suivants, dresser un état des lieux des principaux modeles d’enveloppe
unilatéraux concernant les amplificateurs de puissance. Nous avons choisi, pour ce
faire, de les classer selon deux catégories distinctes : les modéles a topologie localisée

et les modeles a topologie distribuée.
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Chapitre Il : Les modeéles comportementaux d’amplificateurs de puissance.

ll. Les modéles a topologie localisée.

Les modeles a topologie localisée associent non linéarités statiques et filtres suivant
une structure prédéfinie. Ils sont généralement dédiés a la capture des phénomenes
de mémoire courte qui ne génerent pas de dispersion basse fréquence induites par
les phénomenes d’intermodulation. En d’autres termes, ils ont comme objectif et
prédispositions de pouvoir traiter toutes les applications dites a «enveloppe
constante » ou encore de s’appliquer aux dispositifs n’ayant pas de mémoire dite a
long terme ou dispersion non linéaire basse fréquence comme, par exemple, les
Tubes a Ondes Progressives (TOP). Pour I’étude de cette classe de modeles nous
allons, tout d’abord, considérer le modcle a gain complexe statique, puis, présenter
I'approche générale suivie pour élaborer les modeles localisés ou encore dits a

fonctions séparables.

I1.1. Modéle « gain statique d’enveloppe ».

Ce type de modele est aujourd’hui encore le plus utilisé dans lindustrie. Il se
présente mathématiquement sous la forme d’un gain statique d’enveloppe complexe
paramétré uniquement par 'amplitude du signal d’excitation. L’influence de la

vitesse de la modulation n’est donc pas prise en compte dans un tel modele. Ce
modéle consiste en une équation temporelle du type Y(t)="f,, ()~((t)) s’appliquant a
I'enveloppe complexe des signaux. Ce modcle est directement déduit des courbes

AM/AM et AM/PM extraites généralement a la fréquence centrale de la bande de

Pamplificateur et supposées identiques sur toute la bande spectrale de modulation :

x(t) = e [X(1).e" | = e [[X(t) " ] (1124

y(t) = e Y(t).e"| = se{|V(v)] ™ e (1125)

Les relations a identifier analytiquement sont alors de la forme :

RER R

(11-26)

Oy = o (X0 + 05 (11-27)

Un exemple de courbes f,,, et fp, simulées sur un amplificateur HBT 10 W en

bande S est donné page suivante. A titre indicatif la correspondance en gain de

puissance en dB et puissance d’entrée en dBm est donnée.
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Figure 11-10 : Caractéristigues AM/ AM et AM/PM d’un amplificatenr HBT- 10 .
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Figure II-11 : Caractéristique du gain en puissance en dB.

De facon générale ces courbes sont approximées (polynomes, splines
d’approximation...) ou interpolées (splines d’interpolation...) ce qui autorise une
allure quelconque des courbes. La recherche de relations analytiques décrivant les

fonctions Fyyamet Faweu @ fait 'objet de nombreux travaux [II-11][11-12][1I-13].

Ce type de modele présente 'avantage d’étre simple a extraire en simulation par une
analyse d’équilibrage harmonique en mode CW et en mesure au moyen d’un
analyseur de réseau vectoriel avec possibilité de balayage en puissance calibrée. C’est
aussi un modele simple a implémenter dans un simulateur systeme. Il reste bien
adapté pour la simulation des TOP et des équipements a bande trés étroite tant que
les effets de mémoire lentes sont considérés comme négligeables.

Néanmoins, dans le cas des amplificateurs a I’état solide (SSPA), le fait de négliger
les phénomenes de mémoire peut engendrer une perte de précision importante pour
une prédiction des spécifications et des performances des chaines de transmission et

de traitement de 'information par la simulation.
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Les modeéles a topologie localisée.

I1.2. Modéles a fonctions séparables.

Ces structures de modeles découlent du modele sans mémoire décrit
précédemment. Ils ont pour objectif de tenir compte des variations des
caractéristiques AM/AM AM/PM dans la bande de fréquence. Un exemple de
caractéristiques AM/AM et AM/PM fonction de la fréquence est donné figure I1-
12. Elles proviennent de simulations en équilibrage harmonique du schéma de

conception d’un amplificateur HBT 10 W en bande S.

4
F0=2,15 GHz
3,5 % F0+200 MHz
c
-
O 3
=]
T
o F0-200 MHz
325
o
£
2 |
1,5 T T T T T T T T T
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Figures I1-12 : Lllustrations des dispersions HE significatives de la mémoire conrte.

On peut remarquer en particulier que les courbures de gain en fonction du niveau
de puissance varient avec la fréquence ou autrement dit les variations de pentes de
gain en fonction de la fréquence ne sont pas identiques pour chaque niveau de

puissance comme la courbe 1I-13 le montre.
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Figure II-13 : VVariations du gain en tension sur une bande de 300 MHz.

[1.2.1. Le modéle d’Hammerstein.

Le mode¢le d’Hammerstein [II-14] possede la structure suivante :

Xz
|

Figure 11-14 : Modele d’Hammerstein.

Les coutbes AM/AM et AM/PM sont déterminées a la pulsation centrale de
Pamplificateur. Les coefficients du filtre linéaire de sortie sont ensuite optimisés
pour minimiser erreur quadratique moyenne entre la réponse des modeles et celle
obtenue par mesures ou simulations circuit pour des signaux CW a fréquence et

niveau variables dans la bande spectrale d’intérét.

Ce type de modele a donné des résultats satisfaisants pour des Tubes a Ondes
Progressives (TOP). Mais la topologie de ce modele ne permet pas d’avoir des
coutbures des caractéristiques AM/AM et AM/PM en fonction de la fréquence qui
different d’un niveau de puissance a un autre, ce qui est préjudiciable dans le cas
d’amplificateurs de puissance a I’état solide (SSPA) comme nous I’avons vu dans la

tigure I1-12.
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Les modeéles a topologie localisée.

[1.2.2. Le modéle de Wiener.

La structure du modele de Wiener est composée d’un filtre linéaire en entrée suivi

d’une non linéarité statique également extraite a la fréquence centrale o, .

Figure 11-15 : Modele de Wiener.

Contrairement au modcle précédent, cette topologie autorise des courbures
différentes en fonction de la fréquence d’un niveau de puissance a un autre. Ce type
de modele souffre d’'un manque de généralité car la localisation des phénomenes
dispersifs hautes fréquences est supposée étre en totalité soit en entrée de
Pamplificateur (Wiener) soit en sortie (Hammerstein). I’association simultanée d’un
filtre en entrée et en sortie permet de modéliser des effets de mémoire plus réalistes.

Ce sont les modeles « Hammerstein-Wiener » comme représenté figure I1-16.

H, (o) fu (X)) H, (o)

| > %_}
~ NS

Figure 11-16 : Schéma de principe d’un modele « Hammerstein-Wiener ».

Néanmoins Iidentification des filtres est alors plus difficile car il faut déterminer la
répartition optimale entre entrée et la sortie. Pour ce type de modele les filtres sont
généralement déterminés a partir de méthodes numériques (méthodes des moindres
carrés, etc.) afin que leur association soit la plus proche des caractéristiques simulées
ou mesurées. De nombreuses déclinaisons de ces modecles ont été développées
autour de la topologie de principe Hammerstein/Wiener. Nous citerons les travaux
de Abuelma’atti [II-15], Pedro [II-16] et Saleh [II-17]. Voici un exemple de la
structure adoptée par Abuelma’atti. Les fonctions de Bessel sont utilisées pour

interpoler des formes de non linéarités statiques.
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Chapitre Il : Les modeéles comportementaux d’amplificateurs de puissance.

Les différents parameétres du modele sont déduits d’une phase d’optimisation
généralement basés sur des données en CW. Plus récemment, d’autres types de
mode¢les s’appuyant sur lutilisation des filtres ARMA (Auto Regressive Moving

Average) [1I-18][1I-19][1I-20] ou sur des mode¢les polyspectraux [II-21] ont été

-90°

Y :
&R
B

Figure 11-17 : Modéle d’Abuelmaatti.

développés pour tenir compte des effets dispersifs HF.

Launay utilise un filtre ARMA ou MA (Moving Average) pour tenir compte de la
dispersion fréquentielle du gain. Le filtre adaptatif d’ordre # (FIR) est composé de #
coefficients non linéaires. Afin de modéliser les effets de la mémoire basse

fréquence, Launay propose de rajouter en parallele une «voie BF» selon la

topologie suivante.

Filtre ARMA ou MA

|

A\ 4

> AM/AM
Ry >
> AM/PM
Pris a la fréquence centrale
de la bande utile
R | Générateur R
FFT Fréquentiel IFFT

Figure I1I-18 :

Modele proposé par Launay.
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Les modeéles a topologie localisée.

L’objectif dela voie «BF » appelée « générateur fréquentiel » ou encore dans la
littérature « générateur harmonique » est de compenser les différences de phase et
d’amplitude des composantes spectrales obtenues a partir de mesures du dispositif
et par simulation de la premicre voie du modele. Pour extraire son générateur
fréquentiel il utilise un signal biporteuse dont il fait varier la puissance et la position

fréquentielle de chaque composante spectrale 2.n(F, —F,). Il peut ainsi formuler une

représentation matricielle de la solution recherchée, soit :

N valeurs
B AT A QAT B ] B ]
1 ¢ 2 .. é&° | A1 Y1
M écart N _ M valeurs
Q coefficients ~
1

QuAT QuAt
j3M7 j3M7

_1 e ? ... e 2 J _AN_ _Y|V|_

(11-28)
Par une méthode des moindres carrés il peut ainsi déterminer les coefficients de son
générateur fréquentiel qui seront controlés par la puissance moyenne du signal. Les
résultats obtenus sont bons en biporteuse. Pour des modulations plus complexes
peu de résultats sont présentés. On peut aussi remarquer que la structure FFT-IFFT
est particuliecrement lourde en temps de calcul pour des modulations numériques ou

une bonne évaluation du spectre repose sur un trame numérique tres longue.

Dans [II-22], Silva propose une forme de modele nommé modele polyspectral :

Y, (t
e ()
X0 Ho(f) () T (Y
JOAMIAM L g
AM/PM [/ (t) Y, (t)
Pris a la fréquence centrale
de la bande utile

Figure 11-19 : Modéle polyspectral.

Afin de déterminer les éléments de son modele, Silva présente une méthode utilisant
un banc de mesures temporelles. L’enveloppe du signal d’identification est générée
en bande de base puis modulée au format APK et ainsi translaté dans le domaine
RF. L’acquisition de 'enveloppe de sortie est assurée apres démodulation par un

MTA (Microwave Transient Analyser).
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Chapitre Il : Les modeéles comportementaux d’amplificateurs de puissance.

Le premier filtre représenté dans la figure II-19 H_, (f) est déterminé en considérant

le comportement du dispositif linéarisé autour de son point de fonctionnement
nominal non linéaire. Pour cela il utilise une porteuse de fort niveau de puissance et

il effectue des mesures petit signal variant en fréquence grace a un VNA. Les filtres
optimaux entre la sortie petit signal W (t) et la sortie mesurée ?(t) sont obtenus par

les expressions :

N N L

avec H, (f) = ;‘,’V"\; ((?), C(f)= SWV () H, (f).

Les relations donnant les valeurs des quantités S (f), Sy, (f) (densités spectrales)

sont :

SV__W_V () Sy (f) , Sys (f) =S (f)-[1 -y (f)] (11-30)

Sy (F)
WW (f)'S\‘/\‘/ (f) (11-31)

v (f)=3

C’est donc en manipulant les densité spectrales entre les variables présentes aux
différents nceuds de son modele que Silva détermine les fonctions de transfert de

chaque branche.

Dans les expressions proposées, le caractere temps discret des données impose de se
fixer une longueur d’acquisition et un pas d’échantillonnage. LLe mod¢le présenté
dans [II-21] est testé sur un TOP a 40 GHz et sur un GaAs FET HPA a 40 GHz de
bande 4 GHz. Les résultats obtenus sont proches de ceux mesurés,
malheureusement les propriétés de versatilité de ce type de modéle ne sont pas

éprouvées.

86



Les modeéles a topologie localisée.

I1.3. Commentaires généraux.

Dans tous les modcles a effets de mémoire localisés, une premicre limite provient
du fait qu’ils supposent que les effets de mémoire a court terme ou mémoire dite
« Haute Fréquence » peuvent se représenter sous la forme dune topologie fixe

composée de non linéarités statiques et de filtres linéaires.

Certaines topologies ayant été pensées pour des TOP s’adaptent mal au cas des
SSPA notamment pour des classes de fonctionnement type AB ou B. On peut
penser que les coefficients obtenus par optimisation sont tres sensibles aux types de
sighaux utilisés pour l'extraction du mode¢le (signaux CW la majorité du temps ou
sighaux modulés proches de ceux visés par Papplication du systeme [II-21]). Ces
modeles sont appropriés a la représentation des effets de mémoire a court terme
dont les constantes de temps sont inférieures ou de 'ordre de Iinverse de la bande
passante de 'amplificateur. Dans le cas d’un amplificateur a I’état solide faiblement
non linéaire (fonctionnement en classe A) n’ayant pas trop d’effets a dynamique
lente, ils doivent permettre de décrire les distorsions du signal de sortie dues aux
ondulations de gain et de temps de groupe. Ils peuvent bien s’appliquer dans le cas
de systemes utilisant des signaux d’enveloppe constante. Cependant dans le cas des
SSPA au comportement non linéaire marqué (fonctionnement en classe AB-B)
traitant des signaux a enveloppe variable qui stimulent par intermodulation les effets
a dynamique lente (mémoire long terme ou dite mémoire BF) ou qui incluent des
topologies complexes avec controle de gain, par exemple, ce type de modéle est

nettement mis en défaut.

Notons enfin pour faire un lien avec la partie I précédente, les potentialités de base
d’une description utilisant le principe d’association de filtres linéaires et non
linéarités statiques. Considérons a titre d’exemple un filtre linéaire ayant une

fonction de transfert équivalent passe bas H(Q) polynomiale avec Q=o0-w,

(o, fréquence centrale).

=<t

H(Q)—ﬁ:A+B.Q+C.QZ

%@
(Q) =H,(Q).X(Q)=AX(Q)+BQX(Q)+CO*X(Q)

=&

(I1-32)

=<
I
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Chapitre Il : Les modeéles comportementaux d’amplificateurs de puissance.

Par transformée de Fourier inverse, on obtient :

dX(t) c d2X(t)
dt Codt2 (II-33)

F\(t) est la réponse impulsionnelle équivalent passe bas.

Y (t)=h(t)* X(t)= AX(t)+B.

oX(t)

Une écriture discrétisée est possible : - .()~((t)—)~((t—Ar)) (méthode

s
At
d’Euler). On a bien une solution d’une forme analogue a :

Y(t) = g(X(t), X(t - A7), X(t - 2A1),..., X(t - qAv)) (I1-34)

Mais g est ici une application linéaire a mémoire. Elle produit de la distorsion
linéaire sur 'enveloppe des sighaux. La non linéarité est ajoutée par le biais de la
fonction statique fy, ()~((t)) placée avant ou apres le filtre.

Ce type de structure est donc bien une solution particuliere de la forme générale

recherchée exprimée sous forme explicite :

Y(t)=F, (X(t), X(t = At), X(t = 2A1),..., X(t - th))

(11-35)

C’est justement parce qu’il s’agit d’une forme particulicre de la solution générale que
les modeles a topologie localisée se révelent tres efficaces sur la classe des signaux
d’identification mais que leurs propriétés de versatilité sont généralement tres
faibles. Ils ne peuvent donc pas étre utilisés au niveau hiérarchique systeme pour
obtenir finement des spécifications qui impliquent l'utilisation de différentes classes

d’applications.
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lll. Les modéles a topologie distribuée.

Les modeles précédents sont tous basés sur des topologies semi-empiriques dans
lesquelles les effets de mémoire représentés par des filtres sont clairement séparés
des non linéarités statiques. Or les effets de mémoire non linéaires au sein des
dispositifs actifs micro-ondes sont des phénomenes tres compliqués. Il existe des
interactions trés complexes entre les non linéarités des cellules actives et les circuits
linéaires que sont les cellules d’adaptation HF et les circuits BF de polarisation. Il est
donc intéressant de s’appuyer sur des bases plus mathématiques ou n’est
présupposée aucune topologie particuliere, dans 'objectif d’obtenir des modeles
plus généraux, capables de décrire les effets de mémoire a court et long termes.

Nous allons dans cette partie présenter ce type de modeles que nous appellerons
modeles a mémoire distribuée puis les décliner selon différents modeles les plus

récemment publiés.

l1l.1. La modélisation par séries de Volterra classiques.

11.1.1. Rappel du formalisme.

La théorie des systemes linéaires, démontre que la réponse y(t) d’un systeme
linéaire a une excitation quelconque x(r) est parfaitement connue si on a identifié

sa réponse impulsionnelle h(t) :

y(t) = [ h(x)x(t-<).dr=h(t) @ x(1
= (11-36)

Cette opération de convolution est valable pour tout systeme linéaire.
Malheureusement un tel principe n’est plus applicable lorsque 'on travaille avec des
dispositifs non linéaires dont la réponse dépend du niveau de I'excitation.

Les travaux réalisés sur les développements en série de puissance ont conduit le
mathématicien V.Volterra [II-22] a développer un formalisme de série déja décrit
graphiquement dans la partie I de ce chapitre. Ce formalisme des séries de Volterra a
été ensuite adopté et adapté par de nombreux physiciens et électroniciens a diverses
applications [11-23][11-24][1I-25][11-26][1I-27][II-28][1I-29]. Il demeure une base
mathématique rigoureuse pour la problématique d’identification des systemes

dynamiques non linéaires.
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I1 présente I'avantage pour I’électronicien de bien garder en téte I'aspect convolution
(intégration sur une durée définie du signal passé).

Compte tenu de la forme générale d’algorithme de calcul numérique associée a tout
modele, une représentation en temps discret est adéquate. Nous noterons

X, = X(t—kAt). Ainsi, pour une implémentation en CAO, la forme générale

discrétisée de 'équation (II-32) devient :

y(t)=) x, .a
2 %A (11.37)
a, = Ath(k.At).
En considérant I’hypothése de mémoire finie, on a h(k.At)=0 pour k=K (KAt est

la durée de mémoire du dispositif), de telle sorte que I'expression précédente peut

s’écrire :

K
y(t):éxk.ak =F (Xg: Xq,+, X ) (11-38)

F est une application linéaire. La réponse a un instant t dépend linéairement du
vecteur d’excitations (X,,X;,--+,X,) définissant la durée de mémoire du dispositif
T, =K.At. Dans le cas d’'un systeme non linéaire, y(t) peut s’écrire de la méme
maniere, a la différence que F n’est plus une application linéaire. Il est alors possible
de développer en série de puissance la fonction F a modéliser grice a une
décomposition en série de Taylor a K +1 variables, comme déja indiqué dans la
partie L.

K K K K K K
Y= 2 X8 + D 2 B X Xia +F D, D D Byain X Kz X (11-39)

k1=0 k1=0 k2=0 k1=0 k2=0 kn=0

On peut interpréter le terme @, ,, comme une réponse impulsionnelle non

linéaire d’ordre n dépendant des instants 1, =k,.At, ..., 1, =k, .Atsoit

Az kn =N, (11,-",17 ) .
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Si on fait tendre At vers 0, on obtient la forme intégrale (II-36) décrivant les

systemes a temps continu :

yn(t)—TT jh (T3 751, ) X(t—1) X(t—1,). .- x(t =1, ) dr,.dr,. - dr,
(I1-40)

V(=3 y,(0)

h, représente le noyau d’ordre 7 de la série de Volterra exprimé dans le domaine
temporel et y(t) la réponse d’ordre n. La série de Volterra classique prolonge la
notion de produit de convolution aux dispositifs non linéaires et introduit la notion
de réponse impulsionnelle non linéaire. Les noyaux h, représentent des invariants du
systeme. Leur connaissance assure donc celle de la réponse a tout type d’excitation.

