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Glossaire

CAO : Conception Assistée par Ordinateur.
BF : Basse Fréquence.

C/I: Carrier to Intermodulation.

CW : Continuous Wave.

EM : Electro-Magnétisme.

HBT : Heterojunction Bipolar Transistor. C/I : Carrier to Intermodulation.
HF : Haute Fréquence.

HPA : High Power Amplifier.

Module E/R : module d’Emission / Réception.
RF : Radio Frequency.

MIMO : Multi Input Multi Output.

VF : Vector Fitting.

EH : Equilibrage Harmonique.

TE : Transitoire d’Enveloppe.

IT : Intégration Temporelle.

ODE : Ordinary Differential Equations.
ADE: Algebric Differential Equations.
TOS : Taux d’Onde Stationnaire.

TEB : Taux d’Erreur Binaire.

ACPR : Adjacent Channel Power Ratio.
NPR : Noise Power Ration.

EVM : Error Vector Magnitude.
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INTRODUCTION GENERALE

Les systemes de télécommunication ou de détection ont connu un essor remarquable
avec notamment 1’explosion de la téléphonie mobile et d’autres applications grand public
comme les réseaux sans fil, les systemes de radionavigation, les Radars anticollision.
L’¢lectronique RF bénéficie pleinement de cette popularisation et la demande croissante en
« débit bande » entraine une complexification de ces systémes et des signaux utilisés avec une

évolution technologique permanente.

La conception de ces systémes suit de fait un processus de simulation hiérarchique
depuis le choix d’une technologie jusqu’a son intégration dans I’application finale. Les outils
de Conception Associeée par Ordinateur (CAO) se sont aujourd’hui démocratisés et chaque
niveau composant / circuit / systéme bénéficie d’outils propres a un probléme physique donné
(électronique, électromagnétique, thermique, mécanique ...) associés a des techniques de

caractérisation avancées pour la validation.

L’utilisation d’outils CAO performants reste donc un point clef pour le
dimensionnement juste de ces systémes et des composants constitutifs unitaires. Si la
simulation circuit bénéfice aujourd’hui d’un degré de maturité certain et permet avec les
techniques de I’Equilibrage Harmonique la conception efficace vis-a-vis d’un cahier des
charges donné, la vérification des performances en Transitoire d’Enveloppe reste toujours
problématique sur des circuits complexes incluant des éléments distribués ou des sous-circuits
passifs décrits par des [S] et issus de simulations EM (HFSS / MOMENTUM).

Si ’on consideére un systéme de transmission complet, le nombre de transistors et
d’éléments a considérer est tel que les méthodes d’analyse de type circuit deviennent vite
inutilisables a cause de la masse de données a considérer qui conduit inévitablement a des

temps de calcul prohibitifs, méme avec des techniques de calcul distribué.

Le niveau hiérarchique systéme reste aujourd’hui un verrou puisque la description
idéalisée des blocs et la représentation soit en tension soit en courant (mode Data Flow) ne
permet pas de prendre en compte I’interaction entre blocs (rétroaction, notion d’impédance),

la simulation étant a sens unique.

Dans ce contexte, 1’utilisation de techniques de modélisation comportementale ont vu
le jour, consistant a représenter le comportement entrée/sortie par une fonction mathématique
garantissant un compromis intéressant entre la précision attendue et son colt du calcul. Ces
techniques ont permis des progres importants, notamment pour la prise en compte des effets

de mémoire sur les amplificateurs de puissance.
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Parallelement, les prémices des nouvelles générations de simulateurs systémes
(Control Flow) permettent d’envisager depuis peu 1’utilisation de modé¢les comportementaux
bilatéraux et de considérer une simulation « circuit » au niveau « systéme ». C’est le cas de
I’outil Scilab/Scicos développé par 'INRIA et similaire a ’ensemble Matlab/Simulink porté
par Mathworks par ’apport d’un solveur d’équations différentiels algébriques (EDA) et

I’utilisation du langage HDL Modelica.

Récemment, des modéles bilatéraux bases sur le formalisme des « pseudo parameétres
S fort signal » ont vu le jour, ils permettent dans le contexte des antennes agiles de prendre en
compte la désadaptation de charge vue par I’amplificateur de puissance jusqu’a des TOS
¢levés, c’est également le cas du modele topologique, basé sur la représentation par bloc des
sous-circuits passifs et actifs et qui apparait comme une alternative intéressante par rapport a
la modélisation usuelle « boite noire » pour la compréhension des phénoménes mis en jeu
méme si son implémentation reste limitée a un environnement circuit a cause des parties

passives représentées par des [S].

L’objectif de cette thése est donc d’apporter une représentation alternative aux
parametres S associés généralement a la description des systéemes MIMO, approche
susceptible de fonctionner dans un environnement circuit en Transitoire d’Enveloppe et

également dans un environnement systéme fonctionnant en Temporel d’Enveloppe.

Le premier chapitre de ce mémoire présente les principales méthodes de simulation
des circuits et systémes non linéaires, ainsi qu’un panorama des outils les plus significatifs.
Nous présentons ensuite la problématique de I’amplification de puissance, qui est au centre
des activités de modélisation comportementale tant cette fonction conditionne le bilan d’une

chaine d’émission en terme de consommation et de linéarité.

Le deuxiéme chapitre présente les avancées les plus significatives sur la modélisation
comportementale du HPA avec une attention particuliére sur les modéles unilatéraux et

bilatéraux.

Le troisieme chapitre est dédié a la modélisation des systemes MIMO a partir des
techniques de VF qui permettent 1I’approximation rationnelle efficace et robuste de fonctions

définies par des échantillons en fréquence.

La premiere partie concerne 1’utilisation de ces techniques couplées avec une synthése

équivalente d’un circuit équivalent a partir d’éléments simples R, L et C au format SPICE.

12
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Nous appliquerons cette méthode sur les parties passives d’un amplificateur de puissance pour

donner une solution aux problémes de convergence rencontrés en Transitoire d’Enveloppe.

La deuxiéme partie concerne I’'utilisation des techniques de VF couplées avec une
synthése de la réponse impulsionnelle pour aboutir a des modeéles bilatéraux de circuits passifs
fonctionnant en Temporel d’Enveloppe et compatibles avec I’environnement systéme
Scilab/Scicos. Ce principe sera généralisé aux systemes MIMO quel que soit le nombre
d’acces considérés. Enfin, nous introduirons [’application de ces modeles pour

I’implémentation au niveau systéme du modele topologique.

Finalement nous conclurons sur I’apport de ces techniques pour la CAO circuit et

systeme et donneront les perspectives liées a ces travaux.
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I. Introduction

Face a la complexité croissante des systémes de téléecommunications, leur conception
suit une démarche hiérarchique qui peut étre vue sous trois ensembles principaux, depuis le
choix d’une technologie (niveau « composant »), la conception des différentes fonctions RF
de base (niveau « circuit ») et enfin leur agrégation au sein d’un module applicatif (niveau
« systeme ») pour une application donnée. La figure suivante donne pour chaque niveau les

lois physiques et les méthodes de simulation associees.

. . Kirchoff .
Poisson, Fourrier Tension/Courant Klrch_off Lois
Maxwell,... Tension
A A Y
A A 4 A 4
Eléments Finis Equilibrage Harmoniqu Lil{ete] UL Algorithmes
o , Temporelle
Transitoire d’Enveloppe]
A 3 A
y A A
. . Niv
Composant Circuit Systéme eau

Complexité

Figure I-1 Outils de simulation de niveau composant, circuit et systeme

Le niveau composant a largement bénéficié de 1’évolution des capacités de calcul
informatiques, il permet le traitement des données par éléments finis pour des problémes
électromagnétiques (Maxwell), thermiques (Fourrier) ou physiques (Poisson) et mécaniques
dans le cas de MEMS.

L’analyse de type « circuit » initiée dans les années 1980 a depuis une dizaine
d’années atteint un degré de maturité certain qui permet la simulation fine des différents
phénoménes non linéaires mis en jeu a la fois par 1’utilisation de méthodes de simulation
efficaces et de modéles relativement fiables méme si des difficultés existent encore si 1’on

s’intéresse a une validation des performances systeme au niveau circuit.
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Le niveau sous systeme ne bénéficie pas du méme degré de maturité, a la fois par les
méthodes utilisées (basées sur une analyse par fonction de transfert en courant ou tension) qui
ne permet pas de prendre en compte I’interaction entre blocs, mais également par une
représentation idéalisée des blocs qui ne prend pas en considération les effets non linéaires

dynamiques mis en jeu dans les équipements d’émission ou de réception.

Le travail de cette thése s’inscrit dans la thématique modélisation comportementale de
circuits RF pour le niveau systeme. La premiere partie présente les principales méthodes de
simulation associées (intégration temporelle, équilibrage harmonique, transitoire d’enveloppe)
en mettant ’accent sur leurs points forts et leurs limitations. Nous donnons également les
caractéristiques principales des logiciels CAO associés et qui integrent ces formalismes. La
deuxiéme partie s’intéresse aux méthodes de simulation des systemes (par flux de données ou
équilibrage), aux moyens de passage du niveau circuit au niveau systéme (Cosimulation /
macro-modélisation), et plus particulierement la modélisation bilatérale (dualité courant /

tension) qui seule permet de prendre en compte 1’interaction entre les blocs.

La derniére partie de ce chapitre illustre la problématique de modélisation
comportementale sur la fonction amplificatrice, elle donne une présentation générale des
facteurs de mérite associés ainsi que les principaux effets dispersifs associés au non linéarité

(mémoire basse et haute fréquence) qui doivent étre pris en considération.

II. Simulation de niveau circuit :

Cette partie introduit les trois différentes méthodes de simulation (I’intégration
temporelle, I’équilibrage harmonique et la transitoire d’enveloppe) qui sont utilisées au niveau

circuit pour la conception et veérification des fonctions analogiques RF de base.

Toutes ces méthodes sont associées a la résolution des équations de Kirchhoff en
courant / tension dont le point de départ est le systéme d’équations différentielles algébriques

ordinaires provenant de 1’analyse nodale modifiée :
t a -
j g(t—7).x(z)dr +aq(x(t))+ i(x(t))+u(t)=0 Equation 1-1
0

Ou g(t) représente la réponse impulsionnelle des éléments passifs

distribués, q(x(t)) e R", i(x(t)) e R" et u(t) € R" sont respectivement les équivalents des
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charges et des flux des éléments réactifs, des courants convectifs et des générateurs

d’excitation.
I1.1.1. Intégration Temporelle :

Cette méthode considére la numérisation de 1’équation 1 ou chaque élément électrique
de base est remplacé par un modéle mathématique discrétisé dans le temps. C’est donc la voie
la plus naturelle, I'IT permet d’obtenir la réponse d’un circuit & n’importe quelle excitation
périodique, impulsionnelle ou aléatoire. Elle est donc bien adaptée a I’analyse de circuits a
transitoire rapide [1] comme les convertisseurs analogiques/numériques qui s’intéressent aux

signaux en bande de base.

L’intégration temporelle cherche a déterminer la réponse d’un systéme en évaluant son
comportement dans I’axe des temps par intégration numérique [2]. L’équation a résoudre se
trouve sous la forme suivante :

ox(t)

f (X(t)’F

=0 Equation 1-2

Ou X(t) est le vecteur d’état du circuit, t est la variable de temps.

La dérivée est approximée a 1’aide des formules d’Euler ou de Gear [3]. A titre

d’exemple la formulation du trapeze est souvent utilisée & propos de sa simpliciteé :

X'(t,) = (x(t,) ;tX(tnl)) —X'(t, ) Equation 1-3

Ou At=(t, —t,,) et x'(t,) correspond & la dérivée de x(t,)a ’instant t,.

L’efficacité de cette méthode dépend finalement du pas d’intégration choisi [4]. Un
pas d’intégration petit permet d’avoir une bonne précision mais rendra le cotut de calcul plus
important, alors qu’un pas important rendra la précision moins bonne mais améliorera le colit

de calcul.

Cette technique d’intégration temporelle éprouve donc des difficultés naturelles pour
I’étude aux fréquences micro ondes, par exemple pour 1’analyse de lignes de transmission qui
sont des eléements distribués aux fréquences considerées, faisant intervenir des produits de

convolution difficiles a résoudre :

19



Chapitre | Outils CAO pour la simulation des circuits et systémes RF

Tjpz(r).i(t —-7)dr— TJTy(z').v('[ -7)dr=0 Equation 1-4

0 0
Ou i(t) et v(t) sont respectivement les vecteurs de courants et des tensions présents aux
acces du composant, z(t) et y(t) les réponses impulsionnelles, Ty, représente la durée de
mémoire qui peut étre importante par rapport aux considérations du signal HF, conduisant de
fait a un codt de calcul prohibitif.

Pour cette raison, on préfére les méthodes dites tempo-fréquentielles, qui permettent

de calculer directement le régime établi sans passer par 1’évaluation colteuse du transitoire.
I1.1.2. Equilibrage Harmonique :

Cette méthode est la plus répandue pour 1’analyse de circuits fortement non linéaire.
Elle permet de décrire la réponse forte signal du circuit excité par un signal périodique en
régime établi. L’équilibrage harmonique [5] [6] [7] est une méthode tempo-fréquentielle qui
se présente comme une alternative dans le cas des circuits microondes pour calculer
directement le régime établi (supposé périodique ou quasi périodique). Elle est basée sur une
séparation en deux sous ensembles, un linéaire qui sera caractérisé efficacement dans le
domaine fréquentiel, I’autre non linéaire qui sera traité dans le domaine temporel.
L’interconnexion entre ces deux sous-ensembles est réalisée par des transformées de Fourier

directes et inverses [3] comme le montre le synoptique suivant :

E Domaine fréquentiel E
I ,|  Sous réseau linéaire I
| H f I
ST = S(DEH(NS(D) |
1$(1)3TF(s(0) (DEHS(D) |
I |
I :
Conditions d’arrét =1 L T T P E T P LR PP TR | 4
(auboutde n itération) ___# !
|
_ ! SOATFHS,H) + .
Sl(f)|n Sl(f)|n+1i s, £ f(s,(1) Sous réseau non linéaire |, (1) +___(__2_(__?}__5__Cond|t|onsmmales
: S =1(s,) : 32(0)
| Domaine temporel

Figure 1-2 Principe de la méthode d’Equilibrage Harmonique
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L’équilibrage est réalisé aux nivaux des composantes harmoniques des tensions de
commande des non linéarités. A partir d’un jeu initial s,(t), la résolution est itérative par des
méthodes du type Newton Raphson jusqu’a I’obtention de I’équilibre.

L’efficacité de cette méthode dépend principalement du nombre de non linéarités
considérés, de la taille de circuit ainsi que de la méthode de résolution numérique utilisée.

Il est difficile de considérer un nombre important de fréquences porteuses
indépendantes dans ’analyse (en pratique limité a 3) ce qui est cependant suffisant pour la

conception des fonctions RF de base, réalisée a partir de signaux monochromatiques.

I1.1.3. Transitoire d’Enveloppe :

En présence de signaux modulés, I’intégration temporelle et 1’équilibrage harmonique
sont de fait inutilisables ce qui ne permet pas d’évaluer les performances du circuit sur un

signal réel.

La méthode du transitoire d’enveloppe [8] [9] a été développé en partant de la
constatation que le signal utile (modulation) varie lentement par rapport a la porteuse qui a
une dynamique rapide. L’idée est donc d’analyser le comportement de 1’enveloppe a ’aide de
I’IT et de profiter de D’efficacité 1’équilibrage harmonique pour I’analyse autour des

fréguences porteuses.

De facon générale, tout signal passe bande peut s’écrire sous la forme d’un ensemble

d’enveloppes complexes autour de chaque harmonique de la porteuse :
N land .
X(t) = Re(ka (t).eJ'K‘W‘)'tj Equation I-5
k=0

Ou k est le numéro d’harmonique considére, \7k (t) est I’enveloppe complexe, que 1’on

décompose en deux termes en quadrature :
Vi ®) =Vie O + Vo (t) Equation 1-6

Le principe est donc d’échantillonner 1’enveloppe du signal modulé avec un pas
approprié¢ a la dynamique de 1’enveloppe. Le résultat d’analyse est un spectre composé des

fréquences élémentaires variant au cours de temps.
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Intégration temporelle

Echantillonnage de l'enveloppe

Figure 1-3 Principe du Transitoire d’Enveloppe

Le signal se trouve ainsi approximé par une suite d’échantillons dont I’enveloppe est
constante. Il devient donc relativement aisé d’analyser chaque trongon a 1’aide de la méthode
d’équilibrage harmonique.

Cette méthode cumule alors les points forts de 1’équilibrage harmonique pour traiter
les fréquences porteuses et des techniques d’intégration temporelle pour décrire 1’enveloppe
du signal. Le transitoire d’enveloppe est donc bien adaptée aux signaux modulés, méme si la
modulation est apériodique ou présente des transitions rapides puisque les pas de temps
peuvent étre choisis de facon non uniforme contrairement a I’EH ou la représentation
purement fréquentielle induit des pas de temps équidistants.

Malgré I’apport de cette méthode pour la validation de la réponse sur un signal réel et
donc I’accés a des figures de mérite telle que ’ACPR, ’EVM, ou le NPR, cette analyse
rencontre encore des problémes de convergence importants en présence de lignes de

transmission ou d’éléments représentés par des parameétres [S].

I1.2. Principaux outils CAO associés

Les trois principales méthodes de simulation (IT, EH, TE) que nous venons de voir
sont intégrées dans la plupart des outils disponibles sur le marché, que nous pouvons classer

en trois catégories :
I1.2.1. Les simulateurs temporels :

On note principalement : PSPICE, HSPICE, SPICE [10] et ceux utilisant la méthode

de Shooting comme le logiciel de Spectre RF de la société de Cadence [11].
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I1.2.2. Les simulateurs d’équilibrage harmonique :

Le plus populaire ADS (Agilent Technologies) [12]. On note également : Golden Gate
[13] (Agilent Technologies), Microwave office (AWR) [14] et EldoRF [15] (Mentor

Graphics). Ces simulateurs permettent la conception d’un circuit non linéaire.
I1.2.3. Les simulateurs du transitoire d’enveloppe :

On note : ADS (Agilent), Golden Gate (Agilent) et EIdORF (Mentor Graphics).

III. Simulation de niveau systéeme :

Les techniques de simulation présentées précédemment sont dédiées a la simulation de
niveau hiérarchique circuit. Malgré leur efficacité, elles se révélent inadaptées au niveau
systtme ou la problématique est la simulation d’un ensemble de blocs conséquents et
hétérogenes.

La caractéristique principale des simulateurs systemes est le traitement d’un volume
d’information qui peut étre trés important si I’on considére un systéme complet, par exemple
une antenne active comportant plusieurs milliers de modules d’E/R. Dans ces conditions, il

devient nécessaire de réduire la taille du probleme pour donner la priorité au temps de calcul.

La représentation de chaque bloc doit étre idéalisée, généralement réduite a une
relation unilatérale entrée sortie. Le systeme se résume finalement a une série de blocs mis en
cascade, la simulation est a sens unique et ne permet pas la prise en compte de rétroactions, il
n’y a donc pas de notion d’impédance. Tous ces simulateurs systémes genéraux travaillent sur
le mode Data Flow : I’entrée de systéme dispose d’une file d’attente qui recoit une suite des
données et lorsque toutes les entrées sont sollicitées, le systeme exécute un traitement suivi

d’une production éventuelle des données.

