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Introduction générale

Au cours de ces deux dernieres décennies, les systemes de télécommunications se sont
développés de maniere fulgurantes. En effet, autrefois relégués a des applications bien
spécifiques dans les domaines militaire et spatiale, ’explosion de la téléphonie mobile
avec dans son sillage toutes les autres applications grand public comme par exemple les
réseaux locaux sans fils (WLAN) ou les systemes de radio navigation tel que le GPS
(Global Positionning System) ont permis de populariser I'utilisation de 1’électronique
radio- et hyper-fréquence. Les évolutions technologiques permanentes de ces dispositifs
rendent le secteur tres concurrentiel nécessitant l'utilisation d’outils d’analyse et de
simulation tres performants afin de minimiser les délais de mise au point et les cotits de

conception de ces systemes.

La simulation de ces systemes tres complexes avec un haut degré d’intégration meélant
des ensembles numériques et analogiques reste fastidieuse et délicate. En effet, malgré les
évolutions importantes et spectaculaires, aussi bien des techniques de simulation que des
puissances de calcul des ordinateurs, la simulation de I’ensemble du dispositif de trans-
mission qui peut comporter plusieurs dizaines de milliers de transistors analogiques ainsi
que des millions de transistors numériques n’est pas intégralement réalisable au niveau du
transistor. Dans ce contexte, dans une logique de diminution des cotits de conception, et
des temps de calcul, des techniques de macro-modélisation des circuits ont naturellement
fait leur apparition. Il s’agit alors de remplacer les blocs fonctionnels constituant le
systeme tels que les mélangeurs, les oscillateurs ou encore les amplificateurs par des fonc-
tions descriptives simplifiées ou modeles comportementaux, permettant une restitution

précise du comportement du systeme tout en garantissant un temps de calcul raisonnable.

Les évolutions des systemes de communication se traduisent également par une de-
mande d’amélioration de la qualité des services, requérant une quantité considérable d’in-
formation a transmettre. Pour répondre a ce besoin, les systemes de télécommunications
modernes ont vu leurs architectures modifiées afin de pouvoir utiliser des modulations
numériques a fortes efficacités spectrales capables de transmettre des débits binaires
de plus en plus élevés. Ces systemes sont passés de l'utilisation de signaux avec une
bande spectrale étroite et une simple modulation de phase comme le standard GSM
(Global System for Mobile Communications) a l'utilisation de signaux larges bandes
multi-porteuses avec des modulations tres complexes d’amplitudes et de phases comme
I'OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing) dans le standard WiMAX
(Worldwide Interoperability for Microwave Access). Dans tous ces systémes, la partie
émission contient 'un des éléments le plus délicat a concevoir, 'amplificateur de
puissance, tres sensible aux signaux de communications modernes excitant en lui des

phénomenes non linéaires et dispersifs de plusieurs natures aussi appelés effets de
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Introduction générale

mémoire non linéaires, qui peuvent dégrader I'intégrité du signal a transmettre. Afin
d’atteindre une précision acceptable, le modele comportemental doit pouvoir reproduire
I’ensemble de ces phénomenes. C’est dans ce contexte que s’inscrit le premier objectif
de cette these qui est d’améliorer les performances de prise en compte des phénomenes
contenus dans les amplificateurs, sur la base des modeles comportementaux en séries de

Volterra récemment mis au point au sein du laboratoire XLIM.

L’amplificateur de puissance constitue également un élément crucial dans le bilan
énergétique et dans la qualité de liaison des systemes de télécommunications. En
effet, 'amplificateur de puissance reste le plus gros consommateur d’énergie de la
chaine. L’optimisation concomitante de ces deux facteurs, linéarité et rendement de
Iamplificateur, est un probleme extrémement délicat. Elle requiert dans certaines
conditions la mise au point d’un dispositif de linéarisation permettant de maximiser
le rendement électrique de l'amplificateur tout en garantissant une linéarité impor-
tante. Celui-ci peut étre congu comme un dispositif analogique ou numérique. Dans
ce dernier cas, les techniques numériques dédiées a la modélisation des amplificateurs
sont exploitées dans la mise au point des linéariseurs. Récemment plusieurs études
intéressantes ont été menées sur la modélisation comportementale d’amplificateurs de
puissance permettant de prendre en compte les effets parasites de mémoire (dispersion
de fréquence et auto-échauffement), qui ouvrent la voie a une réalisation efficace de
linéariseurs par prédistorsion numérique. C’est aujourd’hui un sujet de recherche de
grande actualité dans le monde industriel et universitaire. Le second objectif de la these
consiste donc en 'étude et la réalisation d’un linéariseur par prédistorsion numérique en

bande de base, sur la base de modeles comportementaux en séries de Volterra dynamiques.

Le premier chapitre de ce manuscrit est consacré a la présentation générale d'un
systeme de transmission numérique. Ceci nous permettra d’introduire le role et la place
de 'amplificateur de puissance dans un systeme de transmission. L’amplificateur dégrade
I'intégrité du signal a transmettre, nous analyserons alors ces effets indésirables a travers
une description des principaux facteurs de mérite qui permettent de quantifier ces effets.
A la suite de cela, nous tenterons de décrire les origines de ces effets. Les principes de
la simulation systeme seront introduits et nous ferons un bref panorama des modeles
comportementaux des amplificateurs de puissance. La description et 1’évaluation d’un
modele standard seront réalisées et permettront de justifier 'intérét des travaux réalisés

dans cette these.

Le second chapitre est exclusivement dédié a la modélisation comportementale des

amplificateurs de puissance. Les modeles issus de la simplification de la série de Volterra
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seront détaillés afin d’en présenter leurs intéréts et leurs limitations. A partir de cette
analyse, nous proposerons une nouvelle architecture du modele dite a séries de Volterra
modulées dont 1'objectif est de permettre une meilleure modélisation des effets dispersifs
contenus dans les amplificateurs de puissance. Nous expliciterons en détail la méthode
d’identification du modele et proposerons son implémentation numérique dans un
logiciel de simulation systeme. Suite a cette présentation, nous évaluerons cette nouvelle
architecture en I'appliquant a la modélisation de deux amplificateurs de puissance et ce

a partir de résultats de simulations circuits.

Le troisieme chapitre est consacré a la linéarisation des amplificateurs de puissance.
Les principales méthodes permettant la linéarisation seront brievement énoncées. A
partir du modele comportemental que nous avons développé, une méthode de synthese de
prédistorteurs numériques permettant la linéarisation des amplificateurs de puissance sera
exposée. Les capacités de linéarisation du prédistorteur ainsi déduit seront évaluées, sur la

base de caractérisations réalisées sur le simulateur de circuit ADS de Agilent Technologies

Le quatrieme et dernier chapitre de ce manuscrit concerne la mise en oeuvre d’un
banc de mesures expérimentales permettant a la fois ’acquisition des données nécessaires
a lidentification du modele comportemental de l'amplificateur et a la synthese du
prédistorteur numérique. L’étude des performances de linéarisation d'un tel prédistorteur

sera conduite afin de conclure sur l'efficacité des méthodes proposées.

Enfin nous conclurons sur I'apport que peut représenter ce nouveau modele pour la
modélisation systeme ainsi que pour la linéarisation des amplificateurs de puissance. Ce

manuscrit se terminera en donnant quelques perspectives liées a ces activités.
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numériques

1.1 Introduction

Ce premier chapitre est dédié a la présentation du contexte générale de la these qui
se concentre autour de 'amplification des signaux radio-fréquence (RF). L’amplificateur
de puissance est un élément crucial des dispositifs de communication. Sa fonction est

d’élever le niveau du signal modulé RF avant qu’il ne soit émis sur le canal de transmission.

Pour débuter ce chapitre, une chaine de communication simplifiée sera explicitée en
de grandes lignes afin de définir le role et la place de 'amplificateur de puissance. Nous
dégagerons également dans de grandes lignes les différentes transformations subies par le

signal de communication avant qu’il ne soit appliqué en entrée de I'amplificateur.

Par la suite nous nous se concentreront plus précisément sur les altérations engendrées
par le passage du signal RF au travers de I'amplificateur de puissance. Les notions
définissant les principaux facteurs de mérites seront présentés. Ceux-ci permettent
d’évaluer et de quantifier le respect de lintégrité du signal amplifié. L’amplificateur
de puissance est également un composant contenant des effets de mémoire que nous
définirons en indiquant leurs origines et les dégradations qu’ils apportent sur le signal
RF amplifié.

Les dispositifs de communication actuels sont d'une complexité sans cesse croissante
et leur simulation précise est un enjeu crucial pour diviser les cotits de fabrication. Si les
analyses de type circuit et composant ont beaucoup progressé, elles restent assez gour-
mandes en ressource mémoire et proposent des temps de calcul assez importants. Ceux-ci
rendent l'analyse d’un systeme complet souvent impossible dans un temps réaliste. La
technique utilisée par les concepteurs est alors la simulation systeme, cependant cela

nécessite des modeles comportementaux suffisamment précis des sous-systemes.

La modélisation précise des dispersions de I'amplificateur de puissance est d’une grande
importance puisqu’il constitue 1’élément le plus critique en terme de consommation de
puissance et linéarité de la chaine. Dans la derniere partie de ce chapitre, nous présenterons
les modeles couramment utilisés pour représenter le comportement de ’amplificateur de
puissance. Nous introduirons successivement le modele statique, qui ignore les effets de
mémoire, puis les modeles plus complets prenant en compte la majorité des effets. Enfin,
a partir d’'un exemple caractéristique, nous mettront en avant la difficulté d’obtenir un
modele généraliste qui soit valable pour une grande classe de signaux, justifiant ainsi

I'intérét du travail accompli au cours de cette these.
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1.2 Systeme d’émission-réception radio-fréquence

1.2.1 Description générale d’une chaine de transmission

numérique

Un systeme d’émission-réception permet la transmission d’information d’une source,
I’émetteur, vers un destinataire, le récepteur. Ce signal est véhiculé par un support
physique comme le cable, la fibre optique ou encore, la propagation sur un canal
radioélectrique. Dans ce dernier type de communication, une antenne émet et regoit une
onde électromagnétique comportant I'information qui se propage a travers les différentes
couches de I'atmosphere. L’utilisation de ce support repose sur des découvertes de la fin
du X1X®e siecle, suite aux travaux de célebres scientifiques tels que J. C. Maxwell, H.
R. Hertz, N. Tesla, E. Branly et A. Popov. L’italien Guglielmo Marconi fut le premier
a expérimenter une liaison hertzienne a « longue distance » (une liaison de 1,5 km) a
Salvan (Alpes suisses), durant ’été 1895 [2), 3.

Grace a de nombreuses et spectaculaires évolutions technologiques, apres plus
d’un siecle d’existence, les systemes de communications radio modernes, qu’ils soient
embarqués (téléphonies, satellites) ou fixes (stations de base, réseaux Hertziens), sont

constitués de deux segments : un segment numérique et un segment analogique.

RAM / ROM |
|

| |
1 l
| ~ —»-
| % DEMOD_> |CAN| |—» s g L |
) —
| ] BB g 3 !
| L () . 2 B
Y a o
N\, < MOD CNA = n [
| N ] | | |
I o o o L _____ | I_ _ _I
Domaine analogique Domaine numérique

F1G. 1.1 — Synoptique simplifié d'un émetteur / récepteur

Comme illustré sur la Fig. [[LI la partie numérique effectue le codage des données a
transmettre qui sont soit directement d’origine numérique, comme dans les réseaux de
données, soit d’origine analogique (parole, image) convertis sous une forme numérique.
Ces opérations sont le plus souvent réalisées par un ou plusieurs circuits numériques
programmables de type FPGA (Field-Programmable Gate Array) ou par un processeur
de signal numérique, DSP (Digital Signal Processing), dont 'architecture est optimisée

pour effectuer des calculs complexes. Ces données, au format numérique ou encore
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appelé bande de base, sont converties en un signal analogique par l'intermédiaire d’un

convertisseur numérique-analogique (CNA).

La partie analogique de I’émetteur est principalement dédiée a la transposition du
signal bande de base vers la fréquence radio (RF). Cette transposition s’effectue a ’aide
de techniques de modulation qui seront brievement décrites dans le paragraphe suivant.
A Tissue de cette étape, le signal est appliqué au module d’amplification constitué d’un
ou plusieurs amplificateurs de puissance (PA) dont le role est d’apporter la puissance
suffisante au signal RF afin d’assurer sa transmission vers le destinataire. L’impact
de l'amplificateur de puissance sur le bilan de liaison de la chaine de transmission est
considérable. Il en affecte notablement les performances globales en terme de consomma-
tion et d’'intégrité du signal a cause des distortions non linéaires qu’il induit. Le signal
RF ainsi amplifié traverse le duplexeur pour étre ensuite dirigé vers 'antenne. Enfin, le
signal RF est émis par I’antenne qui constitue 'interface entre le signal RF et le canal de

propagation.

A Topposé, le signal recu par I'antenne est guidé vers la partie réception. La partie
analogique du récepteur réalise les étapes inverses a celle de I’émetteur. Apres filtrage et
amplification par un amplificateur faible bruit (LNA), le signal RF recu est transposé
vers la bande de base par l'intermédiaire d'un démodulateur puis numérisé par un
convertisseur analogique-numérique (CAN) pour enfin étre décodé. Le LNA, de la méme
maniere que 'amplificateur est une fonction primordiale de la chaine de réception, ses
caractéristiques en bruit, gain et linéarité conditionnent tres fortement la performance

en bruit de toute la chaine de transmission.

Dans ces travaux, nous nous intéressons tout particulierement a 1’étude des effets
induits par la chaine d’amplification sur le signal RF. Pour cette raison, nous allons donc
dans un premier temps décrire brievement les étapes permettant la formation du signal
RF qui véhicule 'information vers le destinataire, c’est a dire la transformation du signal

binaire en un signal haute fréquence adapté au canal de transmission.

1.2.2 Transport de I’information : les modulations numériques

L’objectif de la modulation est de transformer le train numérique représentant
I'information en un signal continu RF adapté au canal de transmission. Pour cela le

signal binaire va subir des transformations suivant le schéma proposé sur figure L2

A partir du signal binaire et afin de transmettre une plus grande quantité d’infor-
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Fi1G. 1.2 — Schéma de principe d’'une modulation numérique

mations, une premiere étape consiste a transformer les séquences binaires en symboles
(codage symbole). Afin de restreindre la bande du signal, ce signal est filtré. Il est ensuite
convertie sous forme analogique et transposé a une plus haute fréquence. Ces différentes

étapes sont décrites succinctement dans les trois paragraphes qui suivent.

1.2.2.1 Codage symbole

La premiere étape est le codage binaire a symbole générant un signal discret a partir
des données binaires. Chaque élément que ’'on nommera m;, du signal résultant est appelé
symbole et appartient a un alphabet prédéfini. Il peut étre réel ou complexe et est associé
a n bits, issus de la source d’informations. Le débit binaire, noté, D,, représentant le
nombre d’éléments binaires transmis par seconde, est mesuré en bit par seconde (bit/s).
D’une maniere identique, on défini le débit symbole, noté D,, qui représente le nombre de
symboles transmis en une seconde et se mesure en Symb/s ou en bauds. Un des systemes
le plus simple a envisager est la modulation d’amplitude a deux états. Chaque symbole
my, du signal discret correspond a un bit a transmettre. En considérant A 'amplitude du

signal, un exemple d’alphabet possible pour my est :
my € {0, A} oumy € {—A, A} (1.1)

Ces deux valeurs {0, A} ou {—A, A} correspondent aux valeurs binaires {0, 1}. Dans ce
cas précis le débit binaire est égal au débit symbole. Dans le but d’augmenter le débit
binaire, il est possible de coder plus de bits dans un méme symbole, en définissant plus de
valeurs possibles de type M-aire. Par exemple pour coder deux bits dans un seul symbole,

on peut utiliser une modulation d’amplitude a quatre états défini comme ci-dessous :

my € {—3A, —A, A, 3A} (1.2)
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On peut donc généraliser et construire par extension une modulation d’amplitude a

M = 2™ symboles ou chaque symbole code n bits.

Les symboles my, peuvent étre également complexes permettant le codage de I'informa-
tion sur la phase. Dans ce cas, I’alphabet représentant I’ensemble des symboles possibles

est :
mke{A-e%WO,k:o...M—@ (1.3)

avec ¢q représentant la phase du premier symbole. Ainsi chaque symbole m; code n bits

et on nomme M-PSK (Phase Shift Keying) une modulation de phase a M états.

Le codage de I'information peut s’effectuer aussi, a la fois sur le module et la phase
du symbole my. Cette technique est nommée Modulation d’Amplitude en Quadrature,
et est noté M-QAM (Quadrature Amplitude Modulation), ou M est le nombre d’état de
la modulation. Les modulations d’amplitude en quadrature les plus courantes utilisent le
méme codage sur les deux parties réelle et imaginaire. Dans ce cas M est de la forme
22" et chaque symbole code 2n bits : n bits sur la partie réelle, et n bits sur la partie
imaginaire. Prenons I'exemple de la modulation 16-QAM qui associe deux modulations

d’amplitude a quatre états présentés précédemment :
my = ag + jbg, avecay et by € {—3A,—A, A,3A} (1.4)

Un codage binaire peut se représenter de maniere graphique, dont chaque point correspond
a un symbole my, a coté duquel la donnée binaire que le symbole code est éventuellement
indiquée. A titre d’exemple, la figure [[.3] représente les constellations des codages QPSK
(Quadrature Phase Shift Keying) et 16-QAM.

by b
- 0010 0110 1110 1010
7 - . oS = ~
10 11
/./ ‘\
/ \
, \ 0011 0111 1111 1011
! \
I \
} , a, >4,
‘\ I’ 0001 0101 1101 1001
\ /
\ /
\ /7
00.\ /. 01
N - 0000 0100 1100 1000
a) QPSK b) 16-QAM

Fi1c. 1.3 — Exemple de constellations
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1.2.2.2 Filtrage de mise en forme

Le filtre de mise en forme (ou encore appelé formant), dont la réponse impulsionnelle
est notée £(t), permet de réduire la bande spectrale du signal tout en conservant 1'in-
formation utile. Afin de remplir cet objectif, il est nécessaire de réaliser un filtrage qui
assure des conditions d’interférence entre symboles (IES) nulle. Pour cela, en considérant
T, comme la durée d'un symbole, il faut mettre en oeuvre un filtre dont la réponse im-
pulsionnelle s’annule tout les k - T [, [5]. Le filtre le plus communément utilisé dans
les systemes de communications est le filtre en racine de cosinus surélevé (RRC) dont la

réponse impulsionnelle est donnée ci-dessous :

() = singﬁ—;). cos <”T—‘lst>2 L5
()

ou « est le facteur d’exces de bande également appelé roll-off. Dans la Fig. [.4, nous

représentons la réponse impulsionnelle et fréquentielle du filtre pour deux valeurs de roll-
off (0,22 et 0,77). Lorsque que la valeur du roll-off est faible, 'efficacité spectrale du
filtrage est élevée, en revanche, la réponse impulsionnelle du filtre est longue et viendra
s’ajouter a la réponse du filtre pour le symbole suivant, ce qui aura pour effet de détériorer
I'IES. En revanche, lorsque le facteur de roll-off est proche de 1, le filtre est moins sélectif

mais en contre partie la réponse impulsionnelle est courte.

12
1t 1l
0.8f 0k
0.6 -
e = 0.6
w i
0.4r Roll-off =0.22 Roll-off =0.77
0.4
0.2
0 0.2
-0.2 I I LN I Ll I i 0 I I \ I
%5 4 -3 2 -1 0 1 2 3 4 5 =2 -1 0 1 2
tTs fIFs
a) Réponse impulsionnelle b) Réponse fréquentielle

F1G. 1.4 — Comparaison des réponses temporelles et fréquentielles d'un filtre en cosinus
surélevé pour deux facteurs de roll-off

Le signal filtré est alors communément appelé le signal bande de base ou encore signal
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d’enveloppe complexe et peut se décomposer sous la forme complexe décrite ci-dessous :

zt) = 1) +7-Q(1) (1.6)
avec I(t) = Z ag - &(t — kTy)
Q=Y b€t kT
k=0

Dans la Fig. [[L5] on présente le résultat du diagramme vectoriel (Q(t) en fonction de

I(t)) d’'une modulation 16-QAM pour les deux facteurs de roll-off précédent. On remarque

Roll-off =0.22 Roll-off =0.77
15 : : : : : 15 : : ‘ : :
1t ] 1t ]
0.5 ] 0.5 ]
S S
= O ] = O ]
> >
-0.5 ] -0.5} ]
_17 .| _l, 4
135 -1 -05 0 0.5 1 15 135 -1 -0.5 0 0.5 1 15
It (V) I (V)
a) Diagramme vectoriel pour o = 0, 22 b) Diagramme vectoriel pour o« = 0,77

Fic. 1.5 — Diagramme vectoriel d'un signal 16-QAM filtré

alors qu’il existe entre les 16 états établis des transitions qui impliquent des variations du
signal d’enveloppe. Suivant le facteur d’exces de bande, I'amplitude de ces variations est
plus ou moins importante. Comme nous le verrons par la suite, ces variations en amplitude
sont au coeur des difficultés lors de 'amplification par un dispositif non linéaire tel que

I’amplificateur de puissance.

1.2.2.3 Transposition de fréquence

Une onde haute fréquence (HF), que 'on nomme « porteuse HF » est utilisée pour

transporter le signal bande de base contenant I'information z(t).

Le signal d’onde porteuse, que 'on note zrp(t), est défini par 'expression suivante :

.Z‘RF(t) = A(t) - COS (27Tf0t + ¢(t>) (17)
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ou A(t) et ¢(t) représentent respectivement les variations instantanées de 'amplitude et

de la phase du signal et f, représente sa fréquence.

Pour véhiculer I'information a transmettre par l'intermédiaire de 1'onde porteuse
xrr(t), on modifie ses parametres tels que son amplitude instantanée A(t) (modulation
d’amplitude), la fréquence de sa porteuse fy (modulation de fréquence) et sa phase

instantanée ¢(t) (modulation de phase).

Le développement de I’écriture précédemment introduite en (7)) fait apparaitre que

le signal modulé peut se décomposer en une somme de deux éléments.
xrr(t) = A(t) - cos(o(t)) - cos(2m fot) + A(t) - sin(¢(t)) - cos(2m fot + g) (1.8)

Cette expression montre que tout signal modulé est le résultat d'une double modulation
en quadrature. On peut donc faire correspondre cette expression au signal bande de base
Z(t) en définissant les signaux en phase et en quadrature de phase respectivement par I(t)
et Q(t) tels que :
{ I(t) = A(t) - cos((t)) 19)
Q(t) = A(t) - sin(¢(t))

Nous pouvons donc redéfinir le signal bande de base z(t) formé de la paire {/, Q} comme

)
)
ci-dessous :

B(t) = I(t)+ 5 Q(t) = A(t) - 70 (1.10)

Z(t) fait alors correspondre I'ensemble de l'information contenu dans un symbole sur
I’amplitude et la phase de la porteuse. Dans ce cas, le signal modulé RF peut s’écrire sous
la forme :

rrr(t) = Re {&(t) - 70"} (1.11)

Ce signal modulé RF est caractérisé par sa puissance instantanée p;(t) et sa puissance

moyenne P définies (normalisé sur une impédance de 1€2) comme ci-dessous :

i(®) :%/OT\i(t)Pdt P:%/U ()2 dt (1.12)

avec T << T, et T >>1T, ou T,, est la période du signal modulant

A partir de ces grandeurs, on définit également le facteur créte ou PAR (Power Average
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Ratio), qui représente le rapport entre la puissance créte et la puissance moyenne :

PAR(dB) = 10 - logyo (M) (1.13)

A titre d’exemple, nous présentons sur la Fig. ces grandeurs caractéristiques pour le
signal modulé 16-QAM (roll-off de 0,22).
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F1G. 1.6 — Puissance instantanée d'un signal modulé 16-QAM

A la suite de ces étapes, le signal modulé RF va subir une derniere transformation
avant son transfert sur le canal : 'amplification. L’amplification a pour objectif d’élever
le niveau du signal RF afin de compenser les pertes induites par le canal de transmission.
L’amplificateur de puissance effectue cette étape en induisant certains effets indésirables
sur le signal. Ces effets sont principalement dus a sa caractéristique non linéaire. La pro-
chaine partie a pour objectif de présenter les méthodes de caractérisation de 'amplificateur

et des effets associés sur le signal RF.

1.3 Effets et caractérisation des non linéarités de

P’amplificateur

Dans le paragraphe précédent, une breve analyse de la composition du signal RF
a été faite, cependant, le signal RF ainsi construit est trop faible en puissance pour
étre directement transmis vers le récepteur. Afin d’apporter la puissance nécessaire a la
transmission de l'information, le signal RF est amplifié par un amplificateur de puissance.

L’amplificateur est un composant non linéaire, c¢’est a dire que son comportement varie

35



Chapitre 1 : L’amplificateur de puissance dans le contexte des radiocommunications
numériques

en fonction de la puissance instantanée du signal a son entrée. Dans cette partie, nous
nous attachons a décrire les facteurs de mérite classiquement utilisés pour la spécification

des non linéarités de 'amplificateur de puissance.

1.3.1 Bilan énergétique

L’amplificateur de puissance est I'élément actif clé d’un systeme de communication
car c’est le principal consommateur d’énergie. Son role est d’amplifier le signal radio-
fréquence, grace a la transformation de 1’énergie continue en énergie alternative par
I'intermédiaire d’'un ou plusieurs composants actifs comme le transistor. L utilisation de
transistors implique 1'utilisation de sources continues d’alimentation permettant de fixer

un point de polarisation autour duquel le transistor fonctionne.

La Fig. [L7 présente le bilan énergétique d’'un amplificateur. On peut distinguer
deux catégories de puissances, les puissances fournies a I'amplificateur et les puissances

délivrées par I'amplificateur.

——— Y - - -

Fic. 1.7 — Bilan de puissance

Les puissances fournies sont notées P,, la puissance d’entrée et P,., la puissance conti-
nue délivrée par la source d’alimentation. P représente la puissance de sortie dissipée dans
la charge et Py dissipée en pure perte. Ces deux types de puissances se compensent et

le bilan énergétique est le suivant :
P. + Pyj. = Ps + Pyiss (1.14)

La puissance dissipée représente donc de la puissance perdue, afin de transmettre le
maximum de puissance en sortie, elle doit étre minimisée. Le fonctionnement de I’am-

plificateur doit donc étre optimisé pour permettre une conversion optimale de 1’énergie
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fournie par l'alimentation continue vers l’énergie alternative du signal RF. Ceci est
d’autant plus important dans les systémes embarqués (satellites, téléphonie mobile,...) ou
les soucis d’autonomie sont importants requérant une utilisation de I’énergie électrique la

plus efficace possible.

La grandeur fondamentale évaluant le bilan énergétique de 'amplificateur est le ren-
dement qui est défini comme le rapport entre la puissance de sortie disponible P; et la

puissance consommée Py, :

B Pdc

Cependant, lorsque le gain de 'amplificateur est faible, il est intéressant de considérer la

n (1.15)

quantité de puissance P, ayant servie a son excitation. On définit alors le rendement en

puissance ajoutée, PAE (Power Added Efficiency), a partir de I'expression ci-dessous :

PS_P€

PAFE =
Pdc

(1.16)

Le rendement maximum théorique que peut atteindre un amplificateur dépend alors
du point de polarisation choisi (état au repos) pour le ou les transistors. Celui-ci fixant
I’angle d’ouverture ou autrement dit la proportion du signal d’entrée qui est utilisée pour
I’amplification. On parle alors de classe de fonctionnement. Les classes de fonctionnement

ainsi que leurs rendements maximums théoriques et leurs angles d’ouverture sont résumés

dans le Tab. [L.1]

Classe Nimaz (%) Angle d’ouverture, 6
A 1 =50 [
AB 50< n<78,5 T<0<2rm
B 1 =785 =
C 78,5 < n< 100 0<m

TaB. 1.1 — Classes de fonctionnements d'un amplificateur

Il faut noter une seconde famille d’amplificateurs, les amplificateurs « a découpage »,
désignés par les classes de fonctionnements D, E, F et S. Pour résumer, dans les
amplificateurs « a découpage », le transistor est utilisé en commutation, il est soit bloqué
(aucun courant ne le traverse), soit saturé (la tension a ses bornes est quasiment nulle)
permettant d’atteindre des hauts rendements. De part leur tres forte non linéarité,
ces amplificateurs sont utilisés dans des architectures d’émetteurs spécifiques (signaux

enveloppe constante ou bande étroite).
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Dans la suite de notre travail, nous porterons notre étude sur la premiere famille

d’amplificateur qui est majoritairement utilisée dans les systemes de transmission actuelle.

1.3.2 Signal mono-porteuse

Un signal mono-porteuse au centre de la bande permet d’évaluer les potentialités de
base en terme de linéarité et de rendement d’un amplificateur de puissance. Il s’agit donc

d’exciter le circuit avec un signal sinusoidal non modulé (PAR = 0 dB) comme indiqué

sur la Fig. [L8
Y,
Y,
X ‘ ?
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X ( t)t
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FiG. 1.8 — Caractérisation mono-porteuse d’'un amplificateur
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y(t)
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Les signaux en entrée et sortie du dispositif s’écrivent comme ci-dessous :

x(t) = Xo - cos(2mfo -t + ¢o) et y(t) = i": Y, - cos(2mnfo -t + dyn) (1.17)

n=1

ou n est 'indice de ’harmonique.

Suivant la non linéarité de l'amplificateur, le nombre d’harmoniques générées en
sortie sera plus ou moins important. Habituellement, on caractérise les courbes AM/AM
(conversion d’amplitude) et AM/PM (conversion de phase) de 'amplificateur en faisant
varier 'amplitude du signal d’excitation. A titre d’illustration, la Fig. présente ’allure

des courbes de conversion et de rendement d’un amplificateur de puissance.

On note alors deux zones de fonctionnement de 'amplificateur. Une zone dite linéaire

ou le gain est constant en fonction de la puissance d’entrée et égal au gain petit signal
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F1G. 1.9 — Caractéristiques AM/AM, AM/PM et PAE en fonction de la puissance d’entrée

ou gain linéaire. Dans cette zone, le rendement de 'amplificateur est faible engendrant

donc une forte perte d’énergie.

A mesure que I'on augmente le niveau de puissance d’entrée, 'amplificateur entre
dans une seconde zone de fonctionnement dite non linéaire, dans laquelle le gain diminue
en fonction de la puissance en entrée jusqu'a la saturation de 'amplificateur. Dans
cette seconde zone, la caractéristique de sortie de 'amplificateur subit des distortions
en amplitude et en phase. Par contre, le rendement atteint son maximum montrant une
meilleure conversion de 1’énergie électrique. La courbe AM/AM permet de déterminer le
point de compression a 1 dB de 'amplificateur (P,145 et Psgp) défini comme le point de
puissance d’entrée ou de sortie ou 1’écart entre la courbe théorique linéaire et la courbe

réelle est égal a 1 dB.

A partir de ce point, et afin de comparer plus aisément entre eux les caractéristiques
non linéaires des amplificateurs, on définit le recul en puissance en entrée et en sortie que
I'on note IBO et OBO. Ces facteurs de mérite évaluent I’écart de puissance (dB) par

rapport au point de compression :
IBOldB = Pe(dBm) — PeldB(dBm) OBOldB = Ps(dBm) — PsldB(dBm) (118)

Le test mono-porteuse et les figures de mérite s’y rapportant (caractéristiques AM/AM
et AM/PM, point de compression) constituent une premiere approche, simple & mettre en
oeuvre, permettant d’évaluer grossierement les capacités d’un amplificateur. Cependant,

de par la nature des signaux de communication mis en jeu de nos jours, qui se trouvent
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étre majoritairement a enveloppes variables et de largeur de bande non négligeable, cette
figure de mérite est insuffisante et une caractérisation plus fine se doit d’étre complétée

par des tests multi-porteuses.

1.3.3 Signal bi-porteuse

Pour ce type de caractérisation, le signal d’excitation est un signal a enveloppe variable
dont le PAR est fixe et égal a 3 dB. le signal d’entrée est constitué de deux porteuses de
fréquence différente assez proche en comparaison de la fréquence centrale d’utilisation. Le

signal d’excitation s’exprime alors sous la forme ci-dessous :
z(t) = A(cos(2m f1 - t) + cos(2m fa - 1)) avec Af = |fo — fi] (1.19)

Lorsque qu’un signal composé de fréquences différentes est présenté en entrée d’un
composant non linéaire comme ’amplificateur de puissance, le signal résultant généré en
sortie ne se situe plus exclusivement aux fréquences harmoniques mais également a des
fréquences parasites de battement comme le montre la Fig. [L10l

: _ Filtrage_
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Distorsion de I'enveloppe

temps

Enveloppe

F1G. 1.10 — Caractérisation bi-porteuse d’un amplificateur

Ces signaux parasites appelés communément produits d’intermodulations sont générés
aux fréquences mf; + nfs avec m et n € Z. Les signaux aux harmoniques supérieures
peuvent étre facilement filtrés, cependant les produits d’intermodulations se situant aux

fréquences remplissant la condition |m| + |n| impair retombent a proximité des raies
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utiles ' et C5 et viennent perturber le signal. En général, parmi ’ensemble des produits
d’intermodulation générés, les produits d’'intermodulation d’ordre 3 (I3 et I3) sont ceux

dont la puissance est la plus élevée.

Afin de quantifier le niveau de ces remontées spectrales, on définit le rapport d’inter-
modulation d’ordre 3, C/I3 (Carrier to 3" Order Intermodulation), comme le rapport de
puissance entre les raies porteuses et les raies d’intermodulations. Ce rapport s’exprime

sous la forme suivante :

(1.20)

2 2
C/13 (dBe) = 10 - logrg (M)

|11+ [ 1o]?

De maniere identique, on peut définir les rapports d’intermodulations pour des ordres
supérieurs (C/I5, C/I7). De plus, il est intéressant de dissocier les rapports gauche et
droit en calculant indépendamment les rapports du coté gauche C/I3 et du coté

droit C/I3

gauche

droit”

Cette caractérisation basique est une excellente premiere approche pour quantifier les
intermodulations, révélant la proportion des effets non linéaires contenus dans ’amplifi-
cateur. Néanmoins, de par la nature assez simpliste du signal de test ou la puissance du
signal est concentré sur deux points de fréquences, il est évident que ce facteur de mérite
n’est pas parfaitement représentatif du comportement de I'amplificateur lorsque celui-ci
est excité avec des signaux de communications numériques réels. De plus, comme nous le
verrons par la suite, a cause des effets de mémoire contenus dans amplificateur, les C/Is

sont généralement dépendants de 1’écart de fréquence testé Af.