Les noyaux de Volterra possedent leurs équivalents dans le domaine des

fréquences :

q1’ . qn J' J'h Tpee, T exp{ j2n(fq1.r1 o rn)}.dr1...drn (11-41)

I1 font apparaitre la réponse d’un systeme NL sous la forme de la sommation d’un
terme linéaire puis quadratique, cubique, etc.

h, (t,)
[H, (f)]

X(t) | h, (":1"52)

me)] [0

h, (1:1,172,13)

I:Hs (fvfz’fs ):I

h, (1:1,12:,1:3,,1: )

" H, (Fu e fn ) ]

Figure 11-20 : Topologie générale du modele de 1 olterra classigue.
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[11.1.2. Le modele proposé par Zhu.

Zhu propose dans [II-30] une nouvelle méthode d’implémentation du modele de
Volterra classique en temps discret appliquée directement sur les enveloppes
complexes aux acces du dispositif considéré. Pour cela, Zhu s’appuie sur des
structures de matrices héritées de I'algebre des V-Vectors initiée dans le monde des
radio-fréquences par A.Carini, E.Mumolo et G.L. Sicuranza [II-31]. Considérons

Iexpression en temps discret du modele de Volterra classique :

Y(t)= h1 ~i)

m1-1m2-1m3-1 _ . el _
+ hy (iy1,15 ) X(n —i;).X(n—=1i,).X" (n—i,)
i1=0 i2=0 i3=0

2
3
3
w
3
.J>
3
U'I

(11-42)

Dans cette expression h (1, o ,'n) représente le noyau de Volterra d’ordre n avec
m.la mémoire de la non linéarité d’ordre n. Nous noterons que dans cette
formulation, Zhu ne considere que les noyaux d’ordres impairs, les noyaux pairs
n’ayant pas d’effet sur les systemes de type passe bande comme les amplificateurs de
puissance a modéliser. Les termes de ce modele sont donc linéaires par rapport a
chaque noyau. 1l existe de nombreux algorithmes adaptatifs pouvant alors servir a la
détermination de chaque noyau de la méme manicre que pour les filtres numériques
linéaires. Néanmoins dans le cas du modcle de Volterra classique, les vecteurs
d’entrée doivent étre redéfinis de fagon appropriée pour permettre de conserver les
proprié¢tés d’invariance temporelle des systemes. Dans ce contexte I'utilisation de
technique adaptative classique conduirait a des complexités de structure
mathématique menant a des temps de calcul rapidement prohibitifs.

Afin de remédier a cela I'algebre des V-Vectors introduit une structure de matrices
non rectangulaire conservant les propriétés d’invariance temporelle et permettant
d’éviter des permutations complexes d’échantillons. A titre d’exemple, nous
présentons dans la figure I11-43 le V-vector d’ordre 3 avec 3 échantillons de mémoire

correspondant aux vecteurs d’entrée.
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X(n) X(n-1) X(n-2)
X(n) X (n)  [X(n-1) X (n-1)  [X(n-2) X (n-2)
X(n) X(n-1) X(n-1) X (n-2)

X (n) [X(n-1)  [X(n-2) X (n-1)

(11-43)
Dans le cas linéaire pour passer du vecteur d’entrée défini a l'instant n a linstant
n+1, nous avons a éliminer le dernier élément du vecteur et a ajouter la nouvelle
entrée a linstant n. Ceci constitue le processus de calcul de tout filtre linéaire a
mémoire. Cette propriété n’est plus vraie pour un modele de Volterra classique car il
résulte de produits d’échantillons d’entrée pris a différents instants. Avec la structure
des V-vectors la premiere colonne de gauche est formée d’éléments qui sont ajoutés
pour la transition de linstant n-1 a linstant n, la dernicre est, elle, constituée
d’éléments qui seront ¢liminés de la transition de n a n+1. Tout se passe alors
comme dans le cas linéaire sans que des permutations complexes ne soient
nécessaires. On peut alors définir la V-matrice correspondant aux noyaux de

Volterra recherchés ainsi :

(11-44)
Les différentes structures de matrices présentées conduisent alors a la topologie du
modele de Zhu formée d’une association en parallele de filtres FIR traitant des sous-

vecteurs de petite taille du V-vector d’entrée présentés dans ’équation (II-39).
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X(n) = |X(n)).exp (jd5(n)
o« FIR
Filtre linéaire
X)X (n)
> FIR
Filtre linéaire
X" X (n-1)
- FIR
Filtre linéaire
|
|
[
%) X (n-1X (n-2)

— FIR

Yo (t)

Filtre linéaire

Figure 11-21 : Topologie du modele présenté par Zhn.

Afin de déterminer le FIR de chaque branche et donc les noyaux de Volterra
correspondant, Zhu utilise un algorithme récursif des moindres carrés (RLS).

En considérant la forme matricielle conduisant au vecteur de sortie, on peut écrire :

Lo e
Y(n)=WHX, (11.45)

Y (n) représente la sortie correspondant a instantn.At (At : pas d'échantillonnage).
W, et X, sont les noyaux de Volterra et le V-vector d’entrée correspondant.

Zhu présente une extraction en mesures de ce modele. Pour cela il utilise un banc de

mesures d’enveloppe temporelle, associé¢ a un algorithme RLS.

Générateur de Yo Analyseur de

signaux V . signal vectoriel
»

Algorithn;fé\de filtrage
adaptatif

NP

any

— Modele de Volterra

Traitement numérique

Figure 11-22 : Méthode d’exctraction par mesures temporelles.
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L algorithme RLS utilisé a pour but de sélectionner les coefficients W (n) de maniére
n 2

a ce que la fonction J(n)=) A" (YO (k) —WH (n)f((k)) soit minimisée a chaque
k=1

instant (nest le nombre de FIR, ) est une constante qui contrdle la convergence du

filtre adaptatif). Dans la méthode proposée par Zhu, il détermine la sortie de

I'ensemble de son modele et la soustrait a la sortie mesurée du dispositif a chaque

instant de mani¢re a déterminer les coefficients de chaque FIR d’abord

indépendamment puis simultanément.

Le mode¢le présenté dans [II-30] a été identifié en utilisant comme signal d’extraction
un 3GPP W-CDMA de débit 3.84 MHz et un facteur de créte de 6 dB. Les résultats
obtenus sont excellents en termes de forme d’onde et de distorsion spectrale. Mais
aucun résultat n’est présenté pour des applications différentes de celle ayant servi a
I'identification du modele. Les propriétés de généralisation de ce type de modcle

restent a vérifier.
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[11.1.3. Le modele proposeé par Ku.

Ku propose un modele qui représente une troncature du modele de Volterra
classique. En considérant que I'identification et I'implémentation d’un nombre élevé
de noyaux restent tres difficiles, il propose un modele basé sur lutilisation de
fonctions polynomiales a mémoire sous la forme de filtres numériques. Dans
Papproche suivie par Ku [II-32][II-33], 'objectif est de modéliser les effets de
mémoire d’enveloppe observés lorsque Pamplificateur est excité par un signal
biporteuse défini aux fréquences F,et F, et d’écart Q=F, —F, centrées autour d’une

porteuse F; (au centre de la bande d’intérét).

La méthodologie de détermination du modele de Ku suit une approche graduelle ou

la premicre étape est de considérer une description statique du dispositif par série de
puissance. Si on note Y(t ‘Y ‘ e et X(t)= ‘X(t)‘ & respectivement les

enveloppes complexes de sortie et d’entrée du dispositif, on a alors la relation

sulvante :

Y (8) = 0, X (1) + ¢, X (B X () + 5. [X (O X (1) + 0. X (1)] X(0)+ - (11.46)
Dans des systemes de type passe bande comme les amplificateurs a modéliser, seuls
les termes de puissance n impaires (n=2k—-1avec k=1,2,3....) retomberont dans la

bande utile de I'amplificateur, les puissances impaires étant elles filtrées. En

considérant Pexpression analytique d’un signal biporteuse défini aux fréquence F, et
F, telles que (F, -F,=Q/n), on a X(t)= A.[e‘jQt + e”m] =2.A.cos(Qt). La sortie du
modcle statique est alors :

2k —1
() ;szzm K ‘X(t)‘ -X(t)(11_47)

V()= X X" X(0) 1145

2k -1

avec ay, 4 = ﬂ.02k71 .

Cette description purement statique ne peut représenter la mémoire dun
amplificateur, Ku propose alors deux méthodes différentes pour introduire de la
mémoire a son modele par l'intermédiaire des coefficients a,, ,. Dans [1I-32], il

propose une structure basée sur une association parallele de modeles de Wiener

dérivée des travaux de Schetzen [II-34] et utilisant des procédures d’optimisation.
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Dans des travaux plus récents [I1I-33] une méthode d’identification d’'un mod¢le de
Volterra classique tronqué est utilisée. Pour cela en reconsidérant 'équation (I1-48),
il adopte une écriture en temps discret et utilise une structure FIR polynomiale
d’ordre 2.n—1 avec une mémoire de QQ échantillons.

Ainsi la sortie de son modele a une excitation biporteuse ayant une amplitude A, sur
chacune des deux composantes spectrales espacées de 2.Q s’écrit comme suit :

YOA.Q)=D iakq\ X(1-r(a).A. Q)" X(1-r(a).A.Q)
KL (I1-49)
?(I,Ai,Q) = ?(t =1t,,A,Q) et )~((I,Ai,Q) = 5((t =1t,,A,Q) représentent les valeurs des

échantillons de la sortie et de Tentrée a linstant t=It, (ts est le pas

s
d’échantillonnage). n représente 'ordre maximal des composantes fréquentielles
introduites par une non linéarité polynomiale d’ordre impaire (2n-1) retombant
dans la bande utile de 'amplificateur. Afin de réaliser le calcul de la sortie a I'instant
t, le modele doit connaitre la valeur de QQ échantillons stockés sur les N précédents
Iinstant de calcul. Le mod¢le polynomial a mémoire utilisé possede la particularité
de «pondérer» les échantillons en mémoire par la relation r(q)=floor(Ng/Q).
Dans un polynéme a mémoire classique on a r(q)=q alors qu’ici on ne conserve
que la valeur enti¢re inférieure de la quantit¢é N.q/Q, ce qui implique que l'on
remonte beaucoup plus loin dans la mémoire du systeme.

N représente la mémoire « pondérée» du systeme et QQ représente alors la mémoire

« effective » comme I'illustre la figure suivante.

g=10 pors -

R@=100] " |R(g)=30]| [g=2
x(t) R(g)=20/ —
A 9= q=0
S [ R@@)=10]| &\

4
oOO
o
© 80000000, |

[ ]
Mémoire pondérée de 100 échantillons
Mémoire éffective de 10 échantillons

Temps

Figure II-23 : Principe de la mémoire pondérée utilisée par Ku.
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Afin d’obtenir les coefficients complexes a mémoires ou encore les noyaux de
Volterra, une identification a I'aide de sighaux biporteuse est réalisée. Pour ce faire

Ku fait varier 'amplitude de chaque raie (A, ,i=1....P) ainsi que Iécart entre chaque

fréquence (Z.Qj =2mn.(F, —F,;), j=1 S) , une représentation matricielle peut alors étre

utilisée :
Y =Ha (I1-50)

ou:
[Y(ALQ) ] H(A,Q,) ]
Y(AsQ H(A:.Q,)
Y (A, Q,) H(A,.Q,)

Y= H=

Y(A:Q,) H(A:.Q,)
Y(AP‘,QS) H(AP;QS)

. a 1 (11-51)

Les composantes de chaque colonne sont définies par différents vecteurs dont la
taille dépendant du nombre de puissance A, du nombre d’espacement Q,, ainsi que
de la taille des mémoires pondérée (N) et effective (Q) :

H(A, Q)=

hio (F(Q) + 1A, Q) Ny (r(Q)+1A,Q,) ... b (r(Q) + 1A, Q) ... hg (r(Q) +1A,Q))... hg (r(Q)+1A,Q))
hio (r(Q)+2.A,2) hyy (r(Q)+2A,Q)) .. hg (r(Q)+2A,Q)) .. hig (r(Q) +2A,Q))... ho (r(Q) +2A,2))
hio (r(Q)+2.A,2) hyy (r(Q)+NAQ) oo By (r(Q)+N.ALQ)) . hig (r(Q)+NALQ) ). o (r(Q) +NA, Q) (11-52)

avec
h (LA.Q) = X(1-r(a), A, ). X(1-r(q),A,Q,
Hest donc un vecteur de dimension Np.s x (n (Q+ 1))

Y(r(Q+1A,9)
Y(r(Q)+2A,9)

Y(r(Q)+NA,Q) (I1-54)

Y est donc un vecteur de dimension Np.sx(1).
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Il est alors possible de déterminer les coefficients a par a=Pseudoinverse(H).Y, ils

peuvent étre écrits sous une forme vectorielle :

.
a=[a,) Ay ... 3y - Qg - Apg | (11.55)

a est alors un vecteur de dimension n(Q+1)x(1). Une représentation du modele de

Ku est donc la suivante :

X(l) =

X(1)-exp (i; (1) Y ()

X(1=r ()" X(1-r(0))—(1)

y
Q
=
a
e
|
-
—
—
e
S~—"
N
P
=~
L
=
Xt
=
|
—
—
—
N
N—

k=1 e

X(1-r@) " X(1-r(2)—(D)

=
1l
-

kZ:akz.)~((I—r(Q))Z(H).)N((I—r(Q)- e

Figure I1-24 : Modele polynomial a mémoire de Ku.

Ce modcle a été extrait a partir de mesures de signaux biporteuse dont la puissance
et Pespacement fréquentiel varient sur une bande de 5 MHz. Il a été alors obtenu
une structure FIR polynomiale d’ordre 17 (ordre impair seulement) possédant une

mémoire de 100 échantillons.

Les résultats présentés par les auteurs sont performants concernant la prédiction des
niveaux d’IMs et d’IMs mais aucun résultat n’est pour I'instant publié concernant la
prédiction de distorsion dans des cas de modulation plus complexes n’appartenant

pas a la méme famille de signaux..
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l1l.2. La modélisation par séries de Volterra dynamiques.

111.2.1. Rappel du formalisme.

Dans ce cas, le développement en séries de Taylor d’une fonction linéaire a n

variables ne se situe plus autour du point d’origine[0,0,0,...] donc un point fixe mais
autour d’un point plus judicieux [x(t)),x(t;). x(t,),...]. En conséquence, le
développement s’applique a des déplacements du signal AX, =x(t, —k.At)—x(t,)

comme rappelé dans la figure ci-dessous.

T

Puré de mémoire,
X (t) Kar |

»

I
I
I
| >
I
t

Temps

Figure 11-25 : Illustration des variables utilisées lors du développement mathématique.
Si on considére un instant t, présent et une valeur du signal d’entrée x(t,)=Xx,
correspondant, on a sur une longueur de mémoire KAt, le vecteur
[X(to),x(tO —At),., X (g —kAr)]. Le développement en séries de Taylor autour du
vecteur [X(to),x(to),...,x(to)} conduit 2 une série de Volterra dite 2 noyaux
dynamiques écrite sous forme discrétisée.

K K K
Y(t) =F(XgrosXo )+ D 8 (Xo ) AX + D7 D" @y, (Xo)AX, AX, + ..
k=0 ki=0k,=0 (11-56)

Avec AX, =x(t-kAt)-x(t)et X, = x(t,) variable dans le temps.
f(Xgs- X, ) représente  la fonction de description statique du systéme. Les
coefficients a,,a, ,...,8, dépendent des dérivées partielles de la fonctionnelle F
prises autour d’un point X, variable dans le temps donc ils ne sont plus des

invariants du systeme.
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La forme intégrale en temps continu est obtenue pour At — 0 , soit :
n

y(t)=f(Xp,-.n X ) + ---mhn X(t), 7,75, 1, X(t—1,)—x(t))dr,
) £ T st

h, (X(t),7;,7,,--1,) représente alors le noyau dynamique d’ordre 7 .

L’expression de la série de Volterra modifiée permet d’étendre les capacités de
modélisation au comportement trés non linéaire des dispositifs a une mémoire
courte avec peu de termes. Néanmoins, U'extraction d’un nombre important de
noyaux reste nécessaire si 'on souhaite modéliser I’ensemble des effets de mémoire
non linéaires incluant ceux a long terme. L’extréme difficulté d’envisager I'extraction

des ordres supérieurs conduit a réaliser une troncature au premier ordre.

11.2.2. Modéle de Volterra dynamique tronqué appliqué aux signaux réels.

Si on reconsidere Pexpression (II-57) tronquée au premier ordre. Etant donné que

les effets de mémoire sont toujours relatifs a la dynamique du signal d’excitation.
] y q g

n
Cette troncature suppose que les termes H(x(t—rn)—x(t)) deviennent alors
i=1

négligeables pour n 1, on peut donc écrire :

T

V()= (x(1))+ [ A(x (1), ) (x(t=7) = x(1)) e
: (I1-58)

C’est d’autant plus vrai que le signal varie peu pendant la durée de mémoire comme

illustré sous forme discrétisée ci-dessous :

h(xo,kAr)
@A
X (t) kAT pyre giunr'\timoire Frné}znoire ( Xo» Xiyeres X )
* T, =KAq| =Zh(xo,km:).(x(t—kAT)—XO).Ar
I k=0
« I
K ® 9 |
x i y(t)
Xo T~ — — — = T T T
I
| Fstatique = fslat (XO’ < Xg )‘
I
i >
{, Temps

Figure 11-26 : Illustration de la formulation du modéle de 1V olterra dynamique tronqué an 17 ordre.
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La série de Volterra a noyaux dynamiques tronquée au premier ordre constitue en
fait application d’une opération de convolution linéaire autour d’un niveau donné.
Le résultat de 'opération de convolution dépend d’une réponse impulsionnelle dont
la forme et la durée sont paramétrées par le niveau du signal a l'instant considéré.
Globalement, ce modele de Volterra peut étre vu comme un filtre linéaire paramétré

en niveau. Il varie au fur et a mesure avec le trajet suivi par le signal X(t). Le
principe de linéarisation autour d’un point x(t) donné est donc parfaitement

adéquat a la description d’un dispositif possédant une mémoire courte devant les

variations du signal. Cette formulation suggere P'architecture de modele suivante.

Réponse statique

x(t)

Filtre linéaire variable
paramétré en niveau

Figure 11-27 : Topologie du modele de Volterra dynamique trongué an 1" ordre.

L’expression modele de Volterra a noyaux dynamiques sur des signaux réels ont fait
I'objet de travaux menés par Asdente [I1-24]. Filicori [I1-25] et Chehadé [II-12] 'ont
utilisée pour des applications orientées vers la modélisation de composant. Ce
modele de Volterra permet d’¢élaborer des modeles avec effets de mémoire types
picge et thermique sans avoir a associer une topologie électrique. Cependant dans
une préoccupation de modélisation systeme il est intéressant d’adapter ce

formalisme aux enveloppes complexes de modulation des porteuses micro-ondes.
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I11.2.3. Modéle de Volterra dynamique tronqué appliqué aux signaux d'enveloppe.

