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Introduction générale

Aujourd’hui démocratisés, les RADARSs ont vu le jour dans les années 1930 et ont été
nettement améliorés a l'occasion de la seconde guerre mondiale. Leur utilisation actuelle
couvre aussi bien le domaine civil : radar météorologique, systeme anti-collision, que
militaire : radar de veille, de poursuite, de détection de mines. Parmi ces applications,
certaines, militaires, concernent la détection ou la surveillance; elles permettent de
localiser des cibles en éclairant 1’espace d’un faisceau électromagnétique. Les contraintes
militaires ne cessant de croitre, avec des cibles de plus en plus nombreuses et furtives,
baignant dans un environnement de plus en plus brouillé, ces systemes exigent par
conséquent une technologie toujours plus pointue. La solution la plus adaptée fait
appel aux radars a balayage électronique - AESA - particulierement performants pour
la détection de cibles en mouvement de part leur propriété d’agilité autorisant un

dépointage quasi-instantané de ’antenne.

La conception de tels radars est basée sur la combinaison d'un grand nombre
d’antennes imprimées, de l'ordre de plusieurs centaines a un millier, chacune associée
a un module hyperfréquence d’émission/réception (T/R module) actif permettant le
controle précis du signal en amplitude et phase, aussi bien a ’émission qu’a la réception.
La combinaison de toutes ces antennes et le calcul de déphasages particuliers entre les
différents éléments rayonnant permettent ainsi au systeme de balayer un faisceau dans
tout I'espace. Les performances d’une architecture active en terme d’agilité, de portée et
de précision sont directement conditionnées par la maitrise du signal au coeur des T/R
modules. Par ailleurs, ces derniers étant responsables en grande partie du surcotit par
rapport a un concept passif (évalué a un facteur deux) leur conception fait donc 'objet

d’une attention particuliere.

Le développement des nouvelles générations de radars a balayage électronique repose
maintenant sur la concordance des outils CAO de simulation existants, depuis le choix d’un
composant constitutif de base jusqu’a la simulation globale de I'architecture complete.
Il repose également sur l'intégration de modeles suffisamment fins pour interpréter
I’ensemble des caractéristiques globales du radar. A titre d’exemple, le CELAR dispose
de plateformes de simulation sous-systeme (SAFAR) et systemes (ASTRAD) ou la
représentation sous forme de blocs reste idéalisée et constitue un verrou majeur dans
la compréhension et la conception des chaines d’émission/réception hyperfréquences.

Parmi les composants RF présents dans les T/R modules, 'amplificateur de puissance
représente un des éléments les plus sensibles de part sa position : situé en amont de
I’élément rayonnant et en aval des fonctions de contréle en amplitude et phase, les dérives
qu’il génere ne peuvent étre corrigées et se répercutent directement sur les caractéristiques

globales du radar. Compte tenu des niveaux de puissance exigés a I’émission et de part
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la nature méme des signaux véhiculés, 'amplificateur de puissance est le siege d’effets
thermiques et de mémoire a l'origine de distorsions d’enveloppe, notamment par la
génération de modulations lentes qui affectent les performances globales du radar. Enfin,
I'interaction directe avec 1’élément rayonnant est un probleme supplémentaire majeur
puisque 'amplificateur de puissance subit de plein fouet une désadaptation importante de
sa charge de sortie jusqu’a un niveau de TOS de 2 voire plus, son état ne correspondant

alors plus aux conditions d’optimisation réalisées lors de sa conception.

De ce fait, il devient nécessaire de converger vers des simulations de sous-systemes
“grain fin” qui devront combiner judicieusement les techniques de macro-modélisation et
les algorithmes de calcul, pour arriver a un compromis satisfaisant entre les parametres
antagonistes que sont la précision, le temps de calcul et le volume de mémoire. Les
progres importants réalisés dans la macro-modélisation des blocs de base RF ont permis
de développer des approches performantes pour la prise en compte des effets de mémoire
et récemment sur la prise en compte de la température, comme en témoigne I'importante
bibliographie liée a ces modeles, méme si leur implémentation dans un environnement de
simulation systeme pose encore des difficultés. Le probleme de la désadaptation constitue
maintenant un point crucial dans le contexte radar et représente une thématique moins
prospectée, hormis par les approches basées sur les réseaux de neurones. La variation
de la charge de sortie des amplificateurs de puissance entraine une dégradation notable
des performances qui ne correspondent alors plus a celles spécifiées aux concepteurs de
MMIC. Ce constat est a l'origine de ces travaux sur la macro-modélisation des effets
de la désadaptation de charge d’amplificateurs de puissance, particulierement exacerbés

dans le contexte radar.

D’une maniere plus générale, une approche de macro-modélisation efficace, non pas
propre a la prise en compte d'un seul phénomene mais de l'ensemble, permettrait
de créer un lien réel entre les niveaux hiérarchiques de simulation circuit et systeme.
Une telle approche pourrait concilier la prédiction de performances “systeme” avec la
compréhension des phénomenes mis en jeu, elle autoriserait une réelle avancée dans la
conception et la spécification efficace de circuits aussi critiques que les amplificateurs de
puissance. Elle constitue le concept de modélisation topologique initiée dans ces travaux
afin d’unifier au sein d’'un méme modele les différents effets dégradants reconnus dans le
contexte radar - thermique, mémoire et désadaptation.

Le développement de techniques de modélisation comportementale “grain fin” n’a de
sens qu’associé a une algorithmique CAO performante, capable de résoudre des problemes
mathématiques de fagon efficace ignorés par les simulateurs systemes actuels, tels que la

désadaptation. Les plateformes de simulation systeme CAO ignorent conventionnellement
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ce point, du fait du leur mode de fonctionnement unilatéral ou la représentation soit en

courant soit en tension ne permet en aucun cas d’introduire la notion d’impédance.

Les travaux engagés sur le développement de tels modeles comportementaux
bilatéraux, aptes a prendre en compte la notion de charge, implique également
I'utilisation d’un environnement de calcul adapté a cette problématique. Dans nos
travaux, le choix s’est porté sur 'outil de calcul Scilab/Scicos développé par 'INRIA.
Les développements actuels réalisés par 'apport d'un solveur de systemes implicites et
I’extension de la sémantique de Scicos par I'utilisation du langage HDL Modelica permet la
description intégro-différentielle de modeles hétérogenes et implicites. Le développement
de plateformes de calcul aptes a prendre en compte des modeles comportementaux
évolués est une étape nécessaire pour impacter réellement le choix des composants
constitutifs sur la performance globale du systeme radar. L’intégration de ces modeles au
sein d’une simulation systeme globale devrait permettre une avancée significative dans la

compréhension et la conception des futures chaines d’émission/réception hyperfréquence.

Le premier chapitre de ce mémoire permet de présenter le principe général d’un radar,
en particulier le fonctionnement des radars a balayage électronique et des contraintes
liées aux T/R modules. Nous appréhenderons ensuite dans ce contexte la problématique
de la fonction amplificatrice afin de mettre en évidence les différents phénomenes qui
y sont présents. Nous présentons dans le second chapitre une synthese des différentes
techniques de simulation circuit et systeme ainsi qu'une étude bibliographique des
modeles comportementaux, avec une attention particuliere pour ’approche basée sur
le formalisme des parametres S fort-signal, introduit par Jan Verspecht. Le chapitre 3
est consacré a l'application de ce formalisme au niveau circuit et transistor, ceci afin
d’envisager deux applications de macro-modélisation d’amplificateurs de puissance, les
approches “boite noire” et “topologique”, respectivement associées a la prédiction rapide
de performances systemes et a 'aide a la conception circuit vis-a-vis de spécifications
systemes données. L'implémentation dans les environnements de simulation circuit (ADS
- Agilent technologies) et systeme (Scilab/Scicos - Modelica) sera le dernier point de ce
chapitre. Enfin nous dresserons un bilan des performances des approches développées ainsi

que les axes d’amélioration potentiels.
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Chapitre 1 : Contexte et problématique liés a la simulation des antennes actives

1.1 Introduction

Ce premier chapitre est dédié a la présentation du contexte général de la these et
permet d’en déterminer les principaux objectifs. Afin d’exposer un certain nombre de
notions liées aux radars et de définir un certain nombre de termes, la premiere partie
de ce chapitre décrit le principe fondamental de fonctionnement d'un radar et de ses
équations caractéristiques.

Dans la suite, ce premier chapitre se concentre plus précisément sur les radars a
balayage électronique actifs ou antennes actives. L’étude de sa structure et de son mode
de fonctionnement sera effectuée de maniere approfondie ainsi que les types de signaux
mis en jeu.

Parmi les éléments constitutifs d’'un T /R module, nous nous centrerons sur la fonction
amplificatrice d’émission, dont la conception doit étre parfaitement maitrisée puisque
placée en aval des fonctions de controle amplitude/phase du T/R module et en amont du
patch.

Nous verrons dans ce contexte particulier que les principales perturbations induites
sur le signal émis sont soit liées au circuit, on parle alors d’effet de mémoire, soit a son

environnement, conséquence de la désadaptation de charge.

1.2 Principes généraux des radars

1.2.1 Historique et applications radars

Bien que le RADAR n’ait pas vu le jour soudainement, pour beaucoup, sa premiere
réalisation date de 1935 et résulte des travaux de Sir Waston WATT. Cet ingénieur
anglais a proposé un systeme permettant de localiser précisément un objet (cible) a
I’aide de la mesure de la distance entre le radar et cet objet. Mais c’est a l'occasion
de la Seconde Guerre Mondiale que l'utilisation des systemes radars a pris réellement
son essor. L’intégration toujours plus nombreuse de composants numériques, les avancées
technologiques des composants hyperfréquences et parallelement le développement des
outils de CAO ont permis la constante évolution des radars, notamment les systemes
d’émission/réception et le traitement des données inclus dans un simulateur radar.

A Theure actuelle, qu’ils soient civils ou militaires, les systemes radars ont une utilité
dans les domaines terrestre, maritime, aéronautique et spatial, leurs champs d’applications
sont tres diversifiés :

— controle aérien, attérissage, trajectographie;

— mesure de vitesse, altimétrie;

— anticollision ;
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météorologie ;

suivi de terrain, surveillance du sol, cartographie
— détection de mines;
— guidage de missiles;;

— fusées de proximité, etc.

La bande d’émission allouée aux systemes radars permet un recensement en fonction
de ses applications puisque la fréquence d’émission est intimement liée a la dimension de

la cible a détecter, a la taille de I'antenne mais également a la portée du radar.

’ Bandes ‘ Fréquences (GHz) ‘ Applications ‘

HF 3-30 MHz Radars cotiers
VHF 50-330 MHz Radars longue portée et & pénétration de sol
UHF 0.3-1 Radars tres longue portée (détection de missiles balistiques)
L 1-2 Controle aérien de longue portée, surveillance aérienne, GPS
S 2-4 Radars de trafic aérien local, navals et radars météorologiques
C 4-8 Compromis entre la bande C et X pour les transpondeurs satellites
X 8-12 Autodirecteurs de missiles, radars de navigation, surveillance au sol
Ku 12-18 Radars de cartographie & haute résolution et altimétrie satellitaire
K 18-27 Radars de météorologie, radars routiers
Ka 27-40 Cartographie courte portée, radars et anti-collision automobile
Q 40-60 Communication militaires
W 60-110 Radars anti-collision automobile

TaB. 1.1 — Applications radars et bandes de fréquences associée

1.2.2 Principe de base des RADARs et principales

caractéristiques
[1][2][3]

1.2.2.1 Mesure de la distance

Le premier role d'un radar concerne la mesure de la distance radar/cible. Le principe
de fonctionnement peut étre énoncé de la facon suivante : une antenne émet une onde
électromagnétique, généralement modulée en amplitude par des impulsions breves a
intervalles réguliers. Si cette onde rencontre un obstacle, une partie se trouve réfléchie
vers 'antenne. Le récepteur qui a capté cet écho mesure alors le décalage temporel entre
’émission et la réception (AT'). La vitesse de propagation d’'une onde électromagnétique

étant connue (c &~ 3.10%m/s), il est possible d’en déduire la distance D existante entre le
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radar et l'obstacle par la relation :

AT = (1.1)

Ondes émises

Systéme RADAR >>

Emetteur / Récepteur

Ondes réfléchies
/// ///
I8 “
e
! /
\ ‘\
RS
\\ \\~

Fi1G. 1.1 — Schéma de principe d'un systeme radar

1.2.2.2 Mesure angulaire

L’estimation de la distance radar/cible est insuffisante pour localiser les objets, c¢’est
pourquoi cette mesure est associée a celle angulaire en utilisant la propriété de directivité
des antennes. En effet, une antenne directive ne rayonne de I’énergie que dans un volume
limité de I’espace. Si la cible est placée dans cette zone, ’énergie réfléchie sera importante
et proportionnelle a sa position dans le gradient d’énergie générée par I'’antenne, comme le
montre les angles 6; et 6y de la figure L’information de direction de I'objet se déduit

directement de ce gradient d’énergie.

Lobes secondaires

Ao
\(a\,e/ -
-

CIBLE en
Mouvement (------1-----

Antenne

F1G. 1.2 — Schéma de principe de la mesure angulaire

1.2.2.3 Mesure de la vitesse de la cible

En plus de donner 'information sur la distance et la position de la cible, un radar
doit étre capable de mesurer en méme temps la vitesse de la cible détectée si celle-ci est
en mouvement. C’est 1’effet Doppler qui permet de déterminer la vitesse de déplacement

de cet objet, appelée également vitesse radiale ou de rapprochement [4]. Le mouvement
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implique que pour deux impulsions émises consécutivement, le temps séparant 1’émission
et la réception de I’écho radar est différent pour ces deux impulsions (figure[1.3). De cette

différence est alors déduite la vitesse de 1'objet.

I i,
i (¢ i{ "":
‘\ \ \‘: - l‘\ \ \“:.,
N Seoo , \‘\‘__‘
\\\__ e YU
| Emetteur / Récepteur |
4 T
| R
Signal émis
. —
| iEcho | }
|
Pt It
Q—P‘ | 4—>‘ > t
St S5t - ot,

Fi1G. 1.3 — Hlustration de la mesure de la vitesse d’une cible

Le systeme émet un signal tout les Tk et observe 1’écho rayonné par la cible ainsi que

1
avec

le décalage temporel engendré. Si pour le premier écho, le décalage est dt; =
D la distance radar/cible, pour ’écho suivant & cause du mouvement de la ciblg, I’écart
temporel 0,14 Sera égal a l’écart dt; ajouté a une quantité dts, positive si la cible s’éloigne
et négative si elle se rapproche. Si Vi est la vitesse de 'objet s’approchant du radar, pour

I’écho suivant, la distance radar/cible D sera :

D =D, — Vi Tg (1.2)

2-Dy 2-Vp-Tg
Cc

5ttotal — (13)

L’équation|1.3/permet ainsi de calculer Vz, connaissant C', T et D; a partir des relevés
de 5ttatal'

Ce calcul revient finalement a mesurer la fréquence Doppler de la cible. En effet,
pour un instant t quelconque, nous considérons que le signal émis par le radar a pour

expression :

Se(t) = cos (2m ft) (1.4)
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Par conséquent, I’expression du signal regu sera :
Sr(t) =cos (2nf (t —t,)) (1.5)

Avec le temps de retard :

t, == (1.6)

L’expression du signal recu s’écrit alors :

Sr(t) = cos (27rf (t+2'VCR't—2'D°)) (1.7)

C

c
Si 'on note A, la longueur d’onde du signal ()\ = ?), cette expression peut alors se

réécrire sous la forme :

Sr(t) = cos <27r (f 42 'AVR) t+ goo) (1.8)

Par rapport au signal émis Se(t), le signal requ Sr(t) a glissé d'une fréquence

caractéristique, la fréquence Doppler :

2-Vg

fo ==

(1.9)

1.2.2.4 Principales caractéristiques d’un radar

Les principales caractéristiques d’'un radar, liées a la largeur des impulsions choisies,

sont quantifiées par son pouvoir discriminateur en distance et en vitesse angulaire.

Le pouvoir discriminateur en distance d'un radar représente la distance minimale
séparant deux cibles qu’il est capable de distinguer. Si un radar émet des impulsions de
largeur 7 et de récurrence T, pour deux cibles situées sur le méme axe du radar, I'une a
une distance Dy, 'autre a Dy, leurs échos respectifs seront de méme largeur 7, regus a des

instants 77 et T, définis par :

2-Dy 2- Do
C C

T, =

(1.10)
L’intervalle de temps entre les deux impulsions d’écho sera donc proportionnel a la
distance AD qui existe entre les deux cibles :

2-AD

C

AT =

(1.11)
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Tant que cette valeur reste supérieure a la largeur d’impulsion 7, les deux cibles sont
bien distinguées par le radar. Dans le cas contraire, les deux échos se recouvrent et le
radar ne détecte plus la présence que d’un seul objet. Le pouvoir séparateur en distance

minimum peut donc se quantifier par la relation suivante :

cC-T

AD = — (1.12)
2
e <
S b ]
PRAN
Signal émis
AD>D,_. <, <,
Echo 1 Echo 2
«—> >
T |
< T2 >
i ami Echo 1
AD < Dmm Signal émis
Echo 2
® » !
T AN
| one de Recouvrement
-«
T,

Fi1G. 1.4 — Pouvoir discriminateur en distance d’'un radar

Le pouvoir discriminateur en vitesse angulaire représente ’écart minimum de vitesse

que le radar peut mesurer :

A
AVp = — 1.13
oo s ( )

avec A la longueur d’onde du signal émis.

Il apparait que pour bénéficier d'un bon pouvoir séparateur en distance, AD faible, il
faut employer des impulsions de durées breves. A I'inverse, un bon pouvoir séparateur en
vitesse, AVy faible, s’obtient en employant des impulsions longues. Cette contradiction

donne ainsi naissance a la fonction d’ambiguité distance - vitesse.
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1.2.3 Eléments constitutifs d’un radar

L’architecture complete d'un radar est tres complexe et varie considérablement selon
son type (radar classique, a effet Doppler, a compression d’impulsions) et suivant
les applications envisagées, tout comme le type d’impulsions générées. La figure [1.5
représente un synoptique de radar simplifié, présentant ses principaux composants, afin

de comprendre le fonctionnement des radars dans leur globalité.

Emission:
Emetteur HF
Modulation

- CNA 1Q >
Gene;rateur Driver Amplificateurs de
de Signaux Puissance \
i . Synchronisation Duplexeur __ i

Réception: JL P Antenne
Démodulation - Etage de < /
CAN IQ Filtrage |1 ¢onversion FI [ D

Amplificateur Limiteur
Faible Bruit

Traitement
Numeérique

v

F1a. 1.5 — Synotique simplifié d'une chaine radar

La chaine d’émission associe un générateur de signaux hyperfréquences (HF)
impulsionnels a un émetteur HF dans lequel les signaux HF sont amplifiés. La section 1.4
fera 'objet d'une étude plus approfondie des principales caractéristiques associées aux

signaux émis.

Le role de I’émetteur est d’amplifier 'impulsion HF jusqu’a une puissance désirée,
en relation avec la portée du radar et prise généralement élevée. Il est composé de
plusieurs modules d’émission formés d’étages amplificateurs HF. Le mode d’amplification
varie également en fonction du type de radar. Les amplificateurs dits a tubes a ondes
progressives (TOP) sont utilisés pour les niveaux de puissances tres élevées. Cependant,
leur consommation électrique et leur encombrement sont tres importants. A 'inverse, les
amplificateurs a état solide SSPA moins encombrants, offrent une capacité d’amplification
plus réduite. De maniere générale, un étage “Driver” servant a préamplifier le signal est
placé en amont des étages de puissance, ainsi qu’un dispositif annexe de refroidissement

et d’alimentation.
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Le duplexeur, situé au pied de I'antenne, dirige le signal a I’émission vers I'antenne
avec une perte minimale tout en isolant la partie réception du radar. A I'inverse, le signal

capté par I'antenne est guidé vers la partie réception.

L’antenne constitue l'interface entre les signaux HF émis et ceux recgus. Il existe
une grande diversité d’antennes suivant ’application recherchée : antenne a réflecteur,
parabolique, antenne réseaux, etc., chaque type d’antenne correspondant a une application

particuliere du radar.

La chaine de réception est I'un des éléments les plus complexes d'un radar. Elle
doit posséder a la fois une tres grande sensibilité mais également permettre 'amplification
des signaux regus dans de tres grandes proportions, ceci afin d’avoir le meilleur rapport
signal & bruit (%) possible.

Une téte de réception HF détecte les impulsions recues par ’antenne. Dans le cas
d’applications militaires, la téte de réception comprend en amont un limiteur, qui
permet de protéger le reste de la chaine de réception d’éventuelles “attaques” (champs
électromagnétique de forte intensité) suivi d’un amplificateur faible bruit. Puis plusieurs
étages de conversion FI translatent le signal HF en fréquence basse avant de le filtrer et
de le démoduler en amplitude et en phase a l’aide de démodulateur 1/Q. Un convertisseur
analogique numérique échantillonne le signal recu afin que le module de traitement
numérique exploite les signaux obtenus. Il est alors décidé si le signal transmis contient
un écho et calcule le cas échéant les caractéristiques de 'éventuelle cible (distance,

vitesse...).

Enfin, le synchronisateur, au coeur du radar, délivre des signaux d’horloge de grande
stabilité, permettant de définir les instants d’émission en les synchronisant avec les signaux

regus.

1.2.4 Equation de propagation et équation générale du radar
1.2.4.1 Equation de propagation

L’équation de propagation permet de calculer la puissance de I’onde réfléchie regue par
I’antenne du radar. Cela consiste donc a faire le bilan des puissances sur un trajet aller-
retour d'une onde émise. Pour 1’établir, nous allons suivre le trajet du signal. La densité

de puissance émise par I'antenne a la distance D est donnée par la relation suivante :

o Ge'Pe
~ A4x - D2

P (1.14)
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ou P, est la puissance créte émise et G, le gain de I'antenne a 1’émission.

Le gain de I'antenne est donné par la relation :

4 'San enne
Ge == WTt (115)

avec Sgntenne la surface de 'antenne radar et A la longueur d’onde d’utilisation.

La cible intercepte une partie de 1’énergie rayonnée et la réfléchit selon un processus
complexe. Cette réflexion, caractérisant la signature radar d’une cible, est désignée sous
le nom de SER, noté o.. Elle dépend de plusieurs facteurs, notamment la polarisation de
I'onde, la longueur d’onde d’émission, ’aspect présenté par la cible vis a vis du radar,
la géométrie et les matériaux constituant la cible. La puissance re-rayonnée, supposée
omnidirectionnelle, est donc le produit de la puissance émise en espace libre par le facteur
Oe.

Prerayonnee =0¢" D (116)

A la réception, la puissance captée par 'antenne P, est alors donnée par les équations

1.14}1.15, 1.16/:
Ue'Ge'Pe Sr

P = . 1.17
dr - D?  4xw - D? (1.17)
Soit : a s
= p,. 222 % (1.18)
(4w - D?)
Avec S, la surface efficace de réception et GG, le gain de ’antenne en réception :
A .G,
S, = 1.19
A ( )
Finalement, cette équation peut se réécrire sous la forme suivante :
Ge ' Gr : )‘2 " Ue
P=P,. Sha (1.20)
(4m)” - D*

Cette équation ne tient pas compte des pertes atmosphériques (Lg,) et celles liées
aux systemes électroniques (Ls).
L’antenne d’émission et de réception étant en général la méme, (G, = G,.), 'expression
de la puissance recue peut finalement s’écrire :
G?.- )\ .o,

P =P d (1.21)
Latm - Lg - (47)” - D*

29



Chapitre 1 : Contexte et problématique liés a la simulation des antennes actives

Ce résultat permet de calculer, a partir des caractéristiques du radar et de la cible, la
puissance recue a l'entrée du récepteur. Elle montre également que la portée du radar D

est directement proportionnelle a la puissance émise.

1.2.4.2 Equation générale du radar

L’équation générale du radar est définie par la probabilité de détection et de fausse
alarme. En effet, la présence de bruit est le facteur limitatif des performances radar, les
possibilités de détection du signal utile étant moins bonnes en présence de celui-ci. Ses
causes sont multiples : résistances de bruit thermique, éléments actifs, réflexions parasites.

La puissance de bruit a I’entrée du récepteur est définie par 1’équation :
N=k-T-B-F (1.22)

Avec k : la constante de Boltzman,
T : la température de bruit du récepteur,
B : la bande passante du systeme,

F : le facteur de bruit du récepteur.

S
On définit classiquement le rapport signal a bruit (N) comme étant le rapport entre

la puissance utile moyenne (1.21) et la puissance de bruit moyenne (1.22).

2_)\2_ .
P, G3 7 (1.23)
Latm - Ly~ (47’ -D* - k-T-B-F

=1

Cette équation permet ainsi de donner directement la probabilité de détection et de

fausse alarme.

L’objectif de cette partie était de présenter de maniere générale les grands principes de
fonctionnement d’un radar, ses caractéristiques, ses éléments constitutifs et ses principales
équations. Nous allons maintenant introduire, de maniere plus approfondie, le principe de
fonctionnement et ’architecture des radars a antennes actives, afin de préciser le contexte

d’étude de nos travaux, orienté vers cette application.

1.3 Les radars a antennes actives

[5][6][7]
Le principe des radars a antennes actives reposent sur la combinaison d’un grand

nombre d’antennes élémentaires organisées en réseau, chacune associée a un systeme de
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controle de la phase du signal. Cependant, dans le cas des antennes actives, chacune
des antennes élémentaires est associée en plus a un systeme de controle de I'amplitude
du signal. Un module actif, permettant le traitement du signal aussi bien a 1’émission
qu’a la réception, assure les fonctions de pondération et de controle de la phase et de
Iamplitude du signal hyperfréquence. Cette particularité des antennes actives offre une
tres grande agilité dans la direction et forme du faisceau, ouvrant ainsi la voie aux radars

multifonctions.

1.3.1 Définitions et intéréts des radars a antennes actives

Les radars a balayage électronique sont nés pour s’affranchir des problemes rencontrés
par les radars a antennes a balayage classique (mécanique), utilisés principalement
comme radar de veille. Pour modifier la zone éclairée par ’antenne d’un radar mécanique,
il est impératif d’orienter le projecteur vers la direction choisie. A cause de l'inertie du
projecteur, ce mouvement ne peut étre que continu et faiblement rapide. Il ne permet
donc pas de s’arréter sur des zones particulieres, de changer subitement de direction de
pointage du faisceau ou de controler plusieurs points de l'espace quasiment en méme
temps. Pour lever ces problemes, le principe des antennes a balayage électronique passives
a d’abord vu le jour, puis afin d’améliorer les performances de ces radars, les antennes a

balayage électronique actives ont émergé.

L’avantage majeur des antennes actives est sa capacité a changer quasi instantanément
(en quelques micros secondes) la direction du faisceau analysé en modifiant son site et
son gisement. Le systeme peut ainsi choisir des durées d’observation et d’écoute dans
différentes directions indépendantes ou par exemple assurer a la fois la veille d'un volume
défini et la poursuite de plusieurs cibles dans d’autres volumes (figure 1.6). L’agilité de son
faisceau permet donc le traitement de différentes taches quasi simultanément ; on parle
alors de radar en mode multifonctions [§].

Un des autres avantages provient du controle tres précis du signal hyperfréquence
(HF) d’émission et de réception, ce qui autorise une maitrise accrue du diagramme de
rayonnement du radar, du niveau et de la disposition des lobes du faisceau (faisceaux
a lobes multiples, faisceau a lobes tres bas dans un secteur angulaire). Par ailleurs, la
structure méme des antennes actives, c’est-a-dire 'amplification du signal HF au pied
des éléments rayonnants a I’émission et a la réception se traduit par des pertes minimales

et contribue & l'amélioration des bilans de liaison.

Toutefois, les antennes actives se heurtent a plusieurs limites physiques et pratiques.

D’abord, les angles maximaux de balayage sont limités; au mieux ils peuvent atteindre
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Transmission de communications

Recherche - Zone
de balayage

Poursuite radar

Fi1G. 1.6 — Radar multi-fonctions : systemes indépendants de recherche, de poursuite et
de communications de données

60°, plus couramment 45°, ce qui limite le volume d’écoute de ces radars. De plus, les
limites pratiques liées a la précision et la dispersion de réalisation des différents modules
actifs et de ’antenne réseau introduisent des déphasages du signal qui peuvent engendrer
une déformation du faisceau.

Enfin, la complexité d'un tel dispositif, due au nombre tres important d’éléments
élémentaires et de modules actifs, augmente d’'une part la difficulté de réalisation, mais
également le colit des antennes actives d’environ deux fois par rapport a un radar a
balayage passif.

Néanmoins, les perspectives offertes par les antennes actives constituent une réelle

évolution des performances radars.

1.3.2 Applications et état de I’art des antennes actives

[O1[10][11][12]
Aux vues de leur développement relativement récent et de leur cout prohibitif, les

antennes actives ont des applications principalement militaires :

e Systemes de surveillance sol-air : la défense aérienne, compte tenu de la variété
de cibles dans le ciel - avions furtifs, avions drone (UAV : Unmanned Air Vehicle) ou
missiles balistiques - nécessite une précision tres importante en terme de poursuite et de

résolution.

e Radar de combat : les radars modernes des avions de combat doivent pouvoir
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fonctionner en mode air-air pour faire de la recherche et de la poursuite de cibles et plus
récemment en mode air-sol dans l'optique de missions de détection et surveillance par
imagerie radar. Tous les futurs avions de combat seront pourvus de radar a antennes
actives.

Aux Etats-Unis, une antenne active en bande X équipe le F-22 et le F-15C. Il est
également prévu d’équiper les F-18 et F-16.

F1G. 1.7 — Avion de chasse (F-15C modifié), équipé d’une antenne active logée dans son
radome

En Europe, le programme AMSAR (Airborne Multirole Solid state Active array
Radar), qui a débuté en 1993, regroupe les compétences de :

— BAE Systems (Angleterre) ;

— EADS (Allemagne) ;

— Thales (France).
Ce radar a antennes actives bande X (RBE2 AA), qui devrait étre livré en 2012, équipera
le Rafale et le Eurofighter Typhoon.

e Systemes de reconnaissance aérienne : les antennes actives sont installées sur
des avions “plate-formes” volant a tres haute altitude pour des applications de détection
et de reconnaissance au sol tres longues portées. Les antennes actives requierent alors
une bonne résolution et doivent posséder une ouverture angulaire tres importante. Les
principaux programmes sont aux Etats-Unis THAAD (Treater High Altitude Aera
Defense) et en Europe SOSTAR (Stand-Off Surveillance and Target Acquisition Radar).

e Radars Naval : la problématique des radars maritimes est la méme que ceux de

surveillance sol-air.

e Systeme d’antennes a balayage spatial : ['utilisation des antennes actives

dans le domaine spatial reste délicate car elles sont soumises a de fortes contraintes de
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poids, d’encombrement, de consommation électrique, de température et de vibrations.
Néanmoins, elles sont utilisées pour des applications civiles d’observation de 'état de la
terre afin de mesurer I'impact de 'activité de I’homme. Les principaux satellites équipés
d’un tel dispositif sont le canadien RADARSAT ou 'européen ENVISAT.