1.3.4 Signal multi-porteuse

Une troisieme caractérisation mettant en oeuvre un signal multi-porteuse proche d’un
bruit blanc gaussien constitue un signal de test intéressant a partir duquel un critere de
linéarité peut étre défini : le NPR (Noise Power Ratio). La méthode de caractérisation de
NPR est fondée sur la génération d’un signal multi-porteuse se composant de 1000 a 10000
porteuses d’amplitudes égales et de phases aléatoires. Les porteuses sont régulierement
espacées dans une largeur de bande de canal et quelques unes (1 & 10%) sont supprimées au
centre de la bande pour créer un trou permettant la détermination du NPR. La Fig. [L.11]
schématise le test a mettre en place. La présence de la non linéarité de I'amplificateur
entraine la génération en sortie d’un signal parasite dans le trou. Le NPR est alors défini

comme le rapport entre les puissances moyennes du bruit d’intermodulation dans le trou
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FiGc. 1.11 — Caractérisation multi-porteuse d’un amplificateur

et du signal utile [0} [7, §] :

(1.21)

P(f)-d
NPR (dB) =10- 10g10 < fBWtrou (f> f BWpOTtQUS@)

fBWporteuse P(f) - df " BWtrou

Cette caractérisation permet de quantifier les interférences engendrées par 'amplificateur

a l'intérieur du canal utile.

1.3.5 Signal de modulation complexe

Afin de mieux déterminer les effets dus a l'amplificateur dans les applications de
télécommunication, il est nécessaire d’utiliser des signaux plus complexes proches des
signaux mis en oeuvre dans les systemes de communication réels. A partir de ces si-
gnaux, on évalue principalement deux criteres de linéarité caractérisant, I’'amplitude des
remontées spectrales et les distorsions sur le diagramme de constellation qu’entraine le

passage du signal RF a travers 'amplificateur.

1.3.5.1 Le critere ACPR (Adjacent Channel Power Ratio)

A Topposé du NPR, ’ACPR, acronyme pour Adjacent Channel Power Ratio, permet
de quantifier les remontées spectrales dans les canaux adjacents. La Fig. propose les
spectres fréquentiels en entrée et sortie de I'amplificateur lorsque celui-ci est excité par
un signal modulé. On remarque alors que 'amplificateur génere des remontées spectrales

dans les canaux adjacents venant bruiter le signal de transmission a ces fréquences.

L’ACPR est déterminé par I’écart de puissance de sortie entre le canal principal et les

canaux adjacents comme noté ci-dessous :

(1.22)

ACPR (dBc) = 10 - logyg ( 2 [pwe P(f) - df )

fBWgP(f)df+fBWdP(f)df

Les valeurs d’offset et de bandes d’intégration ne sont pas des valeurs standards et

dépendent de normes pré-établies suivant le signal de communication testé. De plus en
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Fic. 1.12 — Caractérisation de ’ACPR d’un amplificateur

=-h ]
=

fréquence fo fo feq fréquence

plus, les normes tres exigeantes en terme de linéarité font également apparaitre la notion
d’Alternate Power Ratio qui permet, comme pour le C/I d’ordre 5, de s’intéresser aux
remontées spectrales dans les canaux suivants. Afin de dissocier les remontées spectrales
du coté gauche et du coté droit, on détermine également ’ACPR gauche et droit qui
comme nous le verrons par la suite, peuvent se révéler différents suivant ’amplificateur

testé.

1.3.5.2 EVM (Error Vector Magnitude)

L’EVM, abréviation de Error Vector Magnitude, est un parametre important pour
spécifier et évaluer les non linéarités contenues dans un amplificateur lorsque celui-ci est
excité par un signal modulé. La mesure d’EVM s’effectue a l'aide des signaux en bande
de base (I1Q) demandant donc la démodulation du signal RF de sortie de 'amplificateur.
Sur la Fig. [L13] on présente les diagrammes de constellation en entrée et en sortie de
Iamplificateur lorsque celui-ci est excité par un signal modulé 16-QAM. On remarque
alors une distorsion de la constellation de sortie due aux fluctuations de gain et de
phase de I'amplificateur. Cette distortion, lorsqu’elle est importante peut entrainer des

erreurs de décision du coté du récepteur et donc une transmission erronée de I'information.

Le taux EVM, exprimé en pourcentage (%), mesure sur I’ensemble d’une constellation
'écart de position entre le symbole obtenu et la position idéale attendue (Fig. [L14]). On

calcule 'EVM a partir de 'expression définie ci-dessous :

Zl]gvzl |Skideal - Skreel|2

Z]ivzl |Skideal‘2

Ol Sgigeas désigne le symbole idéal numéro k de la constellation, s,.., le symbole associé

EVM (%) = 100 - (1.23)

au symbole idéal et IV, le nombre de symboles de la trame.
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F1G. 1.13 — Constellation entrée et sortie d'un amplificateur
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Fi1G. 1.14 — Schéma de calcul de 'EVM

1.3.6 Origines et manifestations des effets dispersifs de mémoire

non linéaire

Comme nous venons de le voir, 'amplificateur de puissance est un composant non
linéaire et donc son signal de sortie dépend de I'amplitude du signal d’entrée. La Fig.
montre la caractéristique AM/AM d’un amplificateur pour une modulation 16-QAM
de deux débits symboles différents (100 ksymb/s et 10 Msymb/s). Comme nous le
remarquons, la réponse de 'amplificateur varie également selon la vitesse de variation du

signal a l'entrée.

Cette différence de réponse de l'amplificateur est la conséquence de mécanismes
complexes internes a 'amplificateur : les phénomenes de mémoire. Ces phénomenes sont
dus a des constantes de temps multiples provenant d’interactions complexes entre les
différents composants structurant un amplificateur (transistors, capacités, inductances).
La réponse de l'amplificateur n’est donc pas instantanée, le signal de sortie est la

résultante d’'une combinaison complexe entre le signal d’entrée a l'instant présent et
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F1G. 1.15 — Caractéristique |V's|/|Ve| pour deux débits symboles

les excitations et les états précédents de l'amplificateur compris jusqu’'a une durée

correspondante a la constante de temps la plus longue.

Initialement, les travaux de W. Bosch [9] ont permis de mettre en évidence les origines
de ces phénomenes et ont par la suite, fait 'objet de nombreuses études, J. Vuolevi [10],
N. Le-Gallou [11] et C. Maziere [12]. Afin de clarifier les origines de ces phénomenes, on
distingue deux catégories de phénomenes de mémoire en fonction de leurs constantes de
temps par rapport aux périodes de la porteuse RF et du signal de modulation. On parle
alors généralement de mémoire haute fréquence (constante de temps courte) et basse

fréquence (constante de temps longue).

1.3.6.1 Origine de la mémoire haute fréquence

Les effets de mémoire HF découlent de la limitation de la bande passante RF de
Iamplificateur. 11 s agit d’effets a constantes de temps courtes résultant principalement
du temps de parcours du signal dans les transistors et les réseaux d’adaptation. En effet,
dans le cas des applications de type télécommunications pour lesquelles les bandes de
fréquences des amplificateurs de puissance sont d’environ 10%, les circuits d’adaptation
ramenant les impédances optimales aux acces des transistors, sont optimisés de maniere
inégale sur la bande de fonctionnement. Ces différences induisent des variations du gain

de 'amplificateur dans la bande.

Les effets de la mémoire HF peuvent étre visualisés a 1’aide d’une porteuse CW dont on
fait varier la fréquence d’excitation. A titre d’illustration, on peut voir sur la Fig. [I.16] les

courbes de gain et de déphasage entrée/sortie d’'un amplificateur, qui vont étre différentes
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suivant la fréquence d’excitation.
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F1G. 1.16 — Caractéristique CW en puissance et déphasage d'un amplificateur

1.3.6.2 Origine de la mémoire basse fréquence

A la différence de la mémoire HF, les effets de mémoire basse fréquence sont la
conséquence des constantes de temps longues (us & ms) contenues dans l’amplificateur.
Ces effets sont problématiques puisque leurs constantes de temps sont du méme ordre
de grandeur que celles présentes dans le signal modulé. Les effets de mémoire BF
résultent principalement de 'auto-échauffement et des phénomenes de pieges contenus
dans les transistors [13, [14], des variations des impédances de fermeture des circuits
de polarisation [I5] et des dispositifs de controle automatique de gain. Ces différents
phénomenes induisent une modulation lente du point de fonctionnement du transistor.
Ces effets basses fréquences sont continuellement présents au sein de ’amplificateur mais
influencent ses caractéristiques essentiellement lorsque celui-ci est soumis a un signal

d’excitation a enveloppe variable générant un spectre basse fréquence.

Afin de mettre en évidence de maniere simple ces phénomenes, on utilise classiquement
une excitation bi-porteuse dont on fait varier la fréquence de battement AF. Dans la
Fig. [LT7, nous montrons les caractéristiques de C/I3 gauche et droit d'un amplificateur

en fonction de ’écart de fréquence pour plusieurs puissances.

On observe ici des variations importantes des caractéristiques de C/I3 en fonction
des écarts de fréquence, qui sont un témoignage d’effets de mémoire BF importants. De
plus on observe des phénomenes de résonance de plusieurs dB ainsi que des dissymétries
des termes d’intermodulation gauche et droit témoignant de la grande complexité des

phénomenes engendrés par la mémoire basse fréquence. En pratique, les variations appa-
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F1c. 1.17 — Influence de la mémoire BF sur les caractéristiques de C/I3

raissant pour des fréquences de battement tres basses (inférieure & 1 MHz) correspondent
aux influences des phénomenes thermiques et de pieges. A plus haute fréquence de
battement ce sont les imperfections des circuits de polarisation qui sont mis en cause.
Dans notre cas, le modele de transistor utilisé ne possédant ni modele thermique [16], ni
modele de pieges [I7], on peut en conclure que les variations des C/I3 sont uniquement

dues aux circuits de polarisation.

Dans une partie de leurs travaux, J. Mazeau [I8] et F-X. Estagerie [I], se sont
consacrés a l'étude de ces phénomenes dans le cadre des dispositifs RADAR sur des
amplificateurs de technologie HBT. Bien que, dans ce type d’application, le signal
soit généralement a enveloppe constante, ces études ont montré la forte influence des
phénomenes thermiques sur la forme des signaux RADAR amplifiés. En effet, dans ce
type d’application, les densités de puissance mises en jeu sont considérables entrainant

une forte dépendance thermique du comportement de I'amplificateur.

Ces multiples études témoignent de la grande complexité des phénomenes mis en jeu.
Lors de I'amplification des signaux de télécommunication modulés en amplitude et en
phase, les effets dispersifs HF et BF vont étre couplés de maniere non linéaire et exacerbés
différemment suivant la largeur de la bande et la puissance du signal. Si ’on souhaite une
modélisation efficace, il sera donc important dans les modeles développés de considérer

scrupuleusement ces différents phénomenes.
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1.4 Modélisation des amplificateurs de puissance

Nous avons introduit dans les paragraphes précédents le caractere non linéaire
a mémoire de l'amplificateur. Dans cette partie, nous développons le principe de la
modélisation systeme appliqué a ’amplificateur de puissance. Nous passerons en revue,
de maniere non exhaustive, quelques uns des modeles comportementaux d’amplificateurs

de puissance les plus significatifs.

1.4.1 Principe de la modélisation systeme d’un amplificateur

De nos jours, de par le cotut et la complexité des différents équipements de
télécommunication, une simulation efficace (rapide et précise) de tels systemes est
obligatoire afin de devancer d’éventuelles difficultés lors de I'implémentation physique.
La maturité et efficacité des techniques de simulation circuit (Intégration Temporelle
(IT)[19], Equilibrage Harmonique (EH ou HB acronyme de Harmonic Balance) [19, 20] et
Transitoire d’Enveloppe (ET) [2I]) permettent, de maniere complémentaire, la simulation
efficace d’un circuit non linéaire et ce pour une large gamme de signaux allant d'un

simple signal mono-porteuse a des modulations complexes.

Cependant, ces techniques d’analyse de niveau circuit se révelent souvent inadaptées
a la simulation de sous-systemes ou de systemes complets. En effet, la densité de
transistors dans les systemes étant de plus en plus élevée, le volume d’information a
manipuler devient prohibitif augmentant de maniere considérable le temps de calcul.
Dans ce contexte, afin de réduire la taille du probleme, la modélisation dite systeme
est communément utilisée par les intégrateurs systeme. La modélisation systeme permet
de faire abstraction du circuit en le remplacant par un modele dit comportemental. Ce
modele reproduit de la maniere la plus précise possible les phénomenes mis en jeu dans
le circuit tout en conservant une structure simplifiée. Ceci permet de pouvoir intégrer le
module dans un systeme plus complexe et d’atteindre des temps de calcul réalistes de la

réponse a une excitation complexe du dispositif complet.

La modélisation comportementale consiste donc a remplacer un module complexe de
la chalne de transmission par une relation mathématique. Cette fonction mathématique

relie le signal d entrée x(t) au signal de sortie y(t) du dispositif & modéliser.

z(t) = fyo(z(t),t) (1.24)
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Comme nous 'avons présenté dans le paragraphe (LZ2.3)), les signaux manipulés dans
les systemes de télécommunication sont en général des signaux de type passe-bande qui

s’écrivent comme ci-dessous :
x(t) = Re {&(t) - ™'} (1.25)

ou z(t) désigne le signal RF réel, &(t) le signal d’enveloppe complexe contenant 'infor-

mation utile et wy la pulsation relative a la fréquence porteuse fo.

Cette considération majeure permet de faire abstraction du signal de porteuse fy afin
de caractériser I’ensemble des sous-systemes d’un dispositif au travers des relations entre
les enveloppes complexes a leurs acces (z(t) et §(t)). En regle générale, on considere que
les tensions de polarisation sont maintenues a des valeurs constantes et que les harmo-
niques supérieures sont suffisamment filtrées aux acces de 'amplificateur. La modélisation
comportementale consiste alors a identifier la relation entre les enveloppes d’entrée et

de sortie. Le principe de la modélisation d’un amplificateur est schématisé sur la Fig. [L18

Systéme réel

[ Y (w)
DC ¢

x(t):ﬂ?e{%(r)ejw"t}

Modélisation comportementale

() 219

@ & (1), 1)) &!

‘ Q Q
0 0

Fi1G. 1.18 — Principe de la modélisation systeme d’un amplificateur

On note alors que dans la formulation d’enveloppe complexe, un signal mono-porteuse
RF est considéré comme un signal d’enveloppe complexe constante et un signal bi-

porteuse RF, comme un signal d’enveloppe complexe sinusoidal.

La formulation en enveloppe complexe du dispositif permet de considérer uniquement

la dynamique du signal modulant, considérablement plus lente que la dynamique du
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signal RF ((BWoduiant/ fo) << 1). Ceci est tres avantageux numériquement puisque le
pas avec lequel on échantillonne le signal est beaucoup plus grand. Ainsi on réduit de fait

le nombre de points a simuler par rapport au signal réel.

Le schéma bloc d’un amplificateur est un quadripole comme schématisé sur la
Fig. [LI9, ot a1(t), as(t), bi(t) et by(t) sont les enveloppes des ondes de puissance

incidentes et réfléchies aux acces.

1(1) 7 \ L)

&l(t) —— ——a Z;z(l‘)
V(1) f/s(l)T
bi(t) w— ———a a,(1)
—_

F1G. 1.19 — Modélisation unilatérale d’'un amplificateur

Généralement, afin de limiter la complexité du modele, I'amplificateur est supposé
unilatéral, ¢’est a dire que nous considérons celui-ci parfaitement adapté sur son impédance
optimale, généralement Z, = 50§). Dans ce type de modele, les ondes b (t) et aq(t) sont
alors considérées comme nulles. Dans ce cas, les relations entre les tensions et les ondes

de puissance s’écrivent comme ci-dessous :

V.(t) Vi(t)
V2o V2o

La modélisation comportementale unilatérale consiste alors a déterminer une des relations

et by(t) = (1.26)

dl (t) -

simplifiées ci-dessous.

() = fVEgpaer (@(2), 1) (1.27)
‘Z(t) = fNLtensions (‘A/e(t)7t)

S
N

Afin d’alléger les notations, dans la suite de ce travail, nous poserons z(t) = V.(t),

A titre indicatif, la modélisation dite bilatérale prenant en compte les phénomenes
de désadaptation a partir de 'ensemble des ondes de puissance, a été étudiée dans
les récents travaux de these de F-X. Estagerie [I, 22] ainsi que dans les travaux de J.
Verspecht et D.E. Root [23]. Cependant, les techniques d’extraction et d’implémentation

de ces modeles dans les logiciels systemes restent assez complexes avec des temps de
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calcul assez élevés en comparaison a une modélisation unilatérale. Par ailleurs dans de
nombreuses applications, 'hypothese unilatéral reste suffisamment valable; c’est donc

I’hypothese qui sera adoptée dans notre travail.

Une tres importante littérature scientifique est disponible sur la modélisation
unilatérale des amplificateurs. De nombreuses approches ont été proposées. Il est bien
entendu qu’elles sont pas toutes aussi précises les unes que les autres. Cependant, de part
la disparité importante des amplificateurs et de leurs utilisations, la comparaison entre

ces méthodes reste tres difficile.

Ces dernieres années, quelques communications [24], 25] et livres [20], 27] ont fait leur
apparition afin de synthétiser I’ensemble de la production scientifique. Dans [24], les
auteurs proposent un état de I'art des techniques de modélisation généralement utilisées
sans faire de comparaison. La référence [25] propose une analyse de cing modeles des
plus utilisés(Wiener, Hammerstein [28], Polynéme avec mémoire [29, B0], Volterra [31]
et réseaux de neurones [32]). A partir de deux amplificateurs, les auteurs proposent une
évaluation des performances en identifiant ces modeles a partir de données mesurées.
Tres récemment, dans [27], un long travail bibliographique, dirigé par D. Schreurs, a
été publié dans un livre décrivant de maniere relativement exhaustive les techniques
consacrées a la modélisation unilatérale des amplificateurs de puissance. Tout au long de

nos descriptions, une explication plus complete peut y étre trouvée.

Dans la suite de ce document, nous présenterons un bref panorama des trois catégories
de modeles rencontrées dans la littérature qui permettent de rendre compte a différent
degrés des effets non linéaires dans les amplificateurs de puissance :

— Modeles sans mémoire

— Modeles a mémoire haute fréquence

— Modeles a mémoire haute et basse fréquence

1.4.2 Modeles sans mémoire

Ce modele, souvent qualifié de « modele de gain complexe », est le modele le plus
basique. Développé a l'origine afin de modéliser les amplificateurs de type tube a onde
progressive (TOP), il a été par la suite adopté pour la modélisation des amplificateurs a
I'état solide (SSPA). Cette classe de modele représente exclusivement la caractéristique
non linéaire de 'amplificateur ignorant totalement les effets dynamiques de mémoire. En

d’autres termes, le signal de sortie est instantanément décrit par le signal d’entrée et
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s’écrit généralement suivant la forme ci-dessous :

3(t) = frr(@(t) = G(a)) - 2(t) (1.28)

on G représente le gain complexe de I'amplificateur.

Ce modele peut étre identifié a partir de la réponse de 'amplificateur a un signal mono-
porteuse (CW) en mesurant les courbes AM/AM et AM/PM a la fréquence centrale. Les

relations définissant le modele sont alors les suivantes :

9O = famyan(|2(t)]) (1.29)
29@t) = fampm(|2(1)]) + £2(2) (1.30)

ou Zi(t) et Zy(t) représentent les phases respectives de z(t) et de g(t).

Il peut également étre déterminé de facon dynamique en utilisant un signal modulé
(par exemple bi-porteuse ou modulation complexe) de tres faible bande afin de ne pas
exciter les phénomenes de mémoires internes. Lorsque ceux-ci sont exacerbés, on peut
éventuellement déterminer une courbe moyenne par le biais de techniques de filtrage

appropriées [33, 34] afin de rendre compte du comportement « moyen » de 'amplificateur.

Les travaux de modélisation consistent généralement a trouver des lois analytiques
décrivant les fonctions fan/am et fanr/py. De nombreuses formes de modeles sont ainsi
rencontrées résultant principalement d’'une analyse empirique du comportement de I’am-
plificateur. Parmi les modeles les plus répandus on trouve le modele de Saleh [35] dont
les expressions des fonctions de conversion sont décrites ci-dessous :

. ‘ P
1+ ﬁa
P

/—\

t)]

Fantyane(12(2)]) (1.31)

)2

=

|z (t
Fanyem(|2(0)]) = |<t)(t)|2 (1.32)

1+ﬁp

ou les parametres oy, 3., o, et 3, permettent de décrire le comportement de I’amplifica-

teur.

Une seconde formulation trés employée est le modele polynomial complexe [36]. Ce

dernier s’inspire des séries de Taylor a coefficients complexes. Nous rappelons sa forme
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ci-dessous :

= S - [P () (1.33)

n=0

ol ag,41 représente les coefficients complexes de la décomposition d’ordre 2N.

On peut relier cette expression aux caractéristiques faarsans et fau/py comme ci-

dessous :

N
9@ = famjam(|2 Z Gon1 - [2(8)]*" (1.34)

Z4(t) = famypm(|2(2)]) + Zzaan o Li(t) (1.35)

Ces modeles représentent assez précisément le comportement d'un amplificateur
lorsque celui-ci est excité par un signal avec une faible largeur de bande tout en ayant
Iavantage d’étre simple a identifier. Cependant le fait de négliger les phénomenes de
mémoire est souvent néfaste a la précision de la prédiction du modele, notamment dans

le cas des amplificateurs SSPA.

1.4.3 Modeles a mémoire haute fréquence

Afin de rendre compte des effets de mémoire haute fréquence, les modeles dit & mémoire
haute fréquence tentent de prendre en compte les variations du gain dans la bande de
fonctionnement de I'amplificateur en associant un modele statique a des filtres linéaires.
Les deux structures de base qui y découlent, le modele d’Hammerstein et le modele de

Wiener, sont présentées par la suite.

1.4.3.1 Modeéle d’Hammerstein

Le modele d’Hammerstein exploite la structure ci-dessous, Fig. [.20] cascadant un

filtre linéaire a la suite d’une non linéarité statique.

La non linéarité est généralement caractérisée a la fréquence centrale de la bande de
fonctionnement. On mesure les courbes AM/AM et AM/PM sur 'ensemble de la bande
de fonctionnement. Ces courbes constituent alors les courbes de référence. La fonction
de transfert du filtre est déterminée par optimisation en minimisant I’erreur quadratique

moyenne (EQM) entre les courbes mesurées et simulées.

93



Chapitre 1 : L’amplificateur de puissance dans le contexte des radiocommunications
numériques

Non linéarité Filtre linéaire
statique H(f)

_— e e - — ==

Fi1G. 1.20 — Modele d’Hammerstein

Ce modele permet de reproduire la variation de la caractéristique non linéaire choi-
sie sur ’ensemble de la bande de fonctionnement sans toutefois permettre de reproduire
des caractéristiques dont la courbure differe suivant la fréquence d’excitation. Ce com-

portement généralement satisfaisant pour les TOPs ne 'est pas pour les amplificateurs
SSPA.

1.4.3.2 Modele de Wiener

A Tinverse du modele d’Hammerstein, la structure du modele de Wiener associe un
filtre linéaire qui est suivi d’une non linéarité statique comme représenté sur la Fig. [L.21]
Le fait d’insérer le filtre linéaire en amont de la non linéarité donne la possibilité de

prendre en compte les variations de courbure en fonction de la fréquence d’excitation.

Filtre linéaire Non linéarité
H,(f) statique

£
z

Fi1G. 1.21 — Modele de Wiener

Afin de reproduire plus fidelement la réalité du comportement de I’amplificateur, une
combinaison des deux effets est souhaitée. Dans ce but, on associe deux filtres, un en amont
et un autre en aval a une non linéarité statique ; on parle alors de modele d’Hammerstein-
Wiener. A I'opposé, dans le modele de Wiener-Hammerstein, on associe deux non linéarités
statiques a un filtre linéaire. Dans la pratique, ce type de modele est tres peu utilisé car

I'identification des fonctions de transfert des filtres des modeles est souvent rédhibitoire.
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1.4.3.3 Autres modeles

De nombreuses architectures de modele découlent des modeles de base présentés
ci-dessus. Parmi ceux-ci, on peut citer le modele de Saleh a mémoire [35] dans lequel
les coefficients dépendent de la fréquence; le modele de Abuelma’atti [37] qui propose
un modele en quadrature (partie réelle et imaginaire dissociées) composé de N modeles
d’Hammerstein en parallele dans lesquels la non linéarité statique est représentée par une

fonction de Bessel.

La majorité de ces modeles a été pensée dans le passé afin de reproduire avec succes le
comportement des amplificateurs TOPs. Cependant, le principe de I'identification a partir
d’excitation CW limite leurs applications a la seule prise en compte de la mémoire haute
fréquence étant acquis que ce signal d’amplitude constante n’excite pas les phénomenes
de mémoire basse fréquence. Ce type de caractérisation est donc souvent insuffisant pour
la modélisation des amplificateurs a 1’état solide. Par contre, ceux-ci ont le mérite de
montrer les principes de base associés a la modélisation des phénomenes de mémoire qui

combine généralement une fonction de filtrage a une non linéarité statique.

1.4.4 Modeles a mémoire haute et basse fréquence

La considération des effets de mémoire basse fréquence est devenue un enjeu
capital pour une modélisation précise des amplificateurs SSPA face aux signaux de
télécommunication modernes. Des techniques de modélisation ont donc été développées

afin de satisfaire ce besoin.

Les premiers modeles proposerent des topologies localisées mettant en oeuvre une non
linéarité statique ne dépendant plus essentiellement de I'amplitude instantanée du signal
d’entrée mais également d’un parametre externe (température, point de polarisation) [9]
38, [39]. Ces modeles supposent une séparation formelle entre les effets de mémoire et la
non linéarité statique ce qui n’est pas toujours justifiable. Afin de proposer des modeles
plus réalistes, il est apparu intéressant de s’appuyer sur des bases plus mathématiques
pour lesquels n’est présupposé aucune topologie a priori afin de garantir une structure

plus générale, capable de décrire les phénomenes de mémoire intimement imbriqués.

1.4.4.1 La série de Volterra classique

L’étude des outils mathématiques montre que la série de Volterra, introduite a la
fin du XIX®® siecle par V. Volterra, semble étre le seul formalisme mathématique

permettant une description explicite et rigoureuse de systéemes non linéaires a mémoire
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[40]. Pour résumer, cette série est une extension aux systémes non linéaires du produit

de convolution caractérisant les systemes linéaires.

D’apres le formalisme de Volterra, la relation entre l'entrée z(t) et la sortie y(¢) d'un

systeme non linéaire a mémoire s’écrit comme ci-dessous :
y(t) = D ualt) (1.36)
n=1
avec yn(t) = / / (At An) [ [ 28 = Mo
0 0 i=1

ou n représente l'ordre de la non linéarité et h, (A1, ..., \,) représente le noyau de la série

de Volterra d’ordre n.

Cette équation désignée série de Volterra classique fait apparaitre la réponse d’un
systeme non linéaire sous la forme d’une sommation d’un terme linéaire puis quadratique,

cubique, etc... comme le montre la topologie générale sur la Fig. [[.22]

(1)
hy(A))
P, ()
hz(A1,Az)
Hoe——] hy(A, A 0) DN el
: $,(0)
hy(A A0, .. A,)

Fia. 1.22 — Topologie du modele de Volterra

En se limitant au premier ordre, on fait apparaitre le produit de convolution simple
correspondant a la théorie des systemes linéaires qui est donc un sous-ensemble du for-

malisme de Volterra.

W) = 0 = [ ROt = a)ax

On note que ces noyaux sont des invariants du systeme, c.a.d indépendants du signal

d’excitation. Ainsi leur connaissance permet de décrire la réponse du systeme a tout type
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d’excitation.

Néanmoins, avec ce formalisme, on se trouve rapidement confronté a la difficulté
d’identification d'un nombre important de noyaux h,. En effet le nombre de noyaux
s’accroit rapidement ((M + 1)") avec 'ordre de la non linéarité, rendant la méthode tres
peu pratique. Ceci limite donc 'utilisation de ce formalisme a des dispositifs faiblement

non linéaires ou pour un signal d’excitation de faible niveau.

Afin de palier a ce probleme, faisant suite aux travaux de F. Filicori sur la modélisation
des transistors [41], les travaux de N. Le-Gallou [11] ont introduit le concept de la série
de Volterra a noyaux dynamiques pour modele d’amplificateur. A la suite de ce travail,
A. Soury [42] introduit le principe de la réponse impulsionnelle non linéaire. Ces deux
formalismes seront détaillés au début du chapitre 3 car ils sont a la base des modeles que

nous développerons par la suite.

1.4.4.2 La série de Volterra classique en temps discret

Une autre variante de la série de Volterra consiste en sa forme en temps discret. En
notant t = k - T, avec, T, la période d’échantillonnage et M la durée de la mémoire du
systeme, la série de Volterra discrete donnant la relation entre ’entrée et la sortie pour

chaque échantillon k£ s’écrit comme ci-dessous :
N
y(k) = > uyalk) (1.37)
n=1

avec y,(k) = Z Z Z

ml1=0m2=m1l Mp=Mp_1

hp(my,....mp) X x(k —my)z(k —ma)...x(k —my,)

Tout comme pour le formalisme en temps continu, le formalisme discret est mal
adapté aux systemes fortement non linéaires requérant 'identification d’un grand nombre
de coefficients. Cependant, dans la forme discrete il est plus facilement possible de
supprimer certains termes considérés négligeables a la suite d’observations empiriques.
Plusieurs raffinements ont été proposés [43], 31, 30}, 25] conduisant & une série de modeles
plus ou moins efficaces. Ils consistent a sélectionner de maniere empirique une série de
termes. Les coefficients des caractéristiques des différents termes sont ensuite calculés par
optimisation, de facon a ce que le réseau reproduise la réponse de 'amplificateur sur une
classe de signaux adéquats. On peut citer les modeles de la famille Wiener-Hammerstein
[28], polynéme avec mémoire (Memory Polynomials) [29, 30] et le modele NARMA

(Nonlinear autoregressive moving-average model) [44], [45].
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Cette catégorie de modele présente malheureusement des propriétés d’extrapolation
médiocres, en ce sens que le modele ne reproduit convenablement que la réponse aux
signaux d’excitation appartenant a la classe des signaux ayant servi a l'identification du
modele. Afin de donner une illustration a nos propos, nous allons dans le paragraphe sui-
vant expérimenter le modele le plus emblématique de cette catégorie, qui est le polynome
a mémoire. Celui-ci a permis de modéliser avec un certain succes les effets de mémoire des
amplificateurs [25], 40] et semble maintenant majoritairement considéré comme le modele

offrant le meilleur compromis entre précision et complexité.

1.4.5 Modele polynomial avec mémoire
1.4.5.1 Présentation du modele polynomial avec mémoire

Ce modele est une simplification de la série de Volterra discrete qui ne conserve que
les termes de la diagonale. C’est a dire que les noyaux sont définis seulement lorsque la
condition m; = mqg = ... = m,, est remplie, sinon les noyaux sont nuls. L’expression du

modele simplifiée [46] est présentée ci-dessous :

N Q
GR) =)D g (k= )PV ik —q) (1.38)

n=1 q=0

ou () représente la profondeur de la mémoire et 2(N — 1) 'ordre de la non linéarité.

D’apres [25], 30], en posant,

Fy(2(k —q)) = Zdnq |£(k_Q)|2(n_l) &k —q) (1.39)

Q
(k) = Fy(e(k - q)) (1.40)

Cette expression fait apparaitre la structure FIR (Finite Impulse Response) du modele
polynomial, dans laquelle les coefficients du filtre ont été remplacés par la non linéarité
F,(2(k—q)) correspondant & une fonction de chaque retard du signal d’entrée. La structure
est représentée sur la Fig. [[.23
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\ ]

 J

\ ]

—

Fi1a. 1.23 — Topologie du modele polynomial avec mémoire

1.4.5.2 Identification des coefficients du modeéle

L’équation (L38) peut également se mettre sous la forme ci-dessous :

I
NE
Mo

<y
2
g’“ij
=
5

g(k)
n—1 g—0
= le Flo(k?)—f—dgo Fgo(k?>++d]\[0 FN()(]{?)
+ an Fll(k?—l)+d21 Fgl(k’—l)—}——{—d]\[l FNl(k’—l)
+ ...+d1Q FlQ(/{?—Q)—l-deFgl(k’—Q)—{-...—l—dNQFNQ(k‘—Q)

ott Fyy(k —q) = [2(k — q)P"V &(k — q).
Dans ce cas I’équation peut s’écrire sous la forme matricielle suivante :
Y=FA
ou les vecteurs Y et A et la matrice F' ont la forme donnée ci-dessous :

Y= [5(0)5(1)... (K - 1)]"
A = [&10&20...&]\[0&11dgl...lededQQ...dNQ

F = [FIO--~FNOF11~--FN1FIQ---FNQ]

]T

et les vecteurs F},, de la matrice F' sont de la forme suivante :

Fog = [an(_Q)Fn (1_Q)an(K_1_Q)]T

(1.41)

(1.42)

(1.43)
(1.44)
(1.45)

(1.46)

Les coefficients complexes du modele sont alors déterminés a partir de la résolution du

systeme d’équation suivant la méthode des moindres carrés permettant de minimiser 1’er-
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reur entre la sortie estimée du modele et la sortie mesurée. La solution du systeme s’ex-

prime comme ci-dessous :
A= (FERp)y'FHY (1.47)

1.4.5.3 Etude de cas

L’amplificateur de test est I'amplificateur qui a été utilisé pour la description des
phénomenes non linéaires du paragraphe ([L3.6.2]). C’est un amplificateur faible bande
fonctionnant autour d'une fréquence centrale de fy, = 830M Hz. Il est concu a partir
d’un transistor LDMOS polarisé en classe AB légere. Son gain linéaire est de 13,3 dB
et le point de compression a 1 dB est situé a une puissance d’entrée d’environ 15 dBm.
L’évaluation des coefficients du modele polynomial avec mémoire a été effectué a partir
d’un signal modulé 16-QAM filtré de 10 MHz de bande avec une trame contenant un
ensemble de puissance moyenne d’entrée entre 0 et 18 dBm. La réponse du circuit est

calculée a partir d’'une simulation en transitoire d’enveloppe avec le logiciel ADS.