Dans une hypothése de modéles comportementaux de type passe bande, il convient
de travailler avec le formalisme d’enveloppe complexe. Les enveloppes sont notées
respectivement X(t) et Y(t)pour les signaux d’entrée et de sortie du dispositif. Les
fonctions de modélisation a décrire deviennent des fonctions équivalentes passe bas

avec deux vecteurs )ﬁ((to,....,tO —KAT)et )ﬁ(*(to,....,t0 —KAt). Ce pourrait étre de la
méme facon ﬂ%e[f((to,....,to —KAT):I et Sm[f((to,....,to —KA‘C):I (les  signaux

d’enveloppe communément connus sous le nom de signaux I et Q de modulations).
Ainsi il y a deux variables indépendantes. LLe nombre de dérivées partielles du
développement en séries de Taylor est doublé. En se limitant au premier ordre, on a

sous forme discrétisée :

: oo W (X)L weR (X
Y(t) - FN'— (Xo’ XO) " K1=0 an1 XX .AXM ' k22=0 5X*k2 Xo. X5 .Asz
% 0% (I1-59)

et donc sous forme intégrale en temps continu :

Y(t)= Y., (5<(t),5<*(t)) + [, (X(t),i(*(t),r).(k(t) ~ X(t- r)).dr
+ Ry (X(0),X (0),2).(X () X (t-1))dc A1-60)
Yoo ()N((t),)N(*(t)) représente la caractéristique quasi-statique du dispositif, c’est-a-dire
la réponse a une enveloppe DC donc autrement dit a une porteuse CW non
modulée. h1()~((t),)~(*(t),t—r) et h, ()~((t),)~(*(t),t—r) représentent deux noyaux d’ordre
1 rendant compte des effets de mémoire. Ce sont deux filtres non linéaires

paramétrés en niveaux issus des dérivées partielles prises en un point variable. Ce ne

sont plus des invariants.
Si on réalise la transformée de Fourier en fonction de t des fonctions h, et h,, on

aboutit a une premicre expression des noyaux sous une forme tempo-fréquentielle :

+00

(X().X ().7) | = [ Ay (X(1). X" (1).7) €7de
AL (X(1),% (1),9) = TF[ R, (X(0), X (t),)] = |

Ay (X (1).X" (1).2) = TF[ h

—_

o  (I-61)
X(1), X" (),7).e7 dr

—
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Chapitre Il : Les modeéles comportementaux d’amplificateurs de puissance.

En considérant que la réponse du modele a Q=0 correspond a la partie quasi-
statique du modele, on a alors ’équation finale des noyaux tempo-fréquentiels du

mode¢le de Volterra dynamique :

H, (X (1), X" (t) Q)=H (5<(t) X' (t) Q)-H, (X(1),X (1).0)
H A

AL (X(0. % (1).0) =R (X(). X (9).0) - A, (X(1).% (1).0) 62
Ainsi, si I'on note ~0(~( ), X" (t )) la partie statique de I'amplificateur, ’équation

générale du modele de Volterra modifié est :
Y(t)=H, ( ‘X(t)‘).f((t) + iT& ( X(t).X(1),Q).X () ".dO
2n Y,
o (163)
+—n_J;H2( X(),X'(1),-Q) X (). .dO
En considérant les propriétés des systemes invariants dans le temps une écriture
simplifiée ne manipulant que le module du signal d’entrée en parametre est possible.

Cette équation est présentée ci-dessous :

+00

Y(t) = ( \X(t)\) +% [ H1( \X(t)\,g).k(g).eiﬂt.dg
a (11-64)

+—jH (X)) "™ X (Q).e " do

La structure du modele peut alors étre mise sous la forme d’une non linéarité

statique avec deux filtres linéaires paramétrés par le niveau du signal d’entrée ‘S((t)‘ .

Cecti a fait 'objet des travaux de these de N. Le Gallou [1I-35][11-36][11-37].

y

Py ([ (1))
f
A, (|X(1)].2) Y YY)
f
A, (|X(1)].©

T
Figure I1-28 : Modele de V'olterra a noyaux dynamiques.

Xt
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La troncature de la série de Volterra au premier ordre définit un systeme linéaire

parameétre.
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Les modeéles a topologie distribuée.

Dans I'hypothese de validité de cette troncature, le systeme est alors identifiable en

appliquant un signal de faible amplitude autour d’un signal de pompe. Le noyau

statique H, (‘5(('[)‘) correspond a la réponse du circuit a une excitation par une

orteuse non modulée du e x(t)=Re{X,.e"'!. On Pobtient par les courbes
P typ 0 P

AM/AM et AM/PM cotrespondant a la fréquence de pompe. Les noyaux

dynamiques H,et H, représentent respectivement les fonctions de transfert

oY~ al:|o (XO’XS) ot oY al:|o (XO’XB)
X X, X X,

représentées symboliquement par la figure

I1-29.

oY~ al:|0 (XO’X;)
X oX,

H, (X, X;,Q) =

" YT

0, —Q w, 0, +Q

H1(X0’X8’Q)=88YX B o(axo 0)
0

Figure 11-29 : Principe d'identification des deus noyaus: du modéle.

L’extraction de manicre analytique se fait avec un signal d’entrée a faible taux de

modulation d’amplitude x(t)= iRe{XO.ej'“’O't +8X.ej'(‘“°+g)'t} ou 8X=<<X,, et avec une

modulation de phase sinusoidale. Pour des signaux différents de type biporteuse,
I’hypothése de faible taux de modulation d’amplitude n’est plus vraie. Une

extraction par optimisation doit étre envisagée.

L’identification de ce type de modele est réalisable de facon simple en simulation en
équilibrage harmonique, mais, son extraction via des mesures reste délicate. Il faut
connaitre les relations de phase entre raies spectrales de fréquences différentes. Cela
requiert un principe de caractérisation temporelle calibrée en amplitude et en phase

absolue.
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Chapitre Il : Les modeéles comportementaux d’amplificateurs de puissance.

Il faut avoir recours, soit a P'analyseur de type « LSNA » (Large Signal Network
Analyser)[1I-38] avec ses limites en mesures calibrées pour des largeurs de bande
importantes, soit a des bancs de mesure temporelles d’enveloppes en bande de base
avec des limitations du compromis (vitesse de modulation/dynamique de mesure).
Le modele ainsi formulé permet une bonne approximation des performances des
dispositifs a mémoire courte méme lorsque ceux-ci présentent des phénomenes tres

non linéaires.

11.2.4. Le modele a « réponse impulsionnelle non linéaire ».

Pour améliorer la faculté de prise en compte des phénomenes de mémoire longue
stimulés en présence de signaux a fort taux de modulation d’amplitude, on peut
effectuer un développement plus général de l'expression de base des séries de
Volterra dans laquelle les séries de puissance (polynomes) sont remplacées par des
séries de fonctions arbitraires. Cela a fait 'objet des travaux de these de A. Soury [11-

39] [11-40][11-41].

Y(to) =1 (Xgr.% ) + ifi(x(to —k,At) =%, )

* » f ty —KiAT) =X, ), (X (L —k,AT) =X,
SEn [k etk )]
+§§...§fk1k2...kn [(X(to —k1AT)—XO),...,(X(tO _knAT)—XO)]

K.At représente la durée de mémoire. Dans ce développement les fonctions f, , ne

sont plus obligatoirement des fonctions linéaires des déplacements du signal
contrairement a la série de Volterra a noyaux dynamiques décrite jusqu’a présent.
Ainsi de fagon intuitive, cette formulation semble étre mieux configurée pour
reproduire des effets non linéaires sur du long terme.

La formulation du mod¢le a réponse impulsionnelle non linéaire 2 mémoire longue
tout en utilisant une troncature du développement au premier ordre est :

K

Y(te) =F(Xgr %)+ 2 f (X (ty —K,AT) = X, )
0 (11-66)
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Les modeéles a topologie distribuée.

Si on pose x, =0 comme dans le cas des séries de Volterra classiques, on aboutit a :

Zf( t —kA‘E)

(11-67)
En normalisant par le pas d’échantillonnage At, et en passant en temps continu

(At — 0), on obtient alors :

y(t,)= ii 'fi(X(tO —k1A’C)) .Arziyﬁ(x(t—r) , r) .dt

ko AT

(11-68)

En faisant apparaitre la notion de réponse impulsionnelle et en considérant des

sighaux a temps discret, on obtient la formulation :

K
ty)= Zh(xk,kAr).XkAt

k=0

(11-69)
avec X, = X(t, —kAt).

On peut la aussi faire apparaitre la somme des parties statique et dynamique :

K
Y (to) = fum (Xor Xgs-e0) + g(;h (%, kAT).X, AT (11-70)

Le principe de la réponse impulsionnelle non linéaire est présentée sur la figure

!1 e
Ay

suivante.

kAt
xkAr

4 kA(T_ i Xo,KAT)
kv
‘ memolre X X """ X
S K.A‘tl ( )

= Zh (Xk, kAr).Xk.A'c
k=0

X O @
X2K ot ) y (to )
X, F————1 —_—
Fstatique = fstat (XO ..... X0 )‘
At ) >

~—

o Temps

Figure 11-30 : Ilustration du principe de convolution non linéaire.
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Chapitre Il : Les modeéles comportementaux d’amplificateurs de puissance.

Comme illustré sur la figure I11-30, avec la formulation de la réponse impulsionnelle
non linéaire, la réponse est calculée directement comme dans un systeme linéaire, a
la différence que les réponses aux impulsions (échantillons successifs de durée Ar)
ne suivent pas une loi linéaire par rapport a la hauteur et aux décalages temporels
entre chaque impulsion. Ainsi, le mode¢le a réponse impulsionnelle ne présupposant
aucune opération de linéarisation est mieux configuré pour capturer la mémoire
longue du dispositif a modéliser. ’expression précédente a été développée dans le
cas de signaux réels, on peut ensuite décrire ce formalisme en I'adaptant aux
enveloppes complexes (réponse impulsionnelle non linéaire d’enveloppe). Pour ce

faire écrivons :

® J.j.d(pé((r).dr
X (+)—| % log(t) 5 o o
X(t)=]X () - e =X (1) - e A7)
de telle sorte, qu’on puisse exprimer le signal réel ainsi :
~ j.‘ mo+d(p5<(r) .dt
x(t)=ne{[X(t) . e 5[ )
(I1-72)

L’amplitude et la pulsation instantanées du signal sont respectivement‘f((t)‘ et

do, (t
o, +%(). L’expression précédente appliquée aux formalismes des enveloppes

complexes conduit alors 2 lexpression de I'enveloppe du signal de sortie Y(t)
suivante :
m

?(t)zi‘%[ ‘X(t—r)‘ | do, (t)

dt

’ TJ -9 (11.73)
t-t

L’extraction de la réponse impulsionnelle est réalisée en excitant le dispositif par un

échelon d’Heaviside modulant une porteuse définie a o, +9Q,. Dans ce cas

do, (t . L os .
L() =Q est I’écart avec la fréquence dite de référence (fréquence centrale). Les

dt
variations de Qcouvriront la bande de fréquence utile de Pamplificateur pour
capturer les dispersions dues a la mémoire de porteuse.

Tm
?(xo:Qist) = J. F]{ XO,Q, T}.XO.U(t—’E).ejQ“_T)_ dt
0 (I1-74)
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Les modeéles a topologie distribuée.

En utilisant le fait que U(t—1)=0 pour t>t et que U(t—1)=1 pour t<t, on peut

réécrire la relation ainsi :

t

Y (X, 5 Qut) j X, € dr
0 (11-75)

La réponse impulsionnelle est alors déduite de la relation (II-71) en considérant la
dérivée par rapport au temps de 'enveloppe complexe de sortie comme indiqué ci-

dessous :

1 o{Y (X , t)e
X, ot

et

h(X, ., t)=

(11-76)

Un schéma de principe simplifi¢ appliqué aux cas d’enveloppes purement réelles est

présenté dans la figure suivante :

A 1

Figure II-31 : Principe d'identification de la réponse impulsionnelle non linéaire.

D’extension au cas d’enveloppes complexes décrit précédemment revient
simplement a traiter des signaux dont les parties réelles et imaginaires varient a la
fois en fonction du niveau X et de la pulsation Q de Pexcitation. Ceci définit alors
la réponse impulsionnelle manipulée comme une quantité complexe a deux
dimensions (partie réelle et imaginaire) et dépendantes de trois parametres réels

(Xp, 7). Dans les travaux [II-40][II-41] il est proposé une simplification de

Pexpression générale de la réponse impulsionnelle non linéaire. La formulation du

modele passe de trois variables (X,,,1) a deux vatiables (X, ).
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Chapitre Il : Les modeéles comportementaux d’amplificateurs de puissance.

Cette simplification est valable dans le cas de modulation a faible largeur de bande
dans lesquelles les effets prépondérant sur la réponse de 'amplificateur sont des
effets a long terme (la mémoire courte peut étre négligée). Cette formulation sera

utilisée et développée dans le chapitre I11.

L’identification de ce type de modéle est réalisable en simulation en transitoire
d’enveloppe, et son extraction via des mesures temporelles est réalisable comme cela
est présenté dans [II-40]. Le modele a réponse impulsionnelle non linéaire possede
la propriété de bien capturer les transitoires correspondant aux constantes de temps
longues responsables des effets de mémoire basse fréquence. Il permet de bien
retranscrire les performances des dispositifs pour des signaux de classes différentes
de ceux ayant été utilisés pour son extraction tant que les effets de mémoire a court

terme restent faibles.
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Les modeéles a topologie distribuée.

l1l.3. Le modele a topologie phénoménologique.

La mise au point de ce type de modcles repose sur I'identification de parametres
physiques influant directement sur la réponse du dispositif. Nous citerons parmi les
plus récents les travaux menés par T.Reveyrand ainsi que ceux de Asbeck et Draxler.

Dans ces travaux, extraction des modeles repose sur des bases de mesures.

[11.3.1. Le modele proposé par Asbeck et Draxler.

Asbeck [II-43] propose une nouvelle alternative au modéle proposé par Bosch [11-
42]. Bésch proposait un modele tenant compte de la dynamique de 'enveloppe du
signal. Son principe consiste 2 commander par une voie dynamique le point de
polarisation d’une voie purement statique représentée par des caractéristiques

AM/AM AM/PM paramétrées.

X(t) / — Y(t)

Détection

> FFT- _+ (FFT

Filtrage
Figure 11-32 : Principe du modele de Biisch.

Asbeck dans son modele utilise une variable Z(t) fonction de I'amplitude
instantanée de l'enveloppe complexe X(t). La topologie du modéle proposé par

Asbeck est la suivante :

= (| X))

-
v

2)

X(0) = X(t).-exp (10, () —e—f S(XOZ) L g0 =[%] 6 X0t
‘ exp (jd (1) + jo

2))

Figure 11-33 : Principe du modele d’Asbeck.
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Chapitre Il : Les modeéles comportementaux d’amplificateurs de puissance.

Dans [II-43], P.Asbeck capture linfluence d’un paramétre Z(t) comme, par

exemple, la température d’autoéchauffement sur le comportement de 'amplificateur
par des tests en CW de puissance variable. Il confére un caractére dynamique a
mémoire a ces variations grace a la connaissance du circuit thermique équivalent.
Les résultats publiés semblent cohérents en IM3 mais ne permettent pas de décrire
de fagon précise le comportement de I'amplificateur lorsque la fréquence
d’enveloppe tombe en dehors de la bande passante du circuit thermique. Dans ce
cas, le modcle redevient un modéle sans mémoire et les dispersions dites a constante
de temps courte ne sont pas intégrées. Ainsi ce modele souffre d’un manque de
généralité car il n’est exploitable que si des variables dynamiques externes impactant
directement le comportement du dispositif ont été localisées et lorsqu’on peut leur
affecter une topologie circuit. Une variante du modele proposé par Asbeck, a été
réalisée suivant la méme approche par P.Draxler [II-44]. Draxler propose

d’approximer les vatiations du gain complexe en fonction d’un parametre Z(t)sous

la forme d’une série de Taylor d’ordre 1 et donne a son modcle la forme analytique

suivante :

Y(t)=G, (\X(t)\).(1 +h,(H)® \X(t)\) A7)
avec ® : opérateur de convolution.
Dans cette écriture Draxler s’appuie sur le fait que pour Pamplificateur mesuré dans
[11-44] il n’a pas observé de variations de h, (t) en fonction du niveau de 'enveloppe
X(t). Ceci présuppose que Peffet de la mémoire d’enveloppe est linéaire puisqu’il a

la topologie suivante :

X(t) =|X(t)..exp (joy (1)) 5(x),2) Y(t)=|X(t).G >”<(t),z).
o(X().2) | exp(Jdy (t)+ o (X(t),2))
Az(t)
‘ > H, (03)
Filtre linéaire

Figure 11-34 : Modele de Draxier.
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Les modeéles a topologie distribuée.

Des travaux similaires avaient été menés par Y. Rolain [II-45] avec I'utilisation de
sighaux multiporteuse. En résumé, on peut reprocher a ce modele un manque de
généralité pour pouvoir s’appliquer a un grand nombre de dispositifs non linéaires a

mémoire.

11.3.2. Le modele a gain complexe dynamique.

Les amplificateurs de puissance sont considérés dans le cas général comme des
systemes a mémoire finie auxquels on peut donc associer une formulation explicite

entrée/sortie, déja présentée dans la partie I de ce chapitre :

ox(t) o°x(t) °x(t o"x (t
et 20, 20, )

Cette formulation appliquée a des sighaux réels est adoptée dans les travaux de

modélisation proposés par ].Wood et D.E Root [1I-46] basés sur les « Non Linear
Times Series ». L’idée clé de leurs travaux consiste a déterminer 'ordre maximale de
dérivées a considérer pour obtenir une bonne approximation de I'équation (II-78).

L’application de cette formulation a des systemes passe bande et la manipulation de
la notion d’enveloppes complexes entrainent alors I'expression suivante décrivant

des systemes a mémoire :

a0 SOES S

Si on considere cette formulation a 'ordre 0, on définit alors le gain complexe dit

quasi-statique ?(t):f ()~((t))~((t)) traduisant classiquement les caractéristiques

AM/AM AM/PM du dispositif .

L’approche envisagée par T.Reveyrand [II-47][II-48][1I-49] est de considérer
Pexpression précédente (11-79) tronquée au premier ordre comme une extension du
gain complexe.

Cette extension du gain complexe a donc comme objectif de décrire la relation :

. O o OX() AX (1)
(CRALTRITR ]
Le gain complexe dynamique est donc une fonction de quatre variables réelles et

peut aussi étre formulé a 'aide des variables indépendantes que sont le module et la

phase du signal d’entrée.
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Chapitre Il : Les modeéles comportementaux d’amplificateurs de puissance.

Si on pose X(t)=A(t).e"", la sortie du modéle peut alors s’exprimer comme suit :

Y(t)=fy (A(t),%(t)@(t)’ﬁ%(t)} (11-81)

En exprimant (II- 74) sous la forme d’un gain complexe, on obtient :

Y(t)=Gy (A(t)’ 6'2?) o(t), aq;it)}k(t) (I1-82)

En considérant les propriétés d’invariance dans le temps des systemes amplificateurs
de puissance, la caractéristique G, ( ) doit étre indépendante de la phase o(t).

Finalement la formulation du modele se simplifie et devient :

Y(t)= G(A (t)%ft)a%(t)] L X(t) (11-83)

La structure finale est donc maintenant représentée par la figure suivante, ou 'on

remarque que le gain complexe dynamique est une fonction de trois variables réelles.

o0(t)

ot

Figure 11-35 : Topologie du modele gain complexe dynamique.
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Les modeéles a topologie distribuée.

Le gain complexe s’exprime en fonction:

* du module de I'enveloppe d’entrée qui constitue le parametre de dépendance
purement statique du mode¢le.

" de la dérivée de la phase de Penveloppe par rapport au temps, c’est-a-dire la
fréquence instantanée. Il ne s’agit pas dun parametre aussi général que la
fréquence de Fourier mais il représente toute de méme un paramétrage
fréquentiel permettant 'analyse de phénomenes liés a des effets mémoires haute
tréquence.

