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Introduction

L'historique de la télévison par câble est lié à celui de la télévison hertzienne.

Ainsi, c'est à la fin des années 1930 qu'avait lieu au Royaume-Uni, la première ex-

périmentation de télédistribution par câble sur paire symétrique. L'utilisation du

câble coaxial pour transmettre des signaux de télévision voyait ses premiers jours

aux Etats-Unis dès 1948 [DUP91]. Les premiers réseaux câblés nord-américains

permettaient essentiellement de recevoir des programmes de télévision dans des

zones où la diffusion hertzienne s'avèrait ineffcace'

En Europe, les réseaux câblés connaissaient un développement important à

partir de la fi.n des années 1960 . Le nombre de programmes transmis ainsi que

la qualité de service faisaient que des pays tels que les Pays-Bas, la suisse, la

Belgique et le Luxembourg présentaient des taux nationaux d'abonnement très

supérieurs à ceux de deux des grands pays européens, la France et I'Allemagne

[PAC87l.

En France, c'est au milieu des années 1970 que les développements des pre-

miers grands réseaux de vidéocommunication étaient entrepris [GAY76]. A Cergy-

pontoise et à Créteil, ces réseaux étaient conçus pour distribuer les trois pro-

grammes nationaux. A Nice, deux petits réseaux de 1000 prises chacuns permet-

taient de couvrir les zones d'ombre de la ville. Les réseaux câblés remplissaient

alors deux missions principales: la couverture des zones d'ombre en milieu d'ha-

bitats peu denses et la couverture des zones de mauvaise réception en milieu

urbain, particulièrement dans des bâtiments à structure métallique. De plus, Ia

réception de programmes provenant de pays limitrophes transmis dans un autre

système (PAL B,G) étant possible, Ia fonctionnalité de transcodage offerte Pax

un réseau câblé était financièrement plus avantageuse que I'achat d'une télévision



multistandard. Cet autre argument en faveur du développement de réseaux câblés
était important pour les habitants des régions frontalières telles que la Lorraine
et I'Alsace. D'autres développements étaient réalisés en intégrant des fonction-
nalités supplémentaires. C'était le cas notamment à Rennes, où le C.C.E.T.T.I
(Centre Commun d'Etudes en Télédiffusion et Télécommunications) avait entre-
pris la construction d'un réseau expérimental très évolué pour l'époque. Selon
ses concepteurs, ce réseau offrait la possibilité de transmettre en plus des pro-
grammes de télévision, des informations permettant d'effectuer des télé-relevés
de compteurs d'eau. La conception d'une liaison bidirectionnelle ou < voie de
retour > était alors nécessaire pour que le gérant et I'abonné puissent dialoguer.
Cette application spécifique d'un réseau câblé devait représenter le premier ser-
vice d'interactivité disponible sur une telle infrastructure. ùIalheureusement, la
construction de ce réseau ne s'achèvera ja"rnais.

Cependant et face à une telle abondance d'arguments en faveur du déve-
loppement des réseaux de vidéocommunications, la France était au début de Ia
décénie 1980, I'un des pays industrialisés possèdant le moins de prises raccor-
dables (150000 prises raccordables au début de I'année 19S1). Des pays teis que
I'Allemagne,la Belgique,le Canada, la Suisse et les Etats-L,nis connaissaient des
taux d'abonnement très supérieurs à celui de la France. Ce n'est qu'en 1982 et
sous I'impulsion du gouvernement, qu'un programme de déploiement des réseaux
câbiés était décidé en France: c'était l'ère du Plan Câble. Cette mesure gouver-
nementale ne rencontrait malheureusement pas les résultats escomptés puisqu'en
1985 le nombre des prises raccordables en France ne s'élevait qu'à 1b7000. Pour
constater une évolution sensible de ce nombre, il fallait attendre la loi de dérè-
glementation votée en septembre 1986 qui supprimait le monopole de la D.G.T.2
en matière d'attribution d'autorisations de transport de signaux audiovisuels.
La figure 1 présente l'évolution du nombre de prises raccordables construites en
France depuis 1981. A I'examen de cette figure, nous constatons que les réseaux
câblés sont devenus une réalité commerciale seulement à partir de I'année 1988.
Aujourd'hui, nous constatons que près de 5 millions de prises ont été construites
dans notre pays. Cependant, le taux de raccordement ou taux de pénétration
reste toujours inférieur à celui de nos voisins européens puiqu'il n'est que de 24

lGroupement d'Interêts Economiques France Télécom - TDF
2Direction Générale des Télécommunications



pourcent 3. Ce manque d'attrait pour le câble se manifeste aussi par les difficultés

rencontrées pax les principaux câblo-opérateurs français que sont la compagnie

Générale des Eaux, le Lyonnaise des Eaux-Dumez,Ia Caisse de Dépots et Consi-

gnations et France Télécom. Actuellement, afin de rendre le câble plus attractif,

ces mêmes câblo-opérateurs tentent d'apporter des services supplémentaires à

la télédistribution comme Ie prévoyait le réseau expérimental du C.C.E.T.T. en

1976. Bon nombre de services à valeur ajoutée connaissent un développement

important: le contrôle d'accès, la domotique et I'immotique, I'interactivité (télé-

achat, télâjeux, télé-mesure d'audience, télêalarme, vidéo à la demand" "')'

0
1985 1986 1987 1988 1989 1990 l99l 1992 1983

Annee
l98l 1982

Flc. 1 - Evolution du nombre de prises raccordables en France entre 1981 et

1993

Dans ce contexte très difficile, une des activités de diversification choisit par

TéléDiffusion de France est I'ingénierie, la commercialisation et la maintenance

de réseaux câblés. Les investissements réalisés pa,r TDF ne concernent cepen-
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dant que les constructions de réseaux câbles de petite et moyenne importance
a pour lesquels le coût de revient à la prise reste raisonnable. Aussi, une telle
décision de diversification s'accompagne d'une politique de maîtrise des coûts
et des performances. Cette volonté se concrétise pa,r des choix d'architecture de
réseaux câblés, de matériels utilisés, mais aussi par le choix de conditions d'em-
ploi de ces mêmes matériels. Les travaux présentés dans ce mémoire s'intègrent
entièrement à cette démarche. En effet, nous décrivons dans ce document des
techniques mathématiques de modélisation de I'une des principales sources de
dégradations apparaissant dans un réseau câblé et limitant nettement ses perfor-
mances' les distorsions non-linéaires ou distorsions d'intermodulation introduites
pa^r les amplificateurs. Trois modèles sont présentés et leurs performances sont
évaluées comparativement à des mesures effectuées en laboratoire sur quelques
amplificateurs. Ainsi, à I'aide de ces modèles et des outils logiciels qui sont déve-
loppés conjointement, il est possible de déterminer rapidement les performances

de linéarité d'un amplificateur ou d'une ligne de distribution. D'autre part, les
travaux effectués pour modéliser les amplificateurs nous ont mené à étudier des
dispositifs de correction ou de pré-correction des distorsions non-linéaires. Cette
dernière partie du mémoire a étê réalisée dans le cadre d'un contrat signé entre le
Service des Etudes et Développements Externes de France Telecom et TDF. Pré-
sentée dans une annexe non publique, elle propose des solutions de compensation
des distorsions non-linéaires créées par une cascade d'amplificateurs.

Le premier chapitre rappelle quelques notions importantes sur I'architecture
des réseaux câblés, les sources de dégradations, les conditions de bon fonctionne-
ment d'un réseau. Nous y introduisons les phénomènes de bruit et de distorsions
non-linéaires générées soit par un amplificateur, soit par une cascade d'ampli-
ficateurs telle que I'on peut la rencontrer sur un réseau. Nous rappelons aussi
la notion de rapport de protection d'un signal brouilleur vis à vis d'un signal
de télévision. Cette notion est prépondérante lorsqu'on souhaite déterminer le
seuil minimal de bon fonctionnement d'un réseau câblé en tenant compte des
différentes sources de dégradations.

Dans le second chapitre, nous abordons l'étude théorique du premier type
de modèle non-linéaire. Ce modèle utilise une décomposition du système non-

4
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linéaire en deux sous-systèmesl I'un est linéaire et est représenté par la fonction

de transfert en amplitude de l'élément considéré, I'autre est non-linéaire et est

représenté par une fonctionnelles destinée à symboliser le ca'ractère non-linéaire

de ce même élément. La résolution mathématique des équations issues de cette

décomposition s,effectue à l'aide d'une décomposition en séries de volterra' Les

résultats de cette décomposition nous permettent ainsi de quantifier la distorsion

générée par un amplificateur ou une cascade. Dans la suite de ce mémoire, nous

appelons ce modèle Mod,èle ile Volterta'

Le second modèle étudié, Ie ModèIe ile Price, est décrit dans le troisième

chapitre. Ce modèle est fondé sur un développement polynomial de la caractéris-

tique de transfert en tension d'un amplificateur ou d'une cascade d'ampiificateurs'

Cette ca.ractéristique, constante en fonction de la fréquence, nous permet d'éta-

blir une relation entre l'expression de la densité spectrale de puissance du signal

de sortie et la fonction d'autocorrélation du signal d'entrée de I'amplificateur ou

de la cascade considérée. Nous Pouvons ainsi comparer les spectres linéaires et

non-linéaires issus de ce calcul'

Dans le quatrième chapitre, nous présentons un ensemble de modèles dont

la pa^rticularité est qu'ils utilisent une fonction mathématique dont I'allure est

proche de celle de la caractéristique de transfert en amplitude du système actif'

Le premier de ces modèles est dérivé du modèle non-linéaires utilisé lorsque les

dispostif actif est un Tube à onde Progressive. Le second modèle de lissage uti-

lise la fonction d'erreur erf (r) pour approximer la caractéristique de transfert'

Le dernier modèle, Ie modèle de Rapp, est employé pour approximer les ampli-

ficateurs de puissance à état solide. Nous en présentons ici une application aux

amplificateurs de réseau câblé'

Le cinquième chapitre présente une comparaison des différents modèles étu-

diés. cette comparaison s'appuie sur des mesures des distorsions non-linéaires

effectuées sur plusieurs amplificateurs. Une attention particulière est portée sur

I'amplificateur hybride de type Push-Pull- En effet, ce composant est commun

à une grande majorité des amplificateurs de réseau disponibles sur Ie marché'

Par ailleurs, son étude permet d'expiiquer le comportement non-linéaire, parfois

sfonction de fonction



inattendu, des a,mplificateurs dotés de ce composant. Aussi, une partie de ce cha-
pitre est consacrée à la validation de I'ensemble des modèles pour une cascade
d'amplificateurs identiques telle que I'on peut la retrouver sur un réseau.



Chapitre 1

Introduction aux réseaux câblés

Dans ce chapitre, nous raPpelons quelques notions importantes de la techno-

Iogie des réseaux câblés. Nous abordons les deux technologies les plus employées:

le câble coaxial et la fibre optique. Auparavant, nous ProPosons une définition

générale d.e ce qu'est un réseau. câblé: un réseau câblé est un dispositif de com-

munication par câble permettant de distribuer vers ses abonnés des services de

communications audiovisuelles. Il est principalement constitué:

- d'une tête de réseau,

- d'un réseau de transfert,

- d'un réseau de distribution'

La tê,te d,e réseau: c'est I'endroit où tous les signaux audiovisuels sont reçus'

traités, multiplexés puis transmis par câble ou fibre optique vers les abonnés' Ces

signaux peuvent être de plusieurs natures: hertziens (radio ou télévision), satel-

lites ou encore locaux (canaux d'information propres à une ville)' Le traitement

en tête de réseau (ou station de tête) se comPose assez fréquemment d'une dé-

modulation, d'un transcodage et d'une modulation sur une fréquence différente

de la fréquence de récePtion.

Le réseau d,e trwnsfert: cette partie du réseau est destinée à acheminer

les signaux issus de la tête de réseau vers les centres de distribution ou stations

interméd,iaires. EIle est souvent constituée d'éléments très performants (ampli-

ficateurs à faible facteur de bruit et à grande linéarité, câbles à faible atténua-

tion linéique ou fibres optiques). Nous pouvons faire I'analogie avec Ie réseau de



transport d'EDF où à partir d'un transformateur de forte puissance désservant
un ensemble d'agglomérations, un réseau secondaire est nécessaire pour alimenter
des transformateurs de moindre puissance.

Le réseaa d,e d'istribution:le réseau de distribution est constitué de plu-
sieurs branches issues des différentes stations intermédiaires. Il est destiné à dis-
tribuer les signaux audiovisuels vers les positions ou prises d'abonnés. Les si-
gnaux transmis sur cette partie du réseau sont compatibles avec tous les rypes
de récepteur. Dans le cas contraire, I'utilisation d'une interface spécifique est
indispensable.
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FIG. 1-1 - Schéma synoptique général de la structure d'un réseau câblé

Les lieux de captation des signaux (station de tête, stations intermédiaires
et prises d'abonnés) sont reliés par des lignes composées essentiellement de deux
types de dispositifs: des dispositifs passifs (câbles, fibres optiques, répartiteurs
et dérivateurs) et des dispositifs actifs (amplificateurs, émetteurs et récepteurs
optiques). La figure 1-1 présente le schéma synoptique d'un réseau câblé. Nous
décrivons dans le paragraphe suivant la technologie des dispositifs actifs et passifs
utilisés dans un réseau câblé coaxial.



1.1 Les technologies des réseaux câblés coæciaux

C'est en 1948 et aux Etats-Unis que le câble coaxial était utilisé pour la pre-

mière fois. La transmission des signaux audiovisuels s'effectuait selon le principe

de multiplexage en fréquence (voir figure 1-2). Ce principe est toujours utilisé de

nos jours. Tous les signaux correspondant aux différents canaux sont juxtape

sés selon un plan de fréquences. Dans le paragraphe suivant, nous rappelons ce

qu'est un plan de fréquences et quelles sont les recommandations françaises dans

ce domaine.

Canaur Son FM CâDâur dG Îélévisim

CelN'l

ftÉqucæe

Flc. 1-2 - Multiplexage en fréquence des signaux transmts sur un réseau

1.1.1 Le plan de fréquences

Un plan de fréquences est représentatif de la manière dont on dispose des

canaux dans une bande de fréquences. Il doit tenir compte de:

- la nature des signaux transmis (radio, télévision analogique ou numérique,

etc .  ) ,

- la bande de fréquences transmise,

- la largeur de la bande propre à chaque signal,



l'écart de fréquence entre deux signaux,

la position de chaque fréquence porteuse,

la possibilité de brouillage entre deux signaux.

En général, les signaux transmis sur le câble sont analogiques. La télévision est

diffusée en M.A.B.L.R.r et la radio en modulation de fréquence. Cependant, les

services d'interactivité (domotique, télé-achat, vidéo, à la demande, etc.) utilisent

principalement des signaux numériques.

En France, la bande de fréquences allouée à la distribution de signaux au-

diovisuels sur un réseau câblé est comprise entre 87,5 MHz et 1750 MHz. Cette

bande se subdivise en trois sous-bandes: de 87,5 à 108 MHz pour la diffusion so-

nore en modulation de fréquence, de 120 à 860 MHz pour la diffusion de signaux

de télévision en M.A.B.L.R. et ia B.I.S.2 de 950 à 1750 MHz pour la diffusion de

signaux de télévision en modulation de fréquence. Cette répartition a été décidée

de manière à obtenir une compatibilité parfaite ente les signaux transmis sur le

câble et les caractéristiques des récepteurs existant (blindage électromagnétique

et sélectivité). Par ailleurs, nous devons ajouter à qu'il existe sur un réseau câblé

une bande de fréquences dédiée aux services interactifs. Cette bande de fréquences

s'étend de 5 à 70 MHz (voir la figure 1-3).

L'espacement entre canaux3 est une fonction du système utilisé. Dans le cas

du système L, le pas minimum à respecter est de 8 MHz (le tableau 1.1 rappelle

Ies informations principales sur les systèmes de télévision ies plus répandus à ce

jour). La bande intermédiaire satellite étant peu employée, 93 canaux de télévision

espacés de 8 MHz peuvent être transmis sur un réseau câblé entre \20 et 860 MHz.

Ce nombre important ne tient pas compte des règles d'exlusion de canaux liés aux

brouillages introduits par les oscillateurs locaux (O.L.) des récepteurs (voir les

tableaux I.2 et 1.3). Aussi, iI ne prend pas en compte les brouillages créés par les

émetteurs hertziens voisins. Nous noterons que ce brouillage apparaît uniquement

lorsque le blindage électromagnétique du récepteur est insuffisant. Ainsi, lorsque

rM.A.B.L.R.: Modulation d'Amplitude à Bande Latérale Résiduelle
28.I.S. : Bande Intermédiaire Satellite.
3Espacement entre canaux = pas
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nous tenons compte de toutes ces contraintes, le nombre de canaux utilisables
pour transmettre des signaux de télévision entre 120 et 860 MHz n'est plus que

de 60. Enfin, il convient de signaler que les brouilleurs générés par la non-linéarité
des amplificateurs réduisent sensiblement le nombre de canaux utilisables. Nous
développerons cette remarque dans le paragraphe consacré aux a.rnplificateurs de
réseau câblé.

Te.s. 1.1 - Caractéristiques des principaux systèmes de télévision utilisés dans

le monde

En conclusion, si nous considérons I'ensemble des contraintes évoquées ci-

dessus, nous nous apercevons qu'il est très difrcile d'organiser le plan de fré-
quences d'un réseau câblé coaxial. Cela est d'autant plus difficile que la capacité

11

Systèrnes ile téléaision

BGHIKlLM
Nombre d,e lignes par image

625 625 625 625 625 625 525

Fréquence ligne (kHz)

L5,,625 15,625 L5,625 15,625 15,625 L5,625 15,750

Largeur ile Ia bande aidéo no'ninale (MHz)

55 ,566Do A , '

Largeur nominale du canal (MHz)

7888886

Ecart entre Ia porteuse aision et la porteuse son (MHz)

5,5 5,5 6 6,5 6,5 4,5O ' O

Largeur d,e Ia bande latérale supprimée (MHz)

0,75 0,75 1,25 r,25 r,25 1,25 0,75
Polarité pour Ia mod,ulation de I'image

né9. né9. né9. né9. né9. pos. né9.

Type de modulation pour le son

MF MF MF MF MF MA MF
Pays atilisant ce systèrne

R.F.A. Italie Belgique Irlande Afrique FYance Etats-Unis et Japon



Distribution du canal N aaec F.I. : 92,7 MHz et O.L. infrad'yne

Canal exclu Motif

N-9

N-4
N-1

N+1
N+4

N+9

brouille N p.r conjugaison

est brouillé par I'O.L. de N

est brouillé par N

brouille N

son O.L. brouille N

est brouillé par son conjugué N

Tes. 1.2 - Canaux exclus pour cause de brouillage d'O.L. infradyne

Distribution du canal N aaec F.I. : 38,9 MHz et O.L. suprad,yne

Canal exclu Motif

N-9

N-5
N-1
N+1

N+5
N+9

est brouillé par son conjugué

son O.L. brouille N

est brouillé par N en norme L

brouille N en système L

est brouillé par I'O.L. de N

N brouille N par conjugaison

Tne. 1.3 - Canaux exclus pour cause de brouillage d'O.L. supradyne

du réseau est importante. Un nombre maximum de 60 canaux de télévison est

envisageable seulement si les amplificateurs de transfert et de distribution ne

génèrent pas trop de distorsions non-linéaires. Dans le cas contraire, il est indis-

pensable d'observer des stratégies d'attribution des canaux permettant de limiter

I'effet de ces distorsions. La rupture de régularité du pas entre 296 et 303.25 MHz

(voir la figure 1.3) constitue une des stratégies applicables. La position précise

de la porteuse vision des canaux de télévision en est une autre. Nous explicite-

rons ces stratégies dans la paragraphe 1.1.3. Dans le paragraphe suivant, nous

rappelons les caractéristiques principales des câbles coaxiaux.
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TVIU,w,v Bardc lilêrmédiaire Satcllitc

8632s gtfr

lnEractivitévoicmonlantc Intcrban<lc
et voic d6ccndantc

Hvpsùandc

Fdqucnce (Mtlz)

Flc. 1-3 - Attribution des bandes de fréquences en fonction des services diffusés

sur un réseau câblé

L.L.z Le câble coaxial

Le câble coa)dal se comporte comme un atténuateur' son atténuation est une

fonction de sa longueur et de la fréquence des signaux qu'il transmet' Il est donc

nécessaire de régénérer les signaux lorsqu'ils parcourent des longueurs de câble as-

sez importantes. cela est Ie rôle des amplificateurs de transfert ou de distribution

(voir la figure 1.1). Après quelques centaines de mètres, I'atténuation produite par

le câble est compensée par le gain d'un amplificateur' Le processus se répète alors

jusqu,à couvrir la distance nécessaire pour les signaux arrivent à la prise abonné

avec une amplitude suf;Êsante. La norme uTE-90125 [uTE92] impose un niveau

des igna là l ap r i secompr i sen t reS0e tT4dBp t 'Y (vo i r l e t ab leau l . 4pou rp lus

d,informations). La figure 1-4 présente les courbes d'atténuation de trois types

de câble généralement utilisés sur un réseau câblé ' sur la section de transfert' Ie

câble présente une faible atténuation linéique (environ 6 dB/100m à 860 MIIz)'

cette caractéristique permet de parcourir environ 600 mètres avant insertion d'un

premier amplificateur. Pour ie réseau de distribution, le câble choisi possède une

atténuation supérieure à celle du câble utilisé en transfert (environ 12 dB/100m

à860MHza).Ladis tanceparcourueavant inser t iond 'unampl i f icateurestdonc

plus courte (200 à 300 mètres). Enfin, le câble utilisé en raccordement présente

4Sources AEG KABET'
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une atténuation d'environ 30 dB/100m à 860 MHz. De ce fait, ce type de câble

n'est utilisé que lorsque les distances à couvrir sont courtes (environ 20 mètres)

par exemple pour raccorder une prise d'abonné.

Bande d,e fréquences Niaeau minimum Niaeau rnacima'm

de 47 à 68 MHz

de 87,5 à 108 MHz

de 120 à 300 MHz

de 300 à 860 MHz

de 950 à 1750 MHz

57,5 dBpV
50 dBpV
60 dBpV
60 dBpV
47 dBpY

74 dBpY

66 dBpV
74 dBp,Y

74 dBp,Y

74 dBp.Y

Tl,s. 1.4 - Niveaux minimum et maximum des siguaux reçus à la prise d'abonné

en fonction de la bande de fréquences

lo 
rr.ao'l$1"r"") 

t*

Flc. 1-4 - Atténuation d'un câble en fonction de la fréquence: pour des câbles

utilisés sur les réseaux de transfert. de distribution et de raccordement

o

t4



Les distances ma><imales entre amplificateurs citées précèdement sont liées

aux caractéristiques intrinsèques des amplificateurs, le gain et le facteur de bruit.

Aussi, il est techniquement impossible de cascader indéfiniment des tronçonss sans

que la qualité du signal se dégrade. Dans le paragraphe suivant, nous décrivons la

technologie et les caractéristiques des a,mplificateurs utilisés sur un réseau câblé

coa:cial. Nous y rappelons aussi les règles de cascadabilité à respecter en ingéniérie

de réseau câblé .

1.1.3 Les ampliûcateurs

Sur un réseau câblé , nous distinguons deux types d'amplificateurs: les ampli

ficateurs de transfert et les amplificateurs de distribution. Ils sont essentiellement

caractérisés par:

leur gain,

leur facteur de bruit,

leur linéarité,

leur structure.

Pour ces deux types d'amplificateurs, nous développons chacune des ces ca-

ractéristiques .

Le gain

Un amplificateur de transfert possède un gain compris entre 20 et 25 dB.

Cette valeur de gain est inférieure à celle des amplificateurs de distribution. Ces

derniers présentent un gain compris entre 28 et 33 dB. Cette différence s'explique

en considérant le caractère non-linéaire des amplificateurs. En effet, à puissance

d'entrée égale et du fait des valeurs respectives des gains, les distorsions non-

Iinéaires générées par un amplificateur de transfert sont inférieures à celles de

I'amplificateur de distribution. Un compromis est ainsi réalisé entre le gain et

les distorsions non-linéaires. Ce compromis explique aussi la différence entre les

valeurs des atténuations linéïques des câbles coaxiaux utilisés en transfert et en

distribution.

sUn tronçon représente une longueur de câble suivie d'un amplificateur.
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Le facteur de bruit d'un amplificateur

Les facteurs de bruit des amplificateurs de transfert et de distribution sont
voisins. Ils se situent généralement entre 6 et 9 dB.

La linéarité

Dans ce paragraphe, nous proposons de rappeler ce qu'est la linéarité ou
la non-linéarité d'un amplificateur. Aussi, nous obserl'ons de quelle manière la
non-linéa,rité d'un amplificateur peut engendrer une dégradation du multiplex de
signaux de télévision transmis sur un réseau câblé .

hrissancc dc sonic
Conrùc théoriquc d'aroplification linéaire

hrissance de sonie
à saturation

Point de I dB de
compression

Courùc réelle

Puissance d'entrée

L ,

/./

Flc. 1-5 - Courbe de la fonction de transfert en puissance d'un amplificateur

Tout élément actif est par définition non-linéaire. Cela est dû au fait qu'il est

composé de transitors qui sont par nature des dispositifs non-linéaires. En effet,

nous observons que pour un transistor, le courant d'émetteur ou de collecteur est

une fonction non-linéaire de la tension de jonction base-émetteur. Pour un am-

plificateur, nous remarquons cette non-linéarité en traçant la courbe sa fonction
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de transfert en puissance (voir la figure 1-5).

Pour un amplificateur de réseau câblé , nous pouvons approximer cette fonc-
tion de transfert par un développement polynomial d'ordre 3 [SIM70]. Cette fonc-
tion, valable jusqu'au point de 1 dB de compression, s'écrit:

P"=kr .p.+kz.p?+kz.p2 (1 .1 )

La puissance du signal de sortie d'un amplificateur étant reliee à sa tension par
I'intermédiaire de l'impédance, nous pouvons exprimer la relation 1.1 en fonction
des tensions d'entrée et de sortie. Nous obtenons alors:

V : k't.V + k' 2.v: + k'3.V: (1.2)

Supposons que le sigual d'entrée % soit composé de trois porteuses pures de
fréquence fr, fz, /3 et d'amplitude dtt azt o3. Ce sigaal s'écrit:

V(t): a1.cos(2.r.f i.t) + a2.cos(2n.f".t) + as.cos(2.r.fs.t) (1.3)

En introduisant I'expression 1.3 dans la relation 1,2, I'expression du signal de
sortie s'écrit:

V" : lc' 7.[a1.cos(2.r.f1.t) ] a2.cos(2:r.fzl) * as.cos(2.".fs.t)l

+ Ie' 2.la1.cos(2.r. fi .t) * a2.cos(2.r. fz.t) * as.cos(2rr. {1s.t)12

+ k' 3.[aycos(2.r.f i.t) * a2.cos(2.r.fz.t) * as.cos(2.".f".t)]" (1.4)

Le développement de cette relation fait apparaître une somme de trois types
de composantes:

Les composantes d,u prcmier otd,ru

k'r.V: k'r l(ar.cos(u:1.t) * a2.cos(rr.t) * os.cos(ar3.t) i  (1.5)

avec

ur :2.r . f t . t  az = 2.r . fz. t  us = 2.T. fs. t
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Les cornposontes second, otdrc,

k'r.vl = f,.r'r.(o?+ a2r+ a?r)
- t

+ 
). 

tc' z.fa'zr. co s (2. q .t) + a|. co s (2.u 2.t) * a!. co s (2.ra . t ) ]

* k' z. arazcos ( (c.r1 X. u2) .t) + l.k' r.oro2cos ((a1 f cu3 ).t )

+!r.t 'r.or.a3.cos((u2t ,r).t)- (1.6)

Les cornposantes d,u troisièrne ordre

I
k' 

".V! 
= 

|.tt'*al."os(3.c..'1.t) 
* al.cos(3.rr.t)* o!.cos(3 .r".t)

+l . t' 
".1o1. 

a2. co s ((2.q L u 2) .t) ! a2r. as. co s ((2.r, + c.r3 ). t ) ]
+

+1 . *' 
".1o3. 

a y co s ((2.a 2 t a 1) .t) * al. a 3. co s ((2.r rt ar3 ). t )]
+

+l.n'".1o'r.as.cos((2.u2 L o,s).t) * a!.a1.cos((2.rsf a.,, ).t)]
?