Les principaux programmes d’antennes actives sont résumés dans le tableau suivant :

’ Nom du Programme H Application ‘ Bande ‘ Pays Concepteurs ‘
AMSAR Combat aérien X BAE-EADS-Thales
F-15C AESA Combat aérien X USA
F-22 AESA Combat aérien X USA
L. Suede (Ericsson
NORA Combat aérien X USA (lgaytheon;
Phazotron-NIIR Combat aérien Russie
ZHUK-MS Combat aérien Chine
COBRA Surveillance aér,ienne o Europe
longue portée
IRIDIUM Télécommunications L USA (Motorola)
THAAD Reconnaissance :cmir—sol X USA
longue portée
Reconnaissance air-sol X Europe : EADS - Thales
SOSTAR longue portée Galileo Avionica - Indra
Dutch Space

TAB. 1.2 — Principaux programmes des antennes actives

Dans la section suivante, nous allons rentrer plus en détail dans le principe du balayage

électronique.

1.3.3 Principe des radars a balayage électronique

Une antenne a balayage électronique est une antenne réseau dont les éléments
rayonnants sont alimentés par des sources ayant des relations de phase particulieres
entre elles. Le controle de ces phases relatives, dans le cas des antennes passives, et des
phases/amplitudes, dans le cas des antennes actives, permet de modifier la direction de

pointage du faisceau émis.

1.3.3.1 Antennes réseaux

Une antenne réseau est un ensemble d’antennes élémentaires qui n’en constitue qu'une
seule “virtuelle”. Les caractéristiques électromagnétiques du champ émis dépendent de
deux facteurs ; le positionnement des antennes élémentaires les unes par rapport aux autres

et le type de ces antennes. Ces différents éléments rayonnants sont positionnés de maniere
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a ce que le champ émis par chacune d’elles soit recombiné spatialement. L’excitation d'une
source entraine par couplage une certaine excitation des sources voisines qui recueillent
une partie de I’énergie émise et qui rerayonne une autre partie entrainant une modification
du diagramme.

Ce couplage entre les différentes sources rayonnantes permet de présenter des
caractéristiques d’antennes supérieures a celles d'une antenne unique et permet ainsi
I'obtention d’un diagramme de rayonnement particulier, par exemple tres directif, sur un

angle solide donné ou encore présentant une réjection de directions particulieres.

Tous les éléments rayonnants simples peuvent étre utilisés pour la conception d’une
antenne réseau. Le critere de choix peut dépendre de la bande passante et de la
polarisation utilisée. Hélices, dipoles en croix pour la polarisation circulaire et dipoles
simples, patchs, embouchures de guide, petits cornets, fentes pour la polarisation
rectiligne. Le choix des éléments rayonnants peut étre également motivé par le type de

distributeur utilisé pour I'excitation ou le cotut global du réseau d’antennes.

Dans le cadre des antennes a balayage électronique, les éléments rayonnants sont
organisés en maillage rectangulaire ou triangulaire, avec un espacement entre sources

de 'ordre de la moitié de la longueur d’onde du signal de fonctionnement.

a
- Elément rayonnant

Ligne d’alimentation

I a < ]

I
-t HH

Maille rectangulaire Maille triangulaire

F1G. 1.8 — Principe d’un réseau d’antennes

Les éléments rayonnants les plus usités pour ces applications sont :
— Antennes patchs;

— Antennes a guides d’ondes ouverts.
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Pour des applications plus large bande, les antennes suivantes sont le plus souvent
utilisées :

— Antennes Vivaldi;

— Antennes a encoches.
D’autres solutions existent mais sont plus rares comme :

— Guides d’ondes circulaires chargés de matériaux dielectriques;

— Antennes cornets multimodes ;

— Dipoles au dessus d’un plan de masse.

1.3.3.2 Le principe du balayage électronique

Le balayage électronique de la direction de pointage du faisceau provient de la
commande de pondération, tres rapide, de la phase du signal d’excitation HF des éléments
rayonnants. Afin de réaliser cette pondération, les antennes a balayage électronique

passives sont équipées de déphaseurs électroniques.

Déphaseur

Amplificateur de puissance

Circuit

d’excitation ;5! i
Amplificateur faible bruit < Antennes
— élémentaires
Circuit de L]
Réception 4@v_<
Limiteur A

Réseau d’alimentation Pointeur

F1G. 1.9 — Antenne a balayage électronique passive

Si I'on considere le réseau a ’émission, la direction du rayonnement est celle pour
laquelle toutes les vibrations émanant de l’antenne sont en phase. Si 'on veut que le
réseau rayonne vers une cible dans une direction particuliere, il suffit de modifier les
phases relatives du signal émis par les différents éléments rayonnants, de fagon a ce que
le signal émis par chaque élément arrive en phase sur la cible. Pour cela, la phase de
chaque source est modifiée instantanément. Le réseau engendre ainsi une onde plane,
perpendiculaire a la direction de propagation 6.

Considérons une ligne de sources alimentées par des ondes de méme amplitude pouvant
étre déphasées entre elles d'une valeur Ay distantes d’'une longueur d (figure [1.10),

chaque onde issue de la gieme source élémentaire arrivant sur le plan d’onde aura subi le
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Direction de rayonnement

e
’/9_* (\do(\d
e n-d-sin@
S, .
P
Sources
0 | [0 280 n-Ap

F1G. 1.10 — Principe du balayage électronique

déphasage :
2
q-gp:q-Ago—l—q-d-sinHT7T (1.24)

Le champ rayonné dans la direction 6 est alors la somme des champs élémentaires du

plan d’onde :
n—1
E(0) =) Eg-e (1.25)
0

Cette expression a pour module :

(1.26)

2
avecgo=Ag0+d-sin0~T7T.

L’amplitude du champ rayonné dépend donc de Ay et de la direction visée 6. Ce
phénomene constitue la directivité du réseau linéaire. L’équation précédente permet de
conclure que I'amplitude du champ est maximale pour ¢ = 0. La direction privilégiée de

rayonnement 6,,,, vérifie donc I’équation suivante :

2
Ap = —d - $in O - 7” (1.27)

Une action sur Ap permet alors de positionner le faisceau dans 'espace, ce qui

constitue le principe de base du balayage électronique.
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1.3.4 Les antennes actives
1.3.4.1 Principe des antennes actives

Les antennes a balayage électronique actives associent au déphaseur un atténuateur
électronique dans le but d’appliquer au signal, en plus de la commande en phase, celle de
I’amplitude du signal d’excitation. Bien que la commande seule de la phase des signaux
HF soit suffisante, ce second parametre de réglage offre a ces radars une plus grande agilité
dans la forme du faisceau a ’émission et un meilleur conditionnement du signal a traiter
a la réception. La figure [1.11 présente un synoptique simplifié d’une antenne active.

Module actif
d’émission / réception

Voie d’émission :

v ke . X i Amplificateur
Fonctions Atténuation de puissance

& Déphasage

Distributeur
Hyperfréquence

]

Commutateur
d’émission / réception

1

Fonctions Atténuation
I I I & Déphasage ~ Amplificateur  Limiteur

faible bruit

Distribution d’énergie DC
Pointeur

L—— Voie de réception :

Circuit de refroidissement

Fi1G. 1.11 — Antenne a balayage électronique active

Ce synoptique fait apparaitre les modules actifs d’émission/réception qui assurent le
controle amplitude/phase des signaux HF & I’émission et a la réception. Dans la littérature,

ces modules actifs, sont nommés Transmit/Receive Modules (TRMs).

1.3.4.2 Synoptique détaillé des antennes actives

La structure détaillée de ces antennes actives, communément appelées AESA, est tres
complexe parce qu’elle regroupe de nombreux composants électroniques et fonctions de
calcul. Cette structure n’est pas figée et peut varier suivant l’application visée. Néanmoins,

un schéma non exhaustif de cette structure est décrit sur la figure 1.12.

1.3.4.3 Alimentation

Compte tenu du nombre important de TRMs, de la centaine a quelques milliers selon

I’antenne active, la structure de distribution des signaux est arborescente a plusieurs
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TRM
L .5 [0} TRM
o ‘a’ =)
7)) = g
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8 OE) ~<]E) TRM
-‘é’ = =] Sonde de test
= < z ‘
Q. © %) | '
‘O %) =] |
x > m !
@ |
TRM
A
refroidissement
Base de
Commandes données
« Modéle »
Gestion des
tests
Module
d’alimentation
Echangeur
thermique

F1G. 1.12 — Synoptique d'une antenne active

Circuits de distribution

Ligne de module—=

z
= ~ 4
/S EE

Alimentation, pointeu

Antenne Active (AMSAR) (copyright TSA)

F1G. 1.13 — Schéma de principe d’une antenne active et photo d’AMSAR

niveaux. Les TRMs sont regroupés, constituant des lignes, des colonnes ou des sous-
réseaux surfaciques de 'antenne. La fonction de distribution est multiple et permet de
guider a la fois :

— D’énergie d’alimentation DC;

— les informations logiques et numériques;
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— les signaux hyperfréquences.

L’alimentation DC, nécessaire aux différents circuits logiques et aux différents circuits
HF des modules actifs (amplificateurs de puissance et faible bruit, oscillateurs...) est
réalisée au moyen de circuits imprimés.

La distribution des signaux logiques et numériques a destination des circuits de
controle numérique des TRMs est véhiculée par des bus de transmission.

Les signaux HF' distribués a bas niveau a ’émission vers les TRMs et sommés apres
amplification en réception, peu sensibles aux pertes, sont également guidés a 1’aide de

circuits imprimés.

1.3.4.4 Calibration

La commande d'une antenne active nécessite la détermination des ordres a adresser
a chaque module actif grace a la connaissance de la relation entre mot de commande et
résultat obtenu.

Cette fonction de calibration, tres simple au premier ordre, devient tres complexe
lorsqu’une grande précision en amplitude et en phase du signal est souhaitée. Pour
atteindre une telle précision, de nombreux parametres sont a prendre en considération :

— l'imprécision des commandes d’amplitude/phase d’'un module par rapport a un

autre, liée a des dispersions de fabrication notamment ;

la variation de comportement des modules en fonction de la fréquence de travail ;

les effets causés par la forme d’onde du signal RF (durée des impulsions, fréquence

de répétitions) ;

la variation de la température dans les modules, en particulier 'effet engendré sur
les fonctions de puissance ;

— la déformation géométrique de la structure du réseau d’antennes provoquée par
des contraintes mécaniques et thermiques et les imprécisions de positionnement des
éléments rayonnants les uns par rapport aux autres...

Il en découle que la maitrise des mots de commande pour tous les modules actifs
requiere des modeles précis capables de prendre en compte tous les éléments que l'on
vient d’énumérer. Ces modeles peuvent étre obtenus soit par une simulation fine de
I’ensemble de la structure soit par mesures. Un tel modele est a 1'heure actuelle un
assemblage des modeles du distributeur, des modules utilisés (simples fonctions gain ou

fichiers de mesures) et des éléments rayonnants dans le réseau.

A titre d’exemple, le logiciel SAFAR, développé par TSA pour le CELAR, est un
simulateur capable de calculer les performances d’une antenne active, incluant a la

fois les éléments rayonnants et le réseau de formation de faisceau. Chaque élément est
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vu comme un bloc systéeme représentant une fonction mathématique simple sans prise
en compte de perturbations liées au comportement des composants électroniques. Les
différents composants constituant une antenne active sont regroupés en une bibliotheque
qui comprend :

— éléments rayonnants,

— diviseurs N bits,

— atténuateurs et déphaseurs N bits,

— amplificateurs de puissance (bloc de gain),

— commutateurs émission/réception,

— modules actifs d’émission/réception (issus de fichiers de mesure).

Les performances calculées a I'aide de SAFAR sont :
— La loi d’illumination sur ’antenne a l'issue de la propagation du signal le long de
I’architecture de 'antenne ;

— Le diagramme de rayonnement en champ lointain et la directivité de I’antenne.

Par ailleurs, des aspects fonctionnels peuvent rentrer en compte :
— température moyenne de chaque composant ;

— changement de position des éléments rayonnants;

erreurs de fabrication comme la dispersion des performances en gain ;

pannes de composants distribuées de maniere aléatoire ou attribuées.

1.3.4.5 Formation du faisceau - pointeur

Le pointeur est en charge de calculer les mots de commandes binaires transmis aux
déphaseurs et atténuateurs des modules actifs afin de définir la forme du faisceau et
d’organiser les changements d’état de ’antenne active pour en modifier sa forme. Il recoit
les consignes concernant les propriétés du faisceau a émettre (direction, forme, etc.) et
fournit aux circuits de commande des modules actifs les mots binaires associés.

Le pointeur échange également des informations avec le systeme de gestion des tests

qui lui fournit des données de correction afin d’affiner les modeles des sous-ensembles.

1.3.4.6 Thermique

Le comportement thermique des TRMs est également un parametre déterminant. Le
module doit pouvoir assurer des performances électriques (puissance de sortie, facteur de
bruit, contrdle amplitude/phase) quelle que soit la température ambiante.

Par ailleurs, en plus de ’échauffement produit par les éléments actifs des TRMs, ces

modules actifs sont regroupés dans un espace tres confiné. C’est pourquoi ils bénéficient
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* Direction de pointage de faisceau
* Forme du faisceau

* Fréquence de 'onde émise

* Forme d’onde du signal émis

* Temps d’observation dans une directivité

Commandes logiques:

...010010110... T .
Requétes > Pointeur | Busd allmentatlgn des
modules actifs

* Tables de formation de faisceau

* Algorithme de pointage, de recherche des valeurs de commande

* Tests des modules

F1G. 1.14 — Schéma fonctionnel du systeme de pointage

d’un dispositif de refroidissement embarqué permettant de dissiper les calories générées

par les différents modules.

Nous allons maintenant nous intéresser plus particulierement aux fonctions actives qui

conditionnent le signal a la fois a I’émission et a la réception.

1.3.5 Architecture du module actif d’émission/réception

Les TRMs sont les éléments clés des antennes actives puisqu’ils assurent le controle du
signal HF d’émission-réception [13][14]. Aux vues de leur nombre tres important, ils sont
soumis a beaucoup d’exigences et de contraintes, notamment en terme de cott. En effet,
ils doivent allier un bon compromis fiabilité/cout et une tres bonne reproductibilité afin
de posseder des performances électroniques tres proches. Ils doivent également combiner
les qualités de faible consommation électrique et de fort rendement pour minimiser les
pertes. Enfin, pour des applications aéroportées ou spatiales, I’encombrement et la charge

sont deux criteres essentiels a prendre en compte dans leur conception.

Les TRMs regroupent les fonctions électroniques essentielles suivantes :
— amplification de puissance sur la voie d’émission ;
— amplification faible bruit sur la voie de réception ;

— pondération et controle en phase et amplitude des signaux émis et regus;

duplexage des signaux d’émission et réception.

Le synoptique d'un TRM est présenté sur la figure 1.15.
La photo d’'un TRM est donnée a la figure/1.16, les fonctions principales qu’il comprend
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FONCTIONS DE CONTROLES Déphaseur N bits
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Switch RF
Limiteur

AMPLIFICATION FAIBLE BRUIT

F1G. 1.15 — Synoptique d’un module actif d’émission/réception

sont un amplificateur de puissance (AsGa), un circulateur, un limiteur (AsGa), un

amplificateur faible bruit (AsGa), un déphaseur et un atténuateur variable (AsGa) [9].

5 mm

F1G. 1.16 — Photographie d'un module actif d’émission / réception

L’état de 'art des performances des TRMs est présenté dans le tableau ci-dessous

[15] :

| Bande | Fréquence (GHz) | Puissance créte (Watts) | Facteur de Bruit(dB) |

S 2 50 2
C 5 20 3
X 10 10 4.5

TaAB. 1.3 — Etat de I'art des performances des SSPAs pour des applications Radars
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1.3.5.1 Fonction amplificatrice

La fonction d’amplification de la chaine d’émission comprend un driver associé a un
amplificateur de puissance. De maniere classique, le driver permet a ’amplificateur de
fonctionner a sa puissance incidente nominale. L’amplificateur de puissance est un élément
critique des TRMs. Placé en amont du circulateur et malgré celui-ci, il subit les influences
électriques du patch ; placé en aval de la MFC, les phénomenes perturbateurs dont il est
le siege ne peuvent étre corrigés. Consommateur principal d’énergie, 'amplificateur de
puissance fait I'objet d’une attention particuliere quant a sa spécification et son choix de
technologie.

L’amplification forte qu’il produit sur le signal implique néanmoins une dégradation
importante de celui-ci, causée par son caractere tres non-linéaire. C’est donc 1’élément
le plus difficile a caractériser et a modéliser pour les concepteurs de systémes. Il est

également le principal consommateur d’énergie du TRM.

Les dernieres générations d’AESA font appel a des amplificateurs de type SSPA, en
vue d'une intégration maximale des TRMs. Bien que sa technologie soit amenée a évoluer
avec l'arrivée a maturation de composants issus de la filiere de matériaux grand gap GaN
offrant des perspectives d’amplifications tres importantes, les amplificateurs actuellement
en place sont réalisés sur AsGA.

Plusieurs technologies de puissance sont utilisées pour I'amplification de puissance.
Les solutions HBT ont démontré des performances dans des gammes de puissances
comparables aux MESFETs jusqu’a la bande X et aux pHEMTs jusqu’a 20 GHz.
Cependant, la mise au point du HBT a nécessité la résolution de problemes importants
de dissipation thermique et de fiabilité.

Plus récemment, les pHEMTs ont démontré des performances équivalentes [16] avec

la capacité de couvrir un large spectre en fréquence [17].

1.3.5.2 Fonction réception

La fonction amplification de la voie de réception est réalisée grace a un amplificateur
faible bruit (LNA) précédé par un circuit limiteur. Cette fonction permet I’amplification
du signal utile avec un rapport signal a bruit optimisé dans la chaine de réception.

Le circuit limiteur sert de protection a la chaine de réception, il permet notamment
d’éviter la destruction physique du LNA dans le cas ou des champs incidents a ’antenne
active sont de niveaux trop élevés, issus de brouilleurs externes dans le cas d’applications

militaires ou de rayonnements parasites issus des éléments rayonnants voisins.
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1.3.5.3 Multi Fonction Chip (MFC)

[18][19][20]

Le controle du signal RF de chaque élément rayonnant est assuré par la MFC qui gere
les commandes des signaux HF aussi bien a I’émission qu’a la réception.

Ce dispositif est composé d'un déphaseur et d'un atténuateur a commandes logiques
sur N bits (4 < N < 6), qui permettent le controle amplitude/phase du signal émis ou
recu ainsi que d’amplificateurs linéaires permettant de compenser les pertes électroniques
de ces éléments. Généralement, les solutions technologiques retenues pour réaliser les
déphaseurs sont a base de diodes PIN ou de transistors FETSs.

Pour répondre a des contraintes de volume, de poids et de consommation, les TRMs
bénéficient d’une tres forte intégration des composants. Des MFCs de seconde génération,
figure [1.17, intégrent dans le méme circuit MMIC la fonction de pré-amplification de la

voie d’émission, le LNA, ainsi que les systemes de switches RF.

Polarisation

Driver

/y)r' Commande numérique
] — 1 de IAtténuateur
Emission/ _ )

Réception [

—® Emission

Commande numérique
du Déphaseur

—® Réception

F1a. 1.17 — Synoptique d’'une MFC de seconde génération

1.3.5.4 Technologies futures

[21][11][22][23]
e Matériaux grand gap : GaN

L’avenir des SSPAs est assuré par les matériaux grand gap, le SiC et en particulier le

GaN. Ce dernier combine théoriquement réponse en fréquence et puissance délivrable,
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grace a une tension de claquage tres supérieure aux solutions sur AsGa. Les densités
de puissance récemment obtenues pour ces dispositifs sont de l'ordre de 6W/mm de
développement en bande S et X [24][25]. Cette technologie est également prometteuse
en terme de consommation puisque l'on peut minimiser les pertes en diminuant le
courant, tirant parti de la meilleure tension de claquage. Les résultats démontrés sont
extrémement prometteurs [26], ces amplificateurs seront & méme de fortement améliorer

les performances des TRMs et en constituent 1’avenir.
e MEMs

Il existe également un intérét croissant pour la fonction de commutation offerte par les
MEMs afin de remplacer d'une part les switches a base de transistors (saturés-bloqués)
et d’autre part les déphaseurs a commandes logiques. En effet, les MEMs allient

performances, intégration et faible consommation électrique.
e Interface TRMs - antennes élémentaires [10]

En terme d’encombrement, deux architectures se différencient au niveau de 'interface
TRM - élément rayonnant :

L’architecture en “brique” est utilisée pour des applications terrestre ou
aéroportée. Les TRMs se situent dans le plan perpendiculaire aux éléments rayonnants, un
élément rayonnant étant associé a un seul TRM. Dans une telle architecture, les circuits
d’alimentation et de commande sont situés a l'arriere des modules. L’espace entre les
modules est consacré aux circuits de distribution des signaux HF, d’alimentation ainsi
qu’aux systemes de refroidissement.

L’architecture en “tuile” est utilisée dans le cas ou le TRM repose sur un plan
parallele a celui des éléments rayonnants. Ce dispositif particulier est appliqué pour
les antennes spatiales destinées a balayer une bande donnée. On peut ainsi associer
en site ou en gisement plusieurs éléments rayonnants a un seul TRM. Ce dispositif
offre alors de 'espace pour loger les circuits d’alimentation et de commande. Une telle

architecture permet d’optimiser le volume alloué et contribue ainsi a la réduction du poids.
e Antennes conformables [27][28]

A Theure actuelle, la plupart des réseaux d’antennes actives sont plans. Cependant,
des efforts en terme d’architectures innovantes, de réduction de taille et de poids des
TRMs sont réalisés afin d’offrir la capacité aux antennes actives d’épouser la forme de leur

support. On parle alors d’antennes conformables ou antennes peau. Ces antennes, moins
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encombrantes, plus discretes d’un point de vue signature radar, pourront par exemple se

loger sur les ailes d’un avion ou sur des missiles.

1.3.6 Défauts d’illumination et perturbations

Comme nous l'avons constaté précédemment, les performances des antennes actives
sont tres dépendantes des TRMs. Le diagramme de rayonnement théorique de ’antenne
active sera éloigné du diagramme de rayonnement “réel” d’autant plus qu’il y a des
incertitudes et des imprécisions, outre les aspects de déformation mécanique du réseau
d’antennes. Les perturbations, provoquées par les TRMs, qui rendent le diagramme de
rayonnement “réel” moins performant, ont différentes origines :

— dispersion des performances des composants du TRM ;

dispersion de montage et d’assemblage ;

désadaptations des composants au sein de la chaine HF, créant des réflexions
multiples ;

— dérives dues a la température des composants ;

— vieillissement des composants ;

— pannes d’éléments du TRM ou de TRMs.

Toutes ces perturbations affectent le diagramme de rayonnement et donc la précision
sur le positionnement réel d’une cible. Compte tenu de la complexité de la structure des

antennes actives, ces défauts doivent étre pris en considération.

1.4 Etude des signaux radars et de leur impact sur

le comportement des amplificateurs de puissance

1.4.1 Aspects temporels et fréquentiels associés
1.4.1.1 Aspect temporel

Les signaux utilisés pour les applications radar requiérent un fonctionnement en régime
impulsionnel. Ce mode consiste a émettre le signal microonde sur un laps de temps
tres court, de 'ordre de quelques micro-secondes, de fagon récurrente. Généralement, les
radars fonctionnent par rafales d’impulsions, de largeur ou de récurrence fixe ou variable
(mode “Staggering”). Ces rafales comportent environ une dizaine d’impulsions (train
d’impulsions) composées d'un signal RF sinusoidal modulé par un signal carré périodique.
Les figures/1.18 et 1.19/illustrent respectivement la notion de rafale et d’impulsion radar.

Par rapport a un mode de fonctionnement CW continu et compte tenu des puissances

47



Chapitre 1 : Contexte et problématique liés a la simulation des antennes actives

Rafales d’impulsions
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F1G. 1.18 — Allure temporelle d’enveloppe de rafales d’impulsions

Signal CW pulsé:

< R >
—
Af----- T /
N -
/
> [
Signal CW continu:
A : Amplitude
T, Récurrence TE]
B S —
t : Largeur
T,: Période du signal CW

Fi1c. 1.19 — Allure temporelle d’une impulsion

mises en jeu, les signaux impulsionnels offrent 'avantage de limiter considérablement
I’auto-échauffement des amplificateurs de puissance. En effet, la chute de mobilité des
électrons dans le composant causée par cet auto-échauffement génere de fortes densités
de courant qui entrainent une puissance dissipée tres importante, dégradant de fagon
significative les performances du composant.

Les périodes ou le signal est nul (“silence”) permettent ainsi aux amplificateurs de se
refroidir. La section 1.4.2.2 permettra d’étudier de maniere plus détaillée les phénomenes

d’auto-échauffement des amplificateurs de puissance soumis a de tels signaux.

e Signal CW pulsé

Un signal CW pulsé peut étre représenté dans le domaine temporel par une sinusoide
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de période fondamentale T et d’amplitude A, multipliée par une impulsion carrée de
largeur 7. Le produit de ces deux signaux est ensuite convolué par un peigne de Dirac de
récurrence T afin d’obtenir un train d’impulsions. Son expression mathématique s’écrit

de la maniere suivante :

z(t) = A-cos (QTlt) X [Zk: rect, (t — kTg)

0

(1.28)

La durée des impulsions définit la portée minimale du radar puisque pendant le temps
d’émission, le systé t ir d’informations. Plus 1 t cyclique (—
émission, le systéme ne peut pas recevoir d’informations. Plus le rapport cyclique (T)
0
sera fort, moins le temps consacré a la réception sera long. La notion de portée minimale
s . CcT . .
d’un radar est définie par la relation D,,;, = 5 On notera que des impulsions courtes,
de l'ordre de quelques micro-secondes, sont plus appropriées a une veille radar proche que
les impulsions de plusieurs centaines de micro-secondes dédiées a la surveillance longue

distance.
e Compression d’impulsions

Cette technique particuliere permet d’améliorer les performances des radars, en
particulier leur résolution en distance et leur rapport signal a bruit. Cette technique
consiste a faire varier la fréquence RF au cours de I'impulsion de fagon linéaire ou a ’aide
de modulations non-linéaires plus complexes. Ces signaux sont communément appelés
“chirp”. Dans le cas d'une modulation linéaire en fréquence, le signal théorique est donné

par la relation suivante :

(1.29)

S(t) = A2 (or5r) gy [_T q

279

ou fy représente la fréquence centrale du signal RF, B sa bande passante, A 'amplitude
de 'impulsion et T sa durée.

La figure [1.20 présente un signal chirp en BDB, d’une durée de 10 us, dans lequel la
fréquence croit linéairement de 0 & 5 MHz :

En réalité, la fréquence varie de fagon quasi-linéaire durant I'impulsion par N paliers
de fréquences. A la réception, I'impulsion est filtrée par n filtres accordés a autant de
fréquences différentes. Chaque portion de signal fy + Af, est alors remise en phase
et sommée a ’aide d'un combineur. Ce circuit de traitement permet a la réception de
compresser le signal d'un facteur n. L’intérét d'une modulation de fréquence a ’émission
est donc de diminuer significativement la largeur d’impulsion apres réception a travers un

filtre adapté au signal émis et donc d’améliorer son pouvoir séparateur en distance d’'un
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F1G. 1.20 — Allure temporelle en BDB d’un signal chirp de bande passante 5 MHz

facteur égal au nombre de paliers de fréquence utilisés dans 'impulsion d’émission.
Par ailleurs, 'augmentation de la puissance moyenne au moment de la sommation
des différents trongons permet d’améliorer le rapport signal a bruit puisque la puissance

créte est augmentée.

De nombreuses distorsions, causées par les imperfections des différents composants
servant au traitement du signal, viennent perturber le signal HF et ’allure temporelle

des impulsions. Parmi les effets les plus génants, on retrouve :

e La transition caractérise les fronts de montée et de descente non idéaux de

I'impulsion, elle peut par exemple étre linéaire, gaussienne, en escalier, exponentielle.

e L’overshoot se manifeste au moment de la transition entre un moment de silence
et une impulsion. Il correspond a la forme du signal avant 1’établissement de celui-ci

autour de sa valeur de consigne.

e Les fluctuations se traduisent par une instabilité de 'amplitude des impulsions.

e L’instabilité inter-pulse se caractérise par l'apparition entre deux impulsions
de signaux parasites impulsionnels et de tres faible amplitude. Ces signaux parasites
proviennent de perturbations électromagnétiques et essentiellement du comportement
non-linéaire des amplificateurs utilisés dans la chaine d’émission et des fuites engendrées

par les différents éléments du systeme provoquant un phénomene de couplage entre
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I’émission et la réception des signaux.

e L’instabilité intra-pulse représente les variations de phase et d’amplitude
pendant une impulsion. Le comportement non-linéaire et les effets thermiques importants

dans les amplificateurs de puissance sont responsables de ce phénomene.

e L’instabilité impulsion a impulsion caractérise les variations en phase et en
amplitude entre deux impulsions consécutives. Ce phénomene est lié a deux types de
perturbations, externes aux amplificateurs de puissance, causées par des instabilités des

signaux de polarisation et intrinseques, dont le principal est U'effet thermique [29].

Dans la section suivante, nous examinerons les phénomenes dispersifs et dégradant
les performances de I'amplificateur de puissance. Nous soulignerons également ceux qui
sont exacerbés dans le contexte radar, plus précisément par le caractere impulsionnel des

signaux a émettre et par I'interaction forte avec le patch.

1.4.2 Effets impliqués sur un amplificateur de puissance

Les principaux effets non linéaires présents au sein des amplificateurs de puissance
sont les effets de mémoires et de désadaptations a leurs acces.

Les effets de mémoire dans les amplificateurs correspondent a un changement de
comportement du dispositif selon la rapidité des signaux d’excitation. Plus précisément,
le signal de sortie ne dépend plus seulement de l'entrée a l'instant t, mais de tous les
instants précédents du signal d’entrée jusqu’a une durée correspondante a la constante de
temps de l'effet mémoire le plus long.

Ces effets indésirables ont des origines diverses, telles que les éléments réactifs des
circuits d’adaptation et de polarisation, les boucles de rétroaction, ou des phénomenes
électriques et électrothermiques présents dans les semi-conducteurs.

Afin de clarifier I'origine des différents phénomenes dispersifs, la distinction entre les
effets de mémoire dits “haute fréquence” de ceux “basse fréquence” est souvent faite
130][31][32].

Il est a noter que les différents types d’effets de mémoire et leurs conséquences sur le
circuit dépendent fortement du type de signaux d’excitation. Dans le cadre de nos travaux

de these, nous proposons ici une analyse sur des signaux de type radar.

1.4.2.1 Effets de mémoire hautes fréquences

Les effets de mémoire hautes fréquences (mémoire HF) sont associés a des constantes

de temps courtes, du méme ordre de grandeur que la période de la porteuse. Ils
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FiG. 1.21 — Origine des différents effets non-linéaires de mémoire dans un amplificateur

proviennent des éléments réactifs présents dans les circuits d’adaptation et des
caractéristiques physiques des éléments semi-conducteurs. Ce phénomene se traduit par
le fait que les amplificateurs ont un comportement différent selon la fréquence du signal
qui leur est appliquée. Cette mémoire est donc exacerbée dans le cas ou le stimuli de

I’amplificateur est un signal de type chirp.
e Réponse en fréquence des transistors

La dépendance en fréquence des éléments semi-conducteurs a pour origine le caractere
non idéal des lignes d’acces ainsi que des caractéristiques diélectriques des jonctions et
substrats des composants. La figure 1.22/ montre un exemple de courbes de parametres
[S] sur un transistor HBT sur InGaP/GaAs.