* de la dérivée de Pamplitude de I'enveloppe en fonction du temps. Ce parametre
¢tant lié aux battements existants entre différentes porteuses composant un
signal modulé, il contient des informations relatives aux mémoires a court et
long terme. Il peut étre utile dans la retranscription de phénomenes thermiques
et/ou de battements BF présents dans les circuits de polarisation induisant des

modulations de point de polarisation synchrone de 'enveloppe de modulation.
L’identification de la fonction G(...) peut étre obtenue par simulation ou par mesure

sur banc d’enveloppe temporelle, en appliquant au dispositif un signal préalablement
choisi. Le signal d’extraction peut en pratique étre de n’importe quel type (d’un
signal CW a une modulation plus complexe de type W-CDMA ou QPSK) suivant
les conditions d’excitation souhaitées pour extraire ce mod¢le.

A titre d’exemple, nous présentons sur la figure I11-36 une illustration du domaine de
définition obtenu a I'aide d’un signal biporteuse dont I'espacement fréquentiel entre

les deux raies spectrales ainsi que sa position +/-F dans la bande d’analyse varient.

X(t)
T

! Wl f

Figure 11-36 : Illustration de la base d’apprentissage obtenne par biporteuse.
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Chapitre Il : Les modeéles comportementaux d’amplificateurs de puissance.

La base d’identification de la fonction G(...) est donc composée d’un nuage de

points dans un espace a trois dimensions. Afin de déterminer une forme analytique
de la fonction, i est nécessaire d’utiliser des outls d’interpolation
multidimensionnelle comme les splines ou les réseaux de neurones. Le modele
proposé dans [II-49] a été extrait en utilisant un réseau de neurones de type MLP

[11-5] développé 2 PIRCOM.

Si le signal de test est tres différent de celui utilisé pour lidentification, le modcle
souffre de la troncature au premier ordre servant a sa formulation et donne des
résultats erronés mais néanmoins plus proches de la réalité que le modele sans
mémoire. Ce type de modele est donc dédié a un type d’application spécifique et ne
possede pas réellement de propriété de généralité. Une application allant dans ce

sens est maintenant présentée.

Afin de prédire les performances d’un étage amplificateur HBT bande S 10 Watts
dans le cadre d’applications spatiales, il est possible d’extraire le modele gain
complexe dynamique a partir de données obtenues par simulation circuit.

Le signal d’identification utilisé est une excitation du type multiporteuse utilisée
pour le calcul du critere NPR. Le signal d’identification est composé de 10 000
porteuses possédant des phases aléatoires sur [0 —2n] réparties sur une bande de 20
MHz et stimulant 'amplificateur de fagon dynamique jusqu’a 10 dB de compression.

Un trou de 5% de bande été réalisé.

1 tirage de phase Rf IX(®)] Vmax = 37 Volts

f) aléatoire sur [0 -2x]

»
>

= 5‘,; Fréquence
9%

»

BW =20 MHz

<
<

Figure 11-37 : Description du signal d'identification.
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Le domaine de définition de la fonctionnelle recherchée est illustré dans la figure

suivante.

Figure 11-38 : Domaine de définition constituant la base d apprentissage .

Compte tenu de la présentation précédente de la structure du modele, une topologie
un peu différente a été adoptée en rajoutant une voie supplémentaire permettant de
prendre en compte les variations du courant de polarisation et donc de la
consommation lorsque 'amplificateur est excité par un signal multiporteuse.

La topologie du modele devient alors :

X(t) = A(t).e™V Distorsion

D’enveloppe

Distorsion de
g Idc(t) courant de
polarisation

A 4

Figure 11-39 : Gain complexe dynamique étendu pour la prédiction de la consommation.

Les vatiations des caractéristiques AM/AM AM/PM et du courant de polarisation

principale seront alors approximées par réseaux de neurones dont les sorties seront

alors Re[é(...)] et Im[é()} ainsi que Idc(...).
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50 3
30 ]
] 1
20 Module de Y (t) 1
10 g, - 0] =
Bk 1 Partie réelle de G(...)
18° g
L SR S S A e e e e
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Figure 1140 : Dispersions de gain en fonction du temps.

I est ensuite possible de tester ce modele pour la prédiction de la consommation
DC par I'intermédiaire du calcul du rendement en puissance ajoutée. On peut ainsi
comparer les résultats obtenus par le modele dynamique a ceux fournis par des
simulations circuit. Tracons pour référence les résultats déduits par projection
statique (identique a une AM/AM) du courant de polarisation obtenue grace a une

identification CW a la fréquence centrale ( 2,15 GHz).
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Figure 1141 : Rendement en puissance ajoutée pour un signal mnltiportense.
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Les modeéles a topologie distribuée.

On constate que le modele dynamique du courant de polarisation principale permet
de bien représenter le rendement en puissance ajoutée avec une différence de 1,6
point par rapport a une formulation statique a 3dB de compression de gain.

Une évaluation des capacités de prédiction du modele gain complexe dynamique
concernant le critere du NPR pour différentes puissances d’entrée allant jusqu’a 3

dB de compression est présentée ci-dessous.
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Figure 1142 : Prédiction du NPR.

La réalisation de ce test implique d’effectuer 10 tirages de phase et de considérer une
trame temporelle de 100 000 points ce qui nécessite un temps de calcul de
10 x 6 heures.

Le temps de calcul de ce modele par réseaux de neurones est alors de 10 x 2 minutes,

pour des résultats tres proches de ceux obtenus par simulation.

Une autre application possible de ce modele est la prédiction de la décote de NPR
suivant 'emplacement du trou dans la bande d’intérét. Pour ce faire, il convient
d’effectuer des simulations circuits et de comparer les résultats obtenus par le

mode¢le pour un trou déplacé de part et d’autre du centre de +\-7,5 MHz.
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Figure 1143 : Prédiction de la décote de NPK .

Les résultats atteints par le modele gain complexe dynamique sont trés proches de
ceux obtenus par simulation avec une prédiction de décote de NPR d’environ 2 dB.
Néanmoins, les résultats de ce modele appliqués a un autre type de signal peuvent
savérer tres loin de la réalité. Ce type de modele peut représenter une solution
intéressante des lors que lapplication est connue et que 'on ne cherche alors plus a

retranscrire au niveau systeme que les figures de mérite relatives a un seul signal.
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Conclusion.

La simulation efficace de systemes de télécommunication passe par le
développement de modeles comportementaux évolués capables de prédire les
phénomenes dispersifs non linéaires rencontrés dans les dispositifs amplificateurs de
puissance. Par le passé de nombreux modeles ont été développés en se basant sur
des topologies relativement empiriques et pouvant nécessiter des phases
d’optimisation lourdes et assez sensibles aux types de signaux utilisés pour
I'identification du mode¢le. Si ce type de modeles a permis de modéliser de facon
satisfaisante les effets de mémoire présents dans les TOP, ses potentialités de
description du comportement de dispositifs a I’état solide restent tres nettement
perfectibles. Plus récemment de nombreux travaux ont été menés sans se baser sur
des topologies semi-empiriques mais en s’appuyant sur le formalisme mathématique
des séries de Volterra. Les séries de Volterra dynamiques tronquées au premier
ordre ont débouché sur le développement de modeles aux propriétés de versatilité
intéressantes. Mais la modélisation simultanée des effets de mémoire HF et BF

nécessite une procédure d’extraction qui reste couteuse en temps de simulation.

I’intérét majeur pour I’électronicien réside dans le fait que 'on ne perde pas de vue
la notion de convolution et de ses différentes forme d’extension en non linéaire. Sur
un autre registre, les modeles a topologies phénoménologiques ont essayé de
prendre en compte les effets de dynamique lente telle que la modulation parasite du
point de polarisation. Mais ils présentent le défaut majeur de ne pas intégrer les
effets de dispersions haute fréquence. Néanmoins présupposer une certaine
topologie de modele présente I'avantage d’une représentation plus physique de
Iinfluence de certains parametres. La prise en compte efficace et conjointe des deux
types de mémoire est donc de nos jours encore un souci majeur. La modélisation de
ces deux types de mémoire est indispensable deés lors que les amplificateurs intégrés
dans le systemes modernes auront conjointement les tendances a I’élargissement de
la bande passante et a lintégration de topologie complexe pour permettre le
controle de puissance adaptative. Ainsi une proposition d’approche de modélisation
permettant de combler ce manque de généralité et se basant conjointement sur le
formalisme des séries de Volterra et de approche phénoménologique fait 'objet

des travaux de la these et du chapitre I11.
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Chapitre lll : Le modéle a séries de Volterra « modulées ».

Introduction.

La modélisation simultanée des deux types de mémoire présents dans les dispositifs
a I’état solide représente encore aujourd’hui un probleme sans solution efficace. Les
approches envisagées dans les chapitres précédents offrent une modélisation
correcte des effets de mémoire a court ou long terme mais avec une limitation
souvent relative au type de signal ayant servi a I'identification du modele. Les séries
de Volterra demeurent le point de repere de toutes les solutions envisagées par le
passé. Nous avons vu que le développement de ces séries jusqu’a un ordre élevé est
une solution intéressante mais qui s’accompagne de procédures d’identification
extrémement lourdes. A mi-chemin entre complexité mathématique et simplicité
d’identification, les séries de Volterra dynamiques tronquées au premier ordre ont

démontré des propriétés de versatilité importantes.

Dans ce chapitre nous allons développer un nouveau modele basé sur la
combinaison de deux séries de Volterra modifiées dédiée a la prise en compte des
deux types de mémoire. Nous présenterons dans une premicre partie la nouvelle
approche de modélisation pour une description conjointe des effets de mémoire
non linéaire a court et long terme. Une étude des potentialités de ce modcle sera
ensuite réalisée a l'aide de simulation circuits de conception d’amplificateurs et de
comparaison avec les résultats obtenus par simulation de niveau systeme. La nature
méme d’'un modéle comportemental impose ensuite d’étendre cette technique de
modé¢lisation a des dispositifs déja réalisés ce qui fera I'objet de la troisicme partie ou
des mesures temporelles d’enveloppes seront comparées aux résultats de simulation

de type systeme.
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l. Le modéle a série de Volterra « modulées »
I.1. Description du couplage des effets de mémoire.

Comme nous I'avons présenté dans les chapitres I et II, les effets de mémoire
proviennent de lexistence interne d’éléments a caracteére dynamique, c’est-a-dire
dont le comportement varie en fonction des vitesses de variations des signaux a
leurs acces. De tels éléments sont généralement appelés variables d’état et leurs
¢quations constitutives sont fonction de la fréquence (capacités, inductances...).
Lorsque ces éléments sont localisés dans les réseaux d’adaptation ils géneérent des
effets de mémoires hautes fréquences avec des constantes de temps courtes. De la
méme manicre ces éléments interviennent dans les réseaux de polarisation mais
aussi dans les modeles électrothermiques ou de pieges [III-1][I1I-2] avec cette fois-ci
des constantes de temps plus longues, responsables des effets de mémoire BF.
L’existence d’un signal RF suffit a générer des effets de mémoires hautes fréquences
dépendants de la largeur de la bande de modulation et du niveau du signal. La
mémoire basse fréquence obéit a un processus plus complexe, elle ne sera stimulée
que sl y a eu génération d’un spectre BF a un nceud interne du circuit. Cest le
fonctionnement non linéaire des composants qui provoquera ces spectres BF
présents a leurs bornes. Ces spectres seront alors éventuellement distordus par le
filtrage da aux éléments réactifs basses fréquences et viendront modifier le point de
polarisation en lui imposant une modulation plus ou moins importante suivant le

niveau du signal et sa dynamique [III-3].
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Le processus chronologique induisant les effets de mémoires peut donc étre

représenté sous la forme d’un systeme bouclé, comme le montre la figure [I1I-10].

Adaptation Adaptation
d’entrée RF de sortie RF
X(t) > @ > Y@
—» > AN
> >

Z(t)

%_

Filtrage BF

Figure 111-1: Mécanisme des effets de mémoire.

Compte tenu de I'aspect non linéaire, dynamique et bouclé du systeme I'obtention
d’une relation explicite entrée-sortie est quasi-impossible. Néanmoins I'identification
de Torigine des effets de mémoires a permis de considérer des modeles bouclés

comme, par exemple, celui proposé par Pedro [I1I-4] :

Filtre linéaire RF Filtre linéaire RF

ety

W » a,e(t)+a,e’(t)+a,.e’ ()T

X(t) | Y(t)

e
i
l

4

Z(t)

=

Filtre linéaire BF

Figure III-2 : Modele bouclé proposé par Pedro.

La topologie proposée par Pedro utilise un rebouclage sur 'entrée de la non linéarité
supposée statique. Cette hypothese est bien entendu une simplification de la réalité
ou les coefficients de la non linéarité sont en fait a la fois non linéaires, dynamiques
et dépendants de la sortie filtrée z(t). Néanmoins on comprend intuitivement que
ce type de topologie est une bonne image de fonctionnement physique de

Iamplificateur. Ainsi nous proposons, nous, d’étudier une topologie analogue

illustrée figure I11-3.
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Fonction de transfert
non linéaire HF

X B () YY)
Z(t)

Fua ()

Contre réaction non linéaire BF

Figure I11-3 : Topologie bouclée générale.
Nous allons dans ce qui suit tenter d’identifier les deux caractéristiques Fy,(...)et

Fu (---) décrivant les dynamiques HF et BF respectives. A cette fin nous nous

considérons ci-dessous un développement en séries de Taylor a q variables

tronquées au premier ordre des deux fonctions non linéaires F, et F,. En notant
X, = X(t—kAt) et X=(XO,X1,X2,...,XK,...,Xq)le vecteur d’entrée associé, on obtient

alors les expressions des fonctions F, et F , comme suit :
' ' ' ' q '
Y () = Fr (X5, X3, Xm0 X, ) = D80 X (I11-1)
k1

9
Z(t) =Fy. (Yo’Y1 Ypsen Y ) - ;kaYM (I11-2)
Les coefficients a,,et b,, sont liés aux dérivées partielles des fonctionnelles F, et
Fu. Ppar rapport aux vatiables Xg,X;, X, X 00X €6 Yo, Y1 Yoo Yioeo Vg PEISES
respectivement au point de développement X;et Y,. Aussi peut-on réécrire la sortie

Y (t) de la maniere suivante :

q q
Y(t)=) a.| X,+ ) b..Y,
( ) ; k1 { k1 %: k2 k2:| (IT1-3)

L’équation (II1-3) permet de mettre en évidence 'effet de la contre réaction BF sur
le signal de sortie. Pour mieux dégager les éléments fondamentaux de cette relation,
il est intéressant de simplifier ’équation en négligeant l'effet de contre réaction dans

le terme Y,, .
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On obtient alors :
q q 9
Y (t)= Zak1'|:xk1 +2 b ak1'Xk1j|
k1 k2 k1
9 9 9 9
Y (t) = ; ak1'>(k‘1 + ; ak1'§ bk2'% ak‘1')(k1 (III_4)
9 9 9
Y(t)= ZaM.XM.P +> 8, bkz}
k1 k1 k2
L’expression (III-4) permet de mettre en évidence les deux termes fondamentaux

q
du modeéle : > a,.X, qui est Pexpression de la fonction de transfert 2 mémoire
k1

] 9
courte et le terme [1 + 8y bkz} qui représente la fonction traduisant les effets de
k1 k2

mémoire longue. I’équation (III-4) montre ainsi qu’une structure bouclée de la
forme de la figure III-3 se simplifie au premier ordre sous la forme d’un produit de
deux voies, dont une voie haute et une voie basse caractérisant respectivement les
effets de mémoire a court et a long terme comme schématisé figure I1I-4. C’est cette
structure multiplicative que nous avons choisi d’expérimenter dans ce chapitre.
D’une fagon générale le modele ainsi décrit s’exprime sous la forme d’une fonction a
mémoire longue venant moduler lentement la sortie d’une fonction a mémoire

courte suivant le niveau et la dynamique du signal d’entrée du systeme.

Y, (t)
> Mémoire acourtterme [ |
)~((t) Voie haute L, ?(t)
» Mémoire a long terme —
Y, (t)
Voie basse

Figure 1114 : Topologie dn modele a séries de 1 olterra « modulées ».

Nous avons vu dans le chapitre précédent que les effets de mémoire non linéaire a
court terme pouvaient étre bien caractérisée par le modele a séries de Volterra a
noyaux dynamiques [I1I-2, IT1I-3] développé par N. Le Gallou, et que, par ailleurs, les
effets de mémoire a long terme étaient mieux pris en compte par le modele a

réponse impulsionnelle [I1I-10] développé par A. Soury.
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Nous proposons donc ici d’utiliser les deux modeles respectivement pour la voie
haute et la voie basse, et de développer une technique d’identification des deux
noyaux du modecle. Nous avons choisi d’appeler ce modele « modele a séries de
Volterra modulées » car on peut observer qu’il se présente comme une fonction de
mémoire longue venant moduler lentement la sortie d’'une mémoire courte, suivant

la dynamique du signal d’entrée.

l.2. L’identification des noyaux du modele.

[.2.1. Voie haute : voie 8 mémoire courte.

Comme indiqué précédemment nous allons utiliser pour la voie 2 mémoire courte le
mod¢le de Volterra dynamique développé par N. Le Gallou [III-7][III-8] et déja

présenté dans le chapitre précédent et que nous rappelons ci-dessous.

\?(t):ﬂo( \X(t)\).k(tpéfﬁ( ‘X(t)‘,Q).X(Q).ejm.dQ

L’extraction de maniere analytique se fait avec un signal d’entrée a faible taux de
modulation d’amplitude X(t)=iRe{X0.ej'“’°'t +6X.ej'(‘°°+ﬂ)'t} ou 8X=<<X,, et avec une

modulation sinusoidale, comme rappelé dans la figure suivante :

oY~ 8|:|0 (XO’X;)
X oX,

H, (X, X5, Q) =

~ —
H1(XO,X;,Q)=5;( _ ngo )
0

Figure 11I-5 : Principe de l'extraction du modele de 1 olterra a denx noyanx.
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Le noyau H, (X,,Q) correspond au gain différentiel petit signal en présence du signal

de pompe, il est donc sensible aux effets de mémoire HF. Le noyau H, (X,,Q) quant

a lui tend a capturer les effets de mémoire longue, car il est représentatif du
phénomene d’intermodulation a lorigine des phénomenes des battement BF qui
induisent les effets de mémoire longue. Comme dans la voie haute de notre modele
nous désirons ne représenter que les effets de mesure a court terme, nous allons

utiliser donc uniquement la version du mode¢le de Volterra dite a un seul noyau [I1I-
9] dans laquelle on ignore le noyau H,(X,,Q). Dans ces conditions le signal de

sortie s’exprime alors comme suit :

V(1) =F, X)X ()+— [ [X0).0) X(9)ed0 4y g

qui peut se réduire aisément sous la forme compacte :

Y= ( X(t). ) X(2)e* do (I11-7)

avee F, \X(t)\,g):ﬂo( ‘X(t)‘)+ﬂ1( Xv).).
L’extraction de I'unique noyau du mode¢le est alors extrémement aisée, elle nécessite
simplement un signal CW : x(t)= ‘J{e[f((t).ej“")'t] avec X(t)=X,.e"".