+:.k's.la3.aycos((2.us t c.r1).t) * a!-a2.cos((2.rt X. u2).t)l

i
+i.k' s.ar.a2.as.cos((w1 t w2 t c.,3).t)

+i. k' s.[al. co s (u 1 .t) * al. co s (r r.t) * a!. cos ( tr3. t ) ]
a

+|. k'  s. la r. al.  co s (a 1.t) * a y a!. cos (a. '1 . t  ) ]
e

+ 
i.  

tc '  s. la r. al.  co s (u 2.t) * a 2. a2r. co s (u 2. t) l

+|.n'".1o".al.cos(us.t) + as.a2r.cos(ar3.t) l  (1.7)

Dans Ia relation 1.5, nous identifions les trois termes d'amplification linéaire

correspondant aux porteuses pures initiales. Ici, le coefficient Ë'1 représente le

gain en tension de I'amplificateur.

La relation 1.6 comprend douze termes issus de la distorsion non-linéaire gé-

nérée au second ordre. Les trois premiers termes sont des termes de composante

continue. Les six suivants sont représentatifs des fréquences des raies d'intermo-

dulation d'ordre 2. Ils sont aussi appelés battements somme et différence (c..r1 arr).

Les trois derniers termes correspondent aux fréquences de seconde harmonique.
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La relation 1.7 est composée de cinq groupes de termes exprimant les distor-
sions non-linéaires du troisième ordre. Le premier groupe contient trois termes.
Ils correspondent aux fréquences d'harmonique 3. Les douzes termes suivants
sont appelés battements d'intermodulation d'ordre 3 de type (2.rrtco2). Le troi-
siéme groupe contient quatre termes représentant les battements triples. Leurs
fréquences sont de type (c.r1 *u;2|u6). Les trois termes suivants sont dits d'auto-
cornpression lorsque È'3 est négatif ot d'auto-eapansion lorsque Ë's est positif.
Enfin, le dernier groupe constituant cette composante de distorsion d'ordre 3 est
formé de six termes. Ils sont appelés battements de trans-cornpressioz lorsque È'3
est négatif ou d'auto-erpansion lorsque &'3 est positif.

Flc. 1-6 - Exemple d'un spectre de raies d'intermodulation d'ordre 3 obtenu à
partir de trois porteuses pures

Nous remarquons que les signaux brouilleurs issus des distorsions non-linéaires
de I'amplificateurs sont d'autant plus gênants que les trois porteuses pures ini-
tiales sont espacées d'un pas constant. Cela est constatable sur la figure 1-6. Sur
cette figure, nous notons que certaines raies brouilleuses possèdent une fréquence
identique à celle d'une porteuse du plan si nous disposions initialement de plus
de trois porteuses. Dans ce cas, ce sont les raies de types (r, * u2), (2.w1X rr)

'-r2-B il i"
*',/l*.,,11",,1,
ilil/ \/\r

l lq*
l l  |  23+fi

l\rilî
IVII\

2tvî2.

n
i l
i l
i t
l i

/l
/ i

/ \

n
I
l l
l t

3tt

i i
l 1
I

Fr{Cænce
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et (a4 * u.tz *.o3) qui se positionnent au pied des porteuses utiles. Pour évaluer

I'importance de ces raies, nous définissons les rapports d'intermodulation d'ordre

2 et 3. Ces rapports expriment l'écart en décibel entre le niveau des porteuses

utiles et le niveau des raies de distorsion d'ordre 2 et 3. Ces rapports sont déduits

des relations suivantes:

- pour le rapport d'intermodulation de second ordre noté IM2

r M2(dB) -- Zorosrc ( ) 
(1.8)

- pour le rapport d'intermodulation de troisième ordre noté IM?

IM\(dB) - 20log1- (amplitude de la porteuse Pure\
lamptitud," au mttffi) (1'9)

Nous pouvons exprimer ces rapports d'intermodulation à I'aide des relations 1.5,
1.6 et 1.7, en considérant que les trois porteuses pures ont une même amplitude.

Nous obtenons les équations:

IM2(IB) : ZO.toSrorçffi;

LL7 -N" -G- I { ' z

avec

K'2 :2}.Iog$(k'2) G :20.Iogro(,t";

a{pV) - az(pV) N" = 20.logro(a1.Ë";

et

(1 .10)

rM3(dB) : 2o.rosLo(T*ffi)

:  230-2.N, -G-K ' "

K'3:20.1o9rc(le's) G :2}. logto(Ë")

" {pV)  
:  az(pV) :  as(pV) N, :20- Iogro(o1.È" ;

(1 .11)
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Ces rapports d'intermodulation d'ordre 2 et 3 nous donnent une bonne esti-
mation des performânces de linéarité d'un a,mplificateur. Ils ne sont cependant
pas suffsants pour observer le comportement non-linéaire d'un a.mplificateur vis
à vis d'un multiplex transmis sur un réseau câblé . Pour observer ce comporte-
ment, nous pouvons étendre les développements effectués aupiLravant à un plan
de fréquences. Considérons un plan composé de canaux dont les porteuses visions
sont espacées régulièrement de 8 MHz et dont la première porteuse se situe à
I20 MHz. Nous pouvons alors établir le relation donnant la fréquence vision de
chacun des cattaux:

fri ';o,',n = L20* 8.2 avec n : 0r...rlf

De la relation précèdente, nous calculons la fréquence d'un battement triple

de type (/t + h - f") généré à pa,rtir trois porteuses successives du plan de
fréquences:

fn ,n+ tn+z :  (120+8.n )  + ( I20  +8 . (n+  1 ) ) -  (120*8 . (n+2) )  (1 .12)

ce qui donne après simplification

ïn ,n+rn+Z: I20*8 .2 (1 .13)

L'expression 1.13 montre qu'une raie de battement triple peut se positionner

à la même fréquence qu'une des porteuses images du plan. Le calcul reste valable
pour d'autres plans et pour dtautres fréquences. Nous observons alors la création

d'une multitude de raies d'intermodulation au pied des porteuses luminances et
à I'intérieur des canaux de télévision. Ces raies se cumulent selon leurs origines
de manière à n'en former qu'une seule que I'on appelle battement composite.
Pour les raies d'ordre 3, il est souvent admis que ce cumul s'effectue en puissance.

Cette loi de cumul est la même pour les raies de second ordre.

L'apparition de raies parasites au pied de la porteuse luminance d'un canal
de télévision se traduit à l'écran par la création d'une moire. Cette moire se dis-
tingue par une succession de raies parallèles sombres et claires en sur-impression
dans I'image. Selon l'amplitude et la position de la raie brouilleuse, la perception

visuelle de cette moire est plus ou moins importaate.

Afin d'éviter une telle dégradation de I'image, la recommandation 655 du
C.C.I.R. [ITU90b] impose l'éca^rt minimum à respecter entre le niveau de la por-

teuse utile et celui du battement. Cet écart aussi appelê rcpport d,e prctection
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est une fonction de la position du battement brouilleur dans le canal et du sys-

tème de télévision. Par exemple, au pied de la porteuse luminance, nous devons

respecter un rapport de protection de il dB ponr que la qualité d'une image L-

SECAM ne soit pas dégradee (voir le tableau VIII de I'annexe 1). Les valeurs de

rapports de protection pour des brouillages continus sont déterminees à la suite

d'essais subjectifs [ITU9Oa] [BBC68].

Pour établir le rapport de protection d'un canal transmis sur un réseau câ-

blé vis à vis d'un brouilleur, nous devons aussi prendre en compte deux autres

paramètres:

- la précision de stabilité des porteuses,

- l'écart de fréquence entre la porteuse et le brouilleur exprimé en douzième

de fréquence de ligou.

Il existe deux tolérances de stabilité des porteuses: *5001/2 pour une stabilité

dite de faible précision ou *LHz pour une stabilité dite de précision. En fonc-

tion de cette tolérirrce, nous pondérons le rapport de protection obtenu pour un

brouillage continu. Pour ce qui concerne l'éca^rt de fréquence entre la porteuse et

le brouilleur, les essais montrent qu'un brouilleur est subjectivement moins per-

ceptible lorsqu'il est distant d'un nombre entier de tiers de fréquence de ligne de

la porteuse considérée (voir la figure 6 de l'annexe 1). De ce fait, nous appliquons

une autre pondération du rapport de protection (voir le tableau II de I'annexe

1) .

En technologie des réseaux câblés coaxiaux, le rapport de protection à res-

pecter pour un battement composite situé au pied d'une porteuse luminance est

minimum de 52 dB (voir la norme UTE 9G125 [UTE92]. La même norme spécifie

aussi les valeurs minimales des rapports d'intermodulation:

- pour I'ordre 2, le rapport d'intermodulation notê IMZ doit être supérieur

ou égal à 56 dB,

- pour I'ordre 3, le rapport d'intermodulation noté IM9 doit être supérieur

ou égal à 60 dB.

Pour des battements composites situê dans le câ.nâl, nous appliquons les

règles établies par le C.C.I.R. et retranscritent dans I'a-nnexe 1.
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Considérons maintenant une cascade d'a,mplificateurs identiques. Pour éva-
luer les performances non-Iinéaires de cette cascade, il existe des lois empiriques.
Ces lois supposent que les battements composites et les raies d'intermodulation
d'ordre 2 créés par chaque a.mplificateur s'additionnent en puisance. Les raies
d'intermodulation d'ordre 3 générees pa^r chaque arnplificateur sont supposês
s'additionner en tension. Cela peut se résumer par les relations suivantes:

BCn a,mptijicateuts = 20.log 10 (10@C" ru J2o) *... * lg(Bc.^et; r/zo)) (1.14)

Les -ff a.rnplificateurs étant identiques, nous obtenons arors:

BCx ampri = BCun ompti - 20log10(.nf)

Il en est de même pour le rapport d'intermodulation d'ordre 2:

(1.15)

I M2x amptif àcateurs : l0log 10 (f OtrVz emp,i rlro) + . . . + 1g?M2o^ec,"/lo))

= IMZun ompti - l0log 10(N)

et pour le rapport d'intermodulation d'ordre B:

(1 .16)

I MBx a,mptif icateurs = 10 log 10 (ZOtrus ampr; r/2o) + . . . + lg?M3a nti r/20))

: IMSun ompti - 20log 10(fi) (1 .17)

Nous examinerons la validité de ces relations empiriques dans les chapitres
présentant les résultats de simulations de différents modèles non-linéaires étudiés
dans ce mémoire.

Ces lois de cumul de distorsions nous servent à déterminer le nombre maxi-
mum d'amplificateurs cascadables. En effet, la pratique montre que si un ampii-
ficateur présente de bonnes performances de linéarité, la cascade réalisee à I'aide
de ce type d'arnplificateur sera d'autant plus importante. Il faut cependant tenir
compte du facteur de bruit de cet amplificateur. Lorsque I'on cascade plusieurs
a,mplificateurs identigus, le facteur de bruit de chaque amplificateur s'ajoute au
bruit présent en son entrée. Le rapport signal à bruit ainsi obtenu à sa sortie
ne doit pas être inférieur à la limite de perceptibilité du bruit (46 dB pour une
image transmise dans le système L-SECAM).
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Les performâ.nces en matière de bruit et de non-linéarité des matériels actuels

permettent de cascader au ma>cimum de neuf à onze a.mplificateurs de transfert

ou de distribution. Ce nombre dépend de la structure interne de I'a.mplificateur

utilisé. C'est cette caractéristique que nous développons daas le paragraphe sui-

rnnt.

La structure

Un a.rrplificateur de transfert est constitué généralement de deux étages dif-

férents. Le premier est un étage dit de préa,mplification. Il présente généralement

un gain peu élevé (de I'ordre de 10 dB) et un facteur de bruit taible (environ 6

dB). Cet étage est souvent construit autour d'un a,rnplificateur hybride de type

Push- Pull ou P ow er- D oubling

L'hybride Pusk-Pull dont le schéma synoptique est représenté sur la figure 1-

7, est constitué de deux amplificateurs identiques et de deux coupleurs. Dans

le cas idéal, ces coupleurs ont des pertes d'insertion de 3 dB et un déphasage

entre sorties (ou entrées) de 180 degrés. Cet hybride présente la particularité

d'atténuer les fréquences harmoniques et les distorsions non-linéaires d'ordre pair.

Pour un amplificateur de réseau câblé, les distorsions d'ordie pair sensibles sont

uniquement celles du second ordre.

Considérons le signal d'entrée e(t) composé de deux porteuses pures d'ampli-

tude o, de pulsation @1 et e2 et de phase Ôr et gz.Le signal e(t) s'écrit:

e(t) - a.cos(u1.t + ôt) ! a.æs(u2.t * ôz) (1 .18)

Les signaux transmis dans les branches 1 et 2 de la figure 1-7 s'écrivent alors:

x{t) -- 0,707.a.lcos(a;1.t + dr) * æs(u2.t + ôz)l (1.19)

,r(t) - 0,707.a.lcos(a4.t * dr * r) + cos(uz.t * ëz * r) l  (1.20)

En sortie 4ss arnplificateurs de gain g, la distorsion non-linéaire d'ordre 2 f.alt

apparaître deux composantes d' intermodulation:

- dans la branche 3,

0,5.a2 -cosl(.t + rr)-t + (6, * ôùl (1.21)



- et dans la branche 4.

0,5.a2.cos[(rt + w2).t * (h *. g)1 (\.22)

Le passage à travers le coupleur de sortie déphase les composantes de distorsions

de la voie 3 de 180 degrés. Les composantes de la voie 4 ne sont pas déphasees.

Nous pouvons écrire les relations:

- dans la branche 3.

0,5.a2.cosl(rt t u;2).t * (dr + dz) + taO]

- et dans la branche 4.

(1.23)

0,5.a2.cosl(rt + w2).t * (h +. S)1 (r.24)

Ftc. 1-7 - Schéma synoptique de I'amplificateur hybride Push-Pull

Les composantes de distorsion d'ordre 2 des voies 3 et 4 sont alors en oppo-
sition de phase. La sommation de ces composantes efectuée par le coupleur de
sortie permet alors l'annulation de la distorsion non-linéaire de second ordre.

Cette analyse du comportement de I'amplificateur hybride Push-Pull est theo-
rique. EIle repose sur des considérations peu réalistes. Dans les équations écrites
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ci-dessus, nous supposons que les coupleurs et les a,mplificateurs sont identiques.

En pratique, cela est peu courant et I'annulation de la distorsion non-linéaire

d'ordre 2 n'est jamais constatée. Ce type de dispositif permet cependant d'obte-

nir une réduction significative de I'amplitude des produits de second ordre.

L'amplificateur hybride Power-Doubling est constitué de deux a.mplificateurs

et de deux coupleurs identiques. Ces coupleurs ont une perte d'insertion de 3 dB

et présentent un déphasage entre leurs sorties (ou leurs entrées) de 90 degrés. La
figure 1-8 présente le schéma synoptique de ce type d'amplificateur hybride.

ol./o

coupleur guPlegr
d'eitlge de sortie

o l\ @

Ftc. 1-8 - Schéma synoptique de I'amplificateur hybride Power-Doubling

Pour expliquer le comportement de ce type d'amplificateur, nous considérons

un signal d'entrée e(t) composé de trois porteuses pures d'amplitudes ideotiques

et de pulsations @rt @2 et c.r3. Ce signal s'écrit:

e(t) - a.lcos(q.t) * cos(u2.t) + cos(c..'3).t]

A la sortie du coupleur d'entrée, ce signal devient:

- dans la branche 1

(1.25)

0,707.a.co.s[(c..'1.t + 90) * (w2.t + 90) * (a3.t + 90)] (1.26)
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- dans la branche 2

0,707 .a.cos[(cu1.t) * (w2.t) + (or3.t)] (1.27)

Les amplificateurs génèrent en sortie des composantes d'intermodulation d'ordre

3 dont I'amplitude est égale

- dans la branche 3 à:

O,zof . | .* 's .a3.cos[(ut  *  a2. t -  @a). t  + 90]

- dans la branche 4 à:

0, 707s .T.k's.a3 .cosf(ar * uz- t, '3).4

(1.28)

(1.2e)

&'3 étant le coefficient non-linéaire d'ordre 3 issu de I'approximation polyno-
miale 1.2.

La recombinaison à travers le coupleur de sortie permet d'obtenir I'expression
finale de la raie de distorsion de type ("fr * fz - fs),

0,7074 3.k's.a3 .cosl(wr *. uz.t + u3).t + 90] (1.30)

Si nous compaxons I'expression précèdente à celle obtenue dans I'equation 1.7,

nous constatons une diminution de 6 dB de l'amplitude de la raie de distorsion

considérée. Un calcul similaire montre une annulation des autres types de batte-

ments triples. Pour la distorsion de second ordre, le calcul est identique. L'amé-

lioration alors obtenue grâce à cette structure est de 6 dB. Ce calcul prouve

I'efficacité de I'amplificateur hybride Power-Doubling.

Ici encore, les performances obtenues sont théoriques. Les coupleurs et ampli-
ficateurs sont supposés identiques. Nous ne tenons pas compte des dispersions qui
peuvent exister entre les pertes d'insertion des deux coupleurs et entre les gains

des deux amplificateurs. Il convient donc de pondérer ces performances lorsque

nous considérons des exemples réels de structure Power-Doubling.

Le second étage d'un amplificateur de transfert est souvent conçu autour
d'une structure hybride de type Feed-Forward.La figure 1-9 présente un schéma
synoptique de cette structure.
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Ftc. 1-9 - Schéma synoptique de I'amplificateur hybride Feeil-Forwaril

Le principe de fonctionnement de la struclure Feed-Forwardest le suivant. Le
signal d'entrée e(t) (voir la figure 1-7) est divisé en deux parties. Nous obtenons
aux points 1 et 2les signaux suivants:

arnplif icaæur priîcipal

amplificararr d'erranr

, r ( t )  _ 
"( t )

,z( t )  -  r ( t )

(  1 .31)

(1.32)

L'amplificateur principal possède un gain 9, un temps de propagation de groupe
z1 et génère une distorsion non-iinéaire notée d(t). Au point J nous obtenons le
signal:

ca( t ) :  s .e ( t * r r )+d( t ) ( i .33)

Le signal c2(t) subit un retard égal à celui introduit par I'amplificateur principal.
Au point 4, nous obtenons le signal:

x4 ( t ) : e ( t+11 ) (1.34)

Nous prélevons ensuite une partie du signal ca(t) afin de le comparer au signal
d'entrée retardé et non-distordu ca(t). Auparavant, le signal ca(t) est atténué de
la valeur du gain de I'amplificateur principal. La comparaison est réalisée par le
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coupleur ilifférence. Celui-ci permet d'isoler la composante de distorsion atténuée

de la valeur du gain de I'amplificateur principal. Au point 6, nous obtenons alors:

I
ro(t )  = xq(t)-=.rs( t )

_ e(t + 11) -L.ln.4r+ a) + d(r)l
g

1
-  _=.d(t)

g

Le signal r5(t) appelé signal d'eneurest amplifié de manière à obtenir uniquement

le signal de distorsion d(t). Pour cela, nous utilisons un amplificateur d'erreur dont

le gain est égal à g et dont le temps de propagation de grouple est égal à 12. Au

point 9, nous avons le signal:

_ (1.35)

(1.36)
"g ( t )  

=  g .x6( t *12)

: -d(t + 12)

Cet amplificateur d'erreur génère des raies de distorsions non-linéaires peu élevées

ca,r le signal c6(t) présent à son entrée est très faible. Au point 7, nous conser-

vons I'autre partie du signal amplifié et distordu. Ce signal est retardé du temps

équivalent à celui du temps de propagation de groupe de I'amplificateur d'erreur.

Au point 8, nous obtenons le signal:

cs(t) = g.e(t + \ + :2) + d(t + 12) (1 .37)

Le coupleur de sortie nommé coupleur somme sur la figure 1-7 permet d'addi-

tionner le signal oe(t) contenant la distorsion et le signal es(t) composé du signal

utile amplifié et de la distorsion introduite par I'amplificateur principal. Le signal

s(l) obtenu à la sortie d'un amplificateur de type Feed-Forawrd s'écrit alors:

s ( t )  =  os ( t )+ re ( t )

g.e(t * \ + 12) + d(t + 12) - d(t + 12)

g .e ( t * \ + r z ) (1 .38)

La relation 1.38 prouve I'efficacité de la structure hybride Feed,-Forward. Le

signal de sortie de cet hybride contient le signal d'entrée amplifié et ne contient
plus les distorsions non-linéaires. La particularité de ce type d'amplificateur est
qu'il peut compenser les distorsions non-linéaires de tous les ordres et de tous les
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types. C'est cette caractéristique qui le différencie des structures Power-Doubling

ou Push-PzlL Cependant, les calculs développés ci-dessus ne font pas apparaître

les valeurs et les dispersions des paramètres des coupleurs (perte d'insertion et

temps de propagation de groupe), des lignes à retard (retard et perte d'insertion)

et des amplificateurs (gain, temps de propagation, distorsions linéaires). Dans

un cas réel, nous devons tenir compte de ces pararnètres. Cela se traduit par

une diminution de I'amplitude des raies d'intermodulation et non pas par une

annulation parfaite de celles-ci.

Les performances de linéarité de ce type d'hybride expliquent son utilisation

pour la conception de l'étage de sortie d'un amplificateur de transfert (voir Ia fi-

gure 1-10). En effet, cet étage recoit de l'étage d'entrée qui le précède des signaux

d'assez grande amplitude. Dans le cas de utilisation d'une structure d'ampli-

fication simple, ces signaux créeraient des raies d'intermodulation d'amplitude

non-négligeable. La structure Feeil-Forward, permet alors d'amplifier des signaux

de fort niveau tout en générant peu de distorsions non-linéaires. D'autre part,

nous avons vu que câble coaxial utilisé en transfert possède une atténuation li-

néîque faible. Les tronçons ainsi constitués sont d'autant plus long que le niveau

de sortie des amplificateurs de transfert est élevés, pour un battement composite

donné. Sur le marché, il existe actuellement deux types d'hybrides Feed-Forward;

ce sont les circuits FF124 et FF224 de MOTOROLA dont la bande passante

s'étend respectivement de 0 à 450 MHz et de 0 à 550 MHz.

Pour ce qui concerne la structure des amplificateurs utilisés sur le réseau de

distribution, elle diffère sensiblement de celle de amplificateurs de transfert. Cette

différence se remarque dans la conception des étages d'entrée et de sortie. L'étage

d'entrée d'un amplificateur de distribution est génèralement constitué d'un circuit

à base de transistor radiofréquence large bande. Comme pour un amplificateur de

transfert, cet étage présente un gain et un facteur de bruit faibles, respectivement

de 10 à 13 dB et de 7 à I dB. Par contre, Ies performances de linéarité de ce type

d'étage sont inférieures à celle d'un hybride Push-Pull ou Power-Doubling. CeIa

explique I'utilisation de ces structures hybrides pour concevoir l'étage de sortie des

amplificateurs de distribution. L'amplificateur ainsi constitué présente alors des

caractéristiques linéaires correctes mais toujours inférieures à ceiles d'un amplifi-

cateur de transfert. De ce fait, les tronçons réalisés sur un réseau de distribution

sont toujours plus courts que ceux d'un réseau de transfert. La figure 1-11 pré-
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sente un schéma synoptique de I'amplificateur de distribution PORIENSEIGNE

PM5545331.

Voiede rctour

Anâuaæur Egalisar Amplificâleurdc
voie dc retour

Duplcxar
d'entréc

11,1'
jne_*,nur"** | | *_'*m

Egaliseur Egatiscur AnénuatÊur

Duplexeur
de sonic

Voic dirccte

<(--

4745oMHz 
5-25Mll2

+

Ftc. 1-10 - Schéma synoptique de I'amplificateur de transfert C-COR FT-517

Actuellement, afin d'améliorer la linéarité des ces amplificateurs, les indus-

triels ont tendance à concevoir des étages d'entrée à partir d'amplificateurs h1'-

brides de type Push-Pull. Ce changement permet d'obtenir des performances de

linéarité supérieures à celles des amplificateurs utilisant des transistors. Cepen-

dant, cette nouvelle structure ne permet pas d'atteindre les performances d'un

amplificateur de transfert. C'est pour cette raison que dans ce mémoire nous

attacherons une attention particulière à la modélisation non-linéaire de ce type

d'amplificateur. Dans le paragraphe suivant, nous rappelons brievement les ca-

ractéristiques des principaux éléments passifs utilisés dans un réseau câblé .

t.L.4 Les éléments passifs

Pour distribuer des signaux

vers les abonnés, nous utilisons

- les dérivateurs,

- les répartiteurs.

vers les tronçons de transfert, de distribution ou

les dispositifs passifs suivants:
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Ftc. 1-11 - Schéma synoptique de I'amplificateur de distribution PORTEN-

SEIGNE PM5545331

Ces deux types d'éléments passifs ont une fonction similaire mais des ca-

ractéristiques différentes. Leur fonction est de diviser Ia puissance des signaux

transmis sur le câble de manière à les repartir sur plusieurs lignes (de transfert

ou de distribution). Cette division du signal induit une atténuation des signaux.

Un dérivateur possède une entrée et deux sorties. Une partie de la puissance

du signal est prélevée sur une ligne principale pour être transmis sur une ligne

secondaire. L'atténuation introduite sur la ligne principale est inférieure à celle

produite sur I'autre ligne. Le découplage entre sorties d'un dérivateur est trés

important. Un répartiteur possède une entrée et plusieurs sorties. La puissance

du signal d'entrée est équirépartie sur toutes ses sorties. Il présente un découplage

entre sorties inférieur à celui d'un dérivateur. La figure 1-12 présente les schémas

synoptiques de chacun de ces éléments passifs.

L.2 Les technologies des réseaux câblés optiques

La fibre optique représente un autre support de transmission des signaux de

télévision et de radio sur un réseau câblé . Nous rappelons ici quelques particu-
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Sortie
dérivéc

Répartiæur Dâivatcur

Ftc. 1-12 - Schémas synoptiques d'un répartiteur et d'un dérivateur

larités des fibres optiques et des dispositifs optiques (actifs et passifs).