Cependant, la majorité des effets mémoire HF pour des dispositifs a bande limitée
provient de l'interaction entre les transistors et les différents circuits d’adaptation HF

qui permettent de distribuer, combiner et diriger les signaux utiles.
e Interaction transistor - circuit d’adaptation

Les différents circuits d’adaptation nécessaires a la réalisation d’un amplificateur de
puissance permettent de présenter les impédances optimales aux acces des transistors,
de diviser ou de combiner la puissance des différents signaux fournis par chaque cellule

élémentaire et d’assurer le bon cheminement des signaux RF et DC. Ces circuits sont
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é 4 6 8 110 112 114 16
fréquence (GHz)
F1a. 1.22 — Parametres S11(dB) et Sy; (dB) d’un transistor HBT

congus pour avoir un fonctionnement optimisé sur toute la bande de fonctionnement du
dispositif. Cependant, 'adaptation sur I’ensemble de la bande n’est pas idéale, selon la
fréquence et la puissance du signal, le transfert d’énergie entre les différents étages est
plus ou moins bien maitrisé. Suivant les caractéristiques des transistors et la topologie de
Iamplificateur considérée, des interactions plus ou moins complexes interviennent entre
les circuits d’adaptation et les transistors.

Cet effet peut étre simplement mis en évidence en présence d'un signal CW balayé
en fréquence sur sa bande passante. La figure[1.23 présente les résultats issus du logiciel
d’ADS (Agilent Technologies’) pour un amplificateur de puissance en bande S (2.1 GHz)
composé de quatre transistors HBTs sur InGaP/GaAs (20 x 2 X 70 um?).
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Fic. 1.23 — Simulation CW du gain et conversion de phase d’'un amplificateur paramétré
en fréquence (frnin=1.95 GHz (0), fima:=2.25 GHz (x) et fo=2.1 GHz (A))
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On remarque une dispersion importante de la réponse de 'amplificateur en fonction
de la fréquence d’excitation, résultant des effets de filtrage des réseaux d’adaptation.
L’entrelacement des courbes de gain indique également le caractere non linéaire des effets

de mémoire.

On soumet maintenant cet amplificateur a un signal radar de type chirp a l'aide
d’une simulation en “transitoire d’enveloppe”. L’'impulsion, d’une durée de 10 us et d'une
puissance d’entrée correspondant au fonctionnement de I’amplificateur a la compression,
est modulée linéairement en fréquence de 0 a 100 MHz. Afin de ne visualiser que les
effets de mémoire HF, le circuit en charge de représenter le comportement thermique de
Iamplificateur est déconnecté. La figure 1.24/ présente I’enveloppe des impulsions d’entrée

et de sortie.
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F1G. 1.24 — Impulsions en entrée et sortie de 'amplificateur (effet thermique coupé)

On constate que I'impulsion amplifiée est fortement dépendante de la fréquence RF
du signal, le type d’excitation choisi ici exacerbant l’effet mémoire responsable de ce
phénomene. Cette chute de puissance, traduisant les effets de mémoire HF', est causée
par une forte dispersion fréquentielle du signal due aux réseaux passifs d’adaptation qui
possedent un temps de propagation de groupe (TPG) différent pour chaque fréquence.

Ce résultat permet ainsi de conclure que les réseaux passifs d'un amplificateur sont

majoritairement responsables de 'effet mémoire HF.
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1.4.2.2 Effets de mémoire basses fréquences

Les effets de mémoire basses fréquences (mémoire BF), ou mémoire a long terme,
sont causés par deux phénomenes aux constantes de temps longues, du méme ordre de
grandeur que 'enveloppe du signal d’excitation.

Les phénomenes électrothermiques proviennent de l'altération du comportement
en température des éléments semi-conducteurs des transistors, provoquant leur auto-
échauffement.

Les phénomenes électriques concernent a la fois les effets de transitoire des circuits de
polarisation causés par la variation de charge des circuits d’adaptation d’impédance et de
polarisation mais également d’éventuels effets de pieges existants dans les structures des
transistors.

La these de C. Maziere a permis une analyse tres pointue des effets mémoire BF,
ainsi qu'une analyse de leurs conséquences sur des signaux de télécommunications [33]. 11
ressort que les effets mémoire BF sont exacerbés lorsque les amplificateurs sont soumis a
des signaux modulés d’enveloppe variable utilisés en télécommunication. Ces effets sont
donc moins sensibles aux signaux radars qui ont généralement une enveloppe constante.
Cependant, les fortes puissances mises en jeu pour de tels signaux entrainent des effets
thermiques. Nous nous proposons ici d’étudier 'impact de ces effets sur des amplificateurs

face a des signaux radars.
e Effets thermiques

Le comportement thermique d’un amplificateur résulte de la température ambiante
en son sein et de 'auto-échauffement des transistors [34][35]. Cet auto-échauffement est
provoqué par I’élévation de la température de jonction des transistors en fonction de la
puissance dissipée. Ainsi lorsque la puissance augmente, la température du composant
augmente également, ce qui provoque une baisse de la mobilité des porteurs.

Afin de caractériser l'auto-échauffement des transistors, un circuit thermique
équivalent RC' parallele est défini au coeur du modele circuit du transistor [36][37].
La topologie passe-bas du circuit donne une bonne représentation de la dynamique du
phénomene d’échauffement, le produit de la résistance thermique Ry, ("C/W) et de la
capacité thermique Cy, (J/°C) correspondant & la constante de temps thermique 74, du
transistor.

Ce réseau est parcouru par un courant qui traduit la variation de puissance dissipée
instantanée du transistor P (t). La tension relevée aux bornes de la résistance thermique
correspond alors a une variation de température AT = T; — T,.y ou T} représente la

température de jonction du transistor et T,.; sa température de socle initiale. Cette
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caractérisation thermique indique donc 1’élévation de température du transistor par
rapport a la température ambiante lorsque celui-ci dissipe une puissance électrique.
Ce modele du premier ordre ne permet pas d’estimer précisément la distribution de

température dans le composant mais en donne une évaluation moyenne.

Afin d’illustrer I'impact de ces effets thermiques soumis a une impulsion radar, le
circuit thermique est reconnecté au modele des transistors de I'amplificateur. La figure

1.26! présente 'allure temporelle de la température moyenne du transistor soumis a une
impulsion de 10 us.
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FIG. 1.26 — Evolution de la température moyenne du transistor soumis a une impulsion

Les profils temporels du courant et de la tension au collecteur ainsi que celui de la
puissance de sortie sont présentés sur la figure 1.27. Il apparait que 'effet thermique est le
principal responsable des overshoots que 'on peut constater sur chacune des courbes. En
effet, la durée correspondant au temps d’établissement de la température du transistor
est identique a celles du courant, de la tension et de la puissance de sortie.

En conclusion, il ressort qu’au court de l'impulsion, la température au sein du
transistor augmente de rapidement. Cependant, le fonctionnement en mode pulsé permet
au transistor de se refroidir pendant les moments ou le signal RF est coupé. Ce type de

signal contribue ainsi a limiter 'auto-échauffement dans ces composants et donc dans

I’amplificateur de puissance.
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F1G. 1.27 — Impact du courant et de la tension au collecteur du transistor sur la puissance
de sortie de 'amplificateur

e Effets de pieges [38]

Les phénomenes de pieges se rencontrent surtout dans les transistors a effets de
champs. Ces défauts sont principalement causés par le comportement non idéal du
substrat utilisé. Les processus de capture et d’émission de porteurs ont un comportement

transitoire dont la durée varie de quelques ps a plusieurs ms.
e Interaction transistors - circuit de polarisation

Cet effet mémoire provient de 'environnement électrique externe aux transistors, en
particulier des impédances de fermeture présentées par les circuits de polarisation a leurs
acces [39], figure 1.28| Cet effet, qui existe dans le cas d’excitations multi-porteuses, est di
a la modulation BF du point de polarisation des transistors (produits d’intermodulation
retombant en BF). On note alors des performances dégradées en terme de linéarité et de

puissance pour les fréquences de battement proches du cas ou les impédances de fermeture
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des transistors se rapprochent du circuit ouvert.
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F1c. 1.28 — Interaction transistor - circuit de polarisation

1.4.2.3 Effets de variation de la charge présentée a Damplificateur de

puissance

La chaine hyperfréquence des TRMs est congue pour qu’il y ait la meilleure adaptation
possible entre les éléments. Dans la plupart des cas, les amplificateurs de puissance
sont congus pour avoir un fonctionnement optimal sur une charge de référence de 50 ).
Cependant, a I’émission, la structure méme d’une antenne active engendre des réflexions
d’ondes (TOS # 1), causées par les variations d’impédances que peuvent présenter en aval

le circulateur et I’antenne rayonnante, figure 1.29.

Dispersion de fabrication et vieillissement
des impédances

Amplificateur de puissance CircwateM

Fic. 1.29 — Eléments constitutifs de la charge d'un amplificateur de puissance au sein

d’'un TRM

Elément rayonnant

Réception «

Les amplificateurs de puissance sont donc souvent amenés a fonctionner sur une charge
différente de celle de conception correspondant a leur performances optimales, en terme
de puissance de sortie, de gain ou de rendement, ce qui engendre une dégradation du

signal émis.
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Ces effets sont difficilement quantifiables puisque propres a un circuit. Néanmoins,
nous présentons quelles peuvent étre les conséquences de la variation de la charge sur un

amplificateur bande X a deux étages, a sa fréquence de travail (10.25 GHz), figures 1.30|
et 1.31.
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Fi1G. 1.30 — Puissance de sortie en fonction de la puissance injectée pour plusieurs
impédances de charge [50 ©, TOS 2 (0), TOS 3 (A)]

Il apparait clairement sur ces figures que les performances de puissance de sortie de
I’amplificateur se dégradent fortement, quasiment de la moitié, quand sa charge s’éloigne
de 'optimum de conception.

Néanmoins, 'entrelacement des courbes du gain et de phase de 'amplificateur a la
compression, figure [1.31] indique que cette dégradation est de type non-linéaire et tres
dépendante de la phase de la charge présentée.
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Gain en puissance (dB)

Puissance Injectée (dBm)

100

Conversion de phase (°)

Puissance Injectée (dBm)

F1G. 1.31 — Variation du gain et de la phase de 'amplificateur en fonction de la puissance
d’entrée (dBm) pour plusieurs impédances de charge

1.5 Conclusion

La premiere partie de ce chapitre présente les différents champs d’application des
radars, leur principe de fonctionnement ainsi que les principaux éléments constitutifs. Afin
de mieux appréhender la problématique de nos travaux de these, nous avons introduit le
principe des radars a balayage électronique actifs et souligné leurs intéréts.

Puis, dans l'optique de la modélisation comportementale de l'amplificateur de
puissance, nous avons développé de maniere approfondie I'étude de l'architecture du
module d’émission/réception et son fonctionnement.

Enfin, I'étude des signaux employés en radar, nous a permis de mettre en avant les
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différents effets non-linéaires présents dans les amplificateurs de puissance dans le contexte
des antennes actives.

En effet, les aspects de puissance et de phase de sortie du TRM doivent étre
parfaitement maitrisés car ils conditionnement directement le diagramme de rayonnement.
En cas de modification notable de ces parametres, c’est le diagramme qui en est changé.
Les effets non linéaires présents dans les amplificateurs de puissance doivent étre maitrisés
lors de la conception d’une antenne active compte tenu de sa position en aval du controle
en amplitude et en phase (MFC) du TRM. Aucune correction n’est alors envisageable sur
le signal émis une fois amplifié.

Les TRMs qui sont actuellement simulés a ’émission a l'aide de simples modeles
AM/AM-AM/PM @ fy, nécessitent des modeles systemes plus performants afin
d’améliorer la prédiction de leur comportement. Les effets présentés précédemment sont
des sources d’instabilité, il ressort que dans ce cadre d’application radar trois effets non-
linéaires se distinguent.

L’effet de mémoire HF est engendré principalement par les circuits passifs présents
dans les amplificateurs et peut avoir un impact tres important dans le cas de signaux
impulsionnels “chirpés”.

L’effet de mémoire BF est ici essentiellement induit par les effets thermiques liés
a l'auto-échauffement des transistors. Cependant, 'emploi de signaux pulsés en radar
permet d’en limiter les conséquences.

Enfin, les éléments en aval de 'amplificateur de puissance (circulateur et antenne
élémentaire) engendrent une variation importante de sa charge qui implique une
dispersion importante de ses caractéristiques en puissances et impactent donc directement

les commandes appliquées aux patchs.

Un effort particulier doit étre apporté a la modélisation comportementale des
amplificateurs de puissance dans l'optique de prendre en compte l’ensemble de ces
phénomenes et de les répercuter dans les simulateurs globaux d’antennes actives et donc
de pouvoir quantifier leurs effets.

Dans le cadre de cette these, le travail effectué est limité au développement d’un modele
d’amplificateur permettant la prise en compte du TOS, toutefois en laissant ouverte la
possibilité de prendre en compte les effets thermiques et de mémoire HF grace a un concept

général développé dans le chapitre 3.
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2.1 Introduction

Les techniques de simulation CAO dites “circuit”, permettant la conception des
fonctions électroniques de base, sont aujourd’hui tres éprouvées et largement implémentées
dans les simulateurs commerciaux. Cependant, ces techniques restent inadaptées a la
simulation d’ensembles électroniques complexes, tels qu'une chaine d’émission ou de

réception microonde, en regard de leur cout de calcul alors prohibitif.

La modélisation comportementale ou “systéme” trouve alors son utilité dans la
simulation systeme de telles fonctions puisqu’elle permet d’en diminuer de fagon
significative le temps de calcul. Ces techniques de modélisation font 'objet depuis ces
dernieres années de travaux importants a l'origine de nombreuses approches dans un
souci d’améliorer la précision des modeles sans en altérer le cott de simulation.

La modélisation comportementale d’amplificateurs de puissance, briques élémentaires
des systemes analogiques de communication, en prend une large part. De tres nombreux
travaux ont été menés pour caractériser les relations non-linéaires dans les amplificateurs
de puissance, comme en témoigne l'importante production scientifique associée.
L’utilisation de ces modeles doit étre guidée en fonction du champ d’application
ou du degré de finesse attendue, sans oublier la problématique d’identification et
d’implémentation efficace dans un environnement de simulation systeme. Finalement, la
qualité d’un modele se fait par rapport au compromis finesse/cout de calcul vis & vis

d’une approche circuit.

Dans ce chapitre, les techniques de simulation circuit seront introduites, avant de
présenter les principes liés a la modélisation comportementale et les différents approches
qui se distinguent.

Les modeles unilatéraux, qui caractérisent le port de sortie d’'un amplificateur par une
relation non linéaire en fonction de son port d’entrée, sont les plus répandus et les plus
aboutis. Il en existe différentes approches capables de prendre en compte les effets de
mémoire HF et BF des amplificateurs ou la température de fonctionnement.

Cependant, aucun de ces modeles ne peut prendre tenir en compte les effets induit par
une désadaptation de charge, aspect fondamental de notre problématique. Les modeles
bilatéraux, capables de remplir cette fonction, seront alors introduits. Le principe récent
des parameétres S fort-signal, qui consiste a définir une relation non linéaire caractérisant
I’amplificateur par une expression similaire aux parametres S, sera plus particulierement

détaillé, puis appliqué sur un exemple.
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2.2 Meéthodes de simulation des circuits non linéaires

Les outils de simulation des circuits non linéaires sont a ’heure actuelle tres répandus
et tres aboutis. Les principales méthodes de simulation des circuits non-linéaires sont :

— DI'Intégration Temporelle (IT);

— I’Equilibrage Harmonique (EH ou HB - Harmonic Balance) ;

— le Transitoire d’Enveloppe (TE).

Ces techniques étant maintenant tres démocratisées dans les simulateurs, nous nous
bornerons ici a donner leur principe et d’en donner les caractéristiques essentielles, ceci
afin de constater qu’elles ne sont pas réellement adaptées a la simulation d’ensembles plus

conséquents.

2.2.1 Intégration Temporelle

Cette méthode repose sur 'analyse nodale temporelle du circuit a étudier. Chaque

composant de base du circuit (résistance, inductance, capacité, etc...) est caractérisé par

1 1 do(t
son modele mathématique temporellement (i(t) = }—%-v(t), i(t) = zf v(t),i(t) = C- z(t ),

etc...). Le circuit physique total est alors décrit par un systeme d’équations différentielles
algébriques ordinaires issu des contraintes de connexions imposées par les lois de Kirchhoff
dans le circuit.

La résolution de ce systeme d’équations s’effectue numériquement par discrétisation
de I'axe temporel. Partant des conditions initiales a ¢y, I’équation d’équilibre f (x (t),t)
associée au circuit est résolue séquentiellement jusqu’a 1’établissement du régime
permanent.

L’TT est la méthode de simulation des circuits non-linéaires la plus naturelle et la plus
précise puisque sa résolution donne acces au régime transitoire et a I’état établi du circuit
analysé. Un autre avantage réside en outre dans sa capacité a gérer correctement tout
type d’excitation (périodique, impulsionnelle,etc.).

Cette méthode, tres employée dans le cas d’applications traitant des signaux en BDB,
rencontre deux difficultés majeures pour des applications aux fréquences microondes,
inhérentes au calcul nécessaire du régime transitoire. Le pas d’échantillonnage temporel
conditionné par la période des signaux utilisés reste un point bloquant aux fréquences
microondes pour 'utilisateur de cette approche, a l'origine d’ailleurs du développement
des méthodes balistiques. D’autre part, a de telles fréquences, les conceptions font
souvent appel a des lignes distribuées. La résolution de ces éléments fait alors intervenir

des produits de convolution, le cotit de calcul s’en trouvant encore une fois augmenté.
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Ces limitations rencontrées pour des applications de l'ordre du GHz ont été
partiellement levées grace a l'utilisation d’autres méthodes qui permettent de calculer
le régime permanent en évitant celui du transitoire.

Dans le cas d’excitations périodiques, les méthodes utilisées sont soit celles aux
différences finies, soit celles de “tirs”, respectivement associées a la résolution d’un
probleme de conditions aux limites ou initiales. Parmi ces approches, nous nous
attarderons en particulier sur la méthode d’HB, employée dans la majorité des outils
de simulation de circuits microondes, moins restrictive que les précédentes quant a son

extension a 'analyse de régimes quasi-périodiques.

2.2.2 Equilibrage Harmonique

Cette méthode de simulation est la plus répandue dans le cadre des analyses non-
linéaires des circuits, particulierement performante en présence d’éléments distribués, de
filtres a bande étroite, de circuits oscillants.

L’HB est basé sur une séparation en deux sous-ensembles du circuit a analyser [1][2].
L’un regroupe tous les éléments linéaires du circuit (résistances, lignes,etc.) qui seront
caractérisés dans le domaine fréquentiel. L’autre sous-ensemble est constitué des éléments
non-linéaires du circuit (diodes, capacités non-linéaires,etc.), plus aisé a caractériser
dans le domaine temporel, a 'aide de méthodes de résolution d’équations différentielles
similaires a celles utilisées pour les solutions d’IT. Le passage entre les deux sous-ensembles

est réalisé au moyen de transformées de Fourier directes et inverses comme le montre la

figure (2.1

Conditions Initiales
S =S v
! (f)"” ! (f)" S, (f) | Sous-réseau linéaire S, (f) = H(f) S, (f)
E: vrai : Fin (équilibrage établit) D H(/)
faux : nouvelle valeur de S, ( f)

(Domaine Fréquentiel)

(Domaine Temporel)

Sous-réseau non-linéaire

5 (2) $1=fu (Sz) 5, (1)

F1G. 2.1 — Schéma de principe de I’'HB

La précision de cette analyse est directement liée au nombre d’harmoniques pris en
compte pour décrire le signal et au nombre de points utilisés mais au détriment du temps

de calcul.
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La limitation de 'HB provient de son incapacité a considérer un signal modulé.
Dans la pratique, l'excitation du circuit a analyser ne peut comporter plus de trois
fréquences indépendantes et leurs harmoniques. Au dela, il devient tres difficile d’évaluer

les performances du circuit face aux signaux réels d’excitation.

2.2.3 Transitoire d’Enveloppe

Les techniques d’analyses précédentes ne permettent pas d’évaluer les performances
des circuits en présence de signaux modulés du fait d'un cotut de calcul important et
d’un espace mémoire nécessaire prohibitif. La technique du TE utilise un traitement
distinct pour les signaux porteurs et ceux de modulation partant de la constatation que
I'information utile est contenue dans I’enveloppe de dynamique lente transportée sur une
porteuse de dynamique rapide [3].

Nous considérons le signal dans sa forme passe-bande, ¢’est-a-dire comme un ensemble

d’enveloppes complexes autour de chaque harmonique de la porteuse,

z(t) = Re [Z X (t) - ejk“’ot] (2.1)

ou k représente I'indice de ’harmonique de la porteuse.

Intégration temporelle

Echantillonnage de I'enveloppe

Equilibrage harmonique

Fi1G. 2.2 — Schéma de principe du TE

Le principe consiste a échantillonner I’enveloppe du signal modulé, avec un pas
approprié¢ a sa dynamique, puis d’appliquer I’'HB a chaque troncon temporel d’enveloppe
constante. Le signal de sortie est alors ensuite reconstitué par intégration temporelle sur
les différents échantillons d’enveloppe.

L’intérét principal de cette méthode réside par conséquent dans sa rapidité de calcul
pour traiter les signaux modulés, en bénéficiant de 'utilisation conjointe de I'HB et de

I'I'T. En effet, la ou la solution d’IT nécessite des millions de points d’échantillonnage en
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regard de la période de la fréquence porteuse, celle du TE n’en consomme qu’une centaine.

Ces techniques destinées a la simulation circuit (IT, HB et TE) tres efficaces
et complémentaires sont maintenant intégrées aux principaux simulateurs circuits
commerciaux (ADS, Goldengate - Agilent Technologies’; Microwave Office - AWR) et
permettent de concevoir de maniere aisée et caractériser de facon compléte un circuit non
linéaire a 'aide de facteurs de mérite tels que 'ACPR, TEVM ou le NPR.

2.3 Simulation systeme et principes de Ila

modélisation comportementale

Malgré la maturité et lefficacité des techniques de simulation que nous avons
présentées précédemment face a un circuit seul, ces techniques se révelent inadaptées
lorsque 'on s’intéresse a 1’étude d’un sous-systeme ou d’'un systeéme complexe (émetteur-
récepteur, etc.). En effet, ces méthodes nécessitent toutes de manipuler un volume
d’information tres important qui devient prohibitif en temps de calcul pour de telles
applications ou les signaux d’entrée/sortie sont complexes.

Il devient alors nécessaire de réduire la taille du probleme pour simuler de maniere
plus rapide les systemes tout en gardant un degrés de finesse suffisant. Cette étape dit
de macro-modélisation consiste alors a sélectionner les noeuds d’intéréts du circuit, la

réduction la plus importante correspond & une simple relation de type entrée/sortie.

2.3.1 Principes théoriques

L’objectif de la simulation systéme et des modeles comportementaux associés est
de construire des modeles reproduisant le plus finement possible le comportement des
circuits mais avec des structures relativement simples, dites “Boites Noires”, de maniere
a pouvoir les intégrer dans des ensembles plus complexes de simulation. En effet, les
fonctions électroniques, décrites dans les simulateurs circuits par la connaissance physique
des composants et de leurs dynamiques internes, sont vues ici comme des multipoles régis
par des relations mathématiques entre leur enveloppe complexe d’entrée et de sortie.

Pour cela, deux postulats sont considérés :

e Le calcul des courants/tensions & chaque noeud du circuit n’est pas utile pour

I’évaluation des performances du circuit.

e [’information utile est contenue dans I’enveloppe complexe.
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Cette hypothese permet donc de faire abstraction de la porteuse pour caractériser tous
les équipements du systeme au travers des relations entre enveloppes complexes a leurs
acces. L'intérét majeur réside dans la réduction du nombre de points d’échantillonnage,

puisque les variations d’enveloppes sont beaucoup plus lentes que celles de la porteuse.

Le signal réel z(¢) a un acces peut s’écrit de la maniere suivante :
a(t) = Re | X(1) - e (2.2)

ot X (t) désigne I'enveloppe complexe du signal et wy sa pulsation porteuse.

Simulation Circuit :

x(o) y()

| §1r2]-

Simulation Comportementale : Relation sur les enveloppes complexes

x(t):‘.}?ee""’“’) :> y(t)zi]%ee""O’)

(@)

=

2w, 3w,

)

»
P

Systéme

()= fu (X (0)0)}>

0 Q 0 Q

F1G. 2.3 — Principe de la modélisation comportementale

Une fois tous les équipements modélisés de cette fagon, le systeme résultant peut
étre simulé avec les méthodes classiques dans le domaine fréquentiel ou temporel, la

particularité étant que tous les signaux sont complexes.

2.3.2 Simulateurs systemes

Les simulateurs systemes proposent donc une description des ensembles ou sous-
ensembles électroniques basée sur des fonctions mathématiques ou des algorithmes de
fonctionnement, qui permettent de concevoir ou évaluer rapidement les systemes. Parmi
les simulateurs les plus courants, nous pouvons citer des outils spécifiques a 1’électronique :

— Ptolemy, (Université de Berkley, Agilent Technologies’) ;

— VSS (AWR) ;

— SPW (Cadence).
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Et des simulateurs pluri-disciplinaires :
— Simulink de I'environnement Matlab (Matworks) ;
— Scicos de l'environnement Scilab (INRIA).

Les systemes sont organisés en diagramme blocs, ou chaque bloc correspond a une
fonction électronique. Les blocs sont unilatéraux, c’est-a-dire que 'information en sortie(s)
du bloc dépend uniquement de son (ses) entrée(s) et des conditions initiales. Les blocs
sont ensuite interconnectés entre eux pour décrire le systeme et les informations véhiculées
entre deux noeuds, les flots de données, peuvent étre un échantillon réel, un vecteur, une
matrice, etc.. Ces simulateurs sont qualifiés généralement de type “data-flow”.

Flot d’entrée (réelle,vecteur,matrice) ‘

CLTTTT] ooDoEN
——P Bloc n-1 (e[ele[-] 1] Bloc n Bloc n+1 -
(fct mathématique) (fct mathématique) (fct mathématique) —-
I [elelelel T]

|

I

F1G. 2.4 — Connexions entre blocs dans un environnement data-flow

Les chaines de communication ou radar sont intégrés a ces simulateurs qui permettent

I’évaluation de leurs performances globales grace notamment aux principaux facteurs de
mérite tels que le C/13, le NPR, 'ACPR, 'EVM ou le TEB.

Les modeles comportementaux “Boites Noires” unilatéraux d’amplificateur, de part
leur formalisme, sont donc destinés a étre implémentés dans ces environnements de

simulation.

2.3.3 Formulation mathématique des systémes non-linéaires

unilatéraux

Si I'on s’intéresse plus particulierement aux amplificateurs de puissance, leurs modeles
comportementaux sont équivalents a des systemes non-linéaires, dont la formulation dans
le cas de systemes unilatéraux, est décrite sous forme d’équations différentielles non-

linéaires :

Jy(t) oPy(t) Ox(t) 0 x(t)
ot 77 otr ot o

Pour que cette formulation soit exploitable numériquement, il est nécessaire de

fly(@), =0 (2.3)

s (t),

transformer la relation précédente en une relation en temps discret. Cette formulation
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correspond alors a la réponse d’un filtre a réponse infinie (ITR) :
y(t) = fly(t — A7), ...,y(t — pAT),2(t),z(t — A7), ..., 2(t — rAT)] (2.4)

La relation 2.4 constitue la forme générale de la réponse de tous les quadripdles non-
linéaires. Cependant, 'identification d’une tel systéeme est complexe. Afin de simplifier
celle-ci, I’hypothese de mémoire finie est généralement admise. La nouvelle formulation
s’écrit alors :

y(t) = flxt),z(t — AT), ..., x(t — rAT)] (2.5)

Cette expression constitue ainsi la réponse a un filtre non-linéaire non récursif (FIR).

Dans la section suivante nous allons voir quels sont les différents modeles dédiés aux

amplificateurs permettant de décrire les relations 2.4 et

2.4 Modeles comportementaux unilatéraux “Boites

Noires”

De maniere générale, un amplificateur peut étre décrit par une fonction de transfert
bilatérale, figure 2.5 ou a;(t) et b;(t) représentent respectivement les ondes incidentes et

réfléchies de "'amplificateur :

F1G. 2.5 — Relation d’ondes aux acces d’un quadripole non-linéaire

Dans le cas d’'un modele comportemental unilatéral, I'amplificateur est considéré
adapté sur sa charge optimale (figure 2.6 - A), les effets de désadaptations d’entrée et
de charge sont donc négligés. Les ondes de puissance by (t) et ay(t) sont par conséquent
considérées nulles, de telle sorte que la relation qui relie I'enveloppe d’entrée X (t) a celle
de sortie Y (t) peut étre vue comme la tension d’entrée Vi(t) et celle de sortie Va(t).

Le modele ainsi étudié peut se mettre sous la forme d’une source de tension commandée
en tension, les impédances de référence étant généralement prises égales a 50 2. La figure
2.6 - B illustre le schéma équivalent de ce type de modele unilatéral.

Les grandeurs V;(t) et Vy(t) étant complexes, la modélisation consiste & déterminer la

relation suivante :

Va(t) = fuu ( Vl(t)‘ By (1), t) (2.6)
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i(1) i (1)

A °—7 T—. b;(z)b » N " ~
‘75']& ~|(t) |> I;'z(t) &Zgj q ﬂ’ I;'l(t) I;'Z(t) ﬁ’

(A) (B)

F1G. 2.6 — (A) Schéma de principe d'un amplificateur adapté (B) modele unilatéral associé

Aux vues de la tres importante production scientifique dans le domaine de la
modélisation comportementale unilatérale [4], dans la partie suivante, les principaux
modeles seront répertoriés de facon synthétique en fonction de leurs applications. Certains

modeles représentatifs seront plus particulierement détaillés.
Trois types de modeles se distinguent :

e modele sans mémoire : il représente 'amplificateur uniquement a sa fréquence

centrale fy et ne tient compte d’aucun effet de mémoire, il est communément appelé

modele AM/AM-AM/PM;

e modeles a mémoire linéaire : ils prennent en compte les variations du
comportement de 'amplificateur dans sa bande passante (mémoire HF). Généralement,
ils sont constitués d’un ou plusieurs filtres linéaires associés a une non linéarité statique
(AM/AM-AM/PM) ;

e modeles 4 mémoire non linéaire : leur faculté a prendre en compte I’ensemble

des effets de mémoire aboutit a une structure et une procédure d’extraction complexe.

2.4.1 Modele sans mémoire

Le modele sans mémoire ou “gain statique” a été développé dans l'optique de
caractériser les phénomenes non linéaires des amplificateurs dans 'hypothese ot les effets
mémoire sont négligeables, le signal de sortie a un instant donné dépendant uniquement
du signal d’entrée au méme instant.

L’équation de ce modele est donc de la forme Y () = fyr (f( (t)) Il s’obtient a l'aide
des courbes AM/AM-AM/PM de l'amplificateur extraites a la fréquence centrale de sa

bande d’utilisation. Les relations qui le définissent sont :

70| = fau (|X0)) - |X0) (2.7)
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o5 (0) = four (| X)) + e300 (2.8

A titre d’exemple, la figure 2.7 présente les courbes fays et fpys d'un amplificateur de
puissance en bande S a sa fréquence centrale (fy=2.1 GHz).

Fonction AM/AM

Fonction AM/PM

T T = T T T T
0 5 10 15 20 25 0 5 10 15 20 25

[Vin (V)| [Vin (V)|

F1a. 2.7 — Caractéristiques AM/AM et AM/PM d’un amplificateur de puissance

Ce modele, tres simple a extraire, s’obtient en soumettant ’amplificateur a une analyse
CW a sa fréquence centrale a partir de simulations en HB ou de mesures a 'aide d'un
ARV.

Actuellement, ce modele reste le plus répandu dans les simulateurs systemes grace
a sa capacité de prédiction dans le cas d’amplificateurs a bande tres étroite ayant peu

d’effets mémoire, mais aussi grace a sa simplicité d’utilisation et d’implémentation dans
des simulateurs systemes.

