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Introduction générale 1

| NTRODUCTION GENERALE

Les dernieres années de notre ére ont vu le déerlognt exponentiel des systémes de
télécommunication que ce soit dans les applicatignasid public (télécommunication par
satellites, téléphonies mobiles, automobile avecréelars anticollisions), satellite ou radar.
Cette croissance fulgurante a été possible gracpadie a la maitrise des techniques de
conception qui ont permis de mettre en oeuvre develtes architectures de circuits
électroniques fiables, performants et intégrablésilde colt. En effet, la complexité de ces
systemes et les contraintes technologiques et éuqnes, notamment la demande de
nouveaux services et 'apparition d'une compétiaaorue entre les différents fournisseurs de
service, ont stimulé le développement de nouveiltgthodologies d’élaboration et le

déploiement des outils de caractérisation.

La conception efficace des systéemes de communicat@® peut étre accomplie sans une
bonne connaissance de leurs performances. Dan®riexte la conception assistée par
ordinateur « CAO » a été et reste toujours l'optililégié pour étudier le comportement et
assurer la validité des systemes de communicatiormaimisant le nombre d’essaie
physiques. Du fait que toute réalisation techna@jogiest extrémement onéreuse, la slreté de
fonctionnement des dispositifs rend le recours &itaulation une nécessité absolue voir
inéluctable. Ces systémes font appel a un enseatiidgieipements tres variés qui réalisent des
opérations différentes. Par conséquent, il y a néeessité permanente de recherches
théoriques pour le développement de modeles néwities, précis, fiables et compatibles
avec les outils de CAO actuellement disponiblesirRela, il est primordial que les modules
soient placés dans les conditions les plus proplbssibles de leurs utilisations futures, a
savoir la prise en compte d’'un nombre importanpdénomenes physiques et la description
fine des effets combinés des phénomenes siégeastles dispositifs. Ainsi, la prédiction
fine des performances de ces systémes nécessite gart des outils de caractérisation
suffisamment simple pour étre réalisable avec latiisode simulation et/ou de mesures

physiques usuels, et dautre part des modele artlisdes concepts mathématiques
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exploitables par les simulateurs usuels tout ensewmant une efficacité numérique

raisonnable.

C’est dans ce contexte que s'’inscrivent les tray@@sentés dans cette mémoire. Ces travaux
ont pour objectif principal la caractérisation @tnhodélisation des dynamiques non linéaires
dans les dispositifs pour systémes de télécommiimisa en particulier le cas de la PLL et de
I'amplificateur de puissance, pour répondre au ipestdal de permettre des simulations

rapides en présence de signhaux RF, tout en présama précision raisonnable.
Le manuscrit se décompose en 4 chapitres :

Le premier chapitre est consacré a une présentag@nérale de systemes d’émission-
réception radiofréquences, de leur fonctionneméntee la nature des signaux qui les
parcourent, en particulier les signaux a modulatiamériqgue complexe. Ceux-ci vont étre
utilisés tout le long de ce travail comme signaextekt et de validation. La deuxieme partie
de ce chapitre fait le point sur les concepts deebde la simulation et les différentes
techniques existantes. Nous évoquons ensuite idatibn de la modélisation
comportementale pour la simulation et la validatén fonctionnement de I'ensemble du
sous-systeme de communication. Ce chapitre perm&tdiintroduire le contexte général de
cette thése.

La PLL et 'amplificateur de puissance constitudatix des principaux éléments de base de

toute chaine d’émission-réception radiofréquenc# dous nous intéressons dans ce travail.

Le deuxieme chapitre est dédié a I'étude et l'idieation des points clés de la problématique
d'une PLL a synthése de fréquence au niveau comperital. Nous nous intéresserons a
I'étude des différents éléments et grandeurs lactérisant afin d’appréhender les éléments

nécessaires a sa modélisation.

Le troisieme chapitre concerne le probléeme de ladétisation de I'amplificateur de

puissance. Nous nous sommes attachés a rappeldistessions engendrées par les non

linéarités et les phénomenes dispersifs de ce rmaduknté de mettre en lumiére les origines
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physiques de ces différents phénoménes ainsi queidgpact sur les performances des
amplificateurs. Nous avons pour terminer, réaliser breve synthése des principaux modéles
comportementaux d’amplificateurs de puissance d@e¢al au laboratoire XLIM depuis le
début des années 2000.

Cette étude symbolique nous a conduit dans le iquady et dernier chapitre a proposer deux
variantes de modeéles, explicite» et «implicite», dits modéles a séries de Volterra
modulées, tenant compte simultanément des effetséteoire HF et BF. Nous nous sommes
attachés a mettre en place et a valider une méttiedraction pour les deux modeles, qui
sont bien adaptés aux outils de CAO circuits astu2é méme, nous nous sommes attachés a
étudier une implémentation efficace de ces modélass les simulateurs systéme tels que
Matlab/Simulink en utilisant des méthodes numénneet stables et rapides. Pour chaque
modele un exemple d’application est présenté daigettif de valider et évaluer les

potentialités des approches proposées.

En conclusion du manuscrit nous énoncons les pates contributions de la thése et des

perspectives associées a ce travail sont données.
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[. Introduction

L'analyse et la simulation précise des architedtURE- et micro-ondes utilisées dans les
émetteurs et récepteurs des systemes de commangaont des points critiques pour le
dimensionnement optimal de ces systemes. Les sgstamtuels complets sont d'une
complexité sans cesse croissante et composés dhwigtude de modules de natures
totalement différentes, ce qui rend difficiles tashes de synthese et de validation du systeme
global. Pour bien définir le contexte de I'étudeus avons choisis dans ce premier chapitre
d’aborder les aspects généraux pour la caractérsat I'évaluation des performances des
systemes de communication. Nous débuterons parafméscriptif des éléments constitutifs
d’'une structure générale de systemes d’émissiomptiéceradiofréquences, de leur réle et
leur fonctionnement. Nous poursuivrons par présdatprincipe des modulations nécessaires
a tout systeme de communication. Enfin, nous texmims par une description des principales
méthodes et outils de simulation permettant d’arrévun dimensionnement le plus judicieux
possible du systeme considéré. Le but de ce chagstr d’introduire les notions de base du

fonctionnement d’'une chaine de communication.

Il. Systéme d’émission-réception radiofréquences

Il.1. Description générale d’'un systeme émetteur-réceptuplet

Les voies d’émission et de réception regroupeptupart des fonctions électroniques de base
utilisées dans le domaine de télécommunicatiorgeljue des mélangeurs, amplificateurs
faible bruit, filtres, amplificateurs de puissanthie représentation synoptique d’une unité de
communication typique est donnée sur la Figure®@ distingue classiquement deux parties
dans un systéme de télécommunication : une parti@rique (bande de base), correspondant
a la génération et aux traitement et codage déthmation et une partie analogique (RF),

correspondant a la génération et au traitement dmasx hautes fréquences

(modulation/démodulation, transposition de fréqeeectransmission/réception). C’est sur ce

dernier segment que porte notre analyse.
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LNA

<27

1 Vo

Power

Amplifier

Jnassasoudn
9oeyIalu] O/1

RF et pyondes FI Bande de base

Domaine d’études

Figure I-1: Synoptique d’une unité de communicatawbile

Aujourd’hui, dans les systemes de communicatiordioranodernes [I-1], qu’ils soient
embarqués (téléphone, satellite) ou fixes (statidesbase, réseaux hertziens), la partie
numeérique prend une place de plus en plus impertantdépend de la partie analogique, qui
ne présente en apparence qu’une moindre compleXéte derniére prend en charge la
transposition de fréquence du signal bande de lmse fréquence microondes (et
inversement) afin de permettre sa transmissioreftém) par voie hertzienne ou par fibre
optique. Cette cellule réalise plusieurs fonctipriscipales [I-2] [I-3] qui sont :

- La génération des fréquences porteuses ou syrileéseéquences ;
- La modulation / démodulation des porteuses pdolmation en bande de base ;
- Le filtrage et le multiplexage/démultiplexage dasaux RF et hyperfréquence ;

- Latransposition de fréquence en fréquence inteiaimécdu en bande de base ;

- L’amplification faible bruit et de puissance.
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Les émetteurs et récepteurs peuvent étre conguBvdeses manieres [I-4] [I-5], mais on
retrouve généralement les principaux composants lésnprincipales caractéristiques vont

étre détaillé successivement dans les paragraphesits.

Il.2. La transposition de fréequence

Les éléments principaux intervenant dans la trasigpo de fréquence sont le mélangeur et

'oscillateur.

[1.2.1. Le mélangeur

Le mélangeur [I-6][I-7] est un dispositif essentilels systemes de communications, puisqu'il
permet d’effectuer les décalages de fréquence assi@m en transposant le signal utile en
hautes fréquences et en réception en abaissarégaehce afin de démoduler le signal de
facon efficace. Le signal dentrée a la fréquenEge est transposé a la fréquence
intermédiaire de sortieF; (Figure I-2) grace a un second signal d’entrépgtiposcillateur
local dont la fréquencéd~, est égale a la différence entFge et F,. Cette opération de
mélange conduit a l'obtention d’'une composante Ueddjelle a la fréquence différence
(|FoL —Frge ) mais également a la fréquence som(ig + Frg). Cette derniére peut
aisément étre éliminée par un filtrage de type gpass ou passe-bande. En général, les
contraintes imposées au mélangeur sont fortes remetele gain, de bruit, de linéarité et

d’isolation. Le premier mélangeur de la chaine @meption est critique car il détermine la

linéarité de la chaine.

OL = Oscillateur local
RF = Radiofréquence
FI = Fréquence intermédiaire

FoL
Figure I-2 : Schéma d’un mélangeur
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11.2.2. L'oscillateur

Les oscillateurs [I-8][I-9] sont utilisés a tous Ieiveaux d’'un systéme de communication. En
particulier, on a souvent besoin d'un générateuré&tpience de référence pour la sélection du
canal de transmission. Dans les circuits d'émissémeption, la pureté spectrale de
I'oscillateur local est le premier paramétre lirtitde la qualité des liaisons puisque son bruit
se superpose au signal utile. Comme indiqué préoédat, les oscillateurs interviennent
souvent comme une des entrées des mélangeursitDa fualité d’'un récepteur RF dépend
grandement de la pureté spectrale de I'oscilldteal.

Il existe une grande variété d’oscillateurs : stidaux a fréequence fixe (oscillateur a quartz),
a fréquence variable (oscillateur a réseau LC llasmir commandé en tension (VCO)), non
sinusoidaux (oscillateurs a relaxation)... [I-10]

Les caractéristiques principales d’un oscillateants
- Le type de l'oscillateur : Hartley, Colpitts, Clapgackar, Seiler ou autre ;
- La fréquence d'oscillation ;

- Laplage de fréquence d’accord : elle est défiokerun oscillateur contrdlé en tension
et correspond a la bande passante de l'oscillateut'oscillateur est variable en

fréquence, cette variation peut s’exprimer en pentage de la fréquence centrale ;

- La linéarité de l'accord de l'oscillateur ;: on recthe une variation linéaire de la

fréquence d'oscillation avec la tension appligu&€élament d’'accord ;
- La puissance du signal d’oscillation (de sortie) ;

- La distorsion d’amplitude (réjection d’harmoniqug: relle correspond a l'écart de

puissance entre le fondamental et 'harmonique n ;

- La distorsion de phase ou bruit de phase, ou pspatétrale : c’est un des principaux
défauts qu’'un oscillateur peut présenter. Il appanae variation de phase du signal

sur un cycle, ce qui génere du bruit ;
- Le pushing : sensibilité de l'oscillateur a desat@wns de tensions d’alimentation ;

- La stabilité en température.
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I1.3. Le filtrage

Dans une chaine de communication, des filtres somtiprésents, qu’ils soient analogiques

(passifs, actifs) ou numériques. Suivant 'archiiee retenue, leur fonction et leur place dans
le systeme de communication, les filtres sont aéfli pour sélectionner une bande de
fréquence spécifique et atténuer les fréquencessirables en dehors de bande. lls peuvent
aussi servir & modeler la forme d’'un signal dangue de réduire la bande de fréquence

occupée. Les contraintes de filtrage en terme @uénce centrale, de sélectivité et de pertes
d’insertion déterminent les possibilités d’intégrat

Il.4. La génération de fréquence

Nous nous limiterons a la présentation de la g#ioér de fréquence la plus utilisée dans les
systemes de communication actuels, la synthesBqaale a Verrouillage de Phase (ou PLL :

Phase Locked Loop).

[1.4.1. Boucle a Verrouillage de Phase
Il s’agit du bloc concerné par une partie des wawde cette thése. Les boucles a verrouillage
de phase sont des systemes a contre-réaction earlables d'état sont la phase d’'un signal
électrique et ses dérivées [I-11] [I-12] [I-13]. fanction de la PLL consiste a synchroniser en
phase et en amplitude deux signaux sur une plagiédaeence précise, ce qui n'est pas
possible a l'aide d'oscillateurs classiques. L'id#ssique est de comparer et de réajuster la

frequence d'oscillation issue d’'un VCOff:g) par rapport a une fréquence de référence
( fref ) beaucoup plus stable (oscillateur a quartz). liecipe de fonctionnement d’'une PLL

est illustré ci-dessous :
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Oscillateur fref .| Comparateur | Filtre .| Oscillateur controle fVCO
de référence - de phase - de boucle " en tension
A

fdiv Diviseurs
programmables

Figure I-3 : Synoptique d’'une PLL

Les PLLs ont des applications diverses dans lesesys de communications, parmi
lesquelles on peut citer la démodulation de fréqadh12][l-14], la récupération de porteuse
[I-15][I-16] et la synthése de fréquence [I-17]B]ll-19]. Cette derniére fait souvent partie
des dispositifs tels que les émetteurs et réceptdes systémes de transmission. Les
contraintes sur les blocs de la PLL sont différeré@ fonction du type d'utilisation. Le
principe de fonctionnement d’une PLL pour la systhée fréquence ainsi que la description
succincte des éléments la constituant seront ab@idé en détail chapitre 2.

I1.5. L'amplification faible bruit et de puissance

[1.5.1. L'amplificateur faible bruit (LNA : Low Noise Ampiier)

L’amplification faible bruit est une fonction prindiale de toute chaine de réception. En
effet, ses caractéristigues en bruit, gain et flit€aconditionnent tres fortement la
performance en bruit de toute la chaine. Ces taiactéristiques influent sur la gamme de

puissance des signaux que peut traiter la voi€@ckption.

[1.5.2. L'amplificateur de puissance

L’amplificateur de puissance est un élément clésystemes de communication. Son impact
sur la chaine de transmission est le plus crit@ggral en affecte notablement les performances
globales en terme de consommation et d'intégritésiunal. Un des probleme-clés de
I'amplificateur est la distorsion non linéaire pFétee par celui-ci. L'étude de ces

phénomenes ainsi que leur modélisation font I'opjetcipal de ce mémoire.
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Aprés avoir présenté les différents composantsplas couramment rencontrés dans le
segment analogique des systémes de communicabos, allons a présent nous intéresser
aux signaux qui les parcours, en particulier lgmaiix a modulation numériqgue complexe.
L'utilisation de ce type de signaux est justifiésr fta capacité de ces derniers a contenir une
importante qualité d’information sans consommer deEssources physiques considérables,

comme la largeur de bande ou la puissance.

[ll. Modulations numériques des signaux a enveloppe lexap

Dans un systeme émetteur-récepteur, l'informatidanasmettre (voix numérisée, données
numériques...) est un signal en bande de base. Lallatmoh permet de transformer ce
dernier en signal RF avec une efficacité specimfmrtante pour une transmission efficace.
Elle consiste a modifier dans le temps les troiaatéristiques de base de la porteuse, a savoir
I'amplitude, la phase ou la fréquence. On parlesalte modulation d’amplitude (M-ASK), de
phase (M-PSK), de fréquence (M-FSK) ou de moduiatimixte (Amplitude et Phase, M-
QAM), ou M représente le nombre d’états du signadinfant.

lll.1. Formalisme d’enveloppe complexe en bande de base

Un signal RF modulé s’écrit sous la forme suivdh@0] :

x(t) = A) cos(upt+ ¢ (1)) Eq. I-1

ou A(t) représente la variation instantanée de I'enveloghpesignal (amplitude)(t) la
variation de phase instantanéeuwgt= 27 f, représente la pulsation de la porteuse située au

centre de la bande du signal. Analytiquement, itéi complexe dex(t) est la suivante :

x(t) = Re( A D d*®) &) =R e )t &) Eq. I-2

ou X(t) représente I'enveloppe complexe du signal, appelési signal bande de base, dont

la variation est lente par rapport a la frequencdeose f,. Toute l'information utile est
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contenue dans ce signal. Une décomposition de bgele de base se définit par une

opération de translation de spectre du signal &igaly x(t) de facon que la fréquence

centrale f, se retrouve en zéro. La Figure 1-4 illustre lgzrésentations spectrales du signal
X (w) et de son enveloppe compleXg(2) (2 = w —wp).

o ',:"\l BA B
X () X(t) =Re({ X ) e“r} X ()

~
S~ -

Q‘ y

0

Figure 1-4: Description en bande de base du signal

L’intérét majeur de cette abstraction réside daasrdduction du nombre de points
d’échantillonnage sans perdre l'information. Eregffa fréquence d’échantillonnagee doit

simplement vérifier la relatiofre> BW (BW étant la bande passante du dispositif) au lieu

de Fe>2(fy+ BV%), ce qui offre sur le signal réel des avantagesnémtigeables sur les

temps de calcul et de simulation. Le sigkét) est un signal complexe, il s’exprime alors de

la fagcon suivante :

X(H) = A &0
= At)cosp ()) 4 A ()sing t()
Y Y

10) Q) Eq. 13

Les parties réelle et imaginaire de I'enveloppe plexe sont souvent appelées composantes
IQ qui présentent la particularité d’étre en quadhea dans le plan complexe. Ceci peut étre
représenté dans le plan complexe, nommé aussiadiimge de constellation de phase [I-21],

Figure I-5.
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Nous pouvons remarquer que les signaluk) et Q(t) sont respectivement les parties réelle
et imaginaire de I'enveloppe complexe, et queigsagix A(t) et o(t) sont respectivement le

module et la phase de I'enveloppe complexe quiieonént toute l'information.

Les formules de transformation sont les suivantes :

1(t) = At)coste ¢))
Q(t) = A()sin(x (1))

A() =/ 17(1) +Q%(1)

QO I_ argr ()40 ¢

| (t)

Eqg. I-4

Eqg. I-5
o(t)=tan *

Im

A

>

QO X(t)

Figure I-5: Représentation graphique de I'enveloppaplexe

Le signal réelx(t) s’exprime en fonction dé(t) et Q(t) de la facon suivante :

X(t) = I(t)cos(2r fot }-Q ¢)sin(Z fyt | Eq. I-6
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l1l.2. Les modulations numeériques

En télécommunications, les modulations numériquesiraanment rencontrées (QPSK,
16QAM, BPSK, etc), sont trés utilisées dans lesphale I'évaluation des performances et de
la véerification des facteurs de meérite que sontég@liement I'ACPR (Adjacent Channel
Power Ratio) et 'TEVM (Error Vector Magnitude).

A titre d’exemple, nous présentojns brievement fdmgipe de modulation numérique en
amplitude et en phase 16-QAM (16-Ary Quadrature Atnge Modulation), qui nous servira

en particulier de signal de validation des moddlamplificateur.

Les modulations QAM sont des modulations par salisnplitude ou de phase ou
d’amplitude et de phase combinées. Dans la moduldi6-QAM, les 16 états sont formés a
partir de 4 combinaisons des bits sur la voie # etombinaisons sur la voie Q. Ainsi les
variations de I'amplitude et de la phase du signatlulé, permettent les transitions entres ces
16 états. La Figure -6 représente le synoptiqua thodulateur M_QAM d’amplitude et de
phase combinées incluant un amplificateur non iieéat les trames | et Q des signaux en

entrée et en sortie.

Filre ~ Amplificateur -, o

en forme

Figure I-6: Schéma de principe d’un modulateur MMDA
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On peut décomposer le processus de modulationienéapes :

- La modulation par une porteuse RF;
- Le filtrage (typiquement cosinus redressé avecastelir d’atténuation de 0.22).

- La modulation:

Le signal x(tf) modulé M-QAM est obtenu en combinant linéairemdatix modulations
d’amplitude en quadrature : le signigt) modulant la porteuseos(2rf, ), et le signalQ(t)
modulant la porteuse en quadratwsm(2rf,). Les composantes(t) et Q(t) peuvent

prendre plusieurs états et varient au rythme dégsdde données a transmettre comme le
montre 'exemple suivant d’un signal modulé 16-QAMgure 1-7). La porteuse est modulée

par les signaux (t) et Q(t) .

= =
2 o
S g
Temps (usec) Temps (Usec)
Figure I-7 : Variation temporelle des voies | epQur une modulation 16-QAM
de débit 2 MB/s
- le Filtrage :

Le filtrage permet de réduire significativementldéageur de bande de transmission sans
perdre le contenu des données numériques. Pour delatténue les composantes
fréquentielles indisérables telles que les remantiescillateurs locaux, le plancher de bruit
et les produits d’intermodulation qui viennent ditgr la qualité de la liaison. |l adoucit les

transitions rapides d’amplitude, de phase ou dguface du signal d’entrée. Pour ce type de
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modulation, le filtrage consiste a appliquer ind&gmemment le filtre sur chacune des

composantes | et Q du signal modulé.

IV. Techniques de simulation des circuits et systemes

Face a la complexité des systemes de communicatitaur colt de réalisation important, la
simulation a été et reste toujours l'outil priviiégoour en évaluer les performances et en
étudier le comportement sans la nécessité d’unéemmgntation physique au préalable. Ces
systemes font appel a un ensemble d’équipemergsvinéés qui réalisent des opérations
différentes. La conception de chaque partie degpéments demande ['utilisation d’outils de
simulation différents selon la description de saotogie et les fonctionnalités de ses
composants. Ainsi, il existe des techniques de lsitions [I-22] adaptées aux circuits
fonctionnant en régime linéaire, en régime nondire@ainsi qu’aux circuits fonctionnant en
bande de base. Une expérience de simulation rédggiend, en partie, de la sélection
adéquate de I'outil utilisé. De ce fait, et pous daisons de compétitivite, elle doit étre la plus
rapide et la plus fiable possible. Cette partisspnée les concepts de base de la simulation et

les différentes techniques existantes.

IV.1. Classification des méthodes de simulation

Il existe aujourd’hui un nombre important de loglsi proposant des techniques d’analyse
adaptées a des simulatiorigcuits et systemesselon le niveau hiérarchique de conception [I-
23] et permettant de rendre compte des performagiéésments utiles a la conception de la
chaine globale décrits precédemment. Cette métbgaohiérarchiqgue met en balance finesse
de description et complexité des signaux véhicu@s. peut ainsi faire apparaitre trois

niveaux de simulatiorsystéeme — circuit — composgntomme illustré ci-dessous :
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SYSTEME

CIRCUIT

COMPOSANT

Figure 1-8 : Décomposition hiérarchique de simwolati

Cette méthodologie consiste a décomposer le prabtiarconception d’un systéme complexe
en une suite de problemes élémentaire, plus facppréhender. Le but visé est d’obtenir au
premier coup un circuit répondant aux spécificatjgpermettant ainsi d’éliminer les erreurs
de choix architecturaux dés les premieres phasela @enception. Le Tableau I-1 décrit

I'aspect structurel pour chaque niveau d’abstractio
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Niveau d’abstraction

Représentation

comportementale

Représentation

structurelle

Fonctions de transfert
Schémas-blocs H(s), H(z)

+ Convertisseurs A/D, DI/A,

Systeme Domaine fréquentiel PLL, Filtres, Sommateur,
Domaine temporel Intégrateur, Multiplieur
Domaine Analogique/Digital
» Composants actifs
Circuit Macro-modéles ntegrables (MOS, BJT)
+ Eléments passifs R, L, C
+ Sources controlées
+ Layout des composants :
propriétés physiques ou
Composant Modéles de composants géomeétriques, interactions

électromagnétiques, effets

d’échauffement

Tableau I-1 : Classification hiérarchique des sy&t® de communication

Ainsi le plus bas niveau concerne legomposants» dont les simulateurs décrivent les
propriétés physiques et géométriques en faisarglapx équations de transport des charges
et des particules au sein des semi-conducteurgldsment du niveau supérieuckcuit » est
défini comme une interconnexion de composants tetepsésenté par un macro-modeéle (ou

sous-bloc) dont on peut décrire les phénoménes agsant appel a des expressions

mathématiques ou a des schémas équivalents.
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Afin de rendre compte et concevoir le comportemeon linéaire des fonctions pour ce
niveau hiérarchique, les formalismes de simulatibiisés dits « simulateuwircuit » sont les

suivants :

- L’analyse DC : Elle détermine le comportement egimé statique du systeme ;

- L’analyse AC linéaire : Elle permet d’effectuer umealyse fréquentielle bas niveau en
incluant éventuellement des conversions de frécpielle est basée sur le calcul des
parametres de transfert comme le gain en tensiengdin en courant, les

transimpédances et transadmittance;

- La simulation des parametres S : C’est un casqodigi de I'analyse AC linéaire. Son
fonctionnement repose sur l'utilisation des paraestde transfert pour déterminer
des rapports d’onde aux acces du systeme pour inh g fonctionnement linéarisé

(petit signal) autour du point de polarisation ;

- La simulation temporelle (transitoire) : Elle petnia détermination de I'évolution

temporelle des signaux du systeme ;

- La simulation en équilibrage harmonique (HB) : El&termine le régime établi dans

le domaine fréquentiel ;

- La simulation d’enveloppe : Elle détermine le régitnansitoire des enveloppes des

signaux.

Enfin, le niveau ®ysteme» est analysé par des simulateurs de type « sgstepermettant
'assemblage de blocs de modeles issus de la diowleircuit (analogiques et numeériques),

donnant ainsi naissance a une structure complexe.