La figure III-6 illustre le schéma d’extraction du mode¢le de la voie haute. 11 s’agit de

mesurer la caractéristique |:|1(‘)~(0D=%en fonction de I'amplitude ‘5(0‘ du signal
0

d’entrée et de sa fréquence. On remarque que cela revient a mesurer les

caractéristiques AM/AM et AM/PM de I’ amplificateur dans toute la bande

\?
d)o > / (po

Figure III-6 : Méthode d'identification de la mémoire courte.

passante.
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En conclusion, ce modele est en fait un filtre linéaire d’enveloppe paramétré par le
niveau du signal et donc variant dans le temps. La nature de ce mod¢le convient
alors parfaitement pour décrire les phénomenes de mémoire courte mais aussi pour
prédire le comportement de n’importe quel type de dispositif excité par un signal a

enveloppe constante.

.2.2. Voie basse : voie @ mémoire longue.

Nous allons dans la voie basse du mode¢le utiliser, comme indiqué précédemment, le
mode¢le a réponse impulsionnelle de A.Soury [I1I-10] pour capturer les effets a long
terme. L’expression de ce modeéle présenté dans le chapitre précédent est la
suivante :

t

Y(t)zjﬁ{ |X(t—1:)|,Qi (t-1), ’E}.S((t—’t)d’t (I11-8)

0

On peut dire synthétiquement que ce modele integre a la fois les effets a long et a

court termes dans le noyau unique ﬁ{|X|, Q, r} et que les effets a court terme sont

notamment caractérisés par la variation de la réponse impulsionnelle en fonction de
la fréquence instantanée. On notera que cette dépendance par rapport a la fréquence
instantanée alourdit singulicrement Pextraction du mod¢le car comme indiqué dans
le chapitre précédent, il faut extraire une sériec de réponses impulsionnelles en
glissant la porteuse de I’échelon Heavyside sur toute la bande passante de
Pamplificateur. Comme dans lutilisation que nous faisons ici, nous désirons
simplement caractériser les effets de mémoire a long terme, nous pouvons donc
négliger la dépendance par rapport a la fréquence instantanée. La topologie de
modulation adoptée pour notre modéle implique que la voie basse est une fonction
dépendante uniquement du module du signal d’excitation (la phase du signal
d’entrée est déja prise en compte dans la voie haute du modele). Dans ces

conditions, 'expression du modele se simplifie et devient :

()= [A{RG -9 R0 0 g

Le modele ainsi simplifié est souvent qualifié de modele a réponse impulsionnelle
statique. A. Soury [III-10] montre que cette expression permet une bonne

modélisation des applications bande étroite.
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La méthode d’identification est alors simplifiée car elle consiste a appliquer au
dispositif un échelon d’Heavyside de niveau variable modulant une porteuse fixe a la

fréquence centrale de Pamplificateur my .

Porteuse fixe a (DO
X (t) (centre de la bande d’interét de 'amplificateur)

G ) (0

Xo
Module de ’enveloppe
de sortie

K(PT( n=0 /

Phase de I'enveloppe

\ de sortie

Figure I1I-7 : Méthode d'extraction de la réponse impulsionnelle « statique ».

L’expression de la réponse impulsionnelle non linéaire statique est alors obtenue

directement en dérivant le signal de sortie comme suit :

] 1 o{Y (X, 1)}
h(X% t):x_o'T (111-10)

I’échelon d’Heavyside représente un signal de test tres utile pour déterminer la
longueur de la mémoire du systeme. Il peut aussi représenter un signal de test
particulicrement  performant pour évaluer les potentialités d’un modele
comportemental. L.a méthode d’identification du mode¢le a réponse impulsionnelle
statique est facilement réalisable par simulation grace au transitoire d’enveloppe [I11-
11] ou par mesures réalisées sur banc d’analyse temporelles [I1I-12][I11-13] ou grace

a l'utilisation d’analyseur de réseau large signal [I11-14].
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.2.3. Procédure d’extraction des noyaux du modéle.

La deux séries de Volterra dynamiques décrites précédemment et adoptées pour la

description analytique des deux voies du modele conduisent alors a la topologie

suivante :
. 217:+:HC( ‘)N((t) ,Q)_X(Q)_ethIdQ
)~((t) Voie haute N ?(t)
I
Voie basse

Figure 111-8 : Formalisme mathématique du modéle a séries de 1 olterra « modulées ».
Les deux voies du modele participent simultanément a la réponse du circuit, il nous

faut trouver une méthode d’identification de leurs noyaux H, (‘S((t)‘,Q) et
h, (‘X(t - r)‘,r) , qui soit non équivoque.
En écrivant la réponse du mode¢le :

Y(t)= {%w Ho ( \X(t)\,ﬁ)-k(ﬁ)-ejgt-dg}ﬁht( Xt=a) o) {X(t-7) 'dr} (LII-11)

0

On obsetve quen appliquant au modéle un signal CW, X(t)=X,.e"™, on obtient en

état établi :

\?(t){Hc( \Xo\’ﬂ)'zﬂ( \Xo\’f)-\xo"dt}&'ejﬁt =Fo( [%o]- )Xo e™ (111 15

I n’est pas nécessaire de dissocier les deux termes HC( ‘XO‘,Q) et ThL (‘XO‘,r).‘XO‘.dT
0

dans Pexpression ci dessus. Nous pouvons simplement reprendre I'équation du

mode¢le, en normalisant les deux intégrales par le facteur ThL ( ‘XO‘,r).‘XO‘.dr .
0
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Nous obtenons ainsi :

?(t){ﬂﬂc( ‘XO‘,Q)_X(Q)_em_dQ}ﬁ&( \xo\,x).mt_f)\.dt} S

e [%].2)=He ‘XO"Q)'QhL( ‘5(0"’)"5(0"‘“(111-14)

e

On observe alors que la nouvelle réponse impulsionnelle normalisée est telle que

son intégrale soit égale a I'unité, soit :

!ﬁt( ‘XO"T)"XO"dT:1(111-16)
La procédure d’extraction des noyaux est alors relativement simple, elle se passe en
deux phases :
* Premiére phase : extraction de I:|C( ‘XO‘,Q) .
On excite Pamplificateur par un signal CW X(t)=X,.e™ comme rappelé sur la

figure suivante :

B N

- 1 &

Amplificateur a modéliser

Figure 11I-9 : 1dentification du noyau a mémoire courte.

On extrait ainsi H, ( ‘XO‘,Q) = % sur la bande utile de 'amplificateur.
0
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* Deuxié¢me phase : extraction de F\L( ‘5(0‘,1) .

La procédure d’identification du noyau a mémoire longue consiste alors a appliquer
a lamplificateur un échelon d’Heavyside d’amplitude variable modulant une

porteuse fixe a o,. De la méme maniere on applique strictement le méme signal au

modéle 2 mémoire courte issu de caractérisation CW a fréquence variable. La
réponse du noyau a mémoire courte n’a aucun transitoire long mais donne un
transitoire court issu de la bande d’analyse sondé par le signal CW servant a son

identification.

Amplificateur a modéliser

X(t) = X,.U(t)

Xo

Voie haute

Yo

t

Figure 111-10 : Identification du noyan a mémoire longue.

La réponse obtenue en divisant les deux réponses Y(t) et V,(t) qui sont

respectivement ’enveloppe a la sortie du dispositif a modéliser et celle obtenue par
le modele a mémoire courte, constitue alors un signal contenant les transitoires
témoins de la mémoire non linéaire a long terme du dispositifs. Ce signal découlant
d’une excitation d’Heavyside permet de remonter a I'expression de la réponse

impulsionnelle non linéaire « statique » du modele a mémoire longue. Pour cela il

suffit de dériver le signal Y, (t) de la méme maniére que décrit précédemment :

o{Y (X 1))

- 1
h (X 1) X, at (111-17)
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Ainsi, 'expression analytique du nouveau modele dont la topologie est représentée

figure I11-4 est la suivante :

0

V()= {%w Fio \X(t)\,ﬁ)-k(ﬁ)-ejm-dg} x H A Xt <} [ X(t- T)"dt} (I11-18)

A partir de cette formulation nous pouvons analyser de fagon théorique trois cas
particuliers de fonctionnement du nouveau modele :

= §ile signal de test est un signal a enveloppe constante, la réponse du mod¢le sera
imposée par le terme {21 J' FIC( ‘X(t)‘,Q).X(Q)_emde} car la sortie du modéle a
n —o0

mémoire longue vaut alors 1. Ceci permet de bénéficier de la capacité du modcle
de Volterra a un noyau dynamique a décrire les phénomenes de mémoire courte
générés par des applications a enveloppe constante.

» §i le signal de test est une application a enveloppe variable bande étroite alors

I'influence du modéle a mémoire courte va étre quasi-négligeable et la sortie du
t

modele correspondra a {J‘hL {‘S((t—r)‘, r}‘ X(t—r)‘.dr} ce qui permet d’obtenir
0

une bonne description des phénomenes de mémoire a long terme.

»  §ile signal de test est une enveloppe variable dont le spectre s’étale sur une large
bande de fréquence alors le nouveau modéle va intégrer pour chaque point
simulé la prédiction de la mémoire courte modulée par des transitoires longs non
linéaires dépendants de la dynamique du signal d’entrée.

Ce modcle conserve de part son expression analytique les avantages des deux
modeles de Volterra modifiés pris séparément. Le point fort et fondamental du
nouveau modele proposé est qu’il permet d’étendre les domaines de validité du
mode¢le de Volterra a un noyau et celui de la réponse impulsionnelle non-linéaire
statique de maniere a augmenter leurs capacités de prédiction a des applications ont
le débit peut aller de quelques KHz a quelques dizaines voir centaine de MHz tout
en conservant une procédure d’extraction rapide et simple.

En conclusion ce nouveau modele propose une structure permettant d’associer de

maniere physique les deux fonctions de transfert décrites par des modeles de

Volterra simplifiés pour caractériser efficacement les effets de mémoire a court et

long terme. LLe domaine de validité du nouveau modele peut étre schématisé comme

ci-apres.
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domaine de validité du modéle

V' N
X2

domaine de validité du nouveau modele

| <o

D

| °©

o

| £

5 ' 3

® | @

> 2

c | o

o) | ;

® — 3

2 I 2

(e} ‘©

> | =

o I o

© | 4’ ©
f.Tm

Isionnelle

a réponse impu

Figure HI-11 : Illustration du domaine de validité du nonvean modéle proposé.
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ll. L’application a la modélisation de circuits
CAO.

I1.1. Amplificateur LNA.

Nous avons dans un premier temps appliqué le principe de modélisation, décrit dans
la partie I de ce chapitre, a un amplificateur LNA (Low Noise Amplifier) de
technologie BICMOS fonctionnant en bande L. possédant une boucle de contréle de
gain. Les boucles de controle de gain sont particulicrement génératrices d’effets de

mémoire BF.

I1.1.1. L'identification des modeéles.

I’extraction des caractéristiques nécessaires a I’élaboration de notre modecle a été

réalisée avec le logiciel d’analyse RF « Golden Gate ».

Caractérisation CW.

Sur les figures suivantes nous présentons les caractéristiques CW de 'amplificateur

obtenues a l'aide de la méthode de I’équilibrage harmonique.

18

220 1.96 GHz

1.76 GH
ol
= -y 200 ]
16 ‘ 2
£ 180 |
E 15 4 o
Z 176 Gt g
- 1.76 GHz
£ 2 160
© o
O 134 B
© 140 4
>
12 £
il O 1201 -2.16GHZ
10 T 100 . ; ; ; ; .
-30 25 20 -15 -10 5 0 5 -30 25 20 -15 -10 5 0 5
Pin (dBm) Pin (dBm)

Figures III-12 : Caractéristigne CW en puissance et déphasage de 'amplificatenr I.INA.

Sur ces courbes on observe des variations de gain de 1dB maximum sur une bande
de 400 MHz. Pour lidentification de notre modéle HF nous caractériserons
Pamplificateur jusqu’a O dBm de puissance disponible (soit 4 dB de compression a la

fréquence fondamentale Fo=1,96 GHz). Les variations du gain en tension (rapport

?(Q)\ S((Q)) en fonction de la fréquence et de la puissance injectée sur la raie RF

représentent le noyau I:I( ‘S((t)‘,Q) a mémoire courte du nouveau modele proposé.
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Les figures III-13 illustrent les variations du noyau a mémoire courte sur une bande
de 400 MHz autour d’une fréquence Fo qui constitue la fréquence d’enveloppe de

référence.

-3 A

Re {Gain en tension}

-3,5 1

-4 T T T
1,76 1,86 1,96 2,06 2,16

Fréquence (GHz)

w

= N
- o N o
I I I I

o
a
I

Im {Gain en tension}
o

-0,5

-1,5 T T T T
1,76 1,86 1,96 2,06 2,16

Fréquence (GHz)

Figures 111-13 : Partie réelle et imaginaire du nouyan a mémoire courte.

Les pentes observées sur ces courbes sont significatives des effets de mémoire

courte présents dans la bande de caractérisation.
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L’application a la modélisation de circuits CAO.

Caractérisation indicielle.

Nous présentons figure I11-14, les résultats de extraction de la réponse indicielle du
circuit (en partie réelle et imaginaire) réalisée en utilisant la méthode du transitoire
d’enveloppe [III-6][III-7] pour des niveau de puissance identiques a ceux utilisés lors

de la caractérisation CW.

0 T T T T 0,9
T T T T

=021 l l : : 208
T o4 1 1 1 1 So7
] ]
T o6 1 1 1 1 306
3 : : : : 3 5 |
- -0,8 4 1 L L L —
R — ‘ B 04 |
R — 5
%  — % 0,3
R i
- € o
14 | | | | Eoi] ‘ ‘

16 | | I I 0 T T

0 2 4 6 8 10 0 2 4 6 8 10
Temps (ps) Temps (us)

Figures I1I-14 : Réponse indicielle obtenue par simulation.

Ces caractéristiques permettent de mettre en évidence le régime transitoire de
Pamplificateur sur une durée de 10 ps. Il convient ici de noter deux zones distinctes
de fonctionnement. Une premicre zone comprise entre 0 et 10 ns avec des
variations temporelles rapides qui sont les conséquences des constantes de temps
courtes du circuit. Une seconde zone avec des variations plus lentes est significative
des constantes de temps longues de la mémoire BF. L’échelon est un signal riche
d’informations [I1I-10]. Il convient tout particulicrement pour obtenir un ordre de
grandeur de la durée de mémoire non linéaire des dispositifs a modéliser. Comme
décrit précédemment nous allons utiliser les données provenant de cette analyse
pour déterminer le noyau a mémoire longue de notre modecle. Pour cela une
seconde analyse est réalisée grace a un simulateur systeme (Hptolemy de agilent). La
figure suivante présente les résultats de réponse indicielle obtenus par simulation

systeme du noyau HF uniquement.
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0,2

-0,2

0,4

-0,6

-0,8

0,05 1

Re {Réponse modéle HF} (V)

-1,2

Im {Réponse modéle HF} (V)

-1,4

4 6
Temps (us)

-0,05

Figures I1I-15 : Réponse indicielle du modele HF obtenue par sinulation systéme.

On constate sur ces caractéristiques que seules des constantes de temps courtes sont

présentes dans la réponse du modéle HF. On remarque aussi que le régime établi du

signal est identique a celui obtenu par simulation de niveau circuit avec le transitoire

d’enveloppe.

La seconde étape consiste alors a déterminer la réponse du noyau BF du nouveau

modele qui doit venir moduler les réponses obtenues figure I1I-15 afin d’obtenir les

caractéristiques de la réponse indicielle du circuit a modéliser (figure 111-14). Pour

cela une simple division des deux réponses préalablement enregistrées (celle du

circuit et celle du modele HF) suffit a obtenir I'extraction de la réponse indicielle

correspondant a notre modele BF (voie basse du modele complet).

—
- N

o
[e}

o
~

Re {Réponse modéle BF} (V)
o o
N »

4 6
Temps (ps)

Figure 111-16 : Partie réelle de la réponse indicielle théorique du modele BF.
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L’application a la modélisation de circuits CAO.

Im {Réponse modéle BF} (V)
S
w

4 6 8 10
Temps (ps)

Figures I1I-17 : Partie imaginaire de la réponse indicielle théorique du modeéle BF.

La réponse indicielle correspondant au signal de modulation BF va servir a
I’élaboration du noyau a mémoire longue de notre nouveau modele. On constate
que P'on a bien dans ces caractéristiques I'influence des constantes de temps longues
déja visualisées sur la réponse du circuit. Nous allons maintenant tester le modele de

Pamplificateur extrait avec cette nouvelle technique de modélisation.

1.1.2. La comparaison modeles et simulation circuit.

Ces comparaisons vont étre menées suivant deux axes. Le premier axe consiste a
tester et 2 comparer les figures de mérites classiques (C/I, puissance en mode CW)
obtenues par simulation circuit, par le calcul de la réponse du nouveau modele mais
aussi par le calcul du modele de Volterra (modele HE seul)[I11I-7][111-8] et de la
réponse impulsionnelle statique [I1I-10]. Le deuxi¢me axe de test va concerner des

sighaux davantage applicatifs comme les modulations 16-QAM, QPSK et GMSK.
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Chapitre lll : Le modéle a séries de Volterra « modulées ».

Criteres classiques de conception.

Nous présentons figure III-18 la puissance de sortie en fonction de la fréquence

dans le cas d’une excitation monoporteuse.

— Simulation circuit —— Nouveau modéle

N
>
.

N
N
I

Puissance de sortie (dBm)
()]

'
N
I

'4 T T T T T T T T T
-250 -200 -150 -100 -50 0 50 100 150 200 250

Fréquence d'enveloppe (MHz)

Figure 111-18 : Puissance de sortie en fonction de la fréquence.

Le modele a séries de Volterra « modulées » reproduit parfaitement les dispersions
HF qu’elles soient en zone linéaire ou en zone de saturation. Il est alors intéressant
de comparer ces performances a celles du modele de Volterra et de la réponse

impulsionnelle statique comme indiqué figures I11-19.
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Figures III-19 : Puissance de sortie simulée par le modele de 1 olterra et part réponse Impulsionnelle.
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L’application a la modélisation de circuits CAO.

Le modele HF de Volterra prédit logiquement les dispersions linéaires et non
linéaires hautes fréquences. Mais on constate que le modele a réponse
impulsionnelle statique ¢éprouve logiquement des difficultés a prédire le
comportement haute fréquence avec des erreurs atteignant rapidement 5 dB, car la
dépendance par rapport a la fréquence instantanée a été négligée. Sur la figure I111-20
sont présentés les résultats de C/I3 obtenus en fonction de la fréquence de

battement dans le cas d’un signal biporteuse.

Simulation de type circuit Nouveau modele
65
60 Pe =-18.5 dBm
55 /
%07 Pe = -12.2 dBm
— 45 1
m
z
= 40 +
o 35 4 Pe =-8.99 dBm
30 —
Pe =-6.42 dBm
2547
20 | Pe =-4.56 dBm
15 : : : : ‘ ‘ ‘ ‘ :
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
Ecart de fréquence (MHz)

Figure 111-20 : C/1; en fonction de ['écart de fréquence.

On note que le modele reproduit bien les variations en basse fréquence apparaissant
sur le C/I5 . Néanmoins si les allures générales sont bonnes on note des erreurs
peuvent atteindre jusqu’a 2 dB. En comparant ces résultats a ceux obtenus par le
modele de Volterra et celui par réponse impulsionnelle, le nouveau modele semble
tout de méme apporter un léger mieux sur la bande considérée. En effet, les
résultats obtenus par la réponse impulsionnelle se dégradent tres rapidement lorsque
I'on considére des écarts de fréquence supérieurs a 4 MHz. Les erreurs obtenues par
le modele de HF sont trés importantes compte tenu des effets BF prépondérants

sur cette bande d’analyse relativement étroite.
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Chapitre lll : Le modéle a séries de Volterra « modulées ».