Nous avons identifié le modele polynome a mémoire pour un coefficient de non linéarité
N = 4 et un coefficient de profondeur mémoire ) = 6. Une simulation du modele est
réalisée pour plusieurs valeurs de puissance moyenne a son entrée. Une comparaison a
partir de 'erreur quadratique moyenne (EQM) et des ACPRs est présentée sur la Fig. [L24]
en fonction de la puissance moyenne du signal d’entrée. Notons que 'EQM est calculée

comme ci-dessous :

K
mesure k - Ymodele k 2
EQM(dB) = 10.10910\/2k=0 |yK k)~ d21< ) (1.48)
Zk,‘:O |ymesure<k)|

On remarque sur la Fig. [.24] les effets de la mémoire sont fortement prononcés avec
une forte dissymétrie des ACPRs entre le coté gauche et le coté droit. Bien que les valeurs
d’EQM soit faible pour toutes les puissances testées, le modele reproduit précisément les

ACPRs seulement pour les tres fortes valeurs de puissance moyenne.

Ceci peut étre fortement pénalisant avec la monté en puissance des systemes radio
multi-standards. En effet, dans ce cas, le concepteur de systeme a besoin de connaitre
le comportement de 'amplificateur pour une gamme variée de signaux allant du simple
CW aux signaux complexes et a des niveaux de puissance différents. L’utilisation de ce
type de modele demandera donc d’extraire plusieurs séries de coefficients dépendant du

niveau de puissance et de la bande du signal que ’on souhaite étudier. Ceci montre bien
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F1G. 1.24 — Comparaison entre modele et simulation circuit

la nécessité de concevoir des méthodes de modélisation qui puissent a partir d’'un modele

unique reproduire le comportement de ’amplificateur pour une gamme variée d’excitation.

1.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons succinctement présenté un systeme d’émetteur-récepteur
afin d’exposer le contexte dans lequel évolue un amplificateur de puissance. L’étude du
principe de la modulation a permis de mettre en avant les modulations a enveloppe non
constante excitant la non linéarité de 'amplificateur. Nous avons montré par la suite que
les non linéarités des amplificateurs de puissance ont de multiples effets sur le signal RF.
L’aspect non linéaire de 'amplificateur fait apparaitre des harmoniques d’ordre supérieur
ainsi que des intermodulations générant des remontées spectrales et des déformations
du diagramme de constellation. Les facteurs de mérite permettant 1’évaluation de ces

perturbations ont également été présentés.

Par la suite, nous avons introduit les origines des phénomenes de mémoire qui peuvent
intervenir dans les systemes d’amplification. Ces effets sont divisés en deux catégories bien
distinctes suivant leurs constantes de temps. La conséquence des constantes de temps
courtes, c’est a dire du méme ordre de grandeur que la période de la porteuse HF, dues
majoritairement aux réseaux d’adaptation, menent aux phénomenes de mémoire haute
fréquence. Les constantes de temps longues, du méme ordre de grandeur que la période
du signal bande de base, conduisent aux phénomenes de mémoire basse fréquence. Les
phénomenes basse fréquence sont principalement dus aux circuits de polarisation et aux

caractéristiques physiques du composant.
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Ces deux phénomenes de mémoire se combinent de maniere non linéaire les rendant
difficilement identifiables. Toutefois, il est a retenir que l'excitation de I'amplificateur
par un signal mono-porteuse n’exacerbe que les phénomenes haute fréquence puisque
ce signal ne génere aucun spectre basse fréquence. Les phénomenes basse fréquence se
manifestent des lors qu’un signal modulé tel qu’'un signal bi-porteuse, est présenté aux

acces de 'amplificateur.

La troisieme partie de ce chapitre s’est concentrée a développer le concept de la simu-
lation systeme et de la modélisation boite noire qui s’exécute a partir des signaux bande
de base. L’objectif de ce type de modélisation est de faire abstraction du circuit en le
remplacant par une fonction mathématique permettant une simulation plus rapide du
systeme. La modélisation du comportement de I"amplificateur est alors un point critique
et la prise en compte des phénomenes de mémoire apparait nécessaire pour garantir la
précision de la prédiction. Nous avons donc listé les modeles majoritairement utilisés pour
représenter le comportement de I'amplificateur de puissance. Ceux-ci ont été divisés en
trois catégories.

Les modeles sans mémoire permettent exclusivement de représenter la caractéristique
statique de I'amplificateur et sont bien adaptés aux signaux de tres faible bande ou a
enveloppe constante.

Les modeles a mémoire HF permettent la modélisation des dispersions haute fréquence
dans la bande de fonctionnement de ’amplificateur. Ils mettent en oeuvre des combinai-
sons de filtre avec une non linéarité statique et sont identifiés a partir des réponses a un
signal mono-porteuse sur I’ensemble de la bande de fonctionnement. S’ils peuvent étre ef-
ficace pour les amplificateurs a TOP, ils ne le sont plus pour les SSPAs ou les phénomenes
de mémoire BF sont tres important.

Les modeles prenant en compte la mémoire basse fréquence sont majoritairement
basés sur le formalisme de la série de Volterra. Celle-ci est généralement simplifiée afin de
limiter le nombre de coefficients a identifier. Cependant, cette simplification empirique
ne permet principalement que la reproduction du comportement de I'amplificateur pour
le signal ayant servi a son extraction. Ceci est un inconvénient majeur car il faudrait

identifier un modele différent pour chacun des signaux que le systéeme devra transmettre.

Depuis maintenant une dizaine d’année, l'introduction de la série de Volterra dyna-
mique et de la réponse impulsionnelle non linéaire a été une avancée importante pour
rendre les modeles plus généralistes. Ceux-ci représentent la base de nos travaux de re-

cherche et seront explicités au chapitre suivant.
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Introduction

La modélisation simultanée des deux types de mémoire présents dans les dispositifs
d’amplification a I’état solide représente encore aujourd’hui un probleme sans solution
efficace. Les approches envisagées dans le chapitre 1 offrent une modélisation correcte des
effets de mémoire a court et/ou long terme mais avec une limitation souvent relative au
type de signal ayant servi a l'identification du modele. Les séries de Volterra demeurent
le point de repere de toutes les solutions envisagées par le passé. Le développement de
ces séries jusqu’'a un ordre élevé est une solution intéressante mais qui s’accompagne
de procédures d’identification extrémement lourdes. A mi-chemin entre complexité
mathématique et simplicité d’identification, les séries de Volterra dynamiques tronquées
au premier ordre et la réponse impulsionnelle non linéaire ont toutes les deux démontré

des propriétés de versatilité importantes.

Dans ce chapitre, nous allons développer un nouveau modele basé sur la combinaison
de deux approches dédiée a la prise en compte des deux types de mémoire. Partant de
la série de Volterra tronquée et de la réponse impulsionnelle non linéaire, nous rappel-
lerons dans une premiere partie les méthode d’identification de modeles appliqués a la
prise en compte de la mémoire. Nous reviendrons ensuite sur la topologie du modele a
réponse impulsionnelle modulée qui aura été précédemment introduit et exposerons les
problemes liés a son identification. Enfin, nous apporterons des solutions conduisant a un
nouveau modele comportemental et détaillerons sa méthode d’extraction. L’interpolation
des caractéristiques des modeles est un point crucial de la modélisation comportemen-
tale, nous proposerons une nouvelle méthode d’approximation des noyaux permettant
une réduction significative du nombre de coefficients. Une étude des potentialités de ces
nouveaux modeles sera ensuite réalisée en comparant les prédictions de modeles avec des

simulations transistors circuits de conception d’amplificateurs.

2.1 Modélisation des effets de mémoire a partir de
séries de Volterra dynamiques tronquées et de la

réponse impulsionnelle

Nous allons pour commencer faire un rappel des modeles qui représentent la base de
notre futur travail. Il s’agit de rappeler quelques notions de base sur le modele de Volterra a
noyaux dynamiques, tronqué au premier ordre, ainsi que de la réponse impulsionnelle non
linéaire dont les principes ont fait I’'objet de plusieurs études dans les années précédentes,

et tout particulierement été appliqués a la modélisation d’amplificateurs de puissance dans

65



Chapitre 2 : Le modele de Volterra modulé a trois noyaux

les travaux de N. Le Gallou [I1] et de A. Soury [42].

2.1.1 DModele de Volterra dynamique tronqué

Le caractere fondamental d’un amplificateur de puissance radio-fréquence est qu’il
s’agit d'un dispositif non linéaire & mémoire. La sortie y(t,) d'un tel systéeme non linéaire

avec une mémoire de longueur M At s’exprime de facon intuitive de la maniere suivante :
y(t,) = f(X) o X = [x(tn), z(t, — AL), ..., x(t, — MAL)]" (2.1)

En d’autre terme, cela veut dire que la réponse d’un systeme a mémoire a une excitation en
entrée dépendra du signal d’entrée au méme instant ainsi que des échantillons précédents

comme le représente la Fig. 2.1l

x(t) y(t)
A A
I
I - I
I I I
by e T, -t t >t
—_—— //
MAt

F1G. 2.1 — Systeme a mémoire

A partir de la formule de Taylor développée autour d’'un vecteur arbitraire X = X,

le signal de sortie s’écrit :

(X — Xp)?

y(ta) = f(Xo) + (X = Xo) f'(Xo) + 5 f'(Xo) + ... (2.2)
En choisissant le point de développement Xy = [0,0,...,0]7 et en faisant tendre At vers
0, nous obtenons I'expression classique de la série de Volterra ci-dessous ou by, (A1, ..., \,)

représente le noyau de Volterra d’ordre n.
y(t) = > un(t) (2.3)
n=0

() = /OT.../OThn(Al,...,)\n)ﬁ:c(t—)\i)dAl-

i=1

Dans cette expression, nous remarquons que les noyaux sont indépendants du signal
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d’entrée x(t). Cependant comme ce sont les coefficients d'une série de puissance, on
constate que pour les systemes fortement non linéaires comme les amplificateurs de
puissance, il sera nécessaire de considérer un grand nombre de noyaux pour décrire
précisément le comportement du systeme. Il est malheureusement tres difficile voire
impossible d’identifier les noyaux d’ordre élevé de la série de Volterra ainsi que de calculer
les intégrales correspondantes. Ces difficultés limitent donc fortement l'utilisation de

cette approche.

Dans le but de résoudre ces limitations, Asdente et al. [47] puis Filicori et al. [41] ont
proposé un développement de Taylor, comme dans (2.2)), autour de la trajectoire statique
Xo = [z(tn), z(t,), ..., z(t,)]". 1l en résulte alors une série de Volterra modifiée de la

forme suivante :

Ystat (T (2.4)

t) (z(1))
4 /0/0 P (t), Aoy ) TT (el = N) = (0,

y(

Dans cette expression Y. (z(t)) représente la caractéristique statique du systéme et

hn(x(t), A1,..., An) le noyau de Volterra dynamique d’ordre n.

Contrairement a la série de Volterra classique, les noyaux de la forme modifiée ne
sont plus des invariants du systeme puisqu’ils dépendent du signal d’entrée du systeme
x(t), d’ou le terme « dynamique ». De plus, cette forme modifiée présente l'intérét de
séparer les effets non linéaires purement statiques des effets de mémoire alors qu’ils sont

intimement mélangés dans la série de Volterra classique.

On remarque alors que lorsque la durée de mémoire est négligeable, I'expression
différentielle (z(t — \;) — z(t))d\; tend vers 0, de telle sorte que la réponse du systeme
peut étre représentée uniquement par la partie statique de ’expression de la série et ceci
quelque soit le niveau du signal en entrée. Dans le cas ou la durée de la mémoire est
faible devant la période du signal, on observe que le produit [[;_, (z(t — \;) — z(t)) tend
rapidement vers 0 pour ¢ > 1. Ces caractéristiques font que dans de nombreux systemes
I'expression ([2.4]) peut étre limitée a un seul noyau dynamique conduisant a ’expression

finale suivante :

y(t) = Ystar(x(t)) + /OT ha((£), M) (2 (t = A1) — 2(E))dA (2.5)
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Dans [48] et plus particulierement dans la these de N. Le-Gallou[11], les auteurs se
sont attachés a développer une application de cette expression a la modélisation systeme
d’amplificateurs de puissance. Pour cela, ils ont redéfini 1'expression précédente dans le
formalisme d’enveloppe complexe afin de 'appliquer aux signaux bande de base. L’ex-

pression finale est donnée par I’équation suivante :

BW
7 T (14 N 1 = X ‘
g(t) = Ho(|e()) -2(t) + o [ Hi(l#(t)], Q) X(Q) - ™ - dO (2.6)
+ 5 Ho(|2(1)], Q) - €290 . X*(Q) - e 9% . dQ)
m B

Cette forme simplifiée du modele de Volterra montre une structure composée d’une non
linéarité statique donnée par Hy(|2(t)|) en paralléle avec deux filtres non linéaires, H; et

H,, paramétrés par le niveau de puissance d’entrée |z(t)].

L’identification des noyaux, largement détaillée dans [I1], 49, [50], s’effectue a partir
de signaux mono-porteuse et ou bi-porteuse a tres faible indice de modulation dont les
principes sont illustrés sur les Fig. 2.2 Fig. 2.3 et Fig. 2.4]

La caractéristique statique Ho(|Z(t)|]) du modele est identifiée & partir d’un signal
mono-porteuse z(t) = E)‘Ee()z'oej”‘)t) placé au centre wy de la bande de 'amplificateur, dont

on fait varier 'amplitude |X0| pour caractériser I'amplificateur sur sa plage de puissance

(Fig. 22).

>k
~>

F1G. 2.2 — Principe d’identification du noyau statique

Dans un deuxieme temps les noyaux dynamiques H, et H, sont identifiés & partir d'un
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signal bi-porteuse avec un faible indice de modulation de type :
z(t) = Re((Xo 4+ 0X M)/ on [6X] << 1 (2.7)

Dans ce cas, la réponse de 'amplificateur est un signal composé de trois raies et le
principe de lidentification des noyaux dynamiques est réalisé comme le montre la

Fig 2.3l Un balayage de I'amplitude ’X@’ du signal de pompe sur la plage de puissance

m>

X,

o

,—Q)=

o + . XloH (X
H](XO,Q)=Y <IQ)—HO(X0)——° O(A o)
s X 2 olx,

Fic. 2.3 — Principe d’identification des deux noyaux dynamiques

d’entrée, ainsi que de I’écart fréquentiel 2 sur toute la bande de 'amplificateur permet

de caractériser entierement celui-ci.

Le modele ainsi formulé permet une bonne approximation des performances des dis-
positifs méme lorsque ceux-ci présentent des phénomenes tres non linéaires. Cependant,
le modele a montré des difficultés a reproduire des phénomenes de mémoire a long terme.
Ces difficultés sont inhérentes a 1’hypothese de base de I'équation (2.6) qui a permis
de tronquer la série de Volterra dynamique au premier ordre. La solution pour rendre
compte des effets de mémoire a long-terme serait de considérer les ordres supérieurs.
Malheureusement, la complexité des intégrales de convolution ainsi que la difficulté

d’identification des noyaux ne permettent pas d’envisager cette approche.

Avant d’évoquer les modeles pour mémoire a long terme, il nous faut cependant revenir
sur l'identification du modele (2Z.6]). On peut noter qu’au lieu du signal d’identification bi-
tons (2.7) considéré précédemment, on peut également considérer le signal mono-porteuse
(2.8) ci dessous. Cependant on remarque que ce type de signal, puisqu’il a une amplitude

constante, n’excite que les phénomenes de mémoire produits dans la bande passante de
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I’amplificateur.
(1) = Re(Xoel oVt (2.8)

Dans ce cas [11], 26], I'expression du modele peut se réduire en une expression composée

d’un seul noyau H rr comme ci-dessous.
1 5"
i) = o [ Hue(a(0)],9) - X(2) - a0 (2.9
)y

Le modele se réduit donc a un filtre unique paramétré en fonction de la puissance d’entrée.
Le principe d’identification du noyau Hyp(|2(t)|,Q) nécessite simplement la mesure du
gain CW de l'amplificateur a la fréquence wy + 2 comme schématisé sur la Fig. [2.4]
On réalise un balayage de la fréquence €2 et de la puissance !Xo! du signal d’entrée sur
toute sa plage de fonctionnement pour une caractérisation complete de 'amplificateur.

Ce type de modele est alors tres efficace pour reproduire les phénomenes dispersifs haute

NN 7,(2
HHF(‘XOLQ): OA( )

w, w0+2 w, w,+02

Fi1G. 2.4 — Principe d’identification du noyau dynamique a partir d’un signal mono-
porteuse

fréquence [I1] présents dans I"amplificateur car comme nous 'avons déja évoqué, le signal
d’identification mono-porteuse fait abstraction des phénomenes de mémoire produits hors

de la bande passante, notamment en basse fréquence.

2.1.2 Modele a réponse impulsionnelle non linéaire

Nous avons indiqué précédemment que le modele de Volterra dynamique présente des
difficultés pour la reproduction des phénomeénes de mémoire a long-terme ceci a cause de
la troncature au premier ordre. Dans le but d’améliorer la prise en compte de la mémoire
a long terme, dans les travaux de A. Soury [42, [51), 26] ont remplacé les monémes du
développement en séries de Volterra (24]) par des fonctions arbitraires définies par le

signal d’entrée. Cela offre des le premier ordre la possibilité de représenter une mémoire
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non linéaire beaucoup plus forte car en effet la réponse d’ordre 1 n’est plus contrainte a
n’étre qu’'une droite paramétrée. A. Soury propose donc que dans certaines conditions,

I'équation (2.1]) puisse se réécrire en bande de base sous la forme suivante :

G(tn) = fo (#(tn) + i (@(tn-1) + oo+ far @) = D Fi (E(tas) (2.10)

k=0

A partir de la Pécriture (2I1]) puis en normalisant cette expression par le pas

d’échantillonnage (tx —tx_1), Uexpression du signal de sortie s’exprime alors de la maniére

suivante (2.12) :
b (@(tnr))

Bl8Uact)) _ (50 00) = 0000 2.11)
g(ty) = ;0 W 2(tnr) - (be — to1) (2.12)

Par la suite, en passant a la limite lorsque (tx —tx_1) — 0 et M — oo, on obtient la forme

intégrale suivante du signal de sortie :
it = /ﬁ(;@(t _r)r) -t — 1) dr (2.13)
0

Finalement, en écrivant que le signal d’entrée #(t) = |2(¢)| - €/#®, alors l’expression

précédente s’écrit en définitive de la maniere suivante :
[o.¢]
/ (12t = 1), ba(—r), 7) - 2(t = 7) - dT (2.14)
0

En observant que pour les systemes invariants dans le temps, la réponse impulsionnelle

est indépendante de la phase du signal d’entrée, I’équation (2.14]) se réduit finalement & :

:/ (2t —7)],7) - (t — 7) - dr (2.15)

Cette expression finale correspond a une réponse impulsionnelle non linéaire qui va-

rie en fonction de 'amplitude du signal d’entrée, d’ott le nom donné a ce modele dans [42].

Dans [42), 51], I'identification de la réponse impulsionnelle est réalisée en excitant

I’amplificateur par un échelon d’Heavyside modulant une porteuse définit a wy, le signal
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d’entrée s’exprime donc sous la forme :

=0pourt <0

z(t) = Re(Xo - U(t) - 70" avec U(t) { (2.16)

=1pourt>0

La réponse indicielle du systeme a modéliser est alors mesurée pour différent niveau X,

du signal d’entrée afin de couvrir la plage de fonctionnement de 'amplificateur.

En insérant 'expression du signal d’entrée (2.16) dans I’équation du modele (215, le

signal de sortie correspondant, en bande de base, s’exprime comme :

o

G(t) = XO/B(XO,T) Ut —7) - dr (2.17)

0
D’ou en tenant compte de la définition de U(t), on obtient :

t

i) = X, / h(Xo,7) - dr (2.18)

Enfin, la dérivée de cette expression par rapport au temps permet d’obtenir I’expression

de la réponse impulsionnelle non linéaire du modele comme défini ci-dessous.

7 1 . ag(X()?t)

Le principe de cette identification est schématisé sur le graphique de la Fig. 2.5l

)

Tt

. oy(X,t
h(XO,t)= y( O,)

F1G. 2.5 — Principe d’identification de la réponse impulsionnelle
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La caractérisation du dispositif s’accomplit alors soit par simulation en transitoire
d’enveloppe, soit par mesures sur un banc d’enveloppe temporelle comme cela est
présenté dans [52]. Ce modele a démontré une bonne aptitude a prendre en compte
les effets de mémoire a long terme dans les amplificateurs en prédisant avec précision
le comportement de 'amplificateur pour des types de signaux tres différents du signal
d’extraction. Cependant, compte tenu que la porteuse wy du signal d’identification (Z.16])
est fixée au centre de la bande, 'exploration des effets de mémoire produits dans la
bande passante est médiocre. Ainsi ce modele privilégie la prise en compte des effets
de mémoire a long terme (effets produits en basse fréquence) aux effets a court terme,

également appelés mémoire HF.

Nous avons, dans ce paragraphe, présenté deux modeles qui permettent de repro-
duire convenablement pour 'un les effets dispersifs et non linéaires HF (mémoire court
terme), et pour 'autre les effets dispersifs basse fréquence (mémoire & long terme). Dans
le paragraphe suivant, nous allons introduire les modeles qui associent les qualités de ces
deux précédents pour obtenir un modele capable de prédire I’ensemble des phénomenes

contenus dans les dispositifs d’amplification.

2.2 Modele a série de Volterra modulé

2.2.1 Analyse du comportement de la mémoire a ’intérieur de

I’amplificateur

Un amplificateur de puissance est principalement constitué de circuits d’adaptation
en entrée et en sortie qui définissent la largeur de bande de I'amplificateur, d’une unité
d’amplification donnant le gain et enfin d’un circuit de polarisation réglant le point de
fonctionnement. Nous allons pour simplifier considérer que les phénomenes lentement
variables dans le temps, comme par exemple les boucles automatiques de controle de
gain, 'auto-échauffement et les pieges font partie du circuit de polarisation, comme
schématisé Fig. 2.6

Nous allons analyser sommairement les phénomenes de mémoire a l'intérieur de
Iamplificateur lorsque celui ci est excité par un signal modulé. Si on présente un
signal bi-porteuse en entrée de I'amplificateur, alors il traverse rapidement les circuits
d’adaptation pour étre amplifié. La nonlinearité du systeme d’amplification produira
les effets mémoire a court terme de l'ordre de la nanoseconde voir picoseconde. Ce
mécanisme générera aussi des termes de battement en basse fréquence qui traverseront

le filtre du circuit de polarisation et viendront moduler le point de polarisation.
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Enfin, la variation du point de polarisation engendrera des variations lentes de I'unité
d’amplification. Ceci se traduit par des effets mémoire avec des constantes de temps

longues de l'ordre de la microseconde voir milliseconde s’ajoutant aux effets a court terme.

Ces mécanismes sont schématisés chronologiquement sur le schéma de la Fig. 2.6

Fortement Moyennement
non-linéaire non-linéaire
Mémoire a ? ® ® Mémoire a Long-
Court-Terme 00000 - Terme
NPS (‘] ns DC .fszx fl fz ~us (‘] ms
A(lx (o), 1) £ 5 Bllx(o). 1)

Entrée

-

1
1
!
Circuit de polarisation, 1
1
1
1
1

C.AG,
Auto-échauffement,
Effets de piéges

Quasi-linéaire
Modulation du
point de
polarisation

F1G. 2.6 — Comportement de 'amplificateur stimulé par un signal bi-porteuse

2.2.2 Architecture bouclée

L’identification grossiere des mécanismes de mémoire dans 'amplificateur sur la
Fig. permet de considérer 'amplificateur comme un systeme a contre-réaction, ou
« Feed-Back » (FB), représenté ici sur la Fig. 2.7

Le bloc réponse HF représente le systeme d’amplification lié au circuits d’adaptation
et la boucle de retour basse fréquence représente la réponse du circuit de polarisation qui

vient moduler lentement le signal d’entrée.

Le gain d’une telle structure est alors :

G=——— (2.20)
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Réponse HF

Yee(t) B -

Réponse BF

F1G. 2.7 — Structure bouclée avec une contre-réaction

Maintenant si nous considérons que le gain § de la réponse basse fréquence est rela-
tivement faible de telle sorte que le gain en boucle ouverte A - 3 soit petit devant 1'unité

|A - G| << 1, alors, dans ce cas, le gain du systéme se réduit a I’expression suivante :
G=(1+A-p)A (2.21)

On peut noter que I’hypothese ci-dessus se trouve étre vérifiée dans la plupart des ampli-
ficateurs, comme on le verra par la suite. L’équation (Z2I]) conduit alors & une structure

de modele non bouclé, ou « Feed-Forward » (FF), illustrée ici sur la Fig. 2.8 De la méme

Réponse HF

AB

Réponse BF

F1G. 2.8 — Structure bouclée directe

maniere que précédemment, cette structure simplifiée représente le comportement de
Iamplificateur en attribuant une voie distincte a chacun des deux comportements de la
mémoire. La voie directe représentant la mémoire haute fréquence de I'amplificateur est

modulée lentement par un signal provenant de la voie a mémoire basse fréquence.
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Ces considérations ont servis de base de travail au travail de C. Maziere [12, 53] pour

développer le modele dit a noyau de Volterra modulé.

2.2.3 Modéle de Volterra modulé

La topologie du modele est décrite sur la Fig.[2.9. Le modele est constitué de deux voies,
I'une caractérisant la mémoire HF et ’autre la mémoire BF. La voie HF est directement
pilotée par le signal d’entrée alors que la voie BF est excitée par le module du signal.
Le modele de Volterra dynamique a 1 noyau (2.23]) a été choisi pour modéliser la voie

HF et le modeéle a réponse impulsionnelle non linéaire (2:24]) pour la voie BF. L’équation

)
x(1) Mémoire
HF
) ——
)
Mémoire

k() __BF

Fic. 2.9 — Topologie du modele

complete du modele prend alors la forme ci-dessous.

9(t) = 9ur(t) - ypr(t) (2.22)

+00
dur =5 | e ((0)],9) - X(©) -0 (223)
IBF :/OOO hge (|2t —7),7) - |2t —7)| - dr (2.24)

Le principe de 'identification adopté par C. Maziere est relativement simple et repose
sur les éléments précédemment décrits. 11 s’effectue en deux étapes. Dans un premier

temps, on identifie le noyau Hyr a partir d'un signal CW comme décrit auparavant sur

la Fig. 241

Dans un second temps, on identifie le noyau de la voie BF a partir d'un échelon
d’Heavyside suivant la procédure décrite également auparavant Fig. 2.5
On peut noter que pour identifier le noyau de la voie BF, il est nécessaire de connaitre
le signal a la sortie de celle-ci. Ce signal n’étant pas directement mesurable, il est tout
simplement donné par le rapport entre le signal de sortie de 'amplificateur et le signal de

sortie de la voie HF, une fois le modele de la voie HF identifié. Ce principe est illustré sur

la Fig. 210
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~

F1G. 2.10 — Principe d’identification du noyau BF

La réponse impulsionnelle de la voie BF est donc identifiée comme :

) 1 0pr(Xot
hpr(Xo,t) = X, %00) (2.25)

Cette forme de modele a démontré une bonne reproduction a la fois des effets HF
et BF dans plusieurs amplificateurs large bande [53], ceci pour des signaux complexes
n’ayant pas servis a son extraction. Cependant, la nature du signal d’identification
(échelon d’Heavyside) fait que l'extraction de ce modele présente des limitations de

plusieurs natures.

En simulation circuit, bien que la simulation mono-porteuse ne pose aucun probleme
en équilibrage harmonique, 1'utilisation de I’échelon d’Heavyside nécessite une simulation
temporelle de type transitoire d’enveloppe qui pose le probleme de simulation tres lourde
en temps de calcul et en ressource machine pour une précision souvent limitée. De plus la
convergence de la simulation n’est pas toujours assurée notamment en présence de ligne
de transmission et de boite de parametres S, entrainant une impossibilité d’extraction de

la voie BF du modeéle.

En mesure RF, on note également la difficulté de manipuler I’échelon d’Heavyside sur

un banc de mesure d’enveloppe temporelle, du fait de la nature infinie de son spectre.
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En effet, un banc temporel a une bande passante souvent faible qui limite la vitesse du
front de I’échelon et donc la précision de la dite réponse impulsionnelle. Cependant, cette
solution reste jusqu’a présent la meilleure méthode pour extraire le modele de réponse

impulsionnelle non linéaire a partir de mesures physiques.

Enfin, d’un point de vue de 'implémentation numérique, on peut noter la lenteur du
processus de calcul du produit de convolution lorsque la réponse est longue. Il existe alors
des méthodes d’approximation temporelle sur la base de séries de fonctions exponentielles
comme l'algorithme Time domain Vector fitting [54, 55] ou la méthode de Prony [50]
mais apres plusieurs essais que nous avons effectués, le traitement de ces méthodes s’est
révélé assez lourd ne permettant pas d’atteindre toujours la précision nécessaire pour

obtenir une modélisation précise.

Afin de palier les difficultés liées a I'utilisation de 1’échelon d’'Heavyside, A. Soury [57]
puis Z. Madini [58] ont introduit une identification par excitation bi-porteuse, conduisant
a une topologie de modele légerement différente. Nous allons dans le paragraphe suivant
présenter les développements de facon plus détaillés car ils ont servis de base a notre

travail.

2.2.4 Extraction a partir d’un signal bi-porteuse

Comme nous ’avons indiqué précédemment, la mémoire basse fréquence est stimulée
a partir d’un signal modulé. Afin de ne plus utiliser I’échelon d’Heavyside pour I'identifi-
cation de la mémoire BF, A. Soury [57] a introduit le modele de réponse impulsionnelle &

deux noyaux dont I’équation est la suivante.

i) = /OOO by (3t = 7)o 7) -t = 7) - dr (2.26)

L{GR b 2t (t—T1) - dr
22 [T haat =)=

Les noyaux hy et ﬁq respectivement en phase et en quadrature sont identifiés a partir d’un
signal bi-porteuse a faible indice de modulation déja introduit précédemment et rappelé

icl en bande de base :
B(t) = Xo + 06X - &/ avec |0X] << 1 (2.27)

L’avantage de ce signal, c’est qu’il permet des simulations tres rapides et précises par
Equilibrage Harmonique, en utilisant la méthode dite petit signal - grand signal ou

matrice conversion [19].
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Dans [57], il est montré que cette forme d’identification reproduit avec beaucoup de

précision les phénomenes dispersifs BF.

Partant de cela, Z. Madini, dans son travail de these [58] a reconsidéré la structure FF
du modele de Volterra modulé, 1égerement modifiée, Fig. 2. 11l Elle se compose toujours
de 2 voies, une voie HF et une voie BF modélisées respectivement a 1’aide d’un modele

de Volterra dynamique 1 noyau et d'une réponse impulsionnelle non linéaire.

)
x(1) Mémoire
HF
m

R
Mémoire

k(0] \_ BF

Fi1G. 2.11 — Topologie du modele modulé

Le signal de sortie du modele est égal au signal de sortie de la voie HF modulé par la

sortie de la voie BF comme ci-dessous :

§(t) = Jur(t) - (1 + ypr(t)) (2.28)

+00
dur =5 [ Har (5(0],9) - X(9) -0 (2.29)
Jpr :/OOO hpp (|2t —7),7) - |2t —7)| - dr (2.30)

L’extraction du modele se réalise toujours en deux étapes, une premiere identifie le

noyau de la voie HF tandis que la seconde identifie le noyau de la voie BF.

L’identification de la voie HF s’effectue toujours de la méme maniere a partir d’'un
signal CW dont on fait varier 'amplitude et la fréquence dans le but de caractériser I’am-
plificateur sur I’ensemble de sa plage de fonctionnement comme détaillé précédemment
sur la Fig. 2.4l Comme nous venons de I'expliquer, dans ce cas, la réponse de la voie BF

est nulle.

L’identification du noyau de la voie BF s’effectue a partir du signal bi-porteuse a faible

indice de modulation précédemment présenté. Dans ce cas, nous rappelons que puisque
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|6X | est petit devant 'unité, le signal en sortie de 'amplificateur est un signal composé

de trois raies s’exprimant en bande de base comme suit :

gty = Y5(0) + YT(Q)e™¥ + Y~ (Q)e 7™ (2.31)
avec YH(Q) << 1let [V (Q)] << 1

La caractérisation du noyau BF s’effectue a partir du rapport entre, §(t), le signal de
sortie de 'amplificateur, et gy r(t) le signal de sortie de la voie HF :
y(t)

Jpr(t) = i) 1 (2.32)

Comme indiqué précédemment, le signal ypp(t) n’est pas directement mesurable, il faut

au préalable identifier le modele de la voie HF pour pouvoir le calculer.