L.z.L Les fibres optiques

Actuellement, nous constatons une utilisation importante de la fibre optique
monomode pour transmettre un multiplex de canaux audiovisuels modulés en
M.A.-8.L.R.. La baisse des corits ainsi que I'amélioration de la linéarité des émet-
teurs optiques sont à I'origine de ce déveioppement. L'utilisation de la fibre op-
tique s'effectue principalement en remplacement du câble coaxial sur le réseau de
transfert. Les avantages de la fibre optique par rapport au câble sont multiples:

- la longueur des tronçons est plus importante du fait de la faible atténuation
linéique (10 à 20 kilomètres),

- un encombrement faible et un poids réduit,

- un débit binaire important (quelques centaines de Mbit/s),

- une taible atténuation linéîque (environ 0,b à 0.0 dB/km à 1300 nm),

- une insensibilité aux perturbations électromagnétiques,

- une résistance à la corrosion.
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La fibre optique monomodale est utilisee soit sur le réseau de transfert, soit

sur la totalité du réseau. Dans le premier cas, I'architecture du réseau est dite
de type 0G. Dans l'autre cas elle est dite de type lê Nous développerons les
diférences entre ces deux types d'architecture de réseaux dans le paragraphe qui

leur est consacré. Grâce à ce support, nous pouvons transporter jusqu'à quarante

câ.naux de télévision modulés sa a.rnplitude.

L'expérience actuelle montre que I'utilisation de la fibre optique monomodale
est techniquement et financièrement interessante lorsque le réseau de transfert
couvre une distance supérieure à trois kilomètres. Dans le pa.ragraphe suivant,

nous abordons le problème posé par I'amplification optique.

L.2.2 Les composarrts actifs optiques

La transmission d'un multiplex de canalrx de télévision sur une fibre optique

nécessite I'emploi de deux composants d'extrémité et quelques fois d'un compe
sant intermédiaire:

- un émetteur électro-optique,

- un récepteur opto-électronique,

- un a,mplificateur optique.

Aujourd'hui les émetteurs optiques sont conçus à partir de diode laser à double
hétérojonction dite iliod,e laser DFB. Ce type de diode présente I'avantage de gé-
nérer peu de distorsions non-linéaires d'ordre pair. Cette particularité n'apparait
pas lorsque nous employons des diodes laser conventionnelles. Les récepteurs op-
tiques sont conçus à partir de photodiode PIN. L'annexe 2 présente les caractéris-
tiques électriques et optiques des composants d'extrémitésuivants: une diode laser
DFB PHILIPS CQF62ID et une photodiode PIN PHILIPS CPF3l/D. Lorsque
le réseau de transfert est long, nous utilisons des amplificateurs optiques pour
régénérer les signaux. Le principe de fonctionnement de ce composant est basé
sur l'utilisation d'une fibre dopee à I'erbium pompée par une ou deux diodes. Le
longueur d'onde de ces diodes dépend de celle utilisée pour la transmission (1300
ou 1550 nm). L'a,mplificateur optique offre I'avantage d'avoir un faible facteur de

6DBF: Distributed Feed-Back

34



bruit (typiquement 4 dB et 4.5 dB au maximum) et des performances de linéa-

rité comparables à celles d'un amplificateur de transfert de type Feed-Forward'.

L'annexe 3 présente les caractéristiques de I'ampliûcateur optique THOMLITE

FA de THOMSON BROADBAND SYSTEMS. Pour relier tous ces composants,

il existe une gamme de composants passifs optiques que nous décrivons dans le

paragraphe suivant.

L.2.3 Les composants passifs optiques

De même qu'en technologie coa:ciale, il existe deux types de composants passifs

optiques: les dérivateurs et de répartiteurs. Leur fonction est identique à celle

décrite pour la technologie coaxiale au paragraphe 1.1.4. Ils sont uniquement

caractérisés par leur nombre de sorties, leurs pertes d'insertion et leur directivité.

Ces paramètres sont sensiblement identiques à ceux des coupleurs et dérivateurs

coaxiaux.

Dans les derniers paragraphes, nous avons décrit les principaux dispositifs

utilisés sur un réseau câblé . Nous en avons rappelé les caractéristiques et les

performances. Le paragraphe suivant présente les architectures de réseaux dans

lesquels nous utilisons ces différents dispositifs.

L.3 Architecture des réseaux câblés

L'expérience montre que I'architecture d'un réseau câblé dépend principale-

ment de la technologie employée. Si nous utilisons la technologie du câble coaxial,

I'architecture est plutôt distribuee selon une structure arborescente. Pour la fibre

optique, nous utilisons de préférence un achitecture commutée du type de ceile

des réseaux à terminaison en étoile. Nous décrivons dans les paragraphes sui-

vants les caractéristiques de ces architectures en détailiant les structures les plus

utilisées.

1.3.1 Les réseaux arborescents

Dans un réseau câblé arborescent, les signaux issus de la station de tête sont

transmis sur plusieurs lignes de transfert. Selon le type de réseau, ces signaux

sont ou ne sont pas traités par une station intermédiaire. Depuis cette station,
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plusieurs départs de ligne de distribution sont utilisés afin d'alimenter le réseau

de raccordement des abonnés. La figure 1-13 présente un schéma synoptique de

cette structure.

O Positiond'abonné

S.I. Sationlnærmédiairc

FIc. 1-13 - Schéma synoptique d'un réseau câblé arborescent

Nous distinguons deux grandes classes de réseaux arborescents:

- les réseaux dits hornogènes,,

- les réseaux dits hétérogènes.

Un réseau homogène utilise un plan de fréquences identique en transfert et en

distribution alors qu'un réseau hétérogène utilise des plans différents. Dans ies

deux paragraphes suvants, nous décrivons quelques exemples de réseaux appar-

tenant à ces deux catégories.

Les réseaux homogènes

Les premiers réseaux construits aux Etats-Unis, appelés réseaux C.A.T.V.7,

étaient homogènes. Leurs plans de fréquences utilisent une bande allant jusqu'à

zC.A.T.V.: Community Antenna TeleVision
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450 ou 550 MHz. La portée maximale de ces réseaux est d'environ 25 kilomètres.
Leurs capactités en canaux varient selon le système de télévision; 40 canaux en
système L, 50 canaux en système M pour un plan de fréquences allant jusquà 450
MHz. Leur adaptation pour la France était particulière puisqu'un sélecteur était
nécessaire afin de convertir les canaux situés entre 300 et 450 MHz en canaux
compris dans les bandes IV et V. Par la suite, d'autres types de réseaux de ce
type ont été mis en service. Les réseaux homogènes 860 MHz représeatent une
extension des réseaux C.A.T.V.. Leurs plans de fréquences s'étendent jusquà 860
MHz. Ils permettent ainsi de recevoir un nombre de canaux identiques à celui d'un
réseau C.A.T.V. sans utiliser un sélecteur de canaux. La compatibilité est alors
partaite entre le plan de fréquences et le parc des récepteurs. Cependant, ce type
de réseau présente un inconvénient majeur. Leur réseau de transfert ne peut être
long du tait de I'a,faiblissement des câbles et des faibles performances des transi-
tors aux fréquences voisines de 800 MHz. Si nous souhaitons diminuer lei pertes,

nous devons utiliser des câbles de gros diamétre (environ 40 mm). Ces câbles
sont chers et difficiles à manipuler. L'autre extension du réseau C.A.T.V. est
I'antenne collective. Cette structure est adaptée à la distribution des signaux de
télévision dans un immeuble. Dans cet environnement,les distances sont courtes
et ne demandent pas d'ampiification. Il est alors possible d'utiliser des plans de
fréquences contenant des canaux compris entre 47 et 860 MHz.

Afin de pallier aux problèmes posés par les réseaux homogènes 860 MHz. nous
utilisons des plans de fréquences différents en transfert et en distribution. Cette
structure hétérogène est décrite dans le paragraphe suivant.

Les réseaux hétérogènes

Le réseau hétérogène le plus répandu est le réseau dit V+U&. Le plan de fré-
quences du réseau de transfert est constitué de canaux compris entre 47 et 450
MHz. Ce réseau de transfert peut atteindre une distance d'environ 20 kilomètres.
En station intermédiaire, les fréquences des signaux sont converties de manière
à correspondre à des canaux situés entre 47 et 860 MHz. Cette structure permet
ainsi de transmettre une cinquantaine de prograrnmes et d'obtenir une compati-
bilité parfaite entre le plan de fréquences et le parc de récepteurs. Il existe une

Ev+u: vHF + UHF
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architecture dérivée du réseau V+U qui est le réseau 0G de FRANCE TELR

COM. En remplacement du câble coa:<ial, le réseau 0G utilise des fibres optiques

monomodes sur sa partie de transfert. Les siguaux transmis sur ces fibres sont

modulés en M.A.B.L.R.. Les composants d'extrémité ainsi que les composants

passifs sont ceux décrits dans les paragraphes 1.2.2 et 1.2.3. PORTENSEIGNE

a développé un second type de réseau hétérogène. Ce réseau, beaucoup moins

employé que le précèdent, utilise deux câbles dans sa partie de transfert. Sur I'un

des câbles, environ 30 canaux de télévision sont transmis entre 47 et 480 MHz.

L'autre câble transmet une dizaine de canaux situés entre 225 et 450 MHz. Ces

dix canaux sont ensuite convertis en bloc entre 470 et 860 MHz en station inter-

médaire. Grâce à cette structure, il est alors possible de transmettre 40 canatlK

de télévision entièrement compatibles avec le parc des récepteurs.

Dans les paragraphes précèdents, nous avons rappelé quelques caractéstiques

des réseaux câblés arborescents les pius répandus. Nous abordons maintenant la

description des réseaux à d'architecture en étoile.

L.3.2 Les réseaux étoilés

Dans une architecture en étoile, les signaux issus de la station de tête em-

pruntent plusieurs lignes de transfert pour parvenir aux différents centres de

commutation. La distance couverte par ces iignes de transfert est identique à

celle d'une réseau arborescent. De ces centres de commutation, un grand nombre

de lignes de distribution permettent de relier I'usager au réseau. Les lignes de

distribution forment alors une étoile autour du centre de commutation dont les

branches parcourent une distance d'environ 300 mètres. Ces lignes de distribution

peuvent être aussi raccordées à leurs extrémités à d'autres centres de commuta-

tion. Ces derniers sont souvent appelés mini-étoiles. La figure 1-14 présente un

schéma synoptique de cette architecture.

A l'origine, ces réseaux ont été conçus de manière à pouvoir contrôler l'accès

des usagers à certains programmes. En effet, les centres de commutation per-

mettent d'autoriser une diffusion de programmes de télévision vers un abonné en

utilisant une liaison bi-directionnelle autrement appelée aoie de retour. Le point

central de l'étoile peut ainsi fournir un ou deux canaux à I'abonné. La commu-

nication des informations de commutation entre I'usager et le point central de
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l'étoile s'effectue selon deux techniques d'accès:

- une technique dite de polling pour laquelle tous les usagers sont interrogés

successivement,

- une technique d'accès simultané par écoute de porteuses générées par chaque

boitier de communication et modulées numériquement.

Flc. 1-14 - Schéma synoptique d'un réseau câblé en étoile

Selon la technologie utilisée en distribution, nous distinguons trois types de

réseaux à architecture en étoile:

les réseaux coaxiaux (transfert et distribution),

les réseaux à terminaisons en fibre optique,

les réseaux à terminaisons bifilaires.

Les réseaux entièrement conçus en technologie coaxiale utilisent une architec-

ture de transfert a,rborescente sur laquelle sont distribués une trentaine de canaux

O Position d'abonné

C.C. Centre de comrnutation
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de télévision. La liaison établie entre le centre de commutation et I'abonné peut

atteindre une longueur de 300 mètres (selon le type de câble).

Les réseaux en étoile à terminaison en fibre optique possèdent un avantage par

rapport à à la structure entièrement coaxiale. En effet, avec une fibre optique, la

longueur de la liaison centre de commutation-abonné peut atteindre 1 kilomètre.

Cela permet de raccorder un nombre beaucoup plus important dtusagers sur une

même branche de l'étoile. Ce type de réseau, développé par FRANCE TELECOM

sur le nom de Réseau I@ peut distribuer un ou deux programmes simultanés.

La gestion des services (audiovisuels et interactifs) est réaliséè pax une liaison

bidirectionnelle optique ou coæriale entre les centres de commutation et la station

de tête.

Les réseaux à terminaison bifilaire sont les moins répandus. Le réseau duir"nr-

fert bifilaire alimente plusieurs centres de commutation. De ces centres partent un

grand nombre de lignes de distribution d'une longueur d'environ 1 kilomètre qui

alimentent une multitude de mini-étoiles. Les mini-étoiles possèdent des branches

longues d'environ 750 mètres Les lignes de transfert et de distribution sont consti-

tuées d'autant de paires bifilaires qu'il y a de programmes à transmettre. Cette

structure permet de distribuer I'ensemble des programmes vers les centres com-

mutateurs. L' abonné est relié au centre de commutation par I'intermédiaire de

la liaison bifilaire. Il peut alors sélectionner un programme parmi I'ensemble pro-

posé. Lorsque le réseau de transfert est long (supérieur à 5 kilomètres), il est alors

possible de remplacer les liaisons bifilaires par des fibres optiques.

Dans les paragraphes précèdents, nous avons décrit les principales architec-

tures de réseaux câblés à structure arborescente et étoilée. Nous pouvons main-

tenant établir une analyse comparatives de leurs avantages et inconvénients res-

pectifs.

1.3.3 Avantages et inconvénients de ces architectures

L'avantage principal d'un réseau câbié à structure arborescente est sa par-

faite adaptation à toute densité d'habitation. De plus, ce type de réseau permet

de recevoir I'ensemble des programmes transmis simultanément. Par contre, il

n'intégre pas la fonctionnalité de contrôle d'accés et la mise en æuvre de services
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interactifs est difficile. Les avantages des réseaux à architecture en étoile sont les
inconvénients de réseaux arborescents. En effet, I'existence de centres de com-
mutation au centre des étoiles permet un contrôle d'accès aux progïammes. Ces
centres facilitent aussi ltutilisation de services interactifs sur la voie de retour. Ce-
pendant, I'ensemble des programmes transmis sur ce type de rése_au câblé ne sont
pas disponibles simultanément chez I'usager. Cela représente une difficulté pour
les abonnés possèdant plusieurs récepteurs et désirant recevoir plus deux deux
Programmes simultanément. Par ailleurs, ce t54pe d'architecture est mal adapté
aux zones d'habitations peu denses.

En conclusion, nous observons que I'architecture d'un réseau câblé dépend
d'une part, de la technologie choisie et d'autre part de la densité des habitations
qu'il déssert. Ce dernier paramètre semble être actuellement décisif dans le choix
de I'une ou I'autre des solutions proposées précèdemment. Par ailleurs, nous de-
vons signaler l'émergence de deux technologies nouvelles et prometteuses, la dis-
tribution micro-onde d'un multiplex de programme autrement appelé M.M.D.s.s
et le M.V.D-S.ro - La première technologie permet la diffusion d'un multiplex de
signaux audiovisuels par voie hertzienne hyperfréquence d'un point central vers
I'usager- L'abonné reçoit ces signaux à I'aide d'une antenne parabolique et un en-
semble convertisseur de fréquence-démodulateur les rend compatibles avec tous
les types de récepteurs. Cette structure permet ainsi de s'affranchir des réseaux
de distribution et de raccordement utilisés en technologies coaxiale ou à fibres
optiques. L'autre technologie citée, le M.v.D.s., transmet dans une bande hy-
perfréquence un multiplex de programmes d.'un site principal vers un site secon-
daire. Elle nous permet ainsi de nous dispenser du réseau de transfert. Ces deux
techniques sont très intéressantes de part leurs faibles coûts de mise en æuvre par
rapport à ceux d'un réseau câblé coaxial ou optique. Cependant, elles n'éliminent
pas le problème fondamental posé par la génération de distorsions non-linéaires
due à l'émetteur M.M.D.S. ou M.V.D.S..

L.3.4 La situation à TéléDiffusion de France

TéléDiffusion de France est maître d'æuvre et exploitant de réseaux câblés
depuis le milieu des années 1970. La totalité des réseaux TDF a été concue en

s M.M.D.S. : Multipoint M ultichannel Distribution System
roM.V.D.S.: Multipoint Video Distribution System
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technologie coaxiale. Leur architecture est de type arborescent hétérogène. Ce-

pendant depuis quelques années, TDF réalise I'ingénierie de ses nouveaux réseaux

selon une architecture homogène. Les plans de fréquences du réseaux de transfert

et du réseau de distribution sont alors identiques en transfert et en distribution.

Aussi depuis quelques mois, TéléDiffusion de France utilise des architectures où le

réseau de transfert transmission M.A.B.L.R. sur des fibres optiques monomodes.

Le réseau de distribution est toujours réalisé en câble coaxial.

L.4 Conclusion

Dans ce chapitre d'introduction aux technologies mises en æuvre dans le do'

maine de la distribution de prograrnmes audiovisuelles par câble, nous avons

rappelé des notions importantes concernant I'architecture des réseaux câblés ,

les matériels utilisés et les principaux problèmes rencontrés en ingénierie. Nous

avons particulièment développé les problèmes liés à la linéarité de dispositifs ac-

tifs, principalement celle des amplificateurs. Nous avons constaté que la modéli-

sation de leur comportement non-linéaire apportait des informations importantes

en matière d'ingénierie (nombre maximum d'amplificateurs cascadables), de qua-

lité subjective des signaux transmis et d'organisation de plans de fréquences.

Plusieurs modèles non-linéaires existent mais leurs domaines d'application sont

restreints. Ces modèles sont fréquemment adaptés à un type de dipositif actif

(transistor, tube à onde progressive). Dans le chapitre suivant, nous détaillons

I'application à un amplificateur de réseau câblé de I'un des formaiismes les plus

utilisés pour modéliser un transistor, le modèle de Volterra.
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Chapitue 2

Le modèle de Volterra

2.L Introduction

Le besoin de connaitre le comportement non-linéaire d'un dispositif actif tel

qu'un amplificateur est à I'origine d'un grand nombre de travaux. La plupart

d'entre-eux utilise comme hypothèse de base un développement en séries de Vol-

terra du signal de sortie du système. Cette technique de modélisation des disposi-

tifs non-linéaires a été introduite par Wiener en 1942 [WIB12]. Les automaticiens,

Flake en particulier, ont été les premiers à utiliser ses travaux pour résoudre les

problèmes posés par les systèmes non-linéaires [FLA63]. Le développement en

série de Volterra ainsi que la seconde méthode de Lyapounov permettaient alors

de modéliser des systèmes décrits par une plus grande classe d'équations différen-

tielles. Dans le domaine de l'électronique, I'application de cette technique pour

modéliser les distorsions non-linéaires générées par un transistor a étê réalisée

par Narayanan [NAR67]. L'auteur considérait un modèle de transistor dit en

? faiblement non-linéaire et dont les distorsions étaient dépendantes de la fré-

quence. Cette référence présente par ailleurs des résultats préliminaires intéres-

sants concernant la modélisation de cascade de transistors. Les résultats de cette

étude ont été confirmés par la publication d'un article plus complet [NAR69].
D'autres travaux dont ceux de Maurer et al. ont eu pour objet l'étude des dis-

torsions non-linéaires du troisième ordre générées par un transistor soumis à un

bruit aléatoire de type gaussien et de moyenne nulle. Les résultats obtenus par

simulations étaient semblables à ceux obtenus par la mesure dans une gamme

de fréquences comprises entre 60 kHz et 12 MHz [MAU68]. Des études simi-

laires étaient menées par Mircea et al. d'une part et par Narayanan d'autre pa.rt,
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en considérant une structure d'amplification avec boucle de retour dtte Feed-

Bac,b [MIR69] [NAR70]. Bedrossian et al. étaient les premiers à examiner I'ef-

ficacité du développement en séries de Volterra pour observer la linéarité d'un

dispositif présentant un effet de mémoire, soumis à une sorune de deux ou trois

sinusoîdes et d'un bruit gaussien [BED71]. Jusqu'ici,l'intégralité des études utili-

sant une décomposition en séries de Volterra a été réalisée à partir d'un transistor

bipolaire basse-fréquence. En 1973, Narayanan et aI. ont publié les résultats de

I'analyse du comportement non-linéaire d'un transistor en utilisant le modèle à

contrôle de charge et les séries de Volterra. Les résultats de simulations obte-

nus étaient proches des mesures jusqu'à des fréquences voisines de la centaine

de megahefiz. L'atticle le plus complet dans ce domaine a été publié en 1974

par Bussgang et at. [BUS7a]. Co travaux donnent les expressious générales des

distorsions d'intermodulation et de transmodulation en fonction des noyaux de

la série de Volterra calculés pour un amplificateur à transistor. Ils donnent en

particulier les expressions des rapports d'intermodulation pour un système sou-

mis à un signal d'entrée composé de deux porteuses pures. Les résultats obtenus

étaient à I'origine de tous les travaux publiés dans ce domaine par la suite tels

que ceux de Bouville au C.C.E.T.T. [BOU77] [BOU78] et de Fernandez et al. au

C.N.E.T, en 1979 [FER79]. Plus récemment, cette technique était à I'origine de

nombreuses études de modélisation de transistors haute-fréquences de type FET

et MESFET [YAQ82] [MIN80].

Dans le cadre d'études concernant des liaisons numériques hertziennes et sa-

tellites, d'autres auteurs semblent s'intéresser de nouveau à cette technique. En

effet, le défaut de linéa,rité d'un tube à onde progressive est très proche de ce-

lui d'un transistor à effet de champ. Le développement en séries de Volterra du

signal de sortie d'un tel dispositif offre ainsi la possibilité de modéliser les dis-

torsions non-linéaires générées par un T.O.P.I. De ce fait, Ies résultats de cette

modélisation permettent de mettre en ceuvre des techniques de pré-correction ou

d'égalisation des distorsions non-linéaires [KAR89a] [KAR89b] IKAR91].

Dans ce chapitre, nous proposons une application du formalisme de décom-

position en séries de Volterra au signal de sortie d'un amplificateur de réseau

câblé. Auparavant, nous rappelons la méthodologie de résolution des équations
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intégro-différentielles menant à la décomposition en séries de Volterra.

2.2 Séries de Volterra

Le modèle de Volterra reprend la méthodologie de résolution des équations
intégro-différentielles énoncée pax V. Volterra [VOL30]. Cette méthodologie est
basée sur la notion de fonctionnelle. Une fonctionnelle est une fonction de fonc-
tion. Celle-ci peut être notée de la manière suivante [BOU7S]:

b

y(t) = Fla(t)l

a

avec F la fonctionnelle et o(t) un signal défini dans I'intervalle fa,bl.Le signal o(t)
est appelé fonction-argument. Les valeurs de la fonction y(t) sont déterminées à
partir de celles de c(t) lorsque t varie de a à ô.

Dans le cas d'un quadripôle linéaire, Bouville montre que la notion de fonc-
tionnelle apparaît lorsque I'on relie le signal d'entrée c(t) au signal de sortie y(t)
par une intégrale de convolution. Nous avons alors la relation:

y(t) = I_J ̂ A -r)x(r)dr

(2.r)

(2.2)

où y est une fonctionnelle de r(t). En utilisant la notation introduite en 2.1. nous
pouvons écrire que:

*oo

y( t )  =  F[æ(t ) , r ] .  (2 .3)

-oo

Plus généralement, une fonctionnelle linéaire du premier ordre s'écrit:

b

F[z(t)] - 
l"u k1(t)x(t)d,t

o,

précèdente est déduite de la forme linéaire du premier

Pr(xr ,  t2 t .  .  . ,  în)  :  inr r r .
d=1

L'expression

variables:

(2.4)

degré à n

(2.5)
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Pour une forme linéaire homogène du second degré s'écrivant:

Pr ( r r rz .z t ' ' ' ,  r ,n )  :D  D k ; ;æ; t i
t J

(2.6)

la fonctionnelle s'écrit:

b
tb rb

Fz['(t)] -- J" J" 
I'z(t',t2)æ(t)a(t2)dhdt2. (2.7)

a

La relation 2.7 peut se généraliser pour une fonctionnelle du n-ième ordre:

b
f t r b

f"[r(t)] _ I .. . I k"(tr,,tz,, - - .,t")r(t)a(tz) -. - a(t")dt1dt2. - . dt". (2.8)
Jo  Ja

a,

Toute fonction peut sous certaines conditions être approximée pa,r un déve-

loppement polynomial. Il en est de même pour une fonctionnelle. Nous pouvons

alors écrire la relation:

(2.e)

Pour un quadripôle non-linéaire soumis à un signal d'entrée a(t) et observé à un

instant r, en vertu du principe de causalité, nous pouvons écrire le développement

en série de fonctionnelies suivant:

I

F^lx(t),rl - lo" 
hr(r,r)x(t)dt

-oo

b
1b

F"[r(t)l - ko+ 
l" 

k1(t)x(t)d,t

@

1  r b r b
+ ; J" J" 

I'z(tr,t2)x(t1)a(tz)dtfitr 1 ' "

l r b l b
+ + I  . . .  I  kn( t t , tz , .  - . , t "h( tL) r ( tz) - . .  t ( t " )d td tz-  - .  d tn .

p! Ja Ja

11 l1

+ J" J" 
hr(tt,t2,r)æ(t)r(tr)dttdtz + .-.

11 11
+ J" Jo 

h"( t r , tz,-  -  -  , t^ , r )x( t ) r ( t2)  .  .  .æ(t")dt tdtz-  . -  dtn.

(2.10)



Dans la relation 2.10, nous n'avons pas considéré la composante continue /co

et les noyaux ,b sont devenus les noyaux /a en intégrant les coefrcients du type

1/n!. Si nous considérons le système stationnaire, cette même relation peut alors

s'écrire:

T

F"la(t),rl _
-oo

(2 .11 )

L'expression 2.11 est appelée développement en séries de Volterra de la fonc-

tionnelle y(t). Tout quadripôle actif pouvant être représenté pax ce type d'équa-

tion, cette méthodologie peut être appliquee à I'analyse de leur comportement

non-linéaire [WIE58]. On montre par ailleurs que le développement en séries

de Volterra converge pour tout système non-linéaire (déterministe et stochas-

tique) IKU 66]. Dans la cas particulier où les noyaux ht(t),h2(tr,t2) et hn(tt,tz, - . . ,tn)
sont constants et égaux respectivement à lt'trlc'z et k's, nous Pouvons simplifier

I'expression 2.11. Le développement de la fonctionnelle de e(t) jusqu'au troisième

ordre s'écrit:

T

F  I  / . \  .  f 'Fsfx(t),rl = 
Jo 

k'$(r -t)r(t)dt

-oo

(2.12)

d'où

I

F"la(t) , r )  _ k '  ræ(t)  I  k '2a2(t)+ k '3æ3(t) .

-oo

(2.13)

Nous constatons que I'expression 2.13 est identique à celle du développement

polynomial considéré par Simons et décrit au paragraphe 1.1.3. Nous remarquons

Io' or(, - t)a(t)ctt

Io" Io' 
hz(r - tt,r - t2,)x(t)a(t2)dtit2 + . ..

Io"  
- - .  

Io '  
o . ( ,  -  t t , . . . , r  - t * )a( t1) - . -a( t^ )d t r - - -d to .