Au cours de nos travaux, nous nous sommes inté&;es®e maniére plus générale, aux
technigues de simulation pouvant étre utilisées fesimulation de dispositifs non linéaires
excités par des porteuses multi tons ou moduléesisNallons maintenant donner les
caractéristiques essentielles de ces techniquesjettant 'accent sur leurs points forts et

leurs limitations.
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IV.2. La simulation temporelle

La simulation temporelle prend en compte tous lgsaux de décomposition du systeme et
en permet l'analyse pour tout type d’excitationr{gpeique, impulsionnelle, aléatoire, etc).

Toutefois elle est surtout destinée a I'analyseidwiit & transitoire rapide.

Son principe repose sur la décomposition d'un d@rélectronique en éléments, lui associer
un modeéle d’équations mathématiques puis a calocoenériquement sa réponse a une
excitation spécifique [I-24]. Il s’agit de décrichaque élément constituant le circuit a l'aide
de composants de base (résistante, capacité, amwhect sources, €léments semi-
conducteur,...). A partir du schéma équivalent asfenu, la résolution du systéme s’obtient
de proche en proche d’'une part en appliquant lesr@iotes de connexions imposées par les
loi de Kirchhof [I-25] et, d’autre part, en résohtanumériquement les équations du circuit
électrique par discrétisation de I'axe des temgsfdnctionnement du circuit peut ainsi étre

formalisé par un systeme d’EDA (Equations Différelfes Algébriques) ordinaires, linéaires

ou non linéaires, de dimension N, de la forme :
d .
f(X(t),t)ZEQ(X(t))Jr i(x(9)+uh=0 Eqg. I-7

Ou x:R — RN est le vecteur des tensions et courants de brangh& — RN | i: R — RN

etu:R — RN sont respectivement les équivalents « nodal nédifiles charges et des flux

des éléments réactifs, des courants convectife®egdnérateurs d’excitation. Cette équation
fait apparaitre des dérivés des charges etgtuq(x(t)) dont le calcul approché est réalisé a

I'aide des formules LMS (Linear Multistep) tellesegla formule d’Euler, du Trapéze ou de
Gear Schiman [I-26][I-27]. En appliquant ces appmations, le systeme d’équations
différentielles est ainsi transformé en systemeuidions algébriques que I'on résout a l'aide
des meéthodes de résolution itératives telles querttde Newton-Raphson [I-28],..En
d’autres termes le circuit dynamique, qu’il soitéaire ou non linéaire, est transformé en un

circuit purement « résistif ».
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Cette méthode devient rapidement tres complexe @remen ceuvre lorsque le systeme
comporte plusieurs éléments interconnectés entxe @u lorsque le nombre d’équations
traduisant le comportement du circuit augmente.sDancas, le principe de cette méthode se
trouve mis en défaut pour des raisons de tempsldalcde probleme de convergence et de

solutions instables et de volume de mémoire nécessa stockage des instants.

Cette méthode n’est pas bien appropriée pour haeatle systemes excités par des siganux
modulés dont la porteuse et 'enveloppe ont destemtes de temps trés différentes, mais elle
est efficace pour I'étude de la bande de base et ponnaitre le régime transitoire du
systeme. La meéthode transitoire est inefficace dassétages RF ou les signaux sont
typiguement composés d’'une porteuse haute fréequeindaine modulation lente, de méme
gue dans des circuits contenant des élementse&dékectivité ou des dispositifs de controle
automatique de gain. C’est de ce constat que s&% les méthodes de différences finies et de
shooting [I-29][I-30] permettant de calculer directent le réegime permanent sans passer par
le régime transitoire. Cependant, celles-ci présend’autres limitations non négligeables
dans le cas des circuits microondes constituéstisents distribués dispersifs (lignes de
transmission). Pour remédier aux limitations de @eéthodes, les méthodes tempo-
fréquentielle ont été congues, dont la plus popellast la méthode dite de I'Harmonique
Balance ou équilibrage harmonique. Avec ce typaalise, le régime établi des dispositifs

est calculé directement.

IVV.3. La simulation tempo-fréquentielle

I\V.3.1. Equilibrage harmonique

L’équilibrage harmonique [I-31][1-32] est la techoe la plus adaptée au calcul du régime
permanent des circuits non linéaires dans le damaés frequences micro-ondes (fréquence
et puissance de fonctionnement). Cette techniqueitésée généralement pour prévoir la
distorsion harmonique et la distorsion d’intermadioin des circuits RF (amplificateurs,
mélangeurs...). Il s’agit d’'une méthode tempo-fréedigdle qui se présente comme une
solution intermédiaire entre la méthode temporetlda méthode fréquentielle. De ce fait,
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cette méthode est basée sur des signaux d’excitpéinodiques ou quasi-périodiques, ce qui
permet d’envisager une composition sur une basdrétpiences qui facilitera ensuite le
passage d’'un domaine a l'autre. Le modele éle@rjun circuit peut étre décomposé en

différents blocs regroupant :
- Les éléments linéaires ;
- Les sources non linéaires (diodes, transistors...) ;
- Les générateurs ;
- Les commandes des sources non linéaires.

L’idée de la méthode d’équilibrage harmonique estdcomposer le circuit a étudier en un
sous-circuit linéaire qui ne comprendra que deséiés linéaires et un sous-circuit non
linéaire qui ne comprendra que des éléments neaifies. Les deux domaines sont ensuite
raccordés par des techniques de transformationBodeier tres performantes de facon a

minimiser les temps de calcul.

On peut alors représenter le systéme par le scdéraaFigure 1-9 :

Commandes des non linéarités

s A ~N
X
N i
Interface Fourier
p i [ ] N
. =1 G 2
S E) g
: .18 ] Sous-circuit|: 5
§< N ¢) I , . >-9':‘
E T Ineaire : 3
= Y c =
el O !
NS B J

Figure 1-9 : Synoptique d’équilibrage harmonique
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Le vecteur G correspond aux sources externes (pati@n et sources alternatives), le vecteur
Y aux sources non linéaires du modéle électriquaeivatent (source de courant, tension,

charge ou flux commandée entre deux noeuds) etwédeeur des variables de commandes
des sources non linéaires.

A partir de cette analyse, nous pouvons décrineréeessus de I'équilibrage harmonique en
plusieurs étapes :

- La décomposition du systéeme en deux sous-circults, sous-circuit linéaire
comprenant que des éléments linéaires et un soustaion linéaire comprenant que

des éléments non linéaires ;

- Le couplage des deux sous-circuits linéaire etlim@&aire en utilisant une transformée

de Fourier ;

- L’analyse et le traitement nodales et la mise am@gn des tensions et courants de
tous les nceuds du réseau a l'interface entre les parties (vérification des lois de
Kirchhof, ajustement des conditions initiales sisdie a laide d’'un processus

itératif...) et la génération des matrices de tramsles non linéarités et des sources
indépendantes;

- La résolution du systeme d’équations non linéa@rdaide de méthodes numériques

telles que Newton-Raphson ou Krylov [I-33].

De par cette décomposition, I'équation de I'équdidpe harmonique peut s’exprimer de la
facon suivante :

F(Xk) =Xk — A% (X- & G=0 Eq. I-8

ou A et Bk sont respectivement les matrices de transfert raes linéarités vers les

commandes et des sources indépendantes vers lesmarmi®s et K est l'indice de la
composante frequentielle que l'utilisateur défemit fixant le nombre de fréquences et l'ordre
de multiplicité des produit d’'intermodulation dgsal d’entrée. Le choix de ce dernier résulte

d’'un compromis entre la rapidité de calcul et lagision de la solution souhaitée. Cependant
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cette méthode est a proscrire lorsque le nombreadables de commande est important et

gue l'on souhaite prendre en compte un nombre @eviéequences d’intermodulation.

D'un point de vue fréquentiel, dans la réalité Iegnaux issus des systémes de
communication ne pouvant étre que des signaux aulabah complexe et numérique, cette
méthode s’avere ainsi inadaptée pour I'évaluaties gerformances et on lui préfere la
méthode du transitoire d’enveloppe [I-34][ I-35]B6].

IV.3.2. Transitoire d’enveloppe

Contrairement a la méthode d’intégration tempordleméthode du transitoire d’enveloppe
permet de calculer plus efficacement le comportént@msitoire a long terme de certains
circuits RF (émetteurs, récepteurs, amplificatelepuissance, PLLs...). Elle part du postulat
gue linformation utile est contenue dans I'envglee dynamique lente transposée sur une
porteuse ayant une dynamique rapide. Le principebake de cette méthode consiste a
combiner une méthode d’intégration temporelle pdanalyse du comportement de
I'enveloppe et la méthode d’équilibrage harmonigueair 'analyse autour des fréquences
porteuses afin d’en déduire la réponse du syst@mdiméaire. De facon générale, tout signal
modulé peut s’écrire sous forme d’'un ensemble d&ppes complexes autour de chaque

harmonique de la porteuse, soit :

X(t) = Re
k=0

N .
Z )A(k(')_é.k.wo.t] Eq. I-9

Ou k est le nombre d’harmonique choisi suivant idsation de la porteuse eX(t) est
I'enveloppe complexe de I'harmonique k a la fréoqpeen. Le principe de cette analyse

consiste donc, a échantillonner l'enveloppe du aigmodulé suivant la dynamique de
I'enveloppe. Ensuite, chaque troncon est analyséaide de la méthode d’équilibrage

harmonique.
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Le résultat de l'analyse est un spectre composé fidegiences élémentaires d’analyse
(fréequence porteuse et toutes ses harmoniques)l'donlitude et la phase varient au cours

du temps. Deux types d’interprétations sont alossjbles :

- On peut connaitre a un instaty 'amplitude et la phase de chaque composante du
spectre.

- On peut également, pour une frequerfgefixée, connaitre la variation temporelle de
'amplitude et de la phase autour des différentesmbniques k.fy et, par

transformation de Fourier, obtenir 'occupationapale autour defy .

Le principe est illustré par la Figure 1-10 :

X ()

4
]
]

.....

__8lalodwa)
uonelbay|

.....

.- Echantillonnage

Figure 1-10 : lllustration graphique du principe wansitoire d’enveloppe

Comme le montre Tlillustration ci-dessus, I'envegleptemporelle du signal de sortie est
reconstituée pour chaque échantillon d’enveloppermégration temporelle. Cette technique
permet alors de s’affranchir des limitations dé&srprécédemment en conciliant les avantages

de I'équilibrage harmonique et de I'intégration prelle.
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Malgré les progrés considérables réalisés surelgmiques de simulation de type « circuit »
(temps et garanties de précision raisonnablespuéls de simulation « systeme », ont connu
un développement moindre, et restent encore aujuurdelativement sommaires. Ces
limitations apparaissent essentiellement lors dexlmation du fonctionnement de 'ensemble
de sous-systemes (émetteur, récepteur, transpqredeyr En effet, la vitesse de simulation et
la capacité de convergence des simulateurs syssemie fortement conditionnées par le
nombre de transistors qui est de plusieurs dizadeesnilliers pour le segment HF et de
centaines de milliers pour le segment BF. Cetbédtion ne peut étre résolue qu’en passant
par I'élaboration des éléments a un niveau pluséétue celui des transistors, sans perte
significative d’information. La définition de cetteprésentation est I'objet de la modélisation

systeme, aussi appelé modélisation comportementale« modélisation boite noire ».

IV.4. La modélisation comportementale

La modélisation comportementale consiste a dédeserelations macroscopiques entre les
signaux entrées/sorties du sous-systeme, sous fdemeelations mathématiques simples,

sans aucune visibilité sur la dynamique interneqroe illustré par la Figure 1-11 :

X(t) Y(t)

4 F() ——

Figure I-11 : Schéma de principe d’'un modéle corgoentale

Elle désigne plutét une représentation fonctiomnelke haut-niveau, par opposition a une
représentation structurelle (niveau transistor)pstgiant a décomposer le systeme en un
ensemble de blocs fonctionnels. Le schéma de chalgas, ou de seulement de quelques uns
d’entre eux, peut alors étre remplacé par une ghtgor uniqguement fonctionnelle et plus

abstraite.
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Cette approche est indispensable pour la validad®systemes complexes. Elle permet de
réduire le temps de conception et de concevoircdesits de plus grande qualité pour deux

raisons essentielles :

- La simulation comportementale d'un circuit complegst beaucoup plus rapide
gu’'une simulation effectuée avec une descriptiandistors : le concepteur peut donc

réaliser plus d’essais ;

- La description comportementale de chaque bloc cmitduire a une définition trés
précise de ses spécifications, ce qui permet @ewdes erreurs de conception et

d’obtenir un circuit optimal.

La difficulté se situe principalement dans l'abserd’'une démarche systématique dans
I'élaboration des modeles comportementaux. En efienombreux phénomenes peuvent étre
pris en compte en plus de la fonction nominale éléments parasites d’entrée/sortie, les non
linéarités, le bruit, la mémoire, les désadaptatides couplages, .En fait, le contenu des
modeéles comportementaux dépend surtout de la péci®uhaitée et des outils d’analyse
disponible. Cette dépendance a ouvert un champaeerche tres actif. Si le probleme est
relativement bien maitrisé pour les blocs linéairesui-ci est loin de I'étre pour ce qui
concerne les blocs non linéaires (synthétiseur liiogheurs, convertisseurs, etc....). Dans ce
contexte, il apparait clairement qu'une méthod@odes modéles non linéaires doit étre
défini pour faciliter le travail de modélisationsdeoncepteurs. C’est une des contributions de
cette these, ou nous nous somme intéressés pluguparement a la modélisation
comportementale des blocs d’amplificateurs de pmisss et des synthétiseurs de fréquences
présents dans les tétes d’émission/réception ds#érags de communication. Cette étude ferra
'objet des deux chapitres suivants. Dans le premh@pitre, elle sera abordée par I'analyse
des boucles a verrouillage de phase destinéesymnibese de la fréequence afin d’en faciliter
la compréhension et d’en évaluer les performaretedans le chapitre suivant et pour la suite
de cette mémoire nous nous concentrons sur la matdéh comportementale des

amplificateurs de puissance.
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V. Conclusion

Ce premier chapitre a succinctement présenté lextmlié a la simulation et la modélisation
des systemes de communication. On a tout d’abootiagnles blocs fonctionnels les plus
couramment rencontrés dans le segment analogiquiesiBystémes de communication, leurs
fonctions ainsi que la nature des sighaux a moidulaiomplexe qui les parcourent. Dans un
second temps, nous avons dressé un état de Iadifiérentes techniques disponibles pour la
conception des systemes de communication. Noussapon ainsi mettre en avant les

différentes méthodes d’analyses tant au niveawitigt’'au niveau systeme.

Le Tableau I-2 donne en résumé, pour les difféeeméthodes de simulation circuit, une
étude comparative, de leurs principaux avantagesi aue leurs limitations en terme de
rapidité et de fiabilité.

Outre que le développement des techniques de gionulde type « circuit », la recherche des
méthodologies de modélisation pour une simulatientype « systeme » conditionne en
grande partie la prévision des performances etl@ation du fonctionnement complet des

systemes de communication.

Nous avons indiqué l'importance de la modélisatpalifiee de comportementale tant au
niveau des méthodologies de conception hiérarchiquau niveau de la simulation et du

diagnostic des limitions. Elle permet la décomposiid’'un probleme complexe en une suite
de problemes élémentaires et tente d’appréhendemagule a partir de caractérisations
externes sans connaissance de sa structure imderde sa technologie (modéle boite noire).
Ainsi la simulation a partir des modéles comportetaex permet alors de valider

I'architecture et de fixer des contraintes surdagactéristiques des divers blocs fonctionnels

constituant la globalité du systeme complexe.
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Méthode

Avantages

Limitations

+ Analyse du régime transitoire

+ Etats établis et spectres peu précis 3

temps de simulation et mémoire

IT prohibitifs.
rapide
+ Difficultés pour les éléments distribué
dispersifs.
+ Sighaux comportant un grand nombr
+* Rapidité de calcul pour les de fréquences porteuses.
EH problemes faiblement non linéaires| + Explosion d’'occupation mémoire dan
+* Analyse des modeles fréquentiels'analyse des mélangeurs ou des circuit
de grande densité (circuits intégrés RF)
+ Simulation de systéeme excité pa
des porteuses modulées (enveloppe
lente transposée sur une porteuse
TE rapide). + Modulation bande étroite

+ Faible occupation mémoire.
+ Conciliation des points forts de

I"EH et l'intégration temporell¢IT)

£S

]

2]

Tableau I-2: Comparaison des principales méthodesrdulation des circuits RF

L’application de cette méthodologie aux circuitsxtes analogiques-digitaux (convertisseurs

A/D et D/A, boucle a verrouillage de phase ou Ples) assez récente et reste une tache

difficile. Son succés dépend d’'une caractérisapanfaite du circuit. Dans ce but, nous

tentons, dans le chapitre suivant, de décrire netionnement d’une PLL de la fagon la plus

exacte possible en reposant sur la modélisationpociementale des éléments constituant.

Les boucles a verrouillage de phase ont le quasiepole de la synthese de fréquences dans

les circuits radio-fréquences, de la générationlad@orteuse a celle de I'horloge de la

conversion des données.
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[. Introduction

Historiqguement, le principe de la boucle a verdag# de phase, appelée plus communément
PLL (en anglais Phase-Locked Loop), remonte aueni930 [lI-1]. Il a été inventé par un
ingénieur nommé Henri De Bellescize afin d’'amélides conditions de réception de signaux

radioélectriques.

Bien que cette invention fut d'une grande importanen particulier dans le domaine des
télécommunications et de la télédétection, les rammies technologiques de I'époque
(utilisation de composant a tubes : cheres et vmanx) ont limité son développement, et il a
fallu attendre 'avénement des circuits électroa&@ semiconducteurs dans les années 1950
pour que le principe des asservissements de ploasesg¢ d’'une expansion rapide dans
beaucoup de domaines. Il existe diverses architeste boucles a verrouillage de phase et le
choix de la structure a adopter dépend aussi beerapplication dans laquelle elle est
impliquée ; telle que la démodulation de fréquejhic][ll-3], la récupération de porteuse [lI-
4][l1-5] ou la synthese de fréquence [lI-6][II-7{8] ; que de la nature analogique et/ou
numeérique des signaux qu’elle met en ceuvre. Pas g détails sur les différents types de
boucle a verrouillage de phase et leurs application peut consulter les références suivantes
[11-9][11-10].

Ce chapitre a pour vocation de décrire, modéligersimuler une PLL a synthése de

fréquences au niveau comportemental. Nous présaistedans un premier temps, brievement
le r6le du synthétiseur de fréquence au sein deelfteur-récepteur ainsi que son principe de
fonctionnement. Nous nous intéresserons a I'étuete différents éléments et grandeurs le

caractérisant afin d’appréhender les éléments sétres a sa modélisation.

Il. Analyse et Théorie

La PLL est un systeme a contre-réaction qui a pgmurde synchroniser en phase et en
fréquence deux signaux dont l'un est la référerickaatre est issu d’'un oscillateur local.
Cette approche est tres répandue dans la réafisgeicynthétiseur de frequence. Ce dernier

représente un élément incontournable de I'émettepteur radiofréquence. Il est a I'heure
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actuelle un élément critique de tout émetteur-riepsynchronisé puisque ses performances
propres conditionnent en grande partie les perfooes globales du systeme de
communication. Sa conception reste toujours unlehgé tant les contraintes qui lui sont

imposées sont grandes.

Dans un émetteur-récepteur radiofréequence, la écpide I'oscillateur local doit étre définie

avec une précision importante. Dans la plupartcdss cette fréquence doit pouvoir varier par
pas relativement petits définissant I'écart de ds¥gce minimal généré par le synthétiseur et
correspondant en général a la distance entre dmueug adjacents. Cependant, les bornes
supérieures et inférieures de chaque canal somie®fprécisément et seule une erreur
minime peut étre tolérée. De plus, la limitationghectre hertzien, 'augmentation des débits
et 'émergence des émetteurs-récepteurs sont adeafacteurs imposant des contraintes de
plus en plus séveres sur le synthétiseur. Le réleyhthétiseur de fréquence au sein d’'un

émetteur-récepteur est rappelé sur la Figure 1l1-1.

O 8-
al— B2

—®

Commutateur

Synthése de Sélection du
fréquence <:| canal

r N

@.

Figure 11-1: ROle du synthétiseur de frequenceean de 'émmetteur-récepteur

Quelque soit l'application utilisant une PLL, il gxistera toujours deux phases de
fonctionnement distinctes auxquelles il faut consadavantage de l'attention. La premiéere
concerne le temps d’acquisition de fréquence, gérimu la boucle n’est pas accrochée a la

phase de référence. La deuxiéeme phase est le rggimeanent ou la phase de l'oscillateur
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local (VCO) est asservie a la phase du signal céentLe temps d’acquisition est le temps
nécessaire au systeme pour passer d’'une fréequenoe @utre. En effet, lorsque le traitement
numérique en bande de base demande un changenmmalela fréquence demandée met un
certain temps a s’établir. Ce parameétre est pdigieument important dans les systeme de

communication.

Comme le montre le schéma de la Figure 1I-2, unk PEmentaire est constituée de trois
eléments principaux : un Détecteur de Phase (PDumwDétecteur de Phase-Fréquence
(PFD), un filtre passe-bas et un comparateur deeghan filtre et un oscillateur contrélé en

tension (ou Voltage-Controlled Oscillator VCO).

Vref (t) ¢( )
PD t

- » Ys(t

Vo | o ’/\ VCOo ys(t)

Figure I1-2 : Schéma élémentaire d’'une boucle aoveifage de phase

Le VCO produit un signalg(t), de fréquencefg, qui sera comparé dans un comparateur de
phase avec le signal d’entrée de référence stgpi€t) , ce dernier étant a la fréquenégy .

La différence de phase de ces deux signaftx sera convertie a la sortie du comparateur en

un signal d’erreur. Ce dernier sera ensuite fiitag le filtre de boucle généralement de type
passe bas afin d’obtenir une valeur moyenne ernotefssse fréquence. Celle-ci sera utilisée
pour commander le VCO qui va délivrer un signal cava fréquence correspondante
présentant la méme stabilité que la référence. i@®lssera comparé de nouveau avec le
signal de référence jusqu’a ce que la differenceldese devienne nulle. Notons que dans le
cas ou la PLL est utilisée pour la synthese deuftdge, I'insertion d’un diviseur de fréquence

dans la boucle de rétroaction est nécessaire [ledrhme illustré sur la Figure II-3.
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Vref (t) ( )
" pp | ot
ou — — > t
Van(| /\ VCo Ys(t)

Diviseur de fréquence
N

Figure 11-3 : Schéma élémentaire d’'un synthétisufréquence

Dans ce cas, la boucle génére donc, a partir dalsie référence, un signal a une fréquence

fs= N.fs. Lutilisation d'une telle référence permet doremtre autre, d’augmenter la

précision sur la fréquence synthétisée. Ainsi, edifrant le rang de division N, le systeme
peut étre utilisé dans le but de synthétiser I§@réntes fréquences de canal a sélectionner.
Deux principales techniques de synthese sont @dsis la synthése entiere pour laquelle la

frequence synthetiseéefg varie selon un multiple entier de la fréquence ré&rence
(N=0,1,2...M et la synthese fractionnaire pour laquellg varie selon une fraction de
fref (N=M +a). Les avantages et les inconvénients de chaquaitgehsont présentés

dans la référence [I1-12].

Il.1. Classification des boucles a verrouillage de phase

De la littérature concernant les PLLs se dégaggrand nombre d’appellations ne désignant
parfois pas le méme systeme. Globalement, uneifddas®n est utilisée implicitement

distinguant les différents type des PLLs [lI-9]1i0] selon :

- Le type de PD, pouvant étre un détecteur échamtiélar, multiplieur, séquentiel ou

logique ;

- Le type d’oscillateur, contr6lé par une commandeé@uque ou analogique.
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Le type de filtre utilisé pouvant étre déduit denlture du PD et de l'oscillateur, celui-ci
n’influence pas en général I'appellation de la PLe.tableau II-1 liste les différents types de

la PLL les plus courantes ainsi que I'appellatiesue de I'anglais.

] Type d’Oscillateur Controlé
Type de Détecteur de Phage
Analogique (VCO) Numérique (NVCO)
_ S-PLL DS-PLL
Echantillonneur o
Sampled PLL Digital Sampled PLL
o A-PLL D-PLL
Multiplieur -
Analog PLL Digital PLL
Logique XOR-PLL XOR-DPLL
] _ CP-PLL CUDD-PLL
Séquentiel _ o
Charge Pump PLL Counting Up/Down Digital PLL

Tableau 1I-1 : Nomenclature des PLLs

Selon le détecteur de phase on distingue les Phakgiques dont le détecteur de phase et
l'oscillateur sont analogiques et les PLLs semi-érique dont le détecteur de phase est
numérique et l'oscillateur analogique. La PLL aggdoie est la premiere et la plus étudiée
des boucles a verrouillage de phase.

Dans les pages suivantes nous faisons une révigde sur les boucles a verrouillage de
phase juste avant de décrire ses éléments princCADO, détecteur de phase et filtre de

boucle). Puis nous consacrons une section pourekcrightion et la simulation d’un

synthétiseur de fréquence a rapport de divisioieede type 2 d’ordre Ill.

[1.2. Fonctionnement linéaire d’'une PLL

Une PLL est un systeme non linéaire qui dans ur@migre approximation, peut étre
modélisée comme un systeme de contrdle linéairphdse entre les signaux d’entrée et de
sortie et ceci lorsque la PLL est dans un étateiieouillage. Cette simplicité d’analyse en fait
une base de référence pour I'étude des autres thpeshitecture. Le schéma bloc de la PLL

(Figure 11-2) peut alors étre présenté par le systasservi présenté sur la Figure I1-4.
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Comparateur de phase

vs(9)

Figure II-4 : Modele linéaire d’une PLL

A partir de ce modele, nous allons d’abord préselatdonction de transfert des éléments
constituant la boucle [lI-13]. Ensuite, le fonctment dynamique de I'ensemble de la

boucle sera analysé [II-14][ll-15].