Simulation de type circuit Modéle de Volterra HF

65 T T T
604 - - - - Pe =-18.5 dBm-

55// 3 3 | |

C/13 (dB)

Ecart de fréquence (MHz)

Simulation de type circuit Réponse impulsionnelle

L S Pe =-18.5 dBm-

C/13 (dB)

——— |

| | Pe = -4.56 dBm

5 6 7 8 9 10
Ecart de fréquence (MHz)

Figures 111-21 : Prédiction de C/ 1, en fonction de Iécart de fréquence par le modéle de 1 olterra et le
modele a réponse impulsionnelle.
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L’application a la modélisation de circuits CAO.

Criteres liés a des signaux modulés d’applications.

Nous allons compléter cette analyse et tester le modele a séries de Volterra
«modulées » dans le cas d’application plus réalistes utilisant des signaux de
modulation numérique couramment utilisés [III-14]. La figure III-22 représente la
prédiction I’ACPR dans le cas d’'une modulation 16-QAM pour un débit de 2
MB/s. Sur la figure III-23 sont présentés les résultats obtenus en augmentant le
débit de la 16-QAM jusqu'a 40 MB/s de maniere a stimuler plus largement la

mémoire HF du dispositif.

—e— ACPR droit simulation circuit —o— ACPR droit nouveau modéle
—e - ACPR gauche simulation circuit —o = ACPR gauche nouveau modéle
70

65
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Puissance d'entrée moyenne (dBm)

Figure 111-22 : ACPR en fonction de la puissance moyenne pour une 16 QAM de débit 2 MB/s.

—e— ACPR droit simulation circuit —o— ACPR droit nouveau modéle
—e — ACPR gauche simulation circuit —<& —ACPR gauche nouveau modele
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Figures 111-23 : ACPR en fonction de la puissance moyenne pour une 16 QAM de débit 40 MB/ s.
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Chapitre lll : Le modéle a séries de Volterra « modulées ».

Les prédictions I’ACPR sont bonnes dans des conditions de stimulation de la

mémoire longue (cas d’une bande spectrale de 2 MB/s) ou de mémoite courte et

longue (débit de 40 MB/s). Comme précédemment, nous allons confronter ces

résultats avec ceux obtenus avec le modele de Volterra et le modele a réponse

impulsionnelle statique.

—e— ACPR droit simulation circuit

- -& - ACPR gauche simulation circuit

—o— ACPR droit réponse impulsionnelle

- <> - ACPR gauche réponse impulsionnelle
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—o— ACPR droit réponse impulsionnelle

- -& - ACPR gauche réponse impulsionnelle
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Figures 111-24 : ACPR d’une 16-QAM simulé par le modéle a réponse impulsionnelle (a) débit 2MB/ s,
(b) débit 40MB/ s.

Les résultats obtenus par le modele a réponse impulsionnelle statique sont bons

pour un débit de 2 MB/s mais se dégradent rapidement lorsque 'on augmente le

rythme de la modulation (erreur maximale proche de 5 dB). Cela étaie les résultats

déja publiés par le passé sur les bonnes performances de ce modele pour les

applications a bande étroite.

—e— ACPR droit simulation circuit

- -& - ACPR gauche simulation circuit

—O— ACPR droit modéle de Volterra 1 noyau
- ¢ - ACPR gauche modéle de Volterra 1 noyau

—e— ACPR droit simulation circuit

- -& - ACPR gauche simulation circuit

—oO— ACPR droit modéle de Volterra 1 noyau
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Figures I11-25 : ACPR d'une 16-QAM simulé par le modéle de V olterra un noyau (a) débit 2 MB/ s,
(b) débit 40 MB/ s.

154



L’application a la modélisation de circuits CAO.

Les figures I11-25 démontrent que le modéle de Volterra dédié a la prise en compte
des effets HF ne permet pas d’obtenir de bons résultats sur les prédictions d’ACPR
dans le cas de signaux modulés en amplitude stimulant la mémoire BF du dispositif
modélisé. Deux autres exemples de courbes d’ACPR sont présentés dans le cas

d’une modulation QPSK pour des débits identiques.

—e— ACPR droit simulation circuit —o— ACPR droit nouveau modéle
—e — ACPR gauche simulation circuit —¢ — ACPR gauche nouveau modéle
60
55
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m 45
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Puissance d'entrée moyenne (dBm)
Figure 111-26 : ACPR d’une QPSK de débit 2 MB/ s.
—e— ACPR droit simulation circuit —o— ACPR droit nouveau modéle
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Figure I11-27 : ACPR d’une QPSK de débit 40 MB/ s.

Ces résultats confirment les bonnes capacités du nouveau modele a prédire les
remontées spectrales provenant du bruit d’intermodulation et ce quel que soit le

type des effets de mémoire stimulés.
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Chapitre lll : Le modéle a séries de Volterra « modulées ».

Nous avons estimé ci-dessus les performances de la nouvelle technique de
modélisation pour ce qui est des prédictions des spectres aux acces du dispositif.
Une autre méthode d’analyse consiste désormais a vérifier la concordance des
enveloppes temporelles des signaux calculées par le modele et celles obtenues par la
méthode du transitoire d’enveloppe.

Cette étude est indispensable pour vérifier Papport du modele a séries de Volterra
«modulées » sur les prédictions des facteurs de mérite des systemes de
télécommunication. Les figures III-28 et III-29 présentent les enveloppes
temporelles correspondantes aux modulations 16-QAM pour les débits de 2 MB/s

et 40 MB/s correspondant aux courbes d’ACPR présentées figures 111-26 et I11-27.

‘ — Simulation Circuit ——nouveau modéle ‘

Partie réelle Enveloppe de sortie (V)
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1,80E-04 1,85E-04 1,90E-04 1,95E-04 2,00E-04
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Figure 111-28 : Enveloppes temporelles d’une 16-QAM de débit 2 MB/ s.
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Figure 111-29 : Enveloppes temporelles d’une 16-QAM de débit 40 MB/ s.
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L’application a la modélisation de circuits CAO.

Nous noterons les excellentes performances du modeles concernant la prédiction
des distorsions d’enveloppes pour une puissance moyenne d’entrée de -5 dBm. 11
convient alors de tester les résultats obtenus en terme d’enveloppe temporelle par le
modéle a réponse impulsionnelle et par le modele de Volterra pour ce type

d’application.

‘ — Simulation Circuit ——modele a réponse impulsionnelle ‘

Partie réelle Enveloppe de sortie (V)
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Figure 111- 30 : Enveloppes temporelles d'une 16-QANM de débit 2 MB/ s simmulée par le modele a
réponse impulsionnelle statigue.
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Figure 111-31 : Enveloppes temporelles d’une 16-QAM de débit 40 MB/ s simulée par le modele a

réponse impulsionnelle statique.

Comparées aux résultats atteints par le nouveau modéle, les formes d’ondes
temporelles obtenues par le modéle a réponse impulsionnelle sont nettement plus

¢loignées de celles fournies par simulation circuit.
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Chapitre lll : Le modéle a séries de Volterra « modulées ».

Nous présentons sur la figure suivante les capacités de prédiction d’enveloppe

temporelle autorisées par le mod¢le de Volterra HE.

‘ — Simulation Circuit ——modele de Volterra 1 noyau ‘

Partie réelle Enveloppe de sortie (V)

‘1 ,5 T T
1,80E-04 1,85E-04 1,90E-04 1,95E-04 2,00E-04
Temps (sec)

Figure 111-32 : Enveloppes temporelles d’une 16-QAM de débit 2 MB/ s simmulée par le modéle de

Volterra a un noyan.

‘ — Simulation Circuit ——modele de Volterra 1 noyau ‘

Partie réelle Enveloppe de sortie (V)

-1,5 ‘
1,66E-05 1,68E-05 1,70E-05 1,72E-05 1,74E-05
Temps (sec)

Figures 111-33 : Enveloppes temporelles d’une 16-QAM de débit 40 MB/ s simulée par le modéle de
Volterra a un noyau.

L’observation de ces résultats conduit a la conclusion que le nouveau modcle
présente d’excellentes capacités de prédiction en termes de distorsions temporelles
d’enveloppes. Les figures précédentes attestent de la supériorité du modele proposé

comparé au modele de Volterra HF et au mode¢le a réponse impulsionnelle statique.
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L’application a la modélisation de circuits CAO.

Afin de quantifier de facon numérique le taux d’erreur obtenu par chacun des
modeéles aux instants de décisions concernant linformation, nous avons choisi
d’effectuer un test ’'EVM.

Le test EVM classique déja présenté dans le chapitre I est un critere d’évaluation
des erreurs vectorielles introduites par un élément dispersif non linéaire par rapport
a une constellation idéale prise en entrée du dispositif. La figure suivante présente
les résultats ’EVM obtenus pour une modulation 16-QAM de débit égale a 2
MB/s.

EVM (%)

0 T T T T
-24 -20 -16 -12 -8 -4

Puissance d'entrée moyenne (dBm)

Figure I1I-34 : Courbe I’EV'M de 'amplificatenr simule.

Pour mieux apprécier la fidélité du modele, il est intéressant de calculer I’Erreur de
Quadrature Moyenne (EQM) commise par le modcle. Ainsi nous quantifierons
Perreur commise par le modele par rapport au signal réellement présent a la sortie
du dispositif. La figure I11-35 et I11-36 présente les caractéristiques ’EQM calculés

pour chaque modele sur une trame de 8192 points avec 10 points par symbole.

159



Chapitre lll : Le modéle a séries de Volterra « modulées ».

—o— nouveau modeéle —e—modéle a réponse impulsionnelle
— - —modele de Volterra a 1 noyau
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Figure 111-35 : Comparaison des errenrs guadratiques moyennes pour une 16-QAM de débit 2 MB/ s.
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Figure 111-36 : Comparaison des erveurs quadratiques moyennes pour une 16-QAM de débit 40 MB/ s.

Les résultats supérieurs (moins d’erreurs) obtenus par le nouveau modele
confirment ceux observés précédemment sur les fenétres d’ondes temporelles et
valident la méthode de modélisation proposée dans le cas d’application numérique
modulée a enveloppe et a débit variables.

Dans les systtmes de communications actuels il existe aussi de nombreuses
modulations numériques a enveloppe constante qui peuvent posséder des bandes de
modulation importantes. Ainsi nous allons tester et confronter les résultats obtenus
en forme d’onde temporelle pour un signal GMSK de débit binaire égal a 110

MB/s.
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L’application a la modélisation de circuits CAO.

— Simulation circuit —— Nouveau model —— Modéle de Volterra HF
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Figure 111-37 : Enveloppes temporelles simulées pour une GMSK de débit 110 MB/ s.

‘— Simulation circuit —— Nouveau modele — Modéle réponse impulsionnelle‘
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Figure 111-38 : GMSK de 110 MB/ s simulée par le modele a réponse impulsionnelle.

Face a ce type de signal il apparait que le modele de Volterra HF et le mod¢le a
séries de Volterra « modulées » fournissent une réponse treés proche de la solution
obtenue par simulation circuit. En revanche, le modeéle a réponse impulsionnelle

commet d’importantes erreurs de prédiction.

Un autre type d’application parait particuliecrement bien configuré pour étre prédit
par ce modele, il s’agit des applications RADAR ou le signal est composé dune
succession d’échelons d’Heavyside modulés en fréquence par une onde CW dont la

fréquence varie entre le début et la fin de chaque échelon.
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Chapitre lll : Le modéle a séries de Volterra « modulées ».

La figure suivante présente les résultats obtenus, par la nouvelle méthode d’une part
et par les modeles de Volterra HF et la réponse impulsionnelle d’autre part, pour un
« Chirp » dont la modulation en fréquence varie de 1 MHz a 100 MHz sur la durée

haute de chaque échelon d’Heavyside.

— simulation circuit -0— Nouveau modele — Modéle réponse impulsionnelle

3

Module {Enveloppe de sortie} (V)
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0,00E+00 5,00E-06 1,00E-05 1,50E-05 2,00E-05 2,50E-05

Temps (sec)

Figure I11-39 : Comparaison du Chirp simulé par le nonveau modéle et le modele a réponse impulsionnelle.
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Figures III-40 : Comparaison Chirp simulé par le nouvean modele et le modéle de 1 olterra un noyan.

Nous observons sur cette figure que le nouveau modéle prend correctement en
compte le transitoire long du signal. En conclusion, le nouveau modele proposé a
démontré de tres bonnes qualités de versatilité. Il est important et primordial qu'un
tel modele assure une bonne prédiction des allures temporelles afin d’obtenir une
bonne précision concernant les criteres utilisés dans les performances des systemes

(Taux d’erreur binaire, diagramme de I'ceil, EVM, etc.).
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L’application a la modélisation de circuits CAO.

De plus, il est particuliecrement efficace pour la simulation d’application RADAR

nécessitant l'utilisation de « Chirp ». Afin de valider la technique de modélisation

proposée nous allons réaliser la méme approche sur un amplificateur de topologie et

de technologie différentes.

I1.2. Amplificateur HBT.

Le modcle dit par séries de Volterra « modulées » va ensuite étre testé sur un étage

amplificateur de puissance composé de quatre transistors de technologie HBT

fonctionnant en bande S ayant servi a la description des phénomenes de mémoire

du chapitre 1. Sa topologie est rappelée dans la figure suivante :

. Inter-étages

Inal
_l—H_L
R

Réseau
de sortie

Polarisation
de base

Polarisation
de collecteur

L

L

Vbe=1.275V

J_ Vce=22 V

<

Figure I1I-41 Topologie de ['amplificatenr HBT sinule.

Cet amplificateur possede donc une barrette de quatre transistors possédant chacun

un circuit RC équivalent thermique générant des effets de mémoire BF.
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Chapitre lll : Le modéle a séries de Volterra « modulées ».

[1.2.1. Identification des modéles.

L’extraction du modele a été réalisée avec le logiciel d’analyse REF « ADS-2002 ».
Comme dans le cas précédent les modeles sont testés et comparés aux simulations
circuit en utilisant la partie DSP (Digital Signal Processing) disponible sous ADS
(Hptolemy).

Caractérisation CW.

L’extraction de notre modele se fera autour d’une fréquence de référence de 2,1
GHz. Nous présentons figure I111-42 les résultats obtenus en CW sur une bande de
400 MHz. Nous avons caractérisé "amplificateur jusqu’a une excursion maximale de
4 dB de compression de gain (a la fréquence centrale de 2,1 GHz). Nous pouvons
observer des variations de gain allant jusqu’a 2,5 dB entre le bord de bande et la

fréquence centrale qui est prise comme fréquence de référence pour notre

modélisation.
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Figures II42 : Caractéristique CW en puissance et déphasage de 'amplificatenr HBT.
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L’application a la modélisation de circuits CAO.

Les figures 111-43 et 111-44 illustrent les variations du noyau du mod¢le a mémoire

courte en fonction de la fréquence et sont paramétrées par la puissance disponible

sur 50 Ohm de la raie a Fo.

Im {Gain en tension}

-5
-190

-145 -100 -55 -10 35 80 125 170

Fréquence d'enveloppe (MHz)

Figure 11143 : Partie imaginaire du nouyan a mémoire conrte.

Re {Gain en tension}

-145 -100 -565 -10 35 80 125 170

Fréquence d'enveloppe (MHz)

Figure 111-44 : Partie réelle du noyan a mémoire courte.
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Chapitre lll : Le modéle a séries de Volterra « modulées ».

Caractérisation indicielle.

Nous présentons sur les figures suivantes I'allure de la réponse indicielle obtenue en
sortie de Pamplificateur pour des puissances identiques a celles utilisées lors de

'analyse CW précédente.

N
(¢}

N
o
I

=
(&)}

/Z

Re {Réponse indicielle} (V)

0 ; i i i
4 6 8 10
Temps (ps)

Figure I1I-45 : Partie réelle de la réponse indicielle obtenue par simulation.

Im {Réponse indicielle} (V)
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(é)]
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Figure I11-46 : Partie imaginaire de la réponse indicielle obtenue par simulation.
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L’application a la modélisation de circuits CAO.

Sur les figures I11-47 et I1I-48 sont représentées l'allure de la réponse indicielle du

noyau BF de notre mode¢le en parties réelle et imaginaire.

0,15
0,1
0,05

-0,05
-0,1
-0,15
-0,2

m {Réponse indicielle} (V)

= -0,25

4 6
Temps (ps)

Figure 11147 : Partie imaginaire de la réponse indicielle théorigue du modéle BE.

1.1

< 1,08
1,06
1,04
1,02

0,98
0,96
0,94

& 0,92
0,9 -

e {Réponse indicielle} (V

4 6 8 10
Temps (ps)

Figure 111-48 : Partie réelle de la réponse indicielle théorique du modele BF.

On constate sur cette réponse la présence de transitoires longs jusqu’a 10 us due aux
gs jusq %

effets thermiques modélisés dans cette conception.
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Chapitre lll : Le modéle a séries de Volterra « modulées ».

11.2.2. La comparaison modéle et simulation circuit.

Critéres classiques de conception.

Le modécle ainsi extrait a ensuite été testé dans les mémes conditions que
précédemment, a savoir pour un signal monoporteuse et un signal biporteuse. Les
résultats sont montrés sur les figures I111-49 et I11-50, sur lesquelles sont représentés

respectivement la puissance de sortie (signal monoporteuse) et le C/I5.

Simulation Circuit O Nouveau modéle
50
T 45 1
m
e
[l
o 40 -
€
o
]
o 35
°
o
e
S 301
0
2
& 25 -
20 T T T T T T T T T
-225 -180 -135 -90 -45 0 45 90 135 180 225
Fréquence d'enveloppe (MHz)
Figure 111-49: Puissance de sortie en fonction de la fréquence.
Simulation de type circuit o) Nouveau modéle
_____ Modele statique
60
P R P e P E P R R P R R P R R R R R R R R T BN
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~ 2 4 d
™ R e T T gﬂ-g-g-g-g-g-é-g-g-g-u-s-x-x-x-x-xx-xpe=9,6dBm
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o oo o—o0—o. 00000008—00

30 4 o oo~

55 e % % xW\x & Pe = 16,3 dBm
25 N °~a o \/
20 | . \/Pe=23dBm
o~ / Pe =29,6 dBm
15 T T T
0,1 1 10 100 1000

Ecart de fréquence (MHz)

Figure 111-50 : C/1; en fonction de ['écart de fréquence.
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L’application a la modélisation de circuits CAO.

Les dispersions HF sont correctement modélisées en application CW comme illustré
figure 111-49, mais les variations de C/I3 calculées par notre modéle sont tres
chaotiques et différentes de celles obtenues comme solutions de l'analyse par
simulateur circuit. L’élément d’explication concernant les résultats de C/I3 est
vraisemblablement la mauvaise précision des simulations en transitoires

d’enveloppes sur ADS lorsque le circuit contient de nombreux éléments distribués.
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Chapitre lll : Le modéle a séries de Volterra « modulées ».

Criteres liés a des signaux modulés d’application.

Nous allons maintenant tester notre modele pour une application 16-QAM pour
deux débits particuliers de 1 MB/s et de 130 MB/s. En effet, compte tenu de I’étude
présentée chapitre I ces deux débits correspondent a deux fréquences de résonance

importantes concernant le critere du C/Is.

—e— ACPR gauche simulation circuit —o— ACPR gauche nouveau modéle
—e — ACPR droit simulation circuit —<© —ACPR droit nouveau modéle

ACPR (dB)
N w H a [e)] ~
o o o o o o

-
o
|

-8 -4 0 4 8 12 16 20 24 28 32
Puissance d'entrée moyenne (dBm)

Figure 111-51 : Conrbes d’ACPR pour une 16-QAM de débit 1 MB/ s par simulation du modele a
Séries de Volterra « modulées ».