+

+

î r . i 2

+ J, J, *'' 
,\6('- 

t;)x(t;)dt;

F î  t ,  t t  3

+ J" J" Jo n'',[uf" -fi)x(t;)dt;
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que si un système non-linéaire peut être défini par une reiation de ce type, il ne

présente pas d'effet de mémoire. Dans le prochain ParagraPhe, nous appliquons

ce développement à une structure non-linéaire particulière, un amplificateur.

2.3 Application du modèle de Volterra

Dans ce pa^ragraphe, nous appliquons le formalisme de résolution d'une équa-

tion intégro-différentielle à un amplificateur de réseau câblé. L'amplificateur est

considéré comme étant constitué de deux parties distinctes [tEO78]: la première

représente la fonction de transfert linéaire et la seconde représente la fonction-

nelle non-linéaire de I'amplificateur. La figure 2-1 présente un schéma synoptique

de cette représentation de I'amplificateur. Sur cette figure, h(t) est la fonction

de transfert linéaire de I'amplificateur et .F[s(t)] symbolise la fonctionnelle non-

linéaire dont I'expression mathématique s'écrit:

.F [s(t)] -- kzs2(t) + ,b3s3(t) (2.r4)

où /cz et &3 sont des constantes propres à I'amplificateur et indépendantes du

temps.

Ftc. 2-1 - Représentation schématique d'un amplificateur non-linéaire

48



A I'aide de cette relation, nous déterminons I'expression des noyaux de Vol-
terra associés à la structure schématisée sur la figure 2-L. Lafonction de transfert
linéaire â(t) est définie de la façon suivante:

( ^

â(t)=J o s i t<o

[ /r(t) si t ) 0.
(2.15)

(2.r7)

(2.20)

(2.2r)

D'après cette figure, nous déduisons I'expression temporelle du signal de sortie
de I'amplificateur:

s(t) = h(t)  * {e(t)  + r[s(t) ] ] . (2.16)

Le développement du produit de convolution de la relation 2.16 fait apparaître
l'équation intégro- différentielle régi sssant le fonctionnement de I'amplifi cateur:

(2.18)

En tenant compte de la définition de la fonctionnelle non-linéaire .F'[s(t)], la
relation 2.17 devient:

s(r) - s(t) + I** o(, - r)F[s(r)]d,r

où g(t) est la composante linéaire du signal de sortie:

g(t) = 
lo** h(t - r)e(r)dr.

s(t) - s(t) + lo** o(, - rlfterszqz) + &3s3(r)] ar.

s(t)  -  Ë r""( t )
z=I

l*oo
s",(t) - 

J__ 
h{r)s(t - q)dr1

(2.1e)

L'equation intégro-différentielle 2.19 possède une solution s'exprimant sous la
forme de la série de Volterra:

avec

et

s",(r) : 
l:: Ill u,f",rz)g(t - rr)g(t - r2)d,r1d,r2 (2.22)



et de manière plus générale

f+æ f*co
s" , ( t )  =  

J_.*  J_*  
h , ( r r , . . . , r * )g( t  - " t ) " 'g( t - rn)dr1" 'drn Q.23)

où les termes h;(rt,..'rî;) sont appelés noyaut d,e Voltena-

2.3.L Expression temporele des noyaux de Volterra

A partir des relations précèdentes, nous pouvons déterminer I'expression tem-

porelle des noyaux de Volterra h; de I'amplificateur en substituant s(t) par s"(t)

dans la relation 2.19. Ensuite, nous identifions deux à deux les termes de même

ordre des relatiorc 2.20 et 2.19. Nous entendons par ordre le nombre de fois où

la valeur d'entrée g(t;) est multipliée par la valeur g(t).Avec cette hypothèse, le

terme s", est d'ordre n et le produit s"i.ssi est d'ordre (i + i).

Pour le premier ordre, le terme linéaire de la relation 2.19 est représenté par

I'intégrale de convolution g(t). Nous pouvons ainsi identifier le terme de premier

ordre de la série de Volterra avec I'expression de g(t):

s" , ( t )  -  s( t )

d'où finalement
â1(t)  -  611;

où 6(t) est la fonction impulsion de Dirac.

d'où

Pour Ie terme de second ordre, il n'apparaît à droite dans la relation 2.19

que lorsque la série considérée est un carré. D'autre part, nous avons vu que le

carré d'un terme de premier ordre est un terme de second ordre. En identifiant

les termes de second ordre, nous obtenons:

h(r)k2s!,(t - r)dr
r*oo

s",(t) : 
J_*

(2.24)

(2.25)

(2.26)

(2.27)
t*co f t+oo

s",(t) - 
J_* h(r)krlJ_*

1 2
h{r )s ( t -z - r r ) l  d , r .

I

En utilisant I'expression 2.24,, nous pouvons simplifier I'expression précèdente:

s",(t) : I:: k2h(r)s(t - r)dr.
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Puisque le terme à droite de I'expression 2.28 ne possède qu'une seule intégration

et que par définition s"r(t) en possède deux, la dépendance en 12 doit être une

fonction de Dirac. Nous pouvons alors écrire Ia relation:

h(r1,r2) - k2h(r)6(r, - rr). (2.2e)

Le processus est identique pour le troisième ordre. Dans le noyau d'ordre 3, nous

trouvons deux termes à droite dans la relation 2.19. Le premier provient du terme

croisé de s"r(t) et 
""r(t). 

Le second représente le cube de s"r(t). L'expression de

s*(t) s'écrit alors:

s",(r) -- 
t** nç1fk ç2t",(r - r)s",(t -,)) + kasf, (t - r)ldr. (2.30)

nous avons:

f*oo
s",(t) - 

J_.* 
k2h(u)s!,(t -, - v)d.v. (2.31)

De I'expression 2.24, nous pouvons insérer g(t) dans la relation précèdente. Ce-

pendant, I'argument n'est pas correct pour un terme de la série de Volterra. Pour

résoudre ce problème, nous posons:

Tz - -T *u .

Puisque z n'est pas une variable, nous avons alors:

Tz=T*v  L / : 72 -T  du=d rz .

(2.32)

(2.33)

D'après la relation 2.26,

s" ( t )

La relation 2.31 devient ainsi:

f +oo
s*(r) - 

J_.* 
k2h(r2 - r)g'(t - r2)dr2.

En revenant à la relation de s"r(t), nous obtenons:

(2.34)

,l_
î

t
I

+l

+æ
2k2h(r)g(t - r)h(r2 - r)sz (t - 12)

-oo

æ
hh(r)ss(t - r)dr.
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La relation 2.I9 et I'expression précèdente nous permettent par identification de

déterminer I'expression du noyau d'ordre 3:

hs(rr,r2,h) : 2k?rh(rt)h(r1- 12)6(12- rg) + ksh(r)6(r2 - r)6(12 - 
"t)
(2.36)

Ce formalisme peut se poursuivre afin de déterminer les expressions tempo-

relles de noyaux de Volterra d'ordre 4 et 5. Les noyaux d'ordre 2 et 3 sont les

réponses impulsionnelles non-linéaires d'un amplificateur. Nous pouvons alors en

déduire les expressions des fonctions de transfert non-linéaires de ce dispositif'

Ces calculs sont décrits dans la paragraphe suivant'

2.3.2 Expression fréquentielle des noyauK de volterra

Le passage de la forme temporelle à la forme fréquentielle des noyaux non-

linéaires se fait à I'aide de la transformée de Fourier. Pour la fonction de transfert

d'ordre 2, nous utilisons une transformée de Fourier bi-dimensionnelle de I'expres-

sion 2.29. Nous obtenons alors la relation:

Hr(fr,, 1z) : 
I I:: 

hz(rr,r2)e-i2n'trr r-i2nnlz 4'r4',

I f*oo
= 

I E 
k2h(r1* r2)e-i2"4J1"-i2rr2!2dhdrz (2-37)

d'où finalement
Hz(fi, fù : kzï6' + fz). (2.38)

Nous opérons de manière similaire pour obtenir la fonction de transfert de troi-

sième ordre. En utilisant une transformée de Fourier tri-dimensionnelle, il vient

alors:

Hz(Tr, fr,, fs) -- I I l:: 
hs(rr, 12, rs)e-i2n4 fi 

"-i2*2!2 
u-i2tttstz û'rd'r2dts' (2'39)

En développant cette relation et en utilisant I'expression 2'36, nous obtenons:

ksh (r) 6 (r1 - 12) 6 (r2 - rs) e- i 2" (r1 ! 1 ] t2 12 j rs l') dr, dr, dh,

2k| h (r) h (r1 - 12) 6 (r2 - rs) e- i 2" (4 J 1 j 4 J 2 +'rs I 
") d,r, dr, drs

(2.40)

Hs(fr, fz, fs) =

+

Iil::
III::
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Nous posons:

I.(Â, fr, f") _ 
I l l : :24h(ît)h(r1-12)6(12-rs)e-izo(rt ir*n1z*tsh)d,rrdr2drs

_ 
I I:: 

2klh(rr)h(r2 - r1)e-i2rr1!1 
"-i2trrz(!z-Is) 

6116r,

-- 2H(f, - h) Il* 4ofrr)s-i2rrt(h-tz+tz)4r,
: 2k3ï(h - rùH(h - rz + fs). (2.4r)

et nous obtenons ainsi la fonction de transfert non-linéaire d'ordre 3 de I'a,rnpli-
ficateur:

Hs(fr, fz, f") - ksH(h * fz *,f.) + T(fr, fz, fù. (2.42)

Cependant, nous pouvons négliger le terme l(ft, fr,.fs) pour un amplificateur de
réseau câblé. Cela est du au fait que terme kl est très petit devant le terme ,b3.
Nous déduisons ainsi I'expression fiuale de la fonction de transfert d'ordre 3:

HsUr, fz, fù - keil(h + fz + fù e.4g)

Cette fonction de transfert non-linéaire de troisième ordre reste identique pour
toutes les combinaisons possibles des trois fréquences fr, f, et "f..

Dans ce paragraphe, nous avons exprimé la forme fréquentielle des novaux
non-linéaires de Volterra. L'intéret des calculs développés ici est la simplicité des
relations obtenues. Nous pouvons maintenant en déduire le spectre de sortie de
I'amplificateur. Ce point fait I'objet du paragraphe suivant.

2.3.3 Spectre du signal de sortie de I'ampliffcateur

L'opérateur de transformation de Fourier F possède la propriété de distributi-
vité devant l'addition. Ainsi, nous pouvons écrire la relation 2.20 dans le domaine
de Fourier:

r[s(t)] : rtDs""(t)l
z=1

_ ^F[s",( t) ]  + F[s",( t) ]  + . . .

Les relations 2.38 et 2.43 nous permettent de définir la contribution spectrale
des termes de second et de troisième ordre de la série de Volterra 2.20. Ces
contributions sont respectivement:

(2.44)
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f+æ f+oo 
2

s",(/) = J_.: J_.*- rr"th + h)6(1- (/, + /r)) fI S",(rùdf;
i=1

E(f) : 
f,"rltt 

- ft)eio'+ 6(/ + fr)e-iê'1
t . ,

+ 5"rVU 
- .f)eio' + 6(/ * fz)e-ië21

t . ,
+ ,""!t(T 

- f)sio' + 6(/ * ft)e-i6s1

(2.45)

et

r r l + 6
s".(/) : J J J-.* u"rffi*h+/g)6(/-(/'+ fz+hDIIs",(f;)df' (2-46)

i=1

avec la contribution spectrale linéaire

s", (/) : GU) = E(f)H(f) (2.47)

Nous pouvons maintenant déterminer I'expression des distorsions d'intermo'

dulation générées à partir des trois porteuses pures. Nous pourrons ainsi faire une

comparaison avec les résultats du paragraphe 1.1.3 obtenus en considérant un dé-

veloppement polynomial. Ces calculs sont réalisés dans le paragraphe suivant.

2.9.4 Application au calcul de raies d'intermodulation

Dans ce paragraphe, nous proposons de déterminer I'expression des raies d'in-

termodulation créées par un amplificateur en fonction de ses noyaux non-linéaires.

Considérons le battement triple du type (ft+ fz- "fs) issu de trois porteuses Pures

de fréquen ce h,fz et "fs, de phase Ôt, Ô2, ds et d'amplitude respective e1.e2 et es.

Le signal d'entrée de I'amplificateur s'écrit:

3

e(t) -le;.cos(2rf;t * ô;)
i=1

Dans le domaine fréquentiel, cette relation devient:

(2.48)

(2.4e)

L'expression,2.46 nous permet de déterminer I'expression de la raie de battement

triple de type (fi + fz - .fs):



.s".(/, * rz-.f.): I I l:: ksfl(fr* r,- fs)6(f- (/, + h- h)).
s",(/r).t",(fr)s",6)dhdhdh (2.50)

La combinaison des relations 2.50 et 2.49 donne:

S".(/t + Tz - fù _ k"H(f, * fz - /r)[S", (/t)S", (/r)S", (h!ei(é+Ô2-h)

+ S,, (/1 ) S"' (/, )^9", ( fù e- i @'+oz -os )] 6(0)

(2.51)

La relation 2.51 ne tient pas compte du nombre de combinaisons identiques du

type ("ft + h- fù pour calculer le noyau d'ordre 3. En effet, Bussgang montre que

les noyaux de Volterra sont des fonctions symétriques de leurs variables [BUS7a].
Nous devons alors considérer ce paramètre afin de déterminer I'expression exacte

de la raie de battement triple. Dans notre cas, ce paramètre est égal à (;fri;;),

où n est I'ordre de distorsion maximum considéré. Les termes du type rn; repré-

sentent le nombre de fois où la variable fi appa"raît dans I'expression du noyau.

Nous obtenons finalement I'expression de la composante spectrale relative à la

raie raie de battement triple de type fft+ fz - "fs)t

^9".(/, + fz- h) _ tt' iulrra Ur+ fr- /r)[s",(/,)s",(/r)s",(/r).

"i 
(ô* éz - 6e) + ^9", ( /, ) S", (.f, ) ̂ 9,, ( fu1 e- i lo, +02 - os ) ] 6 ( 0 )

- 6hH(fL * fz - /r)[S", (,ft )s", (/r)s", (fs).ei@t+ôz-0t1

+s", (/, ) s", (/, )s", (,fg) e-j(0' +d'? -tu )] 6(0)

(2.52)

En considérant I'expression 2.47,, l'équation 2.52 s'écrit;

S,,(/, + fz- fs) - IO"r(rr* fz- fs)ele2esllUr)H(fr)H(.7r1"i(Ôt+62-Ôt)

+ H (fL) H (fù H Uù"-i(é1 
+é'z -tu )16(0)

(2.53)

Par ailleurs, la fonction de transfert linéaire H(f) peut aussi être définie par la
relation:



HU) - A(f)eiau) (2.54)

où A(/) et O(/) représentent respectivement le gain et Ia déphasage introduit par

l'amplificateur. En tenant compte de la relation 2.54, I'expression2.52 correspond

à une sinusoîde donnée par la relation:

e
ys(t) : it'"\nff' * f' - h)letezesA(fr)A(h)A(f')

îosl2tr(f1 * f, - f")t + h * ôz - h *o(/') + o(fr)- o(/r)l
(2.55)

Nous avons ainsi déterminé I'expression d'une raie de battement triple de

type (/r * f, - /r) à I'aide du formalisme de Volterra. Cette procédure peut se

reproduire pour calculer d'autres raies de distorsions d'intermodulation d'ordre

2e t3 .

Considérons le produit d'intermodulation d'ordre 2 issu de deux porteuses

pures fi et /2 d'amplitudes respectives e1 et e2. L'expression du noyau non-

linéaire calculé pour ce type de distorsion est donnée par la relation 2.38. La

forme fréquentielle de la composante de second ordre de la série de Volterra

S"r(f) est exprimée en 2.45. La combinaison de ces deux relations donne:

s",(f*fz) =, kzH(rftlr) [s", (/r)s", (fr)."t@'*é') + s", (/r)s", (fr)r-i@'*o'l] o1o)
(2.56)

En considérant I'expression 2.47, l' équation 2.56 s'écrit;

s ",(fft fz) - kz H ( fi * fr) "r", ln çl n r n) ei @r+62) + H (r1) H (f ,7 r- i {a'*o' l] o1o)
(2.57)

La forme temporelle de la relation précèdente permet de calculer la composante

d'intermodulation d'ordre 2 de type (/t + /2). Cette composante s'écrit alors:

yz(t) :  kzlH(fr+ fz) ln(h)A(f2)cosl2o(f, ,+ fz)t* ùt ôz+a$r) + O(/r) l

(2.58)

Le processus de détermination des composantes d'intermodulation en fonction

des noyaux de Volterra peut se répèter pour tous les types de raies. La somme de



toutes ces composantes forme le signal de sortie 4s I'amplificateur. L'expression
finale de ce signal de sortie y(t) exprimée en fonction des noyaux de Volterra de
premier, second et troisième ordre et pour un signal d'entrée composé de trois
porteuses pures s'écrit:

3

v(t) -Dv"Q)
i=1

(2.5e)

avec

vr(t) =

vz(t) :

3

D ej)lnff)lcos[zr ftt * *ô; * o(n)]
d=1

1 3

iD e'U) e2[1 + lH(zf;)læs(4"1; + 2é; * 2o(i))]
L 

;=l

3 3

+ D t A(f;)A(f)k ilHU; + f)lcos(zr(Î; * f)t + é; * g,
i=l j-l-,jfi

+o(.û) + o(/,)l

1 3
ys(t) : ;D e"6)ksllr(Bf)lcos(6r f;t * Jô;+ Bo(i))

ï  i=l

+3ll/(fi ) lcos(2r f; * é; * o(n))l
q 3  3

+; t t A(f;)A'(f)ksl2lrUt)lcos(2r f;t * 6; *o(.f))l
'  i=L j=t, i f j

+lU(f; L2f 1)lcos(2"(ft +.2fi)t * ë; t2éi + 0(.f,) r zo(f))
q 3  3  3

+;t D t A(f;)A(ilAUk)hilH(+.û+fi+rùl
- i=l j=l, i ) j  k=l, j)k,k+,i

cos(2r(*f; * ri * fr)t + é; t g, * ô* *.o(.f,) + o(ô) + o(/r))l

Nous remarquons que ce développement est semblable à celui obtenu par Si-
mons et décrit au paxagraphe 1.1.3. Par le formalismede Volterra, nous retrouvons
les produits d'intermodulation obtenus en considérant une approximation poly-
nomia.le de la caractéristique de transfert de I'emplificateur. Dans le paragraphe
suirrant, nous utilisons le résultat de ce développement afin de calculer de ma-
nière pratique,la valeur des noyaux de Volterra. En particulier, nous déterminons
I'expression des constantes non-linéaires k2 et ks.
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2.3.6 Détermination pratique des noyarf,K de Volterra

Le développement 2.60 nous permet de redéfinir les relations conduisant aux
rapports d'intermodulation d'ordre 2 et 3 exprimées au pa,ragraphe 1.1.3. Nous
obtenons ainsi:

im2(f1+ fz):

Après simplifications, le rapport d'intermodulation im2 devtent:

im2(f1+fz):ffi

Il en est de même pour le rapport d'ordre 3:

imil(ft * fz * f") :

Si nous exprimons ces rapports d'intermodulation en dB, nous obtenons:

(2.60)

(2.61)

(2.62)

IMZUL+ fz ) :117 -  E( f lù -  Kz-  H( f r+  D-  H( f r )  (2 .63)

et

I MsUt * fz *f') : 230 - Ks - EUr) - E(ft) - H(T, * fz * fs) - H(fz) - a(/.)
(2.64)

on 8ff2) er E(fs) sont exprimés en dBp,V, HU, + fr) .t H(D en dB. Les
coeffcients K2 et Kg sont les valeurs logarithmiques respectives de kz et ,t3. Les
noyanx de Volterra d'ordre 2 et 3 sécrivent alors:

HzUr, fù _ Kz * H(h + fz)
_ LrT - I Mzgr + fz) - E(Tr) - H(fr) (2.05)

H"(r" rz' rs) 
: i;r.-lllri::;i/s) - E(r,) - E(r") - H(r,) - H(r")

(2.66)

Supposons que les a.mplitudes des porteuses fi, fz et fs soient égales et que le
gain de I'amplificateursoit constant sur la bande de fréquences considérée. Notons



lf" et N" les arnplitudes d'entrée et de sortie, exprimées en dB, des fréquences
porteuses. Nous pouvons écrire les relations:

H(fr+ fù: HUr+ fz+ fs) = H(fr) - H(fz): H(fs) =G (2.67)

E(il - E(fz) : E(fù : N" JV" - ^L + C. (2.68)

Les rapports d'intermodulation deviennent ainsi des constantes et sont déduits

des relations:

et

IM2:L I7 -N, -Kz-G

IM3=230-  Ks-2N" -G

H"r(fr) - H{rr)H"(/r)

H"r(ft, fz\ : H'r(ft ', f2)Hz(h, fz) * H'r(fr, h)Hr(h)H{h)

H" 
"(fr, 

fr, fs)

(2.6e)

(2.70)

(2.7r)

(2.72)

Dans ce paragraphe, nous avons déterminé les expressions des noyaux d'ordre

2 et 3 de Volterra à partir des mesures de rapports d'intermodulations d'ordre 2

et 3 effectuéees sur I'amplificateur. Le paragraphe suivant est consacré au calcul

des noyaux de Volterra d'une cascade d'amplificateurs.

2.3.6 Noyaux de Volterra dtune cascade dtamplificateurs

Dans un premier temps, nous déterminons les noyaux de Volterra résultant
de la mise en cascade de deux amplificateurs. Les noyaux respectifs de ces a^m-
plificateurs sont notés Hr(fr), Hz(fr,fr), H"(fr,fz,fù et H'{f1), H'z(fi,f2),
H'{fi, f", fù. Bouville montre que les noyaux résultant de cet ensemble s'écri-
vent [BOU75]:

:

+
+
+

H't(h * fz * f")H"Ur, fr, fs)
H'"(fr, fz, fz)Hr(r) rr(/r)rr(/r)

H'r(fr,, fz * fs)Ht(h)Hr(fr, fr)
H'r(fr* fs,lz)Hz(/t,/t)flt(/t) (2.73)
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Ces trois relations sont directement applicables pour calculer les fonctions de
transfert non-linéaires d'un a,rrplificateur de réseau câblé. Ce type d'a.mplifica-
teur étant constitué de deux étages (voir paragraphe 1.1.3), la connaissance des
noyarxr de chaque étage permet d'obtenir les fonctions de transfert non-linéaires
résultantes.

Dans la seconde partie de ce paragraphe, nous utilisons les résultats exprimés
ci-dessus pour calculer les fonctions de transfert non-linéaires d'une ligne d'a.--
plification (voir la figure 2-2). Certe ligne contient des a,mplificateurs identiques
de noyaux non-linéaires f4(/), Hz(fi,fr), H(fi,fz,fs). Entre çss a.mplificateurs

sont intercalés des éléments passifs constitués d'une longueur de câble coaxial et
d'un égaliseur. Nous notons G1f) Ia fonction de transfert de ces ensembles.

Des relations 2.7Ir 2.72 et 2.73, nous déduisons les noyaux résultant de cette
ligne d'amplification contenant N tronçons identiques:

Hr,ru(f): H{ft)Q{ft)

Hz,x(fr, fr) : Hr(ft, fùQ"Ur, fr)

Hs,îr(fr, fz, fs) : Hs(h, fz, fùQs(fr, fz,, fs)

(2.74)

(2.75)

(2.76)

(2.77)

(2.78)

(2.7e)

avec

Q'(/') = Pfl-'(/')
N-r

Qz(fr, fù : I r1-'-'(/' + DPiU)Piffi)
i=0

N-1

QsU', fr, fs) - D P,iv-;-t1fi * fz * HPi(ilPiffi)Pi&)
i=0

et où

Pr(f) : ur(Î)GU)
: lur(ilG(f)l"rp {-i(ôo + 2r fr)} (2.80)

Dans Ia relation 2.80, r représente le temps de propagation de groupe du tronçon,
et ôo la phase à l'origine de I'argument de la fontion de transfert du tronçon.
Le temps de propagation r est supposé être constant s1 I'amplification compense
intégralement la perte du câble. Nous avons ainsi la relation:

lar(ilG(f,)l : t
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Amplificatcur Amplicatcur
N"N

Ntt
| > Eg,tt*+-
l/.- câbbl 

- 
I

-  
I t ( f l H,-

c(0

It, (0

H,(E'9 )
rr3(fr,l { )

Hr(E'â )

4(f,,9 { )

Trcnçon N"l Tronçon N"N

Ftc. 2-2 - Schéma synoptique d'une cascade d'amplificateurs non-linéaires de

réseau câblé

Nous remarquons qu'une mise en cascade d'a,rnplificateurs et de dispositifs

passifs (câble coa)cial et amplificateur) a pour effet de multiplier les noyaux non-

linéaires de Volterra d'un amplificateur par des coefûcients. Ceux-ci dépendent

uniquement de la fonction de transfert du dispositif passif et de la fonction de

transfert linéaire de I'amplificateur. Par ailleurs, Chang montre que les coefficients

multiplicateurs Q1(fi), Qt(ft, fr) .t QUr,, fr, ft) prennent une forme très simple

en fonction de la phase à I'origine ôo de la fonction H1U)GU) et du nombre

d'amplificateurs N [CHA75]. II montre aussi que ces coefficients multiplicateurs

simplifiés sont fonctions du type de produit d'intermodulation considéré. Le ta-

bleau 2.1 donne les expressions de ces coefficients en fonction du type de raie

d'intermodulation.

L'interprétation de I'expression de ces coefficients est la suivante. Les produits

d'intermodulation présentant un coefficient multiplicatif égal à N s'additionnent

selon une loi en tension d'un amplificateur à un autre. Cela concerne la compo-

sante continue de second ordre ainsi que les raies d'ordre 3:

- d'auto'expansion (ou d'auto-compression) et de trans-compression (ou trans-

expansion),

- d'intermodulation de fréquence positive,
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- de battement triple de fréquence positive.

Pour les autres types de produits d'intermodulation,le coefrcient multiplica-

teur est une fonction de N et Qs. Ce coefficient varie entre 0 et .l{. Il est alors

souvent admis que I'addition de ces produits s'effectue en puissance d'un ampli-

ficateur à un autre.

Ordre Produit d'intermodulation Coefficient multiplicateur

Premier ordre r; lQ' l  = I

Second ordre

2f,
f;* f i

f ; -  f i

lQ,l:ffi

Troisième ordre

r;
2f; - fi (> o)

f ;*f i - l*  (>0)

3f,
f ; *Zf i

f; - 2fi (> 0)

f ;+ï i * fx
f;- f i  - f* (> o)

lQ. l IV

lQ'l :+'g:(ry
v r_cos(90,

Tns. 2.1 - Coefrcients multiplicateurs Q;.o fonction du type de produit d'in-

termodulation
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D'autre part, Chang montre que si la phase à l'origine /s est contrôlée, il est
alors possible d'annuler les coefficients multiplicateurs correspondants. Les pro-
duits a.ffectés de ces coefficients peuvent ainsi disparaître. Les conditions d'annu-
lation sont les suivantes:

- pour les produits de second ordre

N -- 2krôo

- pour les produits de troisième ordre

(2.82)

N : ktrëo (2.83)

En pratiquel ce contrôle de phase est très difrcile à mettre en oeuvre. Cela
explique le choix d'une loi d'addition en puissance des produits d'intermodulation
générés sur une cascade, d'un amplificateur à un autre.