2.4.2 Modeles a mémoire linéaire

Ces modeles visent a reproduire I'influence de la bande passante de 'amplificateur sur

le signal de sortie, ce qui les conduit a prendre en compte la mémoire HF de 'amplificateur.

On peut distinguer trois groupes :

e Modeles a topologie localisée

Ce sont les plus simples, ils constituent la majorité des modeles & mémoire linéaire. Ces
modeles cascadent une non linéarité statique (AM/AM-AM/PM) avec un ou plusieurs
filtres linéaires placés avant ou apres la non linéarité, suivant une structure prédéfinie. De
nombreux modeles a éléments localisés ont pour paternalité ceux d’Hammerstein et de

Wiener et en constituent donc une extension. C’est pourquoi le modele né de I'association
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des modeles d’Hammerstein et de Wiener sera présenté, en particulier, afin d’étudier son

principe, de voir leurs intéréts et leurs limites.

Présentation du modeéle d’Hammerstein-Wiener

Le modele d’Hammerstein combine une non linéarité statique sans mémoire, issue des
courbes AM/AM-AM/PM a la fréquence centrale fj, avec un filtre linéaire, figure 2.8. Les
coefficients du filtre sont calculés par optimisation de I’erreur quadratique moyenne entre
la réponse du modele et celle obtenue par mesures ou simulations du circuit a 1’aide de
signaux CW de fréquences et niveaux variables dans la bande passante d’utilisation.

Ce modele, satisfaisant pour caractériser des TOPs, n’est plus efficace face a des
SSPAs qui possedent des courbures d’AM/AM-AM/PM de formes différentes selon la

puissance incidente a 'amplificateur.

Dans le modele de Wiener, la non linéarité est placée a la suite du filtre linéaire,
figure 2.8. L’intérét de ce formalisme réside dans sa capacité a prendre en compte les

variations de courbures en fonction de la puissance injectée.

L’association du modele d’Hammerstein avec celui de Wiener, figure [2.8, permet
ainsi la modélisation des effets de mémoire HF de maniere plus réaliste. Toutefois, il
est difficile de déterminer la répartition optimale entre le filtre d’entrée et de sortie, le
calcul de leur fonction de transfert jusque la simple devient plus complexe et nécessite

des méthodes d’extraction plus lourdes [5].

Modeéle d’Hammerstein :

Modele d’Hammerstein - Wiener :

Non Linéarité Filtre Linéaire

Modéle de Wiener :

Hy(f)

|
R

Filtre Linéaire Non Linéarité

F1G. 2.8 — Schéma de principe du modele a topologie localisée : Hammerstein-Wiener

e Modeles a base de séries de Volterra classiques

79



Chapitre 2 : Modélisation comportementale unilatérale et bilatérale d’amplificateurs de
puissance

Si I’équation 2.5 est approximée par une série de Taylor, alors I'ensemble des filtres FIR
sont connus sous le nom de séries de Volterra [6]. A I'inverse des modeles précédents, ce
type de modele ne présuppose donc aucune topologie particuliere. Cette technique revient
en fait a multiplier en parallele le nombre de voies associant non linéarité statique et filtre
linéaire.

Les séries de Volterra seront présentées dans la suite car elles se prétent également a
I’établissement de modeles & mémoire non linéaire.

Si la description des fonctions de transfert des filtres est effectuée par des polynomes,

on parle alors de séries de Wiener.

e Modeles polyspectraux

Cette catégorie de modeles peut étre assimilée a une limitation des séries de Volterra
au premier ordre. Elle possede une structure a topologie localisée, répartie en deux voies,

constituée d’une non linéarité sans mémoire polynomiale et de filtres polynomiaux.

Le tableau 2.1 regroupe différents modeles a mémoire linéaire.

’ Modele \ Type
Abuelma’atti [7] localisé
Hammerstein localisé
Launay et al. [§] localisé
Saleh [9] localisé
Wiener localisé
Boyd et al. [10] | séries de Volterra classiques
Schetzen [11] séries de Wiener
Silva et al. [12] polyspectral

TAB. 2.1 — Synthese des modeles comportementaux unilatéraux d’amplificateur de
puissance a mémoire linéaire

2.4.3 Modeles a mémoire non-linéaire

Ces modeles, plus complexes, sont & méme de mieux prendre en compte I’ensemble des
effets de mémoire et notamment ceux BF en s’appuyant sur des bases moins empiriques.
Si la prise en compte de la mémoire HF repose sur une série d’extractions CW balayant la
bande d’utilisation de ’amplificateur, la prise en compte de la mémoire BF nécessite des
extractions plus perfectionnées, basées sur des signaux bi ou multi-tons. Trois catégories

de modeles se distinguent :
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e Modeles a structure localisée

Ces modeles empiriques reposent sur celui de Bosch [13]. L’idée est de caractériser une
variable externe a I'amplificateur (Z) qui possede une influence sur son comportement
telle que son alimentation DC ou sa température, puis de I'intégrer au modele de la non

linéarité, équation 2.9 :

,Z) : ‘j((t)‘ xR IO(x(1) 2) (2.9)

e Réseaux de neurones

De nombreux travaux portent sur la modélisation comportementale d’amplificateurs
basés sur la théorie des réseaux de neurones. Il s’agit d’un outil mathématique capable
d’interpoler toute fonction non linéaire. Le type de modeles approximés par les réseaux
neuronaux est par conséquent lié aux fonctions décrivant les amplificateurs. Il est ainsi
possible d’établir des modeles bilatéraux en adoptant une description des fonctions du
quadripole et une base d’apprentissage du réseau ad hoc. De part cette capacité, les

réseaux de neurones seront explicités dans la section des modeles bilatéraux, section 2.5.1.
e Modeles a base de séries de Volterra

Ces modeles découlent des séries de Volterra classiques mais leur identification, basée
sur des signaux d’excitation a deux tons, leur permettent de prendre en compte les effets
de mémoire BF.

D’autres modeles, appelés séries de Volterra dynamiques, que nous avons choisis
d’expliciter ci-dessous, sont performants dans le domaine fortement non linéaire en

n’extrayant que peu de noyaux de Volterra.

Les principaux modeles d’amplificateurs a mémoire non linéaire sont regroupés dans
le tableau 2.2 :

Présentation du modele de Volterra dynamique deux noyaux

Ce modele repose sur des évolutions des séries de Volterra classiques [6]. Ce formalisme
offre une tres bonne prédiction du comportement des amplificateurs en régime petit
signal, mais des lors que l'amplificateur se trouve dans sa zone de compression, le
modele s’avere moins bon. Afin de pallier a ce probleme, le modele basé sur les séries

de Volterra dynamiques a été développé [18]. Néanmoins, pour mieux comprendre
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’ Modele ‘ Description ‘
Bosch et al. [13] localisé
Asbeck et al. [14] localisé (extension du modele de Bosch)
Draxler et al. [15] localisé (extension du modele de Bosch)
Ku et al. [16] séries de Volterra classiques tr(znquées -
filtres sous forme de polynomes
Zhu et al. [17] séries de Volterra classiques
Le Gallou et al. [18][19] séries de Volterra dynamiques
Reveyrand et al. [20] réseaux de neurones - gain complexe
Soury et al. [21][22] séries de Volterra dynamiques “Réponse impulsionnelle”
Maziere et al. [23] séries de Volterra dynamiques “Modulé”

TAB. 2.2 — Synthese des modeles comportementaux unilatéraux a mémoire non linéaire

son fonctionnement, il est indispensable de présenter auparavant les séries de Volterra

classiques qui en constituent son fondement.
e Séries de Volterra classiques

Les séries de Volterra classiques permettent de décrire des dispositifs non linéaires a
mémoire sous une forme de sommation de termes élémentaires. Elles peuvent s’interpréter
comme une extension du produit de convolution étendu au domaine non linéaire.

Dans le cas d'un systeme linéaire, la réponse y(t) est connue pour toute excitation

x(t), si la réponse impulsionnelle h(t) est connue :

—+00

y(t) = / h(T) - x(t —7)-dr = h(t) @ x(t) (2.10)

—00

Cependant, dans le domaine non linéaire, cette relation n’est plus valable puisque la

réponse du systeme dépend de son niveau d’excitation.
Si 'on note
rp=x(t—k-At) et ap = At-h (k- At) (2.11)

L’expression 2.10/ devient :
y(t) = i (2.12)

La mémoire du systéme étant considérée comme finie, ¢’est-a-dire h (k - At) = 0 dans
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le cas ou k£ > K, on peut réécrire I'expression précédente de la maniere suivante :

y(t) = k- ax (2.13)

y(t) = f (w0, 21, ,2p) (2.14)

ou f est une fonction linéaire.
Cette équation souligne que la réponse a un instant ¢ dépend linéairement de
Iexcitation a cet instant mais également aux instants précédents dans la limite de la

durée de mémoire du systeme notée T, = K - At.

A T'aide d’une décomposition en série de Taylor, y(t) s’écrit alors :

K K K
y(t):Zxkl'akl"‘zZamm'xkl'xkz-i-“-

k1=0 k1=0 k2=0

K K K
+E g E k1k2--kn * Tkl * Tk2 " Thn

k1=0 k2=0 kn=0

(2.15)

Si I'on considere le terme agi..r, cOmme une réponse impulsionnelle non linéaire
d’ordre n dépendant des instants 74 = ky - At,--- , 7, = k, - At, on peut écrire que :
ag1k2kn = hp (11, ,7,), et si Pon fait 'hypothese que At — 0, 'équation 2.15 s’écrit

sous la forme : .
y(t) =D yalt) (2.16)
k=0
avec

“+o00 +00 “+o00

yn(t)://'--/hn(71,72,~',Tn)-x(t—ﬁ)~ac(t—7'2)'--$(t—7n)-d7'1~dTg~~~dTn

(2.17)

Cette équation est appelée série de Volterra classique, h,, (71,72, -+ ,7,) représente le
noyau de Volterra d’ordre n ou réponse impulsionnelle non linéaire. Chaque noyau de
la série de Volterra h,, (11,72, -+ ,7,) constitue un invariant du systeme indépendant du

signal d’excitation.

La figure illustre sous la forme d'un schéma la structure de la série de Volterra
classique. Elle apparait comme la sommation de cellules symbolisant des filtres linéaires,
quadratiques, cubiques, jusqu’a 'ordre n.

Les effets non linéaires sont correctement identifiés si ’on tient compte d’un nombre
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hn(rl,rz,r3,---,rn)

FiG. 2.9 — Topologie du modele de la série de Volterra classique

suffisamment important de noyaux. Néanmoins, cette exigence constitue la limitation
de la série de Volterra classique. En effet, d'un point de vue pratique, il est difficile
d’identifier les noyaux pour des ordres supérieurs a deux. Cette condition implique que

la série se limite a des dispositifs faiblement non linéaires ou des excitations petit signal.
e Modéle a base de séries de Volterra dynamiques

Afin de pallier a ce probleme, 'auteur des travaux [24] propose une série de Volterra
modifiée qui permet de caractériser des dispositifs non linéaires avec un nombre réduit de
noyaux.

Pour cela, le développement en série de Taylor d’une fonction linéaire a n variables ne
se situe plus autour du point d’origine mais autour du point de fonctionnement statique du
dispositif. La série de Volterra a noyaux dynamiques est donc le résultat d’un déplacement
dynamique depuis I'origine de la série de Volterra classique vers le point de fonctionnement
statique du dispositif.

L’équation caractéristique de la série devient :

y(t) = flxo, -+ ,ox) + Z ap1 (o) - (Tk1 — o) + Z Z ap1k2(z0) - (Tp1 — o) + (k2 — T0)

k1=0 k1=0 k2=0

+oeeet Z Z e Z arik2-kn(Z0) - (Th1 — 20) - (T2 — T0) - -+ (Tpn — To0)

k1=0 k2=0 kn=0

(2.18)
Lorsque At — 0 et K — 0, la forme intégrale s’écrit :
+oo +oo +o00 n
y(t) = f(xo, - - ,xo)—i-Z/---/hn(a:(t),ﬁ,--- 1) [[ (2 (8 = 7) = (t) - dr; (2.19)
n=1"_ 7 i=1
f(zg,- -+ ,mo) représente la caractéristique statique du signal du dispositif et
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hy (z(t), 71, -+ ,7s) le noyau de Volterra dynamique d’ordre n. Contrairement a la série
de Volterra classique, les noyaux ne sont plus des invariants du systeme car ils dépendent
maintenant du niveau de 'excitation z(t).

En considérant les hypotheses d’'une mémoire finie (7,,) et d’un systéme causal,
I’équation 2.19 devient :

)= Flan sz + Y [ [ttt ms m) [] (=) = a@) -dn (220

Dans le cas ou z(t) varie faiblement sur une durée de mémoire T,, (mémoire courte),
les termes [[i, (x (t — ;) — x(t)) - dr; deviennent négligeables pour n > 1 et la série peut
se limiter au premier terme. Le signal de sortie y(¢) peut alors s’écrire de la maniere

suivante :

y(t) If(ﬂi(t))Jr/h(fC(t),T) (x(tr) —a(t) - dr (2.21)

ou f(xz(t)) représente la caractéristique statique du systeme et h(z(t),7) son noyau

dynamique.

Dans le domaine fréquentiel, I’équation 2.21 devient :
G
o) = F @)+ 5 [ (.9 X @™ dg (2.22)
0

H (z (t),Q) constitue la fonction de transfert non linéaire du premier ordre traduisant

les effets de mémoire, assimilable a un filtre linéaire paramétré par le signal d’entrée.
e Formalisme d’enveloppe complexe

Dans le cadre de la simulation systeme, les signaux d’enveloppes complexes sont
généralement utilisés par souci d’efficacité. Si on limite I’équation 2.21/ au premier ordre
et compte tenu de la remarque précédente, nous pouvons écrire I’équation sous la forme

suivante [25] :

Y (1) = Yoe (X@),X*@)) +/ﬁ1 (X(t),X*(t),t—T) : (X(T)—X(t)) .dr
+/ﬁ2 (X(t),X*(t),t—T) : (X* (r) — X* (t)) Ldr

85



Chapitre 2 : Modélisation comportementale unilatérale et bilatérale d’amplificateurs de
puissance

Dans le domaine fréquentiel, I’équation s’écrit :

V(1) = Yoo (X (1), X Qi X°().9) X (@) do
o (2.24)
bo [ m (X0, X0, —Q) X () eI a0

ou BW désigne la bande passante du signal, X (£2) et X* () représentent respectivement

le spectre du signal d’entrée et son conjugué.

Un amplificateur peut étre considéré comme un systeme invariant dans le temps, ce
qui permet d’adopter une écriture ne manipulant que le module du signal d’entrée en

parametre [18] :

V() = iy (’f((t)‘) 2i (0)].9) X (@) - o

(2.25)

2i —Q) PR L X (Q) eI O

’f( (t)‘ et ¢z désignent le module et la phase du signal d’excitation. Le noyau
H, représente la caractéristique statique AM/AM-AM/PM du dispositif, les noyaux
dynamiques H, et H, sont les fonctions de transferts non linéaires qui traduisent les
effets de mémoire HF et BF.

La structure du modele de Volterra dynamique peut étre représentée schématiquement

par la structure de la figure 2.10.

7
-

F1c. 2.10 — Topologie du modele de Volterra a noyaux dynamiques
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Le comportement non linéaire des amplificateurs est correctement reproduit par cette

modélisation, en particulier concernant la mémoire HF des non linéarités [25][18].
e [dentification des noyaux de Volterra

L’extraction des parametres de ce modele s’effectue par simulations ou mesures de
Pamplificateur en deux étapes ; 'identification de la partie statique Hy et celle des noyaux

dynamiques ]:11 et ﬁg.

L’extraction de la partie statique, présentée schématiquement sur la figure 2.11,
correspond a la réponse du circuit a une porteuse non modulée, c’est-a-dire aux
caractéristiques AM/AM-AM/PM du dispositif.

H,

B

@ Dy

FiG. 2.11 — Principe d’identification du noyau statique

Les noyaux dynamiques H; et H, sont extraits & aide d’un signal d’entrée constitué
de deux raies fréquentielles du type X (1) = X +0X - e/ (§X << X,). La raie parasite,
vu linéairement par I'amplificateur, subit un balayage en fréquence (2) sur la bande utile
de amplificateur. Ce principe est illustré par la figure 2.12.

i

2

5
w, o,+Q 0,-Q w, 0,+Q

i

1
Fi1G. 2.12 — Principe d’identification des noyaux dynamiques

Les noyaux dynamiques sont donnés par les relations 2.26 et 2.27]:

. . Yt 9Hy (Xo, Xi

(2.26)

87



Chapitre 2 : Modélisation comportementale unilatérale et bilatérale d’amplificateurs de
puissance

. . Y~ 0Hy (Xo, Xi
Hy (Xo, Xg,$2) = 5X Oé?)(?o 0)

L’extraction du modele de Volterra dynamique, simple en simulation (HB), demeure

(2.27)

plus complexe en mesure. Cette mesure s’effectue grace a un ARV en prenant soin de
calibrer les raies en amplitude et en phase par rapport a une référence relative [26].
Les développements récents effectués sur le LSNA [27][28] et sur un banc de mesures

temporelles d’enveloppes en BDB [29] permettent néanmoins une mesure plus aisée.

Ce formalisme a été largement étudié, notamment a XLIM, ot d’autres modeles plus
performants dans la prise en compte de l'effet de mémoire BF basés sur les séries de
Volterra ont vu le jour tels que le modele a réponse impulsionnelle [21] et plus récemment

le modele a séries de Volterra modulées [23][30].

Pour conclure, il ressort que le domaine de la modélisation comportementale étant
tres productif, il est donc difficile de tous les référencer et donc tres délicat de les
comparer entre eux. Il serait néanmoins intéressant de pouvoir les étudier sur des mémes

criteres de comparaison et sur les mémes amplificateurs afin de les évaluer correctement.

2.5 Modeles comportementaux bilatéraux “Boite

Noire”

Lors du premier chapitre, l'intérét de développer des modeles comportementaux
bilatéraux d’amplificateurs de puissance est apparu tres clairement afin de prendre en
compte les effets de désadaptation existant dans les chaines hyperfréquences radar.
En effet, des simulations effectuées sur un amplificateur pour plusieurs conditions
de charge dans le premier chapitre (figures [1.30 et [1.31) illustrent la limite des
modeles comportementaux unilatéraux, inaptes par nature a prédire les variations du

fonctionnement des amplificateurs soumis a des désadaptations.

La modélisation bilatérale fait la plupart du temps appel a des réseaux de neurones
grace a leurs propriétés mathématiques. Nous ne donnerons cependant qu’un bref apergu
de leur fonctionnement au profit d’une nouvelle voie de modélisation bilatérale ouverte
avec le développement du principe des parametres S fort-signal. C’est ce formalisme
que nous avons choisi d’exploiter dans la suite de nos travaux de these et que nous

présenterons en détail.
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2.5.1 Réseaux de neurones

Les réseaux de neurones artificiels sont un outil mathématique couramment
utilisé dans le domaine de l'approximation non-paramétrique. Ils possedent un champ
d’application extrémement vaste qui dépasse celui de la modélisation comportementale
ou méme de I’électronique : surveillance industrielle, classification, robotique. Cependant,
les réseaux de neurones depuis ces dernieres années ont démontré toutes leurs capacités
dans la modélisation non linéaire grace a leur aptitude a représenter correctement ces

fonctions non linéaires multidimensionnelles et complexes.

Nous avons vu plus haut que la relation caractéristique, non récursive, d'un circuit

considéré comme unilatéral s’écrit :
y(t) = fno [z(t),. .., z(t — mAT)] (2.28)

La modélisation bilatérale d’un circuit implique que sa sortie possede une influence

sur son entrée. L’équation [2.28 étendue a un formalisme bilatéral s’écrit donc :

{ yi(t) = e (@a(t), - 21t — 1AT), 29(8), ... 22(t — AT)) (2.29)

y2(t) = fyro (x1(t), ..., 21 (t — rAT), 29(1), ..., 22(t — rAT))

Si 'on applique ce principe au cas d'un amplificateur, les relations d’entrées-sorties

sont schématisées par les courants et les tensions sur la figure 2.13.

i) 7. (1)
—>
7o M)

F1G. 2.13 — [lustration des courants/tensions aux acces d'un amplificateur

. , <] Y
Les tensions et les courants étant des grandeurs complexes ((vF, vy, v, vy) et

(i}, 47,1, 15)), le systéme qui régit le dispositif (cas olt la mémoire de 'amplificateur n’est

pas prise en compte) se décompose en quatre équations non linéaires que doit modéliser
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le réseau de neurones [31] :

it (t) = fanw (0f (8) 07 (8) 03 (
iy (t) = fanne (7)18ce (t) 07 (1), 05 (
iy (t) = fanns (0F (1), 07 (), 03 (
iy (t) = fanwa (of (8) 07 (8) 03 (

~
I~

~
<

<+

~— ~— ~— ~—
i~

~
I~

N N N N

(2.30)

Si I'on souhaite tenir compte de la mémoire HF de l'amplificateur, les fonctions a

modéliser par les réseaux de neurones doivent également prendre en compte I'écart a la

fréquence porteuse du signal (€2) [32] :

i (t) = fanw (0F (), 07 (), 03 (t)
i (t) = fannz (0F (), 07 (1), 03 (1)
iy () = fanns (0F (), 07 (), 03 (t)
iy (t) = fanwa (0F (), 07 (), 03 (t)

<

I~

<

N N N N

<

(t).9)
(). 9)
(t),9)
(t).9)

(2.31)

Dans le cas ou l'on souhaite tenir compte de la mémoire de 'amplificateur (mémoire

HF et BF), les équations décrivant le comportement de I’amplificateur que doivent calculer

le réseau sont les suivantes [33][34] :

( 2?(t)—fANN1(U1§R(t), ol (t—m - AT) 0P (1),
v (8), e svg (8= n- A7) op (1),

z?(t)—fANNg(viR(t), ol (t—m - AT) U (t),
v (8), sy (8= mn- AT) oy (1),

iy (t) = fanns (VF (1), of (E—m- A7), 0P (1),
v (8), e svg (E=m AT) oy (E), -

i;&(t)—fANN4(U? t), - ol (t—m-AT) P (b)),
( v (8), oo svy (= m AT) oy (E), -

Jop (t—m-
oy (t—n-
Jop (E—m-
vy (t—mn-
Jop (t—m-
oy (t—n-
s (t—m -

7/02%(25_”.

(2.32)

Le principe du fonctionnement des réseaux de neurones ne sera pas détaillé dans nos

travaux, mais il existe de nombreux ouvrages de référence concernant les réseaux de

neurones appliqués a ’électronique haute fréquence [35].

L’avantage procuré par cet outil réside dans sa faculté a apprendre des informations
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sur n’importe quel systeme (linéaire, faiblement non linéaire ou trés non-linéaire) et
a extrapoler la réponse du comportement de ce systeme dans la mesure d'un bon
dimensionnement de sa base d’apprentissage. Il est par conséquent idéal dans le cas de

systemes fortement non-linéaires.

Son inconvénient majeur réside dans la difficulté d’identification de l’ensemble des
parametres du réseau de neurones. Cette identification repose sur l’exploitation de mesures
ou simulations des résultats du dispositif testé au cours d’une phase d’apprentissage. Ce
dispositif est soumis a une base d’apprentissage utilisant un algorithme d’optimisation,
qui nécessite de tres nombreuses mesures afin de déterminer la structure et les parametres
du réseau; la qualité de l'interpolation et de l’extrapolation du réseau qui dépendent
essentiellement de I'uniformité de cette base d’apprentissage. Ce processus reste donc une
étape délicate et complexe car elle suppose la connaissance du dimensionnement précis

du probleme originel.

L’utilisation de cet outil pour notre application pourrait étre envisageable puisqu’il
permet une description bilatérale d'un circuit. Cependant, devant la complexité de la
phase d’apprentissage, du nombre tres important de mesures ou simulations nécessaires
et de la difficulté a 'implémenter dans un simulateur circuit ou systéme, nous nous sommes
orientés vers le principe des parametres S appliqués aux dispositifs non linéaires appelé

“Parametres S fort-signal”.

2.5.2 Parametres S fort-signal

Il est connu que les parametres S linéaires, introduits dans les années 50 [36], demeure
la méthode la plus fonctionnelle et la plus aisée pour modéliser et inter-connecter des
dispositifs linéaires dans des systemes. C’est pourquoi des travaux ont été réalisés afin

d’étendre les capacités des parametres S du domaine linéaire a celui du non linéaire.

2.5.2.1 Principe des parametres S linéaires

Les parametres S linéaires sont employés pour caractériser, de facon bilatérale, les
dispositifs linéaires et invariants dans le temps. Ces dispositifs regroupent la plupart des
systemes passifs ainsi que les amplificateurs linéaires, par exemple comme les TOPs. Les
parametres S décrivent les relations d’entrées/sorties du dispositif grace a des rapports
d’ondes complexes [36] :

b - (2.33)

= [ ]lineaire
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ou a et b représentent respectivement les ondes de puissances incidentes et réfléchies aux

acces du dispositif.

Dans le cas d'un quadripole linéaire, la représentation classique est donnée par la figure

sulvante :
a, b,
— — ) S, s.1(a
Quadripéle linaire —> ! :{ 1 lz](alj
B] dz b2 S21 S22 &2
<« «

Fia. 2.14 — Parametres S d'un quadripole linéaire

Cependant, ce principe ne peut suffire a caractériser les dispositifs non-linéaires,
comme les amplificateurs de puissance, puisque les relations d’ondes entrées/sorties ne

sont plus linéaires.

2.5.2.2 Principes théoriques des parametres S fort-signal sans mémoire

Le concept de parametres S appliqué a des dispositifs faiblement non linéaires a été
introduit la premiere fois dans les travaux de Wiener et Naditch [37]. Cela consiste a
définir une relation non-linéaire sous la forme de parametres S :

b= [S]non lineaire = a (2-34)

Leurs travaux reposent sur une extension de la notion de parametres S appliqués au
domaine des non linéarités en utilisant une formulation des séries de Volterra.

Ces travaux ont inspiré ceux de Verbeyst et Vanden Bossche [38] qui ont présenté une
simplification de la formulation compléte proposée dans [37] appelée VIOMAP (Volterra
Input-Output Map). Ce formalisme a été implémenté dans [39] et appliqué pour un
amplificateur dans le domaine temporel. L’équivalent de la fonction de parametres S dans

le domaine de temps discret est la suivante :
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N-1 N-1
br(n) = Sr11(?) - ar(n —1i) + Z Sra1(i) - az(n —1)
i=0 i=0
N-1N-1
+ Sri2 (4,7) ~a1 (n —1i) - a1 (n — j)
=0 j=0
N—-1N-1

122 (1,7) -az (n—1)-az(n—j) (2.35)

_l’_
1
N

P
> <.
D!
P

Stis(i,7,k) a1 (n—1)-a1(n—j) a1 (n—k)

_l’_
1]

P
T
Z >
1L

+ Stas (i,J,k)-as(n—1i)-as(n—j)-ax(n—k)

1=

[e=]
[e=]
i
o

j=

avec L=1,2et n=20,1,...,N — 1.

(S111, 5112, 511,3) €t (Sa221, 5222, S203) désignent respectivement les ondes réfléchies
a l'entrée et a la sortie du quadripole pour la fréquence fondamentale, I’harmonique 2
et 3. (51271, 512’2, 512’3> et (521’1, 521’2,52173) désignent les ondes incidentes a ’entrée du

quadripole et a sa sortie a la fréquence fondamentale, a I’harmonique 2 et 3.

Cependant, dans cette formulation, les parametres S sont des caractéristiques
invariantes du systeme. Ceci implique que si en petit signal la fiabilité du modele est
correcte, le nombre de noyaux de Volterra requis est alors tres important pour assurer
une précision suffisante du comportement de I'amplificateur dans la zone non linéaire.

L’identification des noyaux dans ce cas devient tres complexe.

J. Verspecht introduit une forme plus complete des parametres S appliquée au domaine
non linéaire, les Parametres S fort-signal. Les parametres S fort-signal représentent les
rapports entre les ondes incidentes et réfléchies du dispositif exprimées en fonction de
I’onde incidente.

Dans le cas ou le circuit (figure 2.15) est soumis a un signal multi-tons, 'objectif est

de calculer les fonctions suivantes :

(2.36)

Bl,k - Fl,k (ALIJ A1,27 o JAl,na A2,17 A2,27 o 7A2,n)
BQ,k = FQ,k (Al,la A1,27 s 7A1,n7 A2,17 A2,27 s 7A2,n)

Afin de résoudre ce systeme, dans [40], les hypotheses suivantes sont réalisées :

e le principe de superposition, habituellement inapplicable pour décrire les relations
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BZK

Quadripdle

By Non Linéaire A
fat, Tt

F1G. 2.15 — Quadripole non linéaire soumis & un signal multi-tons (k représente 'ordre
de ’harmonique)

entre composantes spectrales (F(A + A") # F(A) + F(A")), est reconsidéré dans le cas de

composantes faibles telles que les harmoniques du signal, figure 2.16.

4

AlK BZK bl

Quadripéle
f > Non Linéaire > T T \}
T

F1G. 2.16 — Illustration du principe de superposition

e les ondes sont référencées en phase par rapport a I'onde A; ;.

Le développement de I’équation |2.36 conduit donc I'auteur a écrire I’équation générale

2.37 pour un circuit non linéaire :

Bﬁ,k = Z Sn,kh (Ai\,fl) : Arjbv,h + Z S;nn,kh (Ajl\,fl) : Afzvh (2.37)
n,h

n,h

olt A* désigne le complexe conjugué de A, S et S sont les fonctions S non linéaires et
le symbole N signifie que les ondes sont référencées par rapport a la phase de Ay ;. k
et h représentent 1’ordre d’harmonique associé respectivement a m et n. Par exemple le
parametre Sg 91 désigne le parametre S classique Ssg associé pour By a ’harmonique 2 et
As a I’harmonique 1.

Le circuit est donc principalement controlé par l'onde incidente A;;, les
caractéristiques de toutes les ondes incidentes et réfléchies du dispositif pour toutes les

harmoniques étant en fonction de cette variable A; ;.

Dans le cas ol seules les ondes A 1, A2 et By sont considérées, I’équation 2.38 définit

I'onde de sortie By, connue sous le nom de “Hot Ss,” :

Byy = 521,11 (|A1,1|) : A1,1 + 522,11 (|A1,1D ) A2,1 + 5;2,11 (‘A%D ) A§,1 el 2oL (238)
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Cependant, la propriété offerte par ce modele, la prise en considération des
harmoniques du signal, ne présente pas d’intérét pour la simulation systeme, puisque

généralement le domaine de validité est limité a la bande passante du dispositif.

Sur ces bases, nous allons reformuler les parametres S fort-signal, afin d’établir un
modele non linéaire bilatéral simple du point de vue de la procédure d’extraction et de
I'implémentation dans des simulateurs. Le domaine de validité du modele se limite a
la fréquence centrale du dispositif et ne peut donc pas tenir compte de la mémoire de
I’amplificateur, ni des harmoniques du signal.

Dans ce cas ou la mémoire n’est pas pris en compte et a la fréquence fondamentale du
dispositif, on peut écrire de fagon générale que le quadripole est caractérisé par la relation

suivante :

{ %1 = fno {Re(@), (2.39)

ou ay, as et by, by représentent respectivement les ondes incidentes et réfléchies complexes.