—e— ACPR gauche simulation circuit —e —ACPR droit simulation circuit
©— ACPR gauche AM/AM AM/PM < - ACPR droit AM/AM AM/PM
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Figure 111-52 : Courbes d’ACPR pour une 16-QAM de débit 1 MB/ s par simulation statique.
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L’application a la modélisation de circuits CAO.

On observe sur les figures ci-dessus un comportement en ACPR bien prédit par

notre modéle pour un débit de 1 MB/s. En augmentant le débit jusqu’a 130 MB/s

les variations d’ACPR obtenues par le mode¢le sont tres proches de celles de la

solution calculée par le transitoire d’enveloppe. On notera aussi les différences

importantes existant entre le modele statique et les résultats obtenus par simulation

—o— ACPR gauche nouveau modéle

—e— ACPR gauche simulation circuit
—o—ACPR droit nouveau modéle

—e — ACPR droit simulation circuit

| | |
| | |
10 1 | | |
| | |
| | |
| | |

0 T T T T T
-8 -4 0 4 8 12 16 20 24 28 32
Puissance d'entrée moyenne (dBm)

Courbes d’ACPR pour une 16-QAM de débit 130 MB/ s par simulation du modele a

séries de 1V olterra « modulées ».
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Figure 111-53 :
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Figures 111-54 : Courbes d’ACPR pour une 16-QAM de débit 130 MB/ s par simulation statique.
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Chapitre lll : Le modéle a séries de Volterra « modulées ».

Nous allons comparer les résultats obtenus par le modele a séries de Volterra
«modulées » a ceux obtenus par simulation circuit en ce qui concerne la prédiction
des distordions d’enveloppe temporelles. Comme précédemment, nous tracerons
pour évaluer la pertinence de notre modele les résultats ’EQM obtenus pour

différent niveau de puissance.

—o—nouveau modéle — - —modéle AM/AM AM/PM
2,5
2 4
;\? 1,5
=
o
w1
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0 ‘
-8 -4 0 4 8 12 16 20 24 28 32
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Figure 111-55 : Courbes ’EQM. pour une 16-QAM de débit 1MB/ s.
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Figure 111-56 : Courbes ’EQM  pour une 16-QAM de débit 130 MB/ s.

Les résultats obtenus sont meilleurs que les résultats statiques. On remarque tout de
méme que les écarts sont nettement plus faibles que précédemment et a fort niveau
pour une 16-QAM de débit 1 MB/s les performances obtenues par notre modeéle

sont proches de celles du statique (AM/AM AM/PM).
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L’application a la modélisation de circuits CAO.

Ceci provient d’effets de mémoire peu marqués sur les formes d’ondes des
modulations complexes a forte puissance. Les valeurs 'EQM élevées a fort débit
méme pour de faibles puissances, dans le cas statique, s’explique par la non prise en
compte du TPG de 'amplificateur.

Nous allons a nouveau tester ce modele pour la prédiction des distorsions HE
intervenant dans le cas d’application a enveloppe constante. Sur la figure I1I-57 est
représentée la forme temporelle d’enveloppe obtenue par le nouveau modele et par

la réponse statique pour une modulation GMSK de débit 200 MB/s.

— Simulation Circuit Modele AM/AM AM/PM
—— Nouveau modele

o2}
o

IS
o
|

N
o
I

)
o

Rle {Enveloppe de sortie} (V)
N
o o

'60 T T T T
2,23E+00 2,25E+00 2,27E+00 2,29E+00 2,31E+00  2,33E+00
Temps (usec)

Figure I1I-57 : Enveloppe temporelle d’un signal GMSK sinule.

On observe le bon comportement du modele dynamique pour la prédiction des
distorsions dues a la mémoire courte uniquement.

Les différents éléments de cette deuxieme étude confortent les potentialités de la
nouvelle méthodologie de modélisation proposée. En effet, malgré des résultats tres
moyens en termes de prévision de C/I3, le modéle a séries de Volterra « modulées »
reste tres performant pour la prédiction des distorsions intervenant dans le cas de
modulations complexes type 16-QAM et GMSK stimulant plus ou moins les deux
types de mémoire. Afin de valider notre mod¢le I’étape suivante sera de tenter une
modélisation a partir d’une base expérimentale de mesures. Nous avons choisi, pour
ce faire, une caractérisation temporelle d’enveloppe basée sur la génération et
I'acquisition numérique en bande de base des enveloppes de modulation des signaux

micro-ondes.
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Chapitre lll : Le modéle a séries de Volterra « modulées ».

lll. L’application en mesures.

Nous présentons dans cette partie un banc de mesure d’enveloppes complexes
développé a 'IRCOM avec le soutien du CNES [III-16][11I-17][11I-18]. Nous
décrirons, entre autres, les principes de mesure et de calibrage du banc puis nous
exposerons des résultats de modélisation obtenus a partir d’'une base de données
expérimentales acquises a partir de mesures d’un amplificateur LLA (Low Level

Amplifier) fonctionnant en bande L.

l1l.1. La présentation du banc d’enveloppes temporelles.

Le banc de caractérisation d’enveloppe temporelle présent a FIRCOM est basé sur
utilisation d’un modulateur 1/Q et de mélangeurs permettant la translation en
fréquence du domaine bande de base ( MHz) au domaine RF (GHz) et inversement.
Les enveloppes complexes sont générées en bande de base par un générateur de
fonctions arbitraires AWG (Tektronix AWG 2021) possédant une fréquence
d’échantillonnage 250 MHz et une quantification sur 12 bits. Les enveloppes
complexes de sortie une fois translatées en bande de base sont enregistrées a I'aide
d’un oscilloscope a échantillonnage (Tektronix TDS 754 D). Le TDS utilisé possede
un taux de numérisation maximale de 1 GS/s réparti sur quatre voies d’acquisition
possibles ainsi qu’une quantification sur 8 bits. Cette quantification assure en théorie
une dynamique de mesure de 48 dB mais il est possible de 'augmenter 1égerement
en réalisant lacquisition de plusieurs périodes du signal et en effectuant un
moyennage externe. La structure du banc posseéde aussi une boucle de réjection
d’OL pour la génération du signal HF de test. Cette boucle est composée d’un
atténuateur variable et d’'un déphaseur qui permettent de supprimer la composante a

la fréquence d’OL présente a la sortie du modulateur I/Q (fuite d’OL).
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L’application en mesures.

Amplificateur Filtre passe bande
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Figure I11-58 : Structure du bane de caractérisation d’enveloppes temporelles de 'TRCOM.

Comme indiqué dans le schéma ci-dessus I'acquisition des signaux d’entrée et de
sortie du DST se fait par I'intermédiaire de deux chaines d’acquisition paralleles.
Chaque chaine utilise un mélangeur pour assurer la translation du domaine
fréquentiel RF vers les basses fréquences (bande de base). La connaissance des
enveloppes dans les plans d’acces du dispositif a caractériser nécessite de corriger les

distorsions subies par le signal apres avoir traversé les chaines de réception.

La procédure de correction des enveloppes consiste a caractériser la fonction de
transfert linéaire de la chaine d’acquisition entre I'entrée RF et la sortie bande de
base. La fonction de transfert correspondant aux translations RF/bande de base est
une relation unilatérale car chaque chaine est adaptée sur 50 Ohm. Les coefficients
K. et K, représentent, respectivement, les amplitudes des fonctions de transfert des
chaines d’acquisition d’entrée et de sortie. Les coefficients g, et ¢, représentent les
déphasages respectifs des fonctions de transfert des voies d’entrée et de sortie. Ces
coefficients sont obtenus pour un niveau de puissance et une fréquence d’oscillateur
fixe (F,. ). Les fonctions de transfert ainsi définies et caractérisées permettent de
connaitre les enveloppes complexes des signaux présents aux acces du dispositif.

L’identification de ces coefficients et donc la caractérisation de chaque chaine de
réception est réalisée a 'aide d’un signal monoporteuse (CW) dont on fait varier la

fréquence Fy dans la bande utile de modulation comme indiqué sur la figure I11-59.
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Chapitre lll : Le modéle a séries de Volterra « modulées ».
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Figure I11-59 : Structure retenne pour le calibrage des chaines de réception.

L’enveloppe complexe dans le plan RF nommé Ppur dans le schéma est de la

forme :

X(t)= A/ towr)

(111-19)

Q=2.1m(Fe —F, ) représente le décalage entre la fréquence d’OL et la fréquence

d’enveloppe correspondant a la bande de modulation sondée. Sur l'oscilloscope, les
deux canaux utilisés de maniere synchronisée vont contenir les formes d’ondes BF
associées a la chalne d’entrée et de sortie :

Chaine d’entrée :

X, (1) =K,.Agl owroe)

(I11-20)

Chaine de sortie :

Y (t) =K .A_eJ(QH‘PRFﬂDs)

(I11-21)

Comme il n’existe pas, dans ’état actuel du systeme de mesure, de synchronisation
entre la source RF, la génération BF par PAWG et 'oscilloscope numérique TDS,
on fixe la phase de la sortie ¢ ,comme étant la phase de référence. On enregistre
alors les signaux issus des 2 mélangeurs au TDS. En analysant ces signaux, et en
connaissant parfaitement 'amplitude du signal RF entrant dans le plan du DUT
(mesure au wattmetre), on peut déterminer les caractéristiques de conversions
entrée/sortie a la fréquence d’enveloppe Q. Les conversions d’entrée et de sortie
tiennent compte des coefficients correcteurs des mélangeurs ainsi que des ¢léments

passifs entre les mélangeurs et le plan du DUT.
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L’application en mesures.

La présence d’atténuateurs variables permettant de rester dans la zone linéaire de
chaque mélangeur rend nécessaire la définition d’un jeu de coefficients K (Q),
K. (Q) et @, -9, =Ap(Q) pour chacune des positions de ces derniers. A titre

d’exemple, nous présentons les coefficients correcteurs du banc pour une

atténuation nulle en entrée et en sortie.

0,025

0,02 -

f=)

=

(&)
|

1,324 1,424 1,524 1,624 1,724 1,824
Fréquence (GHz)

1,324 1,424 1,524 1,624 1,724 1,824
Fréquence (GHz)

Figures 111-60 : Coefficients de pertes Ke et Ks des voie d’acquisition entrée/ sortie.
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Figure I1I-61 : Déphasage entre chaque voie de mesure.
Les relations menant, pour une position d’atténuateur donnée, aux enveloppes
complexes X(t)et Y(t) présentes dans les plans de référence d’entrée et de sortie

sont alors illustrées dans la figure suivante :

X(t) Y ()

v Xe (Q)
:: X(Q) - K, gllee=0.)
Ke Ks . ~S (Q)
(0N (N Y(Q) - K

Figure I11-62 : Calenl des enveloppes anx: accés du dispositif.

Le banc mis en oeuvre a 'PIRCOM fonctionne pour les bandes de fréquences S et LL
(1-4 GHz). Un banc fonctionnant sur le méme principe et permettant des
caractérisations en bande K et Ka a été développé au CNES. Des transpositions de

fréquences sont réalisées a I'aide de mélangeurs supplémentaires.

178



L’application en mesures.

l1l.2. L’application a la mesure d’un amplificateur LLA en Bande L.

Nous avons caractérisé expérimentalement un amplificateur HFET bande L (1,6
GHz) réalisé par Alcatel Space Industrie et sur lequel des travaux de theése ont déja
¢été réalisés[I11-7].

11.2.1. La topologie de 'amplificateur a modéliser.

La structure de DPamplificateur est composée de deux étages comprenant des
Transistors HFET de 1200 pm de développement de grille, polarisés en classe AB.

Sa puissance nominale de sortie est de 350 mW.

HFET 12mm HFET 12mm
IN ouT

I I

Vgg,=-1.1V | | Vvdd,=7V

l V991=5\I I/ggz=-1-2V l

Figure 111-63 :Topologie de ['amplificatenr mesuré.

[11.2.2. L'identification des modéles.

L’extraction de notre modele a été réalisée comme précédemment en deux étapes.
Une premicre étape consiste en une caractérisation CW multi-fréquence et multi-
niveaux. Une fois cette caractérisation réalisée, le modele a2 mémoire courte a été
extrait et implémenté dans un simulateur systeme. Une deuxiéme caractérisation
avec un échelon d’Heavyside comme signal d’excitation et de test a été réalisée. La
génération, lacquisition numérique des signaux et le controle des différents
instruments sont réalisés a l'aide de programmes développés sous le logiciel

« Scilab ».
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Chapitre lll : Le modéle a séries de Volterra « modulées ».

Caractérisation CW.

Afin de réaliser cette premicre caractérisation nous avons placé le banc dans la
configuration voisine de celle utilisée lors de I’étalonnage. En revanche la puissance
et la fréquence du signal monofréquence CW a lentrée de lamplificateur a

modéliser varient:
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Figure I11-64 : Méthode d’extraction du noyan HF par mesures temporelles.

La caractérisation est réalisée sur une bande de 40 MHz autour de 1,6 GHz. La
caractérisation est réalisée pour un fonctionnement de Pamplificateur allant jusqu’a 4

dB de compression :

35 30
F0=1,6 GHz F0-20 MHz
34,5 A & 20 e
34 A -\ @ 10 |
= 7 N\ g 10
33,5 g o
o 33 A \ o — F0=1,6 GHz|
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c 32,5 1
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31,5 1 o
31 §-4° 1 7 Fo20m
30,5 O .50
30 T T T T —60 T T T T T
27 22 -17 -12 -7 -30 25 -20 15 10 5 0
Puissance moyenne (dBm) Puissance moyenne (dBm)

Figures I11-65 :Caractéristiques CW de l'amplificatenr.
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L’application en mesures.

Le gain en puissance (G, =20~ |09(?(t)/)~((t))) en fonction de la fréquence varie

jusqu’a 1,5 dB sur la bande observée. A partir de ces données expérimentales une
premicre étape de modélisation est réalisée et conduit a Pextraction du noyau a
mémoire courte du modele. Ces résultats concernant les variations de la mémoire

courte de ce modele sont représentés sur la figure suivante.

60
50 | | Partie réelle du Gain

{Gain en tension}

{Partie Imaginaire du Gain

-20 -15 -10 -5 0 5 10 15 20

Fréquence d'enveloppe (MHz)

Figure 111-66 : Noyau a mémoire courte du modele.

Caractérisation indicielle.

LLa seconde étape consiste a générer un échelon d’Heavyside de manicre logicielle
sous Scilab et de mettre en forme ce signal pour 'envoyer a PAWG. Le modulateur
du banc n’est pas idéal il possede une fuite d’OL vers la voie RF. Afin d’éviter
qu’elle ne soit trop importante une configuration en bande latérale unique a été
adoptée avec un décalage du spectre a 25 MHz de 'OL. La figure suivante est une
illustration de principe de la caractérisation indicielle (seule la voie d’acquisition de

sortie est représentée ici):
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Figure III-67 : Schéma de principe de la caractérisation indicielle réalisée.

Le calibrage des deux voies d’acquisition a été réalisé autour d’une fréquence
d’oscillateur local de 1,575 GHz compte tenu du probleme de fuite d’OL. Les

corrections des signaux acquis a oscilloscope tiennent compte du décalage d’OL et

sont donc appliquées aux fréquences situées autour de 1,6 GHz.

IKe|

0,025 ; | | | | |

I I I I I I

I I I I I I
i P “qF--------- s Rt

I I I A I I

0,02 | | | w ‘

| l | e h |

—_ | | | 1 1l.e | |
> Lo Y L ____ 4,%,‘5, ,,,,,, o™,

“00157 | | | | w O |

o L S N I (| =~ I [ PR R

'g | | | e o | |

Z L g E l :

Iy i | | s 2 | |

2 0,01 T T T N (= T T

E I I I I g£ I I
< - === |t it R | ol it [t Bt Sttt

I I I I g I I

0,005 | | L 1S 1 1

l L l l l

I I I I I I

I I I I I I

0 | : | - | : | |

1,324 1,424 1,524 1,624 1,724 1,824
Fréquence (GHz)

Figure III-68 : Zone de correction du coefficient Ke utilisée pour les enveloppes d'entree.

Les résultats obtenus expérimentalement constituent une base de données

supplémentaire pour extraire le modeéle a mémoire longue (voie basse du modele).

Nous avons respectivement tracé sur les figures II1I-69 et III-70 le module des

réponses indicielles obtenues par mesures du dispositif et celui de la réponse

théorique du modele a mémoire longue.
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Figure 111-70 : Module de la réponse indicielle théorique dn modele BF.

Une bonne concordance peut étre observée entre les constantes de temps longues
enregistrées sur le signal de sortie et celles théoriquement présentes dans notre
modele BF. Les figures III-71 et I1I-72 représentent respectivement les variations de
phase mesurées et celles correspondantes a la voie basse du modéle en tenant

compte des éventuels problemes de dérive de phase d’OL [11I-10].
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Figure I1I-71 : Phase de la réponse indicielle du dispositif.
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Figure I1I-72 : Phase de la réponse indicielle théorigue du nodéle BF.

Cette caractérisation en module et phase met en évidence des problemes de bruit a
faible niveau sur les caractéristiques théoriques du modele BF. Une premiere étape
consiste a ¢liminer a I'aide de splines tout ou partie du bruit sur les caractéristiques
faibles niveaux de la réponse indicielle.

La validation du mode¢le a été réalisée par la comparaison de données expérimentales
et simulée obtenues a partir de signaux de test applicatifs. Ces sighaux doivent
permettrent une évaluation qualitative des capacités des modeles. Les signaux de test
choisis sont les suivants : un signal biporteuse et une modulation numérique type

16-QAM a deux débits différents (IMB/s et 10 MB/s).
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l11.2.3. La comparaison entre les résultats expérimentaux et simulés.

Afin de tester les potentialités du modele complet concernant la prédiction des
effets de mémoire basse fréquence, une comparaison entre les résultats obtenus a
partir de sighaux de test de type biporteuse a été réalisée. La figure suivante montre
une comparaison des valeurs de C/I5 obtenues expérimentalement et par simulation

pour des écarts de fréquences allant de 10 KHz a 5 MHz.

—— Mesures sur banc O— Nouveau modele

45

40 o Pe =-18 dBm

o oooo

35 -
_ Pe = -15,2 dBm
g 30 -
©
o % Pe = -11,2 dBm
0 — e
me—-mZdBm
15
e = -8,23 dBm
10 ‘ ‘
0,01 0,1 1 10

Ecart de fréquence (MHz)

Figure I11-73 : C/1, en fonction de Iécart de fréquence.

Les caractéristiques de C/I5 font apparaitre une influence des effets BF pour des
fréquences comprises entre 10 KHz et 500 KHz. Ces variations dans le cas de
transistors HFET sont probablement dues aux effets de pieges dans le substrat.

Le nouveau mode¢le reproduit relativement bien ces caractéristiques avec une erreur
moyenne de 1 a 2 dB. La différence entre les résultats expérimentaux et simulés peut
s’expliquer par deux raisons principales. La premiere concerne le probleme de bruit
de mesure dans la caractérisation indicielle. En effet, le traitement de données sous
Scilab prévoit des techniques de « débruitage » reposant sur le tri fréquentiel des
composantes a conserver. Nous avons effectué un « débruitage » par splines afin
d’améliorer I'allure du réseau de courbes correspondant a la réponse théorique du
modele BF mais cela n’a pas suffi a obtenir un signal sans oscillation notamment sur

les faibles niveaux.
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La deuxi¢me raison peut s’expliquer par le probleme de dynamique de mesure de
Poscilloscope. En effet le principal inconvénient de la mesure d’échelon provient du
caractere infini de son spectre et de la difficulté a avoir une mesure précise des
composantes situées en dessous de 40 dB de la raie maximale.