2.4 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons fait un rappel préalable du concept de fonc-
tionnelle ou fonction de fonction. Ce rappel nous a ensuite permis d'introduire la
décomposition d'un signal non-linéaire en série de Volterra. Les calculs développés
ont été appliqués à une structure particulière représentative d'un amplificateur
de réseau câblé. Nous avons pu en déduire la forme spectrale du signal de sor-
tie de ce dispositif non-linéaire. Nous avons appliqué ces résultats au calcul de
produits de distorsions et à la détermination pratique de noyaux de Volterra à
partir des mesures de rapport d'intermodulation. Cette étude a montré que ces
rapports sont constants en fonction de la fréquence. Seulement,la mesure prouve
le contraire. Ainsi pour appliquer ce modèle, il nous faudra considérer une di-
vision de la bande en plusieurs sous-bandes à I'intérieur desquelles les noyaux
sont constants [EVA93]. Enfin, nous avons exprimé les lois générales d'addition
des produits d'intermodulation le long d'une ligne d'amplification telle que I'on
peut en rencontrer sur un réseau câblé. L'ensemble des résultats obtenus dans
ce chapitre seront exploités dans le chapitre consacré au résultats de simulations
des modèles non-linéaires étudiés dans ce mémoire. Dans le chapitre suivant, nous
abordons le second modèle étudié, le modèle de price.
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Chapitre 3

Le modèle de Price

3.1 Introduction

Parmi les différentes mesures permettant de caractériser la linéarité d'un am-
plificateur de réseau câblé, il y a:

- la mesure de rapports d'intermodulation de second et troisième ordre,

- la mesure de la caractéristique de transfert en puissance ou en tension,

- la mesure de battements composites.

Le premier type de mesure est utilisé lorsque nous souhaitons modéliser le
dispositif par un développement en séries de Volterra (voir le paragraphe 2.8.5).
L'amplitude et la fréquence des raies brouilleuses sont déduites des calculs des
noyaux non-linéaires. Ceux-ci sont calculés à partir des mesures de rapport d'in-
termodulation. Les produits obtenus se cumulent ensuite selon des lois établies
et nous permettent d'accéder à la détermination des valeurs de battements com-
posites générés par I'amplificateur et issu de la transmission d'un multipiex fré-
quentiel. Grâce à la mesure de la caractéristique de transfert en puissance ou en
tension d'un amplificateur, nous déduisons graphiquement le point de 1 dB de
compression (voir la figure 1-5). Cette mesure nous donne aussi une information
concerD'ant la puissance de sortie à Ia saturation de I'amplificateur. Ces deux
paramètres offrent des informations importantes concernant la linéarité d'un am-
plificateur. Cependant, ils ne nous permettent pas d'observer le comportement du
dispositif soumis à un multiplex fréquentiel. Pour obtenir une telle information,
nous devons approximer cette caractéristique par un développement de Taylor. Ce
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développement est identique à celui utiliser par Simons pour décrire Ie phénomène

d'intermodulation (voir le paragraphe 1.1.3). Cette approximation polynomiale

s'écrit:

y(t) = fu .z(t) + k2.x(t)2 + ft3.c(t)3 + . . . +,t1vc(t)N (3 .1)

A I'aide de ce développement et d'une approche statistique du signal trans-

mis, il est possible de déterminer d'une part, la densité spectrale de puissance du

signal utile et d'autre pa^rt, la densité spectrale de puissance des distorsions d'in-

termodulation. La comparaison de ces densités nous conduit à la détermination

des valeurs des battements composites générés par le dispositif actif et issus de

la transmission d'un multiplex fréquentiel.

Dans ce chapitre, nous décrivons cette modélation stochastique et nous I'ap-

pliquons à un sigual d'entrée composé d'un ensemble de porteuses. Cependant,

une analyse statistique du signal d'entrée peut nous permettre une simplification

des calculs. Cette analyse fait I'objet du paragraphe suivant.

9.2 Analyse statistique du signal d'entrée

Le signal transmis sur un réseau câblé est constitué d'un ensemble de por-

teuses radiofréquences modulées par des signaux audios et vidéos. Chacune de ces

porteuses est générée indépendamment des autres. Nous pouvons alors considérer

que le signal transmis est une somme de signaux statistiquement indépendants. Si

le nombre de porteuses est important, en raison du théorème de Ia limite centrale,

le signal d'entrée c(t) peut être considéré comme un signal gaussien de moyenne

nulle. Sa densité de probabilité s'écrit:

p(x)-ffi",,{#\ (3.2)

Cette hypothèse, vérifiée de manière pratique par Joshi et aI., nous permet de

décrire statistiquement la densité spectrale de puissance du signal en sortie de

l'amplificateur [JOS92]. Ce calcul est développé dans le paragraphe suivant.
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3.3 Densité spectrale de puissance du signal de

sortie dtun amplificateur

D'après le théorème de Wiener-Khintchine, la densité spectrale de puissance

d'un processus aléatoire stationnaire est la transformée de Fourier de sa fonc-

tion d'autocorrélation. Le problème de détermination de la densité spectrale de

puissance du signal de sortie nous ramène alors au calcul de sa fonction d'au-

tocorrélation ^Eo(z). Dans l'hypothèse d'une excitation gaussienne de moyenne

nulle et d'une non-linéarité du type

où p(o1, xz,r) représente la densité de probabilité conjointe, E{} est le moment

statistique de premier ordre et or) nous avons:

y(t) - a"(t)

cette fonction d'autocorrélation s'écrit:

P (-\ - ' -znï2nfI '(u'v\.v! \ ,  /  -  r  ar;+;# Pour v :u :o

avec la fonction caractéristique du second ordre II"(u, z) définie par:

II"(u, v) = E {eæpli (uq + uxz)l}

_ 
I:: Ë 

p(xr,xz,r)ei@"+"ùda1d,x2

æ{t) : s111 æ2(t) = a(t + r)

fI,(u, u) : eap{-latol l:2 + v2l - R.(r)uv}
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(3.3)

(3.4)

(3.5)

(3.6)

(3.8)

Pour des variables aléatoires gaussiennes de moyennes nulles rl et t2, cette densité

de probabilité devient:

p(st,xz,r=ffi""r{- \ (3.i)

Après simplifications, nous obtenons I'expression finale de la fonction caractéris-

tique de second ordre Il,(u,v):



Sunde montre qu'à I'aide des relations 3.4 et 3.8, la fonction d'autocorrélation

&(r) du signal de sortie d'un dispositif non-linéaire approximé par un déve-

loppement de Taylor d'ordre n (voir la relation 3.1) peut être mise sous la

forme [SUN69]:

{ntll@ - k)l2lt}'zn;-ft10;nf 1r;&(r) = t
h 2n-kfti.

où f r  :  0 ,2 ,4 . . .  pour  n  pa i r  e t  È :  1 ,3 ,5" 'pour  n  impa i r .  Nous

développer I'expression 3.9 pour tous les ordres n de non-linéarité. Les

obtenus jusqu'à I'ordre 5 sont récapitulés dans le tableau 3.1.

Rn,t(r) - k?n,?)

Rn,,t(r) : nifzniçr1+ a]101]
+ nS laflt l+ e^R3(o)Æ,(r)]
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(3.e)

POuvons

résultats

n e t? )po1 ,ny -s ,n

I
2
3
4

D

R,(r)
2ft'z,(r) + R'z"(O)
6Æl(r) + eÀ3(0)Â,(1)
2afrQ) + 7 2 R2,(0) R',(r) + 9Æ1 (o)
120 R',(r) + 600fi3 (0)Æ3 (") + 225 4@) R,(r)

Tan. 3.1 - Tableau récapitulatif des fonctions d'autocorrélation du signal de

sortie d'un dispositif non-linéaire approximé pax un développement de Taylor

d'ordre n et pour un signal d'entrée de type gaussien et de moyenne nulle

En reconsidérant le développement de Taylor exprimant la caractéristique

de transfert en tension de I'amplificateur jusqu'au troisième ordre (voir la rela-

tioo 3.1), nous déduisons les fonctions d'autocorrélation des parties linéaires et

non-linéaires. Celles-ci s'écrivent:

(3.10)

(3 .11)



où Ë1, k2 et fu sont les coefficients du développement de Taylor.

Une transformée de Fourier des ces deux fonctions d'autocorrélation permet
d'obtenir les densités spectrales de puissance respectives de la composante d'am-
plification linéaire du signal u (t) et des composantes de distorsions non-linéaires.
Par comparaison de ces spectres, nous pouvons alors en déduire les valeurs des
battements composites générés par I'amplificateur et résultant de la transmission
d'un multiplex contenant un grand nombre de porteuses indépendantes.

La méthode de calcul développée dans ce paragraphe est appelée tnéthode
d,irecte. Elle s'applique à des dispositifs non-linéaires présentant de fortes discon-
tunités. Dans le cas où les discontinuités de la caractéristique de transfert sont
peu importaates, il est préférable d'utiliser une autre méthode afin de déterminer
la fonction d'autocorrélation du signal de sortie du dispositif. Cette méthode,
drte rnéthode indi'recte, est dérivée du Théorèrne d.e Price. Les amplificateurs de
réseau câblé ont une caractéristique de transfert en puissance qui varie progressi-
vement' Nous devons alors utiliser la seconde méthode de calcul. Le paragraphe
suivant décrit ce théorème et la façon dont nous obtenons la densité spectrale
de puissance des distorsions non-linéaires autrement appelée densité spectrale de
bruit d'intermodulation.

3.4 Théorème de Price

A I'origine, le théorème de Price était utilisé pour déterminer I'ordre maximum
de distorsions non-linéaires d'un système actif. La technique développée par les
laboratoires BELL et utilisant ce théorème, consiste à soumettre le système à un
signal d'entrée constitué d'une bande de bruit gaussien constante et comprenant
une fente spectrale étroite. Celle-ci résulte du passage du bruit gaussien à travers
un filtre réjecteur de bande. Le bruit gaussien filtré est ensuite distordu par le
dispositif actif. La mesure du signai qui apparaît à I'intérieur de cette fente permet
alors de déduire I'ordre maximum de distorsions [BEL70]. La figure 3-1 présente
le schéma du dispositif de mesure ainsi que les densités spectrales obtenues.

Par la suite Koch appliquait cette méthode à un dispositif actif dont }a ca-
ractéristique de transfert était décrite par un développement de Taylor [KOCZI].
Dans ce paragraphe, nous développons ce calcul afin de l'appliquer à un disposi-
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Signal d'cntée:
bruitblânc ga$sicn

Flc. 3-1 - Schéma synoptique de la mesure de I'ordre non-linéaire maximum

d'un dispositif actif

tif actif quelconque. Considérons un système dont Ia caractéristique de transfert

peut s'exprimer selon le développement de Taylor suivant:

y(t) = fux(t) + k2r2(t)+ È3c3(r) + .. . + fr1vcN(t) (3 .12)

Lorsque I'on soumet cet amplicateur à un multiplex fréquentiel qui est un signal

gaussien de moyenne nulle, une expression de la fonction d'autocorrélation du

signal de sortie est déduite de la relation suivante établie par Price [PRI58]:

(3.13)

où /(o) est le polynôme décrit par la relation 3.12 et où E{} représente I'espérance

mathématique. Le théorème de Price établit une équation différentielle entre les

fonctions d'autocorrélation des signaux d'entrée et de sortie de I'amplificateur.

Pour résoudre cette équation nous devons déterminer la valeur du terme à droite

de la relation 3.13 en tenant compte du développement de Taylor 3.12. Ainsi pour
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k: N, nous obtenons:

a=:ryQ : E {(.^r!eN)(N!ËN)}oR'(t)N 
: (rr!ÊN),

Pour déterminer la fonction d'autocorrélation du signal
d'intégrer la relation 3.14. La première intégration donne:

(3.14)

sortie, il sufrt

: (tf!frry)2 R"(r) + c1 (3.15)

où la constante d'intégration C1 vaut:

ç r :  u - (Iflkry)z R-"(r)

t :0
(3.16)

En utilisant la relation 3.13, nous pouvons calculer I'expression de Cb lI vient:

ct = E{t(N- t)!,brv-r */f!Ëivc(r)l '} - (./ 'r!eN)2^R"(0)

: E{t(N- 1)! frN-11'} * 
"{2(N 

- 1)!br-1rv!f t7yr(t)}

fE {[N!bN'(t)]'] 
- (rr!ËN)2,?"(o)

t(N - 1)!kN_rl2 + (N!ËN)2Æ"(0) - (rr!&N)2r?,(0)

t(N -  1) !ÉN_112 (3.17)

Cette expression de la constante d'intégration C1 prend en compte les hypothèses
faites sur la nature du signal d'entrée o(t). Ce signal étant gaussien, de moyenne
nulle, nous pouvons déterminer I'expression de ses moments en fonction de la
pa"rité de leur ordre m, à savoir:

"{"(r)",} 
: 

{

0 si n est impair

(=*1'l'I;9)-'.' si n est pair.
2@-2)t2( i_r) !

(3.18)

De façon générale, si nous intégrons la relation 3.14 j-fois tel que j ( y'{, nous
obtenons la relation:

(3.1e)
AN-j Ro?) .l
ffi:àA"R|(r)



ou

avec

ou nous avons:

o.-: *

I iti -"1 si (N -n) est Pair
L:1

f. i0 -, - 1) si (N - n) est impair.
(3.21)

A I'aide des relations 3.19 et 3.20, Kuo montre qu'il est possible d'obtenir

I'expression finale de la fonction d'autocorrélation du signal de sortie de I'ampli-

ficateur [KUO73]. Cette expression est la suirrante:

En vertue du théorème de Wiener-Khintchine, la densité spectrale de puis-

sance Sr(/) du signal de sortie de I'amplificateur est alors obtenue par transfor-

mation de Fourier de la fonction d'autocorrélation R"(r).II vient:

R (r ) :  Ë A.Hk)
n=O

t l LAn=*fàWËr(o)]

I  iW -"1 si (N -n) est pair
L:1

l ;(/f - n - 1) sf (.rr - n) est impair.

s,(/) : I:: Roe)eap{-izrfr}d,r

r+æ À

sr(/) : I le"nï1r)exp{-j2trfr}dr/-æ z=o

(3.22)

(3.23)

(3.24)

(3.25)

De I'introduction de la relation 3.22 dans I'expression 3.25, nous déduisons Ia

relation entre le spectre de sortie et le spectre d'entrée du dispositif actif:
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N r+æ
- D e" J_* ft?)eap {- j2r f r} dr

JV
- D e"s:-ff) (3.26)

a=O

où ^9f. représente le n-ième produit de convolution de la densité spectrale de
puissance du signal d'entrée. Sous le signe sornme de la relation 3.26, nous pou-
vons distinguer les composantes linéaires et non-linéaires du spectre de sortie du

dispositif. Ainsi, nous pouvons réécrire cette relation de la manière suivante:

N

sr(/) = Ao * z'.l,(f)+ t A"ff'(f)
n=2

(3.27)

La relation 3.27 nous permet de définir une densité spectrale de puissance
de bruit d'intermodulation notée St(/). Celle-ci résulte de la comparaison des
composantes linéaires et non-linéaires de la relation 3.27, respectivement notées
Sr(/) et S"r(/). Elle est donnée par I'expression:

sr(/) _ SJU)
Ao * \S,U)
Dl.=z A"SI-U) (3.28)

Nous pouvons adapter cette relation au dispositif actif particulier qu'est un
amplificateur de réseau câblé. Cette étude est détaillee dans la paragraphe sui-
vant.

3.5 Application à un amplificateur de réseau

Pour un amplificateur de réseau câblé, nous montrons aisément par la me-
sure I'existence de produits d'intermodulation de second et troisième ordre. Les
produits d'ordre supérieurs sont négligeables aux puissances de fonctionnement
de ce type de dispositif. Ainsi, pour modéliser son comportement non-linéaire,
il nous suffit de considérer un développement de Taylor jusqu'à I'ordre 3 de la
caractéristique de transfert, à savoir:

y(t) : fuæ(t) + k2a2 (t) + Ë3o3(r)
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N

î(t) =fa;cos(hrf;t * ôi) (3.30)
d=1

De la relation 3.30, nous déduisons le spectre d'entrée de I' amplificateur:

r*oo
S,U) = 

J_* 
R,(r)eap {2r f r} dr (3.31)

d'où
1 N

s"(/) -- ; f "? l6U - .f,) + 6(f + f;)l (3.32)
L i=l

Pour utiliser le modèle d.e Price, nous devons définir les expressions des termes

Ao en fonction des coefficients du développement de Taylor 3.29. Nous obtenons

en appliquant la relation 3.23:

- pour le terme r4's,

1 lL  (2 rn \ l k , ^  1 'ao:ù|.,p_-ffinf(o)l (3.33)

avec I'ordre maximal de distorsions .|y' : 3 et

L: Ir*-n-r)
1

= 
; (3-0-1)  

-1  (3 .34)

car (/f - n) est impair, d'où finalement

Ao: [k2a"(q]2 (3.35)

- pour le terme .A1,

t f LA,:iLàWÆr(o)]' lrru;
avec

L : | t"-"1
i

:  
; ( t -1 )  

:1  (3 .37)

car (/f - n) est pair, d'où finalement

.  f .  , -3 !&3o,nr l 'At :  
l * t *  2 l r ' \u) )

: k? + akft"Æ"(o) + eqR?(o). (3.38)



- pour le terme â2,

Az=
1
2t

(3.3e)

(3.40)

avec
1

L  :  
; (N -n  

-1 )

:  l r t-2-1)=o2 '
car (/f - n) est impair, d'où finalement

A2 = (2llc2)2

- pour le terme Â3,

As=

avec
1

L :  
, (w 

_n)

I
= 

; (3_3) :o
car (N - n) est pair, d'où finalement

A3 - (3!b3)2

(3.41)

1
3I

(3.42)

(3.43)

(3.44)

Des expressions des coefficients A; et de I'expressionS-27, nous pouvons alors

écrire la relation générale conduisant à Ia densité spectrale de bruit en sortie de

I'amplficateur Sr(/):

s,(,f) : k2R'(0)2 * [*i t 6teJlsa,(0) + efr3Æ3(0)] s'(/)

+4k3s?'u) + ror!sf.11; (3.45)

Nous déduisons alors I'expression de la densité spectrale de bruit d'intermo-

dulation S.(/)'

s,(/) : (3.46)

Les calculs issus de la relation 3.46 et exprimés en décibel permettent d'obte-

nir les valeurs des battements composites correspondant aux porteuses du plan

de fréquences étudié. Ces calculs restent valables lorsque nous considérons une

cascade d'amplificateurs. Nous développons ce point dans le pa,ragraphe suivant.
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3.6 Application à une cascade d'amplificateurs

Pour une cascade d'amplificateurs de réseau câblé, nous devons déterminer la

fonction d'autocorrélation du signal présent à I'entrée de chaque a.mplificateur.

Celle-ci est obtenue en utilisant la transformée de Fourier inverse de la densité

spectrale de puissance du signal de sortie de I'amplificateur précèdent. Cette

deraière prend en compte l'atténuation apport"" ptt le câble reliant les deux

amplificateurs numérotés .ff - 1 et .|f. Si nous notons o I'atténuation en tension

du signal, nous pouvons alors écrire la relation:

R,,x(t) = a2TF-r[Sr,ru-t]

: a2 Ro,N_t(t) (3.47)

Le relation 3.47 nous permet de calculer les nouveaux coefrcients A;,N corres-

pondant aux caractéristiques de I'arnplificateur.lù. La relation permettant d'ob-

tenir ces coefficients s'écrit:

avec

An,w: #tàWry,(o)]
1 | L (n * 2m)tk,*2m ̂.2 ̂^ ,^,.l': ;L-àtro'^RfrP-'(o)l

[ ï@' 
- 

") 
si (N' - n) est Pair

L=1
[  à(/f ' -  n - 1) si (N' - n) est impair

(3.48)

(3.4e)

(3.50)

donne la densité

et où .f{' est I'ordre maximale de I'approximation polynomiale utilisée pour mo-

déliser I'amplifi cateur.

Nous déduisons des relations 3.47 ei 3.48 I'expression de la fonction d'autocorré-

lation du signal présent en sortie de I'amplificateur.lf. Celle-ci s'écrit:

3

R,r(t)  -  t  A,,wP{,, I 'k)
n=O

La transformée de Fourier de la fonction d'autocorrélation 3.50

spectrale de puissance du signal de sortie de I'amplificateur N:

N

.9r,rv(.f) : Ao,N * Ar,ry,S",iv(/) + D a",tffï(/)
n=2

T D

(3.51)



Ce processus se réitère autant de fois que la cascade contient d'amplificateurs.

Nous arrivons ainsi à la détermination de la densité spectrale de bruit d'inter-
modulation généree par une cascade d'amplificateurs et issue de la transmission
d'un multiplex fréquentiel.

3.7 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté le second modèle non-linéaire proposé
pour étudier le comportement d'un amplificateur de réseau câblé. Ce modèle,
dérivé du thôrème de Price, présente deux particularités. Il considére que le
multiplex d'entrée est une somme de signaux statistiquement indépendants. Ce
multiplex peut alors être assimilé à un signal gaussien de moyenne nulle. Il utilise
par ailleurs une approximation polynomiale de la caractéristique de transfert en
arnplitude de I'amplificateur. Cette caractéristique est un pararnètre important
car il est invariant en fonction de la fréquence. Ce point sera prouvé ultérieure-
ment. Ce modèle nous a permis d'obtenir une expression de la densité spectrale
de bruit d'intermodulation (ou spectre de battements composites) générée pax un
amplificateur et par une cascade d'amplificateurs. Les résultats des simulations
efectuées à I'aide de ce modèle seront présentés dans le chapitre 5. Le chapitre
suivant est consacré à l'étude de plusieurs modèles de lissage de la fonction de
transfert en amplitude de I'amplificateur. Ceux-ci permettent de déterminer le
spectre de sortie d'un élément non-linéaire quelconque en utilisant Ia transformée
de Fourier rapide de I'expression temporelle du signal de sortie.
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Chapitre 4

Les modèles de lissage

4.L Introduction

Dans les deux chapitres précèdents, nous avons présenté deux modèles dont

les résultats sont obtenus en considérant des hypothèses soit sur la constitution

interne du dispositif non-linéaire, soit sur la nature statistique du signal transmis

par ce même dispositif. Pour le modèle de Volterra, nous avons supposé que Ie

système non-linéaire était constitué de deux parties distinctes; I'une représente

la fonction de transfert linéaire, I'autre contient la fonctionnelle caractérisant la

non-linéarité du système. La résolution à I'aide d'un développement en série de

Volterra de l'équation intégro-différentielle régissant I'intégralité du dispositif,

nous a permis de calculer ses fonctions de transfert non-linéaires. Nous avons

ensuite relié ces fonctions de transfert aux mesures de rapports d'intermodulation

de second et troisième ordre de manière à déterminer I'expression analytique

d'un brouilleur issu de la transmission d'un multiplex fréquentiel et généré par Ie

dispositif non-linéaire. Nous avons ainsi pu calculer le spectre d'intermodulation

ou de battements composites grâce aux mesures de rapports d'intermodulation.

Pour ce qui concerne le modèle de Price, l'hypothèse que nous avons considéré

est relative au signal multiplex d'entrée du système non-linéaire. En effet, nous

avons supposé ce signal comme étant gaussien et de moyenne nulle. L'utilisation

d'une mesure de la caractéristique de transfert en puissance du dispositif et Ie

théorème de Price nous ont permis de déterminer I'expression de la densité spec-

trale de puissance du signal de sortie du système. De cette densité spectale, nous

avons calculé I'amplitude des brouilleurs générés par le dispositif non-linéaire.
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Dans ce chapitre, nous ne considérons aucune hypothèse sur I'architecture

du dispositif ou sur la nature du signal transmis. Nous exploitons uniquement

Ia mesure de la courbe de transfert en puissance du système non-linéaire. Plu-

sieurs modèles non-linéaires sont alors envisageables pour approcher au mieux

cette courbe de transfert. De la détermination des paramètres de lissage de ces

différents modèles, nous calculons I'expression temporelle du signal de sortie du

dispositif. Un passage dans le domaine de fréquentiel par transformée de Fou-

rier permet alors d'obtenir le spectre du signal de sortie du système. Ce spectre

contient à la fois, Ia composante d'amplification linéaire et les différents compo-

santes de distorsions non-linéaires. Nous pouvons ainsi déterminer le spectre de

battements composites générés par le dispositif actif. Les paragraphes suivants

sont consacrés à l'étude de trois formes de lissage représentatives de la caractéris-

tique de transfert du dispositif; le modèle des tubes à onde progressive (T.O.P.),

le modèle de la fonction d'erreur et le modèle de Rapp.

4.2 Modèle des tubes à onde progressive

4.2.L Généralités

Comme tout dispositif actif, un tube à onde progressive introduit des dis-

torsions non-linéaires [LAI56] [CHA64] [SUN65]. Ces distorsions peuvent être

de deux natures. La première, dite ilistorsion de conaersion AM-AM, est une

non-linéarité d'amplitude [RIC44]. Elle est comparable à une distorsion d'inter-

modulation classique dont I'origine est la saturation de la courbe de transfert en

puissance du système actif (voir le chapitre 1). La seconde, appelée distorsion d.e

conaersion AM-PM est une non-linéarité de phase [SHI71] [IMB73]. De manière

pratique, cette conversion se manifeste par une variation de la phase des signaux

amplifiés en fonction de la puissance de sortie du tube. Cette variation de phase

est d'autant plus gênante pour les signaux que de la modulation utilisée pour de

telles transmissions est une modulation angulaire. Pour illustrer ces deux phéno.

mènes, la figure 4-1 présente les courbes de transfert en amplitude A et en phase

O d'un tube à onde progressive utilisé pour les répèteurs des satellites INTEL-

SAT III et IV. Sur cette figure, les signaux d'entrée et de sortie du tube à onde

progressive ont été normalisés par leurs valeurs maximum. Nous constatons ainsi

une saturation puis un compression de la fonction de transfert en amplitude et un

déphasage pouvant atteindre près de 45 dégrés pour des ampiitudes importantes.
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Tcosio dc sonic oqralisée Phesc ca sortic (û)

Tcosioo d'catée uqraliséc

Ftc. 4-1 - Courbe de transfert en amplitude (*) et en phase (+) d'un tube à
onde progressive utilisé dans les répèteurs des satellites INTELSAT III et IV

4.2.2 Description du modèle

De nombreux d'auteurs ont tenté d'approximer ces courbes de transfert par
des fonctions mathématiques particulières. Sunde a proposé de modéliser les ca-
ractéristiques d'amplitude et de phase respectivement par une fonction de limi-
tation classique (voir le figure 4-4) et par une fonction en æ(t)2, où c(l) est la
fonction temporelle du signal d'entrée de tube à onde progressive [SUN65]. Si
nous considérons que ce signal est composé d'une porteuse pure, Dous pouvons
I'exprimer en fonction sa fonction temporelle o(t), de sa pulsation c..r et de sa
phase /. Il sécrit alors:

a ( t ) : acos (a t l $ ) (4.1)

Berman et al. ont proposé de modéliser la courbe de transfert en phase par
une fonction dépendante de l'enveloppe du signal d'entrê et contenant trois
para.rnètres [BER70]. Cette approximation est exprimée par la relation:

o(o) - Ë, (r - 
"-0,") * ksa (4.2)

Cependant les approximations qui ont données les meilleurs résultats sont celles
étudiees pa^r Saleh [SAL81]. Les courbes de transfert en amplitude et en phase

- - - - - J _ _ _ _ _ _ J _

- --- -- j- - - -- - -l--- - --+
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sont alors modélisées pa^r les fonctions mathématiques suivantes:

et

A(t):#r,

iD(o)=#o*

(4.3)

(4.4)

(4.6)

Dans le pa^ragraphe suirrant, nous appliquons ces approximations pour un

signal d'entrée composé d'un multiplex fréquentiel afin de déterminer le spectre

de sortie d'sa a.mplificateur à état solide tel qu'un arnplificateur de réseau câblé.