I1.3. Description des blocs

[1.3.1. Comparateur de phase ou détecteur de phase
Le comparateur de phase a pour fonction de déliunertensionVp (Figure 11-5) idéalement
proportionnelle a I'erreur de phasky(s) entre la phase du signal de réféereggg et la
phase du signal de sortie du VGR. A la sortie du comparateur de phase, le sigrereur

de phase/p s’exprime de la fagon suivante :
Vp = Kp.Ap = Kp.(pref —¢ 9 Eq. II-1

ou Kpest le gain du comparateur de phase exprimé em Weprésentant le rapport entre le

changement de la tension de sortie di a un changetaghase aux entrées.
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Ay
Figure 1I-5 : Comparateur de phase
Pour le cas illustré ci-dessus, nous avons :
Kp A Virad Eq. I1-2

™

11.3.2. Filtre de boucle

Cet élément joue un role trés important en ce quacerne la dynamique du systeme. Il a pour

fonction de filtrer les perturbations et lissettdasionVp transmise a l'oscillateur contrélé en
tension. Ses parametres (fréequence de coupureente, etc.) sont déterminants pour les

caracteres de l'asservissement : Stabilité [II-J8Ecision, temps de réponse et plages de
capture et de verrouillage. Son architecture estcddoisie en fonction de ces parameétres
mais aussi en fonction du bruit en bande souh#&ltés les contraintes de bruit seront
importante, plus il sera nécessaire de concevoifilue sélectif d’'ordre élevée. Il peut étre
actif ou passif, linéaire ou non linéaire. En effemoyenne le signal de sortie du comparateur
de phase et le transforme en une tension contquieservira a controler le VCO. Nous nous
limitons aux filtres les plus simples a concevadiaenodéliser : les filtres linéaires passifs. Un
des plus facile a réaliser est le filtre passifspasas du °l ordre (Figure 1I-6a) dont la

fonction de transfert est définie par :

1
1+7s

F(s) = Eq. 1I-3
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L R |
C
V, L V., V, V.,
e C = s
e s
a) avec pole b) avec un pdle et un zéro

Figure 11-6 : Exemple de filtres passe-bas de pgssif
ou 7 = RC : constante de temps.

Afin d’augmenter le degré de liberté de la boualefiltre passe-bas a avance/retard de phase
(Lead-Lag en anglais) est couramment employé (Eige8b). Il contient cette fois un podle et

aussi un zéro dans sa fonction de transfert :

F(s) = 728 Eq. II-4
1+ T]_S

Ol] 1= (R1+ Rz) C et To = R2C

Il faut noter que de maniére a améliorer les penéorces de la PLL lorsque la boucle est
fermée, il est nécessaire d’augmenter l'ordre ttefde boucle. Ce dernier peut rarement

dépasser trois a cause de la stabilité ainsi qsa déalisation qui sont difficiles a obtenir.

[1.3.3. Oscillateur contrdlé en tension (VCO)

Les Oscillateurs Controlés en Tension ont pour tionccomme leur nom lindique de
transformer une tension appliquée sur I'entréeresignal modulé en fréquence en sortie. Un

VCO idéal fournit un signal périodique dont la fuégce ou pulsatiowg est une fonction
linéaire de la tension de commanug du VCO. Ceci sur une certaine plage de fréquence
délimitée par les pulsations,,i, et wmnay (Figure 11-7). La relation frequence-tension du

VCO s’exprime de la fagon suivante:

ws = wo + KyeoVe Eq. II-5
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Ou wq est la pulsation centrale correspondantg & 0 qui déefinit la fréquence d’oscillation
libre (Free-Running en anglais) du VCOK., désigne la sensibilité du VCO : il s’agit de la

pente de la variation de fréequence en fonctionadeariation de la tension appliquée pour
piloter le VCO et est exprimée aad/ s/ V. Cette derniére est en général faible pour éviter

des problemes d’instabilité de la boucle.

Wg

A

Figure 11-7 : Caractéristique linéarisée du VCOa@saturation

La fréquence étant la dérivée de la phase, noussauassi :

dip
d_ts = KyeoVe Eq. 11-6

En se plagons dans le domaine de Laplace, la tomcte transfert du VCO se traduit par

I'expression suivante :

d
2= 5es(9= Ko V(9 Eq. 11-7

L

Ce qui en résulte :

o (9) = KveoVelS) Eq. I1-8
S
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Les différents type de VCO ainsi que les parameétédimissant leur comportement sont décrit

en détail dans les références [II-17][11-18][lI-19]

[1.4. Fonction de transfert de la boucle

En tenant compte des fonctions de transfert dés ¢momposants de la PLL ((Eq. 1I-1), (Eq.

[1-3) ou (Eq. 1I-4) et (Eq. 11-8)), la fonction deansfert de la boucle ouverte est donnée par :

1
H S) = Kp.F(§9 "°° Kp. Kjop———— Eq. 1I-9
BO( ) P- ( ) S P-™vco S(l—|- 3_)

Pour un filtre passif comportant un pole, le diagnee de Bode correspondant est représenté a

la Figure 11-8.
[Hpo(jw)|
12
! ! !
1P | mEl | ] .
| 1 _i P .
w2 . _ 1 _ | i + S
I R ___ % e, o
104 | | ]
10t 102 10° 104 105
argHpo (Jw)) wlrad/9

wlrad/ g
Figure 11-8 : Diagramme de Bode pour un filtre gpe |

On en déduit alors la fonction de transfert dedadie fermée :

H(g) =25 __KeKuef(9 Eq. II-10
Pref (S) s+ Kp KyeoH(9

Avec le gain de la boucle :

K'=KpKyeo Eq. II-11
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Notion ordre-type de la boucle

Les fonctions de transfert en boucle ouverte (Ef) Et en boucle fermée (Eg. 11-10) sont des
eéquations geéneérales pour tout types de boucle.Tyjge de la boucle est le nombre

d’intégrateurs parfaits dans cette boucle, c'aditédde nombre de pdles a zéro. Ainsi, nous
avons besoin de la fonction de transfert en boocieerte pour déterminer le type de la
boucle. En tenant compte de I'équation (Eq. I1H8)poucle est de type I. Ordre de la

boucle quant a Iui est déterminé par la fonctiont@asfert du filtre F(s). En effet, la
fonction de transfert de la boucle fermidés) possede un pole provenant du VCO et un autre

du filtre, si celui-ci est du®lordre, il s’agit donc d’'un systéme linéaire dil’rdre dont la

forme générale est donnée par :

2
H(s) = “n _ KvedK p Eq. 1I-12
s% 4 28wn S+ wnz S(Ts+1)+ Ko Kp

ou wn:\/gz /KWFB etgzé /K_lT Eq. 1I-13

wp est la pulsation naturelle définie par le gairbdecle et par la bande passante du filtre de

boucle (wpg =1/7=VYRC) et ¢ est le coefficient d’amortissement qui conditioniae

stabilité de la boucle.

Les equations (Eq. 11-12) et (Eqg. 1I-13), issueda®nction de transfert du filtre avec un seul
pble (Eg. 1I-3), présente toutefois un inconvénieh effet pour garder la stabilité du
systeme, le coefficient d’'amortissemeptest fixé a une certaine valeur. @rdépend a la
fois de K et der. Sil'un de ces deux parametres varie, 'autre dossi varier, ce qui crée
parfois un compromis difficile. Une solution consis disposer d’'un levier supplémentaire,
utilisant ainsi un filtre avec un poéle et un zékm(11-4). La fonction de transfert de la boucle

ouverte devient :

K 1+S7'2
Hpo(s) = Kp. F(9. Y2 — Kp. Kyog——2— Eq. II-14
BO P S P VCOS(1+ 3‘1)
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Le diagramme de Bode correspondant est illustréasiigure suivante :

[Hpo(jw)|
106 T | T
10‘_ ........ i ......... .!_ ........ i ..........
1232_ ........ | ......... .l_ ........ | ..........
1 L — e .. .l_ ........ e — e — — .
1(;_ ........ : ......... 1_ ........ : ..........
1P — — — . — I ......... .l_ ........ I ..........
10 10% 10° 10 10°
argHpo (jw)) w[rad/ g

-80 I I
-100
-120
-140
-160
-18(Q

wlrad/ g

Figure 11-9 : Diagramme de Bode pour un filtre gpe I

La fonction de transfert de la boucle fermée davien

wn? (L4 755) Eq. II-15
$?+ 28w S+ wnz

N K 1/ 1 -
Olwy =, |—=+Kwpg €té== [—(KT5+1) Eq. 1I-16
7—1 2 KT].

Il faut noter que la fréequence de coupure ou ladbgrassante de la boudleg,y), pour les

H(s) =

deux fonctions de transfert (Eq. 11-12) et (Eql4l}, est définie par la pulsation naturelle

(wn) :
wBW:2§wn Eq 1-17

De ce fait,wgyy Vvarie de la méme maniére que,, et par conséquent que le gain de boucle

K et la bande passante du filtre de bougje .
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I1.5. Tracking - Acquisition : Verrouillage — Déverroatie

Nous avons jusqu'a présent considéré le fonctioemendynamique de la PLL comme
linéaire, autrement dit nous avons fait 'hypothgee la boucle était accrochée a la phase du
signal de référence lorsque les perturbations tninéroduites. Ce raisonnement est valable
lorsque l'erreur de phasAy est suffisamment faible. Cependant, les conditioingles ne
sont jamais idéales et I'acquisition de la fréeqweda signal ne peut étre traitée en régime
linéaire. Cela se produit lorsque la phase ou &guence du signal d’entrée subit un
changement important de sorte que I'hypothése dopecateur de phase n’est plus valable

(lerreur de phase dépasse l'intervglier, +x] (Figure 11-5)).

[1.5.1. Tracking : Processus de verrouillage

Au point de vue fréquentiel, 'erreur de phager peut se traduire par la différence de

fréquence Aw entre le signal du VCO et le signal d’entrée. Uagp de verrouillage
« Tracking » est la plage de fréquence dans lagjleelboucle restera verrouillée. Autrement
dit, c’est la plage dans laquelle on peut faireierala fréquence du signal d’entrée de la

boucle sans qu'il y ait décrochage dg par rapport af, . La plage d’accord du VCO et la

dynamique en tension des circuits qui le précédent les éléments déterminants de ce
processus. Celui-ci est linéaire tant que la PLitaedans la limite de verrouillage. Cette

limite est définie par la plage de maintien ou haldge (Awy ) .

[1.5.2. Acquisition

A partir du moment ou la différence de fréequerdte est au-dela de cette limite de maintien,
la boucle se déverrouille. Le processus ou la Rilkasnéne de I'état déverrouillé a I'état de
verrouillage est appelé « acquisition ». La bosela verrouillée si\w devient inférieur a la
plage de capture ou Pull-in ran§&wp,) . Notons que cette plage est proportionnelle a la

bande passante du filtre de boufewgg) . Dans ce qui suit, nous allons définir brievement

les différentes plages d’opération d'une PLL.
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- La plage de maintien dwold range(Awy ) : c’est la plage de frequence dans laquelle
la PLL reste verrouillée. Autrement dit, si la pbaki signal du VCO reste accroché a
celle du signal de référence et I'on varie celleewnc la phase du signal du VCO
suivra cette tendance tant que la frequence du &3t dans la plage de maintien.

- La plage de rattrapage quull-out range (Awpg): c’est la plage limite de saut en
fréquence dans laquelle la PLL se verrouille deveau, aprés avoir été déverrouillée
a lintérieur de cette plage.

- La plage de capture opull-in range (Awp,) : Cest la difféerence maximum de
fréquence entre le signal de référence et le signaMCO pour que la PLL se
verrouille.

- La plage de verrouillage ou lock rangA&w, ) : c’est la plage de fréquence dans

laquelle la PLL se verrouille sans que l'erreurpth@se transitoire dépasse une erreur
limite. Ce processus concerne donc l'acquisitionptase, lorsque la fréequence du

VCO est tres proche de celle du signal de référence

La Figure 11-10 illustre ces différents paraméfpesir une boucle a verrouillage de phase :

:I:AwH Hold range

v

>

+Awp, | Pullinrange

v

+Awpg | Pull-outrange

v

-~

+Aw | Lockrange

v

Operat|ng range

wo

Figure 11-10 : Sommaire des parameétres spécifiquesprocessus « Ttacking — Acquisition »
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On peut remarquer que la plage de maintien est lphge que les autres parametres. La

relation entre ces quatre parametres [lI-14] estigante :

Nous venons de voir les principaux parametres dédacle a verrouillage de phase
« analogique ». Lorsque la PLL analogique est né&gur une puce, celle-ci se trouve étre la
seule partie analogique du circuit. Cette partidate colteuse car elle empéche l'utilisation
de certaines technologies a trés basse tensigseaetlen numérique et demande des efforts de
conception qui doivent étre renouvelés a chaquagdraent de technologie. C’est pourquoi

ces circuits sont de moins en moins utilisés atitprde circuits numeériques.

Alors que la théorie des PLLs analogiques est ttégeloppée, la théorie des PLLs
numériques et semi-numériques est en constantappeshent. D’'une maniere générale les
non linéarités des PLLs sont négligées et ontlMlijet de relativement peu de travaux.
Durant ces dernieres années, plusieurs approchasodeélisations comportementales au
niveau systéme de PLL numeérique destinée a la éyatde fréquence (ou synthétiseur de
fréquence) ont été développées. Les plus récenmesslles de Alper Demir [II-20], Michael
Henderson Perrott [II-21], Manganaro [lI-22]. Le®deles proposés dans ces références
sont décrits en détail dans les travaux de thésk’'Layec [II-23]. Ces approches ont servi
de travail de base concernant I'analyse et la nisat@n comportementale d’un synthétiseur
de fréquence a rapport de division entier. La clififé de I'analyse vient de la nature des
variables mises en jeu dans les circuits, discigdes les circuits numeériques de diviseurs de
fréquence et du comparateur phase/fréquence, énhges pour les circuits analogiques du
filtre de boucle et des oscillateurs. C’est danptique de mieux maitriser les modeles et de
fournir des résultats d’analyse concernent cesstgeePLL que s’inscrit la premiéere partie de

mes travaux de these.
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[ll. Modélisation et simulation comportementales

La conception d’'un synthétiseur de fréquence Sdife selon le diagramme représenté en

Figure 11-11 [lI-24].

Spécifications du synthétiseur
v

Description comportementa*e

Modéle Mathématique
v

Simulation comportementalF

v ™~

Y
PFD | Filtre | | vco |

v

— — v

h 4

Simulation Multi-niveaux (cosimulation)

\ 4 \ 4
Simulation Transistors

A 4 v A
PFD | Filtre | | vco | Compteuf
v v v v
Layout / Extraction des parameétres pire-cas

v
Génération de Masques

Figure II-11 : Flot de conception d’un synthétisderfréquence

Celle-ci débute par une description comportemerdalsysteme, sous forme mathématique
ou algorithmique, qui sert de référence pour tdateonception. Ce modéle mathématique
décrit la fonction de transfert de la boucle efisatint la variable de phase. Il est réalisé sous
la forme d’'un schéma-bloc qui représente le schéguavalent du systeme dans le domaine
de phase. Par une analyse fréquentielle, cetteégeptation permet de dimensionner les

divers coefficients de la boucle afin de satisféaiecritéres de stabilité.
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Le systéeme est ensuite décomposé en un certain reorde blocs fonctionnels
comportementaux et génériques. La simulation cotepmentale permet de définir les
spécifications de chaque sous-bloc, afin que ligecture choisie ait des performances
compatibles avec les spécifications du niveau seyper A ce niveau hiérarchique, on

s’intéresse aux caractéristiques temporelles copanexemple le temps de capture.

Apres une telle étude fonctionnelle, la conceptiea schémas transistors de chaque bloc peut
alors débuter. Dés qu’un bloc fonctionnel a ét&itléle maniére structurelle, une simulation
multi-niveau, dite aussi cosimulation, mettant emviae non plus le modéle comportemental
mais I'architecture de ce bloc, peut étre effectilns ce cas, un seul bloc ou plusieurs sont
décrits au niveau transistor alors que les auttessbsont encore représentés de maniére
comportementale. Cela permet de vérifier tres epeht le fonctionnement du schéma dans
son environnement réel. Cette technique a faijdiotles travaux de thése de A. Bennadiji [II-
25] [11-26].

Mes travaux de recherche ont pour leur part cogcgmncipalement la description et la

simulation comportementales du synthétiseur deutgge.

l1l.1. Modélisation des différents éléments constitutifs synthétiseur a

rapport de division entier

Il s’agit d’'une boucle a verrouillage de phase nuique. Celle-ci est identique dans son
principe a la PLL étudiée au paragraphe II-2, piede comparateur de phase qui comprend
un comparateur de phase/fréquence trois états (R}-Qui pilote un circuit de pompe de

charge.

Ce dernier convertit les signaux logiques du PFIsignal de commande en couragm.

Celui-ci est intégré par un filtre de boucle quirioit une tension continug,(t) nécessaire a

la commande du VCO. Les signaux d'entrégs(t) et du VCO y4(t), de fréquence

respectivementf,os et fg, sont ramenés a la frequence de comparaisonde lée diviseur
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par N. Le schéma fonctionnel du systéme, tel ques dlons I'étudier, est décrit en Figure II-
12.

Vref (t) ‘ UP(t) ¢ .
Vaiv () i DOWN( 9)' ico;p U veo YY)
| >R'I'::
IC? - “o
1
N

Figure 11-12 : Schéma fonctionnel du synthétisezifréquence

[11.1.1. Détecteur de phase/fréquence
Ce circuit comporte un circuit numérique, appeléparateur de phase/fréquence trois états
[11-27], qui délivre un signal proportionnel a Ilreur de phase entre les signaux de référence
et du VCO et d'un circuit pompe de charge commamatéce signal. Le schéma de principe

de ce circuit est présenté sur la Figure 11-13.

I
i Lrsr i
+1 i i
UR(H) | i
D Q& T lc i
I ' I
Vret (1) Uy [ i
—D CLK bo-e-
CCLR : T o com p(t)
i i
—O(: — ! 7T !
1 LT
D,CLRQ, — | i
I
0, DQWN(D !
Vaiv (1) i i
—>PpcCLK i i
L I
— g - /
' Y
Comparateur Phase/Fréquence Pompe de charge
trois états

Figure 11-13 : Topologie du PFD a trois états
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[11.1.1.1. Le circuit comparateur de phase/fréquence

Le circuit est constitué d’'une porte logique « EEBt»de deux bascules D (Figure 1I-14)
réinitialisables, fonctionnant sur front montardntliles entrées de données D sont connectées
au niveau logique haut et les entrées d’horlogesignaux a comparer (signal de référence et
signal du VCO divisé).

—D QrH— D Qni1
_ 0 0
—>CLK Q]—
1 1

Figure 11-14 : Bascule D

Le fonctionnement du PFD est décrit par une tal@ats logiques, basée sur la détection des
fronts montants des signaux a comparer et gén@mumt signaux numériques (UP(t) et
DOWN (t)). Le diagramme d’état du PFD de type Bt présenté dans la Figure I1-15.

Vd ivT Etat 0

Vdiv T front montant du signal de sortie du diviseur

Viet T front montant du signal de référence

Figure 11-15 : Diagramme d’états du comparateurspfeéquence

Ainsi, lorsque la frequence du signal de reférefee est supérieure a celle du VCO divisée
faiv (fs/N), le PFD génére une impulsion positive sur laisattUP », alors que la sortie

« DOWN » reste a zéro. Inversement, lorsdyg est inférieure afg;, , l'impulsion positive
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apparait sur la sortie « DOWN » tandis que « UBstera zéro. Le dernier cas correspond a

fref = fgiv, l€ circuit génere alors des impulsions sur l'ufes deux sorties « UP » et

« DOWN » selon qu'il y a retard ou avance de phaséont la largeur est égale a I'écart de
phase. Ainsi I'état des sorties « UP et DOWN » amirfinformation nécessaire au systeme

sur la différence de phase et/ou de fréquence Edm@eux signaux d’entrée.

On remarque que lorsqugP = DOWN=0 (Figure II-13), une transition du signal de

frequence f.o+ provoque la commutation de la bascule correspdeddorcant « UP » au
niveau haut. Donc, toute nouvelle transition dunalgle frequencef,os n'aura plus aucun

effet sur le circuit. Puis, lorsque le signal degiiencefy;,, passe au niveau haut (état logique

(1,1)), la porte « ET » active le « CLR » (la reen# zéro) des deux bascules, ce qui signifie
gue les sorties « UP » et « DOWN » sont temporargnau niveau haut simultanément

pendant une durée égale au temps de commutatilanpoete logique « ET ».

[11.1.1.2. Le circuit pompe de charge

Les sorties du PFD commandent deux commutateulsgagaes de courant constitutifs du

bloc nommé pompe de charge de telle sorte quelnbic,m, @ I'entrée du filtre passe-bas
prend trois valeurs possiblesl., 0 et +I.. lls correspondent aux trois combinaisons

autorisees des sorties « UP » et « DOWN ». La valelcouranticoy,, Se note :

icomp(t) =1 dUP (t) —~DOWN(1) Eq. 11-19

Ainsi, le circuit de pompe de charge fonctionnevant trois états (Tableau I11-2). Il résulte de

ce fonctionnement que la sortigyn, du circuit pompe de charge est constituée de ssérie

d’impulsions en courant dont la répétition et layur dépendront de I'écart en phase et/ou en

fréquence entre le signal de référence et le sijuae.
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Chapitre 11
UP DOWN | icomp Etat
0 0 0 Haute impédandge Conversion des charges
0 1 - le Bas Retrait de charges du filtre
1 0 + ¢ Haut Injection de charges dans le filtfe
1 1 X Interdit Etat interdit

Tableau I1-2 : Fonctionnement des entrées/sortiesrduit de charge de pompe

[11.1.2. Le filtre de boucle
Le filtre de boucle a pour fonction de filtrer lar8e du circuit pompe de charge afin
d’éliminer les composantes haute fréquence suerlaidn de contrdle du VCO. La sortie du
filtre doit fournir une tension la plus stable pbss La Figure [1-16 présente le filtre de

boucle utilisé dans la conception et la simulatiarsynthétiseur de fréquence.

iC(lmp(t)

=R
-

Voo

Figure 11-16 : circuit passif du filtre de boucla €™ ordre utilisé

C’est un filtre passif RC passe-bas du second orfigilisation d’'un tel filtre évite

I'injection dans la PLL de la contribution en braitun amplificateur opérationnel au filtre

actif.
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Comme le montre la Figure 11-17, la tension deisadt filtre RC du premier ordre est trés
irréguliere car elle comporte des sauts en tendinau passage du courant constant dans la
résistance. Le filtre du deuxieme ordre est albEst parce qu’il amortit I'intégration directe

de la tension en rajoutant une capacg@ a pour effet de lisser ces sauts de tension.

lcomp lcomp

v

§ R U (1) § R U ()

Figure 11-17 : Présentation temporelle de la répas filtre du premier ordre a gauche
et second ordre a droite

L’équation différentielle qui caractérise le citcest donnée par I'expression suivante :

d®u(1)

du()
RC— 5+ <

1.
“a g tomp(D+ R

dicomp(t) Eqg. 11-20
dt

1+ 2

G

En négligeant les non-linearités des composant&riation de transfert exprimani, en
fonction de icomp correspond a limpédance du filtre. Cette impeéeaest entierement

linéaire et peut donc étre exprimée avec la vazidlel LAPLACE p. La fonction de transfert

du filtre du second ordre est la suivante :

U(p) _ 1 RGptl Eq. II-21
icomp(P) PRGGPH(GH G
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[11.1.3. L’Oscillateur Contrélé en Tension (VCO)

L’expression de la tension en sotie de l'oscillatgaxprime de maniere simplifiée par :

Ys(t) =coslug t+pst)) Eq. I1-22

Avec wg est la pulsation libre de l'oscillateur @ (t) est sa phase variable. Celle-ci est reliee

a la tension de commandg(t) par une relation non linéaire de type :

des(t)

= Fy\ (UA(t Eqg. II-23
p L (Ue(1) q

La non-linéarité statiquemy présente a l'entrée du VCO est caractérisée paolabe

tension/fréequence et s’exprime en rad/s/V. Elle mmetlélisée de maniére statique par une

fonction d’approximation continue [I1-28] de type :

des(t) _

ol tanh 5 ug ¢ ) Eq. II-24

ou « et # sont des parametres qui permettent d’ajuster lact@ristique modélisée a la

caractéristique mesurée.

On insérant I'équation (Eq. I1-24) dans I'équati@&y. 11-22), on obtient :

ys(t) = cos (uot+ f o tanfig ug ()dt Eq. 1I-25
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Le modele systeme du VCO s'illustre donc par larggsuivante :

Ug(t)

cos( ———

Figure 11-18 : Modele systéme du VCO

[11.1.4. Le diviseur de fréequence

Les diviseurs de fréquence permettent d’adaptsigieal de sortie a la fréquence souhaitée en
le synchronisant sur le signal de réféerence. Danieercas, le rapport de division choisi est
entier. Le diviseur de fréquence crée est basédesrbascules D et des portes logiques
« AND, XOR, OR...etc). L’action d’un tel type de dseur permet d’obtenir des signaux de
forme carrée en sortie, d’écalés de N période gnasid’entrée, selon le rapport de division

désiré.

l1l.2. Simulation du synthétiseur du fréquence

Nous avons choisi de simuler le modéle de syn#hdtisle frequence avec le logiciel

Matlab/Simulink de Mathworks [II-29]. Ce logiciekebien adapté pour des modélisations,
des simulations et des analyses de systemes dymesni§imulink est un outil interactif a

temps continu et a temps discret ou les simulatEsent étre effectuées par la méthode de
linéarisation successive tout en gardant le comtddl pas de discrétisation et de la méthode
numeérique employée. Il permet de construire rapa@mn schéma bloc, en reliant entre eux
des modeles basiques prédéfinis, de simuler le cdepent du systeme, d’évaluer ses

performances et d’affiner la conception.
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Nous allons étudier les résultats, obtenus apmslaiion, pour un synthétiseur de fréquence

a rapport de division entier, de troisieme ordreéyge 2 [I1-23].