La figure [2.17 illustre une représentation vectorielle de ’équation 2.39! :

‘Re(&l)

Quadripdle
Non Linéaire

F1G. 2.17 — Principe des parametres S non linéaires

En adoptant les abréviations suivantes : b, = fnr;(a1,aj,as,a3) avec i [1,2];

X = e (@y,ai, as, al) et )?0 = fnr (a1, , aily, azly, @3ly), le développement en série

95



Chapitre 2 : Modélisation comportementale unilatérale et bilatérale d’amplificateurs de
puissance

de Taylor de I’équation [2.39 permet d’écrire la relation suivante :

b = frui (%)

ofvs (X)) otw(R)|
e | tM T T | oo
X=Xo X=Xo
afNLi (X) afNLi (X)
+ a—d : A&Q + T . A&;
2
X=Xy S (2.40)
1 9"fnL <X> N 0" fnwi ()?) A"
B e T AT
XZX() X:XU
v (X)) (X))
B I T I
X:XO X:XO

En limitant le développement au premier ordre, I’équation 2.39 devient :

Bi = fNLi <X0>

8fNLi ()2) _ B afNLi (X) x o
+3—d1ﬁﬁ.(al_a1‘0)+a—d’fq q'(a1_a10) (2.41)
XZXO X:XO
dfnwi (X Ofwri (X
+—3%j 4-@—@a+—E%lﬂﬂ<@—@a
X:XO X:XO

Dans le cadre de cette these, le dispositif étudié concerne les amplificateurs de
puissance placés au coeur des TRMs. Les spécifications systemes en TOS donnés pour
ces dispositifs ne sont pas tres élevés (1 <TOS< 3), les impédances de charge présentées
aux amplificateurs se situent donc au voisinage de 'impédance optimale. Cette condition

permet de considérer le cas de “non forte désadaptation” comme valide.

a, b,
—P —»
Quadripble
i Non Linéaire P %D ::>
2 %
<« <«

Faible variation de Z,,,

FiG. 2.18 — Illustration de la condition de non forte désadaptation
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La condition de ‘“non forte désadaptation” implique que 1’onde incidente de
puissance as est faible devant a;, soit a; ~ 0 et donc aj ~ 0. Il en découle que le
quadripole est principalement dépendant de I'onde a;, ce qui permet d’écrire 1’égalité :
X = fup(ay,a;,0,0).

L’équation [2.41 devient :

bi = fri (Xo)

+ w ) (511 - dl’o) + % . (dt B di 0) - w . (&2> <2'42>
+ af}va& (@)

Un amplificateur de puissance peut étre considéré comme un systéeme invariant
dans le temps. Son comportement se reproduisant de facon identique dans le temps, il
ne dépend donc pas de l'origine des temps. Si le dispositif associe la sortie y(t) a l'entrée
x(t), alors il associe y(t —tg) a x(t —ty). Ceci implique que si 'onde a; de 'amplificateur
est déphasée, les 3 autres ondes le sont également de la méme quantité. Cette propriété
permet d’exprimer une fonction qui dépend de a; et a;j en une fonction qui dépend de |a |
en introduisant un déphasage arbitraire p(a,).

Im
A ~

Fi1c. 2.19 — Introduction d'un déphasage libre
L’équation [2.42 s’écrit alors :

bi - e M) = fri (| )
+ Si (’&1|) -Gy - e—Jelan) + SiAl (|a1\) ,gq . edrelan) + Sio (’&1|) Gy - e—Jelan)
+ S5 (Jaa ) - a5 - e

(2.43)
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Soit :

b = S? (|ai)

+ S (anl) - a1+ S3 (anl) - 37 29 + S (Jan]) - Gz + 53 ([an]) - a3 - 7240
(2.44)

Dans le cas d’un quadripole, on peut réecrire cette relation de la maniere suivante :

%1 _ (S (a]) + Su(la]) Seal)) (@ i), Sh(lal) S (lal)) (ai

ba S5 (|a1]) + Sa1 (|aa])  Sa2(lar]) ) \ a2 S5 (laa]) S5 (laal) ) \a3
(2.45)

L’onde a; peut étre considérée comme la référence de phase, ce qui conduit a écrire

que : a; = l|ay|. Soit aj = a;. L’équation précédente se simplifie en :

@?_<%mm@>&mgw,@?+(o%W@w,cv (2.46)
by S91pa (|1])  Soa (|an]) as 0 Sz (laa]) a;
avec Si,,,, (|a1]) = 5P (|a1]) + Sin (Jan|) + S3 (|aa]) on i [152].

Cette équation caractérise un dispositif non linéaire de maniere bilatérale, dans le cas
ou la désadaptation de la charge n’est pas forte. Ce formalisme peut étre vu comme un
modele de type AM/AM-AM/PM bilatéral. Son domaine de validité reste limité au
fonctionnement statique et ne peut donc pas prendre en compte la mémoire éventuelle du

dispositif.

2.5.2.3 Extraction des parametres S fort-signal sans mémoire

L’extraction consiste a mesurer les ondes de puissances aq, ao, l~71 et l~72 aux bornes de
I’amplificateur, afin de déterminer les parametres S fort-signal. Pour cela, le dispositif est
soumis a un signal d’excitation CW de niveau variable, les parametres S fort-signal étant
exprimés en fonction du module de I'onde incidente, pour différentes conditions de charge.

Pour un amplificateur, les six parametres (Sn, S12, 521, S99, Sﬁ, SQAQ) de I’équation 2.46
doivent étre extraits. Pour résoudre ce systeme a six inconnues, la condition minimale
nécessaire est d’effectuer la méme mesure en refermant le quadripole sur trois conditions
de charge différentes afin d’obtenir six équations.

Il est a noter que, pour un quadripole, l'extraction sur trois impédances de
charge constitue la condition minimale pour réaliser le calcul des six parametres S
fort-signal. Il serait possible de considérer davantage d’impédances de fermeture pour
résoudre le systeme, ce qui conduit a avoir plus d’équations que d’inconnues. La résolution

s’effectue a 'aide de la méthode des moindres carrées et permettrait de minimiser 1’erreur.
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Dans le cas ou I'identification est réalisée sur trois impédances de fermeture, le systeme

linéaire suivant est obtenu :

by, 1, G2, a3, 0 0 0 S

by, 0 0 0 &, a, a, Sy

bip | _ |G Gopn @, 0 0 0 f ]S (2.47)
ba,, 0 0 0 iy dy, a5, Sa1 '
b1, iy, G2y @5, 0 0 0 Sy

6223 0 0 0 dlza C~L223 &;zg S?Q

Le systeme 2.47 peut se mettre sous la forme suivante :
-1 ~

Siy 1, G2, @5, 0 0 0 b1,

Sia 0 0 0 dlz1 a2Zl d;m 5221

St | _|@m G @, 0 000 o (2.48)
Sop 0 0 0 iy, dy, a5, ba,, '
Sao i,y G2y G35, 0 0 0 b1,

S5 0 0 0 i, G, @, by,

Les valeurs des six parametres sont alors calculées, l'identification du modele
permettant I'extraction des ondes a;,, et b;, , pour chaque point de puissance de la plage

de 'onde incidente du dispositif |a .

Théoriquement, le choix des impédances de charge pour l'extraction n’a pas
d’importance car le systeme décrivant I’équation 2.47 est linéaire.

Cependant, le principe de ce modele repose sur 'hypothese que l'onde incidente as
est faible devant 'onde a;, puisque que l'on réalise le développement de Taylor autour
de as ~ 0. Il donc préférable que les impédances choisies pour 'extraction vérifient cette
condition, elles doivent ainsi se situer autour de I'impédance nominale du dispositif, ce
qui vérifie le cas ou ap = 0.

Les valeurs de coefficients de réflexion choisies dans la suite de nos travaux, qui
permettent un bon conditionnement du systeme sont les suivantes [41] :

e ['7; = 0 (impédance nominale du dispositif),

e, =02.¢"Y,

eI, =02 e/72

Du point de vue de la simulation, 'extraction est tres simple puisqu’elle consiste

en une simulation en HB, répétée trois fois. L’amplificateur est excité a sa fréquence
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fondamentale f; par un signal CW de niveau variable pour trois charges différentes, les
tensions et courants sont mesurés dans les plans d’acces du dispositif, puis convertis en

ondes de puissances afin de résoudre le systeme 2.48.

Mesures des courants
et tensions

- [ [
X, a, }.@ @}
R, N

L | |
A -

o | |

F1G. 2.20 — Principe de 'extraction des parametres S fort-signal

Expérimentalement, la mesure des ondes de puissances, via celle des courants-tensions,
s’effectue a l'aide d'un ARV sur un banc Load-Pull [42].

Source CW (f,) Té de
Réflectometre polarisation
(N - ]
Charge

Amplificateur
linéaire

ARV

F1G. 2.21 — Synoptique d’un banc de caractérisation load-pull

Il apparait qu'un des avantages majeurs de ce modele réside dans sa simplicité
d’extraction. En effet, trois mesures CW suffisent a caractériser ’ensemble d’une zone
de I'abaque de Smith autour de la condition de charge I';; = 0. Par ailleurs, le temps

nécessaire et les moyens mis en oeuvre sont réduits.

2.5.3 Parametres S fort-signal & mémoire

Les parametres S fort-signal ont connu de nombreuses évolutions et améliorations
au cours des derniers trimestres. Des modeles bilatéraux basés sur ce principe ont été

publiés récemment.

Dans des travaux récents [43][44], le modele de J. Verspecht, validé a la fréquence
fondamentale ainsi qu’aux harmoniques d’un amplificateur, est paramétré en fréquence

afin de le caractériser dans sa bande passante.
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L’équation du modele, appelé PHD, est la suivante :

Bmuk (’A171| 7f) = Z Z Smn,k:h (|A1,1| 7f) : Pk_h . An,h

n h=1,..i
= (2.49)
+ Z Z Tonmgen (|Ava], f) - P AL
n h=1,...
avec
Torp1 = 0 (2.50)

Le parametre T est identique & celui que 'on a désigné plus haut par S=, Tt =0
équivaut alors & S5 = 0 et S5 = 0. P = 7211 m et n désignent les ports du

dispositif associés a l'ordre des harmoniques k et h.

L’identification est basée sur une perturbation non linéaire du composant qui résulte
d’un signal d’entrée “grand signal” a la fréquence fondamentale et d'une raie “petit signal”
appliquée alternativement a chaque port et a toutes les harmoniques (fo, 2o, 3 fo, etc.).
L’extraction des parametres S et T' nécessite trois mesures a chaque port et a chaque
harmonique a 'aide d’un LSNA :

— la réponse du signal grande raie sans perturbations;

— la réponse de la combinaison grande raie / petite raie;

— la réponse de la combinaison grande raie / petite raie pour une relation de phase

différente.
Té de
polarisation
Source Petit T —
Signal Af L \__i_F
CH1 CH3 1
LSNA pDuUT
Commutateur CH2 CH4 . —
]
L] [—— |
Coupleur de Réflectomeétre
Source Grand Wilkinson
Signal f,

Fic. 2.22 — Extraction expérimentale du modele PHD a I'aide du LSNA

Ce modele est un véritable progres dans la modélisation bilatérale, néanmoins
I'identification des parametres demeure complexe et nécessite un banc d’extraction
couteux tel que le LSNA.
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Par ailleurs, ce modele implémenté dans I’environnement de simulation ADS, considere

la fréquence du signal comme un parametre, ce qui le réduit a un fonctionnement statique.

Plus récemment encore dans [45], les auteurs ont étendu le modele PHD a la prise en
compte des effets mémoire a long terme, mais dans cette configuration, la sortie du circuit
doit étre considérée comme parfaitement adaptée, ce qui enleve le caractere bilatéral du

modele.

Dans [41], Pauteur établit une forme rigoureuse de la dépendance en fréquence de

I’amplificateur dans sa bande passante grace aux séries de Volterra dynamiques.
Bt (S (a®]) + S (a0, 9) S (a9 (A©
By(t,Q2) S (|ar(®)]) + Sa1 (|an (1), Q) Sz (Jar(t), Q) A>(Q)

i) (Sﬁ (a1, Q) sﬁual,sm) | ({i’{(—ﬂ)>
51 ( ) Ss(la, Q) ) \A5(-9Q)

Q
521 ’&1’Q|
L’identification des différents parametres s’effectue a ’aide d’un signal deux tons, une

Q

(2.51)

petite et une grande raie, appliqué a I'entrée du dispositif, de la méme maniere que pour
un modele de Volterra dynamique que nous avons vu dans le section 2.4.3 [25], mais pour
trois impédances de charges différentes.

Ce formalisme, implémenté dans le logiciel commercial GoldenGate (Agilent
Technologies), est tres intéressant parce qu’il permet de prendre en compte la mémoire

de 'amplificateur.

2.6 Conclusion

Les principes sur lesquels repose la modélisation comportementale, c’est a dire la
description des composants de base sous la forme de relations mathématiques non
linéaires, sont adaptés a la simulation efficace des systemes électroniques. Ce type de
simulation passe néanmoins par le développement de modeles évolués, en particulier
d’amplificateurs de puissance, capables de prendre en compte les différentes perturbations

non linéaires en leur sein.

Les modeles d’amplificateurs unilatéraux offrent un choix tres important, des plus
simples au plus performants, en matiére de simulation des effets mémoires HF et BF.
Cependant, afin de dépasser la restriction imposée par le caractere unilatéral de ces

simulations, des modeles bilatéraux, tenant compte de l'impédance de fermeture des
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amplificateurs, ont vu le jour. Parmi eux, le modele basé sur les parametres S fort-signal,

considéré comme le plus séduisant, a en particulier retenu notre attention.

‘ Modéle ‘ Signal d’extraction ‘ T0S ‘ Mémoire HF ‘ Mémoire BF ‘
AM/AM-AM/PM CW a fy --- --- ---
o .
amm'erstem CW @ BW L I L
- Wiener
I .
Volterra dynamique CW @ BW o g .
(2 noyaux)
, CW @ BW et
Volterra modulée .. , --- + + + + + +
Heaviside modulé
Volterra 1 noyau et CW @ BW et g -+ +
impédance thermique [46] | analyse thermique (mémoire thermique)
Parametres S CW @ fy sur
: o + 4+ - - -
fort-signal 3 impédances
PHD Grande / petite raies | + + + --- - - -
CW @ BW et
Volterra bilatéral Heaviside modulé + 4+ + + + + + + +
sur 3 impédances

TAB. 2.3 — Synthese des modeles comportementaux d’amplificateur de puissance

Toutefois, bien que dans des travaux récents [41], la modélisation des effets liés a la

mémoire des amplificateurs ait été validée, elle s’effectue a ’aide d’un modele complexe,
nécessitant une extraction délicate, otant de ce fait au modele le caractere simple et
fonctionnel du principe des parametres S fort-signal.

Par ailleurs, les différents modeles proposés dans la littérature basés sur ce principe,
n’offrent pas de pistes de modélisation concernant la prise en compte des effets thermiques
causés par les transistors.

Un nouvelle approche permettant de simplifier la prise en compte des effets de mémoire
et de compléter ce manque de généralité, nécessitant néanmoins d’autres étapes de

développement et de validation, fait I'objet de la partie B du troisieme chapitre.
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Dans les chapitres précédents, nous avons vu I'importance que prennent la variation de
I'impédance de charge et les effets mémoires HF dans les amplificateurs. Les distorsions
engendrées par ces phénomenes sont primordiales car elles dégradent fortement les
prédictions des performances systeme des amplificateurs dans les chaines radar. La
nécessité de modéliser ces dégradations du signal nous a conduit a présenter un principe

de modélisation a méme de tenir compte de ces effets, basé sur les parametres S fort-signal.

La premiere partie de ce chapitre sera consacrée aux résultats de modélisation boite
noire bilatérale fondée sur les parametres S fort-signal statiques. Cette partie nous
permettra d’une part de valider ce modele dans ’environnement de simulation circuit
ADS et d’autre part de présenter un outil associé a ce modele permettant son utilisation

automatisée dans cet environnement de simulation.

La seconde partie sera dédiée a I'introduction d’'une nouvelle approche de modélisation,
appelée modele topologique, qui considere séparément les parties actives et passives
suivant la structure du circuit afin de pouvoir mieux modéliser les différents phénomenes
dont il est le siege. Nous nous concentrerons ici sur la modélisation des désadaptations
de charges en appliquant le formalisme des parametres S fort-signal aux transistors de
Iamplificateur et non a ses acces, les parties passives restant décrites par des blocs de

parametres S.

Enfin, dans la derniere partie, nous présenterons lintégration du modele
comportemental boite noire bilatéral dans un nouvel environnement de simulation
systeme. Cet environnement repose sur le couplage du logiciel Scilab/Scicos avec le langage
libre de programmation Modelica, permettant une description implicite des équations qui
régissent ce modele. Cet environnement permettra de valider le modele boite noire dans

le domaine temporel.

3.1 PARTIE A - Application du modele
comportemental bilatéral sans mémoire dans

un environnement circuit

3.1.1 Introduction

Cette partie présente les résultats du modele comportemental “boite noire” bilatéral
sur un amplificateur de puissance. Le modele utilisé est basé sur le principe des parametres

S fort-signal statiques, présenté dans le chapitre 2. Ce modele, équivalent a des courbes
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AM/AM-AM/PM bilatérales @fy, possede une identification trés simple et rapide, qui
repose soit sur des simulations HB soit sur des mesures CW de l'amplificateur, pour
laquelle trois conditions de charges différentes sont nécessaires.

Son implémentation implique que ’environnement de simulation d’accueil doit étre
capable de gérer des équations implicites, en raison du caractere bilatéral du modele.
C’est pourquoi, dans cette partie, il a été implémenté dans I’environnement circuit ADS
grace a des outils spécifiques, qui permettent d’une part de résoudre ce type d’équations
et d’autre part d’interpoler de maniere tres simple les fichiers de parametres S fort-signal

issus de I'extraction et exprimés sous forme de tableaux de valeurs.

Afin qu’un utilisateur puisse exploiter aisément ce modele systeme, une procédure
automatisée a été établie pour réaliser 'extraction des parametres de 'amplificateur, le

calcul associé des parametres S fort-signal statiques et 'intégration du modele.

Afin de valider ce principe de modélisation et son implémentation, les réponses d’un
amplificateur de puissance seront comparées a celles de son modele boite noire par des
simulations HB pour différentes impédances de charge. On peut noter par ailleurs que
Iextraction du modele a été effectuée pour que celui-ci possede un fonctionnement optimal

pour des désadaptations présentant un TOS < 2.

3.1.2 Présentation de 'amplificateur de test

L’évaluation du modele comportemental s’effectue a ’aide d’un projet de conception
d’un amplificateur de puissance en bande S (fy=2.1 GHz). Cet amplificateur est
composé d’un étage, constitué de 4 transistors HBT (20x20x70 um?) développés par
UMS. Les modeles circuit des transistors utilisés sont électro-thermiques (circuit RC').
L’amplificateur possede 11.6 dB de gain en petit signal et délivre une puissance de 43 dBm

(=~ 20 Watts) pour un rendement de 63.5% a 1 dB de compression.

3.1.3 Identification des parametres S fort-signal

L’extraction des parametres S fort-signal statiques nécessite de relever les courants
et tensions RF aux bornes de 'amplificateur, pour trois conditions de charge, a partir
de simulations HB, décrites section 2.5.2.3. Le template de simulation est donné par la
figure(3.1. Les trois conditions de charge de 'amplificateur utilisées pour cette extraction
correspondent aux impédances suivantes :

e 71=50 2 = I'y; = 0 (impédance nominale du dispositif)

0 72=750 =T, =027
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o 73=46.2+4).19.2 Q = ['y3 = 0.2 - ™/

Ces impédances servant a l’extraction sont choisies pour assurer une prédiction

optimale du modele pour des désadaptations correspondant a un TOS de 2

2.5.2).

(cf section

v VAR
VAR13
RFfreq=2.1 GHz.
RFpower=30.5

|@| HARMONIC BALANCE l

HarmonicBalance

Freq[1]=RFfreq

Vin

ii
Vout

P_1Tone
PORT1
Num=1
Z=50
A P=dbmtow(RFpower)

|_Probe

lin

|_Probe
lout

X1

| sRe2
— Vdc=Vbe

encombrement_ci_polar_stab_P

VAR12
Vee=22

= vde=Vee

Freq=RFfreq |_Probe I_Probe ——— =
L.~ Zload=46243.2
® = © =
c1 c2
C=100.0 uF C=100.0.uF
V_DC - v_DC
+ ﬁ AR + SRCt

IMPEDANCES D'EXTRACTION

[Ta] VAR
VART4
ZI0ad=50+"0

R =
VARG |
|~ Zioad=7531:0,

Vbe=1.275

FiG. 3.1 — Template d’extraction des parametres S fort-signal

Les mesures des courants/tensions pour les différentes conditions de

charge sont

directement exportées sous forme de fichiers textes depuis le data-sheet d’ADS.

Un programme, en langage Scilab, permet de lire les différents fichiers et calcule les

parametres S fort-signal de 'amplificateur selon I’équation 3.1 pour chaque niveau de

puissance extrait. La sortie du programme fournit alors les parametres S fort-signal sous

la forme d’un fichier texte.

-1

Shy 1, G2, @5, 0 0 0 b1,
Sio 0 0 0 @i, G, a5, by,
S&| |G G a5, 0 0 0 b1,
So1 0 0 0 iy, ay, ad, by,
Sao G,y (o, G5,y 0 0 0 b,
S5 0 0 0 a1, G2, a3, ba,,

La figure (3.2 présente les courbes d’identification
I'amplificateur de test, en module (dB) et en phase (°).

(3.1)

des parametres S fort-signal de

Nous constatons que les parametres S& et S5 (“S12D” et “S22D” sur la figure [3.2)
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'_\
<

Parametres S fort-signal (dB)

Parameétres S fort—signal (°)

F1G. 3.2 — Parametres S fort-signal de 'amplificateur

n’ont pas d’influence en petit signal. Le modele est alors identique aux parametres S de
I'amplificateur en petit signal. Cependant, pour des valeurs fortes de |a;|, correspondant
a la zone de compression de 'amplificateur, ces deux parametres ne sont plus négligeables
et ont un impact important sur le fonctionnement du modele, en particulier le parametre

SQAQ qui possede un module comparable a ceux des Si1, Sio et Sg du modele.
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3.1.4 Intégration du modele comportemental dans

I’environnement ADS

L’amplificateur de puissance est modélisé grace a une boite a outils FDD [1] [2] ou
est définie entre les ports d’entrée et sortie la relation non linéaire 3.2 qui correspond au

fonctionnement de 'amplificateur.

b\ _ (Su(al) Swe(al)) (a 0 Si(lai)) (ai
<52>_<521(’5L1|) 522<|a1|>> (a2>+<o s@um) () 52

Le fichier texte des parametres S fort-signal, issu du programme d’identification sous
Scilab, possede une entéte particuliere au format de fichier lu par les DACs. Ces données
sont alors lues et interpolées par splines cubiques au moment de la simulation.

La figure [3.3 illustre 'intégration du modele boite noire dans I’environnement ADS,
grace aux outils FDD et DAC. L’utilisation des parametres S fait généralement appel aux
ondes de puissance [3], définies par I’équation 3.3 avec i = 1, 2.

g it e i g B Dy (3.3)
2. [R (Zf> 2. [R (Zf>

Cependant, le formalisme des parametres S fort-signal peut impliquer que 'impédance
de référence soit complexe, par exemple si la non-linéarité considérée est un transistor.

Les ondes de tensions sont donc utilisées [4][5], définies par I’équation

~i Zre : N.i 7 ~i - Zre : N.i
i; = H#fz et b= % (3.4)

3.1.5 Processus d’implémentation du modele comportemental

La figure illustre le processus d’utilisation du modele comportemental boite noire

dans ADS, depuis son extraction jusqu’a son implémentation.

3.1.6 Résultats sur amplificateur de test

e Tests sur les impédances servant a ’extraction

Dans un premier temps, les impédances testées sur le modele de I'amplificateur de
puissance sont celles qui ont servi a son identification. La résolution du systéme 3.1 étant

basée sur des simulations pour ces trois impédances, ’erreur attendue est nulle et permet
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<> M <>
Port 1 1 Port
P1 = 5 P2
L A FDD2F . A .
Hum=1. . FOD2P1 o s
V1, 1]=al+h
V[2 1 J=ad+h?
&) R

PARAMETRES_S_NON_LINEAIRE

bl1=(rs11+%is11 ) al+(rs12+%is12)*a2+(rs1 2d+*is12d )" a2_conj
- o o o b2=(rs21+*is2 1) al1+(rs22+is22 ) a2+{rs22c+[*is22d) a2_conj

DatafccessComponent VAR

DACT PARAMETRES_D_ENTREES
File="5. Rl bd" al=(_sv(1,1)+z0"(_si(1,1))}2
Type=Generalized Multi-dimensional Data a2=(_sv(2,1)+707(_si(2.1)))2
Block="DATA" aZ_sonj=corj(a2)

Z0=50

InterpMode=Cubic Spline
onde.al=maa({.sv{1, 1)+z0%(_si{1 1)1)/2)

InterpDom=Rectangular

iVar]="A1" o o o . .
iVal1=onde_a1 VAR
iVar2= VARIABLES_DU_FICHIER_A_INTERPOLER

rs11=file{DACT, "r_s11"}
isT1=file{DACT, "_s11"}
rs12=file{DACT, "r 512"}
i512=file{DACT, "i_s12'}
r512d=file{DACT, 'r_s12d"}
is12d=file{DAC1, "i_s12d"}
rs21=file{DACT, "r_s21"}
iS21=filefDACT, i_s21'}
rs22=file{DACT, "r 522"}
i522=file{DAC1, "i_s22'}
rs22d=file{DACT, 'r_s22d"}
i5220=file{DACT, "i_s22d"}

F1G. 3.3 — Implémentation du modele comportemental sous ADS
de valider la phase d’identification (figure(3.5).
e Tests sur des impédances présentant un TOS 2 pour “toutes phases”

On souhaite maintenant étudier le comportement du modele boite noire pour
différentes conditions de charge présentant une désadaptation relativement importante.
Les charges testées ont un coefficient de réflexion |I'| = 1/3, pour 8 phases différentes,
réparties uniformément sur un cercle d’impédance correspondant & un TOS 2 (figure 3.6).

Les figures 3.7 et [3.8/ montrent que les variations du niveau du gain et de la phase de
I’amplificateur sont tres importantes pour ces impédances, jusqu’a 3dB en gain et 50° en
phase. Ces fortes variations démontrent ainsi l'intérét d’avoir un modele d’amplificateur
capable de tenir compte des phénomenes de désadaptation.

Dans la zone linéaire, I'erreur du modele par rapport au circuit est nulle, son
fonctionnement étant équivalent a des parametres S classiques comme le montrent les
courbes figure 3.2. A partir de la compression, l’erreur reste tres faible en gain (1/10 de
dB) et faible en phase (quelques degrés). On peut néanmoins remarquer que pour une
tres forte compression, le modele circuit des transistors de I'amplificateur de test atteint

lui-méme ses limites de convergence en phase.
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* Simulations HB - Extraction des courants/tensions sur 3 conditions de charge

1

s —— o i
meezioe | Circuit : Amplificateur de puissance

Freq[1]=RFfreq
IMPEDANCES D'EXTRACTION
! ! T VAR
Vin ot VAR14,
I|_Probe I_Probe Zload=504]"0
P_iTone iin lout . R
PORT1 W}T -
Num=1 Term VBRE .
T encombrement_ci_polar_stab_| Term1 | —~Zload=754i"0
U] p=dbmtow(RFpower) 2 | Inum=2
Freq=RFfreq |_Probe _Probe 2=Zload R
Bi-= B e |
| —Zload=46.2%"19.2
c = c =
1 2
©=1000 uF C=100.0.uF
v_oc 5 v.pc
= [ VAR A
L sRez VAR12 L s
= vde=vbe Vou22 = vde=vee
- Vbe=1.275 -

1 1 1
Fichiers « .txt » des tensions/courants (un fichier par impédance d’extraction)

* Exécution du programme Scilab — (IJaIcuI des paramétres S fort-signal

Génération d’un fichier de parametres S fort-signal (« SRI.txt »)

4

@3, ; T !
Modéle : Amplificateur de puissance

RFpower=10

HB1
Freq[1]=RFfreq

|_Probe
s_nl_puiss lout
X1
51
! P=dbmtow(RFpower) = _ IMPEDANCES QUELCONQUES)
Freq=RFfreq - SUR UN DISQUE DE TOS 2
5 :
Port Port
Elm’W = FDD2P = = . ] ” .
- FOD2P1 = Relations d’entrée/sortie
V[1,1]=a1+b1 ” g .
VE2 tlzarb2 définies dans un F.D.D
VAR

- PARAMETRES_S_NON_LINEAIRE
bi1=(rs1 1477151 1) al+(rs12+]7is12)*a2+(rs1 2d+%is12d)"a2_conj
- b2=(rs2 1471521} al+(rs22+]7is22) a2+(rs22+7is22d)"a2_conj

DatafccessComponent VAR
DACT PARAMETRES_D_ENTREES

File="S_RI ba" a1=(_sv(1,1)+20%(_si(1,1)))/2
Type=Generalized Multi-cimensional Data 2 AT 2
Block="DATA" a2_conj=cori(a2)

20=50

IntefpMode=Cuibic’ Spline’
onde_ at=mag((_sv(1,1)+z0%(_si(1,1))}/2)

InterpDom=Rectangular

iVar1="A1"
iVall=onde_an o R
iVar2= VARIABLES_DU_FICHIER_A_INTERPOLER

rs11=file{DACT, "r_s11"}

i§11=fileDACT, "i_s11"}
Lecture du fichier de parameétres ETEBAE T2
. rs120=file{DACT, 'r_s12d'}
S fort-signal dans un D.A.C. IS129-112{DACY, " 5120}
rs21=file{DACT, 'r_s21"}

i821=file{DACT, "i_s21"}
rs22=file{DACT, "r- 522"}
is22=file{DACT, "i522"}
rs22d=file{DAC, "r_s22d'}
is22d=file{DAC1, "i_s22d"}

F1G. 3.4 — Processus d’identification et d’implémentation du modele comportemental

Ces résultats permettent de conclure que le formalisme des parametres S fort-signal
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Fic. 3.5 — Comparaison sur le gain en puissance (dB) et en phase (°) du circuit (Z1 x,
72 A, 73 o) et du modele (lignes pleines) pour les impédances d’identification
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F1G. 3.6 — Impédances de test (TOS 2)
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F1G. 3.7 — Comparaison du circuit (A) (V) (o) (+) et du modele (lignes pleines) pour des
impédances de TOS 2

statiques offre de tres bonnes prédictions dans le cas de désadaptation de charge, ’exercice

étant réalisé dans le but de modéliser le fonctionnement d’un amplificateur de puissance
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F1G. 3.8 — Comparaison du circuit (>) (x) (¢) (<) et du modele (lignes pleines) pour des
impédances de TOS 2

face a des désadaptations qui présentent un TOS < 2.
Par ailleurs, il est difficile d’effectuer des tests sur des TOS supérieurs, car les
simulations HB sur cet amplificateur de test ne parviennent pas a converger pour toutes

les charges alors présentées.

3.1.7 Conclusion

Cette premiere partie nous a permis de présenter la mise en oeuvre d’un modele
comportemental bilatéral dans 'environnement ADS, en illustrant les différentes étapes
nécessaires a son utilisation. Ce modele, introduit par J.Verspecht, basé sur le principe
des parametres S fort-signal statiques, permet de répondre au besoin de prise en compte
des désadaptations de charge. Ce modele démontre d’excellentes performances sur
Iamplificateur de puissance de test, face aux variations de charge envisagées dans les

radars a balayage électronique (TOS 2).