4.2.3 Application du modèle des T.O.P.

Un a,mplificateur de réseau câblé est un amplificateur dit à état solide: Cette

distinction est faite afin de diférencier les a,mplificateurs à tube (T.O.P, tétrode,

klystrode, pentode,.. -) et les amplificateurs à état solide construits à partir de

composants semi-conducteurs. Ces derniers présentent deux pa^rticularités par

rapport aux a.mplificateurs à tube. Pour ce qui concerne la distorsion d'ampli-

tude ou conuersion AM-AM,leur linéarité est meilleure que celle des tubes. Par

ailleurs, la distorsion de phase ou. conaersion AM-PM est très faible. De cet fait,

nous pouvons négliger ce phénomène pour un amplificateur de réseau câblé. Nous

avons vérifié cette particularité sur un amplificateur de réseau de la marque POR-

TENSEIGNE du type PM5545331. En faisant varier la puissance de sortie de cet

ampiificateur de -10 dBm à 10 dBm, nous avons constaté un déphasage constant

d'environ 0,2 degré sur une bande de fréquence varaint de 120 à 860 MHz. Ainsi,

pour modéliser le comportement non-linéaire d'un a,mplificateur de réseau câblé,

il nous sufrt uniquement d'approximer la courbe de transfert en amplitude par

la relation:
A@(t)) :  ,  î*( ' ) ' r^  (4.5)

t + g"x(t)z

Dans le cas d'une transmission d'un multiplex contenant N porteuses d'a^urplitude

identique,la fonction temporelle du signal d'entrée e(t) est donnée par la relation:

N

a(t) - !o;cos(c.r;t* ô;)
d=1

où A; I'amplitude exprimée en dBpV d'une porteuse. La fonction c(t) représente

ainsi la tension du signal présent à I'entrée ds I'amplificateur. Une fois la courbe
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de transfert en tension approximée, il est possible de calculer I'expression tempe
relle du signal en sortie de cette a^mplificateur. Pour un multiplex contenant lf
porteuses, il vient:

v(t) : (4.7)

Le passage dans le domaine de Fourier permet alors d'obtenir le spectre fréquentiel
du signal de sortie de l'"mplificateur. Pour cela, nous utilisons un algorithme
de transformee de Fourier rapide notéTFR [RABzb]. Le spectre du signal de
sortie obtenu par transformation de Fourier contient alors deux composantes.
Nous avons d'une part les distorsions non-linéaires et d'autre pa.rt I'a'nplification
linéaire du multiplex fréquentiel transmis. Il aous sufi.t alors de retrancher cette
dernière partie au spectre global de sortie de I'amplificateur pour obtenir un
spectre de battements composites b"(f). Nous obtenons ainsi la relation;

(4.8)

où 9 représente le gain de I'amplificateur. Les battements composites étant géné-
ralement exprimés en décibel, la relation 4.8 devient:

BC(f) - 20los t0 [ôc(/)]. (4.e)

Les calculs des coefficients co et B. ainsi que les résultats des simulations ef-
fectuées à I'aide de ce modèle sont détaillés dans le chapitre 5. Dans le paragraphe
suivant, nous présentons un second modèle de lissage de la fonction de tranfert en
a,mplitude d'un amplificateur. Ce modèle, que nous appelons modèle de la fonc-
tion d'erreur, est examiné car la fonction d'erreur d'une variable présente une
allure similaire à celle de la caractéristique de transfert d'un amplificateur.

4.3 Le modèle de la fonction d,erreur

L'allure de la ca,ractéristique de transfert en amplitude d'un dispositif actif
est compa"rable à celle de la fonction d'erreur (voir les figures 4*2 et 4.g) . Celle-ci,
notée erf (a),, est I'intégrale d'une fonction de distribution gaussienne telle que:

erf (æ) = 
# lo' "-P at (4.10)

a" D[r A; cos(cu;t + ô;)
L + p"l[, a; 

"*(c.lrt + dr)
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La similitude de ces deux courbes nous permet ainsi d'approximer la caractéris-

tique de transfert pa,r la fonction d'erreur. Nous obtenons ainsi la relation:

où o(t) et y(t) représentent respectivement les signaux d'entrée et de sortie du

dispositif.

0.05 0.2 o.25

y(t) = erf (a(t))

0 .15
x

0.3

(4.11)

(4.12)

Ftc. Ç2 - Courbe de transfert en amplitude de I'amplificateur de réseau câblé
P ORÎENSEIGNE PM5545331

Considérons que la fonction de transfert en amplitude de ce dispositif non-

linéaire n'est pas exactement égale à la fonction d'erreur erf (a) définie ci-dessus.

Supposons que cette caractéristique de transfert soit égale à une fonction déduite

de la fonction d'erreur et telle que:

y(t)=,,|T*t(+)
a,vec a le par".mètre de gain et I le para,mètre de limitation. La fonction d'autocor-

rélation P,k) du signal de sortie y(t) est une fonction de la fonction d'autocorré-

. . : . . . . , 4 . . . . . . . . . .
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lation du signal d'entrée c(t). Elle est donnée par la relation de Baum [BAUS7]:

où À est un para"'ètre représentatif du facteur de limitation I et est déduit de la
relation:

I  rz '1-r^:lt.fuJ
Nous pouvons alors écrire un développement limité de la fonction d'autocorréla-
tion du signal de sortie &(r).Il vient:

&(r):o2arcsin{iTf}

,/

l , /
: : , /

"  ' :  . '  "  "  " "  : ' y ' - . . . . . .  .

: r /. a

(4.13)

(4.14)

R"(,)= "' {#. à [#]'. fu [ffi]'] (4 15)

0.

0.4

0.1

0.2 0.6
x

Ftc. +3 - courbe représentative de la fonction d'er:reur erf(x)

1.2
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Dans le développement limité 4.15, nous identifions un premier terme représentant

I'amplification linéaire et une somme de deux tenrres de distorsions non-linéaires.

La séparation de ces deuc types de composantes et le passage dans le domaine

fréquentiel permet de de déterminer les densités spectrales de puissance du signal

d'a,mplification linéaire et du sigoal de distorsions d'intermodulation. Le passage

dans le domaine des fréquences s'effectue en utilisant u:r algorithme de transfor-

mée de Fourier rapide [RAB75]. Nous obtenons ainsi:

- pour la composante linéaire,

5r(/): rFR{",[#]] (4.16)

- pour la composante de distorsions d'intermodulation,

s*,$) : r FR{â t€g]'. * [#]'] (4.17)

Nous pouvons alors déterminer I'expression de la densité spectrale de puissance

de battements composites BCU) générés par le dispositif actif. Cette densité

définit Ie rapport en décibel entre les densités spectrales d'amplification linéaire

et de distorsions non-linéaires. Elle est déduite de la relation:

bc(f) - sr(/) - saj).

Exprimée en décibel, la relation 4.18 devient:

(4.18)

(4.1e)BC(f)- lorog" 
[â%]

Dans ce paragraphe, nous avons calculé les expressions des densités spectrales

de puissance des signaux d'amplification linéaire et de distorsions non-linéaires

obtenues en sortie d'us ernplificateur. Ces relations ont été obtenues après trans-

formation de Fourier rapide de I'expression temporelle du signal de sortie de ce

système. Celle-ci a été calculée en lissant la courbe de transfert du dispositif actif

pax nne fonction particulière, la fonction d'erreur erf (a). Les résultats des simu-

lations effectuées à I'aide de ce modèle sont retra,uscrits dans le chapitre 5. Le

paragraphe suivant est consacré à un troisième modèle de lissage de la courbe de

transfert en a.rrplitude du dispositif non-linéaire, le modèle de Rapp.
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4.4 Le modèle de Rapp

4.4.L Introduction

Dans le paragraphe 4.3.3, nous sigualions que pour un a,mplificateur dit à état

soliile, il n'existe qu'une distorsion de conversion d'a-plitude AM-AM. Pour ce
type d'arnplificateur,la distorsion de conversion de phase AM-PM est négligeable.
Aussi, la linéarité d'un a,urplificateur à état solide est meilleure que celle des

a.rnplificateurs à tubes. De ce fait, nous pouvons considèrer que la caractéristique
de transfert en amplitude d'un a.mplificateur à état solide peut être approximée
par une fonction différente de celle exprimée par la relation 4.5. Nous décrivons

cette fonction dans le paragraphe suirrant.

4.4.2 Description du modèle

Dans le cadre d'une étude du comportement non-linéaire des a.rnplificateurs
de puissance utilisés en radiodiffusion sonore numérique (D.A.8.1), Rupp propose

I'approximation de la courbe de transfert en amplitude de ces amplificateurs

suivante [RAP91]:
Afa(t)l - a(t) (4.20)

{'* [+r]"lr
où nous avons:

- V,le gain "petit signal" de I'amplificateur,

- Vo,l'amplitude de sortie de I'amplificateur à saturation,

- p, un facteur de lissage de la zone de changement de pente.

Ce facteur p est représentatif de la courbure de la caratéristique en amplitude

de I'amplificateur. Son influence sur celle-ci est décrite par la figure 4-4. Nous

avons adapté ce modèle à un amplificateur de réseau câblé. Ceci fait I'objet du

paragraphe suirrant.

[D.A.B.: Digital Audio Broadcasting
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4.4.3 Application à un ampliftcateur de réseau câblé

Lorsque I'amplificateur transmet un multiplex fréquentiel composé de .ff por-
teuses pures, l'expression temporelle du signal d'entrée c(t) est exprimee à I'aide
de la relation 4.6. Cette fonction est alors représentative de la tension du signal
présent à I'entrée du dispositif. Nous pouvons ainsi en deduire llexpression du
signal de sortie:

(4.21)

Un passage dans le domaine des fréquences peruret de calculer le spectre de sortie
de I'a,mplificateur Ya(f). Nous utilisons toujours un algorithme de transformée
de Fourier rapide pour déterminer ce spectre. Nous obtenons:

(4.22)

Pour déterminer le spectre de battements composites b"(l) générés par I'ampli-
ficateur, il suffit de retrancher la contribution spectrale d'amplification linéaire

YU). Cette contribution est obtenue par transformation de Fourier rapide du
signal d'entrée multiplié pa^r le gain g de I'amplificateur. Il vient alors:

ou nous avons

bc(f) - Y"tU) -Yt(f)

YU) : rFR{g"(t)}.

(4.23)

(4.24)

(4.25)

Si nous exprimons les battements composites en décibel, il vient:

BC(f):2olos 10 {w}.l. x(/) J 
'

Dans ce paragraphe, nous avons étudié un troisième modèle de lissage de

la courbe de transfert en a^rrplitude, le modèle de Rapp. Nous avons déterminé

I'expression du spectre de battements composites obtenus en sortie d'un amplifi-

cateur et issu de la transmission d'un sigual multiplex fréquentiel. Les résultats

des simulations effectuées à I'aide de ce modèle sont présentés dans le chapitre 5.

Ce chapitre contient aussi les résultats des simulations obtenus pour une cascade

d'a.rnplificateurs identiques. L'étude theorique concena.nt ce point est développée

dans le pa,ragraphe suirnnt.
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0 g.l 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 o.t 0.8 0.9 I

Signal d'entréæ normalisé

Ftc. 4-4 - Modèle de Rapp: Influence du facteur de lissage p sur la courbure de
la caractéristique de transfert en amplitude

4.5 Les modèles de lissage - Application à une
cascade dtamplificateurs identiques

4.5.L fntroduction

Les paragraphes précèdents ont présenté trois modèles de lissage de la courbe
de transfert en amplitude d'un dispositif actif. Ces trois modèles nous permettent
de calculer le spectre de battements composites dris à la non-linéarité du dispo-
sitif. La méthodologie de calcul de ce spectre est identique pour le modèle des
T.O.P. et le modèle de Rapp. Ainsi, nous pouvons établir une méthode de calcul
du spectre de distorsions non-linéaires produites par une cascade d'amplificateurs.
Cette méthode est commune aux deux modèles de lissage cités ci-dessus.
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4.5.2 Spectre de sortie d'une cascade dtampliffcateurs

Pour déterminer le spectre du signal de sortie d'une cascade de /f amplifi-

cateurs identiques, il n'existe qu'une solution. Cell+'ci consiste à considérer les

a,rnplificateurs individuellement. Nous pouvons alors calculer leurs spectres de

battements composites respectifs en appliquant un des trois modèles de lissage.

De ces spectres individuels, nous calculons le spectre global pour la cascade.

Considérons I'exemple d'une cascade composées deux amplificateurs identiques

(voir la figure a-5). En sortie du premier amplificateur et par application d'un

des modèIes de lissage, nous obtenons un spectre fréquentiel Yz(f) contenant

une composante linéaire et des composantes de distorsions non-linéaires. Afin

de considérer les différentes atténuations apportées pax le câble ou Par les élê

ments passifs disposés entre les deux amplificateurs, nous devons exprimer ce

signal dans le domaine temporel. Notons c la constante d'atténuation apportée

par ces éléments et considérons qu'elle est entièrement compensée par la gain g

d'un amplificateur. En entrée du second amplificateur, nous avons ainsi le signal

d'expression temporelle:

a2(t) :  a.TFRI {Y'( / ) } (4.26)

où TRFI représente i'opérateur de transformation de Fourier rapide inverse. Il

sufit alors de calculer I'expression du spectre de sortie Yr(f) du second amplifica-

teur en appliquant à nouveau un des deux modèles proposés. Ce spectre contient

d'une part, le signal d'entrée de la cascade augmenté du gain g et d'autre part, le

spectre fréquentiel contenant les composantes linéaires et non-linéaires résultant

de la mise en cascade des deux dispositifs actifs. Pour déduire I'expression du

spectre de battements composites bc(f) générés par cette cascade, ici encore, il

sufft de retrancher au signal Y^f) la composante d'amplification linéaire notée

li(/) et donnée par la relation suivante:

YU):TFR{gr( t ) } . (4.27)

Nous obtenons finalement le spectre de battements composites exprimé en déci-

bel:

Blrr-2ologtr{ffi} @zB)
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Amplificaæur I Amplificateur 2

FIc. 4-5 - Modèles de lissage: Cascade de deux amplificateurs identiques reliés
pa"r des éléments passifs

Nous pouvons adapter cette procédure à la détermination du spectre de bat-
tements composites produits par utr cascade composée de plus de deux amplifi-
cateurs. Pour, cela il sufrt d'introduire un module de calcul de transformation de
Fourier rapide inverse [RAB75]. Les résultats de ces simulations sont présentés
dans le chapitre 5.

Pour ce qui concerne le modèle de Ia fonction d'erreur. la méthode de calcul
du spectre d'intermodulation d'une cascade est différente. En effet, ce modèle
utilise I'expression de la fonction d'autocorrélation du signal d'entrée et non pas

l'expression temporelle de ce signal. Ainsi, pour calculer le spectre d'intermodu-
iation d'une cascade, nous pouvons adopter une méthode similaire à celle utilisée
pour le modèle de Price. Considérons toujours une cascade de deux amplificateurs
identiques séparés par des éléments passifs. Après avoir déterminé I'expression de
la densité spectrale de puissance du signal de sortie du premier amplificateur
^9r,t(.f), nous devons recalculer la fonction d'autocorrélation de ce signal de ma-
nière à pouvoir appliquer la fonction d'atténuation a des éléments passifs. Ce
calcul est réalisé à I'aide d'une transformée de Fourier rapide inverse. La fonction
d'autocorrélation du signal d'entrée du second amplificateur .R ,2(z) s'écrit alors:

R",r(r) = a2T F Rr {s",t(/)} . (4.2e)

Nous pouvons alors appliquer la relation 4.17 pour déterminer la densité spectrale
de puissance du second amplificateur. De cette expression, nous déduisons alors
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le spectre d'intermodulation de la cascade. Celui-ci est donné pa,r la relation 4.19.

Ce processus de calcul peut se répéter pour une cascade constituée de plus de

deux a,mplificateurs. Nous obtenons alors les valeurs cumulées des battements

composites produits pa,r chacun des amplificateurs de cette cascade.

4.6 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté trois modèles approximant la courbe de

transfert en amplitude de l'élément actif étudié. Ces modèles nous ont permis de

calculer, au moyen d'un algorithme de transformée de Fourier rapide, le spectre

fréquentiel du signal de sortie du dispositif actif. Nous avons ainsi pu déduire les

valeurs des battements composites résultant de la transmission du multiplex de

porteuses pures. Nous avons ensuite adapté cette méthode à la déterminatiou des

valeurs de battements composites générés pax une cascade d'a,mplificateurs iden-

tiques sépa^rés par des longueurs de câble coarcial ou par des éléments passifs. Dans

le chapitre suivant, nous détaillons les mesures effectuées pour chaque modèle.

Nous y confrontons aussi les résultats des simulations informatiques effectuées

pour plusieurs types d'amplificateur.
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Chapitre 5

Mesures, Simulations et

Comparaison des résultats

5.1- Introduction

Dans les chapitres précèdents, nous avons présenté diférents modèles pou-

vant caractériser le comportement non-linéaire d'un amplificateur de réseau câ-

blé transmettant un signal multiplex fréquentiel. Nous avons montré que cette

caractérisation pouvait être représentée, de manière pratique, par une mesure

de battements composites. Aussi, ces modèles requièrent I'utilisation de mesures

simples telles que:

- les mesures de rapports d'intermodulation de second et troisième ordre,

- la mesure de la caractéristique de transfert en amplitude de I'amplificateur.

Nous avons donné des relations permettant de relier les résultats de ces mesures

aux modèles de façon à déterminer le spectre d'intermodulation . Dans ce cha-

pitre, nous utilisons les résultats des mesures et les modèles non-linéaires afin

de calculer ces spectres. Dans la première partie de ce chapitre, nous décrivons

brièvement le mode opératoire relatif à chacune de ces mesures ainsi que celui de

la mesure de battements composites. Les résultats des mesures sont donnés dans

la seconde partie de ce chapitre pour trois types d'amplificateur, pour une cas-

cade d'ampiificateurs identique et pour un plan de fréquences particulier. Dans

une troisième pa^rtie, nous abordons I'explication des simulations informatiques

réalisées dans Ia cadre de Ia validation de chacun de ces modèles. Enfin, nous
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compaxons les résultats issus des mesures avec ceux obtenus à I'aide des simula-

tions informatiques des différents modèles non-liuéaires. Cette analyse fait I'objet

d'une quatrième pa^rtie dans ce chapitre.

5.2 Mesures non-linéaires d'un amplificateur

5.2.L Généralités

Nous pouvons caractériser le comportement non-Iinéaire d'un amplifi.cateur

de plusieurs manières. Celles-ci dépendent de la nature du signal transmis par

le dispositif actif. En effet, lorsque I'on transmet un signal composé d'un seule

porteuse, nous utilisons de préfèrence la mesure de la caractéristique de transfert

en amplitude. Dans le cas d'une transmission d'un signal multiplex fréquentiel,

nous choisissons de caractériser le dispositif par des mesures de rapports d'inter-

modulation de second et de troisième ordre ou par des mesures de battements

composites. Cependant ces dernières restent très difficiles à mettre en æuvre et

demandent un équipement matériel conséquent. Dans ce ParagraPhe, nous dê

taillons les procédures relatives aux mesures de la caractéristique de transfert, de

rapports d'intermodulation et de battements composites.

5.2.2 Mesure de la caractéristique de transfert

La mesure de la caractéristique de transfert en amplitude d'un dispostif actif

est simple à réaliser. L'équipement matériel nécessaire est restreint. Il comprend

un synthétiseur de fréquence, un mesureur de puissance et une sonde de mesure.

La figure 5-1 présente ce dispostif de mesure. Cette mesure est une mesure

Ditpcidfaif Aqaùet Soodcdr l,ld@d.
@ Flsæ

Ftc. 5-1 - Banc de mesure de la caractéristique de transfert en amplitude.

92



de gain. Pour une fréquence donnée, nous faisons varier la puissance du signal
d'entrée du dispositif et nous relevons la valeur de la puissance de sortie à I'aide du
mesureur de puissance. La courbe obtenue est comparable à celle présentée dans le
chapitre 4 pour I'a,rrplificateur de réseau câblé de la ma,rque PORTENSEIGNE et
du type PM5545331. Nous remarquons que pour un amplificateur de réseau, cette
caractéristique est indépendante de la fréquence. Cette remarque peut se vérifier

sur la figure 5-2. Celle-ci représente les courbes de transfert de I'amplificateur
PM5545341 pour plusieurs fréquences comprises entre 120 et 860 MHz.
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Ftc. 5-2 - Caractéristique de transfert de I'amplificateur PORTENSEIGNE
PM5545341 pour plusieurs fréquences: (+) 120 MHz, (o) a00 MHz, (x) 600 MHz,
( x ) 800MHz.

Sur cette figure, nous constatons une uniformité de la caractéristique de trans-
fert en amplitude de I'amplificateur. Cette uniformité est indépendante de la
fréquence choisie. Nous pouvons en conclure que cette caractéristique est une
constante proPre à chaque type d'amplificateur. La seconde mesure permettant
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de caractériser la non-linéarité d'un système actif est celle des rapports d'inter-

modulation. Nous la décrivons dans le paragraphe suivant.

5.2.3 Mesures des rapports dtintermodulation

Les rapports d'intermodulation de second et troisième ordre ont été définis

dans le chapitre 1. Ils représentent l'écart, exprimé en décibel, entre la puis-

sance de la porteuse utile transmis par un dispositif actif et la puissance de la

raie brouilleuse de second ou troisième ordre produite par le même dispositif.

Pour démontrer I'existence de ces raies brouilleuses, nous avons utilisé une ap-

proximation polynomiale du troisième ordre de la caractéristique de transfert

d'un amplificateur. Et, à I'aide d'un signal d'entrée composé de trois porteuses

pures d'amplitudes égales, nous avons déterminé I'expression du signal de sortie

de cet a,mplificateur. Dans ce dernier, nous avons identifié d'une part, les com-

posantes d'amplification linéaire et d'autre part, les composantes de distorsions

non-linéaires. Nous en avons déduit les expressions des rapports d'intermodula-

tion. Pour mesurer ces grandeurs, nous opérons d'une manière similaire au déve-

loppement thôrique. L'amplificateur est soumis à un signal d'entrée composé de

deux ou trois porteuses pures générées avec des synthétiseurs de fréquence. En

sortie de I'amplificateur, nous mesurons respectivement la puissance de la raie

de second ou de troisième ordre. Le dispositif de mesure est représenté sur la

figure 5-3.

Ftc. 5-3 - Schéma synoptique du banc de mesure des rapports d'intermodulation.
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Nous choisissons arbitrairement les couples de fréquences (fi,/2) ou triplets
(fr,,fz,fù de façon à pouvoir mesurer la puissance de raies d'intermodulation
situées à proximité de ces porteuses. De cette manière et en faisant varier les
valeurs de fréquences fi, fz et /3 entre 120 et 860 MHz, nous obtenons des
mesures de rapports d'intermodulation sur I'intégralité de la bande passante de
l'amplificateur. L'expérience montre que les rapports d'intermodulation de second
et troisième ordre varient en fonction de la fréquence. Cela sera vérifié dans le
paragraphe présentant les résultats des mesures. Dans le paragraphe suivant, nous
décrivons la mesure de battements composites.

5.2.4 Mesure de battements composites

Les battements composites ont été précèdemment définis comme étant le cu-
mul, aux pieds des porteuses utiles, de tous les produits d'intermodulation générés

Par un dispositif actif et issus de la transmisssion d'un signal multiplex fréquen-
tiel. Ils représentent l'écart, exprimé en décibel, entre la puissance d'une des
porteuses et celle du brouilleur situé à sa base. Les mesures de caractéristique de
transfert et de rapport d'intermodulation sont assez simples à mettre en æuvre
et nécessitent un équipement matériel conventionnel. Par contre, la mesure de
battements composites requiert I'utilisation d'un équipement spécifique destiné
à créer le multiplex de porteuses vidéo transmis sur le réseau câblé. Cela est
réalisé grâce à un générateur multi-porteuse. Ce générateur est constitué d'une
ensemble de synthétiseurs de fréquence multiplexées par un coupleur. Le banc
de mesure des battements composites est constitué de ce générateur, d'un filtre
passe-bande accordable et d'un analyseur de spectre. Le filtre est destiné à éviter
toute création de distorsions supplémentaires par le mélangeur actif situé à l'en-
trée de I'analyseur de spectre. La figure 5-4 présente un schéma synoptique de ce
banc de mesure. La procédure de mesure est la suivante:

- réglage de I'amplitude des fréquences porteuses du plan de maniére à obtenir
un spectre "plat" en entrée du dispositif,

- sélection du canal de mesure à I'aide du filtre passe-bande accordable,

- mesure de la puissance de la porteuse filtrée à I'analyseur de spectre,

- inhibition de la porteuse observée de manière à pouvoir observer le batte-
ment composite existant à sa base,
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- mesure de la puissance de la raie de battement composite, moyennage sur

dix mesures et détermination de l'éca^rt entre de la porteuse observée et

celle de la raie brouilleuse.

Les trois dernières opérations s'effectuent dans des conditions particulières d'ob-

servation spectrale. En effet, la norme UTE C 90-125 spécifie les conditions de

mesures de battements composites de manière à avoir [UTE92]:
- une fenêtre d'observation ou 'span' de la"rgeur égale à 500 kHz,

- l'atténuateur d'entrée de I'analyseur de spectre règié à 0 dB,

- une fenêtre de résolution de I'analyseur ou "Resolution BandWidth RBW"

de largeur 30 kHz,

- une fenêtre video ou "Video BandWidth VB\ry' de largeur 10 IIz.

&
*

Dispositifactif Filtrepasse-barde Analyseur
de specue

Condition d'analyse spectrale

Span 500 kHz
RBW 30kHz
vBw l0 Iu
Atténuateur d'entrée 0 dB

Générateur multi-porteuse

Ftc. 5-4 - Schéma synoptique du banc de mesure de battements composites.