L'étude a été effectuée a partir de données castsuiu pour la conception du synthétiseur
ADF4106 de chez Analog Device (Annexe 1). Ses tariatiques optimales sont données par
une frequence de fonctionnement du PFDf@a = Mb{x et d'un courant de sortie
Il =5 mA. Le rapport de division du diviseur de retourfest a N =52 afin de synthétiser

une fréquence porteuse

Fg = fret * N =50%10°%52
= 2.6GHz

Eqg. 1-26

La fréquence de coupure de la boucle et la margphdse sont fixées respectivement a

f
fo= 1§I‘) etM, = % La sensibilite locale du VCO est donnée p&yg,=  300Hz.

Nous avons réalisé sous Simulink le modele de la ®partir des équations théoriques des

sous blocs. Le modele général du synthétiseurédgiénce simulé est donnée Figure 11-19 :

Synthétiseur 3éme ordre type Il

W e >
| \/ Vref g j Vret_num Ye(t) zeros(s) I:I
I—‘ lcp(t)  F—C, > - »{Uc(t)Ys(t) Sk [ & N
Sine Wave — »|Ydiv(t) cp comp ™ Inoles(s) |
Filter AD C2
PFD lleak I veo

A4

Vdiv Ys

Diviseur de fréquence

Figure 11-19 : Modele non-linéaire du synthétisdertype 2 d’ordre IlI
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Nous allons dans ce qui suit, décrire succinctemesntéléments constitutifs de ce modele :

= QOscillateur local

BN

On appliqgue a lentrée de la boucle un signal ided analogique de fréquence

fref =50MHzque l'on numeérise apres, en utilisant un circuivatisseur analogique

numeérique A/D. Celui-ci est modélisé par un switch. schéma bloc du circuit A/D ainsi

gu’une illustration de son comportement temporet slonnés a la Figure 11-20 :

analog to digital converter

4

1 v abof b
Constantl ref_num

abofo b

@ Vref (f) ! Vref_num (t) > @

Switch

0

Constant2

Temps (s)

Figure 11-20 : Modele du convertisseur analogiquenérique A/D

Ony voit trés bien 'aspect numeérique du sigiat ,,m @ la sortie du circuit.
+ Modele du détecteur de phase fréquence

Le schéma du détecteur de phase implémenté astvéns:

Comparateur de Phase-Fréquence

>0 L
” Q YQ1(t)
—‘>—|
- " ~ »
Pobasmoo——x w5 > > D
Q +———p >
ADC —p|!CLR i . »>
Counter Terminator »
D Flip-Flop g
> m =)
= Diff(t lep(y
1 Memory 1,__| Nand NAND
Constant2 Memory
»|D Q
T~ YQ2(t)
> ) | CLK
Q
ADC1L P |ICLR |
Counterl D Flip-Flop1 Terminatorl

Figure 1I-21 : Modéle Simulink du PFD




Chapitre Il 67

Pour verifier le synoptique de fonctionnement dDRiRplémenté, on applique a I'entrée des
bascules D des signaux définis de maniere sinuisgjda les expressions :

Vret () =COSOyef ) avec Oref (1) = wrert + ¢ref (t) Eq. 1I-27
Vaiv(t) = cosOg;y, ¢)) Ouiv(t) = waint + @ div(t)

Dans le cas précis aues = wyjy €t lorsquepy;, (t) =0 et pf (t) = 7, les front en entrée de
D; et de D sont décalés.

Le rapport cycliqgue du signal de sortie quant adsie constant puisqu’il est proportionnel a

la différence de phases (t) —¢dqiy(t) . La largeur d’'impulsion fournie par cyclgys est

donnée par la relation suivante :

Tref -
Al =——(ref, —Pdiy) Eq. Il-28

Ce temps correspond a la différence temporellesgpare deux instants de transition des

signaux Ve (t) et Vg (t). Le chronogramme suivant illustre le fonctionnemeies

impulsions du circuit de PFD.

:g :
e

iid
o

o ( _rg—mk(

Temps 107)

:
:

Figure 11-22 : Chronogramme du fonctionnement dDPF
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Comme on peut le vérifier, une erreur de déphasagstante entre le signalqs (t) et le

signalVy;, (t) entraine une variation de rapport cyclique duaigle sortie constante.

+* L’oscillateur contrélé en tension (VCO)

Le VCO est modélisé a partir de son équation (2.28jte équation est implémentée a l'aide

de blocs basics selon la Figure 11-23.

Oscillateur Contrdolé en tension

i

tanh(u(1)) % L > cos(u(1))
Y30 Ys()
®—>{ 2*pi*Fo

Figure 11-23 : Modele Simulink du VCO

L'avantage du modeéle Simulink est qu’il permet d&br un modele non linéaire tres

facilement.

* Le diviseur de fréquence

Pour créer le diviseur de fréquence, il a été chaesrecourir a un compteur a l'aide de
bascules D et de portes logiques, afin d’obtenifatdeur de division souhaité. Le modéle
proposé est un diviseur de fréquence a rapportidsioth entier par N=52, utilisant un
diviseur par 4 (deux bascules D) et un diviseuri&acrée avec 4 bascules D. Une opération
combinatoire décodant I'état des sorties des basdblpermet de générer le signal du VCO
divisé par 52. Les Figures 11-24 et 1I-25 illusttdas modeles Simulink des deux diviseurs

implémentés.
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La simulation du fonctionnement du diviseur pareS2présentée Figure 11-26.

Diviseur par 4

—3] —3]
Terminator Terminatorl

ol |:D Q

| (D

f E ICLR Q ICLR Q >
fl4
1 1

Figure 11-24 : Modele Simulink de diviseur par 4

D

Diviseur par 13

E}j

AND
wel—1]
| e =
>
L 5 . D o 13
»> ..xcm — I [ cLK
° L—p| AND _— —p{cLK —-’
—P{CLK S ——— OR R R
Q 1
—P{CLR 1
e s 31 W=
» AND
ar O Ll <R .

A4

o

o
I}

@
Figure 11-25 : Modele Simulink de diviseur par 13
[ N A A
Diviseur par 52 V/52
4
3
I_plél Vi
f fla f 11: cope : : : R :
J-l-l-l- v .Jvm ’ e : :
Diviseur par 4 Diviseur par 13 1 u’mm""ﬂm‘mﬂﬂﬂ"ﬂmmm"mﬂ”ﬂﬂmmﬂ,mﬂﬂﬂﬂml’mmmﬂ”ﬂ-ﬂmmm"w T
\%
2 4 0 | | . . 111
. . 1] 1 2 3 4 5 E

Temps (Us)

Figure 11-26 : Réponse temporelle du diviseur gar 5
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+* Le filtre de boucle
Le filtre utilisé est un filtre d’ordre deux. Sanfdion de transferZ; (s) s’exprime de la

facon suivante :

Z,(9—1Fsm) Eq. 11-29
S sr(1+ 35)
GG

avec=RC, 7=C+Cetrr, =R :
G+G

Le calcul des poles et des zéros se fait a pagtitadfonction de transfert de la boucle en
boucle ouverteA(jw), de la pulsation naturelles, et de la marge de phasg, . La
description des éléments constitutifs dans le doen&équentiel ainsi que I'évaluation des

différents parameétres est fournit en annexe A.

Les principaux parametres de simulation qui rememg les difféerents modeles du

synthétiseur de fréequence sont listés dans le @aable3.
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Parametres Variables| Valeurs Unités
Fréquence de référen  f 50
Rapport de divisiof N 52 Mhz
Courant pompe de cha le 5 mA
Sensibilité local k., 100.5 MHz/V
Fréquence librge f 2.045 GHz
Fréquence nature o fref /180
Marge de phage rad
J P M /4
Ordre du filt 2
Valeurs Composanis Cy 28.9 pF
R, 12.15 KQ
Cs 1.4E pF

Tableau I1-3 : Tableau des parametres simulés dinhétiseur de fréquence

Les simulations effectuées ont pour but de détesmim comportement temporel du modéle
de synthétiseur lors de son verrouillage en phass dréquence. Le modéle linéarisé de ce
synthétiseur est déterminé par le tracé des diagemme Bode des fonctions de transfert en

boucle ouverteA(s) et en boucle ferméB(s) données a la Figure 11-27 (b) et (c).

Pour étudier la stabilité du systéme, le diagramdeelieux des racines dans le plan complexe

(Root Locus) a été traceé a la Figure 11-27 (a).
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€
4
|

Partie réelle

Root Locus Editor (C)
Frequence (rad/sec)

x 10

\\\\\\\\ t——— - - - T
S gl
S | e — — — — — |
| O S R
| | I
\\\\\ - | |
| T r | | Tl
\\\\\\\\ f——— = == I | | | |
| I | | | |
| I | | | |
I I | | I 1“s
o o o o o o oo n o 0 o
g 9 < ~ N < < o ] ©
h ! ! g 3 3
aureuBew ansed v ' '
(@p) spnydury (6ap) aseyd (ap) spnydury (6ap) aseyd
~ ~~ “n -~~~ n
o o v o 2
~ ~ N ~
m

Frequence (rad/sec)

Figure 11-27 : Stabilité (a) et fonctions de trarsfdu modele linéaire (b) et (c)
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Une fois les paramétres calculés, le modéle corapmmtal réalisé, il convient alors d’en

étudier les caractéristiques temporelles.

Le comportement temporel du synthétiseur, et eticodier le temps de capture, est étudieé
par une simulation comportementale trés rapideT aldeau I1-4 présente les temps de calcul

de la phase d’acquisition pour différentes valelerpas d’échantillonnage temporel.

Pas d'échantillonnage tempotel T, | T4/2

Temps de calcul 22 sec| 47 sec

Tableau I1-4 : Temps de calcul de la phase d’adtiis

La Figure 11-28 présente les caractéristiques teeles du courant,,myt) a la sortie de la

pompe de charge et de la tension de commande du YQ lorsque le synthétiseur est en

phase d’acquisition. Le temps de capture est ddrbode0.12 us.

w10 |zomp

Time offset: 0 w10

Figure 11-28 : Acquisition du synthétiseur de frégae
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V. Conclusion

Nous avons traité dans ce paragraphe des aspect®didisation descendante de la PLL.
Celle-ci permet de propager les spécifications aleception depuis le haut de la hiérarchie
jusqu’au bas de I'échelle. Lorsque les blocs sontas au niveau transistor, la validation ou
vérification du systeme fait appel a la secondesplte modeélisation qui est la modélisation
ascendante. Cette derniere consiste a partir desipidons de niveau transistor de mettre en
place des modeéles comportementaux suffisammenisg@ecapides, des différents blocs de la
PLL. Un des aspects principaux a prendre en comats ces modeles concerne le bruit

geneéré par les composants de la PLL, qui vienugerposer au bruit du signal de référence.

La modélisation ascendante fine du bruit dans l& Peste un sujet mathématique trés
difficile, on peut trouver un traitement intéredsde cette question dans les travaux de Demir
[11-20]. Nous n'avons pas poursuivi ce travail aelad il y'a actuellement au laboratoire un

autre travail de these mené par Bo Wang, qui estacé a ce sujet particulier.

Nous allons dans le prochain chapitre nous intéreasi probléeme de la modélisation
ascendante d'un autre eéquipement critique des mgstede communication qui est

I'amplificateur de puissance.
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MODELISATION COMPORTEMENTALE DES PHENOMENES
NON LINEAIRES DANS LESAMPLIFICATEURS DE

PUISSANCE
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[. Introduction

Le développement extraordinaire du marché desdélgwinications au sens large se traduit a
I'neure actuelle par la recherche de performancasimums a des codts minimums tout en
respectant les normes des standards de communicdiiévolution des recherches et
I'industrialisation de nouveaux produits ont perraisin large public d’accéder a plusieurs
nouveaux services. Plusieurs défis sont actuellemeslever dans ces domaines. Parmi ceux-
ci figure l'intégration d’'un maximum de fonctions gein du systéme d’émission-réception,
avec une attention particuliere portée sur la comsation, la linéarité et la puissance de
'ensemble. L'un des éléments les plus critiquescancevoir dans une chaine de
communication est I'amplificateur de puissance. lne§thodes de caractérisation de tel
module ne cessent parallélement de s’améliorer ahat d’offrir le maximum d’éléments,
de choix et de décision aux concepteurs de circDims ces méethodes de caractérisation, il
est primordial que le module soit placé dans lexlitimns les plus proches possibles de son
utilisation future. Elles doivent donc prendre @mpte un nombre important de phénomeénes
physiques et décrire les effets combinés de laspute (phénoménes non linéaires) et de la
fréquence (phénoménes de mémoire) du signal dagiarit Pour atteindre cet objectif, les
processus de caractérisation font appel a desgésae mesures physiques et de plus en plus
a des modeles non linéaires fournis par les forsdgams les outils CAO circuits. Les modéles
qui en découlent sont des modeles dit comporterhenta boite noire » [IlI-1] qui ont pour
objectif de permettre des simulations rapides e¥sgmce de signaux RF plus au moins
complexes (CW mono et multiporteuses, modulationmériques QAM etc.). tout en
préservant une précision raisonnable. Pour s'asdigela fiabilité de ces modéles non
linéaires, une évaluation des performances estééapar I'évaluation de figures spécifiques
telle que le C/lI, ACPR et 'EVM. Il est donc intéeant de rappeler d’'une part le principe du
modeéle comportemental en s’appuyant sur le casad®lificateur de puissance, et d’autre
part, les distorsions gu’ils subissent du fait des linéarités et des phénoménes dispersifs.
Les principales figures de mérites utilisées seprésentées. Nous tenterons de mettre en
lumiere les origines physiques des difféerents ph@mes ainsi que leur impact sur les

performances des amplificateurs, de fagcon a migpxéhender leur modélisation. Puis pour
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terminer nous donnerons une table symbolique deipaux modeles comportementaux

d’amplificateurs de puissance développés au labioea

Il. Description de modéle comportemental ou boite noire

Comme on a pu le voir dans le premier chapitrexiste plusieurs types de modélisation des

effets dispersifs non linéaires :

- Modélisation « boite blanche » ou modélisation cosapt, elle se base sur la
description des phénomenes microscopiques parotesié physique fondamentale,

modélisées par des équations analytiques.

- Modélisation « boite noire » ou modélisation systeralle aborde une description
macroscopique sous un angle purement mathématijaest celle que nous avons

adopté dans ce travail.

- Modélisation « boite grise », elle réalise un pdage des deux approches
précédentes. Une telle approche a été adoptée maanaans les travaux de these de
F.X. Estagerie [Ill-2]. Elle combine schémas éliegcies équivalents et expressions

mathématiques lourdes.

Chacune des approches conduit a un type de modaléneaire différent. Le choix du type
de modele dépend du degré de connaissance desnpdide® a deécrire ainsi que des
equipements de mesures et des outils de CAO ardigponibles pour sonder les dispositifs
HF.

Les outils de simulation « systeme » méme les @ldués ne peuvent trouver d’intérét que
si ils sont accompagnés de méthodes de modélisatimportementale performantes et de
modeéles permettant de renseigner avec une bongeipredes phénomenes non linéaires
présents dans les différents blocs fonctionnelsis@ chapitre nous nous intéressons au cas

particulier de 'amplificateur de puissance.

Dans ce contexte, un amplificateur de puissance/iestomme un quadripdle non linéaire

pouvant étre décrit dans le domaine temporel gi@ece relations reliant les ondes de
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puissances (&t k) ou les ondes de tension/courant €¢ ) incidentes et réflechies a ses

acces (illustration ci-dessous).

() i) L) B(Y)
] MO

— - - S

X
~—~
—
~—

|

Figure 111-1 : Schéma de principe d’un amplificateu

En notantx(t) et y(t) respectivement les vecteurs des ondes incidehtesfléchies, ils se

mettent facilement sous la forme d’'une porteuseuigedde la fagon suivante :

X(t) = Re[ X }.e )<

S Eq. IlI-1
y(t) = Re Y ).e/<0}

Les variablesX (t) et Y(t) représentent respectivement les enveloppes coapl#gntrée et

de sortie ety la fréquence porteuse centrale.

Les ondes de puissances aux acces de 'amplificateu définies sous forme de combinaison

de ces courants et tensions a partir d'une impédaecréférenceZq (souventZy =5K2),

comme ci dessous.

oy a® +20-(Y vi(t) — Zo iy()

e 2Vite(z) o Ve s) Eq. IlI-2
iy = V2()+ 2. ip(1) Vo) — zp i)

a(t) 2 [Fe(2) b, )= a8

En toute généralité, l'interaction entrée/ sortg bilatérale et s’exprime alors comme ci-

apres.
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by (1) = fyy (20D, a(9, 9
b, (t) = T, (au(t), 3(9, 9

Eqg. I1-3

Par la suite nous allons considérer que les onéli#schies au deux acces sont nulles, en
négligeant les effets de désadaptation inter-étagesrelation entrée/sortie devient alors
unilatéral (Figure I1I-2). Cette hypothése est considéréa taulong de cette thése. Cette
approche simplifie efficacement la représentatiola eescription du dispositif a modéliser et
reste réaliste pour grand nombre de systéemes. Ldelmdooite noire obtenu ignore les
désadaptations, mais se focalise dans la restitdes effets mémoires du circuit. Dans ce cas

de figure, les ondes de puissargé) et a,(t) sont considérées nulles de telle sorte que les
variablesx(t) et y(t) peuvent étre confondues avec les tensions erndrée/s;(t) et v,(t).

Celles-ci s’expriment sous la forme de porteuse utémd:

V(1) = Rel i ).e <o

- , Eq. lll-4
Vo (t) = Re[ VY ). e}
Nous pouvons alors noter la relation entrée/socdiame :
Y(t) = fL (X(1), 1) Eq. lll-5

La modeélisation consiste alors a identifier la cegstique non linéaire et dynamique

fyL (o, t) indépendante du signad (t) .

a(t)

i), | () jz(t) =0

vy (1) % Vo (1)

® A |

by(t)=0 by (1)

Figure 111-2 : Schéma du modéle unilatérale
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lll. Caractérisation des amplificateurs de puissance

l1l.1. Analyse du comportement non linéaire des ampliéicet

Les non linéarités engendrées dans les amplificatda puissance font subir aux signaux
d’origine un certain nombre de distorsions. Apresirarappeler le principe de la modélisation

comportementale (boite noire) des amplificateurgpuissance, nous allons aborder dans ce
paragraphe les différents critéres permettant lactérisation du comportement non linéaire

de 'amplificateur et I'évaluation de leurs perfantes.

[11.1.1. Caractérisation monoporteuse

L’analyse monoporteuse permet d’obtenir la répdraenonique de I'amplificateur (courbes
de rendement et de puissance) et de détermineatastéristiques AM/AM et AM/PM dans

toute la bande de fonctionnement.

Les courbes de conversion AM/AM AM/PM sont mesur&artir d’'une excitation

sinusoidale. Ces caractéristigues mesurées a um gei frequence donné (positionné au
centre de la bande) et pour plusieurs niveaux desance d’entrée, permettent de délimiter
grossierement les zones optimales de fonctionneraanmatiere de gain, rendement et

linéarité.

A faible niveau, 'amplificateur a un comportemdiniéaire. Cependant, a mesure que l'on
augmente le niveau, le signal de sortie subit desombions caractéristiques de ces
conversions. Il peut alors intervenir des intexawdi entre les distorsions en fréquence et les
distorsions en puissance. La Figure I11I-3 illustes courbes de conversion AM/AM et
AM/PM relevées sur un amplificateur LNA de techrgi¢eo BICMOS fonctionnant en bande
L, a 1.96 GHz.
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Figure 111-3 : Caractérisation CW a la fréquenc@6lGHz

A partir de cette figure, I'évolution de la puissande sortie se distingue en trois zones de
fonctionnement :
- Zone linéaire caractérisée par une évolution lieedie la puissance de sortie par

rapport a la puissance d’entrée (gain constant).

- Zone de compression de gain, caractérisée par onebure progressive de la

caractéristique de puissance accompagnant la geméde frequences harmoniques.

- Zone de saturation caractérisée par saturatioudsgnce de sortie de 'amplificateur.
Dans cette zone, la puissance de sortie devierdigaat constante rendant compte
des limitations du dispositif a transformer la gaisce continue en puissance

alternative.

Les caractérisations AM/AM et AM/PM constituent légures de mérite usuelles pour la
caractérisation des amplificateurs. Cependant \largité des applications fait que celles-ci
deviennent insuffisantes pour une caractérisatammpdete des dispositifs, notamment du fait
des signaux a enveloppe variable. Il est alorsspetisable d'utiliser des figures de mérite a

deux ou plusieurs porteuses.

[11.1.2. Caractérisation biporteuse

La caractérisation biporteuse consiste a mesurag¥planse de 'amplificateur en présence de

deux porteuses sinusoidales non modulées.
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Dans ce cas le signal d’entrée s’écrit sous la éosaivante :

X(t) = Acos(2r fit 4 A cos(2 f,t Eq. 11l-6
Sp?Ctre Spectre ANf Filtrage
—> R
| N b
. | b | '\,
: : (P | Al i,
fifofy f fo— f1 i' f, fo fo E 2f1 2f, f

2f,—f, 2f,—f,

Figure Il1-4 : Distorsion harmonique et intermodida d’un signal biporteuse

Il y'a alors non seulement la création de raiesapiges aux fréquences harmoniques mais

également la génération de raies d’intermodulaiosiour des fréquences utiles.

Les produits d’intermodulation correspondent a woenbinaison linéaire des fréquences
fondamentales. Ces raies sont beaucoup plus géngunteles raies harmoniques, car situées a
proximité des raies utiles et donc difficile a fosar sans déterminer le signal utile. Selon leur
ordre, elles peuvent créer des signhaux parasites ldebande du signal utile ou dans la bande
adjacente. En théorie, il existe un nombre infiei hies d’intermodulation mais ne sont
retenues seulement que celles dont I'énergie anpagdt significatif sur le fonctionnement du
systéme. En général, seules les raies d’intermtidald’ordre 3, 5 et 7 sont considérées. On

distingue alors :

- Les produits d’intermodulation du second ordrg + f, et f, — f; ;

- Les produits d’intermodulation du troisieme ordréf; + f,, 2f;—f,, 2f,+ f; et

2f,— 11

- Les produits d’intermodulation du cinquieme ordf; + 2f,, 3f, —2f,, 3f, + 2f;

et 3f, — 2f;.
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Les produits d’ordre impairZf, — f,,2f, — f;,3f, — 2f, et 3f, —2f;) sont génants car ils

se trouve dans la bande utile et la bande adja¢kiiatg.

On définit alors les rapports de puissance dessrgerteuses sur les produits

d’intermodulation d’ordre 3¢/ I13) et d’ordre 5 C/ I5) comme ci-dessous :

C/13(dB) =10log M Eq. -7
P+ 115 F

C/l15(dB)=10log M Eq. llI-8
[1gF+114

c/l (dB)

P, (dBm)

Figure I11-5 : Comparaison de courbes de C/I poe fréquence de battement de 10 MHz

Les rapports C/lI sont fonctions de la puissancatdée, mais également fonction de I'écart
entre les deux fréquences porteuses. lls permettent de rendre compte des effets de

dispersion de fréequence (mémoires).

Toutefois ces facteurs sont insuffisants pour ¢araer de maniere précise le comportement

de 'amplificateur face a des signaux réels de camioation RF que nous abordons ci-apres.
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[11.1.3. Caractérisation en présence d’'un signal a enveleppable

L’évaluation de la spécification de linéarité atpade signaux simples (monoporteuse ou
biporteuse) est une méthode simple a mettre ereplaependant, cette méthode n'est pas
suffisante dans le cas des circuits utilisés damssystemes de communication, notamment
pour les amplificateurs de puissance. Pour s’apm@odes conditions d’opérations réelles, il
est nécessaire de soumettre ces derniers a demusigmodulés plus proches des signaux

effectivement utilisés en télécommunication.

M.1.3.1. LACPR

Afin d’obtenir une grande efficacité en terme despance, les amplificateurs de puissances
fonctionnent prés de leur zones de saturation geggmtent de la distorsion non linéaire. lls
génerent alors des composantes spectrales a imxtéle la bande de fréquence allouée (le
canal principal), créant ainsi des interférencescales canaux adjacents. L'ACPR est une
grandeur quantifiant ces dégradations. Il s’agitné’ mesure du niveau en puissance dans le
canal adjacent par rapport au canal principal 3J[IH-4][l1I-5][11I-6]. Il est défini comme

étant le rapport de la puissance moyenne conteans dne bande fréquentielBW, du
canal principale a un offsef; de la frequence centralg. du canal, et la puissance moyenne
transmise dans les bandes fréquentieB&y et BW, dans les canaux adjacents autour de la
frequence centrald;. La dégradation de 'ACPR a travers un amplificatée puissance est

illustrée sur la Figure I11-6.

Son expression est la suivante :

2f P(f) df
BW
ACPR( dB =10 Eq. 11I-9
(dB o0 fp(f)df+f P( f) df “
BW BW

Les bandes fréquentielld®W,, BW et BW, ainsi que l'offsetf, dépendent du standard de

communication choisie.
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On peut donc définir un ACPR droit, ainsi qu’'un A&Bauche.

X(f) Y( ) :
i ' R
_____________ ! “ ACPRﬁron
m .
‘# | \iw Ampli W\’ﬂ . W
""""" M U [ I T | e—
i M LYY 7 Bl
to] f ARSI
w s £°8
: LI
© c ©

Figure 111-6 : Dégradation de 'ACPR d’un signaéaveloppe complexe a la sortie d'un
amplificateur de puissance

[11.1.3.2. Le NPR

Dans le cas de I'amplification de multiples fréqoes) la juxtaposition de nombreux signaux
indépendants présente des propriétés statiquehgwatun bruit blanc gaussien a bande
limitée. Le comportement non linéaire de I'amphfieur peut donc étre estimé a partir de ce
type de signal. Le facteur permettant de mesuréndarité d’'un systéme a l'aide d’'un bruit

blanc gaussien s’appelle le NPR (Noise Power Rftie}][I11-8].