Réponse de la voie HF a un signal deux tons a faible indice de modulation

Afin d’exprimer dans les conditions définies en (2.27)) la réponse de la voie HF, il nous

faut dans un premier temps exprimer le module du signal d’entrée a partir de :
[2(t)] = V&(t)a*(t) (2.33)

En effet, en considérant un développement de Taylor au premier ordre, on aboutit aisément

N

a:
5 . . Xo| - 6X
12(t)] = | Xo| +ay - @Y +a} - eI avec ) = L (2.34)
2Xo
En appliquant ce signal a I’équation (2.29) de la voie HF. L’enveloppe complexe cor-

respondante du signal de sortie yyp(t) s’exprime comme :
Jur(t) = Hap(|2(1)],0) - Xo + Hup(|@(t)],Q) - 0X - (2.35)

En considérant un développement limité au premiere ordre suivant X, on obtient :

Hyr(|20)],Q) = Hup(|Xo| + a1 - +aj - e/, Q) (2.36)
f A H Xo|, 0 . H X.l. 0 '
~ Hur(|Xo|, Q) + 0 HF(|A of, Q) a4 0 HF(|A ol,2) i i
9 Xo| 8| Xo|

D’ou l'on tire la forme finale (2.37)), faisant apparaitre la contribution de la mémoire
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HF aux différentes raies fréquentielles.

gur(t) = Yip(0) + Yip(Q) - % + Vyp(Q) - e (2.37)
avec
Virr(0) = Hpp(|Xol,0) - Xo

. OHyr(|X],0)

Via(Q) = a- X + Hyp(|Xo|,Q) - 6X

0] Xol
. o O0Hyp(1X0],0)
Y7-(Q) = af-X,- -
ar(@) = ai X =
. |Xol-6X
avec a) = ——=

2X

On peut remarquer que Y}} #(0) correspond directement a la réponse statique de 1’am-
plificateur.
Réponse de la voie BF

Compte tenu de la structure a faible indice de modulation du signal d’entrée (2.34]),

le signal de sortie de la voie BF est forcément un signal a trois composantes de la forme :

pr(t) = Ygp(0) + Y5p(Q) - &% + V() - e (2.38)
avec YV 5(Q)] << 1et [Y5,(Q)] << 1

Comme dit ci-dessus, les trois composantes de ce signal ne sont pas directement mesu-
rables. Cependant, une fois le module HF identifié, I'utilisation de 1’équation (2:32]) nous

permet d’obtenir :

Y5(0) = 0 (2.39)
Tipte) = T
RO S AL

Les réponses des voies HF et BF étant déterminées, nous allons dans cette partie
décrire le systeme d’équation permettant l'identification du noyau BF. En considérant

I'expression (2.34]) du module du signal d’entrée dans le noyau BF défini dans I’équation
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(230) du modele, puis en considérant un développement au premier ordre, on a :

hor(|2(t)),7) = her(|Xo| + a1 - a7 - 7%, 7) (2.40)
Ohpr(|Xol,7) - e, Ohsr(Xol, ) o _jor

=~ iLBF<|X0|7T)+ = 1 =
9| Xo 9| Xo

Puis en introduisant (Z61]) dans (230), nous obtenons alors 'expression du signal de

sortie de la voile BF suivante :

Gart) = / hor(Xol,7) - Xo - dr

0

o [ X - Ohpr(|Xo|, )
T ar | hpr(|Xol, 7) + Xo - —— 202
/(; 1( BF<| 0‘ ) 0 8|X()|

< A s . Ohpr(|X 4
+ / aj | her(|Xol|,7) + Xo - —BF(|A ol 7) eI g
0 9| Xo|

) ST g (2.41)

En notant la de transformation de Fourier de la voie BF :
Anr(1%], 9) = [ hae(Xal,7) 9 -dr (2.42)
0

L’expression (2.41]) apparait finalement comme un signal composé de trois raies, dont

les expressions des composantes sont données ci-dessous :

Jpr(t) = Yip+Yip(Q) & + Y5a(Q) - e 7 (2.43)
avec

Y](SJF(()) = ﬁBF(’X0’70>'XO

g iy | Hpp(1X . 0Hpr(|Xol,
Yir(Q) = @ (HBF(|XO|79)+XO' 5r(| Xl )>

01|
Ohpr(|Xo|, —9)
9| Xo|

Ypr(Q) = aj (I:—’BF(|XO|7_Q)+XO

Les trois composantes fréquentielles étant calculées préalablement, nous pouvons alors

tirer le systeme d’équation différentielle ci-dessous permettant 1'identification de la fonc-
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tion de transfert BF.

Ve (1Xo], ) OHpr(|Xol, Q)

= Hpr(|Xol, Q) + X, N 2.44
i BF<| 0| ) 0 a‘XO‘ ( )
P = (0], ) + Ky - OO
al 0
Yar(IXol, —Q) ,3ﬁBF(\Xo\,—Q)

(Xl —0) + X A
-t (o), —0) + %y T

3 5 . 0Hpr(| X/, Q)
! = Hpr(|X], Q) + Xo - -
CLT BF<| 0| ) 0 a‘XO‘

0<Q<
On peut noter que la fonction de transfert BF est un filtre passe haut Hpp(]Xol,0) = 0.

Une observation attentive de (Z44]) montre que celui-ci est un systeme d’équation
surdéterminé avec quatre équations et seulement deux inconnues qui sont Hpp(|Xo|, Q)
et HBF(’XOI; —Q)

En effet, comme le représente le schéma de la Fig. 2.12] le signal d’excitation peut se
trouver avec la raie de modulation a gauche ou a droite(+£2). La réponse du systeme est
différente selon que la raie de modulation est a +¢2 ou a —(2, mais les variables du systeme
restent inchangées Hpp(|Xo|, £9). Le systeme possede alors de solution unique que si le

circuit ne présente pas de dissymétrie de produits d’intermodulation, c.a.d lorsque :

V(1 Xol, Q) = Ygp(|Xol, —Q) (2.45)
YEF(|X0|7 _Q) = YB_F(|X0|7 Q)

Dans les travaux de Z. Madini [58, 59 [60, [61], cette hypothese a été considérée
et donc deux équations étaient supprimées. Ceci n’est cependant pas valide pour tous
les circuits, surtout lorsque le circuit possede de fortes dissymétries sur ses produits

d’intermodulations.

Par la suite, une analyse approfondie montre que I'indétermination du systeme d’iden-
tification est la conséquence de I'hypothese de base de la mémoire BF selon laquelle celle-ci
est pilotée exclusivement par 'amplitude de I’enveloppe du signal. Dans une telle hy-
pothese, on observe que le circuit doit donner la méme réponse pour deux signaux ayant

la méme pompe mais différent uniquement par le signe de la modulation. Pour palier a
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)
Mémoire

p

Mémoire
HF

-

HF
—

) )

| Mémoire Mémoire
BF BF
(S —————
Ve (-Q) Ve (-Q)
-2 0 Q w
a) Convention —2 b) Convention +2

FiG. 2.12 — Dilemme lors de la résolution du systeme : 2 choix

cette limite, nous avons introduit dans nos travaux [62], [63], en plus de 'amplitude, une
nouvelle variable d’état permettant de lever I'indétermination du systéme d’identification.
Le nouveau modele qui s’en suit, que nous allons désigner par modele de Volterra modulé

a trois noyaux fait 'objet du paragraphe suivant.

2.3 Modele de Volterra modulé a trois noyaux

2.3.1 Topologie du modele a 3 noyaux

Nous avons vu que I’hypothese principale de la topologie du modele précédent
conduisait vers un systeme d’équations indéterminé et demandait de s’affranchir de deux
équations dans le systeme pour étre capable d’extraire le noyau de la voie BF. Ceci nous
montre qu’il manque une variable d’état pour décrire correctement le fonctionnement
de la mémoire BF. Une reconsidération des mécanismes dispersifs dans les circuits nous
a amené a controler la voie BF non plus uniquement par l'amplitude instantanée du
signal d’entrée mais d’y ajouter la fréquence instantanée de ce méme signal. En effet, le
signal d’entrée s’exprimant comme Z(t) = |2(t)] - /“*®) est composé de deux variables
indépendantes, 'amplitude et la phase (|z(t)|,Z%#(t)), constituant les deux variables
d’état du systeme. Cependant, dans un systeme invariant dans le temps, la réponse
impulsionnelle ne peut étre une fonction de la phase. Elle ne peut dépendre que de la

dérivée, c.a.d de la fréquence instantannée.

Par conséquent, la nouvelle structure du modele est indiquée sur la Fig. 2.13] il s’agit
d’une structure directe (Feed Forward) composée de deux voies comme précédemment. Le
signal d’entrée est défini a partir de son amplitude et de sa fréquence instantanée et passe

directement a travers le bloc HF. La voie BF est divisée en deux sous voies commandées
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I'une par I'amplitude instantanée et 'autre par la fréquence instantanée du signal. Les

différents signaux de commande sont définis ci-dessous :

k@l = Vi@a® (2.46)
Zi(t) = tan”! <—jM) (2.47)
)

walt) = (2.48)

x(1)
| o |
\
CADN [0 e
dt
Y

Mémoire |

a)&(t) BF 2

Fia. 2.13 — Topologie du modele modulé modifié

L’expression du modele prend alors la forme ci-dessous :

g(t) = gurt)- (1 +gsr(t)) (2.49)

hup (|2t —7)|,7) - &(t —7) - dr (2.50)

Nal
o
T
=
Il
0\8

ypr(t) = /EBF1(|i(t—T)|,T) Szt —=T)| - dr (2.51)

0

+ /ﬁm (|&(t—7)|,7) - wa(t —7) - dr

De la méme maniere que précédemment, il va nous falloir déterminer les 3 noyaux de
notre modele en identifiant dans une premiere étape le noyau HF et par la suite les deux

noyaux BF. Nous proposons de développer ces deux étapes dans les paragraphes suivants.
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2.3.2 Extraction du noyau HF

L’extraction du noyau HF, représentant les phénomenes dispersifs HF (mémoire a
court-terme), est réalisée de maniere identique que pour les modeles précédents, en ap-
pliquant a 'amplificateur un signal CW z(t) = %e(f(o - /@0t D) dont on fait varier la
fréquence (2 et le niveau de puissance |X0| pour évaluer la réponse de 'amplificateur dans
sa zone de fonctionnement. Nous remarquons que comme précédemment, dans les condi-
tions mono-porteuse, ypr(t), le signal de sortie de la voie BF, est nul, "amplitude |2(t)| et
la fréquence instantanée w,(t) du signal sont invariants dans le temps, ils ne peuvent ainsi
pas produire de modulation variable de la voie HF. Le principe d’extraction du noyau HF

est rappelé sur la Fig. 2.14] ci-dessous.

w, w0+z w, w,+02

F1G. 2.14 — Principe d’identification du noyau HF a partir d'un signal CW

2.3.3 Extraction des deux noyaux BF

La seconde phase de l'identification du modele consiste a extraire les deux noyaux
composant les phénomenes dispersifs BF (mémoire a long-terme). L’extraction peut s’ef-
fectuer a partir d’un signal bi-tons a faible indice de modulation présenté antérieurement.
A la différence des techniques précédentes, par la suite, nous allons extraire les noyaux
BF a partir d’un signal tri-tons toujours a tres faible indice de modulation. Dans ces
deux conditions, la réponse spectrale de 'amplificateur est toujours un signal composé
de trois tons comme schématisé sur la Fig. 2.8 Comme nous l'avons déja vu, ces
signaux modulés sont tres bien adaptés pour la mise en évidence des effets de mémoire a

long-terme.

A partir de simulations circuits, les deux techniques peuvent étre mises en oeuvre
et aboutirons aux meémes résultats d’extraction. Cependant, ici, nous traiterons essen-
tiellement le cas d'une excitation tri-tons car comme nous le verrons dans le dernier
chapitre de ce manuscrit consacré a la mesure, le signal trois tons est plus adapté aux

problématiques de bancs de mesures fréquentielles. Le développement a partir d’un signal
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A

G=2

/ . Y (Q)
)4

w,~ A w,w,+H G_=5 A: w,— Q2 wyw,+ Q2

S

b) Réponse de 'amplificateur a une excitation trois tons

Fic. 2.15 — Réponse du systeme a une excitation deux et trois tons

bi-tons peut étre trouvé dans les références [62], 63].

La procédure d’extraction des noyaux de la voie BF est analogue aux modeles
précédents. D’abord on identifie le noyau de la voie HF, puis on calcule le signal de sortie
de la voie HF a l'aide du modele extrait. On identifie alors le signal de sortie de la voie
BF en réalisant le rapport entre la sortie de I'amplificateur et la sortie de la voie HF.
Ceci est illustré sur la Fig2.16l

Nous allons dans le paragraphe ci-apres identifier 'expression du systeme d’équation
permettant 'identification des noyaux BF, plus précisément des fonctions de transfert
BF. Pour cela nous allons donner les développements limités de 'amplitude instantanée
|Z(t)|, de la fréquence instantanée w,(t), de la réponse HF gy (), des réponses impulsion-
nelles hpp (t) et hp r2(t), qui nous permettront ensuite d’extraire 1’équation différentielle

régissant les fonctions de transfert BF.

2.3.3.1 Développement limité de |z(t)| et w,(t)

Soit le signal d’extraction trois tons :

B(t) = Xo 4+ 0X e’ + 6X e avec [6XF| et [6X 7| << let X~ #£6X~  (2.52)
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HF

?(Q)‘ P
71
-0 0 Q

Fia. 2.16 — Principe d’identification des noyaux BF

o

En considérant |z(t)] = /Z(t)2*(t) et un développement limité au premier ordre, on
obtient :
. ‘ ‘ 1, O0Xt  §X~
12(t)] = | Xo| + ay - &7 +at - e avee 4y = = | Xo|(—— + ——) (2.53)
2 Xy | Xg

Le signal d’entrée tri-porteuse (t) est rappelé ici :
i) = Xo+0Xte!™ 45X eI (2.54)
avec XQ = X - el

SXT = 86XT . el
SX~ =0X -t

Nous définissons un nouveau signal 2(t) comme 2(t) = &(t) - e 7790 soit :
2t) = Xo+0XTeID eI 4 X IR oI (2.55)

avec Apt =T — ¢y
et Ap™ = ¢~ — o
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A partir de lexpression de la phase instantanée (2.47), la phase instantanée du nouveau

signal Z(t) s’écrit comme suit :

[ 0X T sin(Qt 4+ AgT) + 60X sin(—Qt + Ad)
Xo + 0X*cos(Qt + Apt) + 0X ~cos(—Qt + Agp™)

Zz(t) = tan~ (2.56)
Puisque 0X* << 1 et X~ << 1, alors nous pouvons faire I'approximation que
tan™'(x) ~ w. 11 vient alors I'expression finale de la phase instantanée du signal Z(t)

qui est la suivante :

0 XTsin(Q + AgT) + 0 X sin(—Qt + AgT)
- X

Z3(t) (2.57)

La fréquence instantanée représente la dérivée de la phase par rapport au temps et s’écrit

pour le signal 2(¢) comme :

C sy Q
0

ws(t) 5 =X [6X *cos(Q + AgT) — 6X ~cos(—Qt + Ag)] (2.58)

Nous démontrons, a partir de I'égalité suivante, que la fréquence instantanée du signal

d’entrée Z(t) est égale a la fréquence instantanée du signal 2(t).

L 0Li(t) Oy 0Li(t)
=~ o~ o

ws(t) (2.59)

Par conséquent, ’expression finale de la fréquence instantanée w;(t) est un signal composé

de deux raies fréquentielles défini comme :

wi(t) = ﬁ [bl . €th + bT : 6_]Qt (260)
0
avec by = 6 X Tl _ 5X—eiAe”

2.3.3.2 Développement limité de la réponse impulsionnelle et de la fonction

de transfert

Les expressions précédentes nous permettent d’une maniere générale d’exprimer le

développement limité au premier ordre de la réponse impulsionnelle non linéaire qui com-
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pose chacune des réponses et qui se trouve étre de la forme suivante :

hillz(t)],7) = (| Xo| + a1 - @ +af - e 1) (2.61)
~ hi(|X0|7T|)+&1M-€jm+d>{M-e‘mt
9| Xo 91 Xo]
ot H(%L) = [ (Kol ) dr
0

avec i=HF, BF1, BF2

2.3.3.3 Développement limité de la réponse HF

En considérant le développement de Taylor (2.61]) appliqué a la voie HF et en insérant
I'expression du signal d’entrée z(t) dans I’équation ([Z50) de la réponse de la voie HF, le

signal de sortie gy r(t) est un signal composé de trois raies égal a :

grr(t) = Ygp(0) + Yiin(Q) - & + Y p(Q) - e (2.62)
avec }A/}OIF(O) = HHFOX()‘,O) 'XO

% 3 A - 0Hpr(|Xo|,Q
Yiir(Q) = Hgr(|Xo|,Q) - 0X T +a; - Xo mr([Xol, )

o1%s)
y g A % A~k % ag X ,—Q
V(@) = Hup(1 %ol ~0) - 6% + - X, HFa(y|xor| |
0

2.3.3.4 Développement limité de la réponse BF1

De la méme maniere que pour la réponse de la voie HF, en considérant ’expression
(261)) que 'on applique a I’équation de la réponse impulsionnelle de la voie BF1 et en y
insérant 'expression du module du signal d’entrée (2.53)) alors il en découle 'expression

du signal g (t) suivante :

Ypri(t) = Ygﬂ Q) - e + YB_FI (Q) eI (2.63)

: i | Hpp (1 . 0Hppi (| Xol,
avec Ve () = <H3F1(|Xo|,Q)+|XO| sr1(|Xo| ))

0] Xo
- e ; - OHgr (| X, -0
Yem () =ai | Heri(|Xo|, =) + | Xo| s . 0 )
91X
et ]:[BF1<|X0|7Q) :/ hBFl(‘XO|;7'>'€_jQT'dT
0
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2.3.3.5 Développement limité de la réponse BF2

De la méme maniere que pour la réponse de la voie HF', en considérant I'expression
(Z61) que I'on applique a I’équation de la réponse impulsionnelle de la voie BF1 et en
y insérant l’expression du module du signal d’entrée (2.60]) alors il vient 1'expression du

signal §prs(t) suivante :

Ipra(t) = Yi(Q) - &% 4+ Vipy(Q) - €77 (2.64)
N QO ~ 4 A
avec YBF2(Q> = —blHBF2<|X0|,Q)
2Xo
. Q .- R
YBF2(Q> = 2_X051HBF2<|X0|7 _Q>
et HBF2(|X0|,Q):/ ]AIBF2<|X0|,T)'€_jQT'dT
0

2.3.3.6 Systeme d’identification des fonctions de transfert BF

En sommant les expressions des signaux ypri(t) et ypra(t), ceci permet d’aboutir au

signal de sortie BF, ygpr, se composant de deux raies spectrales en ££) comme défini

ci-dessous :
Jpr(t) = Gpri(t) + Upr2(t) = Yap(Q) - &% + Yip(Q) - e/ (2.65)
avec YEF(Q) = Ygr1(Q) + Ygra(Q)

Vir(Q) = Y (Q) + V()

En égalisant le signal gpp(t) calculé a celui mesuré, ceci permet d’établir le systeme

d’équations différentielles suivant dont les solutions sont les noyaux Hppi(|Xo|,Q) et
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Hppa(|Xo|, Q) de la voie BF.

COHpm (X0, Q) | Q
8|X0| XO

81:1 X 7_Q Q. a X
BF1(| 0| )_i__bTHBFQ(‘XO'a_Q)

YEF”XOLQ) = &1ﬁBF1(|Xo\,Q)+&1XO

Ver(1Xol,Q) = ajHpri(|Xo|, —Q) + a} Xo -

8])20] XO
o MR- 9. .
V5 (Kol =) = B (| Rol,—) + arxo - 2HEmUXeh =) 2y (1%l —9)
8|X0| XO
NI ; ov OHpp(1Xo,Q) Q. - A
Vip(I Kol ~Q) = @i fpm(Xol, Q) + ax, - 2l Xl ) - Qg (%))
8|X0| XO
BW A
avec OSQSTetO§|XO|§XmM

(2.66)

Le systeme d’équations obtenu est un systeme bien conditionné de quatre équations a
quatre inconnues H pr1(£0) et Hp ro(£9). La résolution de 1'équation différentielle sui-
vant la variable |X0| peut se faire numériquement par discrétisation de la dérivée a partir

de la formule implicite d’Euler suivante :

aﬁBF1(|XO|7 —) I:—IBF1(|XO|7L7 —Q) - ]:IBFI(|XO|n—17 —)

- = - - (2.67)
9| Xo| | Xoln = [Xoln—1
OHpra(|Xol, =) Hpro(|Xolns =) = Hpra(|Xo|n-1, —)
01 Xo| | Xoln = | Xoln-1
avec | Xo|,, Vensemble des valeurs de puissance d’entrée

Les conditions initiales du systeme sont identiquement nulles car a puissance d’entrée
faible, en zone linéaire, la réponse de voie BF est par définition nulle impliquant que les
noyaux tendent vers 0 lorsque |X0| tend vers 0. Cette méthode donne des résultats assez
précis mais requiert un pas d’intégration faible pour limiter les erreurs numériques. Une
seconde méthode de résolution du systeme a été développée et détaillée en [63] basée sur

une approximation polynomiale des noyaux.
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2.4 Modéele de Volterra modulé a structure bouclée
(Feed Back)

2.4.1 Topologie du modele

Comme nous 'avons observé dans les paragraphes précédents, la topologie directe
(FF) est une simplification de la structure en boucle de rétro-action (FB) qui caractérise
les mécanismes de mémoire basse fréquence. La structure FF est concevable lorsque
la modulation du point de polarisation causée par la mémoire a long-terme est faible
voire moyenne, ce qui est habituellement le cas. Néanmoins, dans le but d’améliorer la
précision du modele et de le rendre plus général, il est tres intéressant de présenter la

topologie FB.

Le modele est basé comme précédemment sur la combinaison de trois réponses impul-
sionnelles non linéaires dédiée a la prise en compte des deux types de mémoire. La topologie
proposée est analogue a celle présentée par J.C. Pedro [64] et précédemment décrite sur la
Fig.2.7 Elle utilise un rebouclage sur ’entrée de la réponse a court terme, permettant ainsi
de décrire d’'une maniere adéquate le fonctionnement physique de I'amplificateur. L’ar-

chitecture du modele proposé est présentée sur la Fig. 2.17. Comme précédemment, nous

Mémoire
HF

)
Mémoire
BF 1
—

e
Mémoire
BF 2
—__

Fi1Gc. 2.17 — Topologie du modele modulé « Feed-back »

avons utilisé le modele a réponse impulsionnelle non linéaire pour caractériser la mémoire
a court terme représentée par la branche principale. La boucle de retour modélisant la
mémoire a long terme est composée de deux modeles a réponse impulsionnelle non linéaire

pilotés par le module et la fréquence instantanée du signal de sortie g(t). Nous rappelons
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ici les expressions des deux réponses.

Jnp(t) = /iLHF<|é(t—T)y,T) e(t—7)-dr (2.68)
Upr(t) = /EBF1(|§7(t—T)|>T) gt —7)| - dr (2.69)

+ /ﬁm (|&(t —7)],7) - wy(t —7) - dr

avec ety =x(t)- (L4 9(t)) (2.70)
représentant le signal d’entrée modulé par la mémoire basse fréquence.

De nouveau, nous remarquons que, comme nous 1’avons évoqué précédemment avec la
topologie FF, la réponse de la voie BF, gpp(t), est nulle lorsque le dispositif est stimulé
par un signal CW z(t) = X%, Par conséquent, l'identification du noyau de la voie HF

reste inchangé, c’est a dire :

(1) Yo([Xol, )
. .

I:[HF(‘XO‘?Q) = (t) Xo

(2.71)

2.4.2 Extraction des deux noyaux BF

L’identification des noyaux de la voie BF se mene en excitant le dispositif avec un

signal tri-porteuse comme rappelé ici.
B(t) = Xog 4+ 0X e’ + 6X e avec [6XF| et [6X 7| << let 60X~ #£6X~  (2.72)

Comme nous 'avons précédemment observé, dans ce cas, le dispositif génere également
un signal tri-porteuse a sa sortie et un signal bi-porteuse en sortie de la voie BF comme
le représente la Fig. 2.18

gty = YO(Xol,0) + V(| Xo|,Q) - & + V(| X0],Q) - e (2.73)
pr(t) = Yip(1Xol,Q) - & + Vip(|Xo|, Q) - e/ (2.74)
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)
Mémoire
BF 1
—__

)
Mémoire
BF 2
—__

Fic. 2.18 — Réponse du modele « Feedback » a une excitation tri-porteuse

2.4.2.1 Estimation des signaux é(t) et |é(?)]

Nous allons dans un premier temps calculer analytiquement le signal d’erreur é(t) a

partir de Z(t) et ypr(t) comme suit :

ét) = X464y eI (2.75)
avec & = 0XT(Q) + X - Yin(Q)

& = 0X () + X - V()
Il s’agit donc d’un signal constitué de trois raies spectrales, par conséquent de la méme

maniére que précédemment, le calcul du module du signal é(¢) est donné par 'expression

suivante :
~ % 1 A A GOt 1 A ~ —jiQt
e@)] = Xo|+ (@1 +&) ™+ (G +6) e (2.76)

2.4.2.2 Estimation du signal ypr(t)

A partir des expressions (2.75) et (Z70) ainsi que du développement de hyp(|é(t)], )

suivant :

, aiLHF(|X0|vT)eth

- (2.77)
0| Xo|

~ R N R 1 . »
hHF(’e<t)’77-) = hHF(|XO|7T)+§(C1+C2)

1 Ohpr(| X .
+ (6 +¢é) - —HF(|A 0|’T)e_mt
2 9| Xo|
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La résolution du systeme d’équations suivant permet de déterminer les quatre composantes
Vi (1 Xo|, £Q) et Yi5,.(|Xo|, £Q) du signal de sortie de la voie BF.

Xo-dyp X§-dio
Xo-dy X - dy

Yip(1Xol, )
Yir(1%ol, )

VAol Q) = duy - 8XH(Q) — dip - 6X ()
Y7(|X0|aQ) - ngg : 5)2**(9) — d;l . 5)2*((2)

(2.78)

S 1 OHpr(|Xo|,Q
avec dy1 = Hyp(|Xo|, Q) + =X mr(|Xol, )

2 01X
. 1. OHur(| X!, Q
diy — —Xoa 1r (| Xo|, Q)
2 0| Xo|
. 1. 0Hur(|Xo|, =
dle_Xoa HF(|A0|7 )
2 0| Xo|

1 OHpp(|Xo|, -0
1 ¢ OHur(|Xo|, —92)

Cin = ]:IHF(|X0|’ —) + 20 6’|X'0|

En appliquant les expressions (2.53)) et (Z.60]) au signal de sortie g(¢) pour déterminer
|9(t)| et wy(t) alors le systeme d’équations différentielles (2.66) peut étre de nouveau
résolu pour déterminer les noyaux Hppi(|Xo|,Q) et Hppa(|Xo|, Q) qui sont les solutions

du systeme.

2.5 Meéthodologie d’implémentation numérique des

modeles

Tous les modeles présentés précédemment sont composés de noyaux qui sont des
fonctions de transfert non linéaires de la forme H(|2|,Q) on |2| représente I'amplitude
du signal et 2 la fréquence de modulation. Les données mises a notre disposition sont
discretes, c’est a dire que les noyaux sont connus pour un nombre discret d’amplitudes

et de fréquences.

Hormis ces valeurs discretes, le signal en entrée du dispositif peut prendre n’importe
quelle valeur comprise entre ces points, il nous faut donc mettre au point des techniques
d’approximation performantes (c.a.d stables, rapides, peu gourmandes en mémoire) pour
permettre une implémentation temporelle efficace des intégrales de convolution décrivant

les modeles.

La premiere étape consiste a décomposer les noyaux en une série de fonctions
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séparables suivant ’amplitude et la fréquence comme ci-dessous :
K
H; (12],92) =) an() - fi (12]) (2.79)

On peut noter que les fonctions de base & (€2) représentent des filtres linéaires tandis que

les fonctions de base fk représentent des caractéristiques statiques.

2.5.1 Fonction de base fk(|£\)

Habituellement, le choix des fonctions de base statiques est porté sur des monomes du
type fk = |:%]k, ou encore des polynomes plus évolués comme des tangentes hyperboliques
ou des polynomes de Tchebychev. Le principal inconvénient avec ces approximations
polynomiales sont leur forte tendance a osciller avec 'augmentation du degré du po-
lynome menant a des modélisations insuffisamment précises avec des possibles instabilités

numériques.

Dans [65], nous avons donc développé une nouvelle méthode pour évaluer une base de
fonctions qui remplisse les trois criteres suivants :
— Un systeme correctement conditionné pour minimiser les erreurs numériques.
— Une base de taille minimale permettant une précision importante avec un nombre
de coeflicients minimal.
— Une procédure automatique d’identification, simple a mettre en oeuvre permettant

le choix systématique des fonctions fondamentales de la nouvelle base.

La méthode peut se résumer comme ci-dessous. Partant du noyau mesuré sur un
échantillonnage de points de fréquences {€2;,7 =1,..., N}, nous disposons donc d'un

ensemble de courbes noté d(|z|) représentant la base de départ :

a(jz) = { A (2],%),j = 1,...,N} (2.80)

Pour une fréquence intermédiaire notée ) dans la bande passante, nous pouvons naturelle-
ment supposer que H (|z],2) peut s’exprimer comme une combinaison linéaire d’éléments

de la base, soit :

H(12,Q) =) 5,(Q) - H (2],%) (2.81)

Cependant, pour satisfaire le premier critere énoncé auparavant, nous devons disposer
d’'un systeme correctement conditionné, ceci implique que les vecteurs formant la base

d(|z|) soient orthogonaux les uns aux autres, ce qui peut s’exprimer par la condition
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suivante :
(Bqa1 00,8 (a1,00)) = [ H(al.00) 7 (8], 9)-dil =0 i) (@282

Il est évident que la base arbitraire résultant directement des points de mesure ne peut

de maniére systématique satisfaire la condition d’orthogonalité ([2.82).

Cependant partant de la base arbitraire de mesures, il reste possible de construire une
base orthogonale en utilisant des techniques connues d’algebre linéaires. Dans ce but, une

matrice D de dimension P x M contenant ’ensemble des mesures est définie :
D(p,j) = H (|2,],9Q;) avecpe {1...P}, je{l...N} et N <P (2.83)

Afin d’atteindre I'objectif d’orthogonalité, la matrice D est factorisée suivant la méthode

de factorisation de matrice SVD (Singular Value Decomposition) [66] :
D=U-%-V”T (2.84)

Le résultat de cette factorisation produit trois nouvelles matrices ot U est une matrice
orthogonale de dimension (P x P), V est également une matrice orthogonale de dimen-
sion (N x N) et ¥ est une matrice diagonale de dimension (P x N) dont les éléments

constituent les valeurs singulieres de la base.

La théorie de la valeur singuliere démontre que la matrice U contient la base ortho-
gonale recherchée. A chaque colonne de U, représentant un vecteur de base, correspond
une valeur singuliere contenue dans . Cette derniere indique le poids du vecteur de
base correspondant au sein de la base. On peut ainsi limiter la taille de la base en ne
considérant que les vecteurs de base de valeur singuliere significative. Un seuil de 107°
est généralement suffisant pour assurer une bonne précision de la base. Les exemples
menés au cours de notre étude montrent que la taille de la base est tres faible, inférieure

a 5. On doit noter que la base obtenue est une base discrete.

Finalement, la base < fk(|£p\)> discrete est interpolée a I’aide de splines cubiques afin

d’obtenir une base de fonctions continues < fk(|i])>

2.5.2 Fonctions de base &;(f)

A partir du noyau mesuré et des fonctions de base < fk(|£p|)> précédemment calculées,

les fonctions de base (G4 (£2)) sont calculées en résolvant le systeme d’équations suivant a
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I'aide de la méthode de moindres carrés. On a :

[Alla] = [B] (2.85)
F(1Xor]) Fr (| Xor))
avec [A] = : :
Fi1(| Xop) (1 Xop))
a1 () a1 ()
[a] = : 5
G () g (Qn)
H(|Xoi, Q) -+ H(|Xoul, Q)
5] = : . .

H (| Xok], 1) H(| Xok|, Q)

Dot l'on tire & = (ATA)LATB. La base (f(-)) étant orthogonale, la matrice AT A est
diagonale. La base (dg(-)) est alors obtenue avec le maximum de précision numérique.
Ici on note également que les vecteurs de base &;(€2,) obtenus sont également discrets,
il faut donc trouver les fonctions d’interpolation les plus adéquates qui permettent de

passer de la base de fonctions discretes (G (€2,)) a la base continue (G (€2)).

Comme chaque fonction de base & (f2) représente la fonction de transfert d'un filtre
linéaire dont on veut obtenir la réponse impulsionnelle, on ne peut guere utiliser des
fonctions d’interpolation par morceaux comme les splines. Les fonctions d’interpolation

les plus adéquates sont alors les fonctions rationnelles.

La forme la plus simple dans ce cas est alors la forme dite d’approximation de Padé :

5 Bu- (GO
() = —= (2.86)
1+ EZZO ¥ - (G

Ces approximations sont effectivement assez simples a mettre en oeuvre et le passage du

domaine fréquentiel vers le domaine temporel est trivial en sachant que :

TE (A oy = T8

- 2.
dtn (2.87)

Comme le montre cette relation, 'implémentation numérique de ce type de filtre demande

donc de calculer les dérivées n=™¢ du signal temporel ce qui conduit malheureusement
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a des instabilités numériques importantes sur la réponse du modele.

Finalement, depuis quelques années, avec les travaux de B. Gustavsen [67, [68] 69], il
a été démontré que la forme la plus efficace est un développement en éléments simples

pole/résidu comme ci-dessous, qui représente une série de filtres du premiere ordre.

M
A am
() = o (2.88)

m=1

B. Gustavsen [67] a mis au point une méthode d’estimation permettant d’obtenir la
décomposition (Z88)) avec une excellente stabilité numérique, tout en assurant la stabilité
des filtres obtenus. Cette méthode tres populaire est connue sous le nom d’algorithme
« Vector Fitting ». Cet algorithme itératif permet par optimisation 'approximation
d’une réponse fréquentielle quelconque par une série de fonctions rationnelles incondi-
tionnellement stables. Initialement, ’algorithme a été développé pour l'approximation
de fonctions de transfert hermitiennes (H(—Q) = H*(Q2)), ce n’est pas le cas pour les
fonctions de transfert de systemes passe-bande que nous avons ici. Nous avons donc du
le modifier légerement pour 'adapter aux systemes passe-bande. Nous allons décrire

succinctement cet algorithme.

On souhaite donc approximer la fonction éy(£2) par une fonction rationnelle de type :

M ~

~ am

() =) o (2.89)
m=1 m

ou a et p représente respectivement I’ensemble des résidus et des poles.

La procédure pour résoudre ce probleme se déroule en deux étapes successives.

Etape 1

La premiére étape consiste a introduire deux nouvelles fonctions rationnelles p(2) et

d(Q2) définies par les expressions suivantes :

M ~ M ~
a r
§OY = X g e 6@ = X S (2.90)

ou les poles ¢, ont été initialisés dans la bande de fréquence du systeme ou par d’autres
méthodes [70)].

A partir de ces fonctions, on définit un nouveau probleme linéaire ou les résidus a et ¢
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sont les solutions.

p(Q) — ar(2)5(2) = ar () (2.91)
Il vient alors un systeme matriciel Az = B que 'on résout par la méthode de moindres
carrés. )
1 1 —Gye (1) —Gu (1)
=g 7 j—du =g T JON—dm
A= : ’ : : ' :
1 1 —G(Q) —6(QN)
| JONn—q1 "7 JQN—dm JQON—G T JQON—dm
2.92
- A . (2.92)
B=| a(@) .. (@) |
T
v=ld . oaw P Py
Etape 2

[71] montre alors que les poles de la fonction a4 (£2) sont égaux aux zéros de la fonction

() lesquelles peuvent étre calculés a partir des valeurs propres de la matrice :
{am} = eig(A—b-c") (2.93)

ou A est une matrice diagonale qui contient les poles initiaux {¢,}, b est un vecteur

colonne de valeur unitaire et ¢ est un vecteur ligne remplie par les {7, }.

Ces deux étapes sont appliquées de fagon itérative en remplagant les poles {G,,} de
I'equation ( [2Z91]) par les poles {¢,,} dernierement trouvés. De plus, & chaque itération,
pour garantir la stabilité du filtre, on remplace les poles avec une partie réelle positive
par des poles a partie réelle négative. Cet algorithme converge vers une solution précise

généralement apres une dizaine d’itérations.