Par ailleurs, ce modele possede un processus d’extraction et d’utilisation simple et
abouti, grace a I'automatisation des différentes taches dans des “templates” ADS et de
scripts Scilab. Il est donc aisé pour des concepteurs circuit d’obtenir une projection rapide
des performances systeme d’amplificateurs pour différentes impédances de charge des la

phase de conception.
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3.2 PARTIE B - Principe de la modélisation

comportementale topologique

3.2.1 Introduction

Ces travaux de these s’inscrivent dans un projet plus général qui visent a mieux
spécifier le choix technologique des composants constitutifs du front end RF des
antennes actives et plus particulierement ’amplificateur de puissance. L’intérét d’un
modele combiné capable a terme de prendre en compte I’ensemble des effets identifiés
(désadaptation de charge, mémoire HF, BF et thermique) et de les étudier parait

intéressant. Ce concept est issu du constat suivant :

e La modélisation boite noire ne permet que la prédiction de performances systeme,
puisque liée a I'environnement d’accueil, généralement “Data Flow”. L’évolution actuelle
des outils systeme vers des algorithmes circuit (“Control Flow”) permet d’envisager une
modélisation plus fine en considérant non seulement la réponse aux acces mais également

a des noeuds internes significatifs.

e La topologie d'un amplificateur de puissance explique les différents effets de
perturbation en son sein. Par exemple, la thermique est localisée au niveau des
transistors et la mémoire HF essentiellement dans les parties passives. L’idée d’une
représentation séparée des parties passives et actives a l'aide d’une modélisation adaptée
parait intéressante pour aller vers un modele non pas propre a la prise en compte d'un

seul phénomene mais combiné, capable de caractériser I’ensemble.

e Ce modele permettra également d’établir un lien avec ’aide a la conception et

I'optimisation de chaque sous-bloc constitutif d’un amplificateur.

Nous présenterons ici le modele topologique ou le formalisme des parametres S fort-
signal est appliqué au niveau du transistor et non aux acces du circuit. Les parties passives

sont représentées par leurs parametres [S]. L’implémentation est réalisée dans ADS.

3.2.2 Problématique et Objectifs

Les besoins exprimés par la DGA/CELAR reposent sur la simulation fine des
antennes actives au moyen d’outils actuels (SAFAR) ou en développement (ASTRAD).
Il apparait que la description de la partie analogique des antennes actives dans ce type

de simulateurs est idéalisée. En effet, les modeles qui régissent les TRMs utilisent des
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relations élémentaires, souvent réduites a la description de 'amplificateur de puissance
de la partie émission du TRM a l'aide d'un simple gain, faisant abstraction du caractere
non linéaire et bilatéral de ce composant. Pourtant, 1'utilité d’'un modele comportemental

précis, intégré aux simulateurs d’antennes actives, présente un double intérét :

e Pour les architectes systeme et les radaristes, cela permettrait d’évaluer les
performances des systemes en tenant compte “finement” des performances des
amplificateurs de puissance et plus généralement d’impacter les perturbations de chaque

composant sur le fonctionnement global des TRMS.

e Pour les concepteurs de circuits, cela assurerait la projection des performances de
leurs conceptions au niveau hiérarchique systeme afin de ne pas sur-spécifier leurs circuits,

et dans ce cas pourrait permettre la diminution significative du cotit du composant.

Le modele développé devra donc a terme permettre le lien entre la phase de la
conception de 'amplificateur de puissance et celle de la conception de ’architecture du

systeme.

3.2.3 Du circuit au systeme : approche topologique
3.2.3.1 Modélisation comportementale topologique

Le modele comportemental “topologique” est né pour répondre aux principales
contraintes de la modélisation des amplificateurs de puissance placés dans ’environnement
des TRMs. Il doit étre capable de prendre en compte les perturbations majeures décrites

dans la section 1.4. de ce mémoire :

e Les désadaptations de 'impédance de charge des amplificateurs peuvent varier
fortement et par conséquent modifier considérablement leur réponse et celle des TRMs.

Les circuits d’adaptation d’un amplificateur sont congus pour présenter aux différents
transistors d’'un méme étage leur impédance optimale. En cas de variation de la charge
sur "amplificateur, I'impédance présentée aux transistors est modifiée également. Ils ne
sont alors plus refermés sur leur charge optimale et leurs performances s’en trouvent
modifiées en terme de gain, de puissance de sortie ou de rendement. La modification du
comportement de l'amplificateur soumis a diverses impédances de charge incombe en
réalité a la modification du comportement des transistors. Modéliser le fonctionnement
des transistors au sein de 'amplificateur permettrait de prendre en compte les variations

de la charge.
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e Nous avons vu précédemment que les effets de mémoire HF dans les amplificateurs
sont causés principalement par les circuits passifs d’adaptation. De plus, ils sont exacerbés
pour des applications faisant appel a des signaux modulés en fréquence (chirps en

fréquence) typiques des radars.

e FEnfin, les effets thermiques présents au sein de Damplificateur sont
majoritairement liés a 'auto-échauffement des transistors et non a leur environnement,

I’antenne active disposant de circuits de refroidissement.

Aucun modele comportemental “boite noire” a I’heure actuelle ne prend en compte
ces trois perturbations. Ce constat nous a amené a penser a un autre type de modele
comportemental ou I'hypothese selon laquelle ces trois perturbations non linéaires ont
des origines distinctes et identifiables de maniere indépendante semble réaliste. Cette
considération permet de dissocier ces trois effets non linéaires et donc de répondre

chacune a une modélisation spécifique simplifiée.

La prise en compte simultanée de ces trois effets conduit a considérer la structure
- la topologie - de 'amplificateur, afin de cibler les éléments responsables des différentes
perturbations non linéaires et de leur appliquer par conséquent une modélisation
appropriée. La structure de ce modele est donc calquée sur le design de I'amplificateur a
modéliser [6]. Son modele est scindé en différents sous-modeles, associés respectivement
aux éléments actifs (transistors) et passifs (circuits d’adaptation), de maniere a utiliser

une modélisation adéquate et simple pour chacun d’entre eux, figure 3.9!

Pour que le modele global soit bilatéral, chaque sous-modele doit ’étre également, afin
de conserver dans les plans d’acces des différents éléments la notion d’impédance.

Les techniques de modélisation “boites noires” appliquées classiquement aux
amplificateurs peuvent étre ici transposées a un transistor en particulier. Chaque transistor
de 'amplificateur est donc remplacé par son modele non linéaire bilatéral. La solution
retenue est celle qui repose sur le principe des parametres S fort-signal, présenté dans la
partie A, grace a sa simplicité d’identification et d’implémentation et grace a ses capacités
de prédiction face a des variations de charge.

Les circuits d’adaptation sont responsables d’une portion importante du temps
de simulation dans les amplificateurs a cause de la présence de nombreux éléments
distribués en leur sein. La modélisation de ces parties linéaires constitue donc un des
points clés de I'approche topologique afin d’obtenir a la fois un modele efficace en terme
de temps de simulation et qui puisse préserver la notion d’impédance dans les plans

d’acces des transistors. Dans la version actuelle du modele topologique dans ADS, les
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Design de 'amplificateur :

K
e

R {2
2 {2
R

Boites Noires
Structure du modéle topologique :

| [ Modetle | | | [ Modele ®| [¥
Non Linéaire Non Linéaire
_ Modéle Modéle Modele R
Distributeur Inter-Etage Combineur
| | Modele | | | | Modele | |
Non Linéaire Non Linéaire

FiG. 3.9 — Structure du modele topologique

circuits d’adaptation sont remplacés par leur équivalent en parametres S et sont traités
en fréquentiel. Cependant, pour une intégration efficace, les parties linéaires devront étre
traitées par des techniques de réduction d’ordre [7][8], afin de pouvoir générer par exemple
I’équivalent BDB d’un sous-circuit (combineur, inter-étage,...). Ce point constitue un
travail de these a part entiere et nous nous limiterons ici a I’étude du formalisme de prise

en compte de la désadaptation de charge et a la validation de ce principe de modélisation.

3.2.3.2 Aide a la conception

Le modele topologique, tout comme le modele boite noire (partie A), offre aux
concepteurs de circuit la possibilité de connaitre les performances systemes de leur
conception, afin de ne pas les sur-spécifier. Mais au dela, le modele topologique peut
remplir la fonction d’aide a la conception de design grace a sa structure. En effet,
les sous-modeles utilisés pour batir ce modele comportemental étant tres simples, le
concepteur peut des la phase de conception du circuit avoir les performances systeme
de son amplificateur et estimer le comportement de chaque sous-bloc vis a vis du systeme
(figure 3.10). Cette connaissance permet ainsi un bon dimensionnement du circuit dans
le systeme.

En fonction du modele systeme, basé sur le circuit congu, les spécifications attendues
du circuit sont donc a méme d’évoluer. Ceci permet au concepteur soit de réaliser une
conception plus performante ou au contraire moins exigeante sur les performances du
circuit.

Si 'on modifie un parametre sur un transistor ou un élément passif, il est uniquement
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F1ac. 3.10 — Illustration du principe d’aide a la conception

nécessaire de refaire l'identification sur I’élément modifié, les autres restant valides. La
structure de ce modele ouvre ainsi la porte a l'utilisation de briques interchangeables
, disponibles par exemple en bibliotheque, et qui permettrait la conception de modeles

comportementaux différents tres rapidement a partir de ces briques de base.

3.2.4 Application a un amplificateur de puissance en bande X
3.2.4.1 Présentation du cas test

Pour réaliser '’ensemble des simulations et évaluer notre modele comportemental,
nous disposons d’un projet de conception dans I’environnement ADS d’un amplificateur
de puissance en bande X (f;=10.25 GHz), figure 3.11l Les transistors utilisés dans cet
amplificateur sont des HBT's développés par UMS et issus de la filiere HB20P. Les modeles
des transistors sont électro-thermiques (cellules RC'). L’amplificateur est composé de deux
étages : le driver, constitué de 4 transistors de 8 doigt d’émetteur d’un développement de
40 pm et 1’étage de puissance, constitué de 4 transistors de 8 doigts de 40 um également.
L’amplificateur possede 16.3 dB de gain a 1 dB de compression et délivre une puissance
de 38.9 dBm (~7.7 Watts) pour un rendement de 34%.

3.2.4.2 Simplification du modele topologique

Afin de simplifier la structure du modele topologique, nous nous appuyons sur le
fait que si la conception des circuits linéaires d’adaptation des amplificateurs est bien
réalisée, les impédances présentées aux transistors d’'un méme étage d’amplification sont
tres proches. Ceci implique que ces transistors possedent un comportement électrique

équivalent (structure équilibrée), la tension et le courant RF & leurs bornes sont donc
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F1a. 3.11 — Schéma de conception de 'amplificateur de puissance (COUNTACH)

sensiblement identiques. Un seul modele “comportemental” peut alors se substituer a
I’ensemble des modeles des transistors d’'un méme étage. Cette simplification nécessite de
diviser les courants d’entrées/sorties d'un modele de transistor par le nombre de transistors
de I'étage considéré (cf. figure 3.12).

- “ — n.lout_n

1]
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Fic. 3.12 — Simplification de la structure du modele topologique
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Afin de vérifier cette hypothese, I'étude des parametres S des différents circuits
d’adaptation de notre amplificateur de test (distributeur, inter-étage et combineur) a été
réalisée du DC a 40 GHz.

e Circuit d’adaptation d’entrée : Distributeur
La structure du distributeur est présentée sur la figure |3.13. Outre les deux ports

destinés a l'alimentation DC des transistors, ce circuit est en charge de répartir

équitablement le signal HF de la voie d’entrée sur 4 voies distinctes ou le signal est

amplifié.
Port DC
]
— 2
1—t entree z:'. 2
95
l
Port DC

FiG. 3.13 — Circuit d’adaptation d’entrée

La figure 3.14 présente les résultats des parametres S en transmission pour I’ensemble

des ports du distributeur et la figure 3.15 les résultats des parametres S en réflexion des

ports 2 a 5.
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Fi1G. 3.14 — Comparaison des parametres S de transmission du circuit d’adaptation
d’entrée en module (dB) et phase (°)

Les résultats montrent que les différents parametres S en transmission du circuit

de distribution sont identiques, ainsi que ceux en réflexion sur les ports de sortie,
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FiG. 3.15 — Comparaison des parametres S de réflexion du circuit d’adaptation d’entrée
en module (dB) et phase (°)

I'impédance présentée aux ports 2 a 5 est la méme. Il est donc possible de ne considérer
7
qu’'un seul port “virtuel” d’impédance ZZ avec i € [2;5]. Le multipole initial peut étre

ainsi vu comme un simple quadripole.
e Circuit d’adaptation inter-étage

Le circuit d’adaptation inter-étage possede une structure complexe (figure 3.16).
Hormis les 4 ports destinés a l'alimentation DC des transistors, il est constitué de 4
ports d’entrée HF (ports [1;4]) et de 8 ports de sortie (ports [5;12]). Afin de simplifier
I’étude des parametres S du réseau d’inter-étage, la propriété de symétrie du circuit est
utilisée, les comparaisons ne s’effectuent donc que sur les ports d’entrées [1 ;2] et de sorties

[5;12].

Ports DC
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45 * Stransmission 1:S; 545, getS,5a 5,4
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2T 8
3 ==s transmission\f “I" 9 Symétrie
4 = «1=10
o= 11
. 8 —r— 12
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Ports DC

FiG. 3.16 — Circuit d’adaptation inter-étage

o Transmission
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F1G. 3.17 — Comparaison des parametres S de transmission (1) du circuit d’adaptation
inter-étage en module (dB) et phase (°)
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F1a. 3.18 — Comparaison des parametres S de transmission (2) du circuit d’adaptation
inter-étage en module (dB) et phase (°)

La figure [3.17 montre que les diverses réponses sont quasiment superposées pour
I'ensemble des parametres “S transmission 1”7. Les parametres “S transmission 2”7 (figure
3.18) ont un comportement plus dispersif. Cependant, leur influence sur le signal peut

étre négligée, car 'impacte sur la transmission sur ces voies est tres faible devant celui
des ports [3;4] vers [9;12] (inférieur de 15 dB).

o Réflexion

La figure [3.19 présente les parametres S en réflexion sur les ports d’entrée du réseau
inter-étage. Nous constatons que la différence de réponse entre les deux ports est minime
dans la bande d’utilisation de l'amplificateur (autour de 10 GHz). Les résultats sur les

ports de sorties, figure[3.20, montrent que leurs réponses sont confondues, les impédances
sont donc identiques.
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F1G. 3.19 — Comparaison des parametres S de réflexion du circuit d’adaptation inter-étage
en module (dB) et phase (°)
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Fi1G. 3.20 — Comparaison des parametres S de réflexion du circuit d’adaptation inter-étage
en module (dB) et phase (°)

Comme pour le distributeur, il est possible de transformer ce multipole complexe en
un simple quadripole en paramétrant les courants d’acces des modeles des transistors par

le nombre de transistors que comprend 'étage d’amplification.
e Circuit d’adaptation de sortie : Combineur

L’architecture du combineur permet de faire converger tous les signaux HF vers une
seule voie, figure(3.21. Afin de limiter la complexité de 1’étude de cette structure, elle est
également considérée comme symétrique et seuls les ports [1;4] et 9 sont étudiés.

La figure[3.22 montre que les réponses des parametres S en transmission des différents

ports sont superposées. Les différents parametres S de la figure [3.23 sont tres proches les
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)

uns des autres dans la bande de fréquences d’utilisation de I'amplificateur.
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La transformation des réseaux passifs multipoles de 'amplificateur en de simples
quadripoles permet ainsi de simplifier considérablement le modele topologique, tout en
conservant sa propriété de bilatéralité. Un seul modele de non linéarité est dorénavant
nécessaire par étage d’amplification, ce qui réduit significativement le nombre de modeles
non linéaires & extraire, figure 3.24.

L’implémentation du modele topologique est réalisée dans ADS ou les cellules actives
sont implémentées grace aux outils FDD et DAC et chaque circuit d’adaptation de

I’amplificateur est représenté par leurs parametres S équivalents.

Design de I'amplificateur (ADS) :

Modéle topologique équivalent (ADS) :
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Fi1G. 3.24 — Structure du modele topologique dans ADS

La structure du modele topologique initiale (non simplifiée) comprenant, en plus des
blocs mis en cascades, des blocs en parallele afin de représenter les barrettes de transistors,
est réduit a une cascade de blocs a une seule entrée/sortie. Cette transformation implique
que le nombre de noeuds que doit équilibrer le simulateur circuit est plus faible. La rapidité
de la simulation s’en trouve alors améliorée, sans perdre la possibilité d’identification de
I'origine des effets mémoire.

Par ailleurs, en vue de l'intégration future de ce modele dans un environnement

systeme temporel, cette topologie fortement simplifiée rend son implémentation nettement
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facilitée.

3.2.4.3 Extraction du modele topologique @ f; et implémentation dans un

environnement de simulation circuit

Afin d’évaluer les impédances de fermeture des transistors des différents étages de
I'amplificateur de test, celui-ci est soumis a un jeu de charges (figure[3.25) :

e 50 Q (x),

e TOS € [1.5;3] par pas de 0.5.

Etage driver | Etage,
puissance
T

1
1
1
1
1
171

F1G. 3.25 — Design de 'amplificateur et impédances de charge qui lui sont présentées

Une charge présentant un TOS 3 a 'amplificateur présente un TOS plus faible aux
transistors de l'étage de puissance, grace au circuit passif combineur. Dans le cas de
I’amplificateur test, elle est équivalente a un TOS 2.5. A I’étage driver, le TOS est encore
plus faible : TOS 1.23 (figure 3.25).

Cette observation implique que pour un TOS important présenté a ’amplificateur,
celui répercuté sur les modeles non linéaires sera plus faible. Ceci entraine la supériorité
du modele topologique par rapport au modele boite noire bilatéral (Partie A) a prédire
des fortes désadaptations, puisque dans le cas du modele topologique, les TOS présentés
au modeles non linéaires sont plus faibles.

Bien que les transistors soient identiques pour les deux étages, leurs impédances de
fermeture nominales et leurs conditions de polarisation sont tres différentes. L’extraction

des parties actives consiste donc a identifier un modele non linéaire par étage
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d’amplification. Les deux modeles non linéaires sont identifiés selon la procédure détaillée
dans la partie A.

Afin de simplifier I'identification des transistors des deux étages et d’optimiser les
valeurs d’impédances de fermeture choisies pour ces identifications, il est plus simple en
simulation de présenter directement les différentes impédances de charge a ’amplificateur,
puis de relever les courants et tensions aux bornes d’un transistor par étage. Ceci permet de
dimensionner correctement les modeles de transistors. Les charges servant a l’identification
sont présentées figure [3.26.

(x) Z1=50 Q = Ty, = 0

(impédance optimale de 'amplificateur)
(A) 72=T75 Q0 =1z =0.2- el 0

(0) Z3=46.24.19.2 Q0 = [y = 0.2+ &77/2

F1G. 3.26 — Impédances utilisées pour 'extraction des parametres S fort-signal

Les figures 3.27 et [3.28 illustrent les parametres S fort-signal des transistors a I’étage
de puissance et driver.
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Fi1G. 3.27 — Parametres S fort-signal des transistors de 1’étage de puissance en module
(dB) et phase (")

Les parametres S5 et S4, négligeables en petit signal, ont un réle prépondérant sur
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F1G. 3.28 — Parametres S fort-signal des transistors de I’étage driver en module (dB) et
phase (")

le fonctionnement du modele pour des valeurs fortes de |a;|, correspondant a la zone de

compression de 'amplificateur.

3.2.5 Résultats

Afin de vérifier la validité du modele topologique, des comparaisons entre la réponse
de amplificateur de puissance de test et celle de son modele pour différentes conditions

d’impédances de charge sont réalisées dans ADS.

3.2.5.1 Tests sur les impédances d’extraction

Dans un premier temps, le modele topologique est testé sur les impédances qui ont

servi a identifier les parametres S fort-signal des transistors de 'amplificateur (figure'3.26).
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£16.0 % - RN WP S XA
I \ Sig boo00000° } N
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] ! 4555584 AANNAD DR
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Fic. 3.29 — Comparaison de la simulation circuit (Z1 x, Z2 A, Z3 o) et du modele
topologique (lignes pleines) pour ses impédances d’identification
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Les résultats (figure [3.29) montrent une trés bonne concordance entre les
caractéristiques CW données par la simulation du cas test et celles issues du modele
topologique. Les faibles variations existantes entre le circuit et le modele s’expliquent
par le fait que le fonctionnement des différents transistors d’un méme étage n’est
pas rigoureusement identique. Cependant a la vue des résultats, la solution qui
consisterait a réaliser un modele non linéaire différent pour chaque transistor n’est pas a
envisager compte tenu des compromis précision /simplicité de l'identification du modele et
précision/temps de calcul. Les faibles écarts engendrés par cette approximation permettent

ainsi de valider le modele sur ces impédances d’identification.

3.2.5.2 Tests a TOS 2 toutes phases

On souhaite maintenant étudier le comportement du modele pour différentes
conditions de charge présentant une désadaptation relativement importante. Les charges
testées ont un coefficient de réflexion |I'| = 1/3, pour 8 phases différentes, réparties sur
un cercle d’impédance correspondant a un TOS 2 (figure [3.30).

7

| Symbole | || [ Phase (rad) | Impédance () | S/ /\ ek T
A [1/3 0 100 / /\< -
v - /2 40 +7 - 30 fog ;
° - m 25 [ [T
- - 37/2 40 — j-30 —
> 1/3 /4 695+-368 | | |
X ) 3m/4 28.1+7-14.9
o - 51/4 281 — j-14.9 \
q - T4 69.5— j-36.8

Fia. 3.30 — Impédances de test (TOS 2)

Ces courbes (figures[3.31 et [3.32) montrent que pour un TOS 2, les variations de gain
et de phase pour cet amplificateur sont importantes, de ’ordre de 0.5 dB en zone linéaire
pour le gain et plus d’1 dB a la compression, et jusqu’a 40° en phase.

Ces résultats permettent également de conclure sur la validité du modele topologique.
En effet, pour ces valeurs de TOS, le modele topologique effectue de tres bonnes
prédictions du comportement de 'amplificateur, pour toutes les phases. Dans la zone
linéaire, I'erreur du modele est extrémement faible et méme difficilement quantifiable
puisque dans ce cas le modele possede un fonctionnement équivalent aux parametres S
linéaires (figures 3.28/ et [3.27). Toutefois, dans la zone non linéaire, 'erreur demeure tres

faible, de I'ordre de 0.1 dB sur le gain et quelques degrés sur la phase.
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F1a. 3.31 — Comparaison de la simulation circuit (A) (V) (o) (4) et du modele topologique
(lignes pleines) pour des impédances de TOS 2
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F1G. 3.32 — Comparaison de la simulation circuit () (x) (¢) (<) et du modele topologique
(lignes pleines) pour des impédances de TOS 2

3.2.5.3 Tests &a TOS ~ 2

La figure 3.33 présente I'erreur sur le gain (en dB) pour un jeu important d’impédances,
a P;, = 18 dBm, ce qui correspond a la puissance d’entrée pour laquelle la variation du
gain est la plus significative. Cette illustration permet de visualiser les zones sur 'abaque
de Smith ou le modele est le plus performant. Sur la figure, les cercles blancs symbolisent
respectivement les impédances de TOS 2 et TOS 3.

Il apparait que les capacités de prédiction du modele topologique statique dépendent
en premier lieu de la phase de I'impédance de la charge. Néanmoins, cette derniere
illustration nous permet de conclure sur la tres bonne capacité de prédiction de ce modele
d’amplificateur face a des désadaptations de charge. Par ailleurs, une des limitations de
cette évaluation tient au fait que le modele circuit des transistors ne représente plus le

fonctionnement véritable des transistors pour un TOS tres important.
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0.35dB

10.18dB
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FIG. 3.33 — Evaluation du modele topologique - erreur en gain (dB)

3.2.5.4 Comparaison des modeles boite noire et topologique

La figure 3.35 présente une comparaison de la réponse du modele topologique et du
modele boite noire sur le méme amplificateur (COUNTACH) pour des charges équivalentes
aun TOS 3 (cf. figure[3.34). La précision du modele topologique est légerement supérieure
pour des TOS importants car dans le plan des cellules actives du modele topologique, le
TOS est plus faible que celui présenté directement aux acces de ’amplificateur.

Cependant, ces résultats soulignent qu’avant tout 'intérét du modele topologique par
rapport au modele boite noire réside dans son potentiel a prendre en compte 1’ensemble

des effets non linéaires au sein des amplificateurs.

(A)Z1 =69+ j-65Q
(0) Z2 =19.2+j-18 Q
(V) Z3 =69 —j-65Q

F1G. 3.34 — Impédances testées pour la comparaison circuit / modele topologique / modele
boite-noire
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F1G. 3.35 — Comparaison de la simulation circuit (A) (o) (V), modele topologique (ligne
pleine) et modele boite noire (ligne pointillé)

3.2.5.5 Réponse du modele topologique bilatéral dans sa bande de fréquences

Nous souhaitons maintenant évaluer la capacité de prédiction du modele topologique
face a un signal d’excitation inclus a la bande passante de I'amplificateur, différent de
celui ayant servi a l'extraction (centre de la bande). I’amplificateur et son modele, chargé
sur 50 €2, sont soumis a un signal monoporteuse qui varie autour de la fréquence de travail
fo de £ 100 MHz (10.2 GHz a 10.3 GHz par pas de 40 MHz) (cf. figure[3.36).
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F1G. 3.36 — Comparaison de la simulation circuit (-©-) et du modele topologique (lignes
pleines) sur une bande de 100 MHz

Le modele des non linéarités étant statique, les variations du gain et de la phase du
modele topologique en fonction de la fréquence du signal sont prises en charge par les
modeles des circuits passifs. Cependant, pour des signaux d’excitation différents de celui
qui a servi lors de l'identification, la qualité du modele se dégrade.

Les écarts entre le circuit et son modele s’expliquent par la dépendance en fréquence

des transistors (caractére non idéal des lignes d’acces, caractéristiques diélectriques des
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jonctions, substrats) qui influe sur le comportement de 'amplificateur. Dans le cas d'un
transistor seul, cette dépendance demeure assez faible, illustrées par les figures|3.37 et 3.38|
pour les étages driver et de puissance de 'amplificateur de test en petit signal. Cependant,
dans le cas des amplificateurs, la dépendance en fréquence est exacerbée par le nombre
élevé de transistors, associé a la complexité de la structure (ici deux étages); 'erreur

cumulée sur chaque transistor devient alors importante.
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Fi1G. 3.37 — Parametres S fort-signal des transistors de I’étage driver en fonction de la
fréquence (petit signal) en module et phase (°)

Les résultats de la figure 3.36 démontrent donc que la prédiction du comportement de
I’amplificateur en fonction de la fréquence du signal n’est pas satisfaisante. Il est de ce

fait nécessaire d’envisager une prise en compte de la mémoire HF des cellules actives.

3.2.5.6 Modele topologique étendu a la prise en compte de la mémoire HF

Afin d’étendre les capacités de prédiction du modele topologique a la bande passante de
Iamplificateur, il est nécessaire d’établir un modele des non linéarités capable d’impacter
la dispersion fréquentielle des transistors. Plusieurs solutions peuvent étre envisagées.

La premiere consisterait a établir un modele de parametres S fort-signal pour plusieurs

points de fréquences dans la bande passante de 'amplificateur. Son implémentation dans
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Fi1G. 3.38 — Parametres S fort-signal des transistors de I'étage de puissance en fonction
de la fréquence (petit signal) en module et phase (°)

un simulateur exigerait alors I'interpolation des différents fichiers de parametres S fort-
signal, correspondant aux différentes fréquences servant a ’extraction. Cette solution, la
plus immédiate, nécessite néanmoins de nombreuses séries de mesures, préjudiciable au
cotit d’extraction du modele.

Afin de tester une solution plus simple & mettre en oeuvre et moins cotteuse en
terme d’extraction, la dispersion fréquentielle des transistors est considérée en premiere
approximation par une pondération en fréquence des parametres S fort-signal, a I'aide de

coefficients exprimés en fonction de la fréquence [9].
e Principe de modélisation

En toute rigueur, la prise en compte de la fréquence dans les parametres S fort-signal
conduit a écrire la relation 3.5.
Sij (1], ) (3.5)

ouiet j € [1;2] dans le cas d’un amplificateur et Q = 27 (f — fo).

140



Chapitre 3 : Modélisation comportementale bilatérale dans des environnements de
simulation circuit et systeme

On considere ici que ’équation 3.5 est une fonction séparable au premier ordre en

effectuant I’approximation suivante :
Sij(la1], ) = Sij (la]) - ¢ (€) (3.6)

ol ¢;;(€2) représentent des coefficients complexes de pondération, donnés par la relation
3.7:

Sy (laa], Q)

%O =5 a0 (3.7)

|d1|=cste

Ces coefficients sont obtenus en faisant le rapport entre les parametres S fort-signal
pris a différentes fréquences appartenant a la bande passante de l'amplificateur et les
parametres S fort-signal a Q=0, |a;| étant fixé. L’équivalence définie par 1’équation [3.6|
n’est donc strictement valable que pour la valeur de |a;| avec laquelle les coefficients

¢;;(€2) ont été calculés.

La formulation des parametres S fort-signal paramétrés en fréquence devient alors :

(b) _ (Snuam en(Q) sm<ra1|>-éu<ﬂ>) . <> . (o sﬁmn-aﬁ(m) | (a*;)
by S (Jan]) - €21(€2) Sz (|aa]) - E22(€2) as 0 S5 () - e () a
(3.8)

e Identification des coefficients fréquentiels

L’identification des coefficients ¢;;(€2) est identique a celle des parametres S fort-signal,
mais pour un seul point de puissance d’entrée (|a;| = cste), pris généralement en petit
signal et répétée pour plusieurs fréquences appartenant a la bande passante du dispositif
(figure3.39). La simplicité des extractions a partir de mesures/simulations, sur lequel est
basé le modele des éléments actifs, démontre ici I'intéréet de cette représentation.

Les coefficients ¢;(£2) normalisés, extrait en petit signal, sont présentés pour 1'étage
driver et I’étage de puissance de 'amplificateur de test sur la figure|3.40. Pour diminuer
le nombre de mesures/simulations, lextraction des ¢;(2) est réalisée sur seulement
quelques points de fréquences pour décrire toute la bande. Ces coefficients sont ensuite

utilisés et interpolés dans I'environnement ADS grace a un DAC.
e Résultats

Le modele est évalué a ’aide d’un signal CW balayant une bande de 500 MHz autour
de fo (fo=10.25 GHz) pour différentes impédances de charge représentées figure
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F1G. 3.39 — Procédure d’extraction du modele des parametres S fort-signal pondérés en
fréquence

La pondération des parametres S fort-signal par les coefficients ¢;(€2) permet
d’améliorer nettement la prédiction du modele topologique sur la bande passante de
Iamplificateur (cf. figures[3.42 a/3.45).

Ces résultats démontrent que dans la zone linéaire de 'amplificateur, le modele
est tres fiable. A la compression, le modele est en revanche moins performant et sa
qualité de prédiction dépend fortement de la phase de I'impédance de charge sur lequel
Iamplificateur est chargé. L’erreur maximale peut alors atteindre jusqu’a 1 dB sur le
gain et une dizaine de degrés sur la phase. L’hypothese selon laquelle la relation [3.6] est
séparable montre ses limites car elle n’est réellement valable que pour la puissance du

signal d’entrée qui a été choisie lors de I'identification des coefficients (petit signal).