La simulation systéme a pour objectif de fournir une prédiction sur une ou plusieurs
caractéristiques (performances), elle peut par exemple étre une simple page de calcul Excel
pour le calcul du gain et du facteur de bruit d’un sous systéme de réception ou un programme
pour le calcul de la réponse d’un filtre. Néanmoins, quand on s’intéresse a la simulation d’une
chaine complete, il faut profiter d’environnements déja développés qui intégrent des fonctions

de codage, d’affichage,...
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Dans tous les cas, ce sont des équations aux différences qui seront résolues pour
obtenir 1’évaluation du systéme de temps a partir de certaines conditions initiales. Ces

équations définissent la base des simulateurs des systemes dynamiques.

I11.1. Méthodes associées [16]

Au niveau systéme ou sous systeme, les relations entre les signaux seront définies par

des équations mathématiques qui peuvent étre explicites ou implicites.

Dans le cas d’un systeme explicite, les équations différentielles ordinaires (ODE) ont

la forme suivante :
y = f(x,t) Equation 1-7

Ou x et y sont respectivement les entrées et sorties, t le temps.

Dans le cas d’un systéme implicite, les équations différentielles algébriques (DAE)

ont la forme suivante :

0=9g(xy,t) Equation 1-8

II1.1.1. Simulation des systemes a temps continu

La résolution des différents types d’équations différentielles (utilisés dans le cas de
simulations des systemes continues) ordinaires, partielles et algébriques sera faite par des
méthodes d’intégration numérique qui permettent de transformer les équations différentielles
en équations algébriques, ou le pas d’intégration (incrément du temps entre deux valeurs
calculées) conditionne la précision voulue sur la valeur de la fonction. Parmi ces méthodes, on
distingue la méthode d’Euler (Backward Euler) [17], de Runge Kuta et celle de Gear aussi
(Backward Differentiation Formulas) [18] qui présente un excellent compromis entre stabilité

et précision [3].
II1.1.2. Simulations de systémes a temps discret

Un systéme a temps discret est conditionné par une horloge. La discrétisation du
temps définit une suite d’itérations qui représente les occurrences des événements, chaque

événement étant caractériseé par une source et un temps d’activation.
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Trois moyens possibles pour implémenter les systemes a temps discret sont décrits
dans [19] : Event Scheduling Approach, Activity Scanning Approach et Process Interaction
Approach. Ces méthodes sont trés utilisees en traitement numérique du signal.

I11.1.3. Systémes hybrides

Les systéemes hybrides [20] considérent des sous-systémes a temps continu (décrits par
des equations différentielles ordinaires) et des sous-systemes a temps discrets (état fini ou

infini).
I11.1.4. Systemes (Data Flow)

C’est un modeéle de calcul par flot de données. A sens unique aucune rétroaction n’est
possible. Dans ce cas, un bloc est appelé quand il y a assez d’entrées disponibles pour faire le
calcul [21] [22].

Deux types de modéles de calcul sont distingués :

e Systéme synchrone :
un bloc est synchrone si on peut spécifier a chaque acceés le nombre d’échantillons

consommés (en entrée et sortie) chaque fois que le bloc est appelé.

e Systéme asynchrone :
les blocs sont indépendants et le nombre de données consommeées et produites peut varier

d’un appel a I’autre.
II1.1.5. Systemes par équilibrage (Control Flow)
Cette méthode nécessite I’envoi des données entre les ports du bloc qui doivent étre
équilibrés comme dans un simulateur circuit.

La définition des ports d’entrées et de sorties n’existe pas pour ce type de systemes,
chaque port fonctionne en mode entrée et sortie, I’envoi des données sera faite selon le besoin

du calcul.

Lors de la simulation, tous les blocs sont mis a plat pour considérer I’ensemble des
relations. Aprés simplification des équations redondantes, le systeme est résolu itérativement

par équilibrage.
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II1.2. Outils Commerciaux :

La plupart des simulateurs systémes utilisent le mode Data Flow, donc des relations

explicites entre les entrées et sorties des blocs.

Flot d’entrée (réel, complexe, vecteur, matrice)

-

Bloc n Bloc n+1

Figure 1-4 Représentation générale d’un systéme utilisant le mode Data Flow

I11.2.1. SPW :

Le logiciel SPW (Signal Processing Worksystem) de Cadence est un outil CAO congu
pour le développement graphique d’architectures dédiées au traitement du signal. C’est un
environnement de prototypage virtuel, il permet de valider a un haut niveau un systeme en
cours de développement grace a des modéles logiciels de chacun des composants intervenant
dans 1’architecture. SPW peut étre utilis€é pour modéliser puis simuler un systéme, le
déboguer, le réviser jusqu'a I’obtention des résultats optimaux [23]. Le logiciel posséde deux

modes de simulation différents

e SPB_I (SPB Interpreted) fonctionne comme un langage de programmation interprété
c’est-a-dire qu’il effectue les opérations de simulation les unes aprés les autres sans

compilation préalable.

e SPB_C (SPB Compiled), se comporte comme un langage compilé. Il édite, compile et

exécute un programme écrit en C.

Les deux simulateurs sont semblables et donnent les mémes résultats une fois utilisés
pour simuler le méme schéma fonctionnel. SPW est basé sur la simulation a temps discret, il
peut fonctionner comme simulateur de flots de données dynamiques. Cela signifie que le taux
relatif auquel un bloc traite des échantillons de données peut changer pendant une simulation,

selon des conditions indiquées dans le schéma fonctionnel.
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I11.2.2. Ptolemy

Le logiciel Ptolemy fournit des outils qui permettent d’évaluer et concevoir des
systémes de communication, il a ses racines a I’'université de Berkeley en Californie [24]. La
version de Ptolemy associée a 1’environnement commercial d’ADS (Agilent Technologies)

est limitée et utilise un flux de données synchrones (SDF).

Ce logiciel intégre plus de 500 blocs de base, il donne également la possibilité
d’effectuer une cosimulation avec son simulateur circuit RF designer. Le projet de Ptolemy

permet d’étudier, modéliser, simuler, et concevoir des systémes en temps réel.

II1.2.3. Matlab/Simulink :

Matlab est un environnement commercial, il permet d’évaluer des modeles

numériques et inclut une interface avec le langage C.

Simulink est un logiciel qui permet de modéliser, simuler et analyser des systemes
dynamiques. Ce logiciel a été produit par la société The Math Works Inc [25]. C’est un outil
totalement intégré au noyau de calcul Matlab qui procure un environnement de simulation
basé sur des schémas-blocs. Un schéma bloc est une représentation graphique d’un modéle
mathématique d’un systéme dynamique. Ce modele est décrit par un ensemble d’équations

différentielles algebriques grace aux nombreux blocs de base fournis par Simulink.

Simulink posséde une interface graphique qui facilite I’analyse de systémes dans le
domaine temporel et fréquentiel, I’échange de données entre Simulink et ’espace de travail de

Matlab peut se faire a I’aide de variables communes ou par I’intermédiaire des fichiers MAT.

Simulink met a disposition un éditeur graphique dans lequel les blocs sont disposés et

reliés entre eux, ainsi que des bibliotheques de blocs paramétrables [26].

Simulink permet la simulation des systemes non linéaires en temps continu, discret ou
hybride.

Pour I’analyse, Simulink permet la simulation interactive au moyen d’une interface
utilisateur (notification des parametres au cours de la simulation) et une visualisation

dynamique des résultats graces aux « Scopes ».

Deux types d’états peuvent se produire dans un modele Simulink : états discrets et
continus. Un état continu change en permanence, un état discret est une approximation d’un

état continu ou I’état est mis a jour en utilisant des intervalles finis.
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I11.2.4. Scilab/Scicos :

Scilab (contraction de SClentific LABoratory) est un logiciel gratuit développé a
I’INRIA dans le cadre du projet Meta 2 [27]. Scilab, utilise un langage propre, semblable
dans sa structure aux langages informatiques de haut niveau (C, Fortran,...). Il posséde un
grand nombre d’algorithmes préprogrammés, il est trés proche dans ses performances comme
dans sa syntaxe de Matlab. Scilab est disponible en format binaire sur les plateformes :
Unix/Linux, Windows et MacOSX.

Scicos est une boite a outils intégrée dans Scilab (comme Simulink dans Matlab), c¢’est
un éditeur, compilateur, simulateur et générateur de code dédié a la description et a la
simulation des systemes dynamiques hybrides [28], incluant des parties continues et
événementielles. Contrairement a d’autres simulateurs de systémes hybrides, Scicos n’a pas
été construit par extension d’un simulateur de systémes continus, il est basé sur un formalisme
qui prend en compte les deux aspects en temps discret dans Scilab. Ces programmes sont
souvent complexes et difficile a déboguer. En outre, il n’existe aucun moyen simple

systématique de leur programmation de fagcon modulaire.

Scicos comprend un éditeur graphique des schémas blocs qui peuvent étre utilisés
pour décrire des modeles complexes en connectant des blocs qui représentent des fonctions

des bases prédéfinies, ou des fonctions utilisateur [29].
Un bloc générique est représenté a la figure suivante, il comprend :

e (éventuellement) un état continu en temps.

e (éventuellement) un état discret en temps.

e des ports d'entrée (inputs) des variables continues (scalaires ou vectorielles).
e des ports de sortie (outputs) des variables continues.

e un vecteur d'entrée d'activation (événements).

e un vecteur de sortie d'activation (événements produits).
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Figure I-5 Représentation d’un bloc générique dans Scicos

Le comportement global dans Scicos est conduit par évenement, ceci signifie que

I’activation de chaque bloc est explicitement déterminée par un signal d’activation.
Scicos utilise le pack SUNDIAL qui fait référence a une famille de solveurs:

e CVODE : solveur EDO (équations différentielles ordinaires) qui est utilisé lorsque le

diagramme de Scicos ne contient que des blocs explicites.
e CVODES : ¢’est une variante de CVODE.
e KINSOL : pour les systemes des équations algébriques non linéaires.

e |IDA: solveur DAE (équations différentielles algébriques) qui permet de résoudre une

grande classe de probléemes implicites.

Ces solveurs sont a pas variable ce qui induit la possibilit¢ d’adapter le pas

d’intégration pendant la simulation.

II1.2.5. Scicos et Modelica

Modelica est un langage orienté objet dont le but est de modéliser des systémes
physiques complexes (électriques, mécaniques, hydrauliques, thermiques, ...) et la simulation
informatique des systemes dynamiques dont le comportement évalue en fonction de temps, il

permet aussi la modélisation des systémes non causaux (non orientée) [30].

L'approche acausale ou « non orientée » consiste a partir d'un niveau d'abstraction

élevé dans lequel un sous modeéle contient un ensemble des contraintes (équations).

L'assemblage de sous modeles acausaux aboutit a un systéeme d'équations (et non une
série d'affectations), dont un outil de manipulation symbolique devra extraire une séquence

calculable.
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Les caractéristiques majeurs de Modelica sont [31]:

Modelica est basé sur des équations et non des instructions d’affectation. Cela permet
la modélisation acausale qui donne une meilleure réutilisation des classes depuis des

équations qui ne précisent pas le sens de certaines données de flux.

Modelica a la capacité de modélisation multi domaines, ce qui signifie que les
composants du modéle correspondant a des objets physiques a partir de plusieurs
domaines différents, par exemple électrique, mécanique, thermodynamique, hydraulique,

biologies et les applications de contrble peuvent étre decrits et reliés.

Modelica a la capacité d’appeler des codes en C et Fortran, ce qui permet la

réutilisation de programmes déja existants.

Modelica est un logiciel efficace pour les modeéles de composant, avec des
constructions pour la création et la connexion des composants. Le langage est idéal pour la

description d’architecture des systémes physiques complexes.

La fonctionnalité de 1’environnement Scilab/scicos — Modelica peut gérer a la fois des

blocs implicites et explicites et donc la possibilité d’y intégrer des modéles comportementaux

bilatéraux est un avantage majeur par rapport a ces concurrents.

La création d’un bloc Modelica dans Scicos nécessite 1’utilisation d’un logiciel MTS

(Modelica To Scicos),

Pour créer un bloc Modelica, deux fonctions doivent étre renseignées : la fonction

d’interface (.sci) qui définit les caractéristiques du bloc et la fonction de calcul Modelica

(.mo).

A titre d’exemple, une résistance s’écrit de la maniére suivante en Modelica (fonction de

calcul) :

class Resistor

Pinp, n;
Real i;

parameter Real R "Resistance™;

equation

I =p.;
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R*i=pv-ny;
0 =p.i +n.;

end Resistor

La figure suivante donne la schématique de simulation d’un ampli OP sous Scicos :

Figure 1-6 Schéma de simulation d’un Ampli op sous Scicos - Modelica

IV. Problématique associée a la fonction Amplification,

phénomeénes mis en jeu

L’amplificateur de puissance est un élément clef des systtmes de communication ou
Radar, il fait 1’objet d’une attention particuliére puisqu’il affecte notablement les

performances globales en termes de consommation et d’intégrité du signal.

IV.1. Bilan en puissance et grandeurs caractéristiques

Dans cette partie nous allons décrire les caractéristiques principales et les facteurs de
meérite utilisés pour apprécier les performances des amplificateurs de puissance. Ce circuit est
chargé de convertir une énergie DC en énergie RF au prix d’une dissipation par effet de Joule

comme le montre la figure suivante.
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Figure I-7 Représentation général d’un amplificateur de puissance avec ses caractéristiques de puissances

On définit les grandeurs caractéristiques suivantes :

1 . ;
La puissance RF a I’entrée : P, = 5 Re(V..1.) Equation 1-9
_ . _ 1 . .
La puissance RF a la sortie : P, = 5 Re(V,.l) Equation 1-10
La puissance consommée : Py = Z(VDC Joe) Equation I-11

La puissance dissipée : P,

=P, —P, +P,. Equation 1-12

Pgiss représente la puissance d’échauffement de I’amplificateur (produite par effet
Joule) qui doit étre évacuée le plus efficacement possible. L’efficacité du circuit, c'est-a-dire
sa capacité a convertir la puissance DC fournie en puissance de sortie utile RF s’évalue a

partir du rendement en puissance ajouté.

P-P P, ,
Nopy = ——2 =10 Equation 1-13
PDC PDC

Le but est d’amplifier le signal d’entrée a un niveau de sortie souhaité en ayant une

consommation électrique la plus faible possible. Cette caractéristique décrit 1’efficacité de

I’amplificateur a convertir la puissance continue d’alimentation en puissance RF.

Le gain en puissance de D’amplificateur permet de rendre en compte du
fonctionnement intrinseque de 1’amplificateur a la fréquence RF, il est le rapport entre la

puissance de sortie et la puissance d’entrée :

P .
G, == Equation 1-14
Pe
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IV.2. Facteurs de mérite

Les facteurs de mérite d’un amplificateur de puissance permettent d’évaluer les

performances du circuit.

Un signal monoporteuse (CW) permet d’accéder aux caractéristiques de base de
I’amplificateur (gain, rendement, consommation). La figure suivante illustre cette

configuration avec une représentation temporelle et fréquentielle.

P, Rs
—_— —
f T L.
f, B
P Py e

t W

Figure 1-8 Représentation temporelle et fréquentielle des signaux pour une excitation monoporteuse

Voici un exemple de simulations monoporteuses sur un amplificateur de puissance
fonctionnant en bande S (2.1 GHz).

12 71
] 72—
11 -
8 <
E 7 () 7
c 107 g 7
5] ] 8 |
o 4 o 75
9— |
] 76—
8 YNYI‘NNNY‘YKKK‘YIIY{YK{I{NNIY{NYNY 77 IYKN{YNYN‘YIIY{YIY{{YKKK‘IYIY{YKKN
0 5 10 15 20 25 30 35 0 5 10 15 20 25 30 35
Puissance Générateur (dBm) (a) Puissance Générateur (dBm) (b)
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Figure 1-9 Caractéristiques monoporteuses simulées : (a) module du Gain de puissance en dB, (b) phase

du Gain de puissance en dégrées, (c) rendement ajouté, (d) puissance dissipée.

Les caractéristiques CW utiles pour optimiser les grandeurs caractéristiques, ne
permettent pas d’apprécier la linéarité du circuit. Il est alors nécessaire d’employer des

signaux multiporteuses (2 ou plus) afin de juger les distorsions harmoniques introduites par
son caractére non linéaire.

IV.2.1. C/I (Carrier to Order Intermodulation)

L’utilisation de deux signaux CW de méme puissance mais de fréquences différentes

permet d’apprécier simplement la lin€arité du circuit comme le montre la figure suivante :

C, C,
} <
, 111 T [ TT NI T t,
F, F, Fréquences f F, Fg\‘ Fréquences
2.F,-F, 2.F,F,

Figure 1-10 Principe d’évaluation du C/I

Le signal d’entrée s’exprime sous la forme suivante, c’est un signal a enveloppe
variable dont le PAR est égal a3 dB :

X(t) = Acos(24Rt) + Acos(27F,t) Equation 1-15
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Les signaux dans un canal peuvent causer I’interférence avec les canaux adjacents, ces
effets peuvent étre néfastes pour le systéme car ces interférences peuvent produire une
intermodulation qui se superpose au signal utile ou dans la bande adjacente. Pour une
excitation a deux fréquences Fi et F, les fréquences d’intermodulation mFi+nF, sont
générées. Les composantes spectrales les plus génantes sont les raies d’intermodulation
d’ordre 3 (2 F1-F; et 2F,-F;) qui sont proches des raies utiles a F; et F,. On définit alors le
facteur de mérite C/l3 qui correspond au rapport de puissance des raies porteuses sur les raies
d’intermodulation d’ordre 3 et qui quantifie le degré de linéarité de I’amplificateur.

c|’ +lc,[*

C/1,(dBc) =10-log | 5 5 Equation 1-16
1] +]1|

De la méme maniére on peut définir le rapport d’intermodulation d’ordre plus élevé

(5,7,...).

La figure suivante donne le C/l3 d’un amplificateur bande S pour une fréquence de
battement 100 KHz.

C/| droite

. el

C/I gauche

C/l (dBc)
5
T

10.0 L I L L L B B
5 10 15 20 25 30 35

Puissance générateur (dBm)

Figure 1-11 C/I suivant la puissance d’entrée pour Af= 100 KHz.

IV.2.2. Le NPR (Noise Power Ratio)

Pour les applications de télecommunication, le C/l n’est pas suffisant, il devient
naturel d’estimer la linéarité avec un signal multiporteuse (méme amplitude, phase aléatoire).

Le NPR [32] se definit comme le rapport entre le signal utile et le produit d’intermodulation
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géneéré, il peut étre évalué par des methodes de corrélation ou par la méthode du trou

représentée ci-dessous.

BWirou
BW porteuses <+
<> <>

I ‘ : / !
| |
| |
| |
| |
1 - 1 .

FD Fréquences Fo Fréquences

Figure 1-12 Principe d’évaluation du NPR par la méthode du trou

On réalise un trou au centre du spectre (typiquement de largeur inférieure a 1% de la
bande) afin de mesurer la puissance des signaux d’intermodulation. Le NPR sera le rapport

entre la puissance moyenne utile et celle du bruit d’intermodulation qui retombe dans le trou.

jP(f)-df

NPR(dB) =10- log BW"}’;”(S?) y .B\?VW
. porteuses

BWtrous

trou

Equation 1-17

Le NPR quantifie les interférences engendrées dans le canal utile.

I1V.2.3. L’ACPR (Adjacent Channel Power Ratio)

L’ACPR est un critere utilisé en télécoms, il se défini comme le rapport entre la
puissance du signal dans le canal utile (BW,) et celle du signal généré par les distorsions dans

un canal adjacent (BW; ou BW5), comme le montre la figure suivante :

BW,
BW,

!

FD Frequences Frégquences

Figure 1-13 Principe de calcul de PACPR
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L’ACPR permet de quantifier I’étalement de spectre, c’est un facteur de mérite

important pour quantifier les remontées spectrales dans les canaux adjacents [33].

Voici la formule calculant cet effet.