Enfin, on identifie simplement les résidus {a,, } de la fonction de départ ([2Z89) par la

méthode de moindres carrés.

2.5.3 Implémentation numérique de la réponse impulsionnelle

non linéaire

En associant les techniques ci-dessus présentées, I’écriture finale de chaque noyau prend

la forme suivante :

A(a,2) =33 " f (a) (2.94)
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Il nous faut a présent réaliser I'intégration numérique des intégrales de convolution de la

forme ci-dessous, avec la plus grande précision et le moins de calculs possible.

[e.e]

y(t) :/i‘(‘i(t_7)|77)'§5(t—7)'d7

0

En considérant la transformée de Fourier de h(z, 7) dans (2:35), on obtient :

[e 9]

W):/ /Ffﬂff(t—ﬂ\,ﬂ)-eﬂ'mdﬁ Bt —7)-dr

0

En substituant alors (Z.94]) dans (2.96]), on obtient :

K M | % A
~ Qe iQr A A A
y(t)=ZZ/ /ﬁ-em A - fo (Ji(t — 7)) - &t — 7) - dr
k=0 m=1 J3E = Qkm
0 —00
D’ou l'on tire :
K M
gt) = ZZ/ o (T) « fi (|t = 7)) - &(t = 7) - dr
k=0 m=1

ﬁkm(T) - / ﬁ . ejQTdQ

(2.95)

(2.96)

(2.97)

(2.98)

(2.99)

L’intégrale de convolution apparait comme une mise en parallele de filtres linéaires du

premier ordre qui sont excités par le signal d’entrée préalablement passé au travers de

caractéristiques statiques non linéaires. Ce type de structure est aussi connu sous le nom

de modele d’Hammerstein.

La discrétisation de l'intégrale de convolution de I’équation (Z.98) conduit a la forme

canonique donnée par ’équation (ZI00), dont la représentation schématique est illustrée
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sur la Fig. 2.19]

K M

k=0 m=1
avec Zhom(tn) = bo - fr(1&(ta)]) - £(tn) + b1 - fo(|2(En1)]) - E(tn1) + €1 2km (tnor)
B C1 — QpmAt — 1
0 akmAt
L az At
él — eékmAt
At =t, —t,_1
I X, (0
oy ) SLE
x|
; R
! '
LSl
o
-
| & |

I=
—~

|
st
M

=

Sl Py

3
| &f 2

FiG. 2.19 — Implémentation numérique du modele réponse impulsionnelle

Cette méthode optimale permettant le passage d’'un noyau provenant du domaine
fréquentiel & une implémentation numérique est utilisée pour les trois noyaux. Le principe
d’extraction du modele énoncé ci-dessus ainsi que les techniques numériques d’approxima-
tion et d’intégration temporelle ont été implémentées sous le logiciel Matlab de la société
Mathworks [72]. Le code de modélisation nous servira dans le paragraphe suivant pour la

validation de ce nouveau modele.

103



Chapitre 2 : Le modele de Volterra modulé a trois noyaux

2.6 Validation des modeles : Application a Ila

modélisation de circuits CAO

Afin de valider le modele que nous proposons, nous I’avons appliqué a la modélisation

de deux amplificateurs décrits par leurs schémas de conception sur le simulateur de circuits

ADS 2006 d’Agilent Technologies.

2.6.1 L’amplificateur GSM

Le premier exemple consiste en un amplificateur faible bande, un étage a un transistor
LDMOS polarisé en classe AB légere. Cet amplificateur provient d’une librairie d’exemples
d’applications d’ADS. Il possede 'avantage de converger rapidement pour tout type de
stimuli, en harmonic balance et en transitoire d’enveloppe. Cela nous permet de réaliser
des tests tres poussés méme a forte compression. De plus, comme nous le verrons, cet
amplificateur présente de fortes dissymétries d’intermodulation mettant en évidence la
présence d’effets de mémoire a long-terme importants. L’amplificateur fonctionne a une
fréquence centrale de 830 MHz avec un gain linéaire de 13 dB. Les caractéristiques sta-
tiques de cet amplificateur sont représentées sur la Fig. en fonction de 'IBO par
rapport au point de compression a 1 dB se situant a une puissance d’entrée d’environ 15

dBm. Il atteint 3 dB de compression et un rendement maximum pour environ 5 dB d’IB0.
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FiG. 2.20 — Caractéristiques statiques de 'amplificateur GSM
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Chapitre 2 : Le modele de Volterra modulé a trois noyaux

2.6.1.1 Identification des modeles
a) Caractérisation CW

Sur la Fig. 2.27] sont représentées les caractéristiques CW obtenues sur une bande
de 100 MHz autour de la fréquence centrale, fo = 830 MHz. Ces courbes nous montrent
des variations de gain linéaire d’'un peu plus de 5 dB sur toute la bande de fréquence
considérée. Ces variations de gain sont représentatives des effets de dispersion HF
(mémoire a court terme) présents dans la bande de caractérisation. L’identification de la
partie HF du modele a été effectuée de la zone linéaire (soit une puissance d’entrée de -20
dBm) jusqu’a une puissance de 25 dBm (soit environ 8 dB de compression de gain). Le
noyau HF, comme explicité précédemment correspond a ce qui est communément appelé

courbe AM/AM, AM/PM, paramétré par la fréquence. Ces courbes sont données sur la

Fig. 2211
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F1G. 2.21 — Caractéristique CW en puissance et déphasage de I'amplificateur GSM

Si on considere une représentation en partie réelle et imaginaire, on obtient les courbes
de la Fig. .22] On peut observer les variations de chaque caractéristique en fonction de

la fréquence pour une puissance d’entrée constante.

Les caractéristiques obtenues par simulation sont alors approximées a ’aide des
techniques que nous avons présentées dans le paragraphe précédent. Nous proposons, sur
la Fig. 2.23] une comparaison de ’erreur normalisée, en utilisant soit une approximation
en polynome conventionnelle, soit la nouvelle technique que nous avons mise au point
sur la base d'une décomposition orthogonale. Nous observons alors que la nouvelle
méthode permet une bien meilleure précision tout en utilisant tres peu de vecteurs de
base. En effet, nous remarquons qu’en utilisant 3 fonctions de base, la nouvelle méthode

permet d’obtenir une erreur inférieure a -60 dB alors que ’approximation polynomiale en
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4 : : 5
Petit signal y

ol / Petit signal
— i
g g
< O <
: :3
I o z
2 (S

- Z/\
_4_ \
Fort signal
_980 800 820 840 860 880 7180 800 820 840 860

Fréquence (MHz) Fréquence (MHz)

Fi1G. 2.22 — Partie réelle et imaginaire du noyau HF

880

demande 10 pour une erreur supérieure. Nous avons ajouté sur ce graphique le rapport

entre la premiere valeur singuliere et les suivantes pour indiquer la corrélation entre ce

facteur et le nombre nécessaire de vecteurs de base.

1)

EQM (dB) , Valeurs singuliéres (dB)

5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15
ombre de vecteurs de bases

F1G. 2.23 — Comparaison EQM avec une approximation polynomiale et une approximation

SVD

Nous avons choisi d'utiliser 3 fonctions de base (soit K = 3) dans notre décomposition

car la valeur singuliere correspondante est 60 dB en dessous de la plus grande valeur.

Enfin, nous approximons les 3 réponses de filtres correspondantes a partir de 'algo-

rithme « Vector fitting ». Le programme choisit alors automatiquement le nombre de

Poles/Résidus pour représenter le mieux possible les caractéristiques du modele, au
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sens de l'erreur quadratique moyenne (EQM). A titre d’exemple, nous proposons sur

la Fig. 2.24] le résultat de 'approximation des parties réelle et imaginaire du premier

coefficient du modele, avec un filtre d’ordre 4. Nous observons que l’approximation est

presque parfaite avec une EQM qui est alors de 'ordre de -60 dB.
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F1G. 2.24 — Résultat d’approximation du coefficient a; (€2)

Le résultat de I'approximation globale du noyau HF est donné sur la Fig. 2.25 pour un

ordre maximum de filtre de 7 pour chacun des coefficients ay. Cette figure nous montre

une approximation de tres bonne qualité sur ’ensemble de la dynamique de puissance

ainsi que sur I’ensemble de la bande de fréquence malgré la tres forte non linéarité du

dispositif (8 dB de compression de gain).
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FiG. 2.25 — Résultat de 'approximation du noyau HF
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b) Caractérisation trois tons

La seconde étape de I'identification de nos modeles impliquent d’exciter I’amplificateur
avec un signal trois tons, composé d’un ton « grand signal » au centre de la bande et deux
tons « petit signal » de part et d’autre. L’amplitude des tons « petit signal » doit étre
assez faible pour que le comportement de I’amplificateur soit linéaire face a ces derniers.
Dans ce but, 'option de simulation « small-signal analysis » est activée a l'intérieur des
parametres de simulation de ’équilibrage harmonique. Ce type d’analyse, encore appelé
« conversion matrix analysis »[19], est utile lorsque un systéeme non linéaire est excité
par un signal de « pompe » et que I'on recherche dans ces conditions la réponse petit
signal du systeme associé. Cette technique est principalement utilisée pour la conception
de mélangeurs et I’étude du bruit non linéaire. L’analyse s’effectue en deux étapes.
Une premiere étape analyse la réponse du dispositif sous l'excitation seule du grand
signal, puis la réponse petit signal équivalente est évaluée a partir de la dérivée de la
réponse grand signal. Cette méthode est plus rapide et plus précise qu'une simulation

multi-porteuse classique.

Nous présentons sur la Figl2.20 les gains aux fréquences petit signal G”’( |X0|, Q) et

CA}'*(|)A(0|, 2) en fonction de I’écart de fréquence pour trois puissances d’entrée de la pompe.
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F1G. 2.26 — Modules des gains petit signal pompé G~ et G- pour différentes puissances
de pompe

Lorsque la puissance de la pompe est faible, les gains pompés sont égaux aux gains
petit signal aux fréquences respectives et par conséquent varient peu sur la bande
passante. En revanche, lorsque la puissance de la pompe augmente, nous observons
I’apparition de fortes ondulations sur ces gains qui sont le signe d’une stimulation de

phénomenes dispersifs basse fréquence au sein de 'amplificateur.
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L’étape suivante dans le processus d’extraction des modeles, consiste a déterminer les
noyaux de la voie BF, par conséquent nous calculons analytiquement la réponse de la voie
HF a une excitation trois tons (2.62) afin de déduire la réponse de la voie BF et par la
suite identifier les noyaux BF. Nous présentons tout d’abord l'identification du modele
direct (FF) puis ensuite, celle du modele bouclé (FB).

Extraction modele direct (Feddforward)

Le résultat du calcul du signal de la sortie de la voie BF a partir de (2:39)) est présenté
sur la Fig. ou nous montrons l'allure du module des deux raies a la sortie de la
voie BF, Y3,(Q) et Yi.(—Q), en fonction de 'écart de fréquence pour trois niveaux
de puissance de pompe. Nous observons alors que la condition de symétrie indiquée en
(240) n’est pas remplie et confirme donc le besoin de I'ajout d'une seconde variable

d’état pour lever I'indétermination du systeme d’extraction.
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FIG. 2.27 — Modules des signaux Y et Y5, en fonction de Iécart de fréquence pour 3
niveaux de puissance d’entrée

Une fois les composantes de sortie de la voie BF déduites, nous pouvons résoudre le
systeme d’équations différentielles (2.66) pour déterminer les noyaux Hpry et Hgpo. La
Fig. présente le module des noyaux en fonction de la puissance du signal d’entrée
et de ’écart de fréquence. Les noyaux sont naturellement nuls pour un écart fréquentiel
nul (Q = 0) et pour une amplitude de pompe nulle(|X|). A mesure que 'amplitude du
signal de pompe ou la fréquence de battement augmente, I’amplitude des noyaux BF

augmente.
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Fi1c. 2.28 — Modules des noyaux H Br1 et H pro pour différentes puissances d’entrée et
écarts de fréquence

Pour illustration, on peut aussi voir, sur la Fig. [2.29] I'évolution des parties réelles et
imaginaires des noyaux en fonction de ’écart de fréquence et de la puissance du signal

de pompe.

Extraction modeéle bouclé (Feedback)

Le modele bouclé ne differe du modele direct que par la voie BF. L’extraction de la
voie BF du modele FB se déroule de maniere analogue, nous calculons la réponse de
la voie HF' a une excitation tri-porteuse puis par l'intermédiaire du systeme d’équation
(Z78), nous calculons la réponse de la voie BF et la résolution du systeme d’équation
différentielle (2.66]) permet l'identification des deux noyaux de la voie BF. Ces derniers
sont représentés en fonction de I’écart de fréquence sur la Fig. pour les modules et

la Fig. 23T pour les parties réelles et imaginaires.
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F1G. 2.29 — Parties réelles et imaginaires des noyaux H Br1 et H gro en fonction de 'écart
de fréquence

2.6.1.2 Comparaison entre modeles et simulations circuits

Apres avoir extrait tous les noyaux, une approximation de chaque noyau est ef-
fectuée a partir de la méthode évoquée précédemment. Pour les noyaux BF, nous
constatons que la décomposition en fonctions séparables (2.94]) nécessite un maximum de

3 a 4 fonctions de base (K) et un nombre maximum de filtre N = 10 pour chaque branche.

Nous allons dans ce paragraphe évaluer les capacités des différents modeles a reproduire
le comportement du dispositif pour des excitations simples de type CW et multi-porteuse

ainsi que pour des signaux plus complexes comme les modulations QAM et OFDM.

a) Criteres classiques de conception

L’un des premier comportement que le modele doit correctement reproduire est celui

lié a une excitation mono-porteuse. Une partie du modele ayant été directement extraite
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Fi1c. 2.30 — Modules des noyaux H Br1 et H pro pour différentes puissances d’entrée et
écarts de fréquence

a partir de ce type de données, le modele reproduit bien ce comportement. La figure
suivante, Fig. 2.32, présente la puissance de sortie en fonction de la fréquence dans le
cas d'une excitation CW. Cette figure nous permet de comparer la réponse obtenue en
simulation circuit avec la réponse du modele FF. Nous ne présentons que la réponse d’un
seul modele étant donné que la réponse CW de tous les modeles modulés est identique
puisqu’ils sont congus autour du méme noyau HF. Comme attendu, nous constatons une
tres bonne concordance du modele avec le circuit de conception permettant d’assurer que
la mémoire a court-terme a convenablement été intégrée dans notre modele. De surcroit,
ce test simple vérifie la bonne implémentation numérique de l'intégrale de convolution

non linéaire.

Naturellement, ces modeles n’ont pas essentiellement été mis au point pour des
signaux a enveloppe constante non générateur par définition de mémoire basse fréquence.
Néanmoins, il est nécessaire de noter que de nombreux modeles extraits avec des signaux

complexes éprouvent des difficultés a reproduire la réponse a un signal CW. Afin de
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F1G. 2.31 — Parties réelles et imaginaires des noyaux H Br1 et H gro en fonction de 'écart
de fréquence

constater I'apport des nouveaux modeles, nous examinons les résultats de C/I3 droit
et gauche obtenus en fonction de l'écart de fréquence dans le cas d’un signal a deux
porteuses de méme amplitude. Les Fig. et Figl2.34] comparent la simulation circuit
et les réponses des modeles de Volterra modulés. On y trouve ’ancien modele modulé a

deux noyaux ainsi que le nouveau modele a trois noyaux (FF).

D’abord, nous commencons par noter une forte dissymétrie des produits d’intermo-
dulation entre le coté gauche et le coté droit ainsi que des résonances importantes sur le
coté droit. Ceci montre l'existence de phénomene de mémoire de type basse fréquence
dans cet amplificateur. Nous notons également que le modele trois noyaux reproduit
précisément les variations de C/I3 en fonction de 1'écart de fréquence que ce soit a faible

ou a forte puissance.

L’apport de la nouvelle variable d’état dans le nouveau modele est alors évident sur

la Fig. 234l En effet, malgré la bonne estimation du modele deux noyaux pour le C/I3
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F1G. 2.32 — Puissance de sortie en fonction de la fréquence

80

—— Simulation circuit
70t —— Modéle FF 2 noyaux

| Pe =-10 dBm| . Modéle FF 3 noyaux 1
| Pe =-2 dBm 1

(o))
o

a
o

W
o,

C/13 gauche (dBc)
D
(@)

N
o
T
i

=
o
T
1

10 20 | 30 40 50
Ecart de fréquence (MHz)

(@)

o

F1G. 2.33 — C'/I3 gauche en fonction de I'écart de fréquence

gauche, on remarque une erreur importante sur celui de droite. Ceci s’explique par la
non prise en compte des dissymétries de la mémoire BF au moment de 'extraction du
modele. Dans la nouvelle topologie, ces informations sont bien prises en compte et ceci

permet une reproduction cohérente des C/I3s droit et gauche.

114



Chapitre 2 : Le modele de Volterra modulé a trois noyaux

80 Simulation circuit
—— Modele FF 2 noyaux
70 —=— Modele FF 3 noyaux

(o3}
o

C/13 droit (dBc)
N w N a1
o o o o

(IR
o

20 30 40 50
Ecart de fréequence (MHz)

F1a. 2.34 — C'/I; droit en fonction de I'écart de fréquence

La Fig. propose une comparaison du C/I3 gauche et droit entre les nouvelles
structures FF et FB. Les réponses obtenues sont tres similaires, cependant, le modele
FB, de part sa structure bouclée, est naturellement potentiellement instable. Le modele
étant non linéaire, I’étude de stabilité du modele est naturellement tres complexe. Bien
que dans notre cas, nous n’ayons pas rencontré de probleme de stabilité, nous préférerons
la structure de modele directe qui semble étre une approximation relativement précise

tout en garantissant une stabilité inconditionnelle.
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F1a. 2.35 — C/I3 gauche et droit en fonction de I’écart de fréquence

Dans les deux exemples précédents, nous avons considéré des comportements en régime
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établi, il est cependant intéressant d’évaluer la réponse transitoire du modele. Dans ce but,
nous allons considérer un signal de type porteuse pulsée comme présenté sur la Fig. 210l
Ce type de signal est tres utile dans les dispositifs RADARs. La Fig. [2.36] présente une com-
paraison entre le modele et la simulation par transitoire d’enveloppe. Les allures générales
des réponses transitoires du modele suivent celles obtenues en simulation circuit aussi bien
a faible qu’a forte compression de gain. Le modele fonctionne relativement bien sur les
deux fronts du signal. Cependant, on note tout de méme a forte puissance une exagération
des phénomenes de rebond sur les fronts. Malgré cela, le temps de transition du régime

transitoire au régime établi est correctement évalué par le modele.
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Fia. 2.36 — Comparaison entre le modele FF et la simulation circuit en présence d’une
porteuse pulsée idéale (temps de monté et de descente nuls)

b) Critéres liés a des signaux modulés

L’analyse qui vient d’étre menée avec des signaux simples n’est pas suffisante pour
valider les modeles. En effet, cette analyse doit étre complétée en expérimentant les
modeles dans le cas d’applications plus réalistes utilisant des signaux de communication
numériques plus élaborés proches de ceux traités par un amplificateur dans un systeme

de communication.

Le premier signal expérimenté est un signal WCDMA de 3,84 MHz de bande

provenant d’un générateur de la norme « 3GPP » sous ADS. A partir de ce signal,
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nous avons tracé sur la Fig. 2.37 les criteres d’ACPR droit et gauche en fonction de la
puissance d’entrée moyenne, ce jusqu'a 3 dB de compression, dans le cas d'une simulation
circuit. Nous comparons ces résultats aux prédictions calculées par le modele original a
deux noyaux, et les deux nouveaux modeles a trois noyaux (FF et FB). Ici aussi, nous
observons des dissymétries entre les ACPR gauche et droit. Nous constatons les bonnes
capacités pour la prédiction des remontées spectrales en apportant une amélioration
allant jusqu’a 4 dB sur la prédiction de PACPR droit en comparaison avec le modele

original a deux noyaux.
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Fic. 2.37 — Comparaison ACPR pour un signal 3GPP

Un autre facteur de mérite important concerne la concordance des signaux d’en-
veloppes temporelles; il est intéressant de comparer celles obtenues par la simulation
circuit en transitoire d’enveloppe et celles calculées par les modeles. Cette comparaison
s’effectue facilement en calculant 'erreur quadratique moyenne entre le signal prédit
et celui simulé a partir du circuit. Le résultat de cette comparaison est illustré sur la

Fig.2.38 on note une EQM inférieur & 0,6% sur I’ensemble de la zone de puissance testée.

Le second signal avec lequel nous avons évalué le modele est une modulation simple
de type 16 QAM de débit égal a 10 Msymb/s avec un filtrage RRC (Root Raised Cosine)
de facteur de Roll-off égal a 0,22. La Fig. .39 présente une comparaison d’ACPR et
d’EQM entre le modele polynomial a mémoire extrait a la fin du chapitre 1 et notre

nouveau modele a trois noyaux (FF). Pour ne pas surcharger la figure, le modele FB n’est
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F1ac. 2.38 — Comparaison ACPR pour un signal 3GPP

pas représenté. Contrairement au modele a polynéome a mémoire, nous remarquons que le
nouveau modele permet la prise en compte des fortes dissymétries d’intermodulation et
ce pour pour l'intégralité des puissances moyennes du signal, ce qui comme nous 'avions

déja observé n’est pas le cas du polynome a mémoire.
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F1G. 2.39 — Comparaison ACPR et EQM pour un signal 16 QAM de débit 10 Msymb/s

La derniere expérience que nous conduisons repose sur un signal complexe habituelle-
ment utilisé pour 'analyse de la « cross-modulation » au niveau du récepteur. Le signal
d’excitation est constitué d’un parasite fort signal CW, et de deux signaux modulés, I'un

représentant le signal re¢u tandis que le second provient de la fuite de I’émetteur vers le
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récepteur, ceci est du a une isolation non parfaite du duplexeur. Les caractéristiques du
signal que nous proposons sont les suivantes :
— Un signal d’interférence CW d’une puissance de puissance -10 dBm se situant a 4
MHz de la fréquence centrale
— Un signal d’interférence modulé en 16 QAM d’une puissance moyenne de -10 dBm
situé autour de la fréquence centrale provenant de la fuite du duplexeur
— Un signal utile requ modulé en 16 QAM a -40 dBm du signal d’interférence et
disposé a 10 MHz de celui ci.

La Fig. expose les spectres du signal d’entrée et ceux de sortie pour la simulation
circuit ainsi que ceux simulés avec le modele trois noyaux FF. De plus, nous proposons
I'erreur en dB réalisée par les deux prédictions. Nous observons de nouveau une bonne
corrélation entre le spectre prédit par le nouveau modele et celui simulé a partir du

circuit, les spectres simulés et prédis sont pratiquement superposés.
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FiG. 2.40 — Comparaison des spectres de sortie pour 1’étude de la cross-modulation

Nous avons démontré par l'intermédiaire de ces quelques exemples, l'efficacité et
la versatilité de la nouvelle topologie de modélisation permettant une meilleure prise
en compte des effets mémoire basse fréquence surtout lorsque celle-ci présente des dis-
symétries importantes. En effet, le plus grand intérét de cette approche de modélisation
comportementale réside dans le fait de pouvoir prédire précisément le comportement de
I’amplificateur pour une gamme étendue de signaux a partir d’'un modele unique extrait

sur des signaux élémentaires.
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Afin de valider la technique de modélisation, nous allons dans le paragraphe suivant

réaliser la caractérisation d’un amplificateur de topologie et de technologie différente.

2.6.2 L’amplificateur bande X [1]

Le second cas test dont nous disposons est un amplificateur 10 W de classe AB peu
profonde composé de 2 étages avec des barrettes de 4 et 8 transistors HBT. Il fonctionne en
bande X et possede un circuit RC thermique équivalent [73] générateur d’effets mémoire

basse fréquence. La topologie de amplificateur est donnée sur la Fig. 24Tl
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Fi1G. 2.41 — Topologie de I'amplificateur HBT simulé

Les caractéristiques statiques de 'amplificateur sont données sur la Fig. en fonc-
tion de 'IBO a 1 dB de compression se situant a une puissance d’entrée d’environ 19 dBm.
Nous remarquons cependant au dessus de 4 dB d’IBO des ondulations des caractéristiques
qui sont dues a des erreurs de simulation d’equilibrage harmonique car les blocs de pa-
rametres S définissant les inter-étages ne sont pas définis pour les harmoniques au dela
de 30 GHz. Cela nous impose un faible nombre d’harmoniques durant la simulation en

équilibrage harmonique entrainant des erreurs a forte compression de gain.

2.6.2.1 Identification du modele
a) Caractérisation CW

Nous avons effectué la caractérisation du modele FF sur une bande de 1 GHz autour de
la fréquence centrale fo = 10 GHz. Nous présentons sur la Fig. les résultats obtenus
en CW sur cette bande. Nous avons extrait le modele jusqu'a 5 dB de compression, la
variation du gain linéaire dans la bande est de pres de 1 dB. Les différentes courbes de

gain en fonction de la puissance d’entrée sont représentées sur la Fig. 2243l
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Fia. 2.43 — Caractéristique CW en puissance et déphasage de 'amplificateur Idéfix

b) Caractérisation tri-porteuse

De la méme maniere que précédemment, nous conduisons une analyse trois tons sur
I’ensemble de la bande que nous souhaitons modéliser, pour illustration, la Fig. 2.44]
propose les gains pompés petit signal Gt et G~ en fonction de Décart de fréquence pour

trois puissances allant de la zone linéaire a une forte saturation.

Nous constatons l'apparition de résonance sur les gains d’intermodulation avec

I'augmentation de la puissance d’entrée, ceci a basse fréquence mettant en exergue les
)

phénomenes de mémoire longue contenus dans I’amplificateur, principalement dus ici aux

effets thermiques modélisés dans cette conception.

121



Chapitre 2 : Le modele de Volterra modulé a trois noyaux

25 : : : : : : : : : 35 w w w w w w w w w
200 = wimimieeie e YL P 9,:4__8,d_Br:n, il
Pe =17 dBm
15:777;/,4/'/" ] —_
) -~ Pe=20dBm S
a 10 g g @
< 5 ! ] <
+Z; “‘ "' \5
or i .
-5t l“v‘ 1 101 7 Y 37 7
: ‘-~ Pe =20 dBm
—800—400—300—200—100 0 100 200 300 400 500 —5500—400—300—200—100 0 100 200 300 400 500
Ecart de fréquence (MHz) Ecart de fréquence (MHz)

N

F1G. 2.44 — Modules des gains pompés G~ et G~ pour différentes puissances d’entrée

A partir de ces données, nous avons extrait les trois noyaux puis les coefficients du
modele FF afin de simuler la réponse de celui-ci a diverses excitations. Malheureusement,
de part la structure complexe de 'amplificateur et notamment la modélisation des blocs
passifs par parametres S, seule la simulation de type équilibrage harmonique permet
une convergence des simulations. Nous allons donc proposer uniquement des résultats de
simulation en excitation mono et bi-porteuse, les simulations circuits avec des modulations

complexes n’ayant pu aboutir a converger sur ADS.

2.6.2.2 Comparaison modeles et simulation circuit

La modélisation des effets mémoire haute fréquence n’est pas d’une grande difficulté
avec cette amplificateur qui ne présente qu'une faible ondulation de gain dans la bande
de fréquence. Nous présentons sur la Fig. une comparaison des puissances de sortie
provenant de la simulation circuit et de la réponse de notre nouveau modele. On observe
toujours une tres bonne qualité de reproduction attestant principalement de la bonne

approximation du noyau HF.

Enfin, le test deux porteuses de méme amplitude sur une bande de 300 MHz est
reporté sur les Fig. 240 et Fig. 2,47 représentant respectivement les C/I3 gauche et droit

en fonction de I’écart de fréquence.

Les courbes sont tres bien reproduites sur une large bande de fréquence, les effets
mémoire basse fréquence et spécialement ceux dues a la thermique sont également effica-
cement reproduits. Malheureusement, un test plus avancé utilisant des signaux modulés

n’a pu étre réalisé du fait de la non convergence du transitoire d’enveloppe sur le cas test.
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F1G. 2.46 — C'/I5 gauche en fonction de 'écart de fréquence

Cependant, I’excellente reproduction des courbes de C/I sur une large bande de fréquence,
y compris sur les points de résonance de mémoire BF, laisse a penser que les performances

du modele seraient tout aussi bonnes pour des signaux modulés.
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2.7 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons commencé par rappeler succinctement les modeles
de base qui avaient préalablement été développés ainsi que leurs principes d’identifi-
cation pour expliciter les contraintes liées a leurs utilisation. Sur les bases du modele
modulé a deux voies, couplant les phénomenes de mémoire haute et basse fréquence,
nous avons développé deux nouveaux modeles basés sur la réponse impulsionnelle
non linéaire en utilisant une nouvelle variable d’état assurant une identification plus
précise de la voie basse fréquence permettant notamment la prise en compte de fortes
dissymétries. La méthode d’extraction menant a l’identification des noyaux a été
explicitée. L’extraction de la mémoire basse fréquence a partir d’un signal trois tons a
été également introduite. De par la nature de ce signal, entrainant un signal de sortie
composé du meéme nombre de raies que celui en entrée, nous pouvons imaginer une
structure de banc de mesure fréquentiel permettant d’extraire un modele a partir d’un
dispositif physique, ce qui était beaucoup plus ardu avec une excitation bi-porteuse. En

effet, dans ce cas, la mesure de gain en phase a des fréquences différentes reste tres difficile.

Une nouvelle méthode d’approximation des noyaux s’articulant autour d’une
décomposition orthogonale et de ’algorithme « Vector fitting » a été mise au point se
traduisant par une structure optimale du modele réduisant considérablement le nombre

de coefficients tout en assurant une précision maximale.
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Enfin, nous avons pu constater a la fin de ce chapitre les améliorations apportées par
la nouvelle structure de la voie basse fréquence a travers deux exemples d’amplificateur.
L’extraction des modeles, se faisant essentiellement a partir de simulation de type
équilibrage harmonique est simple et rapide a mettre en oeuvre dans les logiciels de

simulation RF commerciaux.

Ce chapitre a répondu avec succes a la problématique posée en fin de premier chapitre,
a savoir développer des modeles versatiles capables de répondre avec précision a des
signaux de puissance et de statistique temporelle variée.

Le nouveau modele ayant montré une tres bonne capacité a reproduire précisément
les effets dispersifs non linéaires contenus dans 'amplificateur, nous pouvons croire en sa
capacité a pouvoir étre utilisé comme élément de base pour I'identification d’un linéariseur
efficace de I'amplificateur, pouvant compenser les effets non linéaires pour une gamme

variée de signaux de communication. Cette approche fait 'objet du chapitre suivant.
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Introduction

Le chapitre 2 s’est conclu par la mise au point de nouveaux modeles comportemen-
taux, basés sur le principe de la série de Volterra modifiée, dont le but est de simplifier
et d’améliorer la prise en compte des effets dispersifs de mémoire dans les systemes
d’amplification. Les expérimentations menées sur les amplificateurs de puissance ont

révélé les bonnes qualités de versatilité de ces modeles.

Nous avons montré qu’il est possible d’établir un modele d’amplificateur sur la base de
stimuli d’identification simples et que le modele résultant reproduit le comportement de
I’amplificateur pour pratiquement toute la gamme des signaux de communication aussi
complexes soient-ils. Ceci est un résultat remarquable qui porte la modélisation comporte-
mentale d’amplificateurs au niveau de ce que 1’on fait depuis toujours dans la modélisation

des composants bas niveau, notamment dans la modélisation des transistors et des diodes.

La simplicité des stimuli d’identification et les bons résultats obtenus dans la
prédiction de la caractéristique directe (entrée — sortie) de 'amplificateur nous laisse
penser que les mémes principes pourraient étre appliqués avec succes pour la ca-
ractéristique inverse (sortie +— entrée), ce qui pourrait servir de base & la synthese de

prédistorteurs numériques universels.

En effet, a ce jour, les prédistorteurs numériques sont généralement élaborés sur la
base d'une classe de signaux d’excitation particulier et leurs performances se trouvent
amoindries des que 'on change de signal ou de classe de signaux. Un prédistorteur
universel serait un atout important dans la conception des nouveaux systemes de

communication a standards multiples.

Dans la premiere partie de ce chapitre, nous allons revenir sur l’antagonisme entre
rendement et linéarité d’un systeme d’émission. Nous introduirons alors les principales
techniques mises a la disposition du concepteur de systemes de radio-communications
pour optimiser ce compromis délicat. Suite a ce bref descriptif, nous nous attacherons
a décrire plus particulierement les principes de la mise en oeuvre de la linéarisation des
amplificateurs de puissance par la technique de prédistorsion numérique en bande de base.

Dans la suite de ce chapitre, nous allons mener des expériences de modélisation de la
caractéristique inverse d’un amplificateur a ’aide des principes de modélisation présentés
dans le chapitre précédent. Afin d’évaluer les potentialités de cette approche, de méme
que pour la modélisation de la caractéristique directe de 'amplificateur de puissance,

nous débuterons par un modele sans mémoire, puis nous généraliserons cette méthode en
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passant au modele avec effets de mémoire haute fréquence puis basse fréquence.

Les études menées dans ce chapitre seront uniquement réalisées sur la base de simula-
tions. L’élaboration de ces principes sur banc de mesures physiques fait 'objet du dernier

chapitre.

3.1 Problématique de P’amplification des signaux a

enveloppe non constante

3.1.1 Antagonisme linéarité - rendement de ’amplificateur

L’impact de lamplificateur de puissance sur les performances des équipements
radio-fréquences est double. Premierement, ’amplificateur est le plus gros consommateur
d’énergie du dispositif, le rendement électrique de celui-ci est directement conditionné
par le rendement de l'amplificateur. Pour les applications mobiles, un haut rende-
ment signifie une grande autonomie de la batterie. Pour les stations de base, une
meilleure efficacité énergétique mene a une réduction du probleme de la gestion de
I’évacuation de la chaleur et par la méme occasion de ’encombrement de la structure.
L’amplificateur a un second impact sur les caractéristiques de la chaine d’émission, il

détermine en grande partie la linéarité de celle-ci et par conséquent son efficacité spectrale.

Lorsque 'amplificateur est utilisé dans sa zone de fonctionnement linéaire le rende-
ment électrique de 'amplificateur est tres faible. Il serait donc plus judicieux de faire
fonctionner 'amplificateur dans la région proche de son rendement maximum. Dans ce
cas, ’amplificateur fonctionne proche du point de compression et introduit des distorsions
en amplitude et en phase détériorant l'intégrité du signal transmis. Nous comprenons
donc que l'utilisation d’un amplificateur de puissance se heurte a un antagonisme entre
optimisation du rendement électrique et respect d’une linéarité acceptable pour le schéma

de modulation.