Cette approche de modélisation qui permet de prendre en compte la dispersion
fréquentielle d’un dispositif est perfectible puisqu’elle est moins bien adaptée a la zone
de saturation des transistors. De plus le fonctionnement de ce modele reste limité a
une utilisation statique, la fréquence du signal étant considérée comme un parametre
du modele dans 'environnement ADS. Cependant, la qualité du modele topologique est
nettement améliorée par rapport a l'initial, tout en conservant sa simplicité d’extraction

et d’implémentation dans ’environnement de simulation.
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F1G. 3.40 - Coefficients de pondération ¢;;(2) : partie réelle (x) et partie imaginaire (A)
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F1a. 3.41 — Impédances de test
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F1G. 3.45 — Comparaison sur 500 MHz de bande du gain (dB) et de la phase () du circuit
(¢) et de son modele (lignes pleines), chargé sur (40-j.30)

3.2.6 Perspectives d’évolution du modele topologique

Les perspectives d’évolution du modele topologique sont conséquentes afin de parvenir
au modele envisagé, notamment concernant la prise en compte “efficace” de la dispersion
fréquentielle des transistors, de la mémoire HF et des effets thermiques de 'amplificateur.
C’est pourquoi dans cette section, différentes pistes de réflexion sont proposées afin

d’amorcer les développements futurs.

3.2.6.1 Modélisation des cellules actives

Une amélioration du modele des non linéarités peut étre réalisée afin de tenir compte au
mieux de la dispersion fréquentielle des transistors sur la bande passante de ’amplificateur
en se basant sur les travaux de [10]. Les parametres S fort-signal dépendant de la

fréquences (équation 3.5) peuvent étre rééerit sous la forme dune série de Volterra
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dynamique simplifiée & un seul noyau, caractéristique des effets de mémoire HF [11],

relation 3.9, et donc & méme de prendre en compte cette dispersion fréquentielle.

+BW/2
- N . . 1 ~ - .
Sij (1an], Q) - a;(t) = S5 (|aa]) - a;() + o / Sij (|aa], Q) - A4;(Q) - - d2 (3.9
—BW/2

ou BW désigne la bande passante de 'amplificateur, S?j le noyau statique et S;; le noyau

dynamique.

Afin d’adopter une écriture qui puisse étre implémentée dans un environnement de

simulation numérique, on considere 1’égalité suivante :

5 a (Ji]) - ()"

Sy (lan], Q) = —=%
L+ 32 B (laal) - (G)™

m=1

(3.10)

ou N et M représentent respectivement les ordres du numérateur et du dénominateur, a,
et G, les coefficients de I’approximation de Padé.
La variation des parametres S fort-signal en fonction de la fréquence est modérée,

comme l'illustre les figures|3.37 et (3.38, ce qui autorise I'utilisation d’un simple polynome :

N
Sij (Jaa], Q) =D an ([aa]) - (72)" (3.11)
n=0
avec ay, les coefficients du polynomes.
L’équation [3.9 peut alors se réecrire :
+BW/2
~ ~ 0 /1~ ~ 1 ~ O\ A §1917
Sy (lan], ©2)-a;(t) = S (laa])-a;(t) + o > an(jan))- ()" A;(Q)--dQ (3.12)
—Bwy2 "0
En considérant 1’égalité suivante :
- oFa;(t
TF {(jQ)k : Aj(k)} - gg,f ) (3.13)
L’équation|3.12 devient :
N .
. . . . . o"a;(t)
Sij (|aa], Q) - a;(t) = S (|aa]) - a;(0) + Y e (Jaal) - o (3.14)
n=0
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L’implémentation serait limitée a des dérivées d’ordre relativement faible (=~ 3 ou
4), puisque les courbes des parametres S fort-signal en fonction de la fréquence ont des

formes qu’il est aisé d’interpoler par des polynomes.

Cette solution n’est malheureusement pas envisageable dans I’environnement ADS avec
I'outil FDD car il implique une utilisation de la fréquence comme un parametre statique
et non comme une variable du systeme d’équation indépendante. L’application de cet

équation passerait donc soit par un modele compilé ou un changement de simulateur.

3.2.6.2 Modélisation des circuits passifs

En vue d’une intégration efficace dans un environnement de simulation temporelle, la
description des parties passives doit étre traitée par des techniques de réduction d’ordre,
similairement aux travaux réalisés par F.J. Casas sur un modulateur [7][12].

La réduction du modele des réseaux d’adaptation est une des clés du principe
topologique pour aboutir a un modele du dispositif complet, efficace en terme de prise en
compte de la mémoire HF, causé par les circuits passifs, et de temps de simulation dans
le domaine temporel.

La réponse fréquentielle H(f) des circuits linéaires de 'amplificateur est obtenue par
des simulations de type parametres S sur une bande de fréquence couvrant du DC a 3
ou 4 fy. L'objectif est la recherche de la fonction de transfert H(s) dans le domaine de
Laplace, capable de reproduire la réponse H(f) du domaine fréquentiel par optimisation
du nombre de poéles et zéros de la fonction de transfert. Afin d’obtenir un modele réduit de
chaque circuit passif, reproduisant le plus fidelement possible leur réponse fréquentielle,
une étape de réduction du nombre de poles et zéros est réalisée grace a des techniques de

groupement.

Dans [12], 'implémentation a été réalisée par combinaison d’éléments passifs RLC,
dans l'environnement circuit ADS. Au niveau hiérarchique systeme, I'implémentation
pourrait étre réalisée au moyen de filtres équivalents dans un environnement data-flow
ou au moyen d’éléments localisés synthétisés dans un environnement control-flow

(Scilab-Modelica)

Cette technique de réduction présente deux avantages. Elle permet avant tout un gain
de temps de calcul, mais également de préserver la notion d’impédance aux acces du
circuit & modéliser. Ceci implique que le modele réduit conserve le caractere bilatéral
du circuit et permet de reporter cette notion d’impédance dans le plan d’acces des

cellules actives. Cependant, a I’heure actuelle, 'utilisation de cette technique de réduction
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d’ordre est récente et demande encore un travail important notamment concernant
I’automatisation du procédé pour traiter des circuits complexes tels que les réseaux
passifs d’un amplificateur, afin de générer directement la synthese des circuits RLC réduits
[13][14].

3.2.6.3 Prise en compte de ’effet thermique

Afin de limiter la complexité du modele topologique global, I'effet thermique pourrait
étre pris en compte par un réseau RC thermique d’enveloppe. Cela implique la nécessité
d’évaluer la puissance dissipée de 'amplificateur a partir du courant collecteur Icq [5] et de
calculer la variation de la température AT afin d’évaluer la température de fonctionnement
T. Il serait alors nécessaire d’exprimer les parametres S fort-signal suivant trois variables
|as], ©, T'.

3.2.6.4 Limitations de ’environnement de simulation

Il aurait été intéressant de soumettre cet amplificateur de test a une excitation de
type radar (chirp) en effectuant une simulation temporelle dans ADS en TE. Cependant,
la convergence de cette simulation est rendue tres difficile, voire impossible, a cause de
la structure méme de cette amplificateur. En effet, les nombreux circuits d’adaptation
au coeur de 'amplificateur et notamment les lignes distribuées constituent un point
bloquant de cette simulation. L’utilisation du modele topologique dans ADS comprenant
la modélisation des parties passives basée sur la réduction d’ordre pourrait étre ainsi une
solution de substitution du modele circuit de I'amplificateur en cas de non convergence

de simulation de type TE.

3.2.7 Conclusion sur le modele topologique

Dans cette partie nous avons présenté un concept original pour la modélisation systeme
des amplificateurs de puissance qui semble adapté aux exigences des applications radar :
prise en compte de fortes désadaptations de charge et des effets mémoire, et qui facilitera
la prise en compte des effets thermique de part sa structure.

Ce modele repose sur la structure méme de I'amplificateur par une séparation de
traitement entre les parties actives et passives. Le choix du modele des cellules actives
s’est porté sur le modele bilatéral utilisé dans la partie A, mais cette fois appliqué au
niveau transistor. Les circuits passifs sont représentés par leur parametres S.

Les comparaisons entre les simulations de 'amplificateur de puissance de test et de
son modele établi pour des désadaptations de charge jusqu’a TOS 3 confirment les bonnes

performances de celui-ci.
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Afin d’étendre les capacités du modele a toute la bande de fonctionnement de
Iamplificateur, la dispersion en fréquence des transistors ne peut étre négligée. Pour cela
les parametres S fort-signal issus de la mesure des cellules actives sont paramétrés par des
coefficients exprimés en fonction de la fréquence. Ces coefficients, extraits en petit signal,
permettent de facon tres simple de modéliser cette dépendance. Des essais ont été réalisés
sur le cas test pour plusieurs TOS et pour un signal mono-ton sur la bande de fréquence
utile de 'amplificateur. Les résultats obtenus sont validés en bas niveau et donnent une
extrapolation correcte dans sa zone de compression de I'amplificateur.

Cependant, d’autres méthodes plus précises existent mais nécessitent une
implémentation et une extraction du modele plus lourde. La méthode adoptée ici
présente un compromis performance/simplicité satisfaisant. En effet, son avantage
majeur repose sur la simplicité d’extraction des parties actives puisqu’il est possible
d’accéder a ses caractéristiques directement a partir de simulations circuits simples ou a

I’aide d’un banc d’instrumentation classique de type ARV.

Nous avons initié ici la validation du principe du modele topologique, en nous
concentrant sur la partie active et leur modélisation pour la prise en compte des
désadaptations de charge. L’évolution du modele a la prise en compte de la mémoire HF et
des effets liés a la thermique passe par un travail conséquent sur les techniques de réduction
d’ordre appliquées aux circuits passifs. Cependant, la synthese de ces circuits en éléments
équivalents localisés pourrait étre implémentée directement dans un environnement circuit

ou systeme de type Scilab/Scicos -Modelica.
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3.3 PARTIE C - Intégration du modele boite noire

dans un environnement de simulation systeme

3.3.1 Introduction

Il est entendu que l’aboutissement des modeles comportementaux passe par leur
intégration dans des environnements de simulation systeme adaptés a leur fonctionnement,
généralement de type unilatéral. Un aspect non négligeable du développement des
modeles boites noires est d’ailleurs consacrée a leur intégration dans ces simulateurs
(Matlab/Simulink, Ptolemy, etc.) [15].

Dans la partie A, nous avons présenté un modele bilatéral boite noire d’amplificateurs
de puissance, basé sur les parametres S fort-signal et démontré son intérét en terme de
prédiction du comportement des amplificateurs face a des désadaptations de charge.
Afin de finaliser son développement, il est naturel de I'implémenter dans un simulateur
systeme. Son intégration dans un tel environnement doit permettre d’évaluer la réponse
temporelle d’amplificateurs pour différentes impédances de fermeture, soumis a des
signaux de type radars. L’environnement systeéme utilisé nécessite cependant qu’il soit
équipé d’un solveur, capable de résoudre un systeme d’équations implicites utilisé en

temporel d’enveloppe.

Nous verrons que ’environnement SCILAB /SCICOS possede d’une part un tel solveur,
mais également un langage de programmation, Modelica, dédié a la simulation de
systemes physiques, facilitant la description sur le plan équationnel de systemes bilatéraux.
Cet environnement sera brievement présenté ainsi que le couplage entre Scicos et Modelica.
Puis la phase d’implémentation de ce modele paramétré en fréquence (prise en compte
statique de la mémoire HF des amplificateurs) sera détaillée. Enfin, le modele sera validé
a ’aide de simulations temporelles sur I'amplificateur de puissance de test utilisé dans la

partie A, pour différentes impédances de charge.

3.3.2 Présentation de I’environnement de simulation systeme

Nous nous proposons de présenter un nouvel environnement de simulation
Scilab/Scicos - Modelica, qui semble particulierement bien adapté a l'implémentation
de modeles bilatéraux. Scilab/Scicos est un logiciel consacré au calcul scientifique
qui constitue une alternative open-source et gratuite a Matlab/Simulink. Grace a un
solveur d’équations différentielles de type DAE, Scilab/Scicos peut résoudre des systemes

implicites. Néanmoins, établir un schéma-bloc représentatif d'un systeme implicite a
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I’aide de blocs unilatéraux explicites nécessite de nombreuses rétroactions, rendant la
construction du schéma-bloc tres ardu. Dans le cas d’un systeme implicite complexe, sa
réalisation devient quasiment impossible. Le couplage récent entre Scicos et le langage de
programmation Modelica constitue une avancée dans l'intégration des modeles physiques
dans Scicos. Le choix de cet environnement de simulation a été également guidé par
la maitrise qu’a acquit la laboratoire C252 de XLIM dans Scicos grace aux travaux
d’implémentation de modeles comportementaux unilatéraux [16][17], de co-simulation [18]

et aux travaux d’intégration d’une boite a outils de communications numériques [19].

3.3.2.1 Scilab

Développé depuis 1990 par 'INRIA et 'ENPC, Scilab est un logiciel destiné a des
multiples applications scientifiques, distribué gratuitement via Internet avec son code
source. Scilab propose plusieurs centaines de fonctions mathématiques, comparables
a celles de Matlab. L’intérét d'un tel systeme réside en son aspect ouvert, puisque
I'utilisateur peut définir ses propres fonctions a partir des primitives de calcul fournies
ou encore grace a la possibilité d’écrire des fonctions dans différents langages de
programmation tels que Scilab, C, C4++ ou Fortran. Scilab regoit également de nombreuses
contributions extérieures, souvent sous forme de boite a outils et tend a étre utilisé de

plus en plus couramment dans le monde de la recherche et de I'industrie.

3.3.2.2 Scicos

Scicos est une boite a outils de Scilab qui permet la modélisation et la simulation
systeme dynamique. Scicos n’est pas a proprement parlé un simulateur de type data-
flow, mais hybride, capable de gérer des éléments et des signaux continus, discrets et
événementiels [20]. Scicos possede un éditeur graphique de schéma-blocs qui peut étre
utilisé pour décrire des modeles complexes en connectant des blocs qui représentent des
fonctions de bases. De nombreux blocs sont prédéfinis et disponibles dans les différentes
palettes (Sources, Sinks, Linear, Non_linear, etc.), ou peuvent étre créés par l'utilisateur
[15][21]. Les blocs sont constitués d’une fonction de simulation (écrite en Scilab, C, C++
ou Fortran) associée au comportement dynamique et une fonction d’interface (écrite en
Scilab) qui gere I'interface entre la fonction de simulation et 'utilisateur (nombre de ports

d’entrées/sorties, taille du bloc, etc.).

3.3.2.3 Les Solveurs

Un solveur utilise des algorithmes d’intégration numérique permettant de calculer la
dynamique du systeme au cours du temps. Le solveur est appelé de maniere répétitive, ou

a chaque appel il calcule la solution pour une période donnée. Scicos possede deux types
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de solveurs qui sont utilisés en fonction du type d’équations différentielles lui servant a
résoudre le systeme établi :

- ODE;

- DAE.

e Solveur ODE

Ce solveur permet de résoudre les systemes qui font appel a des équations explicites,

qui s’écrivent sous la forme de 1’équation [3.15
T = f(x,u,t) (3.15)

ou t représente le temps, z la variable d’état (continue ou discrete), & sa dérivée et u la
variable vectorielle d’entrée.

Ce type d’équation est qualifié d’explicite parce que le membre de droite de I’équation
peut étre évalué et le résultat affecté au membre de gauche. Cette équation revient donc
d’un point de vue physique a calculer la sortie d’un systeme a partir de ses entrées.
Lorsqu’'un schéma-bloc Scicos correspond a un systeme explicite, celui-ci est calculé de

maniere numérique grace au solveur ODE de Scilab : LSODAR [22].
e Solveur DAE

Certains systémes ne peuvent étre régis par une structure explicite (ou unilatérale),
mais implicite. La simulation d’un tel systeme dans Scicos implique que le simulateur soit

capable de résoudre les équations de type DAE, de la forme :

x
F(2,2,t) =0, z= (3.16)
(Y
ou t symbolise le temps, = et y représentent respectivement 1’état du systeme et les sorties.
Pour résoudre ce formalisme mathématique, ou il impossible de définir les entrées et
les sorties de la fonction, Scicos fait appel au solveur DAE : DASKR [23][24].

3.3.2.4 Modelica

Modelica est un langage de modélisation orienté-objet, dédié¢ a la résolution de
problemes physiques complexes. Le champ d’application de Modelica peut étre relatif

a la mécanique, ’hydraulique, la thermique, 1’électronique, etc.. Son usage se rapproche
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des langages VHDL-AMS et Verilog-A, tous deux issus de I'industrie électronique, dans le
sens ol les systemes sont décrit sous la forme d’un ensemble d’équations. Le langage, les
bibliotheques et certains outils de simulation de Modelica sont libres et son développement
est organisé par “Modelica Association” [25]. Le mécanisme de Modelica dans Scicos est

comparable a celui des logiciels commerciaux AMESim et Dymola.

3.3.2.5 Modelica dans ’environnement Scicos

L’établissement de systemes implicites dans I’environnement initial Scicos nécessite
I'utilisation de blocs unilatéraux explicites. Afin de simplifier cette construction, des blocs
dits acausaux, écrit en langage Modelica, sont intégrés a Scicos. Ces blocs ne possedent
pas de ports d’entrées/sorties comme un bloc standard Scicos, mais des ports non-
orientés, puisque les équations qui les décrivent n’ont pas de variables d’entrées/sorties
[22]. La figure [3.46 présente en exemple le code Modelica d’une capacité (équation
caractéristique C' - dv_(t) = i(t)). Les fonctions d’interfaces, associées aux blocs implicites,

sont comparables a celle des blocs standards écrites en langage Scilab [20].

Ports du bloc

class Capacitor

Pin p. n; Parametre du bloc : valeur de la capacité
Real wv;
parameter Real < "Capacitance";

equation = Equation caractéristique d’une capacité
cHdergvl) = poi;

Vo= pov - nv; e
o= - 47\

end capagﬁmr; \ Définition de la tension
Egalité des courants aux 2 ports

Fi1G. 3.46 — Code Modelica d’une capacité

Par défaut une palette “Electrical”(figurel3.47) qui contient des fonctions électroniques

de base et une palette “ThermoHydraulics” sont proposées dans Scicos.

ol N

oD "D e

e T " o we (O

C=0.01 L=0.00001

Fia. 3.47 — Palette “Electrical” définie dans Scicos
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En plus de ces blocs prédéfinis dans Scicos, 'utilisateur peut créer ses propres
fonctions en langage Modelica. Toutefois, a partir du code Modelica, il est possible de

faire appel a des fonctions externes en langage C ou Fortran77.

Afin d’illustrer 'intérét de Modelica, un circuit tres simple RLC est construit a I'aide
de blocs explicites (figure 3.48) et de blocs implicites (figure 3.49). Méme sur un circuit
simple, les figures(3.48 et 3.49 permettent de mettre en avant 1'utilité des blocs implicites.
Pour des systemes plus complexes a mettre en oeuvre, la construction des schémas-blocs

est donc largement facilité.

4

sinusoid % F_"{ 2@’—> +§ ; dv/dt f
- + »—
generator =
1/s

RLC_explicites

<

I dudt
/L |-

s

FiG. 3.48 — Circuit RLC construit dans Scicos a partir avec de blocs explicites

RLC_implicites

L=0.0001

Fic. 3.49 — Circuit RLC construit dans Scicos a partir de blocs implicites

Par ailleurs, il est important de remarquer qu'un méme diagramme dans Scicos autorise
a la fois des blocs explicites et implicites, figure [3.50. Cette propriété permet donc de
réaliser des schémas-blocs mélant des fonctions spécifiques au traitement du signal (blocs

explicites) et des fonctions dédiées a la résolution du systeme physique (blocs implicites).

3.3.2.6 Principe de simulation de Modelica dans Scicos

Si un diagramme de simulation Scicos contient un ou des blocs implicites, la procédure
de simulation se déroule suivant l'organigramme représenté sur la figure 3.51. Une netlist
en Modelica est générée pour décrire 'ensemble des blocs implicites. Cette netlist est

ensuite convertie en langage C, permettant le passage d’une description équationnelle,
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‘ Environnement Scicos I

Traitement du signal ~

l Résolution du systéme physique .

Bloc Standard
—

(data flow)

Bloc Standard
—

(data flow)

Fic. 3.50 — Simulation d’un circuit RLC (simulation physique) dans l'environnement
Scicos

en langage Modelica, a une description procédurale, en langage C. Un bloc virtuel de
type explicite mais a dynamique interne implicite est alors créé afin d’étre compilé avec
les autres blocs explicites du shéma-bloc dans Scicos. Le solveur ODE ou DAE est alors

sélectionné pour effectuer la simulation dans Scicos.

X= F(x,u,t)

F(3,y.%x,u,t)=0

Blocs implicites
Langage Modelica

T “—

Blocs explicites

Fonctions Modelica
générées dans Scicos  Librairies Modelica

Génération de la partie implicite sous

| Construction du diagramme |

Tous les blocs
sont-ils explicites

forme d’une netlist Modelica Compilation
oui ‘ (Modelicac : Objective Caml)
Génération d’un code C a partir de la ‘
netlist Modelica
| Création d’un seul bloc explicite équivalent |

Génération de code C

| Liaison incrémentale entre le bloc et Scicos |

v

Compilation du diagramme Scicos |

Simulation
(Choix du solveur : ODE/DAE)

Fia. 3.51 — Organigramme de simulation contenant des blocs explicites et implicites
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3.3.3 Implémentation du modele boite noire dans Scicos

Le couplage entre Scicos et Modelica, qui offre une représentation aisée des systemes
implicites, permet I'implémentation dans cet environnement du modele bilatéral basé sur

les parametres S fort-signal statique, rappelé équation 3.17.

b)) _ (Sullal) Se(al) (@) (0 St (lal))  (ai(t) (3.17)

ba(t) Sar (laa]) S22 (aal) as(t) 0 S5 (Jail) as(t)
L’équation 3.17 étant statique, son implémentation est tres simple. Néanmoins, la
notion de nombres complexes n’étant pas encore définie dans le langage Modelica et dans
Scicos, le systeme d’équations est par conséquent divisé en parties réelles et imaginaires.

Les quatre fonctions a implémenter dans le domaine temporel, issues de 1’équation 3.17,

sont données par le systeme 3.18.

BR(1) = Sh(laal) - af(e) - S,
— (Sha)) + 55° (a|
B (1) = Sh(la) - (0) + ST,
+ (Sh(lail) - 53

(laal) - a3 () + (Sh(ai) + S5 (la)) - a0
)
(
)
bR = S (i) - af(t) — i) - @ (1) + (SBlal) + 55" () -
)
(
)

@) -at @) + (Shla) + 557 (@) - af)

R~
(1@

(3.18)

N
N3
—~

~+
~—

— (Slan)) + 55”1

B(1) = S5 (1)) - af(0) + SE () a3 (1) + (S5 ) + 557 () ) - a0

R

+ (SB(a) - 55

Le code Modelica fait appel a des fonctions externes en C, permettant la lecture du
fichier des parametres S fort-signal, I'interpolation de ce fichier et le calcul du systeme
3.18|

L’interpolation qui est utilisée dans ce code C est une simple interpolation linéaire
car a la suite du calcul des parametres S fort-signal issu d’un script Scilab (Partie A), un
autre script interpole une premiere fois le fichier issu des simulations a 1’aide de fonctions
splines cubiques prédéfinies dans Scilab.

Ce systeme d’équations est implémenté dans un bloc implicite nommé “HPA”, figure
3.52| L’équation caractéristique du modele d’amplificateur étant définie en fonction des
ondes incidentes (@) et réfléchies (b), son bloc n’est donc pas décrit en fonction de la
tension et du courant.

La figure [3.53 montre le diagramme-bloc Scicos utilisé pour simuler le modele
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Interpolation par

Fichier d’extraction des Splines cubiques e .
N . > Fichier interpol

parametres S fort-signal -dat -dat pole

Environnement Scicos }

Port non-orienté

F1G. 3.52 — Principe du bloc implicite “HPA”

comportemental de 'amplificateur dans le domaine temporel. Le générateur, les masses
ainsi que les différentes sondes sont prédéfinis dans la palette “Electrical” de Scicos.
Pour notre application, les générateurs de tension sont équivalents a des générateurs

d’ondes incidentes Re(a1) et Sm(ay), les sondes de courants mesurent les ondes Re <52)

et Sm (52), et les sondes de tensions, les ondes Re(az) et Sm(aq).

Le bloc “Gamma_LOAD?” symbolise le coefficient de réflexion de la charge présentée
a I’amplificateur, une interface permet de sélectionner le module et la phase du coefficient

de réflexion.

H*H”T % & um
. TR e |
1 L@“l G

- - T

FiG. 3.53 — Diagramme de simulation d’'un amplificateur dans I’environnement Scicos

3.3.4 Résultats dans Scicos
3.3.4.1 Modélisation de ’amplificateur a f

L’amplificateur utilisé pour illustrer les performances des parametres S fort-signal
statique est celui de la partie A. Une comparaison est effectuée entre des simulations en
TE dans ADS et des simulations de son modele intégré a Scicos (temporelles d’enveloppe).
L’amplificateur, soumis a une impulsion CW (fy=2.1 GHz) de 10 us, est fermé sur sa
charge optimale (50 2) et sur différentes charges équivalentes a un TOS 2 (figure [3.54).
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| IT] [ Phase (vad) | Impédance (Q) | Symbole |

0 - 50 \Y
) 101730 5
1/3 ™ 25 A
3r/2 40 —5-30 o

F1G. 3.54 — Impédances de test (TOS 2)

Les figures [3.55 et 3.56 présentent respectivement les réponses temporelles de

Iamplificateur et celle du modele pour une impulsion excitant ’amplificateur en petit

signal (Pin = 10 dBm) et a la compression (Pin = 32 dBm).

A
50000

10

|Vout| (V)

v
A AY

| Co

0“‘2‘“4‘”6”‘8”‘10‘”12 S ! ; ! ) ! . ! . ! 1
Temps (Us) Temps (us)

F1G. 3.55 — Comparaison module (V) et phase (°) du circuit (V, o, A, ¢) et du modele
(lignes pleines) pour une excitation en petit signal

Il apparait sur ces figures que les modules et phases des impulsions issues de la
simulation circuit mettent quelques us avant de s’établir autour de leur valeur finale.
Cette perturbation, caractéristique de l'effet de mémoire BF présent dans I'amplificateur,
est exacerbé par la forme temporelle du signal d’excitation. Le modele étant statique,
il ne peut en tenir compte, ce qui explique l'erreur de celui-ci sur les premieres us des
impulsions.

Cet effet non linéaire est plus particulierement présenté sur la figure 3.57, ou
I'amplificateur et son modele sont soumis a une impulsion (Pin = 30 dBm) de 10 us,
fermés sur une impédance de (40 — j-30) Q (TOS 2).

Toutefois, les comparaisons entre les réponses du circuit et celles du modele

comportemental sont satisfaisantes, I'erreur étant quasi nulle. Le cout de calcul de la
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F1G. 3.56 — Comparaison module (V) et phase (°) du circuit (V, o, A, ¢) et du modele
(lignes pleines) pour une excitation a la compression
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F1G. 3.57 — Mise en évidence de l'effet de mémoire BF dans 'amplificateur. Circuit (o) /
modele (lignes pleines)

simulation systeéme est comparable & celui d’'un modele conventionnel AM/AM - AM/PM
Q@ fp, le gain de temps par rapport a la simulation circuit est donc tres important. Bien
qu’il dépende du design de 'amplificateur et des pas d’échantillonnages temporels des

simulations circuit et systeme, il est de 'ordre de la centaine.

3.3.4.2 Modélisation de amplificateur dans sa bande passante

Afin de prendre en compte la mémoire HF de I'amplificateur de maniere dynamique,
les parametres S fort-signal peuvent s’écrire a 1’aide d’'un modele de Volterra un noyau

[11], en charge de reproduire l'effet HF, comme proposé dans la partie B. L’équation
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caractéristique est rappelée ci dessous :

S5 (an(0].9)-a5(0) = 8% (a0 a0 + Y ac(ar@) - 2D (319)

Néanmoins, le solveur DAE de Scilab/Scicos, nécessaire a la résolution de systemes
d’équations implicites, possede un pas d’intégration qui n’est pas fixe. Cette propriété
implique donc que son pas temporel peut diminuer au cours de la simulation, afin
d’améliorer la précision de calcul, si les variables changent rapidement de valeurs. Au
contraire, son pas peut augmenter pour gagner en cout de calcul, si les fluctuations des
variables sont lentes, sans perdre en précision. Le pas du solveur peut également faire
des retours en arriere pour recalculer un point particulier, avant de reprendre le sens
temporel croissant. Ce fonctionnement entraine une forte difficulté, voire méme rend
impossible le calcul de dérivées a l'aide de méthodes numériques classiques telle que
la méthode de Gear [26], ces dérivées étant pourtant indispensables a l'intégration du

modele basé sur les parametres S fort-signal dynamiques.

Ceci constituant de ce fait un point bloquant dans ces travaux de these, nous avons
choisi de paramétrer le modele en fréquences, permettant ainsi de tenir compte de la
mémoire HF' de 'amplificateur, mais en se privant du caractere dynamique du modele.
Dans Scicos, une boite de dialogue du bloc “HPA” permet alors de sélectionner la

fréquence de travail.

La relation [3.19 peut étre ainsi calculée a ’aide d’une fonction rationnelle de type

Padé (équation|3.20) , ou d’un simple polynéome (équation 3.21).

N

an (lax(t)]) - ()"
Sij (Jan (1)), ) - a;(t) = —"=; (3.20)
L+ 20 B (jaa(0)]) (@)™
Sij (Jaa ()], ) - a;(t) = Y o (Jar(1)]) - ()" (3.21)

Les parametres S fort-signal sont extraits pour plusieurs points de fréquences
appartenant a la bande passante de 'amplificateur. Pour que le processus d’extraction
de ce modele ne soit pas trop contraignant, le nombre de fréquences choisi pour couvrir la
bande de I'amplificateur est peu élevé. La méthode d’interpolation polynomiale est utilisée,
les coefficients des polynomes étant compris entre I’ordre 3 et 5 selon les parametres S fort

signal & approximer. La figure 3.58 présente en exemple les résultats de I'interpolation de
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Re (Si; (la1],Q?)), paramétrée en |a;|, pour 400 MHz de bande autour de fy. Il est & noter
que le nombre de courbes paramétrées par figure a été fortement réduit afin de clarifier
'affichage des résultats. Cependant, les valeurs de |a,| choisies pour illustrer ces figures

couvrent I’ensemble de la gamme de |a;| utilisée.
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F1a. 3.58 — Parties réelles des parametres S fort-signal pour différents |a;|. Fichier extrait
(o) et interpolation (lignes pleines).

La qualité de l'interpolation est tres satisfaisante pour les quatre parametres S fort-

signal linéaires, car leurs variations sont simples & interpoler a I’aide d’un polynéme (ordre
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3). Les parametres S, et S5, qui possédent des variations treés non linéaires dans la bande
passante nécessitent une approximation a l’aide d’un polynéme ordre supérieur (ordre 5).

Afin d’améliorer sensiblement la qualité d’interpolation, extraire plus de points en
fréquence constitue une premiere solution mais contribuerait a alourdir I'extraction de
Pamplificateur. L’utilisation de méthodes d’interpolation basées sur une décomposition

en poles et résidus permettrait cependant des interpolations de meilleure qualité.

Pour illustrer la prise en compte de la mémoire HF de 'amplificateur de test, celui-ci
est chargé sur une impédance correspondant a un TOS 2 et soumis a une impulsion de
10 ps (Pin = 30 dBm) pour une plage de fréquences appartenant a la bande passante de
I"amplificateur (tableau3.1).