On applique a l'entrée d’'un amplificateur de puissga un signal contenant de multiples
porteuses équidistantes, d’'amplitudes égales phases aléatoires dans le canal principale de
facon a utiliser toute la largeur du canal. Lesdpits d’intermodulation retombent donc
forcément sur des porteuses. Afin de détectersarkie une partie du bruit d’intermodulation,
on réalise au préalable un trou étroit « notch xeentre de la bande du signal (Figure 1l1-7).
Quand ce signal est injecté dans un amplificatesrproduits d’intermodulation générés par

la non linéarité remplissent le trou central.
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Figure 111-7 : Dégradation du NPR a travers un dfigalteur de puissance

Le NPR est défini comme étant le rapport entredsgance moyenne utile dans le canal

principal (BWyorteused €t 1a puissance moyenne apparue au milieu dul gamacipal

(BW,oy) 9€nérée par les non linéarités [111-9]. Il s’expe de la fagon suivante :

f P(f) df

NPR ( dB = 10log| Porteuses . BWrou Eq. 11I-10
f P(f) df  BWporteuse
trou

1.1.3.3. 'EVM

Dans le cas des modulations numériques, un auierecrde la qualité de transmission
d’'information est TEVM (Error Vector Magnitude).efte mesure représente les distorsions
d’amplitude et de phase que peut apporter un aicgtfur de puissance sur le diagramme de
constellation 1/Q réel par rapport a celui qui espond au signal idéal [IlI-10][lll-11]. La

Figure 111-8 illustre le principe de mesure d’EVNude modulation numérique.
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Figure 111-8 : Représentation de la mesure d’EVM

La définition de cette grandeur pour un signal niédst représentée par un diagramme de

polaire (Figure 111-9).

Erreur d’amplitude

\ Seeel

\ Signal Idéal
(référence)

v

Figure 111-9 : Principe de calcul de TEVM

Elle est définie comme suit :

| Scideal — SKréellz)
L :100% Eq. lll-11

1
N' S(ideal

1 N
=
EVM = k=

=~

1Mz

1
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avec .

S«ideal - Symbole idéal numéro K de la constellation.
Skréel - Symbole réel associéJgeq-

N : Nombre de symboles nécessaire pour la modulation

Apres avoir présenté les difféerents parameétres aroorent utilisés pour caractériser le
comportement non linéaire de 'amplificateur, noaais attachons dans la partie suivante a
résumer les principaux phénomeénes dispersifs presernsein de 'amplificateur de puissance
ainsi que leurs origines. Plus de détails peuversérouvés dans les réeférences [[III-12][111-
13].

l1l.2. Analyse des effets dispersifs dans les amplifiaateu

Bien gu’indispensable, I'étude du comportement finéaire instantanée de I'amplificateur
n'est pas suffisante. En effet, aux non linéarits$antanées des composants s’ajoutent des
effets dispersifs ou effets de mémoire qui modifianréponse du systeme en fonction de la
fréquence des signaux d’excitation. Il est donmprdial de prendre en compte ces effets si
on veut bien définir un modele comportemental rehdeompte du fonctionnement de

I'amplificateur dans une situation réelle d’expédion.

Ces effets proviennent d'origines diverses telles tps €léments réactifs, les boucles de
rétroaction, ou des phénomenes électriques etr@ldwtrmiques dus aux structures des
composants semi-conducteurs. On distingue classiguedeux effets de mémoire, les effets
de mémoire dits « haute fréquence » et ceux diiasse fréequence ». La figure ci-dessous
illustre les sources et la localisation de cestefi@ans les circuits microondes et plus

particulierement dans les amplificateurs de puissan
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Figure 11I-10 : Représentation des sources et isatidn des phénoménes dispersifs
d’amplificateurs

[11.2.1. Les effets mémoires haute fréquence

Les effets mémoire haute fréquence, également éppedffets mémoires a court terme » sont
en général des phénomeénes dont les constantesipe $ent de I'ordre de grandeur de temps
de la période de la porteuse HF. Ces constantesmjes tres courtes résultent d’'une part des
défauts physigques des semi-conducteurs, et d'q#redes dispersions fréquentielles des
transistors et des circuits hautes fréquences fpagsi I'entourent pour réaliser la fonction
d’adaptation [l11-14].

Ces effets mémoires HF peuvent étre mis en évidemtsimulation ou en mesure, par une
mesure purement monoporteuse avec balayage deupeasst de fréquence. Pour illustration,
des caractéristiques AM/AM et AM/PM sont représest&ur la Figure 1lI-11 pour un

amplificateur bande C (5 GHz).
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Figure 1ll-11 : Caractéristiques AM/AM AM/PM poultysieurs fréquences

Ces caractéristiques sont représentatives des taspen linéaires hautes fréquences de
I'amplificateur. On observe nettement la compras&bla saturation®, >9 dBm), ainsi que

la variation de la réponse de 'amplificateur encion de la puissance injectée. De méme on
observe une variation importante de la réponse cewtibn de la fréquence du signal

d’excitation. Celle-ci est une conséquence dessffe filtrage et des réseaux d’adaptation.

[11.2.2. Les effets mémoires basse fréquence

Les effets mémoires basse fréquence, égalementéappeffets mémoires a long terme »
sont la conséquence de distorsion a des constdetesmps longues, c'est-a-dire de méme
ordre de grandeur que celles présentes dans lal siggdulant. Ces distorsions proviennent
de phénomenes purement électriques des couplagetsoéhérmique dans I'amplificateur.
Les phénomenes électriques sont essentiellemeafféds de pieges dans les transistors [llI-
15], ainsi que les contre-réactions dues aux d¢gcdé polarisation [llI-16]. Le couplage
électro-thérmique advient du fait de la modificataes caractéristiques de jonction des semi-
conducteurs en fonction de I'élévation de tempéeatat de la puissance dissipée [llI-17].
Pour illustration la Figure 111-12 présente la aion temporelle de la température de jonction
pour différentes valeurs de fréquence du signaluiaod.
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Figure 111-12 : Variations temporelles de la tengiére pour un signal biporteuse

Ces effets BF interviennent essentiellement lorsiguelispositif est soumis a un signal
d’excitation a enveloppe variable. lls sont néammqgirésents en fonctionnement purement
monoporteuse, mais n’influencent pas directementpdateuse. C’est pourquoi, il est
intéressant d’évaluer les performances de I'angpliur en présence d’'un signal biporteuse,
composé de deux raies d’égale amplitude, l'uneésitua fréquence centralgy et l'autre

espacée d’une pulsatian
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Nous avons tracé, sur les Figures I11-13 et lll-fgspectivement le G/let la puissance de

sortie pour différentes fréquences de battemediffétentes puissances du signal d’entrée.

o

Cll 4 (dB)
w b O o
o O O

N
o

=
o

100

Pe (dBm)

Freq (MHz)

Figure 111-13 : Caractéristique G/pour plusieurs puissances et plusieurs fréquences

En conclusion, il apparait donc que les amplifintegede puissance sont le

Pout (dB)

15
15

II—‘ II—‘ ! =
oo o o0 o o1 O

0 5 10 15 20
Freq (MHz)

Figure IlI-14 : Puissance de sortie en fonctiol' éeart fréquentiel

siege de

phénomenes importants de non linéarité et de mém@ies phénomeénes sont fortement

couplés entre eux, cela pose un probleme tresitiiffle modélisation.
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IV. Modéles comportementaux dynamiques d’amplificateurs

L’identification de la fonction non linéaire, regentative du comportement général du
dispositif, s’effectue avec le développement dageséle Volterra a noyaux dynamiques.
Celui-ci constitue une bonne approximation poupise en compte de la non linéarité du

systeme et la mémoire qui lui est associée.

Les séries de Volterra, dues au mathématicieritalu méme nom Vito Volterra [l11-18], ont
été présentées pour la premiere fois en 1887. @apenleur utilisation pour I'analyse des
systemes non linéaire a été, pour la premiére &ffectuée par N. Wiener dans le but de
caractériser la réponse d’'un systéme non linédlirdg]. Apres ce premier travail, Wiener
s’est consacré a différents probléemes portant’analyse et la synthese des systéemes non
linéaires. Plusieurs autres chercheurs ont pourseivaxe d’étude (voir [I11-20][llI-21] et les
références qui y sont citées). Récemment plusiraxgaux ont été menés dans le but de
développer des modeles basés sur le formalisme ématique des séries de Volterra
dynamiques [I1I-12][llI-13][llI-22]. Dans cette pae, nous allons dans un premier temps,
rappeler brievement le concept des séries de Valtdassiques. Ensuite, nous présenterons
de maniére simplifiée et surtout descriptive lecamt des séries de Volterra dynamiques puis
les décliner selon différents modéles publiés egridres années.

IV.1. Rappel sur les séries de Volterra classiques

Compte tenu des propriétés de linéarité, la répahsecircuit y(t) a une excitation

guelconquex(t) peut étre calculée a l'aide de l'intégrale de adumion suivante :

+00 -
Y= [ hr).xt-r)dr= Hyo X) Eq. 1ll-12

ou h(t) est la reponse impulsionnelle du systéme. L’itpréncipal de ce type de séries est
d’avoir introduit la notion de réponse impulsiodaeindépendante du signal d’excitation.
Malheureusement, ce principe n'est pas valide pwusysteme non linéaire. Les séries de

Volterra classiques permettent d’étudier ce foremad a des circuits et systéemes non
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linéaires. Celles-ci sont une extension a la fe@idadréponse linéaire définie précédemment,

représentant la mémoire du systeme, et du dévelmppede Taylor de la fonction non

linéaire & modeéliser. La formulation résultantexpigme de la maniere suivante :

+oo+00 400

n®= [ [ [ MCrra ) XET)X G T2) X )y b
0000 —o0 Eq. 111-13
YO=)_ Yn (®)
n=1

ou h,(mq,75,....,/n ) représente le noyau d'ordre n de la série de ¥altexprimé dans le

domaine temporel. Comme on peut le remarquer, -celeist un invariant du systeme

puisqu’il est indépendant du signal d’excitation.

Cependant, du fait de la difficulté d’identificaticdes noyaux d’ordre élevé, leur champ
d’application est limité aux dispositifs faiblemenbn linéaire ou pour des conditions
d’excitation petit signaux. Elles ne sont donc pdaptées pour les fortes non linéarités que

nous avons observées sur 'amplificateur de puigsan

IV.2. Séries de Volterra dynamiques

Les séries de Volterra dynamiques tentent d’anelides propriétés de convergence des
séries classiques pour pouvoir traiter des fortesliméarités. Une étude détaillée de ce type
de série ont été réalisé dans les travaux de thgsE?][111-13][III-22]. Nous allons, ci-

dessous, simplement reprendre quelques élémepitiets

La principale idée est de reconsidérer un dévelmgpé en série de Taylor, non plus autour
de l'origine [0,0,0,0...] (comme c’était le cas aves séries de Volterra classiques), mais
autour dun point de fonctionnement du dispositifariable dans le temps
[X(to), X(tg), X(tp)-..., X(tp)] [111-23][111-24][111-25]. En effectuant ce changeent de variable,

on obtient alors la formulation suivante :
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400 to0  +00
y(t) = f(x(t))+Zf f hy (X(1),71.,.. Tn)l‘[ (X7 ) X(D).e Eq. l1I-14

_l—OO —00

Cette équation représente une forme modifiée désssde Volterra, dans laquelle les noyaux

h, (X(1),71,75,....,/q ) Ne sont plus des invariants du systéme mais dépéeralement du
signal d’excitation x(t). Il faut noter que la mémoire du dispositif esteiprétée par la
dépendance du signal de sortie a l'instant t massisa tous les instants- 7, précédents
comme illustré sur la Figure 111-15. Dans ce dagx(t),7,75,.....,/,) €St appelé noyau de

Volterra dynamique d’ordre n. La prise en compte signal d’excitation dans la
détermination des noyaux permet de limiter le dfye¢ément de Taylor & un ordre plus petit

par rapport au modele de Volterra classique poarm@me précision de modélisation.

x(f) Duzr'ée_de }’(f]

memaolire

Figure IlI-15 : lllustration de la fonctionnelle clévant le systeme a mémoire

IV.3. Séries de Volterra modifiees
En se plagant dans le cas de figure de mémoire di@idurée maximal&,,, et d’'un systeme

causal(h,(x(t),7q,...,7n )= 0 sit, < 0O, il est possible de réécrire la série sous la éorm

0olee T

(o9} o0

VO = Yo X0+ 3 [ e[ D71 Tn)H (X7 )= XO).¢  Eq.lI-15

n=lo o
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Cependant, si la durée de mémoire du dispositifpeut étre considérée faible devant la

rapidité du signal d’excitatiorx(t), comme illustré par la Figure IlI-16, on peut donse

une série modifiée qui peut se limiter au premame. Dans ces conditions, le produit
n

H(X(t—Tk)— X(1)) devient négligeable poun>1. Ainsi, la réponsey(t) s’exprime de la
k=1

facon suivante :

Tm
V(O = Yt (D) + [ O E7)= X)) o Eq. Ill-16
0
A0
Ix<<1 S
>
t
Tm

Figure I11-16 : lllustration de I'hnypothese de méneocourte

La série de Volterra dynamique tronquée au prendedre constitue en fait une
paramétrisation d’'une réponse impulsionnelle deudidinéaire par la puissance instantanée
du signal d’entrée. Cela revient a appliquer unéraion de convolution pour un systeme
linéaire a mémoire autour d'un niveau donné. Cettalification suppose une variation
linéaire de la mémoire a long terme ou une duréenéimoire courte devant les variations

temporelles du signal d’entrée.

Contrairement aux séries de Volterra classiquasséeies de Volterra dynamiques tronquées
au premier ordre offrent une souplesse d’identificaavec les outils de simulation et de

mesures usuels couramment utilisés dans les la@set les industries.
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IV.3.1. Formalisme d’enveloppe complexe

Pour une représentation efficace de ces modeldsnsgs il est plus adéquat d’utiliser la

notion d’enveloppe complexe dans I'expression daesdgurs entrée/sortie.

Ainsi, en considérant la forme complexe de I'équaffEq. 11I-16) avec ces deux variables
X () et Y(t) [Il-26], et en se limitant uniquement au premigdre de la série, on obtient

I'équation constitutive du modele de Volterra a amoydynamique adapté a la simulation

systeme :

Tm
Y0 = e X0 X))+ [ BOCL XF 1) £7)= X . d
0 Eq. 1I-17

Tm
+ [ R R, X7 )X () = X ). o
0

Yarar( X(1, X(97) désigne la caractéristique d’enveloppe statiqueisipositif, ou autrement

dit la réponse a une excitation monoporteuse (kiGhH) a la fréquence centrale rendant
compte des effets de saturation du dispositif. Edlerespond aux courbes AM/AM AM/PM
du dispositif.

La partie dynamigue du modele est représenté maddeix termesml(f((t), X(t)*,t) et
kf(f((t), X(t)*, t)qui sont les noyaux dynamiques d'ordrel, rendanipte respectivement
de la mémoire HF et la mémoire BF. Le noyal(X(f), X(f) ,t) correspond au gain
différentiel petit signal (gain paramétrique) dsmhsitif en présence du signal de pompe, il
est donc sensible aux effets de mémoire HF. Alaeslg noyadf(f((t), X(t)*, t) correspond

a son gain de conversion. Celui-ci est représéntiati phénomene d’intermodulation a
I'origine des phénoménes des battements BF quidoisent les effets de mémoire longue.
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IV.3.2. Forme tempo-fréquentielle

Afin d’exploiter correctement et plus facilemenud’point de vue pratique la relation (Eq.
[11-17), on transforme les noyaux temporels danddmaine fréquentiel de maniere a obtenir
des termes fréquentiels ou fonction de transfed deyaux. Pour cela on réalise la

transformée de Fourier en fonction dedes noyaux dynamiquel;% et Ff

Notons X (©2), Hy(X(t), X(t),Q) et Ho(X(t), X(t) ,©2) respectivement les transformée de

Fourier deX (r), Rt(X(1), X(9)",7) et h2(X(t), X()",7).

+00 )
Hy(X (0, X () ,0) = TR (XD, X )= [ RO, X 7). 7. d
~ ~ ~ * ~ ~ ~ * _+O§O ~ ~ * i
Ha(X (), X(),2) = TR (X9, X(§ )= [ B(X) X 7). €7 d Eq. 111-18
+00 ) o
X (Q) = TR(X(r)) = f X(r).e 17 o

En notant Hy(X(t), X(t) ) le gain statique de lamplificateur, et en optamiur une
description de la fonction avec I'enveloppe complakentrée X(t) et de sa conjuguée

X (1), équation générale du modéle de Volterra modif@nqué au premier ordre se met

sous une forme plus appropriée [l11-12]:

400
Y () = Ho(X(9), 5<(t>*).”>‘<(t>+2—1wf HOXO, X 92). XQ). @
> Eqg. lI-19
L & OX0 -0)%e) o
2m - 2 ’ ’ '

En tenant compte des considérations d’invariancepoeelle du systéme, on obtient
I'expression finale de la réponse du dispositif dd& domaine fréquentiel appliquée a la

bande de modulatioBW est :
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+BW/2

YO =R XODXO+-- [ FIXOI2)X)E™ @
;BBVV\\’///ZZ Eq. I1I-20
= [ Ay X100 %) £ 1% @
2T _Bw2

Ce passage dans le domaine des fréquences (endmbdse) provoque une modification des
bornes d’intégration. Dans le domaine temporeitégration porte sur la durée maximale de

meémoire T, du dispositif, alors que dans le domaine tempqtfeétiel, I'intégration porte
sur toute la bande passante de modélisation dwdigp BW. Cette forme finale fait
apparaitre une partie statiqui, et une partie dynamique qui comprends deux fonstibe

transfertH, et H, variables dans le temps et paramétrées uniquepaeti niveau du signal

d’entrée| X (t) | (deux filtres dynamiques), ce qui traduit la mémalu dispositif (Figure 111-

17).

AM/AM AM/PM

______________________

X (t)

A

H. (% @) )

T Filtres variables:
dans le temps !

Figure 111-17 : Modele de Volterra dynamique d’oedk
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I\V.3.3. Principe d’identification des noyaux de Volterra

En observant I'équation (Eq. 111-20), on remarques da caractérisation des trois noyaux de
Volterra dynamiquesHg(| X (t)]), Hy(| X () [,©2) et Hy(| X (t)|,—)revient exactement a
faire une mesure en amplitude et en phase de éasticjues d’intermodulation. L’extraction
du noyau statiqueH (| X (t)]) se fait facilement a partir d’'une porteuse non aée de type
x(t)zé}%e{ Xo.ei“’ot} dont on fait varier la puissance, le principe idlastré Figure 111-18.
Cela correspond aux courbes AM/AM AM/PM a la fréegee de référence.

ﬁo(xo,xg):J—)YO X0 Xg

Xo

f

Figure 111-18 : Principe d’extraction du noyau sfae

h

L’extraction des deux noyaux dynamiquels et H, se fait & partir d’'un signal deux tons
X(t) = §}Ee{ Xo- dud 45 X é(“’om)t} ou 6X << Xq. Il s’agit d’un signal sinusoidal de faible

amplitude, autour de la porteuse (modulation des@lsnusoidale) pour différents écarts de
fréquence) et différents niveaux d’entrée du signal de pongeprincipe d’extraction de la

partie dynamique est illustré sur la Figure 111-19.
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& _HolXo, Xs)

ﬁz(xo,xg,—n):

X axa
YO

+

N N

e | 1
% - % Cub +Q
""""""""""""""""""""""""""""""" oo
* Y + a|:|_ —
H1(Xo, Xos Q) i ng(:) 0)

Figure 111-19 : Principe d’extraction des noyauxhdyniques

L’extraction des trois noyaux est donc relativemaaée. Cela se fait a partir des simulateurs
de type circuit commerciaux en équilibrage harmoeigCependant, leur extraction a l'aide
d’'un analyseur de réseau standard par mesure pleypiose une difficulté importante en ce
qui concerne l'acces aux phases absolues dessymetrales pour différentes fréquences. Les
nouveaux dispositifs de mesures non linéaires dqaks le LSNA (Large Signal Network
Analyser) permettent peut étre de résoudre ce ¢modb[I11-27][111-28].

IV.4. Modele a réponse impulsionnelle non linéaire

Le fait de tronquer la série de Volterra a noyayxaiique au premier ordre, limite la

description des phénoménes de mémoire a long terme.

Bien que l'approche de modélisation comportementajeosant sur le concept de séries de
Volterra modifiées, offre une efficacité de destop en termes de performances de
dispositifs, elle éprouve des difficultés a prédeecomportement des circuits dont les effets
de mémoire basse fréquence sont trés non liné&imes. résoudre ce probleme, lalternative
qui a été proposé a été le modele a réponse siopaklle développé par A. Soury [llI-
13][111-29][111-30].
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IV.4.1. Description mathématique du modele

La démarche consiste a effectuer un développenestggnéral de I'expression de base des
séries de Volterra. Il s’agit de remplacer le déeppement en série de puissance initial par un

développement en séries de fonction arbitraires.

L’équation constitutive du modéle a réponse impuselle, dans le cas des signaux a

enveloppes complexes, s’exprime de la fagon sugvant

+00
Y(1) = f A X(t=7), X(t=7)",7). X(t-7). c
0

Eqg. l1-21

Comme pour les séries de Volterra, en considéeanpriopriétés des systemes invariants dans
le temps, une forme plus adéquate de I'équation (E81), ne manipulant que le module du

signal d’entrée en parametre, est obtenue :

400 doe ]
Vo = [ R 20 ) () Eq. 1l-22
0
depg (1)

dans laquelle les notatiohX (t) | et wy + désignent respectivement 'amplitude et la
pulsation instantanées du signal, avec :
j - deg (1)
X () = X (1) €950 = X (1| e° ¢

Eq. 1-23
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IV.4.2. Principe d’identification de la réponse impulsiolae
L'extraction de la réponse impulsionnelle se fadit spar simulation en transitoire
d’enveloppe, soit par mesures physiques sur basmvdloppe temporelle [111-31][111-32], en
appliquant au dispositif un echelon d'Heavyside wladt la porteuse wy

X(t) zéRe{ )Q).U(t).eiwot}. Il s’agit de mesurer la réponse indicielle dupdsitif y(t) pour

des niveaux d’entrée variables afin de couvrir @édatplage de fonctionnement. Le principe

de l'extraction est illustré ci-dessous :

(1) ¥(t)

TTRRRRnnT [T

|||mll||||mH\\\\|Mll\l\l\\H\.HHHHﬁWHMH
TR

Figure 111-20 : Principe d’extraction de la réponsgulsionnelle non linéaire

—_——
Y

La réponse indicielle complexe du dispositif s’enp de la fagon suivante :
Tm
\?(xo,t):fF(xo,T). Xo.U(t-7). o Eq. I1l-24
0

Compte tenue des propriétés de échelon d'Heavy¢$ldé—7)=0 pour 7>t et

U(t—7)=1 pour T <t), on peut réécrire la relation ainsi :

t
\?(xo,t):fﬁ(xo,T) Xo. & Eq. 11I-25
0

L’expression analytique du noyau de la réponse Isimonelle est déduite de I'équation (Eq.
[11-25) en effectuant la dérivée par rapport developpe complexe de sortie :

h(Xo, t)_xl 0Y(a>:o t) Eqg. 11I-26
0
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Un des points fort de cette approche réside danaacité de prédire avec efficacité les

phénoménes de mémoire longues présents dans Idfcatgurs des systemes de

communications, tout en conservant une décompasititordre 1 des séries de Volterra.

IV.5. Modele a séries de Volterra « modulées »

Si la modélisation des effets de mémoire hauteuifge et basse fréequence séparément
semble aujourd’hui satisfaisante, il en est touteanent sur la prise en compte efficace et
conjointe des deux types de mémoire. Dans ce ctar travail intéressant a été présenté
dans la thése de C. Maziere [llI-22] avec un mo@e&eries de Volterra « modulées ». Ce
type de modéle est basé sur la combinaison de skies de Volterra modifiées déediée a la
prise en compte des deux types de mémoire, le maddeloppé par N. Le Gallou (mémoire

HF) et celui développé par A. Soury (mémoire BF).

Nous allons faire une présentation quelque peuiléétade ce modele qui a constitué
I'élément de départ de notre travail de these.

IV.5.1. Description mathématique du couplage

L’'approche part du postulat que I'amplificateur’'étdt solide peut étre représenté par une
structure bouclée simplifiee au premier ordre, stausorme d’'un produit de deux voies,
schématisée Figure I11-21. Ainsi, les deux voiesndodéle participent simultanément a la

réponse du modeéle.

Pour des raisons déja évoquées d’efficacité de lisatién des effets dispersifs non linéaires,
impliqués par des constantes de temps dispardéeshilecture du modéle combine la

réponse impulsionnelle non linéaire avec la séi®&/dlterra a noyau dynamique.




Chapitre Il 110

f Mémoire a court terme (CT) \

B ) ou 3
Mémaoire HF Yer(®)
Mémoire a long terme (LT)| y (t)
__iN " RELH)

k Mémoire BF J

Figure 111-21 : Topologie du modele

Le modele est constitué d’'une Branche principale,cqrrespond au modele de Volterra a
noyau dynamique, caractérisant les effets de méman linéaire a court terme (développée
par N. LeGallou) et d'une branche de retour, quirespond au modele a réponse

impulsionnelle non linéaire, caractérisant lestsefide mémoire a long terme (développé par

A. Soury). Il s'agit donc d’exprimer de facon mattatique la réponse du modafét).

ConsidérantX (t), Yo7 (1), Y 7(D) et Y(t) les différents signaux représentés Figure 11-21.