L’essor et la diversité des systemes de télécommunication modernes (WLAN, DVB,
3G,...) ont fait apparaitre des schémas de modulation complexes (OFDM, WCDMA,...)
permettant de répondre aux fortes contraintes d’efficacité spectrale, d’'une part, et
de robustesse des transmissions vis a vis des perturbations inhérentes au canal de
propagation, d’autre part. Ces modulations associées a des techniques de codages
sophistiquées requierent un niveau de linéarité élevé des dispositifs d’émission et donc

a fortiori de 'amplificateur de puissance. Ces modulations possedent généralement un

130



Chapitre 3 : Synthese de prédistorteur numérique en bande base par modele de Volterra
modulé

PAR élevé, sollicitant ’amplificateur de puissance sur une large gamme de puissances.
Cet aspect est donc au centre du compromis rendement/linéarité. Afin de répondre
aux normes de communication drastiques en terme de linéarité, on évitera d’utiliser
I’amplificateur dans sa zone de fonctionnement non linéaire conduisant a un rende-

ment moyen tres faible du dispositif. Cette alternative se nomme « Back-off » en puissance.

Une seconde alternative propose de faire fonctionner ’amplificateur proche de sa zone
de saturation afin de profiter de son rendement proche du maximum et de lui associer
un dispositif de linéarisation. Bien qu’il existe de nombreuses techniques de linéarisation,
aucune d’elles ne peut étre considérée comme universelle. On distingue généralement deux
catégories de méthodes :

— Techniques d’attaque de 'amplificateur de puissance avec une enveloppe constante

— Techniques de réduction des non linéarités de ’amplificateur de puissance

3.1.2 Techniques de linéarisation

3.1.2.1 Techniques d’attaque de ’amplificateur de puissance avec une enve-

loppe constante

Les techniques Chirex [74] devenue LINC (Linear amplification with Nonlinear
Component)[75, 76, 77, [78], CALLUM (Combined Analog Locked Loop Universal
Modulator) [79] et EER (Envelope Elimination and Restoration) [80, 81l 82], permettent
d’éviter les interférences entre fréquences en attaquant l’amplificateur avec un signal
d’enveloppe constante, obtenu par la décomposition du signal d’enveloppe non constant.
Leurs principes de fonctionnement sont assez ancien, ils ont généralement été mis au
point afin d’obtenir un haut rendement de la structure amplificatrice sans objectif réel
pour la linéarité. Ces techniques dissocient le signal en deux parties, la modulation
d’amplitude et la porteuse, pour permettre I'attaque de 'amplificateur avec un signal
a amplitude constante de fort niveau et donc de bénéficier du rendement maximum
de Iamplificateur qui est généralement d’une classe a haut rendement. La modulation
d’amplitude est ensuite judicieusement recombinée a la porteuse afin d’obtenir une

linéarité de la structure également élevée.

Chacune de ces méthodes a ses propres limitations, on peut citer par exemple pour
LINC que la linéarité de la structure est tres sensible aux déséquilibres de gains entre
les deux voies et que la re-combinaison en sortie sans pertes reste une difficulté; pour
CALLUM, s’agissant d’un systeme bouclé, la stabilité peut poser des problemes condui-
sant a n’utiliser cette structure que pour des applications faibles bandes. Enfin 'EER,

permet d’obtenir de tres hauts rendements en restaurant l'information d’amplitude a
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travers le courant d’alimentation de 'amplificateur. Pour fournir ’alimentation variable
a I'amplificateur, il est donc nécessaire d’utiliser des dispositifs a tres haut rendement
(modulateur de type PWM suivi d’un amplificateur commuté a haut rendement dont le
signal de sortie est filtré par une filtre passe bas) afin de ne pas diminuer le rendement
global de la structure. De tels circuits, ayant une capacité de traiter des largeurs de bande
importante, sont assez difficiles & mettre en oeuvre. Ceci limite donc, pour le moment,

ces approches a des systemes a bande étroite.

3.1.2.2 Techniques de réduction des non linéarités de I’amplificateur de puis-

sarnce

La seconde catégorie regroupe les techniques qui tentent de corriger la caractéristique
non linéaire de I'amplificateur. Les principales techniques sont ,la technique feedback
[83, [84], 85, [86], 1a technique feedforward [87, [88], 89, 28] et la technique de prédistorsion.

La technique feedback, qui comme son nom l'indique base son principe sur la boucle
de rétroaction se limite principalement aux systemes faible bande car la stabilité du
systeme est difficile & garantir sur de larges bandes.

La technique feedforward en revanche est adéquate pour la linéarisation des systemes
opérant sur de plus grandes largeurs de bande (10-100 MHz). Cette technique permet
une atténuation des remontées spectrales de 20 a 40 dB. Par contre, étant basé sur une
décomposition et une recomposition du signal, le déséquilibre lors de la recomposition du

signal entraine une perte des performances de linéarisation [88].

La technique de la prédistorsion est-elle relativement simple, elle consiste a introduire
en amont de l'amplificateur un élément appelé prédistorteur (PD) dont la fonction est
de contre balancer la caractéristique non linéaire de 'amplificateur de telle sorte que
la cascade prédistorteur-amplificateur soit linéaire. Le prédistorteur permet ainsi de
compenser la perte de gain liée a la compression de 'amplificateur. Le principe général

de la prédistorsion est illustré sur la Fig. 3.1l

D’une maniere plus quantitative, en considérant un amplificateur sans mémoire et,
z(t) le signal a amplifier, G X fpa() la fonction de 'amplificateur et fpp() la fonction de

prédistorsion, on peut écrire le signal linéarisé de sortie y(¢) comme ci-dessous :

y(t) = G x fpa(frp(2(t)) =G X frao frp(2(t)) = G - 2(t) (3.1)
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z

F1G. 3.1 — Principe de la prédistorsion

ou G représente le gain linéaire de la chaine, et d’ou il ressort la relation ci-dessous :

Z(t) = fPA 9 pr(Z(t)) soit pr = f;i (32)

Ainsi, afin de rendre la chaine linéaire, le prédistorteur doit donc représenter la ca-

ractéristique inverse (ou réciproque) de 'amplificateur.

Plusieurs alternatives ont été proposée pour la réalisation de prédistorteurs
[90, @1, 02, [93]. Ces dispositifs peuvent étre analogiques ou numériques. Ils peuvent
également étre implémentés en bande de base, en fréquence intermédiaire FI ou en
fréquence RF. La prédistorsion en bande de base ou a une FI présente 'avantage de
disposer d’'un systeme indépendant de la fréquence RF utilisée. De plus, la majorité
de ces systemes sont auto-adaptatifs afin de prendre en compte les fluctuations des
caractéristiques du composant a travers du temps (vieillissement du composant, variation
de température, variation du point de polarisation,...), ce qui leur confére une certaine
flexibilité.

La prédistorsion RF agit directement sur le signal hyperfréquence. Pour pouvoir
fonctionner en haute fréquence, le prédistorteur est basé sur des composants analogiques
non linéaires permettant de générer 'expansion de gain, généralement une diode ou un
transistor [92]. Cette technique présente généralement des performances de linéarisation
assez faible (compensation de distorsion d’ordre 3). En revanche, le cott et la consomma-
tion du systeme sont souvent peu élevé, ce qui en fait un bon candidat pour les systemes
satellitaires. Une tres bonne étude de ces structures peut étre trouvée dans les travaux
de these de J. Tapfuh Mouafo [94]. On peut aussi noter des implémentations combinant

de la prédistorsion analogique avec le numérique [95].
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Dans ce travail, nous nous intéressons plus particulierement a la linéarisation par
prédistorsion en bande de base, que nous allons traiter plus en détails dans les paragraphes

suivants.

3.2 Prédistorsion numérique en bande de base

Le systeme de prédistorsion numérique en bande de base agit sur le signal numérique
d’enveloppe avant qu’il ne soit converti en signal continu et translaté a la fréquence RF
d’utilisation. Cette technique est donc totalement indépendante du type d’amplificateur
a linéariser. L’essor de cette technique provient des formidables avancées technologiques
en terme de vitesse de calcul des processeurs numériques dédiés au traitement du signal
comme les DSPs (Digital Signal Processors) ou encore les FPGAs (Field Programmable
Gate Arrays) ainsi que des CANs et CNAs, qui permettent de traiter les signaux large
bande. Un grand nombre de communications et de travaux de these sont disponibles sur
la description des mécanismes de prédistorsion numérique. Nous n’allons pas ici aller
dans le détail de ces mécanismes, mais simplement noter les grands principes généraux,

leurs avantages et limitations.

La Fig. présente le synoptique simplifié d’'un module d’amplification avec

prédistorsion numérique.

Zy

X
] Systéeme de MOD Y (t)
| A . CNA
L|:ored|storS|on 1Q -

] :| Algorithme DEMOD
adaptation ]::[CAN ]:I Q

F1G. 3.2 — Synoptique simplifié d’amplificateur avec prédistorsion numérique

Le module de prédistorsion se trouve placé entre le filtre de mise en forme et le
convertisseur numérique analogique. On remarque ’ajout d’une boucle de retour permet-
tant I'adaptation de la fonction de prédistorsion aux changements des caractéristiques
de 'amplificateur dans le temps. Une partie du signal prélevée en sortie est démodulée,

numeérisée puis appliquée a un algorithme qui met a jour les coefficient du prédistorteur
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La prédistorsion numérique permet de bonnes corrections sur des bandes relativement
importantes, le succes de cette technique vient également de nombreux autres avantages
dont le principal est sa capacité d’adaptation aux changements des caractéristiques
du systeme. En effet, de part son implémentation dans un systeme numérique, la
configuration des caractéristiques du prédistorteur peut subir des évolutions sans
variation de la structure matérielle du systéme d’émission. De plus, 1'accroissement
de complexité d’architecture matérielle impliquée par ce type de prédistorsion est
quasiment-nulle puisqu’elle s’insere totalement dans les dispositifs de communication déja
fortement numérisés. La maturité de ces systemes associés a des plate formes numériques
toujours plus performantes expliquent le réel succes de la prédistorsion numérique qui
remplacent peu a peu les architectures utilisées auparavant telles que le feedforward
dans les stations de base. Cependant, certains éléments limitent encore l’adoption
de la prédistorsion numérique, notamment la consommation de puissance qui est un
aspect important dans certains types d’applications, mais surtout des performances de
linéarisations qui restent modestes dans certaines applications présentant de forts effets
de mémoire (thermique, polarisation, contréle automatique de gain). Afin d’améliorer ses
caractéristiques, notamment la prise en compte des effets de mémoire des amplificateurs
de puissance, la prédistorsion numérique en bande de base reste aujourd’hui encore un

sujet d’étude important aussi bien dans les laboratoires universitaires que dans I'industrie.

De nombreuses solutions techniques ont été proposées pour réaliser la caractéristique
inverse de 'amplificateur. Elles varient selon leur simplicité et leurs performances, on peut
distinguer principalement deux types de structure :

— la prédistorsion par des tables paramétriques ou LUTs (Look Up Table)

— la prédistorsion par les modeles mathématiques non linéaires a mémoire développés

pour la modélisation systeme des amplificateurs

3.2.1 Approche des implémentations du prédistorteur par LUT

La prédistorsion dite par LUT est la plus simple et la plus empirique des réalisations
de caractéristiques inverses. Un parametre du signal, 'amplitude vient indexer la valeur
contenue dans une mémoire de la fonction de prédistorsion associée a cette amplitude. Les
méthodes de prédistorsion par mémoire LUT peuvent étre classées en quatre catégories
suivant le type d’indexage utilisé :

— Tables cartésiennes appelées encore Mapping [90]

— Tables polaires [96]
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— Tables de gains complexes [97, 9F]
— Tables contenant les coefficients d’'une décomposition polynomiale par morceau
[34, 99]

La différence entre ces techniques provient de la place de la fonction qui est prise en
mémoire et de la complexité du calcul mis en oeuvre. Le principe de l'initialisation et de
I’adaptation des tables consiste a comparer le signal d’entrée du systeme a celui de sortie
de 'amplificateur et d’en déduire une nouvelle valeur ou non a insérer dans la table. Ces
algorithmes peuvent étre trouvés dans les références indiquées mais également dans les
travaux de these de A. Cesari [44] et de R. Marsalek [100] qui proposent un panorama
de ces méthodes. L'implémentation numérique de telles tables est simple, cependant, la
correction des effets de mémoire de I'amplificateur n’est pas possible. De plus, on peut
constater que la taille de la mémoire utilisée va de paire avec la précision de la linéarisation,
ce qui mene vers des systemes dont I'adaptation peut étre lente par rapport a la vitesse

du signal.

3.2.2 Approche des implémentations du prédistorteur par

modeles mathématiques

La prédistorsion numérique dite par modele mathématique tente de donner un
contenu plus analytique a la caractéristique inverse, elle s’appuie sur les modeles
comportementaux systemes. Ces modeles a l'origine prédestinés a la caractérisation
des amplificateurs sont ré adaptés pour la caractérisation du prédistorteur. En effet,
afin de corriger I’ensemble des non linéarités a mémoire contenus dans ’amplificateur,
le prédistorteur correspondant doit étre un composant non linéaire & mémoire. Au
travers des nombreux modeles comportementaux existants, il existe un grand nombre
de solutions envisageables. Cependant, comme les calculs de la réponse du prédistorteur
s’effectuent en temps réel, le modele choisi se doit d’étre assez simple afin de ne pas

limiter la bande passante du systeme numérique dans lequel il est implémenté.

De la méme maniere que pour 'amplificateur, on retrouve principalement dans la
littérature 1'utilisation des modeles dérivés de la série de Volterra [93] parmi lesquels le
modele polynomial sans mémoire [I01], 102] ou avec mémoire [103], B0], les modeles de la
famille Hammerstein-Wiener [28], 104, [105], ou bien encore le modele NARMA [106), [44]

et les réseaux de neurones [107].

Une fois le modele choisi, il faut définir une stratégie d’identification des coefficients

de celui-ci. En effet, il faut cependant noter que, contrairement a la modélisation d’un
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amplificateur, nous devons ici identifier le modele d’un composant qui n’existe pas en-
core physiquement. Les seules données mises a notre disposition sont les mesures en
entrée/sortie de 'amplificateur a linéariser. Dans la pratique, deux stratégies sont en-
visagées pour l'identification des parametres du prédistorteur : 'identification directe et

I'identification indirecte.

L’identification directe (direct learning) : L’estimation des coefficients du
prédistorteur est réalisée en ligne a partir du signal d’entrée z et du signal de sortie
y. L’identification de la fonction du prédistorteur fpp() résulte en la minimisation de
Ierreur e entre ces deux signaux. Il s’agit de la méthode généralement utilisée pour 1’iden-
tification des coefficients des mémoires LUTs [90} 108]. Une schématisation de la méthode
est présentée sur la Fig. B.3

F1G. 3.3 — Schéma de principe de I'identification directe

L’identification indirecte (indirect learning) : Dans cette approche, on recherche
a identifier indirectement la fonction inverse de I'amplificateur. On identifie la fonction
fictive dite de postdistorsion a partir du signal d’entrée de I'amplificateur = et du
signal de sortie y normalisé par le gain linéaire G noté yp.s;. Lorsque la fonction de
postdistorsion est déduite par optimisation suivant la minimisation du critere d’erreur
€ = T — Ypost- Des que le critere de minimisation est rempli, la fonction estimée de post-

distorsion est recopiée dans le prédistorteur. La Fig.[3.4l propose un schéma de la méthode.

C’est en général cette derniere technique qui est utilisée pour l'identification des
prédistorteurs & mémoire [93] 103, 30}, 108, [44]. Nous allons utiliser dans les paragraphes

suivants ce principe d’inversion pour l'identification de nos prédistorteurs.
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F1G. 3.4 — Schéma de principe de l'identification indirecte

3.3 Principe d’identification du modele inverse

Ce paragraphe introduit la méthode modélisant l'inverse de I'amplificateur en vue de
déterminer les caractéristiques du linéariseur. La Fig. rappelle le schéma bloc simplifié
de la cascade predistorteur - amplificateur ou z(¢) est le signal d’entrée de la cascade,

Z(t) et g(t) sont respectivement les signaux en sortie du prédistorteur et de ’amplificateur.

Fiac. 3.5 — Cascade prédistorteur - amplificateur

Dans le cas d’une linéarisation idéale, y(t) = g.- 2(t) ou g. représente le gain désiré de

la cascade, les différents signaux de la chaine suivent les relations suivantes :
) = g.-2(t) (3.3)

(1) = ge- fpa(i(t),?)
() = fra:(t),1)

< S

=>

La méthode que nous allons utiliser pour I'identification de la fonction de prédistorsion
se base sur une méthode d’identification indirecte. Nous allons identifier la fonction
post-inverse que nous placerons en amont de I'amplificateur puisque au gain linéaire pres

les deux fonctions de pré- et post-distortion de 'amplificateur sont identiques [40].

Il s’agit donc d’exciter 'amplificateur avec un signal &(t) et d’acquérir sa réponse ¢(t).
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Cependant, au lieu d’identifier la relation entrée — sortie, nous identifierons la relation
sortie — entrée de 'amplificateur. En d’autres termes, nous allons rechercher I’équation

d’une fonction k(-) qui remplisse 1'égalité suivante :

1) (3.4)

A partir de cette formulation, nous voyons que synthétiser un predistorteur revient
tout simplement a modéliser un systeme non linéaire a mémoire. L’entrée du systeme
a modéliser est représenté par le signal de sortie de 'amplificateur que divise le gain
g. désiré, alors que la sortie est représentée par le signal d’entrée de 'amplificateur. Ce

principe est schématisé sur la Fig. 3.6

F1G. 3.6 — Identification du prédistorteur par la méthode indirecte

Par conséquent, les modeles développés dans le chapitre précédent semblent idéalement
adaptés a la synthese de prédistorteurs car ils ne nécessitent de manipuler uniquement que
des signaux élémentaires. Dans les paragraphes suivants, nous étudierons et évaluerons le
modele statique, le modele de Volterra HE et le modele de Volterra modulé trois noyaux
afin d’apprécier la compensation des différents comportements de la non linéarité et de

la mémoire de I'amplificateur.

Tout au long de cette étude, les principes seront illustrés a partir de I'amplificateur
GSM que nous avons présenté dans le chapitre précédent (3.6.1). En effet, sur la bande
de fréquence caractérisée de 100 MHz autour de la fréquence centrale fo = 830 MHz, les
différentes expériences menées a partir cet amplificateur ont montré la présence d’effets
de mémoire non linéaire importants et divers. Il semble donc étre un circuit intéressant
pour évaluer les principes de synthese de prédistorteurs que nous mettrons en place. Les

caractéristiques Ps/Pe et de rendement de cet amplificateur sont rappelées sur la Fig. 317
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Fi1G. 3.7 — Caractéristique statique de I'amplificateur de test

3.4 Prédistorsion par modele statique

Comme pour 'amplificateur, le modele de prédistorteur le plus simple a évaluer est
le modele statique permettant essentiellement de compenser la distorsion statique de
Iamplificateur. Sur la base de la Fig. [3.6] I’équation de transfert du prédistorteur est dans
ce cas unique. Elle est donnée en (B.5]) sous la forme d’un produit d’'un gain complexe,

~

kstat(|2(t)]), par le signal d’entrée z(t).

~

2(t) = kaa(|2@)]) - 2(t) (3.5)

Dans le cas d’un amplificateur présentant des effets de mémoire, la caractéristique
l%stat(-) obtenue dépendra du signal d’identification et de la procédure de moyennage
qui seront utilisés, comme cela a été brievement explicité dans le Chapitre 2. La
prédistorsion résultante sera alors plus ou moins efficace selon que le signal d’excitation
se rapproche ou pas de celui d’identification. Le modele statique présente en revanche
I’avantage de permettre une implémentation numérique simple, généralement effectuée

par approximation polynomiale [33] ou approximation linéaire par segment (LUT) [34].

Comme nous ne visons pas une classe de signaux d’excitation particuliere, nous allons
considérer le signal d’identification le plus simple, c.a.d un signal mono-porteuse CW
situé au centre de la bande passante de 'amplificateur wy. La caractéristique kg (-) est

alors déterminée suivant le principe évoqué précédemment et schématisé ci-apres Fig. B.8
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Fic. 3.8 — Identification d'un prédistorteur statique a partir d’'un signal CW

L’amplificateur est stimulé par un signal CW Z(t) = Xp - e/ produisant un signal
de sortie g(t) = Yo - edot. Ce signal divisé par le gain désiré g. est considéré comme
signal d’entrée du prédistorteur 2(t) = Zo - €90t La caractéristique l%smt(-) est finalement

identifiée comme le rapport entre les signaux Z(t) et &(t) soit :

A A jgo
0
kstat(|Z |)— ZO

(3.6)

A titre d'illustration, la Fig. B9 donne les caractéristiques Vs/Ve et AM/PM de
Iamplificateur et du compensateur ainsi déterminées en fonction de la puissance d’entrée,
respectivement dénommées §gqs €t l%stat. Nous superposons a ces caractéristiques le gain

statique de la cascade predistorteur - amplificateur, noté g..

12 ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ 10

09, (XN x(®

stat

=
o
T

19 (X OD* X (V)|

stat

[oe]
T

f— [k (12 200

Amplitude du signal de sortie (V)
[e))
Déphasage entrée/sortie (°)

P Ok, (10D z()
% 1 2 3 4 5 6 1% 1 2 3 4 5 6
Amplitude du signal d’entrée (V) Amplitude du signal d’entrée (V)
a) Vs/Ve b) AM/PM

F1G. 3.9 — Caractéristiques Vs/Ve et AM/PM de 'amplificateur, du prédistorteur et de
I’amplificateur linéarisé
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Nous notons un point important qui est que la plage de puissance admissible a ’entrée
de 'amplificateur compensé (entrée du prédistorteur) est beaucoup plus faible que celle
admissible par 'amplificateur de départ. En effet, la tension d’entrée du prédistorteur ne
peut dépasser 2,3 V alors que 'amplificateur de départ accepte des tensions supérieures
a b V. La plage de puissance admissible a I'entrée du prédistorteur est inversement pro-
portionnelle au gain désiré g. de 'amplificateur compensé.

En effet, en notant Y,,,, la puissance de sortie maximum de 'amplificateur seul, alors,
la puissance maximum admissible en entrée du prédistorteur, notée Z,,.., est égale au

rapport ci-dessous :

(3.7)

Un compromis doit donc étre trouvé entre le gain désiré et la puissance maximum
admissible d’entrée de la chaine. Dans le cas de figure indiqué sur la Fig. [3.9) nous avons
choisi un gain désiré g, égal au gain maximal (gain petit-signal) de I'amplificateur de

départ.

A Topposé, si nous choisissons pour g¢. le gain a saturation (puissance de sortie
maximum), nous obtenons la configuration présentée sur la Fig. .10l La plage admissible
a l'entrée de 'amplificateur compensé égale celle de I'amplificateur de départ, mais le

gain de la chaine est considérablement réduit.
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g Ik, (12D (0] g
g a Ok, (1z0D* 2(0)
<
% 1 2 3 4 5 6 1% 1 2 3 4 5 6
Amplitude du signal d’entrée (V) Amplitude du signal d’entrée (V)
a) AM/AM b) AM/PM

F1G. 3.10 — Caractéristiques AM/AM et AM/PM de 'amplificateur, du prédistorteur et
de I'amplificateur linéarisé dans le cas d’'un gain de chaine minimum

Le comportement des deux configurations représentées Fig. et Fig. [3.10 est stric-
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tement identique du point de vue de la linéarité dans le plan de sortie de ’amplificateur,
en effet les deux configurations atteignent des puissances de sortie maximum identiques.
Cependant le reproche éventuel du second dispositif est la perte de rendement engendré

par la réduction du gain global de la chaine.

Nous choisirons la premiere configuration offrant ainsi un gain maximum a la chaine.
La maitrise de I'amplitude du signal peut étre effectuée par divers moyens. Nous nous
servirons de ce prédistorteur statique comme base de comparaison afin d’évaluer ’apport

d’autres modeles plus évolués.

3.5 Predistortion par modele de Volterra un noyau

Dans ce paragraphe, nous étudions un prédistorteur dont la complexité se situe juste
au dessus du prédistorteur statique précédent. Il s’agit d'un prédistorteur basé sur un

modele de Volterra dynamique a un noyau dont 1’équation est reprise ci-dessous.
B(t) = /z%HF<|;:«(t—T) 7)) -2t —7) - dr (3.8)
0

L’objectif visé ici est la compensation des effets dispersifs non linéaires produits dans
la bande passante de 'amplificateur (mémoire HF ou mémoire & court terme). Comme
explicité au chapitre précédent, I'identification du noyau kyr se méne en stimulant Pam-
plificateur avec un signal CW dont on balaye 'amplitude et la fréquence sur la plage de
fonctionnement de I'amplificateur. Ainsi, le noyau HF est directement déterminé dans le
domaine fréquentiel comme le rapport des signaux entrée-sortie pour chaque amplitude

et fréquence d’excitation :

Rur(12°6).9) = 2 (3.9)

Le schéma Fig. B. 11l illustre le principe de mesure du noyau HF du prédistorteur.

Nous voyons apparaitre une premiere contrainte puisque lorsque l'amplificateur
présente un gain petit signal variable sur la bande de fréquence, ceci implique une multi-
tude de gains possibles pour le choix du gain g. désiré de 'amplificateur compensé. Pour
cette raison, nous étudierons deux configurations distinctes :

— le gain de la chaine g. est identique pour toutes les fréquences, en d’autres termes,

en plus de la linéarisation, nous effectuons une égalisation du canal.

— le gain de la chaine g, est variable en fréquence, dans cette configuration, la cascade
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FiG. 3.11 — Identification d’un prédistorteur prenant en compte la mémoire a court terme

prédistorteur - amplificateur devient un filtre linéaire.
Afin de rendre compte des conséquences engendrées par le choix du gain g., nous allons
extraire dans chaque configuration le noyaux HF, Ky r, a partir de données de simulation

circuit effectuée sur 'amplificateur GSM dans le chapitre précédent.

3.5.1 Configuration 1 : Gain de chaine constant dans la bande

Cette configuration représente le cas idéal ou le prédistorteur réaliserait a la fois
I’égalisation fréquentielle et la compensation des non linéarités. A partir des simulations
circuit mono-porteuse effectuées sur I'amplificateur et en suivant le schéma d’identifi-
cation de la Fig. 311l nous tracons sur la Fig. le réseau de courbes représentant
le module du noyau Kpg(|Zo(Q)],Q) ainsi obtenu en fonction de 'amplitude du signal
d’entrée du prédistorteur et cela pour différentes fréquences d’excitation. Le gain g. est

choisi égal au gain petit signal a la fréquence centrale noté g;;,,(0).

3

=

1K, (1Z, (@1

830 MHz 780 MHz
05 I I I I
o 05 15 25 3
1z )

FiG. 3.12 — Caractéristique CW du prédistorteur et de I'amplificateur
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Pour satisfaire 1'objectif d’'un gain de chaine constant égal a ¢;;,(0) quelque soit
la fréquence d’excitation, nous observons que le gain du linéariseur varie sur la bande
de fréquence afin de compenser la perte de gain bas niveau de 'amplificateur seul par

rapport au gain g;,,(0) désiré pour la chaine.

La Fig. montre également une plage de puissance admissible en entrée du
prédistorteur différente suivant la fréquence d’identification. Ceci s’explique simplement
a partir de la Fig. ol nous avons tracé trois réseaux de caractéristiques représentant
les courbes Vs/Ve de 'amplificateur au centre de la bande f, = 830 MHz ainsi qu’aux
deux extrémités (f; = fo —50 MHz et fo = fo + 50 MHz) auxquels nous avons superposé

les caractéristiques Vs/Ve du prédistorteur précédemment identifié pour ces fréquences.

14 w

S 1 ,Y ,m,ax(fl,) ,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,, .
S /”/,/4‘ 4
E Y ,m,ax(,f(l) ,,,,,,,,,,,, JTL S S S
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o ’ ST 0_
E 4t // A AT - b =1, +50MHz |
g- ol // S // :///j | Zmax(fz) |
< ////,/://’/: g Zmaxlo)

0 1 2 3 4 5 6

Amplitude du signal d’entrée (V)

F1G. 3.13 — Caractéristiques Vs/Ve de 'amplificateur et du prédistorteur pour différentes
fréquences

Ces courbes montrent que les puissances CW atteintes en sortie de 'amplificateur,
notées Yiaz(f1), Yimaz(fo) €t Yiae(f2) (avec Yiue(fo) < Yiae(fo) < Yimae(f1)), sont
différentes suivant les fréquences d’excitation. La puissance en entrée maximum proposée
au prédistorteur pour chaque fréquence (Zpaz (1), Zmaz(fo) €t Zmaz(f2)), en vue de I'iden-
tification du modele inverse, résulte du rapport entre la puissance de saturation de I’am-
plificateur a cette fréquence et le gain g. désiré pour la chaine comme ci-dessous (B.10). 1l

en résulte donc des plages de puissances admissibles en entrée du prédistorteur inégales
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comme le montre la Fig. .13

Zmax(fi) = Ym%c(fi) (310)

avec 1 =0,1,2

On peut noter que ce probleme est exagéré dans ’exemple choisi ici car nous avons
considéré une bande de travail large pour un amplificateur cong¢u pour un fonctionnement

en bande plus étroite.

Probléeme posé par ’approximation numérique du noyau ainsi déterminé

Nous avons remarqué dans le paragraphe précédent et notamment sur la Fig. (a)
que la plage de variation du niveau maximal en entrée du prédistorteur est variable sui-
vant la fréquence, Z,,,,(€2). Comme nous venons de le voir, ceci ne pose aucun probleme
pour l'identification du prédistorteur, cependant, en prévision d’une approximation de
ce noyau suivant la technique développée dans le chapitre 3 sur la base d’'une somme de
fonctions séparables posera un probleme. En effet, cette technique impose un domaine de
variation en puissance identique pour toute la bande de fréquence. Comme nous venons
de le constater, ceci n’est pas le cas lorsque 1'on synthétise un prédistorteur. L'unique
solution que nous pouvons envisager est de limiter la plage de puissance admissible
en entrée du prédistorteur jusqu'a une valeur maximum égal au min(Z,,..(2)), avec
Zmaz(€)) représentant les valeurs maximums en entrée du prédistorteur pour chaque

fréquence.

La Fig. B4 (a) présente le module du noyau HF Ky p(|Z|,Q) limité au méme do-
maine de variation donné par Z,,..(f2). La Fig. B4l (b) présente le résultat obtenu apres
prédistorsion d'un signal CW en entrée de la chaine. Dans notre cas de figure, c’est la
fréquence a l'extrémité supérieure, qui impose une tension d’entrée maximale de moins
de 2V (Znaz(f2)), imposant la tension de sortie maximale pour la chaine prédistordue de
9V (Yiaz(f2)). Cela peut fortement pénaliser le rendement de 'amplificateur compensé.
En effet, dans notre exemple, a la fréquence f,, la puissance de la chaine prédistordue
atteint la puissance de saturation de 'amplificateur non compensé. Cependant a l'autre
extrémité de la bande, a la fréquence f;, la compensation est faible et la puissance de

sortie atteinte est loin de la puissance maximale a cette fréquence.

3.5.2 Configuration 2 : Gain de chaine variable dans la bande

Dans cette configuration, le prédistorteur ne réalise pas 1’égalisation de fréquence et ne

s’occupe que de la correction de la distorsion non linéaire. A 'opposé de la configuration

146



Chapitre 3 : Synthese de prédistorteur numérique en bande base par modele de Volterra

modulé
3 ‘ : ‘ 14
2.57 g 2 S
S 101 Ymax(fz) g
= 8 /7A77777,77 e
a  2r 1 % 8l RIS St
— 880 MHz g -
N k= , -
hath \ « 6F // ~
& 1.54 13 g lg.e z(t)l
[0} . /’
% ER Tt
1 T &
g2, P o
780 MHz 830 MHz A -- N
05 i i i ;
0 0.5 1 1.5 00 1 2 3 4 5 6
1Z, (V) Amplitude du signal d’entrée (V)

a) Prédistorteur limité

b) Prédistorteur et amplificateur

F1G. 3.14 — Caractéristiques CW du prédistorteur limité et Vs/Ve de 'amplificateur, du
prédistorteur et de I'amplificateur compensé

précédente, il s'agit ici d’identifier le noyau Kup(|Zo],Q) et d’anticiper une future
approximation de telles sortes que les valeurs maximales des plages de puissances en
entrée du prédistorteur, noté Z,,,.(£2) soit identique quelque soit la fréquence d’excitation
et par conséquent, lors de la prédistorsion, de ne pas limiter la zone de fonctionnement de
I’amplificateur mais d’utiliser celui-ci jusqu’a sa zone de saturation et ce indépendamment
de la fréquence d’excitation. D’apres 1’équation (B.I0), en rappelant que Y;,..(€) est
imposé par I'amplificateur et en ayant pour objectif une plage de variation identique

en entrée du prédistorteur, le seul degré de liberté restant est le gain désiré pour la chaine.

L’approche est donc inverse a celle adoptée dans la premiere configuration, en effet ici,
nous désirons un Z,,,,(§2) constant noté Z,.; (que nous avons défini selon notre besoin)

avec la fréquence tandis que ¢.(€2) peut varier selon la relation ci-dessous.

Ymaz (Q>

(3.11)

La démarche est donc la suivante, on commence par le choix de la valeur Z,.g,
représentant la valeur maximum que l'on peut atteindre en entrée du prédistorteur,

puis suivant la fréquence d’excitation, a partir de I’équation (B.11]), on adapte le gain g.(2).

Par exemple, nous définissons Z,.¢ afin de couvrir la plage de variation a la fréquence

centrale :

(3.12)
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avec ¢i,(0), le gain petit signal a la fréquence centrale

Ainsi, a partir de cette valeur de référence et de I’équation (B.I1]), en suivant la
démarche proposée, on calcule le gain ¢.(£2), puis nous identifions la caractéristique du
noyau HF Ky p(|Zo|, Q) comme nous le faisions précédemment. Les Fig. (a) et (b)
présentent respectivement le module du gain désiré calculé g.(2) sur la bande fréquence et

le module du noyau HF extrait. La Fig. [3.16] présente le signal de sortie de I'amplificateur

55 T T . ! 2.5
5r 2
— @ 830 MHz 880 MHz
© N
=, 45 N 15
o T
X
4+ 1
780 MHz
3' L L L L 05 L i i L
a?80 800 820 840 860 880 0 0.5 1 15 2 2.5
Fréquence (MHz) |Zn| )
a) g.(2) b) Kur(|Zo|, )

FiG. 3.15 - Caractéristiques g.(€) et module du noyau HF du prédistorteur K (| Zo|, Q)

seul et linéarisé ainsi que le signal de sortie du linéariseur pour les fréquences proposées
lors de la configuration 1. On note alors que quelque soit la fréquence d’excitation, la

chaine prédistorteur - amplificateur peut générer la tension de sortie maximum.