2. jp(f)-df

ACPR(dBc) =10-1lo BWO Equation 1-18
(dBc) : [P(f)-df + [P(f)-df

BW1 BW 2

1V.2.4. L’EVM (Error Vector Magnitude)

C’est un critere utilisé en Télécom pour des modulations a plusieurs états
(constellations) sur le signal de sortie en bande de base (démodulé), il évalue vectoriellement
les effets des distorsions d’amplitude et de phase entre le symbole idéal attendu et celui réel
obtenu [34].

4 Constellation idéale Constellation (B
(entrée) réelle (sortie)

] S T B
ED * s L - ° oo odp: o . fy
_;w ® e ° . %f 80 o ol B Lo °
] > | > |
_f e 4 A * 7] ° 00 °oo eoe% D%‘e ODSB%
Je ) o - B B oo 5 S

- - T e e

Figure 1-14 Influence de I’amplificateur sur une constellation 16 QAM

Le taux EVM se calcul par I’erreur quadratique moyenne sur I’ensemble des états

d’une constellation considérée :

N

Z QS Kideal — O Kréel |2 )

EVM (%) = |¥2 100 Equation 1-19

N
2
z S Kideal
k=1

Skidear - Symbole idéal numéro K de la constellation.

Srea - Symbole réel associé a S, ;.-

Kréel

N : Nombre de symboles de la trame considerée.

37



Chapitre | Outils CAO pour la simulation des circuits et systémes RF

IV.2.5. Taux d’Erreur Binaire (TEB)

Ce taux permet d’évaluer la qualité d’une transmission et des codes correcteurs
utilisés. C’est le rapport du nombre de symboles erronés (en sortie) sur le nombre de

symboles de la séquence d’entrée [35].

F 3
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V\ ’
s
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Position de »”
£
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,/
,
/I
4 Position de
S, référence g=0
/
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I p— 3
,/ td 4 /
P
; o > I

Figure I-15 taux d’erreur binaire

Dans une modulation MPSK, le taux d’erreur binaire est calculé par la forme

suivante :

1-erfl —= | sic>0
TEB,, =P(6|>ty) = Mo/2 Equation 1-20
0 sioc=0

0 : Une variable aléatoire continue a valeurs réelles, de moyenne nulle et d’écart type

o egal a I’erreur de phase.

t, : La moitié de I’angle existant entre deux positions idéales adjacentes dans la

diagramme de constellation de référence.

M : le nombre de positions idéales (nombre d’états).

L’utilisation des facteurs de mérite permet d’apprécier le caractere non linéaire du

circuit.

Le critere de C/I peut étre facilement évalué dans un environnement circuit a partir
d’une simulation en EH.
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Pour les applications Télécom, le NPR et I’ACPR permettent respectivement

d’évaluer les remontées spectrales dans le canal utile et ceux adjacents.

L’EVM permet d’apprécier les erreurs réduites sur la constellation, le TEB définit au

final le bilan de la liaison d’une chaine d’E/R.

IV.3. Effets dispersifs a considérer

IV.3.1. Mémoire électrique haute fréquence

Ces effets sont manifestent par des constantes de temps courtes du méme ordre de

grandeur que le signal d’entrée.

Ces phénomeénes proviennent de la réponse en fréquence de transistors, également des

circuits des adaptations.

Le caractere non idéal des lignes d’acces ainsi que les caractéristiques diélectriques
des jonctions et substrats provoquent une dépendance entre les transistors et les autres
éléments semi conducteurs, cette dépendance varie selon la fréquence du signal appliquée
[36].

L’optimisation de la réponse d’un amplificateur nécessite 1’utilisation de circuits
d‘adaptation en entrée, sortie et entre les étages. Ces circuits ont pour but de ramener des
impédances optimales aux accés des transistors et de diviser ou combiner correctement les
différents signaux. Ces circuits ne sont pas idéaux sur toute la bande de fonctionnement de
I’amplificateur de puissance, selon la fréquence et la puissance considérée, le transfert de

I’énergie RF est donc plus ou moins bien maitrisée.

Ces phénomenes sont mis simplement en évidence par une simulation HB 1 ton en

balayant la fréquence dans la bande de fonctionnement.

Les courbes suivantes donnent I’évaluation du gain d’un amplificateur de puissance
bande S (2.1 GHz) composé de 4 transistors HBTs sur InGaP/GaAs (20x2x70 pm?) en

fonction de la puissance et paramétré suivant la fréquence.
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Figure 1-16 Module et phase du gain suivant la puissance d’entrée (paramétré en fréquence).

L’entrelacement des courbes souligne le caractere non linéaire de ces effets.

IV.3.2. Mémoire électrique basse fréquence

Ces effets résultent principalement des phénoménes de piége, des variations des
impédances, de fermeture des circuits de polarisation et des dispositifs de contrble de gain

comme mentionnés dans [37] [38] [39].

Les effets de mémoire basse fréquence ou a long terme (de méme ordre de grandeur
que le signal modulant) ne sont visibles que dans le cas ou le signal d’excitation posséde ou
génere un spectre d’énergie dans la partie proche du continue, donc pour des signaux a

enveloppe variable générant un spectre basse fréquence comme le montre la figure suivante.

= Lt

DC  f, DC f, 2f, 3f,

Signal CW (a)
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Signal modulé - génération de raies BF - Modulation lente du point de
fonctionnement. (b)

Figure 1-17 Mise en évidence de la mémoire basse fréquence par un signal modulé.

Ces effets, dans le cas d’excitation multiporteuse, conduisent a la modulation lente du

point de polarisation de 1’amplificateur de puissance.

La figure suivante illustre ce phénomene par la variation de la puissance de sorties en
fonction de la fréquence de battement et paramétrée suivant la puissance d’entrée pour un

amplificateur de puissance fonctionnant en bande X (fo = 10.25 GHz).
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Figure 1-18 Variation de la puissance de sortie en fonction de la fréquence de battement (paramétrée

suivant la puissance du générateur)

I1V.3.3. Mémoire thermique basse fréquence

Les effets thermiques peuvent se représenter par un circuit équivalent qui interagit

avec le modele électrique, c’est un circuit RC passe bas [40] [41] comme représenté a la
figure suivante.
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Figure 1-19 Circuit d’évaluation de la température

La connaissance de la résistance thermique et de la puissance dissipée permet de
déduire la température en un point de la structure du transistor, la capacité thermique permet

de fixer la durée du transitoire :

T, =T +RiyPuis = AT =T, =T =Ry Py Equation 1-21
_ 10
Pdiss = ?J- I:)diss (t)dt avec Pdiss (t) = Ic (t)'vce (t)
0
Avec :

Trer : température de référence (ambiante).

T; : température de jonction de transistor.

Rin : résistance thermique équivalente du transistor.
Ct : capacité thermique

P,...: Puissance dissipée moyenne

diss "
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Figure 1-20 évaluation de la température de jonction dans le temps
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La conductivité thermique des matériaux définit la capacité a dissiper la chaleur
induite par le fonctionnement des transistors, elle diminue généralement en fonction de la
température ce qui pose des problémes d’évacuation de la chaleur (partiellement résolus par

I’utilisation de ponts thermiques ou de montages Flip-Chip).

Ces effets thermiques ont plusieurs effets sur la fonction du circuit, la réduction des
mobilités des électrons qui se heurtent plus fréquemment aux atomes (ce qui diminue leur
vitesse de transit), également la diminution de la largeur de bande interdite qui se traduit par

une diminution des tensions de polarisation d’entrée de la diode du transistor.

Pour les transistors HBT, les effets thermiques sont associés a I’effet de « Crunch »,
qui se traduit par une chute des caractéristiques Ic =f(\Vce) pour une puissance dissipée

donnée au sein du transistor (zone d’emballement thermique).

Lorsque la température intrinseque augmente, le courant de base ne se répartit plus
uniformément dans les différents doigts et tend a se concentrer dans le doigt central ce qui

limite le fonctionnement global du transistor.

I1V.3.4. Désadaptation de charge

Les amplificateurs de puissance intégrant les chaines d’environnement RF sont congus

pour avoir un fonctionnement optimal sur une charge de référence de50Q2. Dans un contexte

Radar, la structure intrinséque d’une antenne active engendre des réflexions d’ondes méme en
présence d’un circulateur en sortie, un circulateur dont la dispersion et le vieillissement est

plus ou moins bien maitrisé.

Ces variations d’impédances impactent directement le contrdle électronique du

faisceau et sont exacerbés lorsque I’angle de pointage est important.

Les figures suivantes illustrent la variation du gain pour un amplificateur de puissance
fonctionnant en bande X pour des TOS 2 et TOS 3.
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Figure 1-21 Variation du gain selon différentes impédances de charges (TOS 2), (a) : impédances de

charges considérées, (b) : module du gain en dB, (c) :phase du gain en dégrée.
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On constate une degradation importante des caractéristiques en puissance de

I’amplificateur qui dépend de la phase de la charge présentée.

V. Conclusion

Dans ce chapitre nous avons présenté les différentes méthodes d’analyse des circuits
micro-ondes (intégration temporelle, équilibrage harmonique et le transitoire d’enveloppe) et
des systemes de télécommunications ou Radar (temps continu, temps discret, Data Flow et

Control Flow) et les principaux environnements CAQO associés.

La deuxieme partic s’est attachée a montrer la problématique de conception d’un
circuit RF sur ’exemple de la fonction amplificatrice et donner les principaux facteurs de
mérite circuit et systéme qui permettent d’évaluer la qualité d’une conception. Nous avons
également donné les principaux effets connus et plus ou moins bien maitrisé qui impactent les
performances systémes (effets de mémoire électrique, thermique, désadaptation) et qui

doivent étre pris en considération au niveau systéme.

Il apparait ainsi que le niveau hiérarchique circuit est suffisamment mature pour la
conception (EH) et I’évaluation des performances individuelles d’une fonction RF de base
(EH ou TE).

Si I’on considére le niveau hiérarchique systéme, il apparait que les méthodes de
simulation utilisées (par flot de données) ne permettent pas de prendre en compte ’interaction
entre les différents blocs (désadaptation) ce qui est tres pénalisant dans un contexte Radar, et

particuliérement dans la conception d’antennes agiles.

Ce niveau constitue généralement une représentation «idéalisée » de chaque bloc
puisque la priorité est donnée au temps de calcul compte tenu du nombre important de blocs a

considérer pour une chaine E/R compléte.

La réponse a cette problématique passe a la fois par le choix judicieux d’un
environnement de simulation systeme permettant une représentation en courant / tension des
blocs et I’implémentation de modéles comportementaux « bilatéraux », ceci afin d’avoir une

finesse supérieure lors de 1’évaluation de performances systemes. Le chapitre suivant donne
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les approches de modélisation comportementale les plus significatives pour la fonction

amplification.
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I. Introduction

La complexité des systémes de télécommunication est en croissance constante face a
la montée en fréquence et puissance des systetmes d’E/R que ce soit pour des applications
Télécom ou Radar. Leur conception passe nécessairement par I’utilisation d’outils CAO
propres & un niveau hiérarchique donné (depuis le choix d’une technologie jusqu’a la
réalisation du systeme complet) et traitant de problemes physiques spécifiques (mécanique,

thermique, électromagnétisme, électrique, ...), comme le montre la figure suivante :

Choix
d’environnement
CAO systéme

Modéle

Impact de Sur la chaine Rx/Tx Circuit

I"Tamplificateur

Sur le systéme complet

Figure 11-1 Simulation hiérarchique d’un systéeme Radar

Dans cette partie nous distinguons deux types de modéles, ceux unilatéraux
susceptibles d’étre intégrées dans un environnement systéme « Data Flow » et ceux bilatéraux
qui nécessitent un environnement « Control Flow » ou la dualité courant/tension et donc la
notion d’impédance est prise en considération. Afin de réduire la taille du probléme initial, la

simulation suit ainsi un processus hiérarchique contraignant.

Nous avons vu dans le premier chapitre les principes de simulation circuit et systeme

des fonctions électroniques HF. Nous avons également vu le caractére non linéaire de la
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fonction amplificatrice de puissance. Cette partie présente les méthodes les plus significatives
pour ¢élaborer un modele comportemental d’amplificateur de puissance apte a représenter les

phénomenes mis en jeu que sont la mémoire HF, BF ainsi que la désadaptation de charge.

II. Problématique de simulation systeme « grain fin »

Un systeme est un ensemble des circuits hétérogenes pour une application donnée
(numérique pour la BF, analogique pour la RF et les antennes). Compte tenu de la complexité
des différents éléments, la représentation de chaque bloc doit étre idéalisée, généralement une
relation entrée/sortie pour ne pénaliser pas le codt de la simulation. Dans le principe général
des environnements de simulation, le systéme est une série de blocs mis en cascade, la
simulation est a sens unique et ne permet pas la prise en compte de rétroactions et donc la
désadaptation. Les principaux simulateurs systemes fonctionnent sur le mode Data Flow,
I’entrée de systeme dispose d’une file d’attente qui regoit une suite des données, et lorsque
toutes les entrées sont sollicitées, le systeme exécute un traitement suivi d’une production

éventuelle des données.

Pour avoir des simulations plus réalistes au niveau systeme, deux possibilités existent :
soit par des techniques de modélisation comportementale soit par cosimulation

circuit/systeme.

I1.1. Cosimulation circuit - systeme

La cosimulation [1] est une méthode de communication entre un simulateur systeme et
un simulateur circuit, en utilisant un principe base sur la configuration pére/fils. La réalisation
de cette configuration est faite par des mécanismes de communication IPR (Inter Processus
Communication) : a chaque activation de bloc dans le simulateur systeme, il y a lancement du
simulateur circuit (exécution d’une simulation en transitoire d’enveloppe) puis retour des

résultats vers le simulateur systeme.
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Simulateur systeme (DF)

Envoi des données du simulateur systéme (pére)

_________ —~—

Simulateur Circuit (TE)

SRS S

Renvoi des résultats par le simulateur circuit (fils)

Figure 11-2 Principe général de la Cosimulation circuit/systéme.

Cette méthode permet de conserver la précision du niveau circuit mais avec son codt
de calcul associé, elle est aujourd’hui encore trop onéreuse en ressource informatique et donc

limitée a un seul bloc. Enfin, cette méthode n’est pas envisageable pour des structures

d’antennes actives ou il y a plusieurs milliers de modules d’E/R.

La priorité pour la simulation systéeme est de conserver un compromis temps de calcul
/ précision intéressant. Sachant que les informations a tous les nceuds du circuit sont inutiles
pour la conception de systémes, la modélisation comportementale reste la voie la plus

judicieuse.

I.2. Modélisation Comportementale

Le principe est de réduire la taille du probléme pour simuler de maniére plus rapide en
gardant un degre de finesse suffisant. Pour cela, il faut trouver une fonction mathématique
reliant les entrées et sorties et qui sera identifiée a partir de mesures ou de simulations circuit.
Les modéles sont généralement propres a une application donnée (mémoire, thermique,
désadaptation,...). La modélisation comportementale offre I’avantage d’étre indépendante de

la technologie et de la nature de 1’¢lément a étudier.

Pour cela il est normal d’envisager une description moins fine que la description en
cas d’une simulation circuit, en faisant un rapport de compromis entre finesse et temps de
simulation pour essayer de bien spécifier les facteurs de mérite des éléments intégrant dans le

systeme.
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En cas de systemes non linéaires la problématique de modélisation du comportement
consistera a déterminer de facon judicieuse la forme des équations utilisées ainsi que la

méthode et le choix des signaux nécessaires a 1’identification.

En intéressant a la définition et 1’application de la modélisation comportementale sur
I’amplificateur de puissance, qui est le circuit le plus important et le plus compliqués dans un

systeme de télecommunications, comme on a vu dans le chapitre précédent.

Généralement I’amplificateur de puissance est un bloc défini entouré par des ondes de
puissances incidentes et réfléchies, c’est une relation reliant les ondes réfléchies et les ondes
incidentes, si on considere x(t) est le vecteur contenant les ondes incidentes, et y(t) le vecteur
contenant les ondes réfléchis, on peut alors représenter I’amplificateur comme une fonction de

transfert bilatéral.

Dans la réalité¢ I’amplificateur de puissance dans sa structure, posséde des ¢éléments
filtrant aux entrées et sorties et isolant le signal utile, alors ces signaux s’expriment sous la

forme d’une porteuse modulée.
X(t) = Re(i(t).ej“’f’t) Equation 11-1

y(t) = Re(y(t)-ejwot) Equation 11-2

Ou w, est la fréquence de porteuse.

La modélisation comportementale consiste a identifier la relation reliant les

enveloppes complexes, et on considere genéralement o, egale a la fréquence centrale de la

bande de I’amplificateur.

Dans le cas d’un modé¢le comportementale unilatéral, ou les effets de désadaptation est
négligeable, celle-ci signifie que les ondes a, et b; sont nulle, le signal x et y sera vue comme
des sources de tensions, le modele est considérée comme une source de tension commandée
décrivant le comportement des dispositifs associé aux impédances de références égales a 50

ohm.

Dans le cas d’un modéle comportementale bilatéral, les effets de désadaptions est prise
en compte, ce qui signifie que tous les ondes de puissances sera prise en compte, et celle-ci
sera une d’objectif de la thése, de prendre en compte ces effets de désadaptation de charge

dans la simulation systéme.
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II1. Modeles Comportementaux Unilatéraux

III.1. Hypotheéses

Dans le cas géneéral, un amplificateur de puissance sera représenté par un quadripble
soumis aux ondes de puissance incidentes et réfléchies comme le montre la figure suivante ou

a; et bj ces sont respectivement les ondes incidentes et réfléchies.

I, 1,

—_ i *—>— —<—o i b2 i
a L —

| VJ TVZ | || 250
:Elz i A

By r

Figure 11-3 Amplificateur de puissance adapté (modéle unilatéral)

Dans le cas ou I’amplificateur est adapté, la fonction reliant les ondes de puissance

sera écrite simplement sous la forme suivante :

b2 = fNLl(al) Equation 11-3

Les équations reliant les ondes de puissances aux courants et tensions sont données par

les relations suivantes :

o itz b, =

b oz, + 20)

Vz_zolz

J2(z,+20)

Equation 11-4

Le cas des modeles comportementaux [2] unilatéraux correspond au fonctionnement
de I’amplificateur adapté sur sa charge optimale (50 ohms), ce qui est généralement le cas

pour des applications Télécom.
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I11.2. Modeles sans mémoire

Un systeme peut étre considéré sans mémoire si les constantes de temps du circuit sont
trés inférieures a I’inverse de la fréquence maximale présente dans le signal d’entrée, le signal

de sortie dépend alors uniquement du signal d’entrée a un instant donné.

Ce type de modéle est couramment utilisé dans les simulateurs systémes compte tenu

de sa simplicité d’extraction a partir de mesures ou de simulation CW des caractéristiques

AM/AM — AM/PM sur la fréquence centrale [3] [4] [5].

X (t) Y (t)

AM/AM

AM/PM

Figure 11-4 Modele amplificateur de puissance sans mémoire

Ou la fonction reliant I’entrée et la sortie de I’amplificateur, s’écrit sous la forme

suivante :

Y(t) = é(\)‘(’ (t)\).)? (t). Equation 11-5

Ce modele est simple a modéliser et a implémenter dans un environnement de
simulation systeéme, voici la simulation d’'un modele AM/AM AM/PM dans I’environnement

Scilab/Scicos sur un amplificateur de puissance fonctionnant en bande X.
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] 0.002+
0.001 _ ]
= ] 2 0.0014
> 0.000 = 0000
B ] £ -0.0011
0001 -0.002
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] -0.004
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t (ms) t (ms)
(a) (b)
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0.12 0.12_
0.10 0.10-:
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2 0.06 = 0.06]
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3 g
" 0.04 ™ 0.04+
0.02- 0.02
o000~ o0l
150 155 160 165 170 160 162 164 166 168 170
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Figure 11-5 Simulation d’un modele AM/AM-AM/PM dans Scicos, (a) : partie réelle de la tension d’entrée,
(b) : partie imaginaire de la tension d’entrée, (c) : partie réelle de la tension de sortie, (d) : partie

imaginaire de la tension de sortie.