En utilisant le formalisme des séries de Volteeporté dans [I11-12][l1I-13][I11-22], il est
possible de décrire respectivement les équationdaimentales de la réponse a court terme

Yor (1) , la réponse a long termé (1) et la réponse du modé¥(t) de la fagon suivante :

+00
Yerh= Pl XODXO+5- [ FAXOI)XQ)®

+00
= L [ Aer (X O X € X0 o
e ~
Yor (= [ Ryl X(=7) 1) I X (7)o
0

Y() = Yer (DX ()

avecHer (|X (1) [2)=Ho (IX @) D+ Hy (IX €)1 .
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L'utilisation du modeéle de Volterra dit a un sewlyau [I11-33], dans I'équation (Eq. 11I-27),

vient du fait que nous désirons représenter unigmenes effets de mémoire a court terme.
Dans ces conditions, le noyati, (| X (t)|,©2) (Eq. 11I-20) représentant des effets de mémoire

a long terme est ignoré. Pour caractériser uniquetas effets de mémoire a long terme dans

I'équation (Eq. IlI-27), la dépendance par rappdria fréquence instantanée est négligée.

Ainsi, la réponseY, 1 () dépend uniquement du module du signal d’excitation

IV.5.2. Principe d’identification des noyaux du modele
L’identification des noyaux du modele a réponseutspnnelle non linéaire se fait en deux
phases. La premiére phase consiste en I'extradiionoyau a court termélt (| X (t) |,Q2)

sur la bande utile du dispositif. Cela se fait goitant 'amplificateur par un signal CW. Le

principe de I'extraction est illustré sur la Figuhe22 :

} . Yo ["=====es
Her(1Xo 12)= <2 > Y
Xo

~ /,
’
re
-
-
-

7

‘j)o(")o"'»d | (*);(")0+g

Figure 111-22 : Principe d’identification du noyaucourt terme

La deuxieme phase consiste en 'extraction du n@ykung terme en se servant du modeéle a
meémoire courte issu de la caractérisation CW gedaniere phase. Cela se fait en appliquant
a 'amplificateur un échelon d’Heavyside d’amplieudariable modulant une porteuse fixe a

wg, comme dans la cas du modele a reponse impuldiema linaire.
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Le principe de I'extraction est illustré sur ci-dess [l1I-22] :

X () = Xo.U(1)

A
Xo
- » ¢

Mémoire HF E(OT[ 1
t

Figure 111-23 : Principe d’identification du noyaulong terme

En observant cette illustration, on remarque quépanseY, 1 (t) est le rapport de la réponse

du modeleY(t) et de la répons¥-t(1).
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V. Conclusion

Nous avons évoqué dans ce chapitre la problématigumodélisation comportementale des
amplificateurs de puissance. Un aspect critiquaa®nception d’'un systéeme est I'évaluation
de ses performances avant méme sa réalisation. ¢&baurles concepteurs ont recours a
plusieurs criteres ou facteurs de mérite speciigde début de ce chapitre, nous avons décrit
les difféerents facteurs de mérite classiquementis@&si pour les spécifications des
amplificateurs de puissance. Ensuite nous avongjeépet analyseé les différentes distorsions
engendrées par un amplificateur de puissance no@aile, ainsi que les différents
phénoménes de mémoire non linéaires qui y sonepresCes effets sont divisés en deux
ensembles en fonction de la dynamique de leurgnesghysiques : la mémoire a court terme
(HF) et la mémoire a long terme (BF) et ils sonmtdment couplés. Au niveau systéme, ces
effets mémoires sont des phénomenes dynamiquesitparpouvant dégrader lourdement les
performances de 'amplificateur de puissance, ecpaséquent, ont une influence directe sur
les performances de la chaine de communicationn Embus avons présenté les différentes
voies déja envisagees et développées a XLIM, peantela modélisation comportementale
des amplificateurs de puissance dans l'optiquetrdduire les caractéres dynamiques de
ceux-ci. Ces modeles ont montré de bonnes aptitudegroduire le comportement de circuits
a mémoire. Les modeles développés sont basés fnmalisme des séries de Volterra. Un
des avantages les plus importants de ces sérida eapacité a modeéliser et a prendre en
compte les plus fortes non linéarités, sous hymetlee mémoire courte, avec un nombre
limité de termes dans le développement. Si la neat&n séparée des effets de mémoire HF
et BF présents dans les modules amplificateura@surd’hui bien maitrisée et st été tres
largement validée, la modélisation simultanée dasxdypes de mémoire demeure un point
sensible. Dans ce contexte, un nouveau modele tgéesmpectivement les mémoires haute et
basse fréquence, a été récemment développé [lIIL28]expériences menées sur ce modele,
dit « modele a séries de Volterra modulées », anitr@ des résultats trés intéressants [llI-
34]. Les effets a court terme sont caractérisésipaulation grace au transitoire d’enveloppe
ou par mesures temporelles, par un échelon d’Hédyde niveau variable modulant une

porteuse fixe a la fréquence centrale de 'amgaitgair.
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La difficulté essentielle dans ce modele résidesdam principe d’extraction. On notera aussi

la difficulté de manipuler I'échelon d’'Heaviside sresures sur banc d’enveloppe temporelle,
du fait de la nature infinie de son spectre. Noiens dans ce travail étudier une nouvelle
technique d’extraction, plus facile a mettre en eewans les simulateurs de circuit pour

pouvoir tirer le meilleur avantage de ce modeleci@et 'objet du chapitre suivant.
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[. Introduction

Comme nous l'avons précisé dans les chapitres ge@te de part le fait de la complexité accrue
des systémes et sous-systeme de télecommunicadtion,conception requiert des outils

d’analyse, de simulation et de modélisation somhist et performants. Ainsi, la prédiction fine

des performances de ces systemes nécessite d'irgepautils de caractérisation suffisamment
simples pour étre réalisable avec les outils daulsiion et/ou de mesures physiques usuels, et
d’autre part des modele utilisant des concepts énadkiques exploitables par les simulateurs
usuels tout en conservant une efficacité numerigisennable. Le développement de ces outils

de simulation et de modélisation constitue dondige®s directrices de mon travail de thése.

Dans les chapitres précédents, nous avons ausdmportance que prenait la connaissance
précise des effets de mémoire qui existent dansilegits microondes et notamment dans les
amplificateurs a I'état solide. Si la modélisatibes effets de mémoire non linéaires séparément
semble aujourd’hui bien maitrisée, la précisionmesiéles intégrant simultanément les effets de
mémoire HF et BF est encore insuffisante. Plusigarsaux ont, par le passe, donné des résultats
satisfaisants [IV-1][IV-2] [IV-3]. Le plus réecentabouti a des prises simultanées des deux types
de mémoire et a montré des capacités intéressantesproduire les caractéristiques des
amplificateurs. Cependant, de part son formalisoee,modele présente des limitations de
plusieurs natures. On notera que lutilisation dentéthode du transitoire d’enveloppe en
simulation alourdit extrémement I'extraction du reteden termes de convergence et de codlt de
calcul important. On notera aussi la difficulté menipuler 'échelon d’Heavyside en mesures
RF et microondes sur banc d’enveloppe temporelidaiti de la nature infinie de son spectre.

L’objectif de ce chapitre sera double : dévelopgiane part une nouvelle méthode d’extraction
des effets de mémoire non linéaires BF, susceptibleeproduire efficacement les effets de
mémoire a long terme dans les amplificateurs, geld@per d’autre part un nouveau modéle
dans le but de décrire avec efficacité le procesdusnologique induisant les effets de
mémoires. Dans un premier temps, la nouvelle métlbekiraction sera appliquée a un modele

d’amplificateur utilisant une topologie analogueedle présenté dans les travaux de C. Maziéere
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[IV-4], a la différence de lintroduction d’'un teerde déphasage statique dans la mémoire

long terme. Par la suite on appellera ce modelmoegele a séries de Volterra modulées -
explicite».

Ensuite, nous développerons un modele ditogléle a séries de Volterra modulées — implicite
gqui comporte une vraie boucle de rétroaction bassgience.

Ce chapitre s’intéresse donc a la construction & eéthode d’extraction des modeles de
Volterra modulés sous les deux formes : explicitémgplicite évoqués ci-dessus. Nous allons
dresser pour chacun des modéles les phases ddécsemn et de traitement de données
permettant d’extraire les noyaux constitutifs. Nopi®senterons également les approches
numériques adoptées pour implémenter les modelas s simulateurs systeme tels que
Matlab/Simulink. Nous présenterons ensuite les lt&suobtenus par simulation de niveau

systéme dans le cadre d’'une étude des potentidbi®deux modeéles.

Il. Modele a séries de Volterra modulées explicite

Il.1. Topologie du modéele

Le modele que nous proposons ici est une extemkieate de celui proposé dans les travaux de
C. Maziere [IV-4]. La nouveauté provient de I'éqaatdécrivant la branche caractérisant les

effets de mémoire a long terme. Nous avons inttatlns cette branche un terme de déphasage
statique permettant de prendre en compte un eéfgirdpagation de la porteuse préalable a la

génération du mémoire BF.

/ » Mémoire a Court Terme = \
Yer ()
X() vall
e X >
! » Mémoire a Long Terme ﬁ (A
: :YLT ®)
— X

Figure IV-1 : Principe de la topologie modifiee
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ConsidéronsX (t), Yor (1), Y 1(D) et Y(t) les différents signaux représentés Figure V-1 .

En utilisant le formalisme des séries de Voltegmaaaniques reporté dans [IV-4] [IV-5] [IV-6], il

est possible de décrire les eéquations fondamendaless signaux de la fagon suivante :

Y() =Yt Yr(d Eq. IV-1

400 _
Yer(d= Fol XOD-X(0+4 [ Fer (| X 2 )%Q) & @
o T
Vir (=14 GO LR Xer), o) X o
0

La réponseYcT (1) peut se mettre sous sa forme compacte :

+00
Yer =2 [ Acr(|X®).2)%@) &% ma- V2

0
avec Hor (| X(3.2 )= (I X(Ps (O Her (| X(9 02 )

Cette expression fait apparaitre deux termes éganse statique du modeéle qui correspond
aux caractéristiques de transfert AM/AM AM/PM,4(t) = Ho(| X (t) |).X(1) ainsi qu'un

terme qui traduit la mémoire court terme.

Comme précédemment (Figure 111-21), le modele giex@ sous la forme d’'une fonction a
meémoire longue venant moduler lentement la softieedfonction @ mémoire courte et ceci

suivant le niveau du signal d’entrée du systemensDzette expression (Eg. IV-1), le terme

ej¢LT (x@) représente le déphasage (statique vis-a-vis dpadement BF) introduit par la

transition temporelle de I'enveloppe du signal &f'ée a travers les deux branches du modele.
En effet, compte tenu de l'aspect bouclé du systdenenécanisme des effets de mémoire
haute fréquence et basse fréquence obéit a ungstecehronologique. Le signal d’excitation
traverse les cellules d’adaptation, générant alesi effets de mémoires hautes fréquences
pour se présenter ensuite sur I'entrée de I'angpliur. La non linéarité principale de celui-ci

génere a ses acces de I'énergie en HF mais augdr.ebne partie de celle-ci traverse les




Chapitre IV 126

réseaux de polarisation, subissant ainsi un fiiréigéaire. Ensuite, le signal résultant

vient moduler plus au moins le spectre HF et alessuite. Ce principe est schématisé par la

figure suivante.

Y:(t)

888\\

888/

Adaptation RF Adaptation RF
A
~Z

Circuit de
polarisation

Circuit de %

polarisation

N *

Figure IV-2 : Mécanisme des effets de mémoire

En observant les relations (Eq. 1V-1), on remarque la construction de ce modéle nécessite
d’'une part I'extraction de la mémoire a court tereted’autre part 'extraction de la mémoire
a long terme, ainsi que lidentification du déplgsatatique (SPS Static Phase Shift) de la

voie BF.

Nous proposons dans ce travail d’étudier cettecstra modifiée. La nouvelle procédure
d’extraction de la mémoire a long terme et la casion du modele boite noire seront les
principaux points abordés dans cette sous partie.

II.2. Extraction et formulation mathématique des noya&xetiBF
Les noyauxHCT(‘X(t)‘,Q) de la mémoire a court terme it 1 (‘)Z(t)‘,ﬂ) de la mémoire a
long terme sont des fonctions non linéaires a dewiables, I’amplitud#X(t)‘ et la pulsation

) de l'enveloppe d’entrée. Leur extraction est redahent simple et se déroule en deux

phases. La premiere consiste a identiﬁ%&T(‘X(t)‘,Q) dans la zone de fonctionnement en
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puissance et en fréquence du modéle. La deuxieasepiuand a elle, consiste a extraire

Ht (‘)Z(t)‘ ,2) en se servant du modele a court terme issu detaig¢re phase.

[1.2.1. Phase | : Mémoire a court terme « HF »

L’extraction de la mémoire a court terme est réelide la méme maniére que celle présentée
dans [IV-4], en appliquant au dispositif un sig@aV (sinusoide pure) dont on fait varier la
fréquence et le niveau dans la zone de fonctionnemhe I'amplificateur. Le principe est

rappelé sur la figure suivante :

%

Wy Wy ’93{ Wy ah+Q
Figure 1V-3 : Principe d’identification du noyawcaurt terme

[1.2.2. Phase Il : Mémoire a long terme « BF »

La 2™ phase d'identification du modéle consiste & epdréga mémoire & long terme par
équilibrage harmonique. A la différence de ce quitaété présenté précédemment [IV-4],
nous proposons de faire I'extraction a l'aide d&ignal biporteuse (ou deux tons), dont on
fait varier la puissance et I'écart fréquentielrenes composantes spectrales (fréquence de

battement).




Chapitre IV 128

'source

0 Z|oad

Figure 1V-4 : Principe de mesure de la mémoire ltergne

Ce signal est bien adapté pour la mise en éviddeseffets de mémoire long terme. Celui-ci
stimule, par génération de produit d’intermodolatbasse fréequence, les effets a dynamique

lente. Le signal est composé d’'une raie de pomfgepaulsation centralesy qui permet de

balayer la caractéristique non linéaire du disjfositd’'une raie parasite infinitésimale a la

pulsationwg + €2 qui permet de sonder les dispersions de frequBRcé&n tel signal s’écrit :

X(t) = Re( X(9). <) Eqg. IV-3
ol X(f) = Xo+6 X &
et |6X| << 1

L'application d’un tel signal d’entrée conduit avers la non linéarité de I'amplificateur, du
modeéle a mémoire courte et du modele a mémoire,lenix signaux de sortie composes de

trois raies de la forme :

Y()=Y%+5Y . d% 15V, & Eq. IV-4
Y~CT(t) — ?C-IE) +6~Yé'|' éQt +6~%T‘ éJQt
Vor (=Y +6Y7. é7 +6 Y. @

La méthodologie d’identification biporteuse de l#@moire basse fréquence suit alors une

approche graduelle ou la premiére étape est difikaria réponse 2 ton¥-1 () du modéle a
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mémoire courte, celle-ci est possible grace au mld*}'@T (‘)Z(t)‘,ﬂ) extrait dans la phase

|. ensuite connaissaM(t), le signal & la sortie du dispositif, on déduiréponse de la voie
BF Y. () en effectuant le rapport d€(t) sur Yo7 (). La figure suivante donne une

illustration du principe ainsi décrit.

v

HC( X(1) Q)

A 4

Noyau a court

YeTo

Voie
. VAS
Ner oYer

W= wy wy+Q

Figure IV-5 : Principe d’extraction du noyau a laegme (représentation spectrale)

L'intérét de cette nouvelle méthode d'extractiorsidé dans le fait qu’elle nécessite
uniquement des simulations d’équilibrage harmonigoatrairement a la méthode antérieure
qui elle nécessite des simulations de transitdeawkloppe. L’'extraction du modeéle a partir
d’'outils de simulation est donc a la fois plus d&pet précise. Cependant il sS’emble qu’il n'y
ait pas encore d’outils de mesures physique miadesmavec suffisamment de dynamique en
amplitude et en écart de fréequence permettant dauneie en amplitude et en phase des
combinaisons de signaux biporteuses avec la poécisécessaire pour ce type de modele.
Nous nous sommes donc appesanti dans ce travail’'gutraction du modele d’amplificateur

a partir de schéma de conception.
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Nous allons maintenant décrire brievement le tnagtet mathématique permettant de

remonter au noyai | 1 (X (t),2) & partir de la mesure des termés (1), Y, 1 (1) etY(t).
LT LT

- Expression analytique de la réponse court teivae(t) :

L’expression analytique de la réponse court tervpg () est obtenue en introduisant

'enveloppe complexe du signal d’excitatiok(t) en bande de base dans I'expression

régissant le modeéle court terme (Eq. IV-2). Poula agppliquons le signal exprimé ci-

dessous :
X(t)= Xg+6X. % avecs X< 1 Eq. IV-5

En calculant le module au carré et en négligeatc@mtributions du deuxiéme ordre trop
faible, on obtient :

| X (t) P=|Xo F - Héi gl | 0X o Eq. IV-6

Le module du signal d’excitation est alors le sigras tons ci-dessous :

2 %5 Xo 2 X
Soit :
|X(t) | X HAX" €1 L A X .2 Eq. IV-8
avec AX = 11X 5% et AX —y)f—l.éf(.
X 2 X,
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Appliquons ce signal au modele court terme. L’'eoppe complexe de sorﬂé;T (t) (Eq.

IV-2) s’exprime de la fagon suivante :

Yot (1) = Her( X(9],0)-%o V-9

+Her(X(0)],2 pX e

En effectuant un développement limité au premieir@suivantéX des deux noyaux et en
négligeant les contributions du deuxieme ordrepeut réecrire la relation (Eq. 1V-9) comme
ce qui suit [IV-7].

Yer (1) = Her(| Xo| 0 Xo Eq. IV-10
OHcr(Xo].0)

. L X el
2|%y

+ For(Xo| .01 Hor(Xo| 2 )+2] X

- %\XO‘ .GHCT(‘}ZO"O) 16X & %
%

La relation (Eq. IV-10) fait intervenir les contutions de la mémoire court terme aux
différentes raies fréquentielles. La comparaisorcette expression avec le signal (Eq. 1V-4)

permet de conclure que :

Vor () = Yoy +06 Yy 67 +6 ¥r & Eq. IV-11
Yo, = Fer( %o, 00X
OHcr(Xol.0)
cr(Xo 15%
9|Xq|

avec 8%t =[ Fler (%], 0)+ Fior( %o 2)+2] X,

| OHcr (‘Xo‘ , O)].(S)Z*

5Y~C_T :[%‘ 5(0‘ 6‘)20‘
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Ainsi la connaissance de la caractéristique a deunte I:ICT(‘)ZO‘,Q) et de sa dérivée

partielle par rapport & au point =0, permet de déterminer précisément les 3 raies

désirées a la sortie de la voie HF.

En réécrivant la réponse du modele :

Y()="Yr(d- Y70} Eq. IV-12
= oy, + 0% €™ +6 % € )x @+6 Y1 €' +6 7. &)

et en comparant au signal de sortie de 'ampli@oat
YN(t):\?O#—(S\?JF.eiQt%—(SV. gl Eq. IV-13
On en déduit les relations :

Y~0 = 6%1’0 +6%T.6 ~Y|_T+6 ~%T‘6 ~YT Eq 1V-14
N =%y 6T +6 ¥y
Y =8%r, 6 {1 +6 €t

De ces relations, on tire I'expression des deussréY, T et 6Y T présentes & la sortie de la

voie BF ci-apres :

AR o N~ — 5% Eq. IV-15

NG = .
oYert, oYc,

Connaissant les composantes du sigﬂ_ai(t), on peut alors déterminer I'expression du

noyau H, 1 (| Xo|,£2) comme suit.
LT (X0
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- Expression analytique de la réponse long teing(t) :

De la méme maniére que précédemment, I'expressialytajue de la réponse long terme
Y, (1) est obtenue en introduisant le signal d’excitatlo(t) dans I'expression régissant le

modéle long terme (Eg. IV-1). Celle-ci repose saircalcul de lintégrale de convolution

suivant.

N e
Ver (=14 @D LR (X)) X o = 1V
0

En appliquant le signal dentrée (Eq. IV-5) dandteeéquation et en effectuant le

développement du noyaﬁLT (‘f(‘ 7) en série de Taylor suivant la varia#lﬁ‘, nous

obtenons compte tenu de la faible amplitude dai&dX :

- _ B 3 % - . -
h T (‘X(t)‘,T) = hLT(‘ XO‘ ﬂ')‘i‘%%% 5X et Eq. IV-17

1‘ f‘ T syt i
2 Xo 9|Xo|
En substituant cette expression dans I'équation (Egl6), le signal de sortieY, 1 (1)

apparait comme une combinaison de trois raies édalles [IV-8][IV-9] :

v R _ L OH (X, Q) _
YT () =1+ a{ HLquo\,Q)Jr‘xo‘_ L;\(‘f(o(\)‘ )}_e,m Eq. IV-18
T g _ o OH T (Xol,—02 ,
AN S
1‘)2‘ ~ 1‘)20‘ s B _ +oo ) o
aveca:EX—o.(SX : bZE X §X" . Hir [%o| © ):{ hr(X| 7)€’ o
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La comparaison de cette équation avec le signall{EG@4), issu de la mesure, permet de

décrire les composantes fréquentielles sous foriuneedéquation différentielle a partir de

laquelle on peut extraire le noyady T :

a{H T (\)ZO\,Q)HXO"E)H L;\(‘Xi(\)m)}' ej¢LT(|>Z|0) SV Eq. IV-19
14 _ L OHLT(Xol =) - (X )
b{Hy1 (Xo|, —)+| Xq- LTG(‘\XZ“ )}_eJqﬁLT(IXIO) v

Il nous faut maintenant déterminer le terme de déabe statiqué(‘)?o‘). Pour cela, on note

que la réponse impulsionnellih (‘Xo‘,T) doit étre purement réelle puisqu’elle représeate |

réponse du circuit autour de la fréquence zérdoSetion de transfert est donc hermitienne :
Hir (Xo|,—2) = Hir (%o, —) Eq. IV-20

Si 'on admet cette condition dans I'équation (Egl9), il advient que les deux composantes

du signal BFSY; % et §Y,1 doivent avoir la méme amplitude :
‘5\?}‘ - ‘6\?5‘ - ‘6 YLT‘ Eq. IV-21
et par ailleurs satisfont a la condition :

SV =[6¥r| @40 =[5 ] KD Eq. IV-22

5\?L—T — ‘5?“‘_8]46\?& _ ‘5 yLT‘_ej(aﬁ(Xo)—@(Q))
Du systeme d’équation ci-dessus on tire le dépleastgique comme :

6(Xy) = LY —%.tan‘1

5\?&] Eq. IV-23

T
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Dans la pratigue on va considérer la valeur moyaete€ette expression obtenue pour

toutes les valeurs de l'écart de frequerice Une fois le déphasage statique obtenu, la

résolution de I'équation différentielle peut serdanumeériquement par discrétisation de

I'enveloppe complexei:f(o‘ avec un pas d’échantillonnagdpe suffisamment petit et en partant

d’un état initial du vecteur des variables d’état :
Xol =%l % 5 5] X, Eq. 24

avec‘f(o‘ , represente la valeur cj&o‘ au pointi. Les détails de ce traitement sont donnés

en annexe B.

En conclusion cette partie a permis de développernouvelle méthode d’extraction de la

mémoire long terme, basée sur des mesures deux genmettant une identification des

parameétres précise puisqu'elle ne nécessite queatheees simples a obtenir en simulation a
partir d'un schéma de conception de niveau ciréuitaide de la méthode d’harmonique

balance.

La construction du modele boite noire est maintepassible, et ce a l'aide de I'équation
fondamentale du modele (Eq. IV-1). La procédurea®mctérisation débouche sur une base
de données représentative du comportement générmisgdositif. Ces données doivent étre
exploitées numeériguement afin de les introduire sdé& modele en tant que fonction
analytique non linéaire (termes de la séries detevial dynamique et de la réponse

impulsionnelle).

La partie suivante s’intéresse donc a la constynatumeérique du modele et son intégration

dans un environnement de simulation systeme.
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I1.3. Implémentation numerique du modele

Cette partie a pour objectif d’appréhender efficagst la méthode de calcul numérique du

modéle boite noire. Cette représentation numérquie double objectif :

- Elle doit permettre de rendre compatible le modeése sur des fonctions continues
des variables temps et frequence, avec des enemmamis de simulation a temps
discret dans lesquels les modeles sont destinge am&grés.

- Elle doit aussi permettre de reproduire correcténteuns les effets constitutifs du
comportement global du dispositif non linéaire.

Une fois la procédure de caractérisation effecteiele calcul des difféerents parametres de
base (noyaux court terme et long terme) réalisé&s dpérations et des traitements
supplémentaires permettent d’obtenir un modeéle eoilip avec la mise en ceuvre réelle du
circuit (mesure ou simulation). Il faut pouvoir cposer lintégrale de convolution et
I'intégrale de Fourier (Eqg. IV-1) pour reproduira téponse de lamplificateur a toute
excitation. Cela pose deux types de probleme. lesmr probléeme est la représentation
mathématique qui permet le passage a un espadawcdas noyaux court terme et long terme
mesureés sur des points discrets. Le second esptasentation numérique des intégrales de
Fourier ou de convolution définissant la série adtafra.

Comme initié dans les travaux de modélisation mécts [IV-4][IV-6], nous avons adopté
I'approche qui consiste a décomposer les noyauxVdkerra en séries de fonctions

séparables :

K
Hi( X 12)= " o @) (X O Eq. IV-25

k=0

ou fi(.....) est une fonction de base arbitraire (polynﬁni\é(s|k, Chebyshev, splines

d’approximation, Tanh(| X|)/| X|...). Nous avons choisi d'utiliser le cas le plus rou

(X @ D=1X F*.
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On peut alors synthétiser les coefficieng(€2) en utilisant la technique des pdles/résidus

reportée dans [IV-10]. Avec cette technique, unealyme des podles et résidus est
préalablement réalisée permettant ainsi de locadbsepdles stables a utiliser pour la synthese

des coefficients. La représentation de pbles/résidt la suivante :

PR
Eq. IV-2
O‘k(Q):Z.Q—p q 6
p:lJ _Pkp

Cette méthode assure généralement une bonne tstahiinérique du modele car elle ne
nécessite pas le calcul de dérivée temporelle doéievé, contrairement a I'approximation

de Padeé. Le calcul des polé}, et des résidusR, est effectué a partir de la méthode

numeérique des moindres carrés [IV-11][IV-12].