3.5.3 Comparaison des performances des deux configurations

Nous avons extrait les prédistorteurs suivant les deux configurations énoncées
ci-dessus. Les noyaux Kgyp ont ensuite été implémentés avec un nombre de fonction de
base de 3 et un ordre de filtre de 10.

Nous comparons sur la Fig. B.I7 les performances de compensation des deux
configurations a partir des criteres d’ACPR et d’EVM en fonction de la puissance de
sortie moyenne pour un signal modulé 16 QAM de bande égale a 100 KHz filtré avec
un filtre RRC avec un facteur de roll-off égal a 0,22. Ce graphique nous permet de
constater que pour une faible bande du signal d’entrée, les effets de mémoire n’étant
pas stimulés, il est évident que les performances des prédistorteurs avec mémoire et sans
mémoire sont identiques en terme de limitations des remontés spectrales, il en est de

méme pour les performances a 'intérieur de la bande quantifiées a partir du critere EVM.
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60 : : : : : 7 ‘ T
OOt —— sans DPD
6 —v— DPD sans mémoire
557 —— DPD avec configuration 1
5 DPD avec configuration 2

__ 501
2 La
E =~

45 =
[vd
& i
<

401

—— sans DPD
35[ —— DPD sans mémoire
—— DPD avec configuration 1
30l —= DPD avec configuration 2 | ‘ 0 ; ‘ ‘ ‘ ‘
14 16 18 20 22 24 26 14 16 18 20 22 24 26
Ps (dBm) Ps (dBm)
a) ACPR b) EVM

Fic. 3.17 — Comparaison entre les performances de corrections d’un linéariseur sans
mémoire et avec mémoire HF pour un signal faible bande 16 QAM de 100 KHz de bande

La Fig. présente des comparaisons similaires pour un signal 16 QAM d’une
largeur de bande de 10 MHz. Ce signal excite fortement les phénomenes de mémoire
comme le montre le résultat des ACPRs gauche et droite qui sont largement différents
I'un de l'autre pour 'amplificateur. Nous notons que les trois types de prédistorteurs
sont équivalents en limitant les remontées spectrales de maniere identique. Il est a noter
également que le fait de ne pas prendre en compte la mémoire basse fréquence dans les
prédistorteurs a conduit a une détérioration de 'ACPR du coté droit bien que '’ACPR

gauche lui a été amélioré au minimum de 5 dB. Enfin, I'apport de correction sur 'EVM
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des trois linéariseurs est a peu pres identique surtout a forte compression, cependant, a

faible puissance, nous notons une correction plus importante pour un prédistorteur avec

égalisation de fréquence.
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FiG. 3.18 — Comparaison entre les correction d'un compensateur sans mémoire et avec
mémoire HF pour un signal large bande 16 QAM de 10 MHz de bande

Cette étude comparative semble montrer que la prédistorsion par modele de Volterra

un noyau, ne prenant en compte que la mémoire HF, n’apporte quune amélioration

marginale par rapport a un prédistorteur statique pur.
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3.6 prédistorsion par modele de Volterra modulé a

trois noyaux

3.6.1 Identification de la voie BF

Comme nous venons de l'observer au paragraphe précédent, la prise en compte des
phénomeénes de mémoire BF apparait clairement indispensable pour une linéarisation effi-
cace des signaux large bande. Afin de prendre en compte ces phénomenes dispersifs, nous
allons dans ce paragraphe considérer le modele de type Volterra modulé a trois noyaux
dont nous avons prouvé l'efficacité pour la modélisation de 'amplificateur. L’expression

de ce modele appliqué au prédistorteur (Fig. B.19) est donnée ci-dessous :

() = Zur(t) - (1+2pr(t)) (3.13)

kpr (|20t —7)|,7) - 2(t —7) - dr (3.14)

kg (2 —7)|,7) - |20t —7)| - dr (3.15)

En suivant la procédure d’extraction explicitée au chapitre 3, le noyau HF est en
premier lieu identifié a partir d’'un signal mono-porteuse comme nous venons juste de
I'exposer dans le paragraphe (3.5.2)). Puis, nous identifions les noyaux de la voie BF en
stimulant "amplificateur avec un signal modulé a tres faible indice de modulation comme
ci-apres :

2(t) = Xo(0) + 0X T (Q)e + 6 X~ (Q)e 7 (3.16)

Dans ce cas, comme nous l'avons déja observé, la réponse de 'amplificateur est un signal

composé lui-méme de trois raies s’exprimant de la maniere suivante :

~

§(t) = Vo(0) + V(@) + ¥~ (Q)e 7" (3.17)

Ce signal, divisé par le gain de la chaine désiré, est également un signal tri-porteuse dont

I’écriture est donnée ci-dessous :

A

3(t) = Zo(0) + ZH(Q)e?¥ + Z7(Q)e 7 (3.18)

Nous schématisons ici, sur la Fig. B.19] les signaux en entrée et sortie de la chaine
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d’identification lors d’une excitation a trois tons de I’amplificateur.

FiG. 3.19 — Identification d’un prédistorteur a mémoire BF

Ce schéma met en évidence le fait que l'identification des noyaux BF, K Br1 €t
Kpro, met en jeu exactement le méme type de signaux que dans la modélisation d’un
amplificateur (cf. chapitre 2). Les algorithmes d’identification peuvent donc étre utilisés

sans différence pour I'extraction des noyaux de la voie BF du prédistorteur.

A titre d’illustration, nous tracons sur la Fig. B.20, les modules des deux noyaux
basse fréquence K BFl(!Zﬂ, Q) et K BFQ(IZOI, ) extraits en fonction de la fréquence et
de 'amplitude. Ces noyaux seront par la suite approximés suivant les principes de la
décomposition également indiquée dans le chapitre 2; dans le cas présent, nous avons

obtenu 2 fonctions de base et un ordre de filtre inférieur a 12.

3.6.2 Evaluation des performances du linéariseur

Apres approximation des différents noyaux, nous proposons ici des comparaisons des
facteurs de qualité ACPR et EVM de 'amplificateur linéarisé, afin de juger les capacités

de ce linéariseur pour différents types de signaux.

Le premier signal de test considéré est un signal modulé 16 QAM de 3,84 MHz de
bande. Les résultats en terme d’ACPRs et d’EVM sont présentés sur la Fig. B.21] en
fonction de la puissance moyenne de sortie. Nous constatons alors que comparativement
a une prédistorsion sans mémoire, le prédistorteur avec mémoire réalise une atténuation
nettement plus grande des remontées spectrales, de 3 a 10 dB sur le bord gauche et
de 3 a 16 dB sur le bord droit. L’EVM obtenue avec une prédistorsion a mémoire est

également inférieure de moitié.
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F1G. 3.20 — Evolution du module des noyaux BF Kppi(|Zo], Q) et Kppa(] Zo|, Q) en fonc-
tion de la puissance et de 1’écart de fréquence

Le second signal de test considéré est un signal modulé 16 QAM de 10 MHz de
bande. De la méme maniere, les résultats en terme d’ACPRs et A’EVM sont présentés
sur la Fig. en fonction de la puissance moyenne de sortie. Comme nous 1’avons
observé précédemment, ce débit binaire excite fortement les phénomenes de mémoire BF
dans 'amplificateur. Sur cette figure, nous constatons que le prédistorteur permet une
bonne prise en compte des phénomenes de mémoire puisqu’il atténue considérablement
les remontés spectrales dans les canaux adjacents sur toutes la gamme de puissance
considérée. L’apport réalisé par rapport au prédistorteur sans mémoire dépasse les 15
dB. D’un point de vue des caractéristiques dans la bande du signal, nous observons
également une diminution du facteur EVM d’un rapport 4 par rapport a l'utilisation

d’un prédistorteur statique.

Enfin, la Fig. B.23] représente les courbes AM/AM et AM/PM dynamiques, avec et
sans prédistorsion a mémoire, correspondant a une puissance moyenne de sortie d’environ
25 dBm. On peut visuellement apprécier l'efficacité du prédistorteur a mémoire, qui

présente des caractéristiques d’amplification pratiquement sans hystérésis.

Le dernier signal de test considéré est composé de 3 canaux, chacun modulé en 16 QAM
avec une bande de 1,25 MHz (bande CDMA). De surcroit, afin de comparer notre nou-
velle méthode a une méthode classique de prédistorsion numérique, nous avons également

implémenté un algorithme estimant par la méthode indirecte la fonction de prédistorsion
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FiG. 3.21 — Comparaison entre les corrections d’'un compensateur sans mémoire et avec
mémoire BF pour un signal large bande 16 QAM de 3,84 MHz de bande

sur le signal incident. Nous avons choisi pour cela le modele de polynome a mémoire,
considéré actuellement comme étant le meilleur compromis entre complexité et perfor-

mance [109]. L’équation du modele de polynoéme a mémoire est rappelée ci-dessous :

K

Q
B(t) = DY anin—q)in—q)" (3.19)
k=1 q=0
ou () représente la profondeur mémoire

et K représente le degré de la non linéarité

Dans ses travaux de these [44], A. Cesari compare différentes implémentations
d’architectures de prédistorteurs et donne le détail de I’algorithme permettant d’identifier
I'ensemble des coefficients ay, par une procédure des moindres carrés. Nous avons

implémenté cette technique dans Matlab et inséré dans un processus de co-simulation
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F1G. 3.22 — Comparaison entre les corrections d’'un compensateur sans mémoire et avec
mémoire BF pour un signal large bande 16 QAM de 10 MHz de bande

avec le logiciel de simulation circuit ADS ptolemy.

Nous proposons, Fig. 3.24] une comparaison des spectres de sortie de 'amplificateur
seul, et avec les différents prédistorteurs. On peut noter que 'optimum du polynome avec
mémoire a été obtenu pour un degré de non linéarité K = 5 et une profondeur mémoire
() = 6 apres passage de plusieurs séquences d’apprentissage de 2048 échantillons. On
remarque que le polynome avec mémoire réalisé sur le signal cible permet une excellente
réduction des intermodulations, (35 dB), identique a celle obtenue avec notre méthode

de prédistorsion basée sur des signaux de caractérisation élémentaires.

Enfin, nous avons utilisé les coefficients du modele polynomial déterminés
précédemment afin de prédistordre le signal précédent mais dans lequel nous avons

supprimé le canal central, ceci sans ré-optimiser les coefficients du modele. Nous propo-
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FiG. 3.24 — Comparaison des spectres de sortie pour une excitation 3 canaux 16 QAM

sons, Fig. 3.2 une comparaison des spectres de sortie dans les différentes configurations.
Nous constatons alors que les performances du prédistorteur du polynéome avec mémoire
sont amoindries par rapport au prédistorteur Volterra modulé, jusqu’a 20 dB sur le coté
gauche. Cet exemple montre bien la propriété d’universalité de la méthode proposée dans
notre travail, qui comme nous ’avons évoqué précédemment fait grandement défaut dans

les techniques existantes a ce jour.

Ces différents exemples montrent, comme c’était le cas pour la modélisation de ’am-
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FiG. 3.25 — Comparaison des spectres de sortie pour une excitation 2 canaux 16 QAM

plificateur, des performances de linéarisation remarquables du prédistorteur quelque soit

le type de signal présenté en entrée du dispositif d’amplification.

3.6.3 Problématique de ’adaptation du prédistorteur

De maniere générale, la technique de prédistorsion pose un probléeme important qui est
celui de 'adaptation du prédistorteur aux changements des caractéristiques de I’amplifi-
cateur. Ces changements peuvent provenir du vieillissement, du changement du point de
polarisation ou du changement de ’environnement. Pour donner une solution a ce change-
ment de caractéristiques, le prédistorteur est associé a un systeme de re-configuration, dit
d’adaptation aux caractéristiques du systeme. Il existe globalement deux types d’adap-
tation, 'adaptation en continue ou l’adaptation occasionnelle qui présentent chacune des

avantages et des inconvénients |34} [100], ?, [110L 44].

Adaptation en continu Celle-ci consiste a ajuster les parametres du prédistorteur de
maniere continue dans le temps, avec chaque nouveau échantillon du signal émis. Le prin-
cipal avantage de cette configuration est de pouvoir a la fois s’adapter aux changements
des caractéristiques de I'amplificateur mais également aux changements de canal et de
classe du signal transmis. En revanche, la procédure d’adaptation introduit un temps de

latence qui peut réduire considérablement la bande passante du systeme.
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Adaptation occasionnelle Comme son nom l'indique, cette derniere est mise en
oeuvre uniquement dans le cas ou l'on constate une réduction des performances du
prédistorteur, du fait du vieillissement ou des modifications des conditions de fonction-
nement. Cette méthode apporte 'avantage de re-configuration du prédistorteur hors
ligne qui n’impacte pas la bande passante du systeme. En revanche, il n’est plus possible
de re-configurer le prédistorteur lors de changement du canal ou de la classe de signal

transmis.

Comme nous avons pu le voir, I'intérét particulier du modele de prédistorteur que
nous avons développé dans le cadre de ce travail est de pouvoir s’affranchir du type
de signal a transmettre. Nous pouvons dans ces conditions adopter la configuration
d’adaptation occasionnelle en conservant ’avantage d’'une bande passante importante

tout en ayant une performance de linéarisation maximale.

Le mécanisme de re-configuration du prédistorteur pose par ailleurs la problématique
de systeme d’acquisition ou de mesures embarquées permettant la re-identification
des coefficients du prédistorteur. Dans notre approche, I'identification du prédistorteur
nécessiterait 1'utilisation d’une trame spécifique composée des signaux élémentaires un
ton et trois tons.

Les prédistorteurs a base de modeles empiriques nécessitent donc d’utiliser des
algorithmes d’adaptations afin d’ajuster, soit de maniere continue ou soit de maniere
occasionnelle, les coefficients du modele face aux variations du signal ou au vieillissement
du composant. Dans notre cas, seule la prise en compte des phénomenes de vieillissement
ou des changements de polarisation nécessite une nouvelle identification du prédistorteur.
Cependant, alors que la majorité des modeles empiriques a mémoire peuvent étre
réactualisés uniquement avec le signal incident, la méthode proposée nécessite I'excitation
de I'amplificateur par des signaux spécifiques dont la génération et la mesure peuvent
étre délicates. Ainsi, ces signaux devront faire partie d’une séquence d’apprentissage bien

spécifique.

3.7 Conclusion

Ce chapitre a introduit un nouveau principe de synthese de prédistorteur numérique
sur la base du modele de Volterra dynamique en vue de corriger les effets de mémoire
contenus dans les amplificateurs. Nous avons expliqué brievement la méthode indirecte
utilisée pour la caractérisation de celui-ci que nous avons ensuite appliquée a l'identifi-

cation de prédistorteur sans mémoire. Cette méthode a été étendue a la caractérisation
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d’un prédistorteur corrigeant les effets de mémoire HF et enfin a l'identification d’un

prédistorteur corrigeant les effets de mémoire HF et BF.

Par la suite, nous avons conduit trois expérimentations en co-simulation ADS /
Matlab de ces prédistorteurs a partir de signaux complexes de largeurs de bande
différentes afin d’exciter les effets dispersifs contenus a l'intérieur de 'amplificateur
de maniere différente. La méthode proposée a démontré d’excellentes performances de

compensation des effets de mémoire pour les différents types de signaux.

Enfin, dans 'intention de juger I'apport de notre méthode par rapport a l’existant,
nous avons comparé les capacités de notre prédistorteur a un prédistorteur se basant sur
un modele polynomial a mémoire. Nous avons alors noté que notre méthode compense
tout aussi efficacement les effets de mémoire contenus dans 'amplificateur tout en gardant
la méme efficacité quelque soit le signal présenté a I'entrée de 'amplificateur, ce qui n’est
pas le cas du polynome a mémoire. L’avantage de la méthode que nous proposons est
donc sa bonne qualité de versatilité, ce qui est un avantage majeur dans les systemes
multi-standards. Cependant, un point difficile reste a réaliser, qui est la mise en oeuvre
d’un systeme de mesures simples et efficaces permettant des mesures rapides et précises

nécessaires a l’extraction des noyaux; c’est 'objet du chapitre suivant.
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Introduction

Les deux chapitres précédents ont montré les bonnes facultés du modele de Volterra
modulé trois noyaux FF, a reproduire efficacement les phénomenes dispersifs non linéaires
contenus dans les amplificateurs de puissance. Nous avons également proposé, a partir de
ce méme modele, de caractériser la fonction inverse de I'amplificateur, afin de synthétiser

des prédistorteurs numériques pour la linéarisation.

L’intérét fondamental de ce modele est 1ié a sa capacité a identifier distinctement les
phénomenes de mémoire HF et BF a partir de signaux d’extraction simple. De plus cela
rend possible une prédiction ou une linéarisation de la réponse du dispositif pour une
large gamme de signaux de communication. Cependant, dans les chapitres précédents,
pour des questions de facilités techniques de mise en oeuvre et de souplesse, la validation
a été entierement menée a partir de résultats issus de simulations circuits, fournissant

des données d’extraction cohérentes et précises.

Toutefois, la simulation circuit ne représente qu’une image plus ou moins simplifiée
de la réalité de part ses approximations successives. Ainsi, il est également important
d’étendre ces principes de modélisation a un systeme réel par une caractérisation
expérimentale. Nous devons donc mettre en oeuvre un banc de mesure permettant
I'extraction des noyaux HF et BF du modele de Volterra modulé FF. Bien que la
mesure de la réponse de 'amplificateur a une excitation mono-porteuse soit correctement
maitrisée, la caractérisation de la voie BF, a partir d’un signal modulé a faible indice de

modulation, est plus délicate.

Dans une premiere partie, nous rappellerons les mesures a effectuer et analyserons les
difficultés engendrées par ce type de mesures. Compte tenu de la problématique, nous
présenterons le nouveau banc de mesure que nous avons développé. Nous présenterons
alors les premiers résultats de caractérisation et de validation pour un modele d’amplifi-

cateur de puissance.

Enfin, pour clore ce dernier chapitre, nous appliquerons ces mesures a la synthese d’'un
prédistorteur sur la base du modele FF. Celui-ci sera introduit dans la partie de génération
en bande de base du banc de mesures. Il permettra de conclure sur son efficacité face a

des signaux de communications numériques.
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4.1 Rappels des mesures a réaliser pour I’extraction

du modele de Volterra modulé

Les paragraphes suivants ont pour objectif de rappeler les mesures a effectuer afin
d’extraire le modele de Volterra modulé a trois noyaux FF et de mettre en avant les

difficultés rencontrées.

4.1.1 Caractérisation CW

Afin d’extraire la partie HF du modele FF, la premiere mesure a mettre en oeuvre
est une mesure du gain complexe CW, en module et phase, sur une grille de fréquences
d’excitation couvrant la bande utile de 'amplificateur. La Fig. .1l rappelle le principe de

la mesure & mettre en oeuvre.

b —DST>— s

)A(Oej(wOJrQ)t []50Q f/oej(wfr(z)t

77

F1G. 4.1 — Principe de la mesure a partir d’un signal mono-porteuse

Une telle caractérisation de systéemes non linéaires est maintenant bien maitrisée a

partir de l'utilisation de plusieurs instruments de mesures :

— L’analyseur de réseau vectoriel (ARV) [7] est 'appareil de mesure le plus répandu
dans le domaine de la caractérisation des dispositifs microondes. Dans son utilisa-
tion classique, il sert a déterminer les parametres [S] d'un dispositif actif ou passif.
Son principe de mesure repose sur une architecture hétérodyne avec filtrage tres
sélectif permettant la mesure séquentielle du contenu spectral des rapports d’ondes
en amplitude et en phase aux acces du dispositif sous test. Ce principe permet

d’atteindre une dynamique de mesure tres importante (>80 dBc).
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— L’analyseur de réseaux vectoriel large signal (LSNA) [7, 111, 112], initialement
développé par Agilent Technologies, propose une mesure des formes d’ondes
temporelles aux acces du dispositif RF non linéaire. Il se différentie d'un ARV par
sa technique d’acquisition des signaux RF. La conversion de fréquence du LSNA
repose sur un sous échantillonnage harmonique qui se traduit par une compression
/ translation du spectre RF vers un spectre basse fréquence. La mesure simultanée
d’un signal composé de plusieurs raies spectrales est alors possible bien qu’il
soit davantage destinés aux mesures de composantes spectrales harmoniques. Un
inconvénient majeur de l'utilisation du sous échantillonnage harmonique réside
dans la difficulté de gestion des aspects d’aliasing pour de larges bandes d’analyse.

La dynamique de cet instrument est de I'ordre de 60 dBc

— L’analyseur vectoriel de signaux (VSA) [33] est tres répandu pour la modélisation
systeme. Cet appareillage démodule le signal RF et fait ’acquisition temporelle du
signal bande de base (enveloppe complexe). Sa dynamique est également de 'ordre
de 60 dBc. Ce dispositif est généralement doté d’une seule entrée ne permettant

donc pas I'acquisition simultanée des signaux en entrée et en sortie de I'amplificateur.

Ces trois types d’appareils de mesures sont disponibles au sein du laboratoire et
réalisent aisément 1’acquisition de la caractéristique CW d’un dispositif non linéaire. Ce-
pendant, dans la thése de G. Nanfack Nkondem [33], 'auteur propose une comparaison
de la mesure du gain CW d’un amplificateur a partir d'un VSA et d'un ARV et montre
que ce dernier permet une mesure beaucoup plus précise. En effet, de part son principe de
fonctionnement basé sur 'hétérodynage et un filtrage sélectif, I’atout majeur qu’apporte
I’ARV, est la dynamique de mesure qu’il propose nous garantissant une forte immunité

au bruit de mesure. Nous opterons donc pour une solution a partir d'un ARV.

4.1.2 Caractérisation de la mémoire BF

La seconde mesure que nous devons mettre en oeuvre doit permettre ’extraction des
noyaux de la voie BF du modele. Comme nous ’avons décrit dans le chapitre 3, ceci
s’accomplit en excitant le dispositif avec un signal a faible indice de modulation constitué
de deux ou trois tons. Nous allons exposer brievement, a travers les deux paragraphes

suivants, la problématique que cette mesure pose ainsi que la solution adoptée.

4.1.2.1 Mesure a partir de deux tons

Nous nous intéressons, ici, a un signal bi-tons. La premiere porteuse, de fréquence fixe

égale a wy choisie au centre de la bande et d’amplitude variable !Xo!, est désignée comme
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signal de pompe. Ses variations d’amplitude couvriront les zones linéaire et compressée
de I'amplificateur. La seconde porteuse, a une fréquence wg + €2, avec €2 variable sur
I’ensemble de la bande et une amplitude fixe qui reste tres en recul par rapport au point
de compression (de 'ordre de 30 & 40 dB). Cette composante spectrale doit, par principe,
seulement perturber au premieére ordre 1’état non linéaire de I'amplificateur. Le schéma

de la Fig. présente les caractéristiques a mesurer.

F1G. 4.2 — Principe de la mesure a partir d’un signal bi-porteuse

Comme nous l'avons vu dans le chapitre 3, I'extraction des noyaux BF du modele
de Volterra modulé repose sur 'acquisition précise des modules et des phases des gains
paramétrique et de conversion respectivement GP et G© (voir illustration Fig. [4.2) définis

par les rapports suivants :

Y7(1Xo], )

(%l = T (@)
s Ve(| Xol, ©
Gil%ol ) = TEkD

La grande complexité de cette mesure réside principalement dans 'acquisition précise
de la phase du gain de conversion Ge. En effet, l'acquisition d’un rapport a deux
fréquences différentes n’est pas directement identifiable a ’ARV puisque par nature cet
instrument mesure successivement des rapports d’ondes de puissance a des fréquences

identiques.
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Pour palier cette difficulté, une architecture judicieuse basée sur un ARV en mode

récepteur a été proposée par N. Le-Gallou [49, T1]. Le principe est rappelé sur la Fig. [13

/’;(___\\—\\ A Y7 (Q
S ~Gl)= 5(5({
Générateur | sXx Y,
2 porteuses |
de niveau fixe |
\ Yo (Q)

Atténuateur
variable

GS (Q)=
mesure Ref(_Q) 6X

Dispositif
non linéaire

Signal de wy— 2 wywy+ Q2 wy+20
référence

Spectre de référence

F1G. 4.3 — Principe de la mesure a partir de deux tons et d’un signal de référence

L’astuce de cette mesure repose sur la mise en oeuvre d’un signal de référence composé
des mémes porteuses résultant par exemple de la sortie d'un dispositif amplificateur non
linéaire. Ainsi chacune des composantes spectrales des signaux en entrée et sortie sont
mesurées séquentiellement par rapport a ce spectre de référence. Comme le déphasage
entre les raies du signal de référence aux fréquences wy — () et wg + 2 est inconnu, mais
constant en fonction de la puissance du signal d’entrée du dispositif sous test (DST), on
ne peut en déduire la variation relative du déphasage du gain de conversion en fonction
de 'amplitude du signal d’entrée.

Cette méthode a donné des résultats relativement satisfaisants. Cependant, elle n’est
pas directe et assez lourde a mettre en oeuvre. De plus, on peut s’interroger sur ce que peut
représenter la phase du gain de conversion pour les faibles niveaux du signal de pompe
puisque 'amplitude de la raie issue de I'intermodulation, }A/C(]XOL ), est tres faible voir
inexistante. Il apparait donc plus intéressant d’injecter explicitement une troisieme raie a
Ientrée a 'entrée de I'amplificateur, dont on va maitriser 'amplitude et la phase relative

aux deux autre raies. C’est ce que nous proposons dans le paragraphe suivant.
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4.1.2.2 Mesure a partir de trois tons

Dans le chapitre 3, nous avons généralisé 'extraction des noyaux de la voie basse
fréquence a partir d’'un signal d’identification composé de trois tons dont le principe de

mesure est rappelé sur le synoptique de la Fig. 4.4

F1G. 4.4 — Principe de la mesure a partir d'un signal 3 tons

Ce signal d’excitation permet de s’affranchir de la difficulté d’identification du gain
de conversion, puisqu’il engendre un signal de sortie dont les composantes sont a des
fréquences identiques et par ailleurs, on maitrise parfaitement les rapports de phase entre
les raies d’entrée. Ceci facilite grandement la mesure puisque a chaque fréquence les rap-

ports décrits ci-dessous peuvent étre naturellement mesurés par 'instrument.

Y (| Xol, )

GH% e = (1.2
A Y= (X!, Q
G (%) =

Nous présentons sur la Fig. les différentes contributions des gains G? et G°,

résultant de la mesure deux tons, sur la réponse de 'amplificateur face a une excitation
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de trois tons. Les contributions peuvent s’écrire comme ci-dessous :

YHQ) = GP(Q)-0XH(Q) +GU(—Q) - 6X(Q) (4.3)
Y(Q) = GP(=Q)-0X(Q) 4+ G(Q) - 6XT(Q)

F1G. 4.5 — Contributions des gains paramétrique et de conversion

La mesure a ’ARV nous permet 'acquisition des quatre gains :

iy YO o V()
CO=ine W= (44)
G- YIED g YD)
SX+(—0Q) SX—(—Q)

Notons que les gains GT(—Q) et G~(—Q) correspondent au cas ou sur la Fig. L5 la raie

notée 6 X est placée a gauche de la raie centrale et inversement pour la raie 56X~

Nous pouvons alors partir des deux équations précédentes pour établir le systeme
d’équation a quatre inconnues permettant l'identification des gains G¢(Q2) et GP(Q) et
donc 'acces aux noyaux de Volterra dynamiques, pour tous les types de modeles évoqués

dans ce travail.

5X~(Q)

L S 0 0 GP(Q) GH(Q)
X+ (-0 ” _
L St 0 0 Gi(-) | _ | ¢ (=) (45)
[ Q - — :
0o 0 1 (égggé GP(—Q) G=(Q)
0 0 1 Heo G°(9) GH(—Q)
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Ce systeme d’équations peut étre résolu sans ambiguité si, d’'une part, 'on maitrise
les rapports de phase entre les raies d’entrée (c’est ce que nous ferons en utilisant le
générateur de signal numérique), et d’autre, on choisi le rapport d’amplitude tels que les

deux déterminants A; et Ay ci-dessous sont nuls.

- .
A, = X X (4.6)
X (=) IXT(Q)
A 0X~(—Q)  5X*(Q)
P GXH(—Q) 6X-(Q)
Dans la pratique, on choisi :
SXT(Q) =0XT(—Q) =X (4.7)
X7(Q) =0X(—Q) =6X"
De telle sorte qu’il suffit de garantir :
SX*t  0X- . -
Al =—-Ny=— — — 0=6X" 0X~ 4.8
R # (4.8)

Le meilleur conditionnement du systeme étant obtenu pour des raies petit signal equi-

amplitudes et en quadrature, c.a.d :

6XF| = [6X7| (4.9)
0Xt s
5X-

On comprend alors beaucoup mieux l'intérét de la formulation au chapitre 2 d’une iden-
tification de la voie BF a partir d'un signal composé de trois tons. Si l'augmentation
induite par le degré de liberté supplémentaire que représente la troisieme raie d’excitation
n’était pas justifié pour une extraction réalisée par simulation circuit, car dans ce cas,
on accede directement aux phases des raies de sortie. Du fait que la mesure physique ne
donne acces qu’aux différences de phase entrée/sortie, la troisieme raie permet de lever
I'indétermination au travers de 1’équation (4.3]). Il s’agira donc d’utiliser I’ARV en mode
« récepteur » et de mesurer successivement les rapports d’ondes fréquence par fréquence

pour toutes les variations de niveau du signal de pompe.
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4.2 Configuration des bancs de mesures

Cette partie est dédiée a la présentation de deux bancs de mesure que nous avons
mis en place. Le premier banc, basé sur I'utilisation d’'un ARV, est dédié a la mesure
mono-porteuse et trois tons. ARV n’étant pas I'instrument approprié a la mesure de si-
gnaux ayant des formats de modulation complexes, un second banc de mesure des formes
temporelles d’enveloppes complexes sera présenté afin de pouvoir valider le modele d’am-
plificateur en présence de signaux modulés permettant également dans une seconde étape

la validation des capacités de linéarisation de notre prédistorteur.

4.2.1 Configuration du banc de mesures dédié a ’extraction

d’un modele de Volterra modulé trois noyaux FF

Sur la base des remarques des paragraphes précédents, nous allons ici présenter le
banc de mesures fréquentielles que nous avons mis en place pouvant étre indifféremment

utilisé pour la caractérisation CW ou trois tons.

Le banc de mesure monté est présente sur le synoptique global de la Fig. [4.0l 11 est
constitué simplement d’un générateur vectoriel de signaux, générant un signal modulé
RF suivant le format 1/Q, et d'un ARV mesurant les rapports d’ondes aux acces de
I’amplificateur par I'intermédiaire de coupleurs. La cohérence de phase entre les différents
acces est assurée par un signal de synchronisation a 10 MHz commun a ’analyseur et
au générateur de signaux. Le banc de mesure a été entierement automatisé a 'aide du

logiciel LabView de National Instrument par I'intermédiaire d’une interface GPIB.

4/B HP 8753A
Analyseur de
Réseau Vectoriel
\ RF R B A

r----"9 %969

' &

|

+ 10 MHz

PC !

a Générateur
»1 Vectoriel H
de Signaux
coupleur coupleur

R&S SMBV 100A

50_(2

F1G. 4.6 — Synoptique général du banc de mesure dédié a 'extraction
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4.2.1.1 Description du générateur de signaux modulé

Le signal RF est généré en utilisant un générateur vectoriel de signaux (VSG)
SMBV100A, de la société Rohde et Schwarz et dont les spécifications techniques sont

détaillées en référence [113].

L’intéréet principal de ce type de générateur est de pouvoir controler tres précisément
les différences de phase entre chaque raies composants le spectre du signal RF. En effet
celui-ci est pré-calculé numériquement par le PC sous la forme de deux trames I et Q qui
sont téléchargées, par l'intermédiaire d’une interface GPIB, dans les mémoires du VSG
d’une capacité maximale de 32 M échantillons. Une conversion numérique/analogique sur
16 bits génere les trames 1/Q analogiques qui viennent moduler par une porteuse RF a
wo comprise entre 9 kHz et 6 GHz. La bande maximale de modulation est de 60 MHz.
Enfin, ce signal RF traverse un atténuateur programmable et un amplificateur linéaire
permettant de fournir une puissance de sortie maximum de 18 dBm. La Fig. 4.7 schématise

les différentes étapes internes du générateur.

Atténuateur Amplificateur

—l‘V MEMI| | CNA variable linéaire

GPIB A } MOD 1/Q —>¢|—>l>—>l
igna
RF

L MEM Q | CNA

* Synthése OL
Clock

10 MHz

F1G. 4.7 — Structure interne simplifiée du générateur

4.2.1.2 Description de I’analyseur de réseau vectoriel

L’ARV HP 8753A, de la société Agilent Technologies (Hewlett Packard), qui couvre

une bande de 300 KHz a 3 GHz, est utilisé pour mesurer les rapports d’ondes.

Comme nous 'avons précisé auparavant, ’ARV n’est pas utilisé dans son mode de
fonctionnement traditionnel de mesure de parametres [S] mais en mode dit « récepteur ».
Ce mode permet d’utiliser 'appareil avec un signal de test composé d’'un nombre arbitraire
de composante purement sinusoidale. L’ARV réalise alors I’analyse successive de rapports
d’ondes aux différentes composantes du signal séquentiellement et indépendamment les

unes des autres en se synchronisant uniquement sur un signal sinusoidal de référence a la
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fréquence en cours d’analyse.
Afin de clarifier le mode de fonctionnement « récepteur » de ’'ARV et la structure

adoptée pour le banc de mesure, nous avons repris sur la Fig. [4.§ le synoptique de la

Fig. décrivant le plus simplement possible le principe de la structure interne de ’ARV.

Analyseur de Réseau Vectoriel

|
Générateur Analyse successive
Fl interne AR, B/R et A/B

| en amplitude et phase
Rﬁltre(t)t Eﬁl{rﬁ(tiiA@re(L) [
Comparateur
de phase
A

Générateur
I RF interne
I f (

f/5,/f,)

test

RF R

Générateur
-t Vectoriel
Synchro | de Signaux

10 MHz
(b1 byl )

Les déphasages
sont connus

Fic. 4.8 — Analyse du mode récepteur

L’ARV possede 4 voies, une voie RF générant un signal interne mono-porteuse dont
nous nous servirons de référence. Ce signal est directement envoyé sur la voie dit de
référence de ’ARV nommé R. Quelque soit le niveau des raies spectrales analysées sur
les canaux A et B, le signal de référence utilisé sur la voie R est d’un niveau suffisant
pour réaliser la fonction de synchronisation. Enfin les voies de mesures de 'instrument A
et B sont respectivement connectées en sortie et en entrée du dispositif & mesurer par

I'intermédiaire de coupleurs 20 dB.