I11.3. Modeles avec Mémoire

On distingue deux types de mémoire non linéaire, les effets de mémoire basses
fréguences et hautes fréquences.

I11.3.1. Modéles a mémoire haute fréquence

Les variations observées sur les courbes AM/AM AM/PM dans la bande de

fonctionnement de 1I’amplificateur traduisent les effets de mémoire hautes fréquences liées a
la porteuse.

I11.3.1.a. Modeéele d’Hammerstein

La solution proposée par Hammerstein [6] consiste a ajouter un filtre linéaire en sortie
du modéle AM/AM-AM/PM, ou la fonction de transfert du filtre est optimisée pour minimiser

les erreurs quadratiques moyennes sur la bande considérée.
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Filtre linéaire

AM/AM
AM/PM

I::>//7Q\//'
AN

Figure 11-6 Modéle d’Hammerstein

Malheureusement, ce type de modele ne permet de reproduire que les courbes
AM/AM AM/PM ayant une courbure uniforme par rapport a la puissance d’entrée sachant

que le filtre est placé en aval de non linéarité.

I11.3.1.b. Modele de Wiener

Le modéle de Wiener consiste a positionner le filtre en entrée afin de prendre en
compte les variations de courbure en fonction de la fréquence d’un niveau de puissance a

I’autre (entrelacement).

Filtre linéaire

 ——

N

A AM/AM
AM/PM

Figure 11-7 Modéle Wiener

L’association des modeles d’Hammerstein et de Wiener permet la modélisation des
effets de mémoire hautes fréquences de maniére plus réaliste. Malgré tout, il est difficile de
déterminer la répartition optimale entre le filtre d’entrée et de sortie, le calcul de leur fonction

de transfert devient complexe et nécessite de méthodes d’extraction lourdes.

On peut citer également d’autres approches a partir I’expression des composantes en

phase et quadrature :

X(t) = Re{Aej‘/’.e ot }= A.cos(g).cos(W,t) — A.sin(¢) sin(w,t) Equation 11-6
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Ou A est le module et ¢ la phase de I’enveloppe complexe.

Acos(p) et Asin(p) sont appelées les composantes en phase (I) et en quadrature (Q)

du signal x(t).

Ces mode¢les sont principalement développés a I’usage des TOP, on peut noter deux
modeles intéressants, celui de Saleh [7] ou les coefficients des filtres dépendent de la
fréquence. Le modéle d’Abuelma’atti [8] ou les non linéarités des deux voies | et Q sont
décomposées en série du Bessel de premier ordre, chaque terme de Bessel étant suivie d’un

filtre linéaire.

I11.3.2. Modeles a Mémoire basse fréquence

Les effets de mémoire BF sont associés a des constantes de temps longues, du méme
ordre que le signal modulant, ils sont di a 1’auto-échauffement, aux phénomeénes de piéges et
aux variations des impédances de polarisation. Cela se traduit par une modulation lente du

point de fonctionnement du transistor.
I11.3.2.a. Modéle de BOsch

Bosch a proposé un modeéle permettant de décrire ces effets basses fréquences, qui
tient compte de la dynamique du signal d’entrée. Le modele comporte deux voies: la
premiére représente le comportement statique haute fréquence pour plusieurs points de
polarisation, la deuxieme voie permet la modélisation de la réaction basse fréquence due au

circuit de polarisation [9].
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X(r) Y (r)

> E——

Non linéarité
statique

Commande
du point de
polarisation

Détection

L, FFT [+ Ly FFTY
Filtrage

Figure 11-8 Modéle de Bosch

Ces approches a topologie localisée sont limitées et supposent une séparation entre les
effets de mémoire et le non linéarité statique. Il est donc judicieux de s’intéresser aux

approches qui ne présupposent aucune topologie particuliere.

I11.4. Modele a effets de mémoires distribués

L’objectif est de définir un formalisme mathématique plus général et apte a capturer

les effets de mémoires dans leur globalité, utilisant des signaux d’extraction simple.

I11.4.1. Série de Volterra Classiques

La réponse d’un systéme linéaire est définie par la convolution entre la réponse

impulsionnelle h(t) et le signal d’entrée du systeme x(t) :
y(t) = h(t) ® x(t) = J'h(t—r).x(r)dr Equation 11-7
Cette opération permet le calcul de la réponse du systeme linéaire en prenant en

compte les effets de mémoires, mais ne peut pas étre appliquée aux dispositifs non linéaires.

Vito Volterra [10] [11] a proposé une série mathématique pour I’identification des

systemes dynamiques non linéaire a partir de la formulation intégrale suivante :
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y, (t) = j---jhn(rl,---rn).x(t—rl)---x(t—rn).drl---drn Equation 11-8
0 0

Et y(t) = Z Ya(t) Equation 11-9
n=1

Ou h,(z,---z,) représente le noyau d’ordre n exprimé dans le domaine temporel,

y, (t) la niéme réponse a I’instant t, y(t) la réponse du systéme non linéaire.

Les noyaux de Volterra [12] s’écrivent sous la forme suivante dans le domaine

fréquentiel :

+00

Ho(faooes fo) = [ [ (@) e (- j2a(fr, +- 4 fuz, 7y -,

—o0

Equation 11-10

La représentation schématique de la série de Volterra classique est donnée ci dessous,
la réponse d’un systéme linéaire apparait sous forme de la sommation d’un terme linéaire,

quadratique, cubique, etc ....

h ()

O y(®)

(@ 7,)

Figure 11-9 structure de la série de Volterra classique

Malheureusement I’application de la série de Volterra classique se limite aux
dispositifs faiblement non linéaires puisque 1’identification des noyaux d’ordre supérieur a 2

est difficile.
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I11.4.2. Séries de Volterra Dynamiques

La dénomination dynamique provient du développement de Taylor non plus autour de
I’origine, mais autour d’un point plus judicieux a I’instant ty considéré. Asdente [13] et
Filicori [14] ont proposés une série modifiée permettant la dissociation des phénomeénes de
saturation pure et des phénomenes de mémoire non linéaire. Il est donc possible de
représenter des fonctions fortement non linéaires avec un nombre de noyau réduit dans le cas

d’effets de mémoire faiblement non linéaires.
On considérant X(t,) = X,et une longueur de mémoire KAz, on obtient la série

discrétisée suivante :

K

K K
Y(ty) = F(Xou - Xo) + DA (Xo)-AXy +-+ D > @y, (X)AX, ---AX, Equation I-11
k=0 0 Kk,=0

k=

Avec : AX, = X(t —KkA7) —x(t).

f(X,,:-+,X,) représente la caractéristique statique du systéme. Les coefficients
Ay By dépendent des dérivées partielles de la fonction f prises autour d’un point Xg

variable dans le temps.

Quand Az tend vers 0, et k tend vers+ oo, on obtient la forme intégrale suivante.

y(t) = f(Xp, -, %) + EO:T --Thn (X(t), 7y, 7, )ﬁ(x(t -7;)— X(t)).dri Equation 11-12

Ou h, (x(t),z,,---,7,) représente le noyau dynamique d’ordre n.

Dans ce cas, les noyaux ne sont plus des invariants et dépendent du signal x(t),
contrairement au cas de la série classique. Si x(t) varie peu pendant la durée de mémoire, la
n
forme H(x(t—ri)—x(t)) deviennent négligeable pour n>1 et la série peut étre limitée au
i=1

premier ordre :

+00

Y(t) = Yoo (X)) + Ih(x(t),r).(x(t —7)—x(t))dz. Equation 11-13

—00

Comme pour la série de Volterra classique, 1’écriture des noyaux dynamiques [15]

sous une forme fréquentielle est possible :
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y(t) =y (X(1) + zifﬁ (x(t), Q)X (Q).exp( jQ).dQ Equation 11-14
T 0

Ol H(x(t), Q)= H(x(t),2)— H(x(t),0) est la fonction qui traduit les effets de
mémoire, c’est une fonction de transfert non linéaire de premier ordre, elle peut étre sous la

forme d’un filtre linéaire.

L’efficacit¢ de la simulation systétme nécessite de travailler sur des signaux
d’enveloppe complexe (dans les équations précédentes les signaux utilisés sont réels) ce qui
conduit & la relation suivante :

V(1) = Voo (X0, X))+ [, (X ). X" @©).t - )(X (2) - X ¢ )dr

+ [, (X ), X" @.t-7)(X"(2) - X" () Jd=

Equation 11-15

stat(X(t) X (t)) représente  la  caractéristigue  statique du  dispositif,

hy (X (t), X" (t),t—7) et h,(X(t), X" (t),t— ) les noyaux d’ordre 1 qui traduisent les effets de

mémaoires.

En considérant une bande de modulation BW et que les caractéristiques sont
indépendantes de la phase du signal d’entrée (systémes invariants dans le temps), on tombe a

la forme fréquentielle suivante [16]:
V(1) = QX(t)\)X(m— J'H (x| 2)x @ a0

2
BW Equation 11-16
LB

2 _~ _~ H - * .
b | HZQX(t)‘,—Q)e'Zq’X(”.X (Q)e ™ .d0
27 &
B

Ou I-|0 est la caracteristique statique, et H,et H, les noyaux dynamiques, Q la

pulsation en bande de base.
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I11.4.2.a. Implémentation dans un environnement de simulation

systeme

L’implémentation efficace d’un mod¢le de Volterra dans un environnement systéme a
été réalisée de maniére a arriver a des colts de calculs comparables au modéle AM/AM
AM/PM. La premiére étape est la synthese des deux noyaux sous la forme d’approximations
de Padeé [17], elle consiste a approcher une fonction donnée par son approximation de Taylor

dans un voisinage ou elle est développable par des fonctions rationnelles :

- > a,(Rwor
HQX(t)‘,Q): =
ESWA Ok

avec N <M Equation 11-17

Ou aHQ)Z(t)‘) et ﬁmQ)Z(t)‘) sont des fonctions statiques du signal d’entrée, N et M

représentent respectivement 1’ordre de 1’approximation suivant la fréquence du numérateur et

du dénominateur.

L’utilisation de cette approximation permet 1’élimination du calcul de I’intégrale de
convolution et d’exprimer la réponse du modele en fonction des dérivées successives des
signaux d’entrées et sorties. Les équations du systéme sont des équations différentielles qui
doivent étre résolues par les méthodes d’intégration numérique (Runge Kutta, Gear,

Backward Euler, ...).

Au final les équations différentielles associées aux modeles sont les suivantes :

YO = Ao(XO)X O + V0,0 + V0,0 Equation 11-18

Y~D1 t) = z O qx (t)‘) o"X (t) Zﬂlm QX (t)‘) " YDl ®

n=0

oS F0) 70 ) T

n=0

Elles seront résolues en utilisant des techniques d’intégration numérique. Le colt de

calcul du modele est 2(N+M)+1 par rapport au modéele AM/AM-AM/PM.
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I11.4.2.b. Modéle de Volterra a un noyau

Pour des applications traitant des signaux & enveloppe quasi constante (systeme
GMSK), le deuxiéme noyau est peux solliciter. On peut alors simplifier le modele pour
obtenir le modele de Volterra dynamique a un noyau.

BW
~ ~ [~ ~ 1 2~ (~ _
Y(t) = HOQX (t)\)x O+ | H1Qx (t)\,Q)x (Q).e™.dQ Equation 11-19
T Bw
T2
Son extraction est extrémement simple, il suffit d’accéder aux courbes AM/AM

AM/PM dans la bande considérée de I’amplificateur de puissance comme le montre la figure

suivante.

Gain statique

b,

a;
R ﬁ
o HP
(2
Acos(cit)

Figure 11-10 Extraction du modéle de Volterra a un noyau

1w

Par une application monoporteuse ce qui conduit a un signal de sortie constitué¢ d’un
seul raie Y, a la méme fréquence. Et le noyau dynamique de Volterra est calculé par la

maniére suivante :

-~ Y. o~ [~ )

quXoLQo):)—Z—O—Hquo‘) Equation 11-20
0

L’implémentation de ce modele nécessite 1’élimination de I’intégrale de Fourrier, la
solution considérée consiste a décomposer le noyau de Volterra en série de fonctions

séparables

HV{X(t)\,Q}zgak ©@- 1, (X))

Equation 11-21

Ou f,(---) est une fonction arbitraire de base.
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La synthese des filtres revient a utiliser une décomposition en péles/résidus. Cette
méthode donne une excellente stabilité numérique car le calcul de la déerivée temporelle

d’ordre ¢élevé n’est pas nécessaire.

(i-Q-z,)

=

N

Q) = ui

M

:er—pM

3

Equation 11-22
Dans le cas ou N < M cette équation est décomposée explicitement en éléments

simples (filtres du premier ordre) :

S S Ay

. . tot— Equation 11-23
J'Q_pl J'Q_pz J'Q_pM

Aprés D’approximation fréquentielle «(€2), il faut considérer 1’approximation en

puissance f, (J)Z (t)‘). Quatre méthodes peuvent étre utilisées :

1. Approximation polynomiale fk(])-(“(t)‘): X* ou fk(])-((t)‘): X 2

2. Tangente hyperbolique f, Q)Z(t)‘): M
X
3. Polyndmes de Chebyshev définis par les fonctions de réecurrence suivantes :
T,(x)=1
T, (x) =x

Tn+1(X) = 2'X'Tn (X) _Tn—l(x)

a. Application a I’Amplificateur de puissance (Countach) :

Dans cette partie, nous procédons a I’extraction de I’amplificateur de puissance
Countach fonctionnant en bande X (f,=10.25 GHz). Les transistors utilisees sont des HBTs
développés par UMS et issus de la filiere HB20P. Les modeles de transistors possedent un
modele réseau thermique RC. L’amplificateur est composé de deux étages, il posséde 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%.
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On a extrait le modele un noyau avec les deux méthodes de synthése du filtre et les

difféerentes méthodes d’approximation en puissance.

Les courbes suivantes donnent les erreurs quadratiques moyennes entre le modéle et
les données d’extraction pour un ordre d’approximation en fréquence égale a 7, 1a ou la

synthese commence a étre cohérente.

0.007 ; - - : 0.02 . . .
0.01
ooce - ] f(x)=x"2K
0.01
0005 - 0.01
~ >
3 S 0.01
= 0.004 15
3 9 00
£ f{x)=x"2k =
© oo - 0.00
f(x)=x"K
oo | 0.006
Chebyshev
0.004
0001 - -
0.002 ~—m
th(x)/x
! L \ . L ! L 0- - - - - .
% 02 04 06 08 1 12 14 18 0 02 04 06 08 1 12 14 16
a1 @) [a] (b)

Figure 11-11 Erreurs quadratiques relevées pour les méthodes de base du modele Volterra un noyau, (a) :

utilisation d’un filtre polynomial, (b) : utilisation d’un filtre (pdles et résidus).

Pour cet amplificateur de puissance, le meilleur choix est une fonction tangente en
puissance et un filtre p6les/résidus en fréquence.

Les figures suivantes donnent la comparaison du gain entre le modéle et une

simulation du circuit sur les données ayant servies a I’extraction.
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Modéle — ‘

Circuit = = |

Réel (521)

0 02 04 06 08

lat|

Figure 11-12 représentation dans le plan puissance (modele Volterra un noyau), (a) :

(b) : partie imaginaire de S,;.

— Modéle
" ® Circuit
4l

Réel (S21)
(=]

-6

-46+008 -36+008 -2+008 -1e+008 0

‘ ‘ ‘ |
1e+008 2e+008 3e+008 4e+0

fréquence (Hz) (@)

Imaginaire (S21)

imaginaire (S21)

Modéle —

Circuit . ow

[a1]

partie réelle de Sy,

1t

0

"Modéle —

Circuit = u |

-4e+008 -3é+008 -2é+008 -1e+008

0

fréquence (Hz)

16+008 20+008 3e+008 de+(

(b)

Figure 11-13 représentation dans le plan fréquence (modéle Volterra un noyau), (a) : partie réelle de S,;,

(b) : partie imaginaire de Sy;.

Le modéle a un noyau permet de bien représenter les effets de mémoire haute

fréquence. Malheureusement 1’utilisation d’un signal CW pour I’extraction ne permet pas

d’exciter la mémoire BF. La modélisation des effets BF nécessite une procédure d’extraction

plus codteuse utilisant des signaux a amplitude non constante.
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I11.4.3. Modeéle a réponse impulsionnelle non linéaire

A. Soury [18] [19] a développé un modeéle qui prend en compte les effets de mémoire
longue (BF) en présence de signaux a fort taux de modulation d’amplitude. Le principe de
base de ce modeéle a réponse impulsionnelle non linéaire est de remplacer les séries de

puissance entiéres par des series des fonctions arbitraires.

Tout comme le modéle de Volterra dynamique, le modele dit «a réponse
impulsionnelle non linéaire » est une forme modifiée de la série de Volterra classique, qui
consiste a remplacer les fonctions de base en monémes utilisées dans la décomposition en
séries de Volterra classique par des fonctions arbitraires, qui sont optimisées par rapport a un
signal d’extraction. On observe qu’il est alors possible d’obtenir une bonne modélisation des
effets de mémoire non linéaire en limitant la série a I’ordre 1. Si I’on considére les notations

suivantes :

~ J T
x(t)ziﬁe ‘X (t)‘ e Equation 11-24

v e do, (t . .. .
Ou ‘X(t)‘ et o, + (pgt( ) sont I’amplitude et la pulsation instantanée du signal, le

modele obtenu prend la forme ci-dessous :

V(t):ofﬁ[ X(t-7) d(pg;t(t)

, TJ X(t-7) .dr Equation 11-25
t-r

Théoriquement 1’identification de la réponse impulsionnelle se fait en excitant le
dispositif par un échelon d’Heaviside modulant la porteuse woq. Cette méthode d’extraction est
réalisée par I’intermédiaire d’une simulation en transitoire d’enveloppe ou d’une

caractérisation expérimentale avec un banc de mesure d’enveloppes temporelles.

Une méthode plus simple d’extraction de la réponse impulsionnelle est faite par une
simulation EH en utilisant un signal biporteuse (petite raie, grand raie) comme le montre la

figure suivante.
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Gain Statique

Gain de Conversion

b,  ©Gain paramérigue

wy—ow W, w,+w

A cos(a,t =
<

. cos((@, +m)t)

Figure 11-14 Principe d’identification du modéle a réponse impulsionnelle non linéaire

Ce signal est bien adapté pour la mise en évidence des effets de mémoire long terme :

il stimule par g@énération de produits d’intermodulation basse fréquence les effets a
dynamique lente. Le signal est composé d’une raie a la pulsation centrale wy(pompe) qui
balaye la dynamique en puissance et d’une raie infinitésimale (parasite) qui balaye la

dynamique en fréquence.

Nous appliquons cette procédure a 1’amplificateur Countach, en utilisant les mémes

fonctions d’approximation et dans les mémes conditions que précédemment.

0.0025 ; ; ; — 0.018 .
0.01
(@) (b)
L 1 0.01
fx)=x"2k ~ 001 —
~ 00015 e
X 5 00
= f(x)=x"k 2
2 \ E— 2 0.0
0 0.00 Chebyshev , f(x)=x"2k
£ 0
o 0.00 \//-/“
0.000 (x)=th(x)/x ] 0.00
\/_/./f' Chebyshev
0.002
—_— f(x)=th(x)/x
il L L ! L oL— L 1 ! | 1
0 05 1 15 2 25 3 0 05 1 15 2 25 3
Jai] |a1]

Figure 11-15 rapport des erreurs entre la fonction de base (réponse impulsionnelle non linéaire), (a) : en

cas d’un filtre polynomial, (b) : cas d’un filtre poles / résidus

Dans ce cas, le meilleur choix est une tangente hyperbolique associé a un filtre
polynomiale.