Ainsi, en introduisant I'expression (Eq. 1V-26) dalréquation (Eq. IV-25), on peut réécrire

les caractéristiquebl; ( ) de la maniére suivante :

K P
HIK )= —¥ 5 (X )1

k=1p=1 - Pkp

Eq. IV-27

ou K et P représentent respectivement I'ordre dppfoximation suivant la puissance et la

fréquence.

En appliquant I'expression (Eq. IV-27) aux diffétemermes du modéle [voir annexe C], on
obtient alors les équations a temps discret sudgades noyaux a court et a long terme du

modele :

T, _
Réponse a court terme : Yer = Yer(ty) Eq. IV-28

n=0

t
n Eq. IV-29
1 .éR(p.’T q

. K o g2k Rotn | 3 3
avec Yer(ty)=>_ > |X(tn)|” Rp€® ™ X(th1)— Xty 3
p

k=0 p=0

th—1
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T, Eq. IV-30
Réponse a long terme : Yir=> Yty
n=0

t
n Eq. IV-31

o K P
Yot (tn) _el(Xtn) > > Re et Zt)- a1 A
p

avec k=0 p=0

ZA(tn) :‘)Z(tn)‘

th1
2k+1

Il.4. Intégration du modele modifie dans ['environnemesysteme

Simulink

Ces techniques d'implémentation ont été utiliséesrplintégration du modele dans le
simulateur systeme Matlab/Simulink [IV-13]. L'intégion numérique des équations du
modéle a été réalisée a I'aide des blocs « C MEEXSFunction » [IV-14], codés en langage
C, directement utilisable sous Simulink et pernmgtime interface de modélisation. Ceux-ci
gerent toutes les opérations d'entrée et de saatie respectant les contraintes de

'implémentation (signal d’entrée, parametres deutation...).

La méthodologie de modélisation, composée de difit&s étapes nécessaires a la création du

modele, est représentée sur la Figure IV-6.

Traitement des données

langage C++
.
Calcul des coefficients
ak (Q) . . N N
Simulation « Circuit » | [|\ ; Simulation « systeme »
4 g i 4 .head
Donnees dextraction Synthése des coefficien
Simulation
Qg (Q) Re Re
.dat (Polesh,, & RésidusR, |) >  Block 'I
Im i i m
sk 1 m_,| Simulink [_J
Fichier Header

Figure IV-6 : Environnement et architecture du pipe de la modélisation
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Cet organigramme retrace le cheminement de la nsadiéh des deux modeles court

terme et long terme, partant de la procédure ddréietion des données au niveau circuit
jusqu’a la simulation au niveau systeme pour leuadt I'évaluation des performances du
modéle. Le calcul des poles/résidus et linterpofaties parametres sont effectués a l'aide

d’'un logiciel d’extraction développé récemment alML

A ce stade, toutes les problématiques liees a $& amil point du modele, les précisions et les
informations d’ordre général concernant l'intégyatinumérique du modéle dans un
simulateur systéme ont été évoquées. Nous allons dans ce qui Suis nous intéresser a

I'évaluation des performances de la topologie psepo

I1.5. Exemple d’application

Afin d’évaluer les potentialités de cette nouvetiéthode d’extraction, celle-ci a été appliqué
au cas d’'un amplificateur LNA de technologie BiCM@®ctionnant en bande L (fréequence
centrale de 1.96 GHz). Cet amplificateur contiemcantrole de gain automatique le rendant

particulierement sensible aux effets de mémoi@ng terme.

L’extraction des caractéristiques nécessaireslabb@ation de notre modele a été reéalisée a
partir de sa netlist de conception par simulationla&de du logiciel d'analyse
Xpedion/GoldenGaté' d’Agilent Technology.

La construction des différents termes du modéléfegrie pour les difféerentes valeurs des

ondes de puissances de I'entrée et de la sortie.




Chapitre IV 140

[1.5.1. Caractéristiques AM/AM AM/PM

Les graphiques ci-dessous donnent les courbesrdpression de gain CW et de déphasage
entrée/sortie en fonction de la puissance et fflédmence, obtenues a l'aide de la méthode de
I'équilibrage harmonique

Gain (dB)
e
w

=
=N

=
, o

Pin (dBm) Pin (dBm)

Figure IV-7 : Caractéristiques statiques de l'afiggieur LNA paramétrées en puissance
et en fréquence

Ce réseau de courbes fait apparaitre des variad®gsin en fonction de la puissance injectée

et pour différentes valeurs de la fréequence d’akioih, résultant du comportement non
linéaire de I'amplificateur.

[1.5.2. Extraction des noyaux HF et BF
Cette procédure d’extraction s’effectue a l'aider@® analyse d’équilibrage harmonique en
monoporteuse pour la mémoire HF et en biporteuse f@o mémoire BF. Les principaux
points a retenir pour ces simulations sont :
- balayage du niveau de la raie pompe Vin de 0.02 \383 dBm) 4 0.6 V (~ 0 dBm) ;
- raie parasite d’amplitude Vin/30 vue linéairemeat famplificateur ;
- balayage de la fréquence sur une bande de 200 Mtizlp mémoire HF et pour la

meémoire BF autour de la fréquence centrigje

Le comportement de cet amplificateur peut étrealisé sous forme d’'une matridé x M en

notant la partie réelle de la puissance de sottida epartie imaginaire correspondante
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respectivement a N puissances disponibles et &§uénces d’excitation d’entrée. Ainsi,

les noyaux court terme et long terme du modele @augtre facilement évalués en utilisant
les formules Eqg. IV-11 et Eq. IV-15. La Figure IVf8ésente les variations du noyau a

mémoire courte en fonction de I'écart en fréqueateour différents niveaux du signal

d’excitation.
2,5 T T T T T T T
35 == —— s=So=s= ;
a 4 e

»

Re {AcT(|X0|,Q)

Im {HcT(|X0|,Q)}

i
0
\2

50 75 100 -100 -75 50 -25 0 25 50 75 100
Pin (dBm)

-100 -75 50 -25

Figure 1V-8 : Noyau court terme en partie réellénginaire pour différents
niveau du signal d’excitation

On observe ainsi des pentes traduisant la présiexeffets de mémoire hautes fréquences
dans la bande d’extraction.

L'étape suivante consiste a déterminer, a partg dennées enregistrées, la réponse du
modele HF a une excitation biporteuse afin d’olténréponse du modéle BF et par la suite
identifier le noyau BF.

Nous présentons sur la figure suivante la sortiad®ie BF (en partie réelle — imaginaire et
module - phase) obtenus apreés le traitement matiggreadécrit en II-2 de ce chapitre.
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Figure IV-9 : Réponse de la mémoire long terme roleteapres traitement

La Figure 1V-10 montre le déphasage staticﬂ(l‘ezo‘) de la voie BF.

75

70

65

60

55

50

Phase instantanée statique (9

45

o
a
1
w
o
1
N
o1
1
)
o
1
H
o
1
H
o
1
o
o

Pin (dBm)

Figure 1V-10 : Déphasage statique de la voieqﬂ‘ﬁzo‘)

Les Figures IV-11 et IV-12 montrent le noyau Bf 1 (‘XO‘,Q) en parties réelle — imaginaire

en fonction de la puissance d’entrée et de la &Bge respectivement :
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Figure IV-11 : Noyau a mémoire longue en partidleéeaginaire
pour différentes fréquences
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Figure IV-12 : Noyau a mémoire longue en partidleéeaginaire
pour différentes puissances d’excitation

On observe ainsi que le noyau BF est nul au catdgra bande =0, de méme qu’il est
constant a faible niveau de pompe (péuffixe). Cela permet de fixer les conditions iniigl

pour le calcul de I'équation différentielle.

La premiére phase de caractérisation ayant éti&séeala construction du nouveau modéle

peut étre alors effectuée en suivant la procédaceitd précédemment. En pratique, nous
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avons remarqué que la décomposition en fonctiopsrables des différents noyaux
nécessitait des ordres d’approximation suivantusgance et la fréquence respectivement
egales a P=9 et N=9, afin d’obtenir une bonne appration pour le noyau a mémoire courte.
Quand a la décomposition du noyau de la mémoirgulennous avons considéré P=9 et N=7.

Les résultats de cette approximation sont comparedessous, a la simulation de type

circuit :

——— Simulation de type circuit

—e— Approximation Pdles/résidus

LN
A 00w o»

ald

. A
a o,

Re {H(X,.)}

. O
o »
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-100
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-25 25
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Figure IV-13 :Het et Hi 7
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La bonne concordance du modele approximé en pésdirs avec le circuit permet

d’assurer une description précise du modele.

[1.5.3. Validation du modele par simulation systeme

Une fois les procédures de caractérisation, d’appration et d’implémentation (Figure V-
14) des noyaux a court terme et long terme finasisél convient alors d'évaluer les
performances du modéle obtenu. Pour cela, le mosksieque AM/AM AM/PM a été
implémenté dans l'objectif de confronter les réastsltobtenus par celui-ci et ceux obtenus par

notre nouveau modele.

4 Re

'\.t'eI:J'_fsiortie< (tI\L‘_ |
4 < In (of

g-Function Complex to o —

Real-Tmag b4 Memolre CT sl
générateur
CHL
I:l Lbuffer Mémoire LT
Scope Ia_ — Modéle explicite

Unbuffer

Figure 1V-14 : Modéle de 'amplificateur dans I'aronnement Simulink

Les tests du modele modifié sont de deux naturési toncerne un signal d’excitation
purement sinusoidal ou test monoporteuse. Ce tashgitra de vérifier I'exactitude de la
prise en compte des effets de mémoires hauteseinéga. Le deuxiéme test a pour objectif de
voir le comportement du modele en présence de wgrde modulation numeérique
couramment rencontrés. Pour cela une série de ailond monoporteuse est effectuée. La
Figure IV-15 montre la comparaison de la prédictibngain et la puissance de sortie de

I'amplificateur (simulation de type circuit) aveelle du modele (explicite).
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—o— Modeéle explicite — Simulation de type circuit ‘
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Figure 1V-15 : Gain de 'amplificateur pour différees fréquences

On peut voir que le modéle reproduit de maniereldidles variations du gain et de la

puissance de sortie.
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Nous avons également testé les capacités de poédides performances du nouveau
modeéle en présence des sighaux multiporteusesfiguegs suivantes montrent les résultats
sur la prédiction de 'ACPR droit et gauche dansds d’'une modulation 16-QAM pour un
débit de 2 Mb/s et sur une trame de 1024 points ameaoll-of de 0.35. Nous avons comparé
les performances obtenues a l'aide du modele abgylles performances obtenues a l'aide du

modele statique sans mémoire AM/AM AM/PM et cellessurées de 'amplification.

‘ —e— Modéle explicite —— Simulation de type circuit ——Modele sans mémoire ‘

ACPR droit (dB)

Pin (dBm)

Figure IV-16 : ACPR droit de I'amplificateur en foiion de la puissance d’entrée
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—— Modele explicite —— Simulation de type circuit

—— Modéle sans mémoire ‘

ACPR gauche (dB)

Pin (dBm)

Figure IV-17 : ACPR gauche de 'amplificateur emdtion de la puissance d’entrée

On peut observer la bonne prédiction de 'ACPR dwwveau modéle avec une nette

amélioration par rapport a celle du modele clagsisgns mémoire (AM/AM AM/PM). Le

tableau suivant donne les performances des diteretodeles implémentés en terme de

consommations de ressources CPU.

Simulation de Modéele Modéle sans
type circuit explicite mémoire
Temps de prédiction de 'ACPR 2 h 48min 23 sec 4 sec

Tableau IV-1 : Temps de simulation de 'ACPR a téei2 Mb/s

On peut remarquer que le modele comportementalitré@dusidérablement le temps de

simulation de plusieurs heures a quelques secofigdsi-ci est a peut prés six fois supérieur

au modele AM/AM AM/PM.
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La deuxieme série de test consiste a étudier ldigiién des distorsions d’enveloppe
temporelles du modele modifié et de les comparec aelles obtenues par simulation circuit
et par le modele AM/AM AM/PM. Il est important deter qu’'une bonne prédiction des
allures temporelles est primordiale dans la prénisies facteurs de mérite des systemes de

télécommunications.

Sur les Figures 1V-18 et 1V-19 sont présentés aesparaisons sur les allures temporelles de
I'enveloppe du signal de sortie en partie réelleyurpun débit de 2 Mb/s et 40 Mb/s ayant
servies aux prédictions des courbes d’ACPR préssiigures 1V-16 et IV-17.

‘ —— Modeéle explicite — Simulation de type Circuit —— Modéle sans mémoire

o
ol

e o
w »
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4 i
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5 |
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Re {Amplitude de I'Enveloppe de sortie} (V)

-0,4
1,50E-05 2,00E-05 2,50E-05 3,00E-05 3,50E-05 4,00E-05 4,50E-05
Temps (sec)

Figure 1V-18 : Enveloppes temporelles du signasdeie d’'une 16-QAM a 2 Mb/s
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—— Modeéle explicite — simulation de type circuit
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Figure 1V-19 : Enveloppes temporelles du signasdeie d’'une 16-QAM a 40 Mb/s

On peut remarquer la bonne concordance entre leesltemporelles de I'enveloppe du
signal de sortie obtenu par simulation du circtiip@ simulation du nouveau modéle. Nous
avons confronté également la prédiction d’enveldjepeporelle du modele modifié a celle du
modeéle sans terme de déphasage statique (SPS)rékebats de la comparaison sont
présentés sur la Figure IV-20. Le modele sans telermdephasage statique produit des formes

d’ondes temporelles plus éloignées de celles fesrpar simulation circuit.
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——Modeéle explicite — Modeéle sans SPS
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Figure 1V-20 : Enveloppes temporelles d’une 16-QAixulée par le modéle explicite
avec et sans SPS a 2 Mb/s

Afin d’évaluer la qualité du nouveau modéle quasiaecapacité de reproduire les variations
temporelles de I'enveloppe du signal de sortie,snauons calculé TI'Erreur Quadratique
Moyenne (EQM) entre les courbes obtenues par levaau explicite et celle simulées sur

toute la bande de puissance.

La Figure 1V-21 compare I'évolution de 'EQM pouiffdrents modéles implémentés en

fonction de la puissance d’entrée pour un débi tb/s.
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—O0—Modeéle explicite — Modeéle sans mémoire

EQM (%)

Pin (dBm)

Figure 1V-21 : L’évolution de 'EQM pour le modeéxplicite et le modéle AM/AM AM/PM
en fonction de la puissance a 2 Mb/s

On observant cette figure, on remarque que le raauveodele commet moins d’erreurs que
le modele sans mémoire AM/AM AM/PM en petit et moysgnal. En revanche, il éprouve
des difficultés en fort signal. On assiste ainsing@ explosion du nouveau modeéle en ce qui

concerne la restitution du signal de sortie en ztm#rte puissance.

Nous avons également testé le modele pour d’asigjeaux de modulation. Ainsi nous avons
tracé, sur les Figures 1V-22 et 1V-23, respectivaetries résultats obtenus en forme d’onde
temporelle pour un signal GMSK de débit binairel@gal0 Mb/s et un signal W-CDMA de
deébit binaire égal a 3.84 Mb/s. Nous avons égalemm@mronté ces résultats et ceux données

par la simulation de type circuit et le modele saésnoire AM/AM AM/PM.
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‘—e— Modeéle explicite — Simulation de type circuit — Modéle sans mémoire ‘
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Figure 1V-22 : Enveloppes temporelles du signasdeie d’'une GMSK a 110 Mb/s

‘ —— Modele explicite — Simulation de type circuit

—— Modele sans mémoire ‘

0.8 | | | | |
N l l l l l
< 06 R R SRR R e
Q I I I I I
Sl 0 S AR A
b ' ' \ : : ‘A A : "‘Z\¢ o ¢ : [ o Av Pe
0} S I I | | v\ | A
© IR | R ¢ o 9 s ¥ b 7 %
o | | | ® | | ‘
o I 4 | s b4 Ny ¢
R TS i e et £ S S8 S N W -
< ? ~ ) IA [ 7Y ! () ¢
) _0’2 ! - "&', @ _ag - — -l i A= G ol (el ' R Y Y |- == === ®— —
S } B, URIaY : : :
% @ @ | \L’ d 3 “-( \ ,“ | D ] oy |
S 04 (¥ p-- VNN oo e
= Y/ # \ | | |
o \;"‘ | | | |
L e R
o | | | | |

_0’8 | | | | |

1,50E-05 2,00E-05 2,50E-05 3,00E-05 3,50E-05 4,00E-05 4,50E-05

Temps (sec)

Figure 1V-23 : Enveloppes temporelles du signasodeie d’'une

W-CDMA a 3.84 Mb/s
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La bonne concordance modele-circuit permet de ouoefila capacité du modele modifié

guant a la reproduction des performances en présdm signaux de modulation numeérique.
Les formes d’ondes temporelles obtenues par le m@dds mémoire AM/AM AM/PM sont
nettement plus éloignées de celles fournies paulation de type circuit ou du modele

modifié.

I1.6. Conclusion partielle |

A la vue des différents résultats présentés citdesm peut conclure que lenodéle a séries
de Volterra modulées explicite extrait avec la nouvelle méthode d’extractioernpet
d’améliorer significativement le temps de simulatiGPU. Il reste trés performant pour la
prédiction des distorsions intervenant dans le dmsnodulations multiporteuses types 16-
QAM, GMSK et W-CDMA qui demeurent principalementtige d’application visée par les
modeéles comportementaux. On peut conclure aussieqo®déle modifié apporte aussi une
large amélioration en faible et moyen niveau p@poat au modele sans mémoire AM/AM
AM/PM. Cependant, en fort signal le domaine dedm#disemble rapidement se détériorer. Le

modéle présente également des erreurs de prédii6ACPR en petit signal.

L’explication provient des erreurs numériques lakes linterpolation du modéle. Il est
intéressant de se rappeler que loutil d’approxiamatutilisé pour cette modélisation
(interpolation polynomiale avec l'utilisation detichnique d’identification des pdles-résidus)
est capable de réaliser une extrapolation effigame chaque échantillon de caractérisation.
Cependant, un tel principe de calcul peut soufidu probléeme de la précision
d’approximation puisqu’il ne prend pas en compgepetites variations que peuvent y exister

entre chaque deux échantillons.

L’approximation des noyaux court et long terme n'pas la seule limitation. En effet, la
topologie a boucle de mémoire ouverte (feedforwahad)modele utilisé est une topologie
approchée quant au fonctionnement physique reelleachplificateur. Celle-ci a été utilisée

dans un premier temps pour la relative simplicéérdse en ceuvre.
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Afin de s’affranchir de ces limitation, et danshjectif d’'améliorer la faculté de prise en

compte des phénomenes de mémoire en présencegiesnsia fort taux de modulation
d’amplitude, nous proposons dans le paragraphasud/étudier une topologie a boucle de

mémoire fermée, plus proche du mécanisme réel.

lll. Le modele a séries de Volterra modulées « impligite

Le modéle est basé comme précédemment sur la caistninde deux séries de Volterra
modifiées dédiée a la prise en compte des deus typenémoire. La topologie proposée cette
fois ci, est analogue a celle présenté par J. GraPgV-15]. Elle utilise un rebouclage sur
I'entrée de la réponse a court terme, permettarti aie décrire d’'une maniére adéquate le
fonctionnement physique de 'amplificateur. L'ateltture du modele proposé est présentée

sur la Figure IV-24.

X“’_ﬁ() X0 [ (k) 0) @0 Yo

- Noyau a court terme

Vir

Aur Yo, o

K Noyau a long terme /

Figure 1V-24 : Topologie du modele a séries de &fodt « implicite »

Le modele est constitué d’'une branche principalecqrrespond a la mémoire a court terme
du modele et d’'une branche de contre-réactionajaéne a I'entrée une portion du signal de
sortie suivant une dynamique a long terme. Cellpecit étre vue comme la mémoire a long

terme.
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lll.1. Formulation mathématique des noyaux dynamiques

Comme précédemment, nous avons utilisé le modé¥oiterra dynamique pour caractériser
la mémoire a court terme représenté par la bramiwipale et le modele a réponse
impulsionnelle pour la mémoire a long terme. Noagpelons ici les expressions des deux

réponses. Nous avons ainsi :

+o00
Y~CT(t):2_l7T f HCT( ‘X(t)"Q )XM(Q) U ) Eq. IV-32
T, ;oo
\?LT(t)Zf h_Td X(t—T)‘, T)‘%T(t—T)‘ o
0
avec :
Xm (@)= X(O—Yr(9 Eq.IV-33

représentant le signal d’entrée modulée par la nrénigF. A partir de Eq. IV-32, on peut

exprimer le signal de sortie sous la forme cananiges systemes a rétro-action.

: der (X0, . Eq. IV-34
Y(H)= - . X(t
O=1 der (X (0] 0-a0r (X 9 X
ou
v +OO . -
gCT(‘)Z(t)‘,t)éY(;ZT(f)t) = Xl(t)' Hor ( X(9],9). X)€" . Eq. V=35
Yir()_ 1

aur (X(9). 02

400
o \?CT(D'{ ot ( X(t=7)|,7)- %7 (7).

L’'extraction des noyaux est realisee, de la mémaiegna que précédemment, en deux

R ~ ~ Y, :
phases : d’abord le noyau a court term@T(‘Xo‘,Q):)z—o est obtenu avec un signal CW
0
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dont on fait varier la fréquence et la puissancasdia zone de fonctionnement de

I'amplificateur. Ensuite le noyau a mémoire longaeétre identifié comme précédemment, a

laide d’'un signal deux ton¥ (t) = Xy +6 X. &% |

L’application du signalX (t) & la boucle (Figure IV-24) conduit & travers lan hinéarité de

I'amplificateur a des signaux de sortie composésals raies de la forme :

YO =Y%+6Y. é" 45V, e Eq. IV-36
Y~CT(t) — ?C-IE) +6~Yé'|' éQt +6~%T‘ éJQt
Vir (=Y +6%7. 67 +6 Y. @

Comme précédemment, l'expression analytique dédamnse court term¥-1(t) est obtenue

en introduisant l'enveloppe complexe du signal digtion X(t) en bande de base dans

I'expression régissant le modele court terme (Eg32). On obtient alors :

Ve, = Her(| Xo| 00 Xo Eq. IV-37
GHCT(‘~XO‘1O)]I(SX
7|Xo

Ve =[Fer (| %6|.0)+ Fer( X )+ %

OHcT ({Xo‘ : O)].(S)Z*
a\xo\

Ner =I5] X

A partir de I'équation fondamentale du modéle (B&34), on déduit que dans la condition

de boucle fermée :

Yir (9= aur (X (0], 0-Y(D

Y (9

i Eq. IV-38
X (t)
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Les composantes des signadxt), Y(t) et Yor(t) étant maintenant connues, on peut

alors calculer les composantes du signal de madolaBF \?LT(t). Apres quelques
manipulations, on tire alors, tenant compte ddsldainiveau des composantes latérales, les

expressions suivantes :

. YoV
Lo =9
Yo
. T eV Gyl Yo Y
vy Y Ver |0y Go| Yo e Eq. V-39
Yer Yop So)  Yep
5Y~L_T _ 6Y~_~_6?C_T N 6~%T_|_:_Q .YO j%TO
Yer, Yep ©Go] Yoy
ou
Yo —Yr, ~0
Go(| Xg|,2) = =%
o( Xo|- ) %4
- Eq. IV-40
Gy Xo|. Q) =—-
P(‘ 0‘ ) 5X
N &Y~
Gc(‘xo‘,ﬂ):(s—)z

Une fois les composante®; 1., 6Yr et H7 déterminées, on établit alors, de la méme
facon que dans I'équation (Eq. IV-19), le systeméquation différentielle permettant

d’extraire la fonction de transfert de la réponse: Bl 1 (‘)ZO‘,Q) :

La construction du modéle de Volterramplicite » est maintenant possible, et ce a l'aide de

I'équation (Eqg. 1V-34) liants les différents grande caractérisés.
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l1l.2. Implémentation numérique du modele

Le modéle d4mplicite » a été implémenté de la méme facon que celleeptés dans le
paragraphe 11.3, a savoir une décomposition eresété fonctions séparables (Eq. 1V-28).
Pour éviter les oscillations numériques a fort aivgjue nous avons constaté précédemment
avec une décomposition polynomiale, nous avonsschbutiliser une décomposition par
splines orthogonales [IV-16]. Cette méthode vienétrd récemment développée au

laboratoire et donne des résultats excellents.

I11.3. Exemple d’application

Le principe décrit ci-dessus a été appliqué a laétisation de I'amplificateur LNA (1.96
GHz) présenté au précédent paragraphe.

[11.3.1. Extraction des noyaux HF et BF

Le noyau de la mémoire court terme a été extraittaute la bande de fonctionnement de
I'amplificateur de la méme maniére que celle pré&mm@au paragraphe 11.5.2. Le noyau de la
mémoire long terme a ensuite été déduit a l'aidéadmmparaison de la réponse du modéle
court terme et celle de 'amplificateur a une ext@n biporteuse.