A chaque fréquence ou l'on effectue I'analyse, notée fi.s (successivement fi, fo,f2),
I'instrument génere un signal mono-porteuse par 'intermédiaire d’un synthétiseur interne
synchronisé avec le générateur externe de signaux (VSG). Ce signal est généré par ' ARV

sur la voie notée RF. Le signal est directement connecté sur la voie d’entrée de ’ARV
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noté R. Ce signal sert de référence de phase pour les analyses futures et a toujours un
niveau suffisant pour assurer le verrouillage en phase. Les deux autres voies de mesures
sont connectées a lentrée et la sortie du dispositif sous test (DST). Les signaux ainsi

mesurés s’écrivent comme ci-dessous :

R(t) = |R|-cos(wiestt + OrEr) (4.10)
At) = |A]- cos(wiesit + Pa)

B(t) = |B|:cos(wesit + ¢p)

avec Wiest = 2T frest

Le principe de I’ARV est de translater le signal a mesurer vers une basse fréquence fixe
notée fr, puis de filtrer le signal résultant avec un filtre tres sélectif permettant d’obtenir
une forte dynamique. Par simplicité, nous allons considérer que la translation au niveau
FI s’effectue & partir d'un mélange avec un signal d’oscillateur local (OL) de fréquence
noté for et de phase ¢or. Afin de translater les signaux a mesurer vers la FI, la fréquence
de mélange fo; varie selon la fréquence que 1'on désire mesurer et est égale a fioor — fr1.
Le signal OL est généré par un VTO, acronyme de Voltage Tuned Oscillator. La tension
de controle provient du résultat de la comparaison de phase entre un oscillateur a la
fréquence FI, synchronisé avec le générateur externe de signaux VSG, et le signal filtré
de la voie de référence Ryiltre.Ainsi la différence de phase entre le signal d’'OL RF et le
signal mesuré de référence reste constante dans le temps ¢por — ¢rer = Qo = cte. A ce
stade, tous les signaux a mesurer sont synchrones avec le signal de référence. Les signaux

filtrés de chaque voie s’écrivent :

Ryipre(t) = |R|-cos(wyit + orer — dor) (4.11)
Agitire(t) = |A| - cos(wyit + ¢4 — dor)
Agitire(t) = |A| - cos(wyit + ép — ¢or)

avec wp =27 f1

Enfin, ’'ARV mesure successivement les rapports d’ondes complexes des signaux filtrés
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A/R, B/R et enfin le rapport final A/B. On obtient donc les signaux suivant :

% _ % - cos(wyit + 64 — drir) (4.12)
% — % - cos(wyit + pa — OrEr)
% _ % -cos(wyit + o5 — drEF — dA + OREF)

_ % - cos(wpit + dp — Pa)

En résumé, on connait les relations de phase entre les trois tons générés par le générateur
vectoriel de signaux. On mesure les rapports d’ondes séquentiellement fréquence par
fréquence avec ’ARV en mode dit « récepteur ». Ce fonctionnement est donc tres bien

adapté aux deux mesures que nous souhaitons réaliser.

De plus, ARV permet une mesure précise de la puissance a chaque fréquence, ceci
nous permet apres avoir étalonné les blocs passifs du banc (cables et coupleurs) a partir
de leurs parametres de transmission (1), de revenir dans les plans d’entrée et de sortie

du dispositif sous test.

4.2.2 Configuration du banc de mesures dédié a la validation

Afin de valider le modele d’amplificateur, nous allons comparer les signaux prédis par
le modele et mesurés lorsque 'amplificateur est excité par des signaux de communications
numériques. Cependant, le principe de fonctionnement d’'un ARV ne permet pas la
mesure d’enveloppes complexes donc, nous allons mettre en oeuvre un second banc afin

de mesurer I'enveloppe temporelle du signal de sortie de 'amplificateur.

4.2.2.1 Description du banc de mesure

Ce banc est composé du méme générateur VSG et de I'analyseur de signaux vectoriel
VSA ZVL de la société Rohde et Schwarz [114]. Tous deux sont synchronisés par un signal
de référence commun a 10 MHz. Le synoptique du banc de mesure est donné sur la Fig

et est automatisé par l'intermédiaire des logiciels LabView et Matlab.

4.2.2.2 Description de ’analyseur de signaux vectoriel

L’analyseur peut mesurer les signaux RF variant entre 20 Hz et 6 GHz. Un atténuateur

en entrée permet d’adapter la plage de variation du signal d’entrée a la dynamique du
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F1G. 4.9 — Synoptique général du banc de mesure d’enveloppes temporelles

mélangeur d’entrée. Le signal RF est translaté a la fréquence FI puis filtré par un filtre
passe bande déterminant la bande d’analyse. La bande d’analyse maximale est de 28 MHz.
Un convertisseur analogique/numérique échantillonne le signal FI & une fréquence fixe de
65,83 MHz. La résolution du convertisseur est de 14 bits. Le signal numérique est converti
en bande de base, filtré et rééchantillonné a une fréquence d’échantillonnage adaptée au si-
gnal de mesure. Un filtre de décimation est utilisé permettant ainsi de réduire la fréquence
d’échantillonnage dans une bande de 10 KHz a 65,83 MHz, par pas de 0,1 Hz. Ceci permet
de fixer 'acquisition des signaux a la fréquence d’échantillonnage désirée, généralement la
méme que celle du générateur. Les données I et Q) résultant de ce traitement sont stockées
dans les mémoires I et Q de 512000 échantillons puis envoyées vers le port GPIB. Un

synoptique du traitement en FI est donné sur la Fig. [4.10L

Reéchantillonnage de 10 KHz ... 65,83 MHz

7777777 N
v
\Y [~ MEM |
Signal cos \ *
a analyser o ‘
autourde >/ \ [ CAN|- a79miz | GPIB
47,9 MHz _
Filtre FI f sin | A
BW = 28 MHz p
Fréquence \/
d'échantillonnage \* — MEM Q
de 65,83 MHz
Decimation .
20 M Signal
Trigger

F1c. 4.10 — Synoptique de la partie démodulation de I’analyseur de signaux vectoriel ZVL
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4.2.2.3 Description de la mesure

La trame d’entrée I./Q). du signal modulé est téléchargée dans le VSG. Le signal RF
modulé est envoyé vers I'entrée de 'amplificateur. Le VSA démodule le signal RF mesuré
en sortie de 'amplificateur et renvoie apres conversion analogique /numérique le résultat de

la trame I /Q)s numérique vers le PC pour analyse, par I'intermédiaire de I'interface GPIB.

L’analyseur VSA possede une entrée unique d’analyse rendant impossible une mesure
simultanée des trames représentant ’enveloppe complexe d’entrée [I./Q.] et de sortie
[I;/Qs]. La mesure de la trame de sortie s’effectue donc a un instant indéterminé par
rapport au signal généré en entrée. Une procédure de synchronisation logicielle est donc

nécessaire.

Plusieurs techniques de synchronisation des enveloppes complexes d'un signal dont
'acquisition est faite a deux instants différents ont été développées [104, [115]. De maniere
générale, ces méthodes utilisent I'inter-corrélation temporelle ou fréquentielle. Les mesures
étant discrétisées en temps, avec l'inter-corrélation temporelle, le retard ne peut étre es-
timé qu’avec une précision optimale T, ou T, représente la période d’échantillonnage. A
I'opposé, les techniques basées sur l'inter-corrélation fréquentielle [I15] permettent d’es-
timer le retard avec une précision plus importante. Nous allons donc utiliser une tech-
nique fréquentielle s’inspirant de [115], largement expliquée en [33] [116] et que 'on peut

également retrouver dans [112].

4.3 Application a la caractérisation d’un amplifica-

teur

4.3.1 Présentation de amplificateur a modéliser

L’amplificateur de test a été développé a partir d’un transistor Eudyna FET FLU17XM
de technologie GaAS polarisé a Vggo = —1,7V et Vpgo = 7V. L’amplificateur a été concu
pour opérer a la fréquence centrale de 1,44 GHz, avec un gain linéaire d’approximativement
10 dB, et un point de compression de gain a 1 dB d’environ 13 dBm. Les caractéristiques
statiques de cet amplificateur sont représentées sur la Fig. [4.11] en fonction de la puissance

d’entrée notée Pe.
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Fi1G. 4.11 — Caractéristique statique de I'amplificateur de test

4.3.2 Mesure des caractéristiques de ’amplificateur
4.3.2.1 Caractérisation CW

A partir du banc de mesure que nous avons présenté précédemment, nous allons ca-
ractériser 'amplificateur sur une bande de 20M Hz (£10M Hz) autour de la fréquence
centrale de 1,44 GHz. La caractérisation se fera de la zone linéaire jusqu’en zone saturée
a une puissance d’entrée maximale de 17 dBm. Le générateur est configuré de telle sorte
que nous laissons fixe la puissance RF de l'oscillateur local a 18 dBm et nous faisons
varier la puissance et la fréquence du signal d’enveloppe (signal 1Q). Sur la Fig. 112
nous présentons le réseau de courbes de gain en puissance mesuré paramétré en fréquence
d’enveloppe notée 2. Nous constatons alors une tres faible ondulation du gain dans la

bande et une compression de gain de 3,5 dB a la puissance d’entrée de 17 dBm.

4.3.2.2 Caractérisation trois tons

La mesure a partir d’un signal composé de trois tons s’effectue sur le méme banc
de mesure. De maniere identique a la mesure CW, on fixe la puissance de 'oscillateur
local RF du modulateur et nous faisons varier 'amplitude et la fréquence du signal
d’enveloppe. L’amplitude du signal de pompe varie de fagon a caractériser I’amplificateur
sur toute sa plage de fonctionnement tandis que les tons de faible amplitude restent a un
niveau fixe de puissance égale a -23 dBm et -13 dBm soit respectivement une atténuation
de -40 dB et -30 dB par rapport au signal maximum de pompe. L’écart de fréquence 2
varie de 10 KHz a £10 MHz. Pour illustration, la Fig. propose quelques courbes
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Fi1G. 4.12 — Gain en fonction de la fréquence d’enveloppe et en fonction de la puissance
d’entrée

représentatives des gains petit-signal pompés mesurés (module et phase), G* et é_, en
fonction de I'écart de fréquence pour quatre puissances de pompe s’échelonnant de la

zone linéaire a la zone de saturation.

Dans la zone linéaire (-16 dBm), les deux gains petit-signal pompés restent constants
sur I’ensemble de la bande de fréquence puisque les effets de mémoire ne sont pas stimulés.
A moyennes et fortes puissances de pompe, les gains changent de maniere importante
avec l'écart de fréquence (jusqu’a 20 dB d’ondulation), et spécialement lorsque les deux
tons se rapprochent. On observe des résonances caractéristiques des effets de mémoire
BF (mémoire a long terme), certainement due au circuit de polarisation ou aux effets

thermiques.

A titre de seconde illustration, sur la Fig. .14l nous proposons ces mémes ca-
ractéristiques de gain petit-signal pompés en fonction de la puissance de pompe pour
différents écarts de fréquence. De nouveau, on apercoit, sous un autre angle de vue, la forte
dispersion des gains petit-signal pompés, images des phénomenes dispersifs BF contenus
dans 'amplificateur, apparaissant a moyen et fort niveau de la pompe. De plus, I'entre-

lacement de ces courbes montrent la complexité des phénomenes non linéaires mis en jeu.
A partir de la résolution du systeme d’équations (AH]), sur la Fig. 415 nous proposons
les caractéristiques du gain paramétrique G? et du gain de conversion G¢ en fonction de

la puissance du signal de pompe.

Malgré l'acquisition précise des gains petit-signal pompés, le transfert vers le gain
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Fi1G. 4.13 — Caractéristiques des gains petit-signal pompés G* et G~ en fonction de I'écart
de fréquence €2 pour différentes puissances de pompe

de conversion laisse apparaitre quelques erreurs de mesure pour les faibles niveaux de
puissances de la pompe. Idéalement, le gain de conversion doit tendre vers une valeur
nulle & mesure que la puissance de pompe diminue. Ici, on remarque un effet de seuil de la
mesure du gain de conversion pour les faibles niveaux. Cet effet est probablement due a la
dynamique de mesure, et aussi a un conditionnement insuffisant du systeme d’extraction
([A5), car les mesures n'ont pas été effectuées avec le conditionnement optimal défini
par (A9). Nous avons donc certainement des marges d’amélioration en considérant des

mesures avec des petits signaux en quadrature comme indiqué par (4.3]).
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F1G. 4.14 — Caractéristiques des gains petit-signal pompés G* et G~ en fonction de la
puissance de pompe pour différents écarts de fréquence €2

4.3.3 Comparaison entre les résultats expérimentaux et simulés

A partir des mesures réalisées, nous allons, dans ce paragraphe, évaluer les capacités
du modele de Volterra modulé a trois noyaux FF, a reproduire le comportement de
Pamplificateur en présence de différentes excitations. Apres l'extraction de tous les
noyaux, une approximation de chaque noyau est effectuée suivant les techniques du
chapitre 3. Pour les noyaux BF, nous constatons que la décomposition en fonctions
séparables nécessite 2 a 3 fonctions de base (K) et un nombre maximum de filtre N =
10. Du fait de sa faible faible dispersion fréquentielle, nous avons choisi de représenter le

noyau HF par une simple fonction statique.

Afin de valider les mesures et de constater les potentialités du modele concernant la
prédiction des effets de mémoire basse fréquence, une comparaison entre les résultats

obtenus a partir de signaux de test de type bi-porteuses équi-amplitude a été réalisée.
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F1G. 4.15 — Caractéristiques des gains paramétrique et de conversion pompés GP et G¢ en
fonction de la puissance de pompe pour différents écarts de fréquence (2

La Fig. 16l montre une comparaison des valeurs de C/I3 obtenues expérimentalement

et par excitation du modele pour des écarts de fréquences allant de 10 KHz a 4 MHz.

Les caractéristiques de C/I3 font apparaitre une influence des effets BF pour
toutes les puissances d’entrées avec une ondulation de plus de 5 dB sur la bande
testée. Ces résultats montrent une bonne concordance entre les caractéristiques de
C/I3 mesurés et celles prédites par le modele. Nous constatons également que le
modele est tres stable, en comparaison avec les modeles extraits a partir de I’échelon
d’Heavyside [42, [12]. En effet, dans notre cas, en profitant de la dynamique élevée de

I’ARV, les mesures sont tres « propres » et ne nécessitent aucune procédure de débruitage.

La seconde validation est réalisée sur un signal de test de type 16 QAM avec un

filtrage RRC (Roll-off = 0,22) de 1,25 MHz de bande. La Fig. 17 présente une com-
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F1a. 4.16 — C/I3 en fonction de 'écart de fréquence

paraison d’ACPR et ’'EQM (Erreur Quadratique Moyenne sur la forme d’onde) entre

le modele statique et le nouveau modele. Nous constatons que la prise en compte des

phénomeénes de mémoire par le nouveau modele permet de reproduire assez fidelement

les mesures expérimentales, avec une amélioration de plusieurs dB par rapport au modele

sans mémoire. En effet, la prédiction des remontées spectrales dans les canaux adjacents

est améliorée d’environ 5 dB a forte puissance et 'EQM a diminué de pres de pres de la

moitié 50%.
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Fic. 4.17 — Comparaison ACPR et EQM en fonction de la puissance moyenne d’entrée

La derniere expérience menée propose d’exciter ’amplificateur avec un signal W-

CDMA de bande égale a 3,84 MHz. La

Fig. 18 présente une comparaison de I’ACPR

et de 'EQM pour le modele statique et le nouveau modele. Nous notons encore ’apport
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important du nouveau modele par rapport au modele statique pour l'estimation des
remontées spectrales, notamment pour les puissances moyennes situées entre 5 et 12

dBm. L’erreur quadratique moyenne est améliorée de 25% par rapport au modele statique.
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F1G. 4.18 — Comparaison ACPR en fonction de la puissance moyenne d’entrée

Les résultats de modélisation sur cet amplificateur ont montré les capacités de
prédiction des phénomenes non linéaires dynamiques du modele de Volterra 3 noyaux
pour différentes classes de signaux. Nous pouvons constater que pour cet amplificateur, la
bonne prise en compte de la mémoire BF permet une amélioration visible des prédictions.
Cependant, dans nos comparaisons, nous avons supposé une chaine d’émission linéaire.
En effet, lorsque nous calculons la réponse du modele, nous supposons le signal 1/Q issue
du PC et non pas celui en entrée de ’amplificateur. Compte tenu de ces quelques résultats
probants, nous allons utiliser cette base de mesures afin de synthétiser un prédistorteur

numeérique.

4.4 Compensation des effets de mémoire

Dans le paragraphe précédent, nous avons caractérisé un amplificateur non linéaire
présentant des effets de mémoire BF importants. Nous avons mis au point un modele
permettant de prédire assez précisément les réponses de 'amplificateur pour différents
types de signaux. Dans ce paragraphe, nous allons nous intéresser a la mise au point
d’'un prédistorteur numérique permettant la linéarisation de cet amplificateur. A partir
des mesures réalisées et de la méthode proposée au chapitre 3, nous avons extrait les
noyaux puis les coefficients du modele de Volterra appliqué au prédistorteur. Le nombre

de fonctions de base (K) obtenue est de 2 pour les 2 noyaux BF et le nombre maximum
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de filtre égal a 10. Compte tenu du temps imparti et des moyens dont nous disposons, le
prédistorteur résultant n’a pas été implémenté dans une architecture matérielle de types
DSP ou FPGA, la prédistorsion du signal d’entrée est réalisée directement sous Matlab.
Le signal I/Q est alors téléchargé dans les mémoires du générateur vectoriel de signaux.

Le signal RF modulé est envoyé vers 'entrée de 'amplificateur.

Le premier test de l'amplificateur linéarisé que nous avons effectué concerne la
réponse a un signal bi-porteuse équi-amplitude. Ce test permet de juger de la capacité du
prédistorteur a compenser les effets de mémoire BF. Nous avons observé sur la Fig. 4.16]
montrant le C/I3 de amplificateur de puissance en fonction de 1’écart de fréquence que
la mémoire BF présente des effets importants dans une bande de fréquence de battement
de 4 MHz (variation de C/I de 5 dB). Sur la Fig. @19 nous proposons ainsi les mesures
du C/I3 gauche et droit en fonction de la puissance de sortie moyenne, pour cet écart
de fréquence de 4 MHz, dans les trois cas suivants : amplificateur seul, amplificateur
compensé par un prédistorteur statique puis amplificateur compensé par le prédistorteur
de Volterra.
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F1G. 4.19 — Comparaison C/I3 gauche et droit en fonction de la puissance moyenne de
sortie

Nous constatons que l'amplificateur possede une faible dissymétrie des inter-
modulations a basse puissance. La figure montre que le prédistorteur sans mémoire ne
limite que tres faiblement les remontées spectrales, ceci, sur toute la gamme de puissance
de sortie. Par contre, la prise en compte des effets de mémoire par le prédistorteur de
Volterra permet une atténuation des C/I3 tres importante, avec un pic de 23 dB pour
une puissance de sortie moyenne d’environ 18 dBm. Cette caractérisation expérimentale

ce que nous avions déja observé par simulation circuit, a savoir I'importance de la prise
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en compte des effets de mémoire BF dans la prédistorsion.

Le deuxieme signal de test que nous avons considéré est une modulation 16 QAM
filtré (Roll-off de 0,22) de PAR égal a 6 dB. La Fig. montre les caractéristiques
d’ACPR gauche et droit pour les trois configurations d’étude, pour une largeur de bande
de modulation de 125 KHz. Nous constatons alors une réduction maximale d’ACPR
atteignant les 12 dB avec le prédistorteur de Volterra alors que celui sans mémoire ne
propose au mieux qu’une réduction de 4 dB. On en déduit alors que, méme pour ce débit

symbole, les phénomenes de mémoire sont déja importants (Fig. E.10]).
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FiGc. 4.20 — ACPR gauche et droit pour un signal 16 QAM de 125 KHz de bande

La Fig. [.2T] montre les caractéristiques d’ACPR (gauche et droit) et d'EVM, cette
fois c¢i pour une largeur de bande de modulation dix fois plus importante égale a 1,25
MHz. De nouveau, le prédistorteur a mémoire permet une réduction supérieure des
remontées spectrale, jusqu’a 10 dB. Cependant, pour les fortes puissances, I'atténuation
des remontées obtenues est moindre que pour le débit symbole précédent. La ca-
ractéristique d’EVM montre quant & elle une réduction pouvant atteindre 25% alors que

le prédistorteur sans mémoire n’améliore pas ce critere de linéarité.

Enfin, le dernier signal de test que nous avons considéré est une modulation a 2
canaux 16 QAM de largeur de bande respective égal a 1,25 MHz. Nous présentons sur
la Fig. £.22] une comparaison des ACPRs dans le cas ou 'amplificateur est seul et avec
prédistorteur de Volterra. L’atténuation des remontées spectrales est plus faible qu’avec

les signaux précédents, mais on atteint tout de méme une atténuation maximale de 10 dB.
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F1G. 4.21 — Comparaison entre les corrections d’un compensateur sans mémoire et avec
mémoire BF pour un signal 16 QAM de 1,25 MHz de bande

Ces différents tests ont montré la possibilité de compenser un amplificateur pour une
large gamme de signaux a partir d’un prédistorteur unique élaboré a partir de signaux
élémentaires.

Les performances obtenues sont quelque peu en retrait de ceux obtenues en simulation,
ce qui semble acceptable compte tenu des inévitables erreurs de mesure, dans ’acquisi-
tion des données de modélisation. On peut aussi noter que lors de la caractérisation de
I"amplificateur, nous avons considéré que la chaine de transmission et de conversion 1/Q
vers RF était parfaitement linéaire et sans mémoire, ce qui n’est probablement pas le
cas et justifierait en partie les performances inférieures de la prédistorsion expérimentale
que nous avons présenté. Pour améliorer les résultats, il faudrait en toute logique pouvoir

identifier la chaine de conversion I/Q—RF du générateur [7].
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4.5 Conclusion

Dans la premiere partie de ce chapitre, nous avons rappelé les mesures a réaliser afin
de pouvoir déterminer le modele. La problématique de la mesure liée a la détermination
de la voie BF du modele a alors été explicitée et nous avons pu comprendre l'intérét
d’une caractérisation a partir de trois tons. Une architecture relativement simple de banc
de mesure fréquentielle a été présentée puis appliqué a la mesure des gains petit-signal
pompés relatifs a la mesure trois tons. Ceci a permis une caractérisation en module et
en phase relativement précise et acceptable des gains paramétrique et de conversion du
DST, qui a été jusqu’alors le point difficile de I'extraction expérimentale des modeles de
Volterra dynamiques. Un second banc, permettant la mesure d’une enveloppe temporelle,
a également été développé pour la caractérisation du DST en présence de signaux de

modulation complexes.

Ces principes de mesures ont été appliqué a la modélisation d’'un amplificateur AsGa.
Des comparaisons ont été menées et ont montré les tres bonnes capacités de prédiction
des phénomenes de mémoire basse fréquence du modele de Volterra modulé a trois
noyaux. En effet, l'influence des effets basse fréquence sur les caractéristiques C/I3 et

ACPRs a été correctement prédite.

Enfin, sur la base des principes de modélisation énoncé, nous avons élaboré un
prédistorteur numérique prenant en compte les effets de mémoire contenus dans I’am-
plificateur. Les capacités de linéarisation ont été évaluées et ont montré la possibilité de

compenser les effets de mémoire BF pour une large gamme de signaux de communication
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bien plus complexe que ceux qui ont permis son extraction. Nous avons pu confirmer ainsi
par caractérisation expérimentale les observations déja réalisées dans le chapitre 3, sur la

base de simulations électriques de circuits.
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Conclusion

Le travail présenté dans ce manuscrit s’inscrit dans les problématiques de la
modélisation comportementale et de la linéarisation des amplificateurs de puissance

utilisés dans les systemes de communication.

Le premier objectif de ce travail était la mise au point d’'un modele comportemental
« universel », ¢’est a dire un modele capable de reproduire I'intégralité des effets dispersifs
non linéaires contenus dans les amplificateurs de puissance et ce, pour une large gamme
d’excitations. Cette prétention d’universalité du modele semble étre d’une importance
capitale pour une modélisation effective des systemes multi-standards. Afin d’étre le
plus efficace possible, ce modele se doit d’étre simple a identifier et a implémenter
numériquement tout en permettant une reproduction précise des phénomenes mis
en jeu. Le second objectif du travail présenté était de développer a partir du nou-
veau modele comportemental, l'identification d’un prédistorteur numérique qui soit
également « universel ». Ainsi ce prédistorteur aura la capacité de compenser identique-

ment les effets dispersifs non linéaires de I'amplificateur pour une large gamme de signaux.

Dans le premier chapitre, nous avons présenté le contexte général lié a 'utilisation des
amplificateurs de puissance. Nous nous sommes consacré principalement a la description
d’un systeme d’émission. Ceci a permis d’introduire la place et la fonction de 'amplifica-
teur de puissance dans ces systemes. La description breve des principes de la modulation
numérique a mis en exergue ’aspect fondamental des nouveaux signaux de modulation
qui se trouvent étre a amplitude non constante. L’amplificateur est un dispositif non
linéaire tres critique car il affecte 'intégrité du signal a amplifier. Nous avons donc
poursuivi ce chapitre en rappelant les figures de mérites classiques qui permettent
I’évaluation du caractére non linéaire de I'amplificateur. Nous avons également relevé le
comportement non linéaire & mémoire de I'amplificateur de puissance en revenant sur les
origines et la complexité de ces effets dispersifs. La seconde partie de ce premier chapitre a
introduit les principes de la modélisation systeme et de la modélisation comportementale
des amplificateurs de puissance. Nous avons proposé sans étre exhaustif un panorama
des différents modeles existants qui reposent généralement sur 1’association d’une ou de
plusieurs non linéarités avec un ou plusieurs filtres linéaires. Cependant la majorité de ces
techniques de modélisation reposent sur des modeles empiriques dont les caractéristiques
dépendent du signal ayant permis leurs extractions. Le modele ainsi identifié éprouve
des difficultés a reproduire le comportement de ’amplificateur pour un autre type de
signal. Afin d’illustrer cette difficulté, nous avons présenté puis mis en oeuvre le modele

de polynome a mémoire, justifiant ainsi la nécessité de modele plus généraliste.
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Depuis plus d’une dizaine d’année, afin de répondre a ce besoin, des études successives
ont été menées au sein du laboratoire et ont aboutis au formalisme de Volterra dynamique
puis au formalisme de la réponse impulsionnelle non linéaire. Les principes de ces modeles
dérivés du formalisme de Volterra ont été rappelés au début du chapitre 2. Ces modeles
ont permis de reproduire séparément les phénomenes liés a la mémoire haute et basse
fréquence. Le modele de Volterra modulé, résultant d’une association subtile en deux
voies (HF et BF) des deux formalismes a démontré de bonnes facultés a reproduire
le comportement de I'amplificateur pour une large gamme de signaux a son entrée.
Cependant, le principe d’extraction temporelle de la voie BF peut se révéler impraticable.
Ceci a conduit a un mode d’extraction de la voie BF basée sur une excitation bi-tons a
tres faible indice de modulation. Dans la suite de ce chapitre, nous avons montré que la
seule dépendance en amplitude de la voie BF n’est pas suffisante et ’ajout d’un parametre
supplémentaire, la fréquence instantanée du signal d’entrée, a levé I'indétermination du
systeme d’extraction. De plus, nous avons développé une identification de la voie BF a
partir d’une excitation trois-tons qui permet une identification en mesure plus aisé. Sur
ce meéme principe nous avons également développé dans ce chapitre un modele bouclé
représentant de maniere plus proche de la réalité le comportement de la mémoire a
I'intérieur de 'amplificateur. Nous avons également mis en oeuvre une nouvelle méthode
d’approximation des noyaux sur la base d’une décomposition orthogonale permettant de
réduire d'une part le nombre de coefficients nécessaire a la décomposition du noyau et
I'erreur quadratique moyenne d’autre part par rapport aux méthodes utilisées dans le
passé. Les résultats obtenus sur deux types d’amplificateurs de topologie, de technologie
et de fonctionnalités différentes nous ont permis une premiere validation des méthodes

proposées.

Dans le chapitre 3, nous avons commencé par une présentation du compromis délicat
entre rendement et linéarité d’un dispositif utilisant des amplificateurs de puissance avec
des signaux a enveloppe non-constante. La linéarisation est une technique permettant
de palier a cette difficulté. Nous avons présenté rapidement les techniques qui peuvent
étre mises en oeuvre a partir de structures analogiques ou numériques. La prédistorsion
numérique semble étre la technique qui s’integre au mieux dans les dispositifs déja
fortement numérisées. Sur la base du nouveau modele, les principes d'une synthese de
prédistorteur a partir de I'identification de la fonction de post-distorsion ont été décrites.
Les tests menés ont montré la bonne capacité du prédistorteur a compenser les effets de la
mémoire dans I'amplificateur et ce pour une large gamme d’excitation. Dans la perspec-
tive des systemes multi-standards et multi-porteuses ou le signal a émettre peut changé

radicalement et évolué dans le temps, 1'utilisation d'un tel modele pour le prédistorteur
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réside, contrairement aux autres modeles, en sa capacité a linéariser ’amplificateur
pour toutes configurations de signal sans aucune adaptation. L’adaptation ne serait

envisagée que pour prendre en compte les phénomenes de vieillissement de ’amplificateur.

La relative simplicité d’identification de ce modele nous a permis d’étendre son
identification par la voie expérimentale a partir d'une mesure fréquentielles. Pour cela,
nous avons présenté dans le chapitre 4 le banc de mesure permettant la caractérisation
d’un amplificateur. A partir de ce banc de mesure, nous avons caractérisé un amplificateur
et les résultats de comparaison montrent les bonnes facultés du modele a reproduire le
comportement de 'amplificateur pour plusieurs gamme de signaux. Un prédistorteur a
également été identifié et a démontré de bonnes capacités a la compensation des effets de

mémoire.

Perspectives liées a ce travail

Dans l'objectif d’'une implémentation du prédistorteur dans une architecture réelle,
une perspective intéressante serait d’évaluer le nombre d’opérations arithmétiques
nécessaires a l'indexation du nouveau modele. En effet, le prédistorteur, fonctionnant
en temps réel se doit d’avoir une réponse rapide requérant le minimum d’opérations
mathématiques afin de conserver le maximum de la bande passante du systeme. Afin de
satisfaire ce critere important, une réduction du nombre de coefficients du modele peut
étre envisagée. Par exemple sur la base des travaux de M. Abi Hussein [34], on pourrait
imaginer une réduction du nombre d’intervalles des splines cubiques pour les fonctions

de bases qui représentent les non linéarités du systeme.

Dans l'optique de la linéarisation, il serait beaucoup plus intéressant de pouvoir
identifier les modeles a partir de mesures temporelles en bande de base a la place
des mesures fréquentielles réalisées avec un ARV. En effet, d’'un point de vue de la
mesure embarquée pour l'adaptation, 'utilisation de ’ARV est impensable. De plus,
ceci permettrait de plus facilement prendre en compte ’ensemble du systeme d’émission
(modulateur et amplificateur). Ceci pourrait ainsi donner lieu & une caractérisation
du linéariseur directement a partir d'un processeur numérique de signal. A partir de
ces mesures, une intégration dans une architecture numérique embarquée permettrait

d’évaluer les capacités réelles de linéarisation de ce type de prédistorteur.

D’un point de vue de la modélisation, il est envisageable d’utiliser ’architecture du

modele et d’y ajouter la prise en compte des phénomenes de désadaptation en entrée/sortie
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de I'amplificateur qui peuvent survenir lors de I'utilisation d’antennes actives par exemple.

Sur la base du modele, on peut également imaginer le développement d’un modele per-
mettant la modélisation des courants d’alimentation dans les amplificateurs et permettre

de rendre compte des évolutions du rendement électrique.
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Modélisation comportementale et conception de linéariseurs
d’amplificateurs de puissance par technique de prédistorsion numérique

Résumé : Ce travail de these concerne la modélisation comportementale et la
linéarisation des amplificateurs de puissance dans les systemes radiofréquence. L’objectif
de la these est la mise au point d'un modele non linéaire capable de reproduire le
comportement de 'amplificateur pour une large gamme de signaux. Le modele présenté
est dérivé du modele de Volterra modulé et permet la prise en compte de l'intégralité
des phénomenes de mémoire dispersifs contenus dans les amplificateurs. L’identification
du modele repose sur des excitations simples de types mono- et multi-porteuses. Les
potentialités du modele sont évaluées a partir de comparaisons avec des simulations
circuits. Le second objectif de ces travaux est la mise en oeuvre d’un prédistorteur
numérique sur la base de ce nouveau modele afin de linéariser I’amplificateur pour une
large gamme de signaux. La méthode d’inversion est explicitée et les potentialités du
prédistorteur sont également évaluées a partir de co-simulation circuit/systeme. Enfin,
afin de valider les nouvelles méthodes de modélisation a partir de données expérimentales,
un banc de mesure est développé. Les résultats de modélisation et de linéarisation par
prédistorsion numérique permettent d’évaluer les capacités effectives de la nouvelle
méthode.

Mots clés : Modélisation comportementale, Amplificateur de puissance, mémoire
non linéaire, Volterra, Linéarisation, Prédistorsion numérique.

Behavioral modeling and linearization of power amplifiers using digital
baseband predistortion

Abstract : This work deals with the behavioral modeling and linearization of power
amplifiers in radio-frequency systems. The first aim of the proposed approach is the
design of a non linear model that is able to of mimicking the behavior of the power
amplifier for a wide range of signals. The proposed model is derived from the modulated
Volterra model and takes into account the entirety of the various possible memory effects
of the amplifiers. The characterization approach is based on one and multi-tones signal
stimuli. The potentialities of the proposed model are evaluated by a comparison with
circuit simulation data. The second aim of this work is the design of a digital baseband
predistorter developed from the new proposed model. The inversion methodology is
explained and the possibilities of the approach are also evaluated by circuit/system
simulation. Finally, to validate both proposed approaches from experimental data, a test
bench is developed. The modeling and linearization results enable the evaluation of the
efficiency of the new approaches.

Keywords : Behavioral modeling, Power amplifier, Non linear memory, Volterra,
Linearization, Digital baseband predistortion.
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