La seconde comparaison est fondée sur lutilisation d’un signal de test de type
modulation numérique 16-QAM. Dans un premier test le débit binaire est fixé a 1
MB/s pour une puissance moyenne de -14 dBm. La figure suivante donne la forme

d’onde temporelle obtenue par mesure et par le nouveau modele ainsi que le modele

sans mémoire AM/AM et AM/PM.

—— Mesures temporelles Modéle AM/AM AM/PM
—— Nouveau modéle

Module de I'Enveloppe de sortie (V)

0 T T

2,45E-04 2,55E-04 2,65E-04
Temps (sec)

Figure 111-74 : Module d’une 16-QAM de débit 1 MB/ s.

Les résultats expérimentaux et ceux issus de la simulation sont parfaitement
corrélés. Cette excellente correspondance ne se retrouve pas dans la comparaison
entre les résultats expérimentaux et les résultats issus de la simulation avec le modele
sans mémoire. LLe nouveau modele constitue donc une avancée trés intéressante
dans la représentation des effets de mémoire HF et BF d’un dispositif non linéaire a
mémoire. Afin de quantifier cet apport nous allons tracer, pour différentes
puissances, TEQM calculée en considérant comme signal de référence celui obtenu

expérimentalement en sortie de 'amplificateur.
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Figure 111-75 : EQM obtenue pour un 16-QAM de TMB/s.

Nous noterons l'apport important du modéle notamment pour les puissances

situées entre —17 et —14 dBm. Afin de tester ce modele pour un débit supérieur

stimulant moins la mémoire basse fréquence de 'amplificateur nous allons réaliser

un test de 16-QAM a un débit binaire de 10 MB/s. La figure suivante illustre les

résultats :

—o—nouveau modéle — - —modéle AMMAM AM\PM

12

10 ~

-23 -19 -15
Puissance d'entrée moyenne (dBm)

Figure 111-76 : EQM obtenue pour un 16-QAM de 10 MB/ s.

Les performances du nouveau modele sont moins probantes pour ce débit méme si

pour des puissances moyennes de -17 dBm on a une chute de quatre points par

rapport aux erreurs commises par le modele sans mémoire.
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Les résultats de modélisation sur cet amplificateur HFET ont montrés les capacités
de prédiction des phénomenes non linéaires dynamiques du modele a série de
Volterra « modulées ». Les réponses du dispositifs sont correctement reproduites
par le modele avec notamment une bonne capacité a reproduire les phénomenes de
mémoire longue. Il conviendra pour la suite d’augmenter la dynamique du banc ainsi
que de développer de nouvelles fonctions de « débruitage » afin d’améliorer les

mesures bas niveau dédiés a ’extraction du modéle.
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Conclusion.

Dans ce chapitre nous avons présenté un modele original basé sur une topologie de
type phénoménologique mais s’appuyant sur la rigueur du formalisme des séries de
Volterra. Le point fort de ce modcle réside dans sa capacité a conserver les atouts
des modeles de Volterra modifiés dédiés a la prise en compte d’un seul type de
mémoire et a étendre leurs capacités grace a une identification du couplage HF-BF

réalisés au centre de la bande fréquentielle d’analyse.

La topologie de ce modele permet une séparation des effets statiques, de mémoire
HF et de mémoire BF existant dans le circuit. Chaque effet étant ensuite décrit de
fagcon analytique grace a des séries de Volterra modifiées, tronquées au premier
ordre permettant de bénéficier d’'une relative simplicité d’extraction (analytique en

I'occurrence) et d’écriture tout en conservant une précision acceptable.

Nous avons donc pu constater tout au long de ce chapitre que le nouveau modcle
pouvait étre facilement extrait a partitr d'une base de données provenant de
simulations ou de mesures temporelles d’enveloppes. Les mesures réalisées sur le
banc de caractérisation d’enveloppe temporelles ont permis de mettre en évidence
les aptitudes performantes a modéliser les effets dynamiques non linéaires des

amplificateurs de puissance.
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Conclusion et perspectives.

Le travail présenté porte sur 'étude des potentialités d’un modele comportemental
capable de prendre en compte les effets dispersifs non linéaires a long et court terme
présents dans les dispositifs amplificateurs a 1’état solide. L’objectif de cette
technique de modélisation est d’offrir aux concepteurs de systemes un modele
capable de transcrire la dépendance d’un dispositif a la dynamique du signal
d’excitation qu’elle soit lente ou rapide. Dans un premier chapitre, nous nous
sommes appuyés sur des résultats de simulation circuit afin de réaliser I’étude et
I'analyse de I'impact des effets dispersifs non linéaires sur les figures de mérites
classiques utilisées dans les dispositifs amplificateurs de puissance. Une description
des origines des effets de mémoire a ensuite ¢té présentée afin d’en permettre une

meilleure compréhension.

L’étude des différentes méthodes de modélisation comportementale publiées a ce
jour a fait Pobjet du développement du chapitre II. Plusieurs voies de modélisation
ont ainsi été explorées avec des problémes récurrents souvent liés a des méthodes
d’optimisation entrainant un manque de versatilité des modeles comportementaux
développés. Parmi les approches les plus rigoureuses nous avons noté les travaux
récemment développés sur la base de ceux réalisés par V. Volterra. Le
développement en série de Volterra classique donne lieu a des modéles de topologie
complexe nécessitant une phase d’optimisation pour déterminer les noyaux d’ordre
élevé. Néanmoins une modification astucieuse de I'expression mathématique de la
série peut conduire a des modeles dits «a séries de Volterra dynamiques »
permettant une troncation au premier ordre et donc une topologie plus simple a
mettre en oeuvre. Cependant dans sa forme la plus aboutie dite de mode¢le a réponse
impulsionnelle non linéaire, elle conduit a une procédure d’extraction trés couteuse.
L’objet de ce travail a consisté a reformuler le modele de Volterra modifié (réponse
impulsionnelle non linéaire) de facon a simplifier considérablement la procédure
d’extraction tout en améliorant la capacité du modcle a capturer simultanément les
effets de mémoire a long et a court terme. Ainsi nous avons aboutit a la structure
dite de série de Volterra « modulées » qui, comme son nom l'indique, est basée sur

une structure de modulation issue d’une description de type phénoménologique.
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On a ainsi décomposé le couplage des effets de mémoire a court et long terme en
une voie haute (mémoire a court terme) dont la sortie est modulée par une voie

basse (mémoire a long terme) suivant la dynamique du signal d’entrée.

Les tests obtenus sur deux types d’amplificateurs de topologie, de technologie et de
fonctionnalités différentes (amplificateur LNA et amplificateur de puissance de
technologie HBT) nous ont permis une premicre validation de 'approche proposée.
La relative simplicité d’extraction de ce modécle nous a alors permis d’étendre
I'identification de notre mod¢le au domaine expérimental par mesure d’enveloppes
temporelles. Pour cela nous avons présenté le banc de mesure d’enveloppe
développé a PIRCOM. Nous avons ainsi réalisés quelques tests sur un amplificateur
HFET LLA bande L. Les résultats obtenus vont dans le méme sens que ceux
réalisés par la simulation circuit et démontrent ainsi les bonnes dispositions du
modele a séries de Volterra « modulées » pour mener a bien une tiche de

modélisation de sous systeme RF que ce soit par voie de mesures ou de simulations.

Perspectives liées a ce travail

Une premiere perspective serait de mener encore plus loin I’étude des potentialités
du mode¢le en approfondissant les tests de validation par des simulations de perte de
corrélation qui permettraient de valider notre modele pour des applications de

radionavigation.

Une seconde perspective serait de travailler sur la possibilité d’extraire la voie basse
du mode¢le en utilisant un autre signal que I’échelon d’Heavyside qui, s’il demeure un
bon signal test, reste délicat a manipuler notamment en mesures. En effet, la nature
infinie de son spectre implique naturellement des phénomenes de Gibbs apres
filtrage et traitement numérique des données (débruitage...). Ainsi une méthode
développée avec un signal biporteuse qui lui aussi permet identifier avec précision

les résonance BF semble prometteuse.

Une troisicme perspective serait de changer de méthodologie de modélisation
comportementale en continuant a « blanchir » le mod¢le boite noire. Donner une
topologie phénoménologique au modele a permis d’augmenter les capacités des
modeles originels, il est cohérent de penser que plus on parviendra a se rapprocher

de la topologie véritable du dispositif a modéliser plus les résultats seront précis.
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Les techniques de réduction d’ordre des modeles [1] sont ainsi une bonne voie de

recherche si on travaille sur des conceptions CAO de sous systeme.

«—— Sous-circuit | | | Sous-circuit
o—— Linéaire i | Non Linéaire

Entrées

Sorties

Synoptigue du principe de la réduction d’ordre de modele.

Lutilisation des techniques de réduction d’ordre est récente et demande encore un
travail important notamment concernant les méthodes d’automatisation pour
déterminer le sous circuit linéaire et leurs applications a des circuit fonctionnant en
régime fortement non linéaire. Néanmoins il est possible que les travaux de
modélisation « boite noire » et ceux de réduction d’ordre puissent se compléter. En
effet, si I'obtention du réseau linéaire est relativement bien maitrisé a I'aide d’
approximation de Paddé (fonctions rationnelles), il serait intéressant d’utiliser les
modeles basés sur les séries de Volterra dynamiques pour modéliser le sous
ensemble non linéaire dynamique présenté dans la figure ci-dessus. Ainsi cette
méthodologie de modélisation reste davantage en contact avec la physique et
parvient a se donner une topologie « image » du systeme originale, ce qui devrait

permettre de mieux localiser et donc modéliser la dynamique du systeme.

Concernant les travaux de modélisation boite noire menés par mesures, nous avons
vu que le banc de mesure d’enveloppe temporelle était un outil particuliecrement
bien approprié mais encore évolutif. En effet, des méthodes de « débruitage »
logiciel ainsi qu’une topologie basée sur quatre mélangeurs permettant de remonter
aux quatre ondes de puissance aux acces du dispositifs sont en cours de réalisation a
PIRCOM. La connaissance des quatre ondes de puissance avec une bonne
dynamique de mesure devrait permettre d’extraire des modecles bilatéraux a

mémoire.
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Annexe : Implémentation numérique des modeéles.

L’implémentation numérique de modecle est un des points critiques de la
modélisation systeme. En effet, un modele comportemental se doit idéalement
d’étre numériquement précis, rapide et robuste. Le modéle a séries de Volterra
«modulées » tout comme les modeles de Volterra ou les modéles a réponse
impulsionnelle repose théoriquement sur un calcul d’intégrale de convolution. Une
premicre méthode serait alors de considérer les méthodes d’intégration classique.
Nous citerons parmi les plus connues les méthodes dérivées des formules de
Newton-Cotes (méthodes par rectangles, par triangles...)[A-2]. Néanmoins le temps
de calcul de ces intégrales peut rapidement poser probleme. En effet, si I'intervalle
d’intégration est grand devant la dynamique du signal le cott de calcul devient tres

long et rend ce type de méthode quasiment inutilisable.

Traiter ces équations dans le domaine fréquentiel pourrait étre envisagé mais ceci
nécessite une connaissance préalable du signal simulé afin d’en connaitre la période
exacte de manicre a identifier le signal et son spectre ()A((t)et )A((Q)) Cette méthode
est donc inutilisable dans le cas de signaux possédant un nombre important
d’échantillons, ce qui est pourtant le cas pour le calcul de bon nombre de figures de
mérite (ACP, évaluation du taux d’erreur binaire...). Afin d’éliminer la notion
d’intégrale de convolution, une méthode utilisable, pour ne pas pénaliser le temps de
calcul et pour utiliser une implémentation de modéle sous la forme d’un filtre a
réponse impulsionnelle finie (FIR) ou infinie (IIR), est d’utiliser une formulation

d’équation différentielle non linéaire.




Annexe : Implémentation numérique des modeéles.

Implémentation du modeéle HF (modéle de Volterra un noyau).

Considérons en premier lieu 'expression du modele HF :

\?(t):%]ﬂoﬂ( ‘X(t)‘,Q).X(Q).ejg‘.dQ

=TF{Y(Q)} (A1)
_TF {H( \X(t)\,g).X(Q)H}

Afin de formuler ce modéle sous la forme d’une équation différentielle non linéaire,

on choisit d’écrire le noyau modele I:|( ‘S((t)‘,Q) sous la forme d’une fonction

rationnelle (approximation de Paddé) :

Il est important de noter que dans cette expression les coefficients och((t)H et
BUS((t)H sont des non linéarités statiques. En considérant la relation suivante :

p +00
ddztét):%. (1) Z(Q).e 4

(A-3)

On peut alors développer I'équation (A-2) de la maniere suivante :

zp(;ap (IX)-ierk@) = (1 T isk (‘X‘).(jQ)qj.\?(Q) (Ad)

Soit compte tenu de la relation (A-4), on peut repasser dans le domaine temporel

par transformée de Fourier inverse et écrire la relation :

V(0= 0, (%) 523, (X)- 52 as)

p=0 g=1

Le cott de calcul de la relation précédente est alors P+14+Q fois celui du modele
sans mémoire. L’expression précédente pose néanmoins des problemes de stabilité
numérique. La forme générale d’une telle quantité est, en effet, potentiellement
instable, il faut donc réaliser préalablement une analyse des poles et zéros de la
fonction approximée par cette fonction rationnelle. Une fois les poles stables de la
fonction localisés, le modele peut ensuite se mettre sous la forme d’une

décomposition en éléments simples classique.




Annexe : Implémentation numérique des modeéles.

Si on considere n le degré du numérateur et N+1 le degré du dénominateur de la
fonction rationnelle d’origine, on a alors la possibilité d’écrire le modele sous la

forme suivante :

~ n 0L|<(>A( )
H(X.0) =X jQ‘_r_‘)k (A-6)

k=0

Soit :

H(\S(\,Q)=§Hk(\5<\,g) A7)

On décline notre modéle sous la forme d’une somme de filtres non linéaires
récursifs d’ordre 1 ce qui permet de n’utiliser au final que la sortie, Pentrée et la
dérivée de la sortie pour chaque filtre. Si on regarde de plus prés chaque filtre

¢lémentaire pour un niveau X fixé, on peut écrire la sortie de la branche 1:

¥.(2)=H([X[.2).X(2) = o(|X])- % (A-8)

Ce qui sous la forme d ‘équation différentielle non linéaire devient :
Y. (6)=a (%) Y, () (-0)
avec Y, (1) solution de ’équation différentielle d’ordre 1 suivante :

av,(t) o o o
ot P p(t)—x(t)(A_m)

Ce qui limite les problemes de stabilité dus a la méthode d’intégration comme cela
q p g
peut étre le cas dans lutilisation d’'une équation différentielle d’ordre élevé. Une

représentation du modele HF ainsi implémenté devient alors :

Filtre récursif  Non linéarité

1erordre statique
(_H I_H
(04
=27 . 0
=% T%
v [ +\|
X(t) .
1
~ =
X(Y) f Na

D—»\?(t)

R —

Figure A-77 : Représentation de limplémentation numérique du modele HE.

&




Annexe : Implémentation numérique des modeéles.

Implémentation du modele BF (modéeéle a réponse
Impulsionnelle statique).

Considérons I'expression du modele BF (voie basse) du nouveau modeéle.

Tm
V()= [ R{X(t-1) 5} X (t-7) de (A1)
0
Une méthode pour transformer lintégrale de convolution sous la forme d’une

équation différentielle est de décomposer la fonction h{ } en fonction polynomiale

de ‘S((t)‘ [II1-9], comme ci-dessous :

Al (0)] e} = 1 C X atz)

Cette décomposition permet de dissocier les deux variables de la fonction. On peut

k

alors considérer la décomposition précédente et réécrire I'expression du modele :

Tm N

\?(t)=£ :OCK ()% (t-)- \X(t‘f)‘-d‘(A-B)

De maniére générale, on peut alors reformuler la sortie du modéle comme suit :

k

~ N ~ ~ ~
V()= [ C(1) & (X(t-1))dr (A-14)
0
Cette expression est la somme de produits de convolution linéaire entre les

fonctions ék (t) et des fonctions dépendant du signal d’entrée fk( ). Il est donc

possible d’exprimer la réponse dans le domaine fréquentiel.

¥ ()= gTw (A (Q)F. ()} -

Dans la relation précédente, H ( ) correspond a la transformée de Fourier du

2 Y (1) (a-15)

k

coefficient d’ordre k de la décomposition de la réponse impulsionnelle non linéaire

et F () 2 la transformée de Fourier de la fonction f( ). L’idée est comme

précédemment de décomposer les caractéristiques H, () en fonction rationnelle de

la fréquence Q, on obtient :
P o
) 2 0%-(12)
H, (Q)=—"=

T a O (A-16
1+ Zﬁq.(j.ﬂ)q (A-16)
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A partir de (A-15) ,on peut finalement écrire :

avece

o=t (A-18)

Comme la forme de cette expression est potentiellement instable, il est aussi
souhaitable d’en faire une analyse en poéle-zéro afin d’en assurer la stabilité. Comme

pour la méthode d’implémentation présentée pour la modecle de Volterra a un
noyau, chaque sortie Y, (t) peut étre écrite sous la forme d’une somme de non

linéarité et de filtres récursifs du premier ordre :

J

Y ()= 2% ()] a19

j=0

et sous forme d’équation différentielle, on obtient pour chaque branche élémentaire

du modéle :

d?k](t) V - f
" p-Yi; (1) = A f (1) (A-20)

I’équation précédente peut alors se représenter sous la forme :

Non linéarité Filtre récursif
statique 1erordre
—* —
My Y,
o | Ya()
X(1) k
=,
f (t) }—NK (t)

k2
}\‘kJ

Figure A-78 : Représentation de l'implémentation numérigue du modéle BF.

&

Ces techniques d’implémentation ont été utilisées pour une implémentation des
modeles proposés dans ces travaux de theése dans le simulateur systeme

HPTOLEMY disponible sous le logiciel d’analyse RF « ADS ».
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Résumé.
Modélisation comportementale d’amplificateurs a mémoire pour des applications a
large bande utilisées dans les systémes de télécommunications et les systétmes RADARs.

Ce travail concerne la technique de modélisation comportementale adoptée pour les
amplificateurs des terminaisons RF des systémes de communication. L objectif de la méthode
de modélisation proposée est de caractériser et d’intégrer efficacement les effets de mémoire
non linéaires des amplificateurs de puissance a 1’état solide. Le modele proposé consiste a
combiner sous la forme d’une modulation deux fonction de transfert équivalentes passe bas
dérivées des séries de Volterra dynamiques. Les potentialités du modele sont ensuite évaluées
par comparaison entre des simulations circuit et des simulations systeme. Dans le souci de
valider le nouveau model de Volterra a partir de données expérimentales, une modélisation
d’amplificateur grace un banc de mesure d’enveloppe temporelle est présentée.

Mots clefs :

M¢émoire non linéaire Mémoire a long terme

Amplificateurs de puissance Mémoire a court terme

Séries de Volterra a noyaux dynamiques Caractérisation dans le domaine temporel

Simulation systéme Réponse impulsionnelle non linéaire
Abstract.

Behavioral modeling of power amplifier with memory for large band application used in
telecommunication and RADAR systems.

This work deals with a behavioral modeling technique for amplifier used in RF front ends of
communication systems. The aim of the proposed modeling approach is to characterize and
integrate efficiently the long and short term non linear memory effects which are present in
solid state amplifier. The proposed model consists on a combination in a modulation form of
two low pass equivalent transfer function derived from dynamic Volterra series. The
potentiality of the model are evaluated by a comparison between system level and circuit level
simulations. In order to validate the new Volterra model by experimental way, an amplifier
modeling by using time domain envelope set up is presented.

Keywords :

Nonlinear memory Long term memory
Power amplifier Short term memory
Dynamic kernels Volterra series Time-domain characterization

System level simulation Nonlinear impulse response
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