74



Chapitre 11 Modélisation Comportementale de blocs RF, cas de la fonction Amplificatrice

Les figures suivantes donnent la comparaison du modele avec le circuit sur la base

d’apprentissage. Le gain est représenté dans le plan puissance paramétré en fréquence.
' Modgle —‘ 8
Circuit m m |

Modéle e
Circuit w =

Réel (521)
RS
imaginaire (S21)
N

‘ . . . -4 : : ‘ L
105 05 1 15 2 75 0 05 1 1.5 2 25
[at] [a1]
(a) (b)
Figure 11-16 comparaison modéle réponse impulsionnelle et circuit (premier noyau), (a) : partie réelle de

S,1, (b) : partie imaginaire de S,;.

2 T T T 3 T T
J Modéle —— Modéle
15 o
= = Circuit 25 a u Circuit
1k
0.5 2r
o o N 15
N ) 1.5
3 05 2 0
@ At g
g 05
15 £ 7
2 oL
2.5
-0.5
_3,
-3, : ‘ : ' ) -
0 0.5 1 15 2 25 0 0.5 1 15 2 25
a1] [a1]
(a) (b)

Figure 11-17 comparaison modele réponse impulsionnelle et circuit (deuxiéme noyau), (a) : partie réelle de

S,1, (b) : partie imaginaire de S,;.

II11.4.4. Modéle a série de Volterra modulés

Afin d’améliorer la prise en compte des effets de mémoire HF et BF, un nouveau

modele a été développé par C. Maziére [20], basé sur une combinaison du modéle développé
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par N. Le Gallou et A. Soury. Ce modele est basé sur I’observation que I’amplificateur a 1’état

solide peut étre globalement vu comme un systeme bouclé représenté ci-dessous.
Réponse a court terme

X(t) + Y (t)

»
»

Réponse a long terme

Figure 11-18 Description par un systéme bouclé.

Les effets de mémoire a court terme représentent ’amplification et le filtrage dans la
bande de fonctionnement de 1’amplificateur. Ils sont représentés dans la Figure I11-18 par la
fonction de transfert directe. Lorsqu’un signal a enveloppe variable traverse cette branche du
systéme, une partie de la sortie est réinjectée vers I’entrée suivant une dynamique non linéaire
impliquant des constantes de temps longues. Cette dynamique a long terme peut étre vue
comme une modulation lente du point de polarisation de I’amplificateur résultant des effets

thermiques, des effets de pieges et des effets de filtrage réseau de polarisation.

Considérons X(t), Y(t) et Xp(t) les différents signaux de la boucle représentée sur

Figure 111-18. Pour décrire la fonction de transfert, on utilise la série de Volterra dynamique a
un noyau, qui comme indiqué précédemment permet une bonne prise en compte de

phénomeénes de mémoire court terme.

+BW

V(t):FCT(\X(t)\)X(t)zi [ ﬁCT(\)Z(t)\,g).x(g).eim.dg Equation 11-26

27 -Bw/

La boucle de contre réaction ramene a I’entrée une partie du signal de sortie suivant
une dynamique a long terme. Le signal issu de cette partie peut s’écrire comme la sortie de

I’amplificateur pondérée par un facteur qui dépend de son historique a long terme :
X, (t)=f (\X(t)\ ,t).\f(t) Equation 11-27

L’équation en boucle fermée s’écrit alors comme suit :

o, (\X(t)\ ,t)X(t)
1- fir (R (O] t)fer (X (0] )

Y(t)= Equation 11-28
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Si ’on considére que le gain de boucle f ;( ).fe; () est faible devant I’unité, alors

on obtient la forme plus simple suivante :

Y(t)=Y,(t)Y,(1)
Y, (t)=fg (‘)Z(t)‘,t))((t) Equation 11-29

V(t)=1+ T, (\)Z(t)\,t).f”CT (\)Z(t)\,t)

Ou Y~1(t) est la réponse de I’amplificateur court terme et Y~2(t) est un terme de

modulation qui contient a la fois les dynamiques a long et court terme.

On remarque que le terme Y~2(t) dépend uniquement du module du signal d’entrée et

non de la phase. Ce terme va étre représenté par un modéle & réponse impulsionnelle pour

prendre en compte la dynamique a long terme.

~ Tm ~ ~ ~

Y,(t)=1+ I Nes (‘X(t —1)‘ ,r).‘X(t —r)‘ dr Equation 11-30
0

A partir des expressions précédentes, on peut définir le terme Y,(t) comme :

+BW,
ﬁ(t):i ZHCT(\X(t)\,g).\i(g)\.ei“.dg Equation 11-31
2r A

La procédure d’identification se passe en deux phases. La premiere phase consiste a
extraire le noyau a court terme H, (‘X(t )‘ ,_Q), I’extraction de ce noyau est réalisée a ’aide
d’un signal CW comme dans le cas du modele de Volterra un noyau. La deuxieme phase
consiste & extraire la réponse non linéaire ﬁFB (‘X(t—r)‘,r) a l’aide soit d’un échelon

d’Heaviside d’amplitude variable modulant une porteuse fixe a « soit d’une modulation

sinusoidale de faible amplitude [21], comme dans le cas du modéle a réponse impulsionnelle

non linéaire.

Cette formulation permet de donner une bonne représentation des effets de mémoire a

la fois HF et BF, c’est a ce jour le modele le plus abouti.
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IV. Modeles Comportementaux Bilatéraux

Ces modéles ont une utilité lorsque I’amplificateur ne fonctionne pas sous ses

impédances optimales (50 Ohms) comme I’illustre la figure suivante :

Z #50Q

O
(=Y
<
[N
e
—_—
<
(N
QD
N

Figure 11-19 Représentation d’un amplificateur de puissance bilatéral

Dans ce cas, deux fonctions non linéaires reliant les ondes de puissances incidentes et

réfléchis sont a modeliser :
b = fy,(a,a,) Equation 11-32
b2 = fNLZ(al’aZ)
Les relations entre les ondes de puissances et courants / tensions aux acces i sont :

aizﬂ b = Vi—Z,l;

J2(z,+27) © 2z, +2))

Equation 11-33

IV.1. Réseaux de neurones

Ces sont des outils mathématiques généraux qui sont appliqués dans plusieurs

domaines et qui démontrent leur capacite a représenter un systeme non linéaire.

Un reseau des neurones est structuré en plusieurs couches, chacune contenant un
nombre variable de neurones devant traiter 1’information provenant des n neurones de la
couche précédente. Les réseaux des neurones peuvent en théorie «apprendre» et «généraliser»

une relation multidimensionnelle, a partir d’une base de données :
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y=f(Xy, X, ) X,,) Equation 11-34

La figure suivante illustre le principe de fonctionnement d’un neurone i traitant

directement le vecteur Xo, X1, X2,...X, associé au signal. Un tel neurone appartient alors a la

premiére couche du réseau.

Neurone i appartenant
:> a la couche n°1

X

X

X

Xy — -~
“-—
AT

-
|

Temps

Figure 11-20 Fonctionnement d’un réseau de neurones

Wij représente le coefficient assurant la pondération entre ’entrée X; et le neurone i.

o est la fonction d’activation variant d’une structure de réseaux a une autre.

L’application d’un reéseau de neurones sur un amplificateur de puissance bilatéral

conduit de définir les relations des entrées et sorties sous la forme des courants et tensions
[22] :

ilre (t) = fNLl(Vlre (t)svlim (t)!VZre (t)’VZim (t))

i (8) = iz (Ve (0, Vi (8), Ve (0, Vi (1)
fore (1) = Tz (Vare (1), Vi (8), Ve (8), Vi (1)
i (1) = fNL4(Vlre(t)’Vlim (1), Vare (1), Vairy (t))

Ce formalisme est dans le cas d’application d’un amplificateur de puissance sans

Equation 11-35

mémoire, mais pour prendre en compte les effets de mémoire haute fréquence, il faut

79



Chapitre 11 Modélisation Comportementale de blocs RF, cas de la fonction Amplificatrice

introduire 1’écart a la fréquence de porteuse Q dans les équations des réseaux de neurones, la

formule sera la suivante :

,ilre(t) = fNLl(Vlre(t) 1|m (t)’VZre(t)’VZim (t)’Q)

ilim (t) = fNLZ( 1re(t) lim (t) V2re (t) V2im (t) Q) )

ine(t) = fNLS( lre(t) Vllm (t) V2re(t) V2|m (t) Q) Equation 11-35
i2im (t) = fNL4( 1re(t) V1|m (t) V2re(t) V2|m (t) Q)

Mais pour la prise en compte des effets de mémoires, la forme du réseau de neurones

devient tres compliquée car il faut introduire la dépendance au temps sur la durée de mémoire
considérée [23] [24] :

e (vlre(t)-- Vige (L= MAT) Vi (0) Vi (= MAT) Voo (0, j
" Nare (E=NAT), Vi, (1), Vi (E—NAT)
= [vlre(t),-- Vi (= MAT) Vi (O),--+ Vi (£ = MAT), Vi (1), ]
" " Ve (E=NAT), Vi (£), -+, Vg (t = NAT)
Vi (0 Vare (£ = MAT), Vi (8), -+ Vi (E = MAT), Vi (1) j

L. (t)=f
zre( ) NLs(’VZre(t_nAr)!VZim (t)!'°'7v2im (t_ nAT)

i2im (t) = fNL4(

Vire (t) AR (t mAT) Viim (t) Viim (t mAT) Vore (t)
Vore (t nA 2-) Vaim (t) Vaim (t —NA T)

Equation 11-37

Les réseaux de neurones sont définis par leur capacité a prendre en compte les
informations de n’importe quel systéme (linéaire, non linéaire). Malheureusement la
problématique réside dans la difficulté a identifier I’ensemble des paramétres du réseau lors
de la phase d’apprentissage. L’algorithme d’optimisation utilisé nécessite de tres nombreuses
mesures afin de déterminer la structure et les parametres du réseau (qualité d’interpolation, et
d’extrapolation du réseau). Ces difficultés d’approximation surviennent lorsque les entrées /
sorties sont multidimensionnelles. L’obtention d’une solution générale présuppose alors un
dimensionnement précis du probleme originel. En conséquence des soucis de predictibilité
émergent pour les applications appartenant a des classes de signaux trés différentes de celles

utilisées pour I’identification.

IV.2. Parameétres S non linéaire

Les dispositifs linéaires se caractérisent par les paramétres S linéaires [25] :
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bl S11 S12 q ]
~ | 1~ Equation 11-38
S21 S22

b,

Ou det b sont les ondes de puissance incidentes et réfléchies aux acces. Ce
formalisme ne s’applique pas aux dispositifs non linéaires. Wiener et Naditch [26] ont défini
la premiére fois la notion des parametres S non linéaire en utilisant la formulation des séries
de Volterra. J.Verspecht [27] a introduit la notion des paramétres S fort signal, c’est une

forme plus complete des paramétres S appliquée aux dispositifs non linéaires :

Bl,k = Fl,k(Al,l"”’Al,n’AZ,l’”"AZ,n)
Bz,k = FZ,k(Ai,l""’ A’l,n’AQ,l’”"AZ,n)

Equation 11-39

Apres développement, 1’équation générale est :

Bn':l,k = Z Smn,kh (AiNl)AnNh + Z Sr'nn,kh (AlNl)AnNr: Equation 11-40
n,h n,h

Ou A" désigne le conjugué de A

S et S” sont les paramétres S non linéaires, N signifie que les ondes sont référencées

par rapport a la phase de A, . K et h représentent 1’ordre d’harmonique associé respectivement
a m et n. Par exemple, S,,,, désigne le parametreS,, associé pour B,a I’harmonique 2 et

pour A,al’harmonique 1.

Dans le cas ou la mémoire n’est pas prise en compte, la formulation est la suivante :

bl = fNLl(Re(al)’ Im(51)1 Re(az)’ |m(52)) . .
~ ~ N - _ Equation 11-41
b, = fy,(Re(d,),Im(3,), Re(d,), IM(3,))

Soit sous forme vectorielle :

Ei = fNLi (51,51*,52,5;) aveci=1,2 Equation 11-42

F.X Estagerie [28] a utilisé ce formalisme avec une approximation de Taylor au

premier ordre.

En considérant I’amplificateur de puissance comme un systéme invariant et a, comme

la référence de phase, le mod¢le s’écrit finalement :
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b, ) _(Suuoa(E) S:a(&) (az} 0 sy(al)) (& N
- |= N M~ s uation I1-

bz SZﬁotalqa1|) Szzqa1|) a, 0 SzAzqa1|) a, |

Avec :

SiltotalQ§1|): Si0q51|)+ Si1(151|)+ 3@(1510 Equation 11-44

La limitation de ce modele (implémenté dans ADS sous la forme d’un FDD) est son

caractere statique valable a la fréquence considéreée.

En revanche, I’extraction de ce mod¢le est extrémement simple, par mesure des ondes

de puissance du dispositif (5- 6) C’est un systtme de deux équations a six

inconnues (Sll,Slz,SlAz,SZl,SZZ,SZAz) et il suffit de 3 conditions différentes de charge pour le
résoudre [29] (Il est préférable de choisit les 3 points de charge suivant I’hypothése que
a,~0).

Ce modele a ¢ét¢ implément¢ dans 1’environnement de simulation systéme

(Scilab/Scicos) et circuit (ADS).

Voici I’exemple d’un amplificateur de puissance bande S définit précédemment, ou on
applique le modéle des paramétres S non linéaires pour des impédances a TOS 1.5. Une
simulation EH 1 ton, sur les trois impédances d’extraction permet de comparer le gain estimé

du modeéle avec celui du circuit.

Z,=46.15+ j*19.23
°

@
Z,=50 ~7,=75

@
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Figure 11-21 validation du modele (S,) sur les points d’extraction, (a) : positionnement des impédances

d’extraction sur I’abaque de Smith, (b) module du gain en dB, (c) : phase du gain en dégreées.
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Figure 11-22 validation du modele (S,) sur TOS 2, (a): positionnement des impédances de test sur

I’abaque de Smith, (b) : module du gain en dB, (c) : phase du gain en dégrées.
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Ces courbes montrent que les variations du gain sont importantes pour un TOS 2 et
soulignent I’importance des effets de désadaptation sur les caractéristiques d’un amplificateur.
Ces résultats permettent également de conclure que le modéle parvient a retranscrire
correctement ces effets et permet ainsi de valider le principe de la modélisation des parties

actives a ’aide des parameétres [S] non linéaire.

Nous évaluons maintenant le modéle pour quatre impédances a un TOS 3.

61.75+j63.1
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/
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Figure 11-23 Validation du modéle sur TOS=3, (a) : positionnement des impédances de test sur I’abaque
de Smith, (b) : Gain en dB, (c) : Gain en dégrées.

Pour ce circuit, a partir du TOS 3, on commence a entrevoir la limitation due au

développement d’ordre 1.

V. Conclusion

Nous avons introduit dans ce chapitre les méthodes de modélisation comportementale

pour les amplificateurs de puissance.
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A ce jour les modeles les plus aboutis sont les approches de Volterra dynamiques
tronquées a I’ordre 1 qui permettent de représenter les phénomenes de mémoire haute et basse
fréquence. Ils possedent de bonnes aptitudes pour reproduire le comportement du circuit avec
des procédés d’extraction a partir de signaux simples. IlIs ont enfin le souci d’une efficacité
numérique (calcul rapide & volume mémoire faible), point prioritaire pour la simulation
systeme. Ces modeles sont unilatéraux et destinés a des environnements classiques de type
Data Flow.

Les simulateurs systémes de type Control Flow permettent maintenant d’introduire des
modeles comportementaux bilatéraux ce qui particulierement intéressant, par exemple pour le

cas des antennes agiles.

Le formalisme des pseudos paramétres S non linéaire permet d’apporter une solution

pour représenter le comportement statique bilatéral d’un amplificateur de puissance.

Le chapitre suivant considére le cceur de ce travail sur la définition de modéles

bilatéraux associés a des systemes MIMO a la fois pour des applications systemes et circuits.
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I. Introduction

Nous avons vu dans le premier chapitre les différentes techniques de simulation circuit
(IT, EH, TE). Parmi ces approches, seul le Transitoire d’Enveloppe permet de considérer un
stimuli comprenant la modulation et d’évaluer les performances du circuit sur des critéres

« systemes » tels que ’EVM, I’ACPR voir le TEB par cosimulation...

Dans le calcul du transitoire d’enveloppe et malgré les progres réalisés par I’apport des
méthodes de Krylov sur la partie EH qui permet de limiter le volume mémoire dans le cas de
circuits complexes (melangeurs, circuits intégrés), des problemes de convergence subsistent
en présence de lignes de transmission ou de sous-circuits représentés par des [S]. En pratique,
suivant la fréquence d’utilisation et pour des circuits fortement non linéaires comme les
amplificateurs de puissance, la méthode d’EH devrait considérer un nombre d’harmonique

élevé ce qui nécessite des modeles validés a des fréquences trés élevées (100 GHz).

De plus I'utilisation de [S] pour décrire le sous circuits passifs (issus de simulations
EM) conduit a des problémes de précision dans 1’évaluation du transitoire qui se traduisent

par une divergence de la méthode.

De ce fait, sur des amplificateurs de puissance il est souvent difficile d’accéder aux
performances réelles du circuit lors de la phase de conception mais seulement au travers d’une
instrumentation et a partir de modules réalisés ce qui ne permet pas une spécification juste de
ses caractéristiques. Ce chapitre s’intéresse donc a la modélisation comportementale des
systemes MIMO représentés par une matrice de description [S] dans le domaine fréquentiel, a

la fois pour des applications circuits (convergence en TE) mais également au niveau systéeme.

Dans la premiére partie nous introduisons la méthode du VF qui permet de déterminer
une représentation stable en poles et résidus de la fonction de description utilisée (Y, S, Z,...)
et donnons le principe d’une synthése équivalente a partir d’éléments simples R, L et C qui
permet d’assurer la convergence de I’algorithme du TE. Deux circuits seront présentés pour

valider I’approche sur des signaux réels Radar et Télécom.

La deuxiéme partie considére la représentation au niveau systeme des systemes
MIMO, ceci afin de donner une représentation comportementale implicite en temporel
d’enveloppe compatible avec I’environnement Scilab/Scicos. Nous donnerons le principe du
calcul de la réponse impulsionnelle a partir des poles/résidus issus de 1’approximation

rationnelle (VF) et son implémentation via le langage Modelica. Nous montrerons I’intérét de
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cette approche pour I’implémentation efficace de mod¢les bilatéraux quel que soit le nombre
d’acceés considérés (charge, filtre, circulateur, ...). Nous donnerons trois exemples de
validation (1 port, 2 ports, 7 ports) et conclurons sur les perspectives d’application de ce

travail pour I’implémentation du modéle topologique dans un environnement systéme.

I1. Simulation comportementale au niveau circuit

II.1. Modélisation des parties passives, techniques du Vector Fitting

I1.1.1. Principe général :

La technologie des dispositifs a haute fréquence exige que les modeles réduits doivent

étre précis dans des intervalles de fréquence extrémement larges.

L’identification de la réponse dans le domaine fréquentiel a été initialement adressé
dans le domaine de I’automatique (Levy 1959 [1], Sanathanan-Koerner 1963 [2]), mais
également pour la synthese et la conception de filtres (Shaw 1995 [3]) et la stabilité en régime

fort signal de circuits HF [4].