’ Impédance () ‘ Ecart en fréquence (MHz) ‘ Symbole

-200 o
-100 A
40 —35-30 0 o
100 >
200 \Y

TaB. 3.1 — Différentes fréquences testées sur une impédance de TOS 2
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F1c. 3.59 — Comparaison module (V) et phase (°) du circuit (¢, A, o, >, V) et du
modele (lignes pleines) pour différentes fréquences appartenant & la bande passante de
I’amplificateur

La figure 3.59 permet de valider ce modele paramétré en fréquences. L’erreur du
modele est quasiment nulle, hormis en début d’impulsion, puisque celui-ci ne peut prendre
en compte les effets BF. Encore une fois, cette figure permet de constater 'importance
de la mémoire HF de 'amplificateur, I’enveloppe de sa tension de sortie pouvant varier

de plus de la moitié sur seulement 200 MHz de bande passante.
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Une approche, complémentaire a celle que nous venons de voir, consisterait a
paramétrer le modele non pas en fonction de la fréquence mais de la puissance, équation
3.22|

S (lar] . 200)) - a1 = 52 @ (Q1)) - (Jar])"
= (3.22)

Siz (|a1], Q) - aa(t) = 3= o, (1)) - ()"

L’intérét de cette approche réside dans le fait que ce modele serait capable de prendre
en compte de fagon dynamique la mémoire HF mais pour une valeur de |a;| donnée. Ce
type de modélisation, qui semble bien adapté a la problématique radar, permettrait ainsi

de tester des signaux impulsionnels chirpés a amplitude constante.

3.3.5 Conclusion

L’intégration dans un simulateur systeme du modele boite noire bilatéral basé sur
les parametres S fort signal statique est 1'objet de cette partie. Ce modele a été validé
sur le méme amplificateur que celui testé dans la partie A. La validation s’est effectuée
sur la bande passante de l'amplificateur, au prix d’un paramétrage en fréquences.
Cette intégration permet néanmoins d’utiliser un modele comportemental d’amplificateur
en temporel d’enveloppe offrant un gain de temps tres important par rapport a des
simulations circuit telles que I'I'T ou méme le TE. L’environnement de simulation repose
sur le couplage entre Scilab/Scicos et Modelica, qui permet une description tres naturelle
du modele bilatéral, contribuant ainsi a en simplifier son implémentation.

Par ailleurs, le couplage Scicos/Modelica permet de regrouper dans un méme
ensemble de simulation un environnement adapté au traitement du signal (Scicos) et
un environnement spécifique a la résolution de probléemes physiques (Modelica). Cet
assemblage semble tres intéressant pour les radaristes qui pourront a terme soumettre les
modeles d’amplificateur a des signaux complexes et pourront effectuer le traitement des

signaux apres amplification.

Les perspectives d’évolution immédiate du modele boite noire dans cet environnement
concernent la prise en compte dynamique de la mémoire HF de l'amplificateur, en
exprimant les parametres S fort signal sous forme de séries de Volterra. Ce point
nécessitera un travail sur I'implémentation de fonctions dépendantes de la puissance et

de la fréquence.
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Ce travail s’inscrit dans la problématique de simulation avancée des antennes actives,
plus particulierement sur celle du front-end RF, pour une meilleure prise en compte
des effets non linéaires. Apres avoir exposé leurs différents champs d’applications, décrit
leur principe général de fonctionnement ainsi que celui de leur “coeur analogique” - les
T/R modules -, il ressort quun effort particulier doit étre apporté a la modélisation
comportementale des blocs RF, plus particulierement sur la partie émission et les
amplificateurs de puissance qui y sont associés.

La représentation actuelle d'un amplificateur de puissance au niveau sous-systeme, au
sein de son T/R module, fait souvent appel a une approche de type gain complexe a la
fréquence centrale qui présente a la fois I'avantage d’une implémentation directe, d'un
cotuit de calcul insignifiant mais qui par contre ne permet pas de représenter les différents
effets dont amplificateur est le siege. Ce mauvais compromis fidélité/cott de calcul est
a 'origine de nombreux travaux autour de la modélisation comportementale de fonctions
RF dans le cadre d’applications Télécom ou radar. Dans un T/R module, trois effets
majeurs sont identifiés : la thermique (compte tenu des niveaux de puissances mis en
jeu), la mémoire (par le caractere méme des signaux véhiculés) et la désadaptation par la
structure de I'antenne active et la proximité des éléments rayonnants. A ces trois effets
majeurs s’ajoute également 'aspect statistique lié a dispersion technologique ou cas de
panne, seulement pris en compte a l'ordre 1 au niveau systeme. L’état de l'art actuel
de la macro-modélisation dressé dans le second chapitre, montre que pour les aspects de
mémoire (HF et BF), les approches dérivées du formalisme de Volterra arrivent & maturité,
concernant également leur implémentation dans des environnements systemes tels que
Simulink ou Scicos. Tres récemment, la prise en compte des effets thermiques a partir d’une
approche couplée modele thermique (issu de simulations 3D) / modele Volterra (mémoire
HF') a également montré des résultats prometteurs dans ’environnement circuit ADS. Par
contre, la problématique de la désadaptation reste a ce jour un point critique peu étudié.
Elle fait donc 'objet du coeur de ce travail que ce soit par la recherche d’un formalisme
adéquat mais aussi d'un environnement de simulation systéeme apte a le recevoir, les
modeles “adaptés 50 €27 s’intégrant par nature dans les simulateurs conventionnels de
type “Data Flow”.

Le deuxieme constat sur l'apport d’une modélisation comportementale efficace
provient du fait que la modélisation reste souvent propre a la prise en compte d’'un
phénomene particulier et non a leur ensemble. En conséquence, 'intérét d’un modele
combiné, propre a la prise en compte de ’ensemble des phénomenes, apparait une voie

de recherche intéressante que nous avons initié ici par le concept de “modele topologique”.

Le choix du formalisme s’est porté sur les parametres S non-linéaires, introduit par

J. Verspecht qui présente une représentation efficace juste qu’a des TOS forts et une
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procédure d’extraction simple (simulations ou mesures CW pour différentes conditions de
charge) et donc tres rapide a mettre en oeuvre.

L’application de ce formalisme aux acces du circuit, approche “boite noire”, a été
réalisée dans les environnements de simulation circuit (aspect fréquentiel) et systeme
(aspect temporel) suivant l'utilisateur visé, qu’il soit concepteur circuit ou architecte
systeme. L’intégration de ce modele dans I'environnement circuit ADS nous a permis
dans un premier temps de valider le principe des parametres S fort-signal, grace a des
résultats tres probants sur un amplificateur en bande S. Son implémentation dans un
simulateur systeme, Scilab/Scicos, finalise la validation de ce modele boite noire dans un
environnement de simulation temporel et permet d’évaluer la réponse du modele face a
des signaux impulsionnels de type radar. Le choix de ce simulateur a été guidé d’une part
par sa capacité a gérer des équations implicites grace a son solveur DAE et d’autre part
grace a I’apport récent du langage Modelica dans I’environnement Scicos. Il est maintenant
possible d’intégrer des modeles physiques de type SPICE dans le diagramme de simulation
Scicos, alors consacré au traitement du signal. La construction de systemes bilatéraux est
donc fortement facilitée grace a la coexistence dans un méme schéma de blocs standards
de type “data-flow” et de blocs “physiques” de type “Control-flow”. L’implémentation de
ce modele dans Scilab/Scicos-Modelica nous a ainsi permis de démontrer les potentialités
de cet environnement pour la simulation systeme des T /R modules.

Les résultats de simulation obtenus sur un amplificateur dans les différents
environnements concluent également sur la capacité de prédiction du modele face a
des désadaptations de charge conséquentes de TOS 2 voire 3. Son cout de calcul étant
comparable a celui d’'un modele basé sur des courbes AM/AM - AM/PM, le gain
de temps est donc tres important par rapport a des simulations temporelles de type

transitoire d’enveloppe.

Une fois ce modele bilatéral boite noire validé, il est apparu intéressant d’appliquer ce
formalisme non pas aux bornes du circuit mais directement aux acces de cellules actives
constitutives. Ceci ouvre la voie a une modélisation de type topologique dans le sens de
I’évolution permise par les outils de simulations systeme tels que Scilab/Scicos - Modelica
vers des approches Control Flow. Cette voie parait judicieuse pour répondre a la question
d’un modele combiné pour une application efficace des formalismes de modélisation
disponibles. Le modele topologique se base sur une séparation de traitement entre les
parties actives et passives suivant ’hypothese réaliste que la mémoire de 'amplificateur
est majoritairement localisée dans les parties passives (distributeur, combineur, etc.). Ce
traitement permet ainsi de focaliser notre attention directement dans les plans d’acces
des transistors sachant que la notion d’impédance est préservée et d’appliquer un principe

plus simple au niveau de la non-linéarité. Ainsi, il suffit d’appliquer le formalisme bilatéral
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des parametres S fort-signal aux transistors de I’amplificateur dans la bande de fréquence
donnée et sous les conditions de désadaptation maximales données pour les applications

radars.

Les perspectives immédiates de ces travaux passent par l'implémentation dans
Scilab/Scicos du modele bilatéral basé sur les parametres S fort-signal couplé au modele
de Volterra a un noyau, afin de disposer d’'un modele dynamique capable de prendre en
compte, outre les désadaptations de charge, la mémoire HF du circuit. Cependant, cette
étape pose la problématique de décomposition et d’implémentation d’une fonction a la
fois dépendante de la fréquence et de la puissance. Cette avancée permettrait néanmoins
d’évaluer le comportement d’amplificateurs de puissance soumis a des chirps d’impulsions
utilisés comme signaux radar.

Le second axe de développement concerne a proprement parler de I’évolution du
modele topologique et de son intégration efficace dans le simulateur circuit ou systeme. La
représentation des parties passives par un modele équivalent bande de base est une étape
nécessaire. Elle pose toute la problématique du passage d’une description fréquentielle en
parametres S, représentant un sous-circuit linéaire, par exemple un combineur, vers un
équivalent synthétisé en éléments localisés RLC pour une implémentation efficace, que ce
soit au niveau circuit (compte tenu des problemes de convergence en TE) ou au niveau
systeme (via I'apport du langage Modelica). Ce point nécessite des travaux conséquents
sur les techniques de réduction d’ordre et sur la synthese automatique de circuit localisés
équivalents, par exemple au travers des travaux initiés par F.J. Casas sur les mélangeurs
et plus récemment par B. Gustavsen sur des réseaux de cables sous-marins. Ce travail
permettrait également d’accéder aux acces de polarisation et donc d’envisager la prise en
compte de la thermique puisque I'implémentation du circuit équivalent d’évaluation de la
température peut également étre réalisée sous Modelica.

Ces travaux initiés sur le principe du modele topologique permettront a terme d’aller
vers une approche combinée capable de considérer simultanément la problématique de
la désadaptation, de la mémoire HF et thermique. La structure éclatée permettrait
également de se focaliser sur des points critiques pour I'étude des couplages dont le
circuit est le siege, par exemple la fonction de transfert acces de polarisation/transistor
pour comprendre et améliorer la conception de ces circuits. Par ailleurs, la comparaison
de cette approche avec celle du modele boite noire montre une équivalence en terme de
capacité de prédiction, méme si I’approche topologique parait plus intéressante pour aller

vers des TOS plus élevés (supérieur a 3).

Ce travail représente un premier pas sur la modélisation bilatérale d’amplificateurs

de puissance. Il ouvre la voie d'un changement radical pour l’évolution des outils de
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simulation sous-systéeme vers une approche Control flow et un rapprochement entre les
formalismes de simulation circuit et systeme. En ce sens, I'environnement Scilab/Scicos-
Modelica apparait également comme une alternative forte pour envisager une plate-forme
de simulation radar “grain fin” et permettre une avancée significative dans la conception

et le choix technologique des éléments constitutifs des futures générations de TRMs.
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ADS
ACPR
AESA
ARV
AsGa
AWR
BDB
BW
CAO
CELAR
cw
DAC
DAE
EH
ENPC
EVM
FDD
GaN
INRIA
IT

HB
HBT
LNA
LSNA
Mémoire HF
Mémoire BF
MEMs
MESFET
MFC
ODFE
NPR
PHD
pHEMT

(Glossaire

Advanced Design System

Adjent Channel Power Ratio

Active Electronically Scanned Array
Analyseur de Réseau Vectoriel

Arsenic de Gallium

Applied Wave Research

Bande De Base

Bandwidth (Bande Passante)
Conception Assistée par Ordinateur
Centre Electronique de I’ARmement
Continious Wave

Data Acces Component
Differential-Algebraic Equations
Equilibrage Harmonique

Ecole Nationale des Ponts et Chaussées
Error Vector Measurement
Frequency-domain Defined Device
Nitrure de Gallium

Institut National de Recherche en Informatique et Automatique
Intégration Temporelle

Harmonic Balance (Equilibrage Harmonique)
Heterojunction Bipolar Transistor

Low Noise Amplifier

Large Signal Network Analyser
Mémoire Hautes Fréquences

Mémoire Basses Fréquences
MicroElectroMechanicals

Metal Epitaxial Semi-conducteur Field Effect Transistor
Multi Fonction Chip

Ordinary Differential Equations

Noise Power Ratio

Poly-Harmonic Distortion

pseudomorphic High Electron Mobility Transistor
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RADAR RAdio Detection And Ranging

SAFAR  SimulAteur Fonctionnel d’Antenne Réseaux
SCILAB SClentific LABoratory

SCICOS Scilab Connected Object Simulator

SER Surface Equivalent Radar

SiC Carbure de Silicium

SPW Signal Processing Worksystem

SSPA Solid State Power Amplifier

TE Transitoire d’Enveloppe
TEB Taux d’Erreur Binaire

TOS Taux d’Ondes Stationnaires
TSA Thales Systemes Aéroportés
TRM Transmit/Receive Module
VSS Visual System Simulator
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Manuel d’utilisation du modele

comportemental bilatéral boite noire

Le pack de simulation contient trois répertoires :
— boite_noire_prj (correspond a un projet ADS);
— calcul_S_fort_signal (permet le calcul des parametres S fort-signal donnés sous forme
d’un fichier txt) ;
— Scicos-Modelica (correspond a un template de simulation dans l’environnement

Scicos).

1 - Utilisation du modéle boite noire dans ’environnement ADS

Le répertoire boite_noire_prj est un projet ADS qui contient 4 sous-projets sous forme
de template.

— _CIRCUIT_AMPLIFICATEUR.dsn correspond au “schematic” d’un amplificateur de
puissance en bande S (fy=2.1GHz);

— _CIRCUIT_AMPLIFICATEUR_EXTRACTION.dsn sert a l'extraction des parametres S
fort-signal ;

— _MODELE_BOITE_NOIRE.dsn correspond au template du modele comportemental
extrait ;

— _SIMULATION_ENVELOPPE_AMPLIFICATEUR.dsn correspond a un template de
la simulation en transitoire d’enveloppe de l'amplificateur circuit (sert a la

comparaison avec la réponse temporelle du modele intégré a l’environnement
Scilab/Scicos-Modelica).

Extraction du modele boite noire bilatérale @ f,

e Utiliser _CIRCUIT_AMPLIFICATEUR_EXTRACTION.dsn, pour extraire les valeurs de

courants et tensions servant a calculer les parametres S fort signal de "amplificateur (cf.

figure 3.60).

e Enregistrer, dans le répertoire “calcul_S_fort_signal”, les valeurs extraites provenant
du data-sheet : _CIRCUIT_AMPLIFICATEUR_.EXTRACTION.dds sous la forme de fichier de
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[ boite_noire_prj] _CIRCULT_AMPLIFICATEUR_EXTRACTION (Schematic)2

=181 x|
Fil elect Wiew Insert Options Tools Lavout Simulste Window
[Cumped-Components ] =l Q‘l s R @I-W@“IE tatz:_m”
e a
v |
i Procedure d'extraction :.Lancer la simulation pour.chague valeur d'impedance (Z1, Z2 et Z3)
o] 5
=]
(il
=l |® HARMONIC BALANCE I E MeasEan
DoFeed | Dotk —= \éjésﬁq Lo &= Caracteristiques
=1 HarmanicBalance I o LGl puiss_out=0.5real (Yaut{ 1T coni{laut/[11)
b HB1 RFpover=30.5 puiss_in=0.5real(vinH1]*conj{le.i[1])
o | o Freq[1]=RFfreq 5 gain: dB=10%Ing(priss_outipuiss_in)
Order{1]=7
Ao | e reler{ 17 , phase_ampli=phase(Vout[1]:-phase(Vin[1])
o | g SweepVar="RFpower" ps_dBr=10%10g(500%real(Vout[1 TFconilout il1 1))
Start=0
s i Sta = pe_dBm=107l0g(500°real(vin[ 1 conj(le i[11))
e s
P Step=1
E
s | suc
Skl —
ooy | o2
- win |:Probe - ['Probe *|_Probe Ve
] P 1Tane < le i) : Is lout s RS = = .
|2 PORT1 E o => Gamma = 0 B
aw | s + s encombrement ci_polar:stab_ S0 - Zinari=50
T = o erm
ol T P=damtow(RFpower) e e Term —
— Freq=RFfeq * Linie . e Nurh=2 Rt => Gamma = 0.2°exp(j"0)
o | o = r=tinad | |- :
_ono | o | i~ Zload=74|
o
e | e i
=E 3 TR E
et =— =1 ) 1 [ = | => Gamma = 0.2*exp(j*pil2)
Jind . = ) ¢ = -~ TGa=48 541823 .
c1 L
C=100.0uF C=1000uF
VDG : v_oe
+| sre2 +| sRct
s - VAR = = &
= \dc=vhe E VAR12 T Vdc=vee
Vee=22
Vbe=1.275
. & _>_I:J
Select; Enter the starting point Ditems ire:

15875, 5000 1125, 8.125 In

| 5 reaowe Fiks...| & documectetio... | T advanced pes.. [T [ boite_noire... {5 oessmyes... | |

WIRF Bimschem

#pemaner| | (5 G (4w B 2 © @ | [TItetniccontor... | % doaumentatio... | T thess pof « P PG 120t

(3 modele_boite_. .| ) data ( amnexel

FiG. 3.60 — Template ADS : Extraction des parametres S fort-signal

type “zl_v.txt” (cf. figure 3.61)).
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Fig. 3.61 — Template ADS
I’amplificateur

. Enregistrement des courants/tensions aux bornes de

e Pour calculer les parametres S fort signal de 'amplificateur, exécuter dans Scilab le
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fichier S_fort_signal.sce qui se trouve dans le répertoire “calcul_S_fort_signal”

Lancer Scilab — Fichier < Exec < fichier S_fort_signal.sce).

A partir des fichiers extraits, 2 fichiers txt sont créés correspondant aux parametres

S fort signal en module/phase (S_MP.txt qui sert pour l'affichage des résultats) et

réel /imaginaire (S_RI.txt qui sert pour la simulation du modele boite noire dans ADS).

e Exporter le fichier S_RI.txt dans “boite noire_prj\data”.

Comparaisons de simulation circuit/modeéle boite noire bilatéral (HB dans

ADS)

Dans le projet ADS “boite_noire_prj”, utiliser _.CIRCUIT_AMPLIFICATEUR.dsn et
comparer aux résultats du modele MODELE BOITENOIRE.dsn (figure 3.62) pour

différentes impédances jusqu'a TOS 2 toutes phases.
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FiG. 3.62 — Template ADS : Modele Boite Noire bilatéral
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2 - Utilisation du modele boite noire dans ’environnement
Scilab/Scicos

L’utilisation de ce modele nécessite :
— Scilab 4.1,

— Modelicac.exe (fournit dans le répertoire ‘modele_boite noire/Scicos-Modelica’).

Pour modifier le modele d’amplificateur ou créer de nouveaux blocs, il est nécessaire
d’avoir Microsoft Visual C++ 6.0.

De fagon générale, un bloc Scicos standard (explicite) s’articule autour :
— d’une fonction de simulation écrite en C, Fortran ou Scilab. Elle constitue le noyau
de calcul du bloc et gere son comportement dynamique.

*.sci) qui appelle la fonction de

— d’une fonction d’interface écrite en Scilab (
simulation et gere l'interface avec 1’éditeur de Scicos et l'utilisateur tel que les
parametres graphiques du bloc (taille, couleur, géométrie, etc...) et une éventuelle

boite de dialogue.
Un bloc de type implicite nécessite de la méme maniere :
— une fonction de simulation écrite en Modelica! (*.mo);

— une fonction d’interface, écrite en Scilab.

Des exemples de blocs écrits en Modelica ainsi que leur fonction d’interface associée se

trouvent dans le répertoire : “C :\---\scilab-4.1\macros\scicos_blocks\Electrical”.

Principe de simulation bilatérale d'un amplificateur dans Scilab/Scicos - Modelica

Le couplage entre Scilab/Scicos, logiciel de traitement du signal, et Modelica, langage
de programmation dédié a la résolution de probleme physique, permet ici la simulation
d’un amplificateur de fagon bilatérale. Ce modele basé sur les parametres S fort-signal a

montré ses capacité de prédiction jusqu'a un TOS 2 pour toutes phases.

Le modele statique bilatéral de I'amplificateur peut s’écrire a 'aide des parametres S

1 est néanmoins possible & partir de la fonction Modelica de faire appel & un code externe en C ou
Fortran.
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fort-signal sous la forme mathématique suivante :

by (t) Su (la1]) Sz (Jar]) a(t) 0 8% (Jail) ai(t)
- = ) ~ - + A s o (3.23)

ba(t) Sar (Jaa]) S22 (|aal) ax(t) 0 5% (las]) as(t)
La notion de nombres complexes n’étant pas définie dans le langage Modelica et dans
Scicos, le systeme d’équation est par conséquent divisé en parties réelles et imaginaires.

Les quatre fonctions qui sont implémentées pour décrire I’amplificateur sont données par

le systeme 3.24.

(

(1) = ST () - af(e) - S
~ (SR + 587 (la
B (1) = S () - af(e) + S
+ (Shlal) - 557 (a|

(laal) - a3 (0) + (Sh(arl) + S5 (la) ) - afe
)
(
)
B = S (i) - af(t) — S (ail) - a7 (1) + (SBilal) + 55" (@) - ae)
)
(
)

)-as)
@) -at @) + (Shlah) + 537 (@) - af)

— (S(lanl) + 55”1
B3(t) = S5 (1anl) - af(e) + SE(al) - a5 (0) + (S3(lanl) + 557 (a)) - a¥)

)-as

~ R~
+ (SB(larl) - 55" (1

Ce systeme d’équation est implémenté dans le bloc implicite Modelica nommé
“HPA”, dont le code Modelica fait appel a 4 fonctions externes en C (une pour chaque
équation) qui permet la lecture et 'interpolation du fichier des parametres S fort-signal

extrait pour caractériser ’amplificateur et le calcul du systeme 3.24.

Le bloc “Gamma_LOAD”, dont la fonction de simulation est écrite en Modelica,
symbolise le coefficient de réflection de la charge présentée a l'amplificateur. Une boite

de dialogue permet de sélectionner le module et la phase du coefficient de réflexion.

La figure [3.63 montre le diagramme-bloc Scicos utilisé pour simuler le modele
comportemental de 'amplificateur dans le domaine temporel. Le schéma-bloc n’est pas
décrit en fonction de la tension et du courant, mais en fonction des ondes incidentes (a) et

réfléchies (b). Le générateur, les masses ainsi que les différentes sondes sont prédéfinis dans

la palette “Electrical” de Scicos. Les sondes de courants mesurent ici les ondes Re (52)

et Sm <I~)2>, et les sondes de tensions, les ondes Re(az) et Sm(ay). Le générateur est

équivalent a un générateur d’ondes incidentes $e(a,) et Sm(ay).
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(B) Mesures de I'onde
SRe(c"z1 (ﬂ) %

HPA
Sm|a(t) }_D—I' E] f 3 — ”

JL Mesures de I'onde (-71 —

L.~

bz
l Gamma_LOAD
-

F1G. 3.63 — (A) Principe de simulation d’amplificateur. (B) Equivalent de cette simulation
dans Scicos

Les 6 parametres S fort-signal du modele de 'amplificateur sont regroupés sous forme
d’un fichier de points (SNL.dat) généré par S_fort_signal.sce dans le répertoire :

“modele_boite_noire\calcul_S_fort_signal”.

Afin d’utiliser les fonctions Modelica “HPA” et “Gamma_LOAD”, écrites pour simuler

I’amplificateur et sa charge :

e Modifier la ligne du fichier ‘compile_modelica.sce’ qui se trouve dans le répertoire :
“C :\---\scilab-4.1\macros\scicos” :

modelicac=modelicac+strcat(’ -hpath '+ ’c :\Mylibs\’) ;
en le remplacant par :

modelicac=modelicac+strcat(’  -hpath '+  ’..\...\modele_boite_noire\ Scicos-
Modelica’) ;

e Ce point ne sert que si I’on souhaite modifier ou re-compiler ’ensemble
du projet :
La figure 3.64] présente le synoptique utilisé pour simuler le bloc “HPA”. Les codes servant
a calculer les 4 fonctions de I'équation [3.24 sont écrits en C (un code par fonction). Chaque

code C est rattaché a un code Modelica.
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calcul_nl_re1.mo 4[calcul_nl_re1.c = Re
calcul_nl_re2.mo 4[(:3'0“'_“'_@2-0 = Re

(

(
calcul_nl_im1.mo -—[calcul_nl_im1 c= Sm(l;1 }

(

nl.mo
calcul_nl_im2.mo 4[calcul_nl_im2.c = 3Im

)

|| |
HPA
|| |
Fi1G. 3.64 — Principe du bloc Scicos “HPA”

o Afin de re-compiler les fonctions Modelica “HPA” et “Gamma_LLOAD, ou en cas de
modification de leur code, exécuter la commande suivante dans cmd.exe :
modelicac -c calcul_nl rel.m o
modelicac -c calcul_nl_re2.mo
modelicac -c¢ calcul_nl_im1.mo
modelicac -c calcul_nl_im2.mo
modelicac -c nl.mo

modelicac -c gamma_load.mo
make/f Makefile.mak (exécution du Makefile)

o Le makefile permet de créer une dd:ﬂ pour que les fonctions C soient utilisables par
Modelica.

o La figure [3.65 présente I’ensemble du projet Scicos-Modelica, ainsi que le role de

chaque fichier.

e Exécuter dans Scilab le fichier ‘demarrage.sce’ qui se trouve dans le répertoire
“modele_boite_noire\Scicos-Modelica”. Dans la boite dialogue remplir :
— le chemin 1 qui correspond au chemin ou se trouve la dll créée a la compilation du
makefile : ‘LIBCIRCUIT.AII’

— le chemin 2 qui correspond au chemin ou se trouve le fichier ‘compile_modelica.sci’

2compilation du code modelica “calcul nl_rel.mo” qui correspond au calcul de Béf(t)) Le code Modelica

sert a définir les différents ports du bloc et appelle un code C pour le calcul de cette fonction.

3Une DLL (dynamic link library) est un fichier exécutable qui sert de bibliotheque de fonctions
partagée. La liaison dynamique permet a un processus d’appeler une fonction ne faisant pas partie de son
code exécutable. Le code exécutable de la fonction réside dans une DLL, qui contient une ou plusieurs
fonctions compilées, liées et stockées séparément des processus qui les utilisent. Dans le cas de notre
utilisation, Modelica utilise les fonctions de simulation écrites et stockées dans 1’éditeur Visual C++.
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| _
I Adresse I\_'} Di\modele_boite_noire Scicos-Modelica

Gestion des fichiers &

7 Créer un nouvesu dossier

@ Publier ce dossier sur le Weh ﬁmude\icac‘exe
bl Partager ce dossier ﬂ caleul_nl_im1.h
E calcul_nl_imz.h
E calcul_nl_rel.h
Autres emplacements A 0] caleul_ni_re2.h
E regres_lin.h . L. . . .

€] caleul_nl_imt.c Codes C (fonctions de calcul). Création de fichiers objets
E caloul_nl_imz.c |

|5) modele_boite_noire
D Mes documents

|5) Docurents partagés Elcalcul nl rel.c “
W Poste de travai a caleul_nl_re2.c |
\._4 Favaris réseau a regres_lin.c ‘\‘
dele_boite_noire, S |
Fe.1m°. Sl Exécution du code dans cmd.exe I . = -
e = =| script_compilation_mo. b ’ » [modelicac -c calcul_nl_re2.mo
== = '%IC:"'E'" - / modelicac -c calcul_nl_iml.mo
[SibcIrcurr.di < / . p
e . : modelicac -c calcul_nl_im2.mo
[2]swga ) Fichier de paramétres S fort-signal L : -
=7 7 modelicac -¢ nl.mo
[E] ibCIRcuIT def / deli load
[ ibcIRCLIT e / .modelicac -c gamma_load.mo
| libctRCUIT il make/f Makefile.mak

m Makefile. mak

!i] caloul_nl_im1.ma

B caloul_nl_imZ.ma

EJeskuniretme L oodes Modelica

H caleul_nl_re2.ma

Iﬂ gamma_load. mo

B nl.ma

=] calcul_nl_im1.moc

@ caleul_nl_im2.moc

Sleslculnlrelmoc L Eichier * moc => Compilation des fichiers .mo
@ caleul_nl_re2.moc

@ gamma_load, moc

@ rl.mac

2 calcul_nl_im1.obj

2 calcul_nl_im2. obj

™ calcul_nl_rel.obj

2 calcul_nl_re2.obj

™ regres_lin.obj

W <crivt_demarragesce ) Lancement dans Scilab
| e } Fonctions d'interfaces

ril.sci

Fi1G. 3.65 — Principe du bloc Scicos “HPA”

e Afin d’utiliser le diagramme bloc permettant la simulation de 'amplificateur, dans

Scicos, utiliser : simulation_boite_noire.cos.
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Modélisation comportementale d’amplificateurs de puissance pour les
applications Radars

Résumé : Ce travail de these concerne la modélisation comportementale

d’amplificateurs de puissance. Le formalisme choisi, les parametres S fort-signal,
offre a la fois une représentation efficace pour des variations importantes de I'impédance
de charge et une procédure d’extraction simple et rapide a mettre en oeuvre.
L’intégration de ce modele dans un environnement de simulation circuit (A.D.S.) a permis
la validation de ce principe grace a des résultats tres probants. Puis son implémentation
dans un simulateur systeme (Scilab/Scicos) finalise la validation de ce modele “boite
noire” dans un environnement de simulation temporel.
Dans la derniere partie, un nouveau concept de modélisation comportementale, dite
topologique, a été établi. Cette approche est basée sur le design des amplificateurs de
puissance, en appliquant un traitement séparé entre les parties actives et passives de
Iamplificateur. Ce modele sera capable a terme de prendre en compte simultanément
les désadaptations de charge mais aussi les effets mémoire haute fréquence et thermique
présents au sein des amplificateurs de puissance.

Mots clés : Modélisation comportementale, Parametres S fort-signal, Modélisation
implicite, Variation de 'impédance de charge.

Titre these anglais

Abstract : This work concerns behavioral modeling of power amplifier. The
choosen formalism (nonlinear scattering functions) allows an efficient solution in case of
output loading impedance mismatch (until strong V.S.W.R.) and an obvious and fast
identification process.

The implementation of this model in circuit environment (A.D.S.), validates this principle
thanks to very good results. Its implementation in system simulator (Scilab/Scicos)
concludes the validation of this “black-box model” in temporel environment.

In the last part, a new concept of behavioral modeling - topologic modeling - has been
established. The approach is directly derived from the topology of the amplifier. Thus,
this model is divided into linear and nonlinear sub-models, respectively associated to
passive and active elements. This model will be able to take into account in future output
loading impedance mismatch but also hight frequency and thermal memory effects into
power amplifier.

Keywords : Behavioral modeling, Non-linear scattering functions, Implicit modeling,
Output loading impedance mismatch.
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