La procédure de mesure décrite ci-dessus est répètê pour chaque fréquence

du plan. Cependant, du fait de cette répétitivité et de la lenteur des mesures

due au moyennage, nous avons décidé d'effectuer ces mesures pour une dix ca-

naux équitablement répartis entre 120 et 860 MHz. Il nous est alors possible de

déterminer une variation du battement composite en fonction de la fréquence.
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5.2.5 Conclusion

Dans les trois paragraphes précèdents, nous avons brièvement introduit les
différentes mesures permettant de caractériser la non-linéarité un amplificateur.
Les modèles non-linéaires proposés dans les chapitres 2, 3 et 4 utilisent certaines
de ces mesures (caractéristique de transfert en amplitude et rapports d'inter-
modulation) pour déterminer les valeurs de battements composites générés par
cet amplificateur. Les paragraphes suivants présentent les résultats de mesures
non-linéaires effectuées sur quatre dispositifs actifs différents. Ceux-ci sont:

- l'amplificateur de réseau câblé de la marque PORTENSEIGNE du type
PM5545331,

- I'a,nplificateur de réseau câblé de la marque PORTENSEIGNE du type
PM5545341,

- I'amplificateur hybride de type Push-Pull de la marque PHILIPS du type
BGX885,

- la cascade de trois amplificateurs hybrides de type Push-Pull de la marque
PHILIPS du type BGX885.

5.3 Mesures de non-linéarités de ltamplificateur

Portenseigne de type PM5 54539L

Dans ce paragraphe, nous présentons les résultats des mesures de non-linéarités
réalisées sur I'amplificateur de réseau câblé de la marque PORTENSEIGNE et
du type PM5545331. Cet amplificateur est utilisé sur Ie réseau de distribution. Il
est composé de deux étages; le premier est un étage transistorisé, le second est
conçu à partir d'un hybride de type Push-PuII. Son gain est d'environ 2J dB. Sa
fiche technique est disponible en annexe 4.

5.3.1 Caractéristique de transfert

La caractéristique de transfert le I'amplificateur PM5545331 est mesurée selon
la procédure décrite au paragraphe 5.2.2. Nous faisons varier sa puissance d'en-
tree de -20 à 10 dBm. La puissance de sortie de ce dispositif est relevée à I'aide
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d'un mesureur de puissance. La figure 5-5 présente Ia courbe de transfert en am-
plitude de cet amplificateur. De cette courbe, nous pouvons déduire un paramètre
représentatif de la non-linéa,rité du système, le point de compression de I dB. La
valeur de ce paramètre correspond à la puissance de sortie du dispositif lorsque
sa caractéristique s'éloigne de 1 dB de la caractéristique linéaire_dont la pente

est égale au gain. Pour cet amplificateur, ce point de 1 dB de compression vaut
23 dBm. En approximant cette caractéristique par l'une des fonctions utilisées
pa,r les modèles de Price ou de lissage, nous déduisons le spectre de battements
composites créés pa,r cet amplificateur. Ce point est développé dans le paragraphe
présentant les résultats des simulations efectuées pour ce dispositif.

- 1 5 -10 -s
Pe (dBm)

Flc. 5-5 - Caractéristique de transfert en amplitude de l'amplificateur de réseau

PORTENSEIGNE P]!15545331.

5.3.2 Rapports d'intermodulation

Les mesures des rapports d'intermodulation de second et troisième ordre,

respectivement notés IM? d, IM?, sont réalisées selon la procédure décrite au
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paxagraphe 5.2.3. Pour le troisième ordre, les produits mesurés sont ceux dont
I'amplitude est la plus élevée. Ce sont ceux du type ,fr t fz t /g. Les résultats
des mesures de rapports d'intermodulation d'ordre 3 sont récapitulés dans le
tableau 5.1. L'expérience montre une similarité des valeurs de rapports d'inter-
modulation pour les produits du type fi * f2 - fs et fi - lz * Ts.

Tns. 5.1 - Amplificateur PORTENSEIGNE PM5545331: Mesures de rapport

d'intermodulation d'ordre 3 en fonction de la fréquence et pour un niveau de

sortie de 4 dBm.

La similarité des résultats obtenues pour les rapports d'intermodulation d'ordre

3 n'est pas vérifiée au second ordre. En effet, nous observons une différence assez

importante entre les rapports obtenus pour les produits de type h * 1z et pour

ceux de type "ft 
- fz.De plus, nous notons une différence encore plus sensible entre

les rapports mesurés pour une fréquence donnée et résultant d'une combinaison

de fréquences différentes. Ces phénomènes peuvent s'expliquer en examinant plus

précisément le comportement de I'amplificateur hybride Push-Pull. Cette étude

fera I'objet d'un paragraphe particulier lorsque nous détaillerons les résultats des

mesures non-linéaires obtenues avec ce genre de dispositif. Nous présentons ici

les résultats de mesures de rapports d'intermodulation de second ordre réalisées
pour plusieurs produits résultant de type h * fz et .fl - /2 et pour plusieurs

couples de fréquences fi et fz. L'ensemble de ces résultats est regroupé dans le

Fréquences fi ,, f2, fs(MHz) h+ fz-  fs rM3 (dB) h- fz+ïs IM3 (dB)

130 - r4t -L42

200-2r2-zrL
270 -28r -282

340-351-352
410-42t -422
480-49r -492
550-561-562
620-631-632
690 - 707 -702

760 - 77r -772

830-841-842

L29
199

269

339
409

479

549
619
689
759

829

70,2
69,0

68,7
67,9
67,1
65,9

65,4
65,6
65,,2
63,8

62,5

131
20L

28r

341
411
481

551
621
691
76r
831

70,5

69,2
68,7
67,8

67,2
66,2

65,3
oo,a
65,1

64,4

62,9
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tableau 5.2. Dans ce tableau, nous avons choisi plusieurs couples de fréquences

donnant le même produit d'intermodulation d'ordre 2 dont nous avons mesuré le

rapport de type ft * f2 et h - fz.

Fréquences fi et fz (MHz) f r -  h rM2(dB)htr, rM2(dB)

430-300
330-200

130
130

68,0
67,7

730
530

50,3
52,4

530-330
430-230

200
200

56,7
54,4

860

660

51,6
49,3

530-260
430-160

270
270

57,5
54,8

790
590

52,7
51,3

530-190
470-130

340
340

66,0
67,6

720
600

51,0
51,8

630-220
580-170

410
410

64,7

65,0

850
750

53,2
55,2

630-150
610-130

480
480

64,0
67,0

780
740

55,0
54,5

680-150
630-220

550
550

57,,3

57,8

810

850

57,0

57,4

630-200
530-300

430
230

67,3

54,3
830
830

56,0
53,5

Ten. 5.2 - Amplificateur PORTENSEIGNE PM5545331: Mesures de rapport
d'intermodulation d'ordre 2 en fonction de la fréquence et pour un niveau de
sortie de 4 dBm.

Ces résultats sont utilisés pour simuler le comportement non-linéaire de I'am-
plificateur à I'aide du modéle de Voiterra. Cependant, pour valider ce modèle,
nous devons effectuer des mesures de battements composites. Celles-ci sont rap-
portées dans le paragraphe suivant.

100



5.3.3 Battements composites

Les mesures de battements composites générés par I'amplificateur PM5545331
présentés dans ce paragraphe ont été réalisées en considérant le plan de fréquences
particulier. Ce plan contient 45 porteuses pures dont les fréquences sont les sui-
vantesl I20, L28, 136, LU,152, 160, 168, 176, L84, I92,200, 208, 216,224,232,

240, 248,, 256, 264, 272, 303.25, 315.25, 327.25, 339.25, 351.25,, 363.25, 375.25,
387.25, 399.25, 4rL.25, 47t.25, 495.25,519.25, 543.25,, 567.25,591.25, 615.25,
639.25, 663.25, 687.25,7IL.25,735.25,,759.25,,783.25,807.25 MHz. Leur niveau
respectif en sortie d'amplificateur est égal à -5 dBm. Nous respectons la procédure

de mesure décrite au paragraphe 5.2.4 et nous choisissons 10 canaux de mesure
parmis les 45 détaillés ci-dessus. Les résultats sont présentés dans le tableau 5.3.

Fréquence (MHz) L20 L76 224 272 303,25
BC (dB) 67,2 67,0 66,,2 66,0 oc,c

Fréquence (MHz) 351,25 4LI,25 47I,25 639,25 807,25
BC (dB) 64,5 63.0 61,6 63,0 61.5

Tns. 5.3 - Amplificateur PORTENSEIGNE PM5545331: Mesures de battements

composites pour un plan de fréquences contenant 45 porteuses et pour un niveau

de sortie de -5 dBm.

Nous remarquons que les valeurs de battements composites diminues avec la

fréquence. Il en est de même pour le rapport d'intermodulation d'ordre 3. Cette

loi n'est cependant pas vérifiée pour Ie rapport d'intermodulation d'ordre 2. Dans

le prochain paragraphe, nous restituons les résultats des différentes mesures non-

linéaires réalisées avec un amplificateur de la marque PORTENSEIGNE, du type

PM5545341.

5.4 Mesures de non-linéarités de I'amplificateur

Portenseigne du type PM5 54534L

Cet amplificateur est utilisé sur le réseau de distribution. Il est coustitué de
deux étages d'amplification. Le premier est composé de deux transistor diposés en
cascade. Le second étage est conçu à partir d'un amplificateur hybride Push-PuII
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de la marque PHILIPS et du type BGX 885. Son gain est d'environ 30 dB. La fiche

technique de amplificateur est disponible en ânnexe 5. Dans ce paxagraphe, nous

présentons les résultats des mesures non-linéaires effectuées sur cet amplificateur.

5.4.L Caractéristique de transfert

Le caractéristique de transfert en amplitude de l'amplificateur PORTEN-

SEIGNE PM554534I a été mesurée selon la procédure décrite au paragraphe

5.2.2. Nous avons fait varier la puissance de la porteuse de -21 dBm à 10 dBm.

Nous avons rélevé la puissance de sortie de la porteuse au mesureur de puissance.

Le courbe de transfert en amplitude obtenue est présentée sur le figure 5-6.

Eco
E
oo-

-10 -5
Pe (dBm)

Flc. S-6 - Caractéristique de transfert en amplitude de I'amplificateur de réseau
PORTENSEIGNE PM5545341.

De cette figure, nous déduisons le point de compression de 1 dB. Il vaut 24

dBm pour cet amplificateur. Par ailleurs, sa puissance de sortie maximum à la

saturation est d'environ 29 dBm. De même que pour I'amplificateur PM5545331,

nous pourrons après lissage, exploiter cette caractéristique de manière à détermi-

5 L-25 1 51 0- 1 5-20
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ner le sPectre de battements composites générés par ce dispositif. Nous utiliserons
soit, le modèle de Price, soit I'un des modéles de lissage proposés dans le chapitre
4. Le paragraphe suivant est consacré aux mesures de rapports d'intermodulation
de second et troisième ordre.

5.4.2 Rapports dtintermodulation

Nous avons effectué des mesures de rapports d'intermodulation d'ordre 3 sur
I'amplificateur PM5545341 selon la procédure décrite au paragraphe 5.2.3. Ces
mesures ont été réalisées pour plusieurs triplets de fréquences h, fz et /3 et pour
deux types de produits de battements triples; f, - h * /s et h * f2 - /e. Les
résultats sont transcrits dans le tableau 5.4.

Ten. 5.4 - Amplificateur PORTENSEIGNE PMbb4bB4t: Mesures de rapport
d'intermodulation d'ordre 3 en fonction de la fréquence et pour un niveau de
sortie de 4 dBm.

De même que Pour I'amplificateur PM5545331, cet amplificateur présente des
rapports d'intermodulation de troisième ordre similaires quelque soit le type de
produit considéré. Nous remarquons aussi que ces produits décroissent avec Ia fré-
quence. Cependant, ces deux constatations ne sont pas valables pour les rapports
d'intermodulation de second ordre. Ici encore, nous observons une différence im-
portante entre des rapports obtenus pour les produits de type h* f2 et pour ceux
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Fréquence s f1, f2, fs(MIJz) f i *  fz-  fs rrvr3 (dB) h- fz I  fs rM3 (dB)
130-14r -142
200 -2t2 -2rr

270 -28r -282

340-351-352
410-42t -422
480-491-492
550-561-562
620-631-632
690 - 701 -702

760-771-772
830-841-842

t29
199

269
339
409
479

549
619

689
759

829

69,2

68,0
67,7
66,9

66,1
64,9
64,4
64,6

64,2
62,8
61,5

131
20r
28r
341
411

481
oor
62r
691
761

831

69,5

68,2
67,7
66,8

66,2
65,2
64,3
64,5

64,,r
63,4
61,9



de type fi- h. De plus, les mêmes produits, obtenus à partir de combinaisons de

fréquences h et fz différentes, ne possèdent pas Ia même valeur de rapport d'in-

termodulation. Cela est peut être dû à la présence de I'hybride PHILP$ BGX

885 dans l'étage de sortie de ce type d'amplificateur. Les résultats des mesures

de rapport d'intermodulation d'ordre 2 sont présentés dans le tableau 5.5.

Fréquences fi et f2 (MHz) h-h rM2(dB) h* fz rM2(dB)

430-300
330-200

130
130

75,1

74,3

730
530

57,4
60,0

530-330
430-230

200
200

63,5
61,3

860
660

58,7
56,6

530-260
430-160

270
270

64,5

61,7

790

590

59,8

58,5

530-190
470-130

340
340

73,8

74,6

720
600

58,3

58,2

630-220
580-170

410

410

7L,5

72,0

850
750

60,3
62,2

630-150
610-130

480
180

71,3
70,0

780
740

63,0
61,5

680-150
630-220

550
550

64,3
64,8

810
850

64,2
64,6

630-200
530-300

430
230

74,1

61,2

830
830

63,0
60,5

Tee. 5.5 - Ampiificateur PORIENSEIGNE PM5545331: Mesures de rapport

d'intermodulation d'ordre 2 en fonction de la fréquence et pour un niveau de

sortie de 4 dBm.

Nous exploitons ces résultats dans les simulations utilisant le modèle de Vol-

terra. Le paragraphe suivant présente les résultats des mesures de battements

composites réalisées avec cet amplifi.cateur.
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5.4.3 Battements composites

Nous avons effectué les mesures de battements composites générés par I'am-

plificateur PORTENSEIGNE PM5545341 selon la procédure et les réglagles prê

conisés dans le paragraphe 5.2.4. Le plan de fréquences retenu est celui décrit

dans le paragraphe 5.3.3. Parmi les 45 porteuses que contient ce plan, nous avons

effectué une mesure de battements composites sur dix d'entre-elles. Les résultats

des ces dix mesures sont transcris dans le tableau 5.6.

Fréquence (MHz) L20 176 224 272 303,25
BC (dB) 70,2 69,5 68,5 68,1 67,6

Fréquence (MHz) 35L,25  rL,25 47L,25 639,25 807,25

BC (dB) 66,4 64,0 62,0 64,0 62,0

Tns. 5.6 - Amplificateur PORTENSEIGNE PM5545341: Mesures de battements

composites d'un plan de fréquences contenant 45 porteuses et pour un niveau de

sortie de -5 dBm.

Nous constatons que les valeurs de battements composites diminuent lorsque

la fréquence à laquelle ils sont mesurés augmente. Nous utiliserons ces résultats

afin de vaiider les différents modèles non-linéaires proposés. Dans le paragraphe

suivant, nous détaillons les résultats des mesures non-linéaires réalisées sur I'am-

plificateur hybride Push-Pull PHILIPS BGX 885 contituant l'étage de sortie des

deux amplificateurs mesurés précèdemment.

5.5 Mesures de non-linéarités de I'amplificateur

hybride Push-Pull PHILIPS BGX 885

L'amplificateur PHILIPS BGX 885 est un hybride de type Push-Pull (voir ie

chapitre 1). Son gain est d'environ 17 dB. Sa fiche technique est disponible en

annexe 6. Cet amplificateur hybride équipe l'étage de sortie d'un grand nombre

d'amplificateurs de réseau câblé. Lorsqu'il ne s'agit pas exactement de ce modèle,

les industriels utilisent un hybride Push-PuII de conception identique. Avant d'ex-

pliquer pourquoi ce type d'amplificateur est à I'origine de résultats inattendus

pour ce qui concerne les mesures de rapports d'intermodulation de second ordre
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des amplificateurs PORTENSEIGNE, nous présentons dans ce paragraphe les rê

sultats des difiérentes mesures de non-linéarités efiectuées sur cet amplificateur.

5.5.1 Caractéristique de transfert

Nous avons mesuré la caractéristique de transfert en a.mplitude de cet hybride

selon la procédure décrite au paragraphe 5.2.2. Nous avons fait varier la puissance

du sigual d'entrée composé d'une porteuse de -20 à 16 dBm. Nous avons relevé

la puissance du signal en sortie de I'amplificateur à I'aide d'un mesureur de puis-

sance. La caractéristique de transfert obtenue est représentée sur Ia figure 5-7.

-jzo
0

Pe (dBm)

Ftc. 5-7 - Caractéristique de transfert en amplitude de l'amplificateur hybride

Push-Pull PHILIPS BGX 885.

De cette figure, nous déduisons d'une part, la puissance de sortie de I'am-
plificateur à son point de 1 dB de compression et d'autre part, la puissance de

25

20

a 1 5
E
lD
I
o
ù 1 0

201 510-10-15
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sortie à la saturation. Ces paramètres valent respectivement 21 dBm et 24 dBm.

Le lissage de cette caractéristique nous permettra de calculer son spectre de bat-

tements composites pour le plan de fréquences décrit en 5.3.3. Nous utiliserons

alors le modèle de Price ou I'un des modèles de lissage proposés dans le chapitre

4. Par ailleurs, nous pourrons utiliser les résultats obtenus de manière à valider

les modéles non-linéaires pour une cascade d'amplificateurs identiques. Ce point

sera traité dans un prochain paragraphe.

5.5.2 Rappports d'intermodulation

Les mesures de rapports d'intermodulation de second et troisième ordre ont
été réaJisees en respectant la procédure rappelée en 5.2.3. Nous avons mesuré les
rapports correspondants aux produits de battements tripies de type h * fz - fs
et Ï, - fz * fs, pour une puissance en sortie d'amplificateur égale à 5 dBm par
porteuse. Les résultats de ces mesures sont transcrits dans le tableau 5.7

Tns. 5.7 - Amplificateur hybride PHILIPS BGX 885: Mesures de rapport d'in-
termodulation d'ordre 3 en fonction de la fréquence et pour un niveau de sortie
de 5 dBm.

Ce tableau nous permet d'observer une similitude des valeurs de rapports

d'intermodulation pour les deux types de battements triples mesurés. Comme

Fréquence s f1, f2, fs(MHz) f t *  fz -  fs rM3 (dB) fr - fz* fs rM3 (dB)
130 - r47 -L42
200 - 2t2 -2rr
270 -28L -282

340-351-352
410-42r -422
480-49r -492
550-561-562
620-631-632
690 - 701 -702

760 - 77r -772

830 - 84r -842

r29
199
269

339
409

479

549
619
689
759

829

67,0

66,5
ooro
64,7
64,4

64,,r
64,4
64,3
64,4
64,1

62,,9

131

207

287

34r
411

481

551
62r
691
761

831

67,0

66,4

65,3
64,,5
64,4

64,L

64,I
64,1

64,3

63,7
62,4
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nous ltavons vu pour les deux amplificateurs étudiés aupaxavant, cette remarque

n'est pas valable pour les mesures de rapport d'intermodulation de second ordre.

Cela est dri à la constitution interne de I'hybride Push-Pull. En effet, si nous

I'observons plus précisément, ce type d'amplificateur hybride est composé de deux

a,mplificateurs ainsi que de deux coupleurs (voir le chapitre 1). Comme nous le

signalions au pa,ragraphe 1.1.3, ces éléments sont supposés être identiques deux à

deux. Seulement dans la pratique, il est très dificile de construire deux coupleurs

possèdant les mêmes pertes d'insertion et les mêmes déphasages entre entrées ou

sorties. Cette observation s'applique aussi au gain et au temps de propagation de

groupe des deux amplificateurs utilisés. En fonction des disparités des paramètres

intrinsèques de ces composants, nous pouvons exprimer analytiquement l'écart

existant entre les rapports d'intermodulation de type ft*f2 et ceux de type fr-h.
Reprenons la figure l-7 et considérons une dispersion des valeurs de déphasage

introduit par les coupleurs. Le coupleur d'entrée présente alors un déphasage

entre entrées de (180 +6ù degrés. Pour le coupleur de sortie, le déphasage entre

sorties de (180 + 6ô') degrés. Si nous soumettons ce nouvel hybride à un signal

d'entrée composé de deux porteuses pures de fréquence fi et /2 et d'amplitude

respective a1 et, a2. Ce signal s'écrit:

a(t) - a1 cos(2tr f1t) + a2 cos(Ztr ffi)

Les signaux obtenus en sortie du coupleur d'entrée s'écrivent alors:

- dans la branche l:

(5.  1)

x{t) : 0.707 lal cos(2tr f1t) t a2 cos(2r f2t)l (5.2)

- dans la branche 2:

æ2(t) - 0.707[a1cos(2rf1t + 180 + 6ù * a2cos(2rfzt + 180 + 6çt)]. (b.3)

Nous pouvons déterminer I'expression des produits d'intermodulation d'ordre 2
du type ï, - fz et /r * f2 gén&és par chaque amplificateur. Il vient:

- dans la branche 3:

as(t)n+t, -0.707'o';' cos[2r'(fi + fz)t]

xe(t) r,-h - 0.707'o:" cos [(22'(fi - fz)t]

(5.4)

(5.5)
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- dans la branche 4:

sa(t)t,+t - 0.707'";'[cos(2r.(fi + fz)t+ 360 + 26ô)] (b.6)

aût)r,-n = g.to7'oT' cosl2r(f1+ h)tl. (5.7)

Les signaux o3(t) et za(t) sont combinés dans le coupleur de sbrtie. Aussi les
produits issus de la branche 3 subissent un déphasage de (180 + 6$') degrés pa,r
rapport à ceux de la branche 4. Nous pouvons alors écrire I'expression des produits
de second ordre obtenus en sortie de I'hvbride:

/ , \  Qlct r2 ,s(t)n+r,: ï  {cos[2r(f i  + fùt+26ôJ*cos[22'(f i  + fz)t+180 +6ô' l ]  (b.8)

s(t)n-n = 
ry{cos[2r'(fi 

- fùt]* cos[2l'(fi - tz)t+ 180 + 6ë1] (5.e)

En calculant les normes de ces deux produits d'intermodulation nous obtenons:

lr(t)r,*r,l: ry (b.10)

lr(t)r,-r,l:ryr@ (5 .11)

Il nous est alors facile d'exprimer l'écart existant entre les deux types de produits

de second ordre. Exprimée en décibel, I'expression de cet écart sécrit:

A(/ t+  fz ,h- fz )  :  2o logrs ' l
"  " " \  2 -2cos(6 / , )

f r - [cos(26d)cos(6d) + sin(26d)sin(6d,)] 
\: l0logro I 

-

r  1 -cos (6o ' )  )
(5.12)

La figure 5-8 présente un réseau de courbes représentatives de l'écart A calculé
en fonction des dispersions des valeurs de déphasages 69 et 66'. Ces courbes nous
montrent par exemple que pour des dispersions de déphasages 6/ et 6$' égales
respectivement à 4 et 2 degrés, l'écart entre les deux types de produits d'ordre 2
peut atteindre 6 dB. Pour déterminer cet éca.rt, nous avons considéré les seules
dispersions des valeurs de déphasages entre entrées ou sorties des coupleurs. Nous
pourrions recommencer ce calcul en considérant d'autres dispersions; celles des
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gains des amplificateurs ou celles des pertes d'insertion des coupleurs. Daas ce

cas, nous obtiendrions des écarts supérieurs à ceux calculés précèdemment. Par

ailleurs, il est facile de montrer que les valeurs des produits d'intermodulation de

troisièmeordre des types h*fz- fe et h- fz*/3 ne présentent que des différences

minimes. L'écart entre ces deux types de produits de battements triples est alors

donné par la relation:

A(fr+ 1z- fs,  f r , -  fz* fs)  =lologre 
{  }

(5.13)

En reprenant les valeurs de 6$ et 6$' considérées auparavant (respectivement 4

et 2 degrés), nous obtenons un éca.rt entre les produits de types h * fz - fs et

ft - h + "fs de I'ordre de 0,031 dB. La figure 5-9 présente un réseau de courbes

similaires à celui tracé pour les produits de second ordre. Les résultats donnés ici

sont vérifiés par les mesures de rapports d'intermodulation de second et troisième

ordre réalisées avec I'hybride PHILIPS BGX 885. Celles-ci sont respectivement

transcrites dans les tableaux 5.8 et 5.7.

@

Ë
6
o
IJJ

- 1 2 3 4 5 6 7 8 9 1 0

DePhasage (de$e)

Flc. 5-8 - Réseau de courbes représentatives de l'écart A entre les produits

d'intermodulation fr * fz et fi - f, en fonction des dispersions 6/ du déphasage

du coupleur d'entrée et pour plusieurs valeurs de dispersion du déphasage du

coupleur de sortie: ( ' ') 6é'- 1 degré, (.-.) 6ô':2 degrés,(-'-) 6ô' :3 degrés,(-
-) 6ë' : 4 degrés, (-) 6ô' = 5 degrés.
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Fréquences fi et Tz (MHz) h- fz rM2(dB) f t * fz rM2(dB)

430-300
330-200

130
130

75,0

73,9

730
530

60,7

62,0

530-330
430-230

200
200

63,0
60,8

860
660

63,1
58,8

530-260
430-160

270
270

64,7
62,0

790

590

63,1

60,5

530-190
470-130

340
340

73,5
74,2

720
600

61,6

59,9

630-220
580-170

410
410

71,0
7r,5

850
750

63,7
ooro

630-150
610-130

480

480

72,5

71,3

780

740
66,3

64,8

680-150
630-220

550

550

66,3

66,8

810

850

67,6

68,0

630-200
530-300

430
230

73,L

62,0
830
830

66,4
63,8

Tes. 5.8 - Amplificateur hybride PHILIPS BGX 885: Mesures de rapport d'in-
termodulation d'ordre 2 en fonction de la fréquence. pour un niveau de sortie de

5 dBm et pour des produits de types "fi + fz et h - fz.

Les mesures de rapports d'intermodulation d'ordre 2 de I'amplificateur hy-
bride PHILIPS BGX 885 nous apportent la confirmation de ce que nous annon-
cions précèdemment. En effet, nous constatons une différence importante entre

les valeurs des rapports correspondant aux produits de t"vpe .ft * fz et ceux de
type "fr 

- fz. Cette constatation rejoint aussi celles faites lors des mesures effec-
tuées sur les amplificateurs PORTENSEIGNE PM5545331 et PM5545341. Ces
mesures, ainsi que celles des rapports d'intermodulation de troisième ordre, seront
uiilisées afin de valider le modèle non-linéaire de Volterra pour un calcul de bat-
tements composites. Pour cela, nous devons réaliser des mesures de battements
composites sur cet amplificateur. Les résultats de ces mesures sont présentés dans
le paragraphe suivant.
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Dephasage (degre)

Ftc. 5-9 - Réseau de courbes représentatives de l'écart A entre les produits

d'intermodulation fi * f2 -.fs 
"t h - h * /s en fonction des dispersions 6/

du déphasage du coupleur d'entrée et pour plusieurs valeurs de dispersion du
déphasage du coupleur de sortiet (. .) 66' = 1 degré, (.'.) 6ô' = 2 degrés,(-'-)

6ô' :3 degrés,(-  - )  6ô' :4 degrés,  ( - )  6ô' :5 degrés.