Les figures suivantes donnent l'allure des paréedles et imaginaires des gains paramétrique

ép et de conversiorG, en fonction de I'écart de fréquence paramétréelpauissance

d'entrée :

0.08 -0.02

35 -25 -15 050 05 15 25 3.5 35 25 -15 050 05 15 25 3.5
Ecart de fréquence (MHz) Ecart de fréquence (MHz)

Figure 1V-25 :ép en partie Réelle/Imaginaire pour différentes mnses d’'entrée
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001 T T T T T T T 0015 T T T T
| | | |
l l Lo l l ‘ ‘ L
| | | /‘A\ | | | 0.0177777\7777\77777\7 % _
B e e e R )
- | \ | | | —_~— | | |
2 5 gooos H
© :_:% | C—- i |
=~ .0.005 = -7 ———— ‘9_, 1 3\ y
g A /% o — -4
| / - —WN |
-0.01 N -0.01 3 ,: _
| | | |
| | | |
-0.015 -0.015 : : L
-3.5 -2.5 -1.5 -05 0 05 1.5 25 35 -3.5 25 -15 -05 0 05 15 25 35
Ecart de fréquence (MHz) Ecart de fréquence (MHz)

Figure IV-26 :G, en partie Réelle/Imaginaire pour différentes
puissances d’entrée
On note ici que les deux gains font apparaitre résenance a faible écart de fréquence. Ce
type de comportement est caractéristique des pr&mesrde mémoire basse fréquence dans

I'amplificateur a modéliser.

Nous présentons sur la figure suivante la variadomoyau long terme (en partie réelle -
imaginaire) obtenue en fonction de l'écart de fesme et pour plusieurs niveaux de

puissance d’entrée.

045 T T T T T T T 015 T T T T T T T
| | | | | | | | | | | |
04 77777 |- — — — b — - — I\ = [E— Qe | | | | | | |
: | | : : | | | : : ‘7777‘77777:7777
035 p—w = =r e R e B ! \\ !
a8 s E—Ea=memn| - e § 005 : Z’%\ l
— ’ ——:::z-a-\s 7 | ’;:§=.——== = = 7 | \\::; 7 g | o
< 025 ==t Q‘!““f < ‘ A
= N . 2 = | ZES=
.—_' 0.2 F==s=t===+ ‘;‘h 777777777777 .—_' = S | : | :
(5 {‘ | / (5 | | | | |
g 015 T i e ————" 2005 - oo
24 | | \ | il | | | - | | i | | | |
01 ) | N\ T T T ] | | | | | |
01F---- |- ———+-—= Fot - ———
005 ——ramr e o o AR
0 ==\ Z= _0 15 | | | | | | |
35 25 15 050 05 15 25 35 35 25 15 050 05 15 25 3,5
Ecart de fréquence (MHz) Ecart de fréquence (MHz)

Figure 1V-27 : Noyau a mémoire longue en partidleéeimaginaire
pour différentes puissances dtaxion
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[11.3.2. Validation du modéele par simulation systéme

Le modéle ainsi extrait a été testé dans les m&meditions que précédemment, a savoir des
signaux de modulation numérique qui font génératenapparaitre les effets de mémoire
basse fréquence. Les performances du modéle ibepbeit été évaluées en présence d'un
signal 16-QAM. Les figures suivantes montre lesiltéss sur la prédiction de 'ACPR droit
et TACPR gauche pour un débit de 2 Mb/s.

‘—O—Modéle implicite —&— Simulation de type circuit -—Modele explicite

ACPR droit (dB)
(O8] B B ul ol (e} (o) ~l
(31 o (31 o (31 o (31 o

w
o

N
ol

-20 -18 -16 -14 -12 -10 -8 -6
Pin (dBm)

Figure IV-28 : ACPR droit en fonction de la puissaml’entrée
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‘—O—Modéle implicite —&— Simulation de type circuit -0—Modele explicite

70

ACPR gauche (dB)
w N N a1 a1 (e} (o))
a1 o a1 o (63} o (6}

w
o

N
ol

-16 -14

-12

Pin (dBm)

Figure IV-29 : ACPR gauche en fonction de la puissad’entrée

On observe sur les figures ci-dessus que le madglkcite commet moins d’erreurs en ce

qui concerne la prédiction de 'ACPR. Cependantoinmet plus d’erreurs pour les forts

niveaux de puissance du signal d’entrée. On penanguer aussi, que la comparaison de ces

courbes avec celles du modeéle explicite, fait agip@ une amélioration notable de la

prédiction de 'ACPR pour les faibles niveaux déspance. Ceci témoigne de l'efficacité de

la méthode d’approximation des noyaux choisie meunouveau modele.

Le tableau suivant dresse un comparatif des tengpsimhulation de 'ACPR pour les

différents modéles implémentés dans Simulink.

Simulation de Modéele Modéele Modéle sans
type circuit implicite explicite mémoire
Temps de prédiction 2 h 48min 40 sec 23 sec 4 sec

Tableau 1V-2 : Temps de simulation de 'ACPR a téki2 Mb/s
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On remarque que le temps de simulation du modétdicite est légérement plus élevé

gue celui du modéle explicite, ce qui est un réswttendu compte tenue de I'aspect bouclé
de la nouvelle topologie. Cependant il reste damdeumps de simulation convenable par
rapport a celui de la simulation de type circuit.

Sur les Figures 1V-30 et IV-31 sont présentées demparaisons sur les enveloppes
temporelles en partie réelle de I'enveloppe dualige sortie du modéleimplicite » et celle
de la réponse statique AM/AM AM/PM pour des signaexmodulations 16-QAM pour des
débits de 2 Mb/s et 40 Mb/s et pour 3.5 dB de cesgon.

Sur la Figure 1V-32 est présentée I'enveloppe tamlfoen partie réelle du signal de sortie du
modele «explicite» pour le méme niveau de puissance que FigureOI\6B remarque que
pour les fort niveau de puissance, le modeéle eilid du mal a reproduire les formes
temporelles.

—e— Modéle implicite — Simulation de type circuit — Modéle sans mémoire

15

Re {Amplitude de I'Enveloppe de sortie} (V)
o

-1,5
150E-05 2,00E-05 2,50E-05 3,00E-05 3,50E-05 4,00E-05  4,50E-05
Pin (dBm)

Figure IV-30 : Enveloppes temporelles du signasdetie d’'une 16-QAM a 2 Mb/s
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Simulation de type circuit ‘

‘—-—Modéle implicite

15
-1,5

(A) {enios sp addojaauz | ap spnijdwy} oy

2,60E-06 2,80E-06 3,00E-06

2,40E-06

E-06

2,20

2,00E-06

Temps (sec)

Figure 1V-31 : Enveloppes temporelles du signasodeie d’'une 16-QAM a 40 Mb/s

‘— Modele explicite ‘

o
o

(N) {enos ap addojeauz,| ap spnidwy} 8y

3,50E-05 4,00E-05 4,50E-05

,00E-05

3
Temps (sec)

2,00E-05 2,50E-05

1,50E-05

Figure IV-32 : Enveloppes temporelles du signasdeie du modele explicite d’'une 16-QAM
a 2 Mb/s
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On peut remarquer une bonne corrélation entre @eheo implicite » et la simulation de

type circuit.

Comme précédemment, dans l'optique d’évaluer lagudles du modele « implicite » par
rapport au modele « explicite », a reproduire lasiations temporelles de I'enveloppe du

signal de sortie pour difféerents niveaux de puissannous avons tracé les résultats ’EQM

calculés.

—0— Modéle implicite — Modéle sans mémoire —— Modéle explicite

EQM (%)

Pin (dBm)

Figure IV-33 : L’évolution de 'EQM pour le modetaodifié et le modele sans mémoire
AM/AM AM/PM en fonction de la puissance

Contrairement aux résultats du modeéle « explicitda» précision du nouveau modéle
« implicite » est de bonne qualité. On remarquelga&carts sont nettement plus faibles que

pour le modele « modifié » méme a fort niveau disgance. On peut noter alors un progres

vis-a-vis du modele « modifié ».
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Pour compléter cette analyse, nous avons égaletestdr et confronter les résultas
obtenus pour un signal GMSK et un signal W-CDMA débits binaires égales
respectivement a 110 Mb/s et 3.84 Mb/s. Les résufant montrés sur les Figures 1V-34 et
IV-35.

—— Modéle implicite — Simulation de type circuit — Modeéle explicite

® - - -4 - !
&

0,5

® qd 5
8 3
q ) ¢ d
q ¢ - F P L
$ p $
® b )
b d
¢ q b
d q b
q @ 1 o
4 ) ¢ X
%
q
d
q
} g
8
)
R
e g o
- o
' R 4 B
)
|

-1,5
1,50E-06 1,60E-06 1,70E-06 1,80E-06 1,90E-06 2,00E-06
Time (sec)

Re {Amplitude de I'Enveloppe de sortie} (V)

Figure 1V-34 : Enveloppes temporelles du signasdeie d’'une GMSK
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‘—e—ModéIe implicite — Simulation de type circuit — Modéle sans mémoire
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Figure IV-35 : Enveloppes temporelles du signasdeie d’'une W-CDMA

On peut observer que les formes temporelles sent fi@produites par le modele «implicite ».
Ces résultats confirment les bonnes capacités @eigbion en termes de distorsions

temporelles.

[11.3.3. Conclusion partielle II

Nous pouvons finalement conclure que le modeleptiaite » a séries de Volterra modulées
permet une modélisation substantiellement meillewanodéle « explicite ». La validité en

amplitude du modele « implicite » est fortement Bonée avec des signaux a enveloppe
variable. Pour ce qui est de la décomposition @gsunx, nous avons toujours eu a faire a un
probleme d’approximation nécessitant le traiten@uh grand nombre de parametres, car il

fallait considérer des ordres d’approximation soivéa fréquence et suivant la puissance

relativement important pour que les noydﬁx(‘)zo‘,fz) soient bien reproduits, ce qui favorise

I'introduction d’importantes erreurs numériquescenduit a des codts de calcul prohibitif.
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Pour s’affranchir de ces limitations, nous avonbsétla méthode de décomposition par

splines orthogonales. L'intérét de cette nouveligprache réside dans le fait que
I'approximation des noyaux est faite dans une basbhogonale, en se basant sur une
décomposition en valeur singuliere (SVD). Avec eatbuvelle topologie, il devient ainsi

envisageable de modéliser de fortes non linéatitésen préservant un temps de simulation

raisonnable.




Chapitre IV 169

V. Conclusion

Ce chapitre a permis, dans un premier temps de lafgper une nouvelle méthode
d’extraction de la mémoire court terme, basée ®# mhesures deux tons par équilibrage
harmonique. L’'intérét de cette nouvelle approch&det dans le fait qu’elle s’effectue de
facon assez aisée et est facilement réalisableeswimulateurs de type circuit commerciaux.
Ensuite nous avons validé un nouveau modele, haskaspect bouclé des phénomenes de

mémoires.

Le point fort et fondamental du nouveau modele psgpest qu’il permet d’étendre le
domaine de validité du modéle en apportant uneslamgélioration des erreurs de 'EQM,
notamment en fort signal, par rapport au modeldictga séries de Volterra modulées, tout
en conservant un co(t de calcul raisonnable epunedure d’extraction rapide et simple. Ce
modéle constitue ainsi une avanceé significativéaut noter que la validation du modéle a été
effectuée pour des signaux de classes difféereneesedix ayant été utilisés pour son
extraction, ce qui témoigne des aptitudes excadkepbur le traitement des phénomeénes non

linéaire.
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CONCLUSION GENERALE

Le travail de these présenté dans ce mémoire comgemcipalement la caractérisation et la
modélisation des dynamiques non linéaires, dans despositifs pour systémes de
télécommunications et plus particulierement les $EL les amplificateurs de puissance. Le
premier objectif de ce travail était de traiter &spects de modélisation descendante de la
PLL, dans le but de propager les spécificationscal@ception depuis le haut niveau de la
hiérarchie jusqu’'au bas de I'échelle. Le deuxierbgdif fixé et atteint était d’aboutir & un
modeéle d’amplificateur dédié a la prise simultanés deux types de mémoire HF et BF.
Dans un premier temps, nous avons développé uneheuméthode d’extraction des effets
de mémoire BF. L’'intérét majeur de cette approcheide dans le fait qu'elle nécessite
uniqguement des simulations d’équilibrage harmonigewentrarement aux méthodes
antérieures, qui elles nécessitent des simulatiengansitoire d’enveloppe. L’extraction du

modéle a partir d’outils de simulation est dona #ls plus rapide et précise.

Dans un deuxieme temps nous avons développé dedrlesowexplicite» et «implicite »,

basés sur le formalisme de séries de Volterra néedul

Le modele a séries de Volterra moduléesxglicite» est une extension directe de celui
proposé dans les travaux de Maziére. La nouveaotéept de I'introduction d’un terme de
déphasage statique dans la branche caractérisagifdés de mémoire BF, permettant ainsi de
prendre en compte un effet de propagation de leepse préalable a la génération de cette
mémoire. Le deuxiéeme modele développé est un moaedéries de Volterra modulées

« implicite » qui comporte une vraie boucle deaattion, plus proche du mécanisme réel.

Les deux modeéles ont été intégrés dans le simulaggsteme Matlab/Simulink. Pour
I'implémentation des modeles, nous avons adoptééthode de décomposition orthogonale
en valeur singuliere (SVD). Cette méthode permeisstire généralement une bonne stabilité
numérique du modele puisqu’elle ne nécessite padélée temporelle d’ordre élevée,

contrairement aux méthodes utilisées par le passé.
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Les tests effectués sur les deux modeles ont pafenconclure que le modele a séries de
Volterra implicite permet une modélisation substll@ment meilleure au modéle
«explicite». On a pu noter aussi I'amélioration significatides performances des deux
modéles en termes de consommation de ressourcep@Ptapport a la simulation de type

circuit. Celle-ci est passée de plusieurs heupsedgues secondes.

Le modele 4mplicite» a montré de bonnes aptitudes pour la prédiaties distorsions
intervenant dans le cas de modulations multipoeteu a permis d’étendre le domaine de
validité en amplitude par rapport au modelexplicite», tout en apportant une large

amelioration des erreurs de 'TEQM.

Les perspectives de recherche ouvertes par cesuttaaont nombreuses. Tout d’abord une
modélisation ascendante fine du bruit dans la FLY’a actuellement au laboratoire un autre
travail de thése mené par Bo Wang, qui est consacmee sujet particulier. Ensuite,
approfondir 'étude prometteuse du modeéle a sétge¥olterra modulées implicite » qui a

été présenté dans ces travaux, en prenant en cdespidéfets de désadaptation de charge et
d’auto-échauffement. Ceci devra ouvrir la voie & wéalisation efficace de linéariseurs par
pré-distorsion numeérique dans [l'objectif de maxenisle rendement électrique de
I'amplificateur tout en garantissant une linéariéportante. C'est un sujet de recherche
crucial dans le bilan énergétique et dans la qualie liaison des systemes de

télécommunication.
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Dans cette annexe nous présentons les calculsighésrdes podles et zéros du filtre
deuxieme ordre de la boucle. Ces parametres jauenble essentiel dans 'amélioration des
performances du synthétiseur en boucle ferméeidiaef suivante rappelle la configuration

du filtre de boucle du deuxiéme ordre.

iC(lmp(t)

=R
-

Voo

Figure A-1 : Circuit passif du filtre utilisé

Le calcul se fait a partir de la fonction de tramsfA(s) en boucle ouverte (FTBO), suivant

les conditions sur le module et la phase suivantes

NAG2rf ) f=1 et d Argl A jon)] Eq. A-1

dwp,

ol wp est la pulsation naturelle de la boucle pour urege de phaseM , donnée. Ces

valeurs sont choisies de maniére a obtenir une endegphase garantissant la stabilité de la
boucle fermée, pour une bande passante de bowxeede la fréquence de fonctionnement
du CPF.

Pour prédire les différentes fonctions de transfe@ges en jeu, la description du synthétiseur
se fait dans le domaine fréquentielle, en se ptagans le domaine linéaire de la boucle a
verrouillage de phase. Bien que celle-ci soit wmsssysteme non linéaire a cause du détecteur
de phase, elle peut étre correctement modeéliséampdispositif linéaire quand la boucle est

accrochée [A-1].
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A-1 : Description des éléments constitutifs danddmaine fréquentiel

Le modele linéaire du synthétiseur de fréquencasservissement de phase est illustré sur la

figure suivante :

=soref(sn_' De(9) ’Icomp@ 29 Iuc(s) 9
Caiv(S)
+N I

Figure A-2 : Schéma bloc du synthétiseur dans somaéhe linéaire

Ainsi, les équations temporelles de la sectioriltdu chapitre Il se décrivent dans le domaine

de Laplace. Nous développons dans ce qui suitfassement de la boucle en phase.

Le détecteur de phase fréquence délivre un sigratedr de phased, défini par la

différence entre la phasges du signal d’entrée et celle du signal bouglg, :
Pe=pref(S) — a9 Eq. A-2
Le courant de sortie de charge mom, est approché par la valeur :
Tcomp®) = Ko ref( 9~ aik 9) Eq. A3
ou le gain de chargk, = ;—;

La relation reliant la tension de sortie du filtke boucle et le courant d’entrée est traduite par

I'équation suivante :

Uc(s)= Z¢ (9 |comp($ Eqg. A-4




Annexe A 183

ou Z ¢ (s est limpédance du filtre de boucle. Dans le cadiltte du deuxieme ordre,

celle-ci est de la forme :

79— 1 (1+sn) Eq. A-5
f S sr(1+ 35)
avecT; = RC, 7=C+Cy ety = Rlclcfg:o :

La phase du signal a la sortie du V@Q est déterminée par la relation suivante :

©s(S) _ 27 Kyco Eq. A-6
U.(9) S

I'angle de phase du signal bouclé est donnée par :

H(S):Q"S—(S)_i Eq. A-7

eav(s) N
A-2 : Expressions littérales des fonctions de tiems

La fonction de transfertGg(s)de la chaine directe de ce systeme (gain direct)ne

considérant que les éléments détecteur de phapeefrée, filtre de boucle et VCO est donc :

69— 7 327TZV°° Eq. A-8

Pref (5)

Dans un asservissement linéaire, la stabilité dbolacle s’étudie grace a la Fonction de

Transfert A(s) en Boucle Ouverte (FTBO), qui représente le rappoire la phase d’entrée

¢ref (1) et la phase de sortie du diviseur de fréquencaetder ¢q4,(S) . Elle s’exprime de la

facon suivante :
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A= Q3 H 3 Eq. A9

K
—kep )2 (970 L

En prenant en compte le bouclage a retour neégatié\vers le diviseur de fréquence, on

obtient la fonction de transfert en boucle fermégante :

89— GO Eq. A-10
1+ G(s)H(9

En insérant I'impédance du filtrg; (s) dans la FTBOA(S), on obtient I'expression (Eq. A-

11) qu’on peut mettre sous la forme (Eq. A-12) :

A= 3 H(S Eq A 1L
_ KepKveo (14 s74)
Ns s+ s»)
. kcpkvco 1|1+ w27'17'2—|— jw(T1—T5) Eqg. A-12
A(jw) =——=.~. .
Nw T 1"’0.17'2

Ainsi, on peut finalement calculer les valeursde 7, et 7 en plagant la valeur du module

ATGL A o)

Wn

a 0. Le détail du calcul est fourni dans la

|ACjwn)[*a 1 et la valeur d

référence [A-1]. Les relations résultantes donreatvaleurs du zéro et des pdles de la

fonction de transfert [A-2] :

Y —tan @wn))+ 1 cosp @y, ). Eq. A-13
Wn
1
7'1: 2
Tzwn

2_2
- kcpkvco \/1+wn7'1

2
an \/1+ wn27'22

T
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La résolution numérique des équations differemtgelliécrivant le circuit nécessite une
attention particuliere sur le co(t et la précisitencalcul ainsi que sur la stabilité du systeme

d’équations. Rappelons ici la formule permettantéerire les composantes frequentielles du

noyauH 7 :

H LT (‘ XO‘ 19)} ej¢|.T (|>Z |0) _

o 0
a.{Hy1(Xo|. ) +[Xq|- e

oYL Eq. B-1

La résolution de cette equation se fait numériquemar discrétisation de I’envelopﬂ;&o‘

avec un pas suffisamment petit, en partant d'uniéitzal du vecteur des variables d’état. La
dérivée deH LT est approximée par I'une des nombreuses méthdmésgiation numerique

(Gear, Runge-Kutta,...) [B-1]. Nous avons choisidaniulation de Gear [B-2] du fait de sa
simplicité et sa précision :
, 1
Xn:E(Xn—Xn—l) Eq. B-2
ou h représente le pas d’'intégration. En appliquartedermule a I'équation (Eq. B-2), nous

obtenons I'expression suivante :

5Y|_+Tn N ‘f( ‘ HLTn_l(‘ ~o‘n Y,
- J¢LT(|)ZO|n) 170ln h
Hir (Xo| ,)=€ - Eq. B-3
T
. h

avec‘f(o‘i représente la valeur discrétisée‘ Hg| au pointi . Cette méthode permet d’obtenir

la valeur du noyaH, + pour différents écarts de fréquer@eet niveaux d'entrée du signal

de pompe.
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Cette annexe a pour objectif de formuler numéricrrentes dynamiques HF et BF.
0 Mémoire a court terme « HF »

L’expression du modeéle HF est rappelée ci dessous :
Yer(®= 2 [ Her([X®].2)%X@ &% Eq. C-1
0
ou par sa forme purement temporelle :

Tm
Yot ()= beT(\X(t)\,T).k(t—T)dr Eq. C-2
0

En utilisant le fait que :

et (I X () )= TF X Fer (| X()192)}
K P
3 S R e K (H

k=1p=1

Eq. C-3

et en insérant cette expression dans la forme tegipale la réponse court terme (Eq. C-2),

on peut écrire la relation :

N K P _ ok ~
Yer (=32 37 X Yip(D Eq. C-4
k=0 p—0
avec
Tm
Vip() = Rep [ X(t=7).€%7. ¢ Eq. C-5
0

En échantillonnant le temps avec un pas, et en effectuant un changement de variable

suivant7, nous obtenons I'expression discrétisée suivante :
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tn

~ 5 B,.(t-—7

Vip(h) = Rep [ X(7).€% 7)o Eq. C-6
0

gue l'on peut mettre également sous la forme :

tn
Vip(t) = Repr €71 X(1,.0)+ [ xz).e o7 a Eq. C-7

th1
avec
thq

X(tho)= [ X(r).e

0

Uo7 g Eq. C-8

En appliquant la méthode des rectangles [C-1] Buelvalle [t.1, t)] au calcul de la réponse
(Eq. C-7), on obtient finalement I'équation (Eq9¥;-représentative du comportement global
du modéle court terme dans le domaine du calcuEniguore.

T
Yer = Yerl(ty) Eq. C-9
n=0

avec

tn
i. é%”

~ K P ok At | < R
Yer(t) =D > X" Rp€® ™ X(th1)— Xty 5
p

k=0 p=0

Eq. C-10

th 1
O Meéemoire a long terme « BF »

La méme méthode a été utilisé pour formuler nurm@noent la réponse long terme.

Considérons I'expression du modele court terme.

T
Vir (= Ar(XOD f hr( X ), »)| X ) ¢ Eq. C-11
0
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L'idée est comme précédemment de décompoli_ef(‘)?(t—f)‘, 7) en fonction

-2
polynomiale d#X(t)‘ comme ci-dessous :

K
A (X0, ) = > ag () X (0] Eq. C-12
k=0

En considérant la décomposition précédente, on g&drire 'expression du modele de la
maniere suivante :

Vir ()= J¢(|X(t)|z SR f At 7). & Eq. C-13
k=0p=0 o
ou
ﬁ(t—T) :‘)Z(t—T)‘ZkH Eq. C-14

De la méme maniére que précedemment, en discretigae des temps et en appliquant la

méthode des rectangles au signal résultant, oardlftnalement :

T
Yir =2 Yir(to) Eq. C-15
n=0
> (X (o) AN t] ~ .1 -R rtn
V=€ S S R € 2 h)- 2R €
ou k=0 p=0 Feo e Eq. C-16

20 =X

Cette méthode présente l'avantage d’éliminer leégiales de convolution et celui du
Fourier tout en préservant la stabilité numérigeelal fonction a approximer. De plus, la
formulation des deux voies du modele reste dadsteaine temporel offrant un calcul rapide

en présence de signaux de modulation complexes.
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RESUME

Ce travail concerne principalement la caractéasatiet la modélisation des
dynamiques non linéaires pour systémes de télécamations et plus particulierement les
PLLs et les amplificateurs de puissance. Le prerolgectif est de traiter les aspects de
modélisation descendante de la PLL dans le butalgager les spécifications de conception
depuis le haut de la hiérarchie jusqu'au bas dehéfle. Le deuxieme objectif est de
développer un modele d’amplificateur dédieé a irtégefficacement et simultanément les
deux types de méemoire HF et BF. Nous avons dévélagpgux modeles basés sur le
formalisme de séries de Volterra modulées : expligui prend en compte un effet de
propagation de la porteuse et implicite qui companhe vraie boucle de rétroaction, plus
proche du mécanisme réel. Nous avons deéveloppéerégat une nouvelle méthode
d’extraction des effets de mémoire BF qui nécessiiguement des simulations d’équilibrage
harmonique donc plus rapide et précise.

MOTS CLES : Mémoire non linéaire, Mémoire a court et a longnter Amplificateur a I'état
solide, Simulation systeme, Implémentation numérig8éries de Volterra a noyaux

dynamiques.
SUMMARY

This work mainly deals with the characterization anodeling of nonlinear dynamic
devices for telecommunication systems and moreicp&atly PLL and power amplifier
components. The first aim is to handle PLL top-daonadelling approach in order to spread
the design specifications from the top of the higmg to the bottom. The second aim is to
develop an amplifier model that integrates effesdgyivand simultaneously both short (HF) and
long term (BF) nonlinear memory effects.Two modb&sed on the compound dynamic
Volterra structure are developed: explicit whictkes into account the carrier-spreading
effects and implicit which involves a true feedbdatp, close to the actual mechanism. We
have also developed an efficient approach to cheniae and reproduce long term memory
effects based on two-tone measurements which ejwnly Harmonic Balance analysis.
This technique resolves limitations of the moddhterl to model parameters extraction
accuracy and convergence speed.

KEYWORDS: Nonlinear memory, Short and Long term memory, Sstate amplifiers,
System level simulation, Numerical implementatigynamic Kernels Volterra series.