L’algorithme itératif « Vector Fitting » (VF) a été introduit en 1996 par Gustavsen et
Sleymen pour I’analyse de réseaux électriques. C’est une reformulation de 1’algorithme de
Sanathanan-Koerner qui permet 1’identification d’un modéle d’état a partir des réponses en
fréquence mesurées ou calculées, pour des systemes MIMO. Le résultat d’approximation
garantit des poles stables et donc la stabilité du modele temporel associé. VF est actuellement
I’algorithme d’approximation rationnelle le plus robuste et efficace, c’est un algorithme
linéaire constitué par deux étapes linéaires, 1’identification des podles et I’identification des

résidus [5] [6].

L’algorithme VF effectue 1’approximation rationnelle d’une réponse fréquentielle

f (s) sous la forme suivante :

N
C .
f(s)~ Z T —+d+se Equation 111-1

m=1°~ Ay

Ou a,,, c, sont les poles et résidus (inconnues du probléme), d et e sont optionnels et

généralement mis a zéro (sauf si f (s) présente un comportement linéaire).
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L’algorithme considére deux étapes, 1’identification des pOles et celle des residus, par

la résolution d’un probléme linéaire au sens des moindres carrés.

I1.1.2. Identification des poles

La résolution du probléme d’identification des pdles exige la spécification d’un
nombre de pdles initiaux {ﬁm} dans I’algorithme de calcul du VF, qui seront modifiés
itérativement. Sachant que {ﬁm} apparait au dénominateur, 1’approximation rationnelle est un
probleme non linéaire délicat et souvent mal conditionnés. Plut6t que de travailler directement
sur f(s), on initialise ici une fonction intermédiaire o(s) de méme ordre et postulant que

o(s) f(s) ales mémes poles que f (s):

A
c .
o(s) = Z T—+1 Equation 111-2
~s-a,
Noo¢
o(s)f(s)=) —"—+d+se Equation 111-3
~s—a,

Par combinaison, il vient :

N ~

3 _fn +o|+s.e=(zscma +1Jf(s)

N
m:ls_am m= — 4y

Et f(s)= (Z Cma +d+ s.e} - (i 5 fm_ f (S)J Equation 111-4

m:ls_ m a'm

Chaque équation est maintenant linéaire ou les inconnues c,,, C,,, d et e représentent

le vecteur x et s, la kieme fréquence :

Ax=Db, Equation 111-5
Ak:[ 1_ #_ 1 s, _f(s_k) _f(s_k) ]
Sk — & Sy —ay Sk — & S —ay
avecix=(c, - ¢, d e ¢C ---Cy)
b, = (s)

95



Chapitre 111 Simulation temporelle Circuit/Systéme du HPA

Ce qui nous donne un systeme linéaire sous la forme suivante :

Ax=Db

La solution de ce systéme est realisée par la méthode des moindres carrés.

On peut écrire les deux fonctions o(s) et o(s)f(s) sous la forme d’un rapport de
deux polynémes en fréquence:

N+1

[[(s-2,)

o(s)f(s)=e. 00— Equation 111-6
s-a,
lml( )
N+1 _
H(S - Zm)
o(s) = ”:\Tl— Equation 111-7
s-a,
[6-a.)

Finalement, on obtient la forme suivante pour f (s) a partir des équations 6 et 7:

N+1

[1(s-2,)

f(s) = O-(S)(Z)(S) =e = Equation 111-8
o -
H(S -y )

Cette derniére équation indique que les poles de f(s) sont égaux aux zéros de o (s) , et
les pdles originaux {ﬁm} initiaux sont éliminés car choisis égaux pour o(s) f (s) et o(s).

Le calcul des poles de f(s) sont fait par calcul matriciel des valeurs propres de la
matrice suivante (Annexe A) :
H=A-bC’ Equation 111-9

Ou A est une matrice diagonale contenant les poles de départ, b un vecteur colonne

«unité » et C7 un vecteur ligne contenant les résidus de o (s) .

I1.1.3. Identification des zéros

Cette etape prend les poles déterminés dans le paragraphe précédent et calcule les

résidus de la fonction suivante :
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N
C .
f(s)z(z m_+d+se Equation 111-10
—s-a,
Le probléme est également résolu par un systéme linéaire au sens des moindres
carres :
Ax=Db Equation 111-11

Ou le vecteur x contient les inconnuesc,,, d et e.

1 1 .
= .. —— 1 s Equation 111-12
Ak ( a, Sk _EN kJ !

La précision du résultat final et la possibilit¢ d’une convergence rapide est obtenue
selon le choix de I’ensemble des pdles initiaux. Un pdle réel est utilisé avec succes dans le cas
d’une fonction fréquentielle linéaire, en présence de résonnances des pbles complexes

conjuguées.
I1.1.4. Passivité

L’identification brutale des paramétres S, Y et Z (méme en considérant seulement les
pbles a partie réelle positive) pourrait ne pas satisfaire la propriété de passivité et conduire a
des réponses temporelles divergentes, d’ou I’importance de ce processus dans 1’algorithme

utilisé [7] [8] [9] pour assurer le bon fonctionnement du modele.

D’un point de vue mathématique, la propriété de passivité est définie si le circuit

absorbe la puissance quel que soit la tension et la fréquence considérée.

Dans le domaine fréquentiel, on définit classiquement un élément par sa matrice

admittance Y :

i=Yv Equation 111-13
Pour chaque vecteur complexe v on définit la puissance absorbée (ou * signifie
conjugué et transposé) :
P = Re{v*W}=Re{v*(G + jB)v}=Re{v*Gv} Equation I11-14
P est positif que si les valeurs propres de G sont positives, le critere de passivité est
définit par G = Re{Y } est positif.
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La mise en application de la passivité par un modele poles/résidus genérée par VF, ou
les poles et résidus sont de réels ou complexes conjugués est obtenue par transformation du

modéle poles / résidus en un modele d’état.

+D=C(sl-A)'B+D Equation 111-15

Yo
Sdata(s) = Z >
m=1

—~s—a,
Ce modele est passif si toutes les valeurs singulieres o, de S sont inférieures a I’unité,
a toutes les fréquences s = jw. La décomposition de S en valeurs singulieres sera :
S(s) =U(s) 2 (s)V'(s) Equation 111-16
Etalors o,(s) <1si i=1,2, ...,n.
Le nombre des valeurs singuliéres n est égale au nombre de ports.
2. est une matrice diagonale contenant les valeurs propres.

Les valeurs singuliéres de S(s) sont obtenues par calcul matriciel des valeurs propres

de la matrice H.

0 S’ . :
H= Equation 111-17

Le but est d’avoir une perturbation minimale AS du modele pour que la contrainte de
passivité soit realisée, ce procédure d’obliger la passivité est passe par calcule de S a la

violation maximum, puis décomposition de S en[U,Z,V], calcule du premier ordre de

perturbation, et diagonaliser le matrice des résidus, et finalement réduit 1’équation des

contraintes.
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1.02 3
Original
""" Perturbé
1.01
)
o lphe
e]
0 »
L p* " a %
2 0.99 =
> ol
[S) B
£ 1 B
A / \ :
£ 0.98 .
=} »
z [ } .
S H
> H
0.97
0.96 \
0.95 :
2 4 6 8 10
Fréquence [Hz] %10

Figure 111-1 Résultats avant et aprés passivité

I1.1.5. Choix des poles initiaux

Le positionnement des poles initiaux de « VF » est important pour déterminer une
solution précise et diminuer le nombre d’itérations requis. Plus les pdles sont éloignés de leur
position finale, plus il y aura d’itérations pour converger. Il faut donc que les pdles initiaux
soient choisis dans la bande de fréquence considérée, une grande différence entre les pbles

initiaux et les pdles finaux peut entrainer une grande variation entre o (s) eto(s) f(s), et un

résultat peu précis par la méthode des moindres carrés.

Pour réduire le nombre d’itérations, il faut choisir les poles initiaux en paires
complexes conjugues (avec une faible atténuation) et linéairement espacés dans la bande
considérée. Dans certaines applications, un choix différent peut étre avantageux, par exemple
pour la modélisation de lignes de transmission ou il est connu que les poles sont réels et
espacés logarithmiquement. Le choix des poles est donc primordial pour assurer une

convergence rapide.

Généralement un pole est associé a une résonnance, pour cela et pour assurer un bon
déplacement des pbles et un résultat précis, on choisit un positionnement des poles selon la

variation de la phase, ou selon le nombre de résonances visibles sur la réponse a étudier. Dans
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la figure suivante, nous avons tracé 1’erreur obtenue suivant le nombre d’itérations nécessaires

et pour différents choix des pdles initiaux.

102 H H
100 | 1 ...... |

101 |\, Crangemer phase
10° \/ Dérivée réelle
< 108 [ ‘ :

102 |

- Régulierement
espacés

maximale

eu

= 1010 [
L

1012 | ” . BN TN

1014 ; ;

itérations

Figure 111-2 Comparaison entre trois types de choix des pbles initiaux

On vérifie bien que le meilleur conditionnement revient a positionner les pdles initiaux

sur les sauts de phase de la fonction a modéliser.

I1.1.6. Application

Toutes les routines du VF sont programmées et implémentées dans Matlab et
disponibles gratuitement [10].

Voici I’application sur le distributeur d’un amplificateur de puissance bande X
contenant deux étages issus de la technologie HBT d’UMS. Le distributeur de cet
amplificateur de puissance est constitu¢ de 7 ports, c’est un distributeur 1 vers 4 comprenant

deux entrées DC pour la polarisation de la base des transistors du 1ére étage.

[DC input 1

RF output 1
f————o

RF output 2
——e
RF input 1
— S7P

RF output 3
—e

RF output 4
—e

DC input 2

Figure 111-3 Distributeur d’entrée (7 ports)
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Un ordre de 38 est un bon choix pour représenter fidélement la matrice S sur une
bande de 40 GHz. Les résultats suivants présentent dans ces conditions la comparaison des
paramétres S du distributeur obtenus par « VF » et les résultats originaux en module et phase
(issus d’ADS).

Module (Sy)

10'6 r r r r r T
05 1 15 2 25 3 35 4

Fréquence (Hz) x10

Figure 111-4 Module des Sjj en fréquence issus d’une simulation circuit sous ADS (symboles) et du modele

pble / résidu sous VF (trait plein), ordre d’approximation VF = 38.

500 [ [ [ [ [ [ [
05 1 15 2 25 3 35 4

Fréquence (Hz) x10

Figure 111-5 Phase des Sj; en fréquence issus d’une simulation circuit sous ADS (symboles) et du modele

pole / résidu sous VF (trait plein), ordre d’approximation VF = 38.
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La comparaison entre les paramétres S approximés par « VF » et ceux issus d’ADS,
montre I’efficacité de la méthode sur des circuits complexes HF et pour une plage de

fréquence large.

Cette methode, de part son efficacite, sa précision et sa fiabilité (tests de passivité)
permet de définir des modeéles en pbles et résidus, point de départ pour définir des modeéles de

systemes MIMO dans des environnements de simulation circuit et systeme.

I1.2. Implémentation par synthése équivalente dans ADS

La procédure de synthese des circuits est implémentée dans Matlab[11], depuis
I’approximation rationnelle par VF jusqu’a 1’obtention du fichier SPICE. Elle est représentée

a la figure suivante :

Script Matlab

Mamf't ______________________ LY(s).s.N, weight(s) .S, ________,
Murxfit i
1 A 1
Mise sous la forme d’un vecteur h(s)
. Spavectfit h(s).s.N, weight(s)____ |
. v P
. i Approximation de h(s) :

__________________________________________________________

Circuit synthétisé
(SPICE)

Figure 111-6 Procédure de synthése du circuit par VF
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La technique de synthése de circuit passe par plusieurs étapes :

Le calcul d’approximation rationnelle de la matrice Y(S) nécessite que tous les
éléments de la matrice aient des poles identiques. Ce point est réalisé par empilement des
éléments Yij(s) de la matrice Y(s) en une seule colonne h(s) qui est approximee par VF.

Chaque élément Yij(s) est calculé par la forme suivante :

N
Yfit,ij = Z
m=1

Cijm

+d; +s-€; Equation 111-18
s—a,

Dans le cas ou Y(s) est un matrice symétrique, on peut simplifier le calcul par une
limitation sur les éléments du triangle inférieur de la matrice Y(s) ce qui permet de diminuer

I’ordre du vecteur h(s) (spavecfit).

Pour une meilleure précision, on peut appliquer la pondération sur les éléments

individuelle de la matrice au moyen d’un tableau elemweight.

La simulation peut diverger méme si les éléments de Y(s) sont approximés avec des
poles stables, d’ou une technique d’atténuation utile pour exiger que les réseaux soient

passifs.
I1.2.1. Représentation en admittance

Cette synthése est basée sur une représentation de type admittance ou les branches
sont associées en paralléle, on obtient ainsi facilement un circuit équivalent pour chaque

parameétre Yj; de la matrice Y initiale.

L’association de quadripole est réalisée comme dans la figure suivante ou il y a

condition des courants et identité des tensions.

> [~
I I

Il!l

Figure 111-7 Association de deux quadrip6les en parallele
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Dans notre cas, 1’admittance équivalente entre les acces i et j sera la somme des

admittances équivalentes aux péles/résidus issus de la décomposition en éléments simples.

I1.2.2. Calcul des éléments simples R, L et C

L’implémentation du modéle dans un environnement de simulation circuit est réalisée
a partir de techniques de synthése équivalente [11]. Apreés I’utilisation de la méthode VF pour
obtenir les poles et résidus du modele on va maintenant associer a chaque pole un circuit

résonnant R L C, suivant la représentation donnée a la figure suivante.

Pole réel Po6le Complexe

Figure 111-8 Représentation admittance des pdles/résidus a partir d’éléments simplesR L C

Les composantes sont calculées par la forme suivante :

C,=e Equation 111-19
1 o
R, = dq Equation 111-20

Ces termes sont optionnels et correspondent a la partie linéaire de 1’équation 1.

Comme le montre la figure 8, un pbéle réel peut étre représenté par une branche

associant une inductance L; et une résistance R; en série.

1 C,

- jLw+R, - jw—a,

& Equation 111-21

Ou a, et ¢, sont respectivement le pole et le zéro d’indice i.
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. . 1
La branche réelle sera caractérise par: L, =— R =——
c

i i
Dans le cas d’une paire de pdles complexes conjugués, on obtient la forme suivante :

Cl + jC” CI_ jC” | ]
s (a’ N ja”)+ S (a’ ja") Equation 111-22

Apres calcul on trouve que le réseau dans la figure précédente concernant le pole

complexe, équivaut a la solution d’admittance suivante :

v - 1+ jCGw
“ j(L+RCG)w-LGCW* +G+R
_ CHjc” c'—jc"
T w-(@ia) | w—(a—ja")

Equation 111-23

La branche RLC associée a une paire de pdles complexes conjugués sera calculée avec

R=(-2a'+2(c'a’+c"a")L)L Equation 111-24
G=-2(ca’ +c"a")CL

1

c =(a?+a"? +2(c'a’+c"a")R)L

Chaque péle sera représenté par un circuit équivalent ne contenant que des éléments
simplesR, L, C.

Au final, ce principe est généralisé et un circuit équivalent (figure I11-8) peut étre

associé a chaque élément de la matrice [Y] considérée.

I1.2.3. Fichier SPICE

Nous avons choisi de finaliser 1’étape de synthése par la création d’un fichier au
format Spice (compatible avec la plupart des logiciels CAO commerciaux). Chaque ligne est
associée a un élément du circuit, avec dans 1’ordre le nom de 1’élément, les deux numéros de

neeud, la valeur associée (qui caractérise également son type), le commentaire éventuels :
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R3 NOO5 NOO3 480kOhm; déclaration d’une résistance

C4 NOO5 0 480pf; déclaration d’une capacité

Le nceud 0 est associé a la masse du circuit. Finalement, le fichier se termine par une
ligne qui contient «kEND» pour indiquer au simulateur la fin du circuit. Apres la création de
fichier, on a la possibilit¢ d’importer ce fichier dans la plupart des logiciels CAO. La
procédure compléte depuis 1’approximation rationnelle jusqu’a 1’implémentation du circuit,

est donnee a la figure suivante :

Matlab

Advanced Design System

PolesP; | Synthese | R, L C,
Résidus R; | équivalente

Y(s) VF ichier Spice

Figure 111-9 Synoptique de la procédure depuis la matrice [S] de départ jusqu’a son circuit équivalent

SPICE.

Dans la partie suivante nous allons appliquer cette procédure sur deux exemples :

e Un amplificateur simple issu des exemples d’ADS qui présente 1’avantage de converger

en TE ceci afin de valider ’ensemble de la procédure.

e Un amplificateur bande X ne contenant que des éléments distribués (lignes de
transmission) et qui présente des problemes de convergence durant la simulation en

transitoire d’enveloppe.

II.3. Validation sur un HPA @ 830 MHz

L’amplificateur utilis¢é est un amplificateur contenant un seul transistor. Cet
amplificateur est congu a partir d’éléments localisés et ne rencontre pas de problemes de
convergence. L’amplificateur fonctionne & la fréquence de 830 MHz, son gain maximal est de
19 dB.

106



Chapitre 111 Simulation temporelle Circuit/Systéme du HPA

Nous allons donc considérer les circuits passifs d’entrée et de sortie. Le circuit
d’adaptation d’entrée contient 3 acces, le port d’entrée RF, le port d’entrée DC et le port de

sortie RF.

Input RF output RF
—1 3—e
2

‘oo

Figure 111-10 Circuit d’adaptation d’entrée.

Voici la comparaison des résultats entre le circuit synthétisé et le distributeur pour un

ordre d’approximation rationnelle égal a 28.

-80IIII|IIII|IIII|IIII|III‘| '100|\\||||||||||\|\\||||||||
T A 00 10 20 30 40 50

Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)

_2[]0|||||||||‘||||||||||||||| -200\||||||\||\||\|||\||\||\|
00 10 70 30 40 0 00 1.0 20 30 40 50

Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
(c) (d)

Figure I11-11 Comparaison des paramétres Y;; du modeéle synthétisé (trait plein) et le circuit (symboles).
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On remarque que le modeéle issu de la représentation pbles/résidus représente bien le

circuit sur une bande de 5 GHz.

Nous avons appliqués la méme procédure au circuit d’adaptation de sortie. Nous
utilisons également un ordre 28 pour I’approximation rationnelle. La comparaison du

combineur de sortie et du modeéle synthétisé est donnée aux figures suivantes :

Y; (dB)

'BDIIII|IIII|IIII|IIII|IIII| ‘mDIIII|IIII|IIII|IIII|IIII
0.0 1.0 20 20 40 50 0 1 2 3 4 ]
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
(@) (b)
200
U
L 100428 ;
o900 5t
e b o o]
: RO L
b 4 o > gdF
4 6 1 4
8 o 1w
R&uuuuu é _100__31 q
200 1%
- I I L Y B B O .QDD||||||||||||||||||||||||
0.0 1.0 2.0 10 40 5.0 0 ' 9 3 1 5
Fréquence (GHz)

Fréquence (GHz)
© (@)

Figure I11-12 Comparaison des parametres Y;j; du modele synthétisé (trait plein) et du circuit (symboles).

Ces résultats montrent que la plupart des composants Yj (en module) sont
parfaitement modélisés, les différences observées sur la phase sont dues a la tolérance utilisée
dans le processus de synthese sur les éléments R, L, C (une tolérance est définie pour enlever

les branches associées a des valeurs de résistances trop grandes par exemple).
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Aprés la modélisation des circuits d’adaptation d’entrée et sortie, nous allons
maintenant considérer 1’amplificateur dans le cas ou les deux circuits d’accés sont remplacés

par les circuits SPICE issus du processus VF + synthése équivalente.

Les deux figures suivantes présentent le gain de I’amplificateur de puissance simulé en
équilibrage harmonique avec 5 harmoniques significatifs. Le gain est tracé pour 5 fréquences
dans la bande de fonctionnement (50 MHz). Les résultats suivants montrent une bonne

concordance avec une erreur maximale observée de 0.1 dB.

2 65
60—
~~
on] —~
S & 99
= c
@
& & 50
H=E
454000000~ s
805 MHz
S I e N R R
20 15 0 5 0§ 10 15 2 %
Puissance Générateur (dBm) Puissance Générateur (dBm)
(a) (b)

Figure 111-13 Comparaison du Gain (module et phase) de I’amplificateur (symboles) et de I’amplificateur

incluant les modeles des circuits d’accés (trait plein).

L’étape suivante consideére la validation du processus circuits dans le cas d’une

simulation en transitoire d’enveloppe.

Nous soumettons 1’amplificateur de puissance a un signal impulsionnel présentant un
front réaliste : la durée du pulse est de 2 ps avec un rapport cyclique de 50%, les temps de

montées sont de 0.1 s, le pas temporel est de 0.05 ps.

Le colt du calcul est équivalent entre I’amplificateur « normal » et 1’amplificateur

avec les circuits d’acces synthétisés : 2.6 secondes.
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| 10 ;
i o
6 =
ol g ]
£ 4] 3 .
> > ]
p- 9|
D T | T | T T’ =T | T | T | T T =T D T | T | ’L T IJ i T | T | L T r—’ e
0 1 2 3 4 5 6 7 ] 0 1 2 3 4 5 6 7 8
Temps (Us) Temps (ps)
(@) (b)
0 20—
. 15_:0.0..0..0..0..0.: N .
< 010 <
=] 3
0.05-
0.00 I B B A B B B B B B A B L ||||l\|~.[|
0 1 2 3 4 5 & 7 8 3 4 5 5 7 5
Temps (us) Temps (ps)
(c) (d)

Figure 111-14 Simulation en TE de I’amplificateur avec circuits d’accés synthétisés (trait plein) et normal
(symboles), (a) : Tension d’entrée en V, (b) : Tension de sortie en V, (C) : courant d’entrée en A, (d) :
courant de sortie en A.

Ces résultats montrent I’efficacité de cette méthode de synthése méme sur des
simulations « difficiles » comme le transitoire d’enveloppe, ou la plupart des circuits
complexes rencontrent des problémes de convergence. Ces résultats de validation montrent
que la synthése de circuits passifs peut étre une solution alternative pour prédire la réponse du
circuit face a un signal réel (de type radar dans ce cas).

On applique maintenant sur I’amplificateur de puissance un signal télécom (16 QAM).
Les figures suivantes montrent la comparaison en entrée et sortie du circuit des formes

temporelles et spectrales associées pour différentes puissances d’entrées.
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Figure 111-15 Comparaison sur un signal Télécom (16 QAM) entre ’amplificateur avec circuits d’accés
synthétisés (trait plein) et ’amplificateur normal (symboles), (a) : spectre d’entrée, (b) : spectre de sortie,
(c) : tension d’entrée, (d) : tension de sortie.

Les deux figures suivantes donnent une tension de sortie (forme d’onde et spectre

associe) :
40 @ ] in =20 dBm
g Pin =20 dBm S ]
% o ]
;
E c
: 3
Q c
? e
Pin =-10 dBm
'BD T | T | T | T | T | T el -t 3
B29.90 829.93 829.95 829.99 830.02 830.05 B30.0f W %90 392 394 6 98 400 4
Fréquence (MHz) Temps (Us)
(a) (b)

Figure 111-16 Zoom sur la tension de sortie, (a) : spectre, (b) : allure temporelle.
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Les trois validations de ces circuits en EH, paramétres S et TE (signaux télécom et

radar) montrent que cette approche permet bien de représenter les circuits d’acces.

Nous allons maintenant appliquer cette procédure dans le cas d’un circuit plus

complexe comprenant plusieurs étages.

II.4. Validation sur un HPA en bande X

Nous considérons maintenant 1I’amplificateur de puissance (Countach) fonctionnant en
bande X (fo=10.25 GHz). Les transistors utilisés dans cet amplificateur de puissance sont des
HBTs développés par UMS et issus de la filiere HB20P. Les modeles des transistors sont
dotés d’un circuit électro-thermique (RC). L’amplificateur de puissance posséde 16.3 dB de
gain a 1 dB de compression et délivre une puissance de 38.9 dBm (7.7 watts) pour un

rendement associée de 34%.

Lpecne
Cpase_nmd

Figure 111-17 Schématique de I’amplificateur de puissance « Countach ».

Nous commengons par le distributeur qui contient des lignes de transmission. Le
circuit comprend 7 ports : le port d’entrée RF, les deux ports pour le DC et les quatre ports

associés aux entrées RF des transistors du premier étage.
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Figure 111-18 Distributeur d’entrée « Countach ».

Les figures suivantes donnent la comparaison des paramétres Y entre le circuit et le

modele (VF + synthése) pour un ordre d’approximation égal a 26 sur la bande ]0, 20 GHz].
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Figure 111-19 Comparaison des paramétres Y en module et phase entre le circuit (symboles) et le modele

(trait plein).

113



Chapitre 111 Simulation temporelle Circuit/Systéme du HPA

Le méme processus de synthése de circuits a été appliqué sur les autres circuits passifs
de ’amplificateur (inter étage et combineur). Les résultats montrent également une trés bonne
concordance entre les modeéles synthétisés et les circuits nominaux. Apres I’application de la

procédure sur les trois sous circuits, on peut maintenant considérer I’amplificateur de

puissance complet.

Les figures suivantes montrent la comparaison sur les caractéristiques en puissance
(gain, rendement, puissance dissipée) en simulation d’EH. Nous considérons ici 6
harmoniques significatifs.
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(d)
Figure 111-20 Comparaison sur une simulation EH pour I’amplificateur avec circuits synthétisés (trait

plein) et Pamplificateur normal (symboles), (a) : Gain en dB, (b) : Gain en dégrées, (c) : rendement ajouté
en %, (d) : puissance dissipée en dB.
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La vérification de ces résultats sur les caractéristiques de gain, rendement ajouté et
puissance dissipée montre un bon accord modele/circuit dans le cas d’un circuit trés

complexes incluant deux étages.

Nous donnons maintenant la synthése en TE du circuit dans le cas d’un signal radar ce
qui correspond a 1’application de ce circuit. La figure suivante donne les allures temporelles
en entrée et sortie sur une excitation radar : train d’impulsion de 50 ps avec un rapport
cyclique de 70% et une puissance associée de 10 dBm. Le pas de simulation est de 2 ns et le

colt de calcul d’environ 5 minutes.

Ces courbes sont données a considere prédictif puisque le circuit ne converge pas en

TE.
1.0 8
0.8 i
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Figure 111-21 Résultats d’une simulation en TE de ’amplificateur avec les passifs synthétisés (a) : module
de la tension d’entrée, (b) : module de la tension de sortie, (C) : module du courant d’entrée, (d) : module

du courant de sortie.
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Ces résultats démontrent 1’intérét de 1’approche basée sur 1’approximation rationnelle
des parametres de description des circuits passifs associée a une synthese de circuit équivalent

constitué d’éléments simples R, L et C.

Nous avons pu démontrer sur un circuit simple la validation du principe par

comparaison en TE sur des signaux radar ou télécom.

Nous avons également vu ’efficacité de 1’approche sur des circuits complexes (inter-
étage a 16 acces) ou cette méthode permet d’obtenir des résultats sur les performances du

circuit face a un signal réel.

Ce point est particulierement intéressant dans le cas ou les circuits d’acces sont déja

représentés par des [S], par exemple a la suite d’une simulation de type HFSS ou Momentum.

III. Simulation comportementale au niveau systeme

II1.1. Modélisation des parties passives

La simulation précédente a permis de montrer I’intérét des techniques du VF associées
a la synthése d’un circuit équivalent pour donner une solution aux problémes de convergence
sur des circuits tels que les amplificateurs de puissance. Nous allons maintenant nous
intéresser a la modélisation de modéles bilatéraux de systemes MIMO pour un environnement
systeme de type « Control Flow », fonctionnant en temporel d’enveloppe, ou les signaux

véhiculés sont les composantes | et Q.

A partir d’une matrice [S] définie dans une bande d’intérét donnée, la méthode du VF
permet d’accéder aux poles et résidus de chaque composante S;; de la matrice en assurant que
toutes les composantes auront les mémes poles et que la réponse temporelle associée sera
stable. Nous allons donc considérer maintenant comment calculer la reponse impulsionnelle
associée a un elément S;; pour généraliser le principe a I’ensemble de la matrice et définir une

approche comportementale efficace quel que soit le nombre d’accés considérés.
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I11.1.1. Synthese équivalente de la réponse impulsionnelle

Dans la définition, et pour un systeme linéaire, la réponse impulsionnelle est la sortie
du dispositif quand son entrée est une impulsion. Mathématiquement, cette impulsion est

réalisée par un Dirac.

Dans ces conditions la réponse impulsionnelle du systeme h(t) permet de calculer la

réponse y(t) connaissant I’entrée x(t) :

y(t) =x(t) *h(t) = _fX(T)-h(t -7)dr Equation 111-25

A partir d’une représentation en poles et résidus, la réponse impulsionnelle se définit

par la contribution chaque couple Pi/R; de la fagon suivante :

M
h(t) =Y Re™ Equation 111-26
i=1

Ou R; et P; sont respectivement les résidus et poles d’indice i, M est le nombre des

poles et résidus caractérisant h(t).

Dans notre cas, les entrées et sorties sont respectivement les ondes de puissance
incidentes et réfléchies, une reponse impulsionnelle sera associee a chaque parametre S;; du

circuit considéré.

a_ — Doy
| Y
by — ! 185,
1 !

a, i E _>bm
Ly ) .
<—

b, &

Modele passif

Figure 111-22 Principe général du modele bilatéral

L’application du VF a une réponse fréquentielle nous permet de trouver les poles et
résidus de chaque parametre Sj;. L’implémentation dans un environnement systéme, se traduit
en un bloc bilatéral ou la réponse impulsionnelle de chaque paramétre Sjj reliant ’onde de

puissance incidente j et réfléchie i est donnée par la forme suivante :
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M
P
S; ()= Z Rce™ Equation I11-27
K=1

Apreés le calcul de chaque paramétre S, I’onde de puissance réfléchie a 1’acces i est

calculée par la contribution des ondes incidentes selon la forme suivante :

M
b, (t) = Z S (t)*a;(t) Equation 111-28
j=1

I11.1.2. Implémentation dans I’environnement systéme Scicos

L’implémentation du modele dans un environnement de simulation systéme nécessite

une forme programmable consommant un minimum de temps.

Dans notre cas, il faut donc numeériser efficacement le produit de convolution définie a

I’équation 111-28.

En combinent 111.25 et 111.28, il vient:

M T
y(t) = ZI Riepi(t_f)-x(f)-df Equation 111-29

i=1l o

Ou M est le nombre de poles et résidus, t, le nieme échantillon temporel.

A T’instant t,, la sortie Y (t,) sera sous la forme suivante :

M b
yt,)=> j RePOIx(r)dr

i=1l ¢

M tha o ty o Equation 111-30
-y J'Rie Wy (r)dr + jRie Wy (r)dr
i=1\ ¢ toy

Aprés calcul et développement de la forme précédente (Annexe B), en utilisant la
méthode rectangulaire pour I’approximation de [I’intégrale, on obtient la formulation

récurrente finale :
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y(t,) = Z e™MZ(t, )+ x(t,)= ( i ) Equation 111-31
Avec At=t -t ,
Z(t)=x(t)— ( Rat ) Equation 111-32

Z(t) est un registre utilisé pour sauvegarder les résultats de 1’échantillon précédent t

et qui permet d’assurer 1’efficacité des calculs de la convolution numérique.

Dans notre cas, y(t) est la contributionb/ sur ’onde réfléchieb, comme I’illustre la

figure suivante :

al bn+1
—e
*.
b1 *— Sil a, Aneg

bH..*

Modéle passif

/
¥

Figure 111-23 Contribution des ondes incidentes a; pour le calcul de ’onde réfléchie b;.

b. (t) = ib{(t) cet b/(t) =S; (1) *a; (1) Equation 111-33

Finalement, il faut chercher chaque fonction d’onde de puissance réfléchie b par la
méthode définie préecédemment et implémenter tous ces fonctions dans un bloc bilatéral

générique de I’environnement Scilab/Scicos.

Les environnements de simulation systéeme utilisent la représentation tension/courant,
il est donc nécessaire de transformer aux acceés les ondes de puissances incidentes et réfléchies

du bloc en courant et tension.
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L’implémentation de ce type des blocs dans 1’environnement Scilab/Scicos nécessite

de définir la fonction d’interface (.sci) et la fonction de calcul (.mo).

La fonction de calcul est écrite en langage Modelica. Dans cette fonction on définit le

nombre d’acces N et les relations entre les ondes de puissance suivant 1’équation Il - 33.

La fonction de calcul réelle, est écrite en C. Elle évalue la réponse impulsionnelle de
chaque parametre S et la convolution numérique selon 1’équation III — 31. Elle est appelée

par la fonction Modelica, se caractérise comme I’illustre la figure suivante :

b="f(a,-,a) b=f(y, -a,)
Modelica > C

v

Modelica . .
bi=f(a1"”’an) bj=f(al’“"an)

Modelica

A 4

0

Figure 111-24 Fonction de calcul associée.

Cette structure est valable quelque soit le nombre d’acces considérés, 1’approche est

donc généralisable aux systemes MIMO.

I11.1.3. Validation

Nous allons maintenant procéder a la validation de cette approche sur différents

circuits plus ou moins complexes.

Nous commengons par un circuit tres simple (& un seul acces et contenant des
éléments simples R et C) ce qui permettra la validation de la simulation du modéle en
comparant la simulation du circuit en transitoire d’enveloppe dans ADS avec celle du modele

associ¢ en temporel d’enveloppe dans Scicos.

Le parameétre Si; est relevé sur une bande de ]0, 100 MHz[ et nous utilisons un ordre

12 pour le calcul des poles et résidus associés.
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Finalement, nous utilisons la schématique suivante pour la simulation en transitoire

d’enveloppe du circuit :

L]
I E Vin
+ VIRF_Step M ! T

|_Probe g

[ R
SRC4 l C1 R1
Freq=8 MHz R2 ; C=1.0 nF R=20 Ohm
\-‘=po|ar{:1 .0) R=50 Ohm !
Delay=5.18 nsec 1

Rise=0 nsec R— L

|$ ENVELOPE I
Envelope
Env1
Freq[1]=8 MHz
Stop=120 nsec

Figure 111-25 Schématique de simulation du circuit RC parallele.

Dans I’environnement de simulation Scicos, on a implémenté ce circuit en utilisant la
procédure définie précédemment par calcul de la réponse impulsionnelle a partir de la liste

des poles/résidus associés. Le modeéle est excité dans les mémes conditions.

Les figures suivantes représentent les résultats du modele (Scilab/Scicos) comparés
avec ceux du circuit (ADS) sur la tension aux bornes du circuit RC, la durée de pulse utilisée
dans les deux simulations est de 0.1 ps avec un rapport cyclique de 50% et une puissance
associée de 0.5 dBm, le pas temporel est de 1 ns. Le colt de calcul sous ADS est de 0.45

secondes, celui du modéle en temporel d’enveloppe est d’environ une seconde.
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Figure 111-26 Comparaison circuit (ADS-transitoire d’enveloppe) et modele (Scicos — temporel

d’enveloppe) pour un circuit a un acces, (a) : partie réelle de la tension d’entrée, (b) : partie imaginaire de

la tension d’entrée, (c) : partie réelle du courant d’entrée, (d) : partie imaginaire du courant d’entrée.

Les résultats démontrent la validité de I’approche comportementale considérée.

Nous appliquons maintenant le principe sur un circuit a deux acces (filtre passe bas R

C série) qui possede une fréquence de coupure de 3.14 GHz. La durée du pulse est de 0.1 ps

avec un rapport cyclique de 50% et une puissance associée de 0.5 dBm, le pas temporelle est

de 1 ns. Le colt de calcul sous ADS est de 0.47 secondes, celui du modéle en temporel

d’enveloppe est d’environ 1.4 secondes.
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Figure 111-27 Filtre passe bas RC (circuit passif a deux acces)
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Les 4 parameétres S sont releves sur la bande ]0, 8 GHz[ et nous utilisons un ordre 8

pour I’approximation rationnelle.

Un signal d’impulsion est appliqué au mod¢le dans Scicos, aussi qu’au circuit original

dans ADS, les figures suivantes donnent la comparaison entre le modele et le circuit.
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Figure 111-28 Comparaison circuit (ADS - transitoire d’enveloppe) et modéle (Scicos — temporel
d’enveloppe), (a) : partie réelle de la tension d’entrée, (b) : partie imaginaire de la tension d’entrée, (c) :
partie réelle du courant d’entrée, (d) : partie imaginaire du courant d’entrée, (e) : partie réelle de la

tension de sortie, (f) : parie imaginaire de la tension de sortie.

Ces résultats montrent également la validation du modéle dans le cas d’un circuit a 2

acces.

Finalement, on va appliquer ce principe sur un circuit complexe : le distributeur 7

ports défini précédemment (1 port d’entrée RF, 2 ports d’entrée DC, 4 ports de sortie RF).

Dans la partie précédente, on a montré la problématique de simulation en transitoire
d’enveloppe de ces circuits dans 1’environnement de simulation circuit ADS, en présence
d’éléments distribués ou de [S]. Le transitoire des grandeurs relevées est peu précis et

dépendant du pas temporel utilisé.

La figure suivante illustre ce phénomene sur la partie réelle du courant d’entrée pour

différents pas temporels (0.05 ns/ 0.1 ns/ 0.5 ns).
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Figure 111-29 Vérification du transitoire suivant le pas temporel d’enveloppe.

Nous retrouvons ces phénomenes sur les figures 30 et 31 qui montrent la validation
sur les signaux d’entrée (RF et DC) et de sortic RF puisque 1’état établi est correctement
prédit. Nous avons seulement tracé ici les 3 grandeurs significatives puisque ce circuit est tres
bien équilibré. Le signal utilisé est une impulsion temporelle d’une durée de 10 ns avec un pas
temporel de 0.05 ns. Le colt de calcul sous ADS est de 5.4 secondes, celui du modéle en
temporel d’enveloppe est d’environ 2 secondes, ce qui démontre [’efficacit¢ de

I’implémentation du mode¢le.
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Figure 111-30 Comparaison modéle et circuit sur le port d’entrée RF.
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Sortie RF : Partie réelle 1
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entrée DC : Partie réelle

entrée DC : partie imaginaire

I 1
4e-009 6e-009 8e-009 1e-008

Temps (s)

Figure 111-31 Comparaison modéle et circuit sur le port d’entrée DC et de sortie RF.

Nous utilisons maintenant les ondes de puissances relevées dans Scicos pour
recalculer les paramétres S du circuit. La figure 32 donne la comparaison de ces parametres
(évaluation dans Scicos) avec ceux issus d’ADS qui ont servi a I’extraction du modeéle.

1 T . T T 1
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1 0 5e+009 164070 15e+10 26+10 2.50+010 3+10 35e+10 4e+010 R 1e+010 15e+10 26+10 25e10 3e+10 35e+10 de+10
fréquence (Hz) frequence (Hz)
(a) (b)

Figure 111-32 Comparaison des paramétres S issus du circuit et recalculés a partir des générateurs d’accés

systéme, (a) : partie réelle S, (b) : partie imaginaire S.

Cette derniere validation montre que le modeéle associé du distributeur 7 ports est une
bonne représentation du circuit originel.

L’implémentation de ce modele dans Scicos est valide quel que soit le nombre d’acces

considéré avec une précision et une rapidité de simulation cohérente. Ces modeéles bilatéraux,
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prennent en compte les effets mémoire et conserve la notion d’adaptation entre blocs. Ce

modele fonctionne en temporel d’enveloppe.

I11.2. Modélisation des parties actives

II1.2.1. Pseudo parameétres S non linéaires

Cette partie est concentrée sur la modélisation de la partie active de I’amplificateur de
puissance décrite dans [12], ¢’est un modele bilatéral des parties actives basée sur les pseudos
paramétres S non linéaire. L’identification est simple, elle repose sur des ondes de puissance

pour trois conditions d’impédances de charge a TOS faible (< 1,5).

L’extraction des parametres S fort signal statiques nécessite de relever les courants et
tensions RF aux bornes de la partie active de I’amplificateur de puissance pour trois

conditions de charge a partir de simulations en EH.

Les mesures des courants et tensions pour les différentes conditions de charge seront
directement exportées dans un fichier texte. Un programme Scilab permet de calculer les

parameétres S fort signal définis dans le chapitre précédent.

Une interpolation cubique est alors utilisée pour « lisser » les parametres S calculés.

II1.2.2. Implémentation dans Scilab/Scicos

Le modéle bilatéral des paramétres S non linéaire est implémenté simplement dans

I’environnement de simulation Scicos par les équations suivantes.

El(t)J (Snﬂé‘ll) Slzqall)j (@(t)j 0 si(al) [5:@)} -

~ = - —nll ~ + ali=n 1] = Equation 111-34
b, (t) 821([a1|) Szzqa1|) 3,(t)) (0 Szz(lall) a, (1)

L’utilisation du code Modelica dans cette implémentation fait appel a des fonctions
externes en C qui permettent la lecture et I’interpolation des fichiers des paramétres S fort
signal calculés précédemment. L’interpolation utilisée dans ce code est une interpolation

linéaire simple.
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La figure suivante donne la schématique du bloc Scicos utilisé pour la simulation de la

partie active (transistors) de I’amplificateur de puissance.

Interpolation par
Fichier d'extraction des Splines cubiques

paramétres S fort-signal | -dat > | -dat | Fichierinterpolé

_[ Environnement Scicos ]

- : : N

Port non-oriente

Figure 111-33 Principe de création du bloc actif bilatéral

F.X. Estagerie a utilisé un bloc gama_load qui symbolise le coefficient de réflexion de
la charge présenté a I’amplificateur de puissance. Nous avons appliqué cette approche sur un
amplificateur de puissance bande S (2.1 GHz). Ce modeéle est comparé avec la simulation en

TE de I’amplificateur de puissance pour une impulsion CW a 2.1 GHz de 10us a la puissance

. . , _ 3
de compression de 30 dBm, sur des impédances TOS 2(phase = 0, % 7 et % ).
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Figure 111-34 Allures temporelles sur la tension de sortie @ TOS 2 entre le circuit (symboles) et le modéle

(traits pleins).

Ce mod¢le bilatéral statique de la partie active de 1’amplificateur de puissance
apparait intéressant pour représenter les cellules actives de I’amplificateur de puissance au

niveau de simulateur systeme Scilab/Scicos. Maintenant que nous avons défini des modéles
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bilatéraux pour les parties passives, il est possible d’envisager I’implémentation du modéle

topologique dans I’environnement de simulation systéme.

I11.3. Modele Topologique du HPA

II1.3.1. Principe général

Le mode¢le topologique est une approche comportementale a partir d’une modélisation
séparée des parties passives et actives ceci afin de prendre en compte distinctement la
désadaptation, également les effets de mémoires.

La structure du modele topologique est basée sur la topologie de I’amplificateur de
puissance considérée, qui sera scindé en différents sous modeles bilatéraux, associées

respectivement aux éléments actifs (transistors) et passifs (circuits d’adaptation).

Simulation systéme

Modele Boite noir

Simulation circuit - _ _ ~
X ——»{ Boite noire ~—> Y

’,'V
|
Réseau| 1 4
Réseau = Inter | | Rszsi?:
entrée | étages | |
. |
E _I:L Modéle Topologique
<+ Transistor 4enar T Transistor
N ] Réseau .
A
o e
- étages -
-| Transistor I— —| Tran5|stor|—

Figure 111-35 Principe de modélisation Topologique et boite noire sur un amplificateur a structure

arborescente.

Ce type du mode¢le topologique de I’amplificateur offre aux concepteurs la possibilité
d’estimer les performances systémes (mais également la compréhension des phénoménes mis
en jeu) en gardant un accés a I’information sur des nceuds significatifs, comme le montre la

figure suivante.
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Modele comportemental « Boite Noire » Modele comportemental « Topologique »
Aucune information nécessaire sur le design Connaissance du design : Aide a la modélisation

| =
£ A 3 H B [ | [ ) 1
i / ®  Simulation Circuit ~ *77 7~ 4’(# ~rre
= AN o | N | o
Accés Polar. Accés Polar. Accés; Paolar. Accés IF'nIar.
Vek ek & ek

llmpact ) Impact
- Bée l@e

®  Simulation Systeme
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rZ2N\ 1 72
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Boites Noires

Figure 111-36 Approche topologique et boite noire.

Dans ce sens I’approche topologique permet une meilleure interaction entre les

niveaux hiérarchiques circuit et systéme pour améliorer la spécification des circuits.

I11.3.2. Combinaison de deux parties

Dans le cas ou les circuits d’acces sont bien équilibrés, il est possible de considérer
une structure plus simple puisque les impédances présentées aux transistors d’un méme étage

sont proches, comme le montre la figure suivante.

4 Transistor j— 4| Transistor |—
. Ré )\
Réseau f;::ru Réseau L
o . .
entrée ,
étages sortie
| | Transistor || 4| Transistor |—

v
v

Modéle passif Modeéle actif | —>Modéle passif
bilateral | bilatéral bilatéral

Modéle actif | —[Modéle passif
p bilatéral | bilatéral

A
A
A

Figure 111-37 Simplification de la structure du modéle topologique.
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11 suffit de diviser les courants d’entrée/sortie du modéele de transistor par le nombre de
transistors de 1’étage considéré. Nous allons donc considérer le formalisme des pseudos
parametres S pour décrire les parties actives et 1’approximation rationnelle associé¢ a la

synthese de la réponse impulsionnelle pour les parties passives.

I11.3.3. Implémentation dans Scilab/Scicos

Ce travail est en cours de réalisation puisque des problemes de convergence sont
rencontrés en présence des plusieurs blocs implicites. Dans ce cas, le simulateur essaye
d’adapter sans succes le pas de temps. Le formalisme de ce travail nécessitera de comprendre

le fonctionnement interne du solveur DAE utilisé.

IV. Conclusion

Ce chapitre s’est focalisé sur la modélisation comportementale de circuits passifs a
plusieurs acces a partir de la méthode du VF qui permet 1’approximation rationnelle efficace

et robuste de systemes MIMO.

Nous avons utilisé cette méthode pour des modeles équivalents composés d’éléments
simples (R, L et C) au format SPICE compatibles avec la majorité des simulateurs circuits.
Nous avons validé cette approche sur deux amplificateurs de puissance et montré 1’intérét

pour lever les problemes de convergence rencontrés en TE.

Nous avons ensuite utilisé cette méthode pour définir des modeéles bilatéraux en
considérant la synthese de la réponse impulsionnelle (a partir des pbles/résidus issus du VF) et
une numérisation efficace du produit de convolution élémentaire. Nous avons ainsi pu définir
un modele Scicos bilatéral en langage Modelica quel que soit le nombre d’acces considérés.

Finalement, nous avons validé cette approche sur différents circuits plus ou moins complexes.

La derniere partie associée a I’implémentation systéme du modéle topologique,
combinant les modeles en pdles/résidus bilatéraux pour les parties passives et les modeles

basés sur les pseudos parameétres S non linéaire pour les parties actives a été implémenté dans
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Scicos. Cette association pose pour I’instant des problémes de convergence de 1’algorithme

d’équilibrage qui devront étre étudiés.
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Le travail présenté dans ce manuscrit s’inscrit dans la problématique de modélisation
comportementale des systtmes MIMO pour la simulation circuit et systeme efficace

d’amplificateurs de puissance.

L’objectif de ce travail était de donner une alternative aux parametres S classiquement

utilisés pour décrire les circuits passifs avec deux idées :

Comment définir un modele systeme bilatéral fonctionnant nécessairement en

temporel d’enveloppe a partir de la matrice de description [S] d’un systéme MIMO ?

Comment évaluer les performances d’un amplificateur de puissance en Transitoire
d’Enveloppe en présence de sous-circuits linéaires issus d’une simulation EM et donc décrits

par leur matrice S.

Ces deux questions posent finalement le probléme de 1’approximation rationnelle

efficace de fonctions de description (Z, Y, S) decrites par des échantillons fréquentiels.

Ces travaux se sont basés sur la méthode du Vector Fitting qui donne une approche
efficace pour les systémes MIMO mais également robuste puisqu’elle garantit la passivité des

poles associés.

Le premier chapitre a présenté les différentes méthodes de simulation des circuits
microondes avec une attention particuliere pour le niveau circuit (associé principalement a la
conception d’une fonction RF de base) et le niveau systeme (associé a la simulation des
performances d’un ou plusieurs blocs sur des signaux réels). Nous avons introduit les
principales méthodes associées avec d’une part au niveau circuit I’EH et le TE qui permettent
respectivement la simulation face des porteuses pures (CW — 3 tons) ou face a un signal réel
(porteuses et modulation), d’autre part au niveau systeme les méthodes Data Flow et Control
Flow a partir des enveloppes | et Q des signaux considérés. Nous avons vu la maturité et
I’efficacité de ces méthodes au niveau circuit méme si lorsque ’on doit considérer les
phénomenes de couplage et les discontinuités de circuits d’acces (distributeur de puissance
...) on doit utiliser une simulation EM (HFSS/Momentum) qui produit au final une matrice de
description Z, Y ou S compatible avec le simulateur circuit. Malheureusement, cette
représentation n’est pas fonctionnelle en TE et ne permet pas d’accéder aux performances du
circuit face a un signal réel ou d’évaluer les facteurs de mérites associés (ACPR, EVM, ...)
qui nécessitent de manipuler le signal modulé. Enfin nous avons donné une description de la
fonction amplificatrice, dispositif non linéaire trés critique puisqu’il affecte I’intégrité du

signal a amplifier. Nous avons donc rappelé ses caractéristiques principales, ainsi que les
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principaux phénomeénes dispersifs qu’il convient de considérer (mémoire) et finalement les

figures de mérite usuelles qui permettent d’apprécier son caractére non linéaire.

Aprés avoir considéré les outils de simulation de niveau circuit et systeme, le
deuxiéme chapitre s’est concentré sur la modélisation comportementale, mécanisme qui
permet la transition efficace entre ces deux niveaux en maintenant le compromis
précision/codt de calcul nécessaire au niveau systeme. Ce domaine est extrémement prolifique
pour la fonction amplification de puissance et nous avons essayé de dresser un panorama des
approches les plus significatives en considérant tout d’abord les mod¢les unilatéraux qui
considérent le module adapté et qui sont donc destinés a intégrer les simulateurs systéme
fonctionnant en mode DataFlow. A cet effet, les effets de mémoire sont généralement
approchés par 1’association d’un filtre et d’une non linéarité statique, 1’état de I’art est
certainement représenté par les approches basées sur les séries de Volterra dynamiques
tronquées a I’ordre 1 qui sont extraites a partir de signaux simples aptes a révéler la mémoire
HF (CW 1 ton) et BF (CW 2 tons « petite raie grand raie ») et présentent des capacités de
prédiction trés intéressantes sur des signaux modulés complexes qu’ils soient Radar ou
Télécom. Nous avons ensuite considérés les modeéles bilatéraux qui apparaissent a 1’heure
actuelle une voie de développement trés intéressante avec les simulateurs systemes de
nouvelle génération qui fonctionnent en mode Control Flow et qui intégrent la notion
d’impédance est donc d’interaction entre blocs. Il apparait que les approches basées sur les
« pseudos paramétres S fort signal » permettent d’appréhender avec efficacité le
comportement statique du circuit sur des TOS tres éleveés, point clef pour les applications sur
les antennes agiles par exemple. Ce formalisme peut étre appliqué au niveau du circuit
(approche boite noire) mais également au niveau transistor (approche topologique) avec une

représentation des sous-circuits d’accés par leurs parameétres [S].

Il apparait donc intéressant d’étudier une approche alternative de représentation des
systemes passifs MIMO a la fois pour des applications circuits (en transitoire d’enveloppe) et
systeme (en temporel d’enveloppe) ce qui constitue le coeur de cette theése et le dernier
chapitre. Ce chapitre introduit premiérement les techniques de Vector Fitting et étudie son
intérét au domaine de 1’électronique HF sur la modélisation comportementale de systémes
MIMO. Cette méthode permet I’approximation rationnelle d’une fonction par une formulation
particulierement robuste et efficace qui garantit la stabilité des poles et donc la réponse
temporelle du modele qui peut lui étre associée. Enfin, elle s’adapte parfaitement aux

problemes multidimensionnels en considérant des péles communs ce qui permet d’aboutir aux
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poles/résidus de matrice de description considérée (S, Y ou Z). Nous avons également montré
I’intérét du choix de positionnement des pdles pour déterminer 1’ordre optimal 1ié a

I’approximation et faciliter la convergence de 1’algorithme.

Nous avons appliqué cette méthode pour générer un circuit équivalent constitué
d’¢éléments simples R, L et C sous la forme d’un fichier SPICE donc compatible avec les
simulateurs circuits usuels. Nous avons pu déemontrer sur deux amplificateurs de puissance
I’intérét de cette approche pour accéder aux performances du circuit en transitoire
d’enveloppe ce qui représente un intérét pour la prédiction de performances systémes lors de

la phase de conception.

Nous avons également appliqué cette méthode au niveau systeme pour définir des
modeéles comportementaux bilatéraux de systemes MIMO. Ces modeéles se basent sur la
synthése des réponses impulsionnelles associées a chaque Sjj et nous avons proposé une
implémentation efficace dans I’environnement ScicosLab au travers du langage Modelica.
Ces modéles ont notamment été utilisé dans le cadre du PEA Scerné (DGA) pour la
simulation « grain fin » des composant passifs rencontrés dans les modules d’E/R d’antennes
agiles (charge, filtre, circulateur, ...). Nous avons ensuite validé ces modéles sur des circuits
simples (1 accés) mais également pour des circuits plus complexes (distributeur d’un

amplificateur de puissance a 7 acces).

A la fin de ce chapitre nous avons également appliqué ces modeles pour
I’implémentation systéme du modéle topologique initié dans la these de F. X. Estagerie. Il
apparait que 1’association des différents modeles sous ScicosLab pose dans ce cas des
problémes de convergences au simulateur. Ce point constitue les perspectives directes de cette

étude qui nécessitera un travail sur I’environnement en partenariat avec I’INRIA.
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Annexe A :

Le modéle d’état de o(S) est:

X'= AX+ Bu
y=C"x+Du

A est une matrice diagonale contenant les pdles de départ, B est un vecteur colonne

«unité », et C' est un vecteur ligne contenant les résidus de o(s) , D=1.

Pour calculer le modeéle d’état de

correspondant & o(s), I’entrée u(t) et la
o(s)

sortie y(t) sont permutées [A1-1]. Ainsi a partir de 1’équation de sortie y=C' x+Duon

obtient :
u=D?*(y-C'x)
En remplacant cette expression dans 1’équation dynamique (avec D=1) on obtient :

x'=(A—BC")x+ By

Finalement, le modele d’état de % sera définit par :
o(s

{x': (A—BC")x+ By

u=-C'xX+Vy

Les poles de f(s), ou résidus de o (s), seront les valeurs propres de A—BC'.
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Annexe B :

La réponse impulsionnelle s’écrit sous la forme suivante :
M

h(t) =>_Re"
i-1

Ou R, est le résidu d’indice i, P le Pble d’indice i et M ’ordre d’approximation.

La sortie du systeme y(t) est:

y(t) = h(t) * x(t) = ]n. h(t—7)-x(r) dz = itj Re " x(r)dr

i=1l o

A Dinstant t_, y(t,)s’écrit :

y(t,) = ZjReP“ X(r)dr =) jReP“ “x(z)d7 + jReP“ “x(z)dz

i=1l o i=1 t, .y

En posant At =t — il vient :

nl’

M thog t,
y(t,) = j R A Dy (Y d 7 + j ReAtx(r)dr
0

i=1 t, .,

M

-y PAtJ.ReP(t“T)X(T)dT+ jReP“ x(r)dr

—1

tn -1

Z(t,,) = j Re ™ x(zr)d7 est le registre de sauvegarde des résultats a t =t ,
0

Nous utilisons 1’approximation par la méthode des rectangles comme le montre la

figure suivante en considérant x(t,) = x(t, ).
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Méthode
rectangulaire

Figure A-1 : Approximation par la méthode de rectangle

Il vient ainsi :

Mz

y(t,) =

Il
LN

tn—l

tn
[eP'A‘Z (t.,)+x(t,)e"™ I Re ™" dr}

M= =

Il
LN

e"MZ(t, )+ x(tn)%epit“ (—e*F’i‘” +g i )J

e"MZ(t )+ x(tn)%(ePiAt —1)j

Et la forme finale qui donne la valeur de la sortie a t =t en fonction de I’entrée a t,

etduregistrea t, ,

y(t,) = Z( " Z(t,,) + x(t,) ( i )j

Z(t,) = x(t,) = ("At 1)
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Résumé

Ce travail de these concerne la modélisation comportementale des systemes RF
MIMO. L’objectif est la prédiction des performances systemes d’un amplificateur de
puissance qui intégre des sous circuits passifs représentés par des paramétres S. 1’approche
présent¢ se base sur les techniques de Vector Fitting qui permettant I’approximation
rationnelle efficace de donnés fréquentielles.

La premiére application concerne la synthése équivalente d’un sous circuit passif
décrits par des [S] a partir d’élements simples R, L et C. cette approche permet dans un
simulateur de niveau circuit, d’apporte une alternative aux problémes de convergence en
transitoire d’enveloppe et d’accéder aux performances du circuit face a un stimulus réel.

La deuxiéme application concerne la modélisation et I’implémentation de ces modéles
comportementaux dans un environnement systéme Scilab/Scicos qui permet la résolution de
systémes implicites. La méthode permet d’intégrer des modeles en enveloppe quelque soit le
nombre d’accés considerés.

Ces modeles permettant d’envisager I’implémentation du modele topologique
d’amplificateur de puissance dans un environnement systémes.

Mots clés

Modélisation Comportementale, Amplificateur de puissance, Volterra, Vector Fitting,

systeme MIMO, Transitoire d’enveloppe, Scilab/Scicos, Modelica.

Abstract

This work concerns the behavioural modelisation of MIMO RF systems. The objective
is to predict the power amplifier system performance that integrates into sub-"passive
circuits” in which they are presented in S-parameters. This approach is based on Vector
Fitting technique permits the effective rational approximation of frequency data.

The first application concerns the equivalent synthesis of a sub passive circuit
described from [S] parameters and simulated using simple R, L, C elements. This approach
allows us to have an alternative solution of the transient envelop convergence problems and to
have an access to circuit performances in the presence of real stimulus.

The second application concerns the modelisation and implementation of behavioural
models in a "Scilab/Scicos" environment, in which, solving an implicit systems becomes a
doable task, also, it takes into account the integration of the model nomatter what the number
of accesses is.

These models permit to implement a power amplifier's topological model in a system

environment (Scicos).