5.5.3 Battements composites

Les mesures de battements composites de I'amplificaetur hybride PHILIPS

BGX 885 ont été réalisées en respectant la procédure décrite au paragraphe 5.2.4.

Le plan de fréquences choisi est celui proposé au paragraphe 5.3.3. Nous avons

effectué ces mesures de battements composites sur un dizaine de canaux équita-

blement répa,rtis sur les différentes bandes comprises entre 120 et 860 MHz. La

puissance de sortie de chacune des porteuses est de - 5 dBm. Les résultats de ces

mesures sont transcrites dans le tableau 5.9. IIs nous permettront de déduire de

la validité de chaques modèles non-linéaires proposés.
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Fréquence (MHz) L20 t76 224 272 303,25
BC (dB) 7I,2 70,6 70,6 70,6 70,L

Fréquence (MHz) 35L,25 41t,25 47r,25 639,25 807,25

BC (dB) 70,L 70,L 68,5 69,5 67,5

Tns. 5.9 - Amplificateur hybride PHILIPS BGX 885: Mesures de battements

composites avec un plan de.fréquences contenant 45 porteuses et pour un niveau

de sortie de -5 dBm.

5.6 Mesures non-linéaires d'une cascade de trois

amplificateur s Pusb-PUIIPHILIPS BGX 885

Dans ce pa"ragraphe, nous présentons uniquement les résultats des mesures

de battements composites réalisées sur une cascade de trois amplificateurs de

type Push-PullBGX 885 de la marque PHILIPS. Deux amplificateurs successifs

sont séparés pa.r un atténuateur. La valeur d'atténuation compense le gain d'un

amplificateur. Le tableau 5.10 donne les résultats des mesures de battements com-

posites générés par cette cascade et issus de la transmission d'un signal multiplex

fréquentiel proposé au paragraphe 5.3.3.

Fréquence (MHz) r20 L76 224 272 303,25

BC (dB) 65,,7 65,4 65,4 65,3 65,0

Fréquence (MHz) 35L,25 4LL,25 47r,25 639,25 807,25

BC (dB) 64,7 64,3 65,3 64,1 62,L

Tls. 5.10 - Amplificateur hybride PHILIPS BGX 885: Mesures de battements

composites avec uD plan de fréquences contenant 45 porteuses et pour un niveau

de sortie de -5 dBm.

L'ensemble des modèles non-linéaires proposés pour une cascade exploite les

mesures (caractéristique de transfert en amplitude ou mesures de rapports d'in-

termodulation) réalisées pour un amplificateur. Ainsi, pour obtenir le spectre de

battements composites d'une cascade d'amplificateurs identique, il nous sufft de

connaitre les caractéristiques non-linéaires d'un amplificateur seul. Dans Ie cas de
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I'hybride BGX 885, les résultats utiles aux simulations sont ceux présentés dans

le paragraphe précèdent. La comparaison de ces mesures avec les résultats de

simulations nous permettra de valider les différents modéles non-linéaires. Nous

pourrons alors vérifier la loi de cumul des battements composites générés par une

cascade en fonction de ceux mesurés pour un seul amplificateur.

5.7 Simulations non-linéaires de I'amplificateur

Portenseigne du type PM5545331

Dans ce pa.ragraphe, nous présentons les résultats des simulations effectuées

à I'aide des modèles non-linéaires pour I'amplificateur de la marque PORTEN-

SEIGNE, du type PM5545331. Pour chaque modèle, nous rappelons les para-

mètres ou hypothèses nécessaires à leur utilisation.

5.7.L Le modèle de Volterra

Au chapitre 2, lorsque nous avons étudié ce modèle, nous sommes parvenu

à l'établissement de relations entre les expressions des rapports d'intermodula-

tion et celles des noyaux non-linéaires de Volterra. Par la suite, nous avons relié

I'expression des ces noyaux à I'amplitude des produits d'intermodulation.

Les simulations informatiques réalisées pour valider ce modèle utilisent cette

méthodologie. En effet, dans un premier temps, pour un plan de fréquences donné

(voir le paragraphe 5.3.3), nous calculons toutes les combinaisons de produits d'in-

termodulation d'ordre 2 et 3. En fonction de I'ordre, de la fréquence et du type

de chaque produit, nous lui attribuons une valeur de rapport d'intermodulation.

Celle-ci est déduite des mesures effectuées au paragraphe 5.3.2. Cette attribution

est faite en fonction de la zone fréquentielle contenant le produit calculé. Pour

cela et afin de simplifier le modèle, nous avons divisé la bande de fréquences 120

à 860 MHz en dix sous-bandes. Pour chacune des dix sous-bandes, nous considé-

rons que les rapports d'intermodulation sont constants et égaux à ceux mesurés.

Nous calculons ensuite la valeur du noyau non-linéaire correspondant de manière

à déterminer finalement I'amplitude de ce produit d'intermodulation. Il nous faut

alors calculer Ie cumul de tous les produits de même ordre, qui possèdent la même

fréquence. Cela est réalisé en observant les règles empiriques classiquement utili-
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sées en ingénierie de réseau câblé. Celles-ci supposent que les produits de second
et de troisième ordre s'additionnent en puissance. Les rapports d'intermodulation
ont été mesurés pourne puissance de sortie de 4 dBm par porteuse. Pour obtenir
ces mêmes rapports avec une puissance de sortie de -5 dBm, nous appliquons les
regles de variation des rapports en fonction de la puissance de sortie à savoir;
lorsque celle-ci augmente de I dB les rapports d'intermodulation d'ordre 2 et 3
Progressent respectivement de 1 et 2 dB. Le résultat final de cette simulation est
un spectre de cumul de produits d'intermodulation d'ordre 2 et 3. Pour obtenir
le spectre de battements composites, il nous reste à calculer les écarts existants
entre le spectre d'a^rnplification linéaire et celui du cumul des produits. Les ré-
sultats des simulations réalisées pour I'a^rrplificateur PM5545331 sont regroupés
dans le tableau 5.11.

5.7.2 Le modèle de Price

Pour calculer le spectre de battements composites générés pax un ampli-
ficateur, le modèle de Price utilise une approximation polynomiale de la ca-
ractéristique de transfert en amplitude. Pour I'a,urplificateur PORTENSEIGNE
PM5545331, cette caractéristique, issue des mesures réalisées au paragraphe 5.3.1
de ce chapitre, est approximée jusqu'au point de 1 dB de compression par la fonc-
tion suivante:

y( t )  = 0,  005 + 15, 77x(t)  + 5,8gr2(r)  -  39,31c3(r) . (5.14)

Le coefficient de corrélation déduit des résultats de mesures et de cette approxi-
mation est égal à 0,99999. Nous avons réalisé les simulations avec le plan de
fréqueaces décrit au paragraphe 5.3.3 et pour une puissance en sortie d'ampli-
ficateur de -5 dBm par porteuse. Chaque porteuse est définie par sa fréquence
et sa phase. Cette dernière suit une loi normale de probabilité. Les figures 5-
10' 5-11 et 5-L2 présentent les spectres linéaires et non-linéaires obteuus à I'aide
de ce modèle pour trois câ-naux différents. Par ailleurs, Ie tableau 5.12 donne
Ies résultats de simulation de battements composites pour dix câ.naux du plan
de fréquences considéré. Ces câraux sont identiques à ceux choisis pour les me-
sures. Ainsi, il nous sera possible d'évaluer la précision de ce modèle. Dans le
prochain pa.ragraphe, nous présentons les résultats des simulations obtenus pour
çstr amplificateur avec le modèle des Tubes à Onde Progressive.
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5.7.3 Le modèle des T.O.P.

De même que le modèle de Price, le modèle des Tubes à Onde Progressive uti-

lise une approximation de la caractéristique de transfert en a,rrplitude de ['arnplifi-

cateur (voir le paragraphe 4.2.2). Cette approximation nécessite la détermination

des deux para,mètres a, et 0,. Ceux-ci sont obtenus grâce à la méthode de minimi-

sation de I'erreur quadratique moyenne. Pour I'a.mplificateur PORIENSEIGNE

PM5545331 et en appliquant cette méthode aux mesures obtenues, I'approxima-
tion de la ca,ractéristique de transfert sécrit:

v(t) =
16,2001 o(t)

(5.15)
1 + 1,5672 r2(t)

Le coefficient de corrélation obtenu par compaxaison de I'approximation 5.15

et des mesures est de 0,9998. Les simulations sont réalisées pour un plan de

fréquences particulier (voir paragraphe 5.3.3) et pour une puissance de sortie

d'a,mplificateur de -5 dBm par porteuse. Les figures 5-13, 5-14 et 5-15 sont des

exemples des spectres linéaires et de battements composites obtenus à I'aide de

ce modèle. D'autre part, dans le tableau 5.13 nous présentons les résultats des

simulations pour dix canaux du plan de fréquences. Ces fréquences correspondent

à celles choisies lors des mesures. Dans le paragraphe suivant sont présentés les

résultats des simulations effectuées avec le modèle de la fonction d'erreur.

5.7.4 Le modèle de la fonction d'erreur

L'approximation de la ca.ractéristique de transfert en amplitude d'un ampli-

ficateur par la fonction d'erreur erf(æ) nécessite la détermination de deux pa-

ramètres a et I (voir le paragraphe 4.3). La fonction d'approximation est ainsi

donnée par la relation:

(5.16)

Pour I'amplificateur PORTENSEIGNE PM5545331, nous déterminons ces paxa-

métres de manière à obtenir une approximation de la caractéristique de transfert
présentée au paragraphe 5.3.1. Celle-ci s'écrit:

y(t):aerft+]

v(t):e errltËk]
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Le coefficient de corrélation correspondant à cette approximation est de 0,998.
Nous utilisons cette fonction afin de simuler le calcul des battements compo-
sites produits par I'amplificateur PORTENSEIGNE PM5545331, pour le plan de
fréquences choisi au paxagraphe 5.3.3, et pour une puissance de sortie d'amplifica-
teur de -5 dBm par porteuse. Les résultats des simulations sont présentés dans le
tableau 5.14 pour dix porteuses du plan de fréquences. Ainsi, nous pourrons juger

de la validité de ce modèle en comparant ces résultats à ceux mesurés. D'autre
part, les figures 5-16, 5-17 et 5-18 donnent des exemples de spectres linéaires et
de battements composites obtenus pour trois porteuses du plan.

5.7.5 Le modèle de Rapp

Pour utiliser ce modèle, nous devons déterminer la valeur de trois paramètres
(voir la paragraphe 4.4.2); le facteur de gain V,le facteur de saturation-Vs et le
paramètre de lissage p. La fonction d'approximation s'écrit:

v(t) =
væ(t)

['*(ry)*']*'
(5.18)

(5.1e)

Dans le cas de I'amplificateur PM5545331, une approximation de sa caractéris-
tique de transfert est donnée par la relation:

v(t) =
L6,,2Ix( t )

f, * 1ro,zr'(t) 1z:'zs1#
[. 

.r 
\-pe-) 1

Le coefficient de corrélation calculé entre cette approximation et les mesures est

de 0,997. Nous utilisons cette approximation dans nos simulations afin de calcu-

Ier le spectre d'intemodulation créé par I'amplificateur PNI5545331 et issu de Ia

transmission du multiplex fréqueutiel décrit au paragraphe 5.3.3. Nous considé-

rons une puissance de sortie d'amplificateur de -5 dBm par porteuse. Les résultats

de ces simulations sont présentés dans le tableau 5.15 pour dix porteuses du plan

de fréquences choisi. De cette manière, en comparant ces résultats à ceux ob-

tenus par la mesure, nous pourrons conclure quant à Ia validité de ce modèle.

Par ailleurs, nous présentons sur les figures 5-19, 5-20 et 5-21 des exemples de

spectres linéaires et de battements composites obtenus pour trois porteuses du
plan.
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5.7.6 Commentaires des spectres obtenus par simulation

Les spectres de battements composites obtenus par simulation diffèrent en

fonction du modèle non-linéaire utilisé. Nous remarquons qu'en utilisant I'un des

modèles de lissage, il apparaît de raies brouilleuses autres que celles obtenues pa.r

le modèle de Price à -0,75 et 0,75 MHz de la porteuse considérée. Cela est dû

à I'utilisation de la méthode du corrélogramme dans le calcul du spectre non-

linéaire par le modèle de Price. Par ailleurs, la mesure de battements composites

ne permet pas d'observer ces raies supplémentaires car leur faible niveau fait

qu'elles sont très inférieur au plancher de bruit de I'analyseur de spectre. Le

second commentaire nécessaire à I'analyse des spectres de simulation concerne

le niveau de bruit des composantes linéaires et non-linéaires. La différence entre

ces niveaux est uniquement dépendante du nombre de points considérê dans

l'échantillonnage du signal transmis. Plus ce nombre est important, plus l'écart

entre les deux planchers de bruit est faible.

Fréquence (MHz) 120 776 224 272 303,25
BC (dB) 64,0 63,0 63,0 63,0 64,0

Fréquence (MHz) 351,25 4L1,25 471,25 639,25 807,25

BC (dB) 62,0 61,0 62,0 60.0 59,0

TAs. 5.11 - Modèle de Volterra: Résultats des simulations de battements com-
posites générés par I'amplificateur PORTENSEIGNE PM5545331, pour un plan

de fréquences contenant 45 porteuses et pour un niveau de sortie de -5 dBm.

Fréquence (MHz) r20 176 224 272 303,25
BC (dB) 67,0 67,0 66,0 67,0 66,0

Fréquence (MHz) 351,25 4rr,25 47L,25 639,25 807,25

BC (dB) 65,0 63,5 62,0 63,0 62,0

Te,n. 5.12 - Modèle de Price: Résultats des simulations de battements compo-
sites générés par l'amplificateur PORTENSEIGNE PM5545331, pour un plan de

fréquences contenant 45 porteuses et pour un niveau de sortie de -5 dBm.

1r8



Fréquence (MHz) L20 176 224 272 303,25
BC (dB) 68,1 67,9 66,9 64,5 65,2

Fréquence (MHz) 351,25 4L1,25 47L,25 639,25 807,25
BC (dB) 64,6 63,6 62,7 63,6 62,4

Tes. 5.13 - Modèle des T.O.P.: Résultats des simulations de battements com-
posites générés par I'amplificateur PORTENSEIGNE PM5545331, pour un plan
de fréquences contenant 45 porteuses et pour un niveau de sortie de -5 dBm.

Fréquence (MHz) t20 176 224 272 303,25
BC (dB) 66,7 66,,7 66,7 66,7 66,6

Fréquence (MHz) 351,25 4rL,25 47L,25 639,25 807,25
BC (dB) 66,5 66,7 66,7 66,5 66,7

Tan. 5.L4 - Modèle de la fonction d'erreur: Résultats des simulations de bat-
tements composites générés par I'amplificateur PORTENSEIGNE PM5545331,
pour un plan de fréquences contenant 45 porteuses et pour un niveau de sortie
de -5 dBm.

Fréquence (MHz) L20 176 224 272 303,25
BC (dB) 67,5 67,7 66,9 67,9 67,4

Fréquence (MHz) 351,25 4rL,25 47r,25 639,25 807,25
BC (dB) 66,9 67,9 67,4 67,0 67,7

Tas. 5.15 - Modèle de Rapp: Résultats des simulations de battements compo,
sites générés par I'amplificateur PORTENSEIGNE PM554b331, pour un plan de
fréquences contenant 45 porteuses et pour un niveau de sortie de -5 dBm.
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120.4 120.6 120.8 121

Frc. 5-10 - Modèle de Price: Spectres linéaires (-) 
"t 

non-linéaires (- -) obtenus

à la fréquence de 120 MHz pour l'amplificateur PORTENSEIGNE PM5545331.

470.4 470.6 470.E 471 471.2 471.4 471.6 471.8 472 472.2
Frequence (Mltz)

FIc. 5-11 - Modèle de Price: Spectres linéaires (-) 
"t 

non-linéaires (- -) obtenus

à Ia fréquence de 47I,25 MHz pour I'amplificateur PORTENSEIGNE PM5545331.
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Flc. 5-12 - Modèle de Price: Spectres linéaires (-) .t non-linéaires (- -) obtenus

à la fréquence de 807,25 MHz pour I'amplificateur PORTENSEIGNE PM5545331.

119 1192 119.4 119.6 119.8 120 1202 120.4 120.6 120.8 121
Fr€quence (MHz)

Frc. 5-13 - Modèle des T.O.P.: Spectres linéaires (-) .t non-linéaires (- -

) obtenus à la fréquence de 120 MHz pour I'amplificateur PORTENSEIGNE

PM5545331.
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Ftc. 5-14 - Modèle des T.O.P.:
obtenus à la fréquence de 47L,25
PM5545331.

471 4712 471.1 471.6 471.8 472 4n22
F.squênca (MHz)

Spectres linéaires (-) 
"t 

non-linéaires (- -)

MHz pour I'amplificateur PORIENSEIGNE

470.6 170.8

Ftc. 5-15 - Modèle des T.O.P.:
obtenus à la fréquence de 807,25
PM5545331.

807 8072 807.4 807.6 807.8 808 g)8.2
Frequ€ncs (MHz)

Spectres linéaires (-) 
"t 

non-linéaires (- -)

MHz pour I'amplificateur PORTENSEIGNE
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PM5545331

119 1192 119.4 119.6 119.8 1N 1æ2 120.4 1æ.6 120.E 121
Frcqrrnca (MHz)

Ftc. 5-16 - Modèle de la fonction d'erreur: Spectres linéaires (-) 
"t 

non-linéaires
(- -) obtenus à la fréquence de 120 MHz pour I'amplificateur PORTENSEIGNE
PM5545331.

470.4 470.6 470.8 471 4712 471.4 471.6 471.8 472 472.2
Frequence (Mt{z)

Ftc. 5-17 - Modèle de la fonction d'erreur: Spectres linéaires (-) .t non-linéaires
(- -) obtenus à la fréquence de 47r,25 MHz pour I'amplificateur PoRTEN-
SEIGNE PM5545331.
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Ftc. 5-18 - Modèle de la fonction d'erreur: Spectres linéaires (-) 
"t 

non-linéaires
(- -) obtenus à la fréquence de 807,25 MHz pour I'amplificateur PORIEN-

SEIGNE PM5545331.

119 1192 119.4 119.6 119.E 120 1202 120.4 120.6 120.8 12'-1
Frequence (MHz)

FIc. 5-19 - Modèle de Rapp: Spectres linéaires (-) 
"t 

non-linéaires (- -) obtenus

à la fréquence de L20 MHz pour I'amplificateur PORTENSEIGNE PM5545331.
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Flc. 5-20 - Modèle de Rapp: Spectres linéaires (-) 
"t 

non-linéaires (- -) obtenus
à Ia fréquence de 47I,25 MHz pour I'amplificateur POH|ENSEIGNE PM5545331.
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Flc. 5-21 - Modèle de Rapp: Spectres linéaires (-) et non-linéaires (- -) obtenus
à la fréquence de 807,25 MHz pour I'amplificateur PORIENSEIGNE PM5545331.
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5.8 Simulations non-linéaires de l'amplificateur

Portenseigne du type PM554534L

Dans ce pa.ragraphe, nous présentons les résultats des simulations informa-

tiques réalisées afin de valider des modèles non-linéaires présentés dans les cha-

pitres 2, 3 et 4. Les conditions de simulations et algorithmes utilisés sont iden-

tiques à ceux décrits dans le paragraphe précèdent.

5.8.1 Le modèle de Volterra

Les résultats des simulations réalisées pour cet amplificateur sont regroupés

dans le tableau 5.16. Dans le paragraphe suivant, nous présentons les résultats

obtenus pour cet amplificateur en utilisant le modèle de Price.

5.8.2 Le modèle de Price

Pour I'amplificateur PORTENSEIGNE PM5545331, la caractéristique, issue

des mesures réalisées au pa,ragraphe 5.4.1 de ce chapitre, est approximée jusqu'au

point de I dB de compression pa.r Ia fonction suivante:

y(t) : -0, 0769 + 31, 4408x(t) - 29.r326x'(t) - 26,22913(t). (5.20)

Le coefficient de corrélation correspondant cette approximation et aux mesures

est égal à 0,99999. Les figures 5-22, 5-23 et 5-24 présentent les spectres linéaires

et non-linéaires obtenus à I'aide de ce modèle pour trois canaux diférents. Par

ailleurs, le tableau 5.17 donne les résultats des simulations de battements com-

posites pour dix canaux du plan de fréquences considéré. Le paragraphe suivant

présente les résultats des simulations effectuées avec le modèle des T.O.P.

5.8.3 Le modèle des T.O.P.

Pour I'amplificateur PORTENSEIGNE PM5545341 et en appliquant ce mo-

dèle, I'approximation de la caractéristique de transfert sécrit:

28.5 a(t\vlt):ffi (5.2r)

Le coefficient de corrélation obtenu par comparaison de I'approximation et des

mesures est de 0,9997. Les figures 5-25,5-26 et 5-27 sont des exemples des spectres
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linéaires et de battements composites issus des simulations réalisées à I'aide de
ce modèle. D'autre part, dans le tableau 5.18, nous présentons les résultats des
simulations pour dix canaux du plan de fréquences. Le prochain paragraphe est
consacré aux résultats des simulations effectuées porrr cet amplificateur avec le
modèle de la fonction d'erreur.

5.8.4 Le modèle de la fonction d'erreur

Pour I'amplificateur PORTENSEIGNE PM5545341 et pour ce modèle, une
approximation de la caractéristique de transfert présenté au paragraphe 5.3.1 est
donnée par la relation:

(5.22)

Le coeffcient de corrélation correspondant à cette approximation et aux mesures
du paragraphe 5.4.1 est de 0,997. Les résultats des simulations sont présentés
dans le tableau 5.19 pour dix porteuses du plan de fréquences. Aussi, les figures 5-
28, 5-29 et 5-30 présentent des exemples de spectres linéaires et de battements
composites obtenus pour trois porteuses du plan. Dans le paragraphe suivant,
nous donnons les résultats des simulations réalisées avec le modèle de Rapp.

5.8.5 Le modèle de Rapp

Dans le cas de I'amplificateur PM5545341 et pour ce modèle, une approxima-
tion de sa caractéristique de transfert est donnée par la relation:

-/+\ - - 29x(t)r\-/ 
lt * (*9)"' ']*'

(5.23)

Le coefficient de corrélation calculé entre cette approximation et les mesures est
de 0,996. Les résultats de ces simulations sont présentés dans le tableau 5.20
pour dix porteuses du plan de fréquences choisi. Aussi, nous présentons sur les
figures 5-31, 5-32 et 5-33 des exemples de spectres linéaires et de battements
composites obtenus pour trois porteuses du plan.

y(r): T,8Berftfs]

L27



Fréquence (MHz) L20 176 224 272 303,25
BC (dB) 67,0 67,0 66,0 66,0 65,0

Fréquence (MHz) 35L,25 4L1,25 47L,25 639,25 807,,25

BC (dB) 65,0 64,0 64,0 62,0 62,0

Te,s. 5.16 - Modèle de Volterra: Résultats des simulations de battements com-
posites générés par I'amplificateur PORTENSEIGNE PM5545341, pour un plan

de fréquences contenant 45 porteuses et pour un niveau de sortie de -5 dBm.

Fréquence (MHz) L20 176 224 272 303,25
BC (dB) 69,5 69,0 67,5 67,,5 66,5

Fréquence (MHz) 351,25 4II,25 47L,25 639,25 807,25

BC (dB) 65,0 63,5 62,0 63,0 62,,0

TLs. 5.17 - Modèle de Price: Résultats des simulations de battements compc'
sites générés par I'amplificateur PORTENSEIGNE PM5545341, pour un plan de
fréquences contenant 45 porteuses et pour un niveau de sortie de -5 dBm.

Fréquence (MHz) L20 176 224 272 303,25
BC (dB) 69,1 69,4 69,1 67,0 66,0

Fréquence (MHz) 35r,25 4L1,25 47L,25 639,25 807,25

BC (dB) 65,8 65,0 63,3 65,1 63,3

TAg. 5.18 - Modèle des T.O.P.: Résultats des simulations de battements com-
posites générés par I'a.mplificateur PORÎENSEIGNE PM5545341, pour un plan

de fréquences contenant 45 porteuses et pour un niveau de sortie de -5 dBm.
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Fréquence (MHz) t20 176 224 272 303,25
BC (dB) 70,7 70,6 7I,0 70,5 70,7

Fréquence (MHz) 351,25 41r,25 47L,25 639,25 807,25

BC (dB) 70,7 70,7 70,7 70,5 70,7

Tns.5.19 - Modèle de la fonction d'erreur: Résultats des simulations de bat-
tements composites générés par I'amplificateur PORTENSEIGNE PM5545341,
pour un plan de fréquences contenant 45 porteuses et pour un niveau de sortie

de -5 dBm.

Fréquence (MHz) r20 176 224 272 303,25
BC (dB) 69,9 69,5 69,3 70,0 69,2

Fréquence (MHz) 35L,25 4rr,25 47L,25 639,25 807,25

BC (dB) 70,2 69,3 69,1 70,5 69,2

Tns. 5.20 - Modèle de Rapp: Résultats des simulations de battements compo-
sites générés par I'amplificateur PORIENSEIGNE PM5545341, pour un plan de

fréquences contenant 45 porteuses et pour un niveau de sortie de -5 dBm.
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Ftc.5-22 - Modèle de Price: Spectres linéaires (-) .t non-linéaires (- -) obtenus

à la fréquence de L20 MHz pour I'amplificateur PORTENSEIGNE PM5545341.

471 471.2 471.4 471.6 471.8
Fr€quence (MHz)

Flc. 5-23 - Modèle de Price: Spectres linéaires (-) et non-linéaires (- -) obtenus

à la fréquence de 47L,25 MHz pour I'amplificateur PORTENSEIGNE PM5545341.
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Ftc. 5-24 - Modèle de Price: Spectres linéaires (-) 
"t 

non-linéaires (- -) obtenus
à la fréquence de 807,25 MHz pour I'amplificateur PORTENSEIGNE PM5545341.
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FIG. 5-25 - Modèle des T.O.P.: Spectres linéaires (-) .t non-linéaires (- -

) obtenus à Ia fréquence de 120 MHz pour I'amplificateur PORÎENSEIGNE

PM5545341.
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PlÆ3r5341

FIc. 5-26 - Modèle des T.O.P.:
obtenus à la fréquence de 47L,25

PM5545341.

471 1712 171.1 471.6 1718 4n2 4722
Fr€qu€nce (Ml-lz)

Spectres linéaires (-) et non-linéaires (- -)

MHz pour I'amplificateur PORTENSEIGNE

470.6 4æ.8

o
E

o
E

o
E

806.6 806.8 807 807.2 807.4 807.6
Frequenca (MHz)

807.8

Hc. 5-27 - Modèle des T.O.P.: Spectres linéaires (-) 
"t 

non-linéaires (- -)

obtenus à la fréquence de 807,25 MHz pour I'amplificateur PORTENSEIGNE

PM5545341.
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Ftc. 5-28 - Modèle de la fonction d'erreur: Spectres linéaires (-) 
"t 

non-linéaires
(- -) obtenus à la fréquence de 120 MHz pour I'amplificateur POH|ENSEIGNE
PM5545341.

470.4 470.6 4m.8 471 471.2 171.4 471.6 471.8 472 4722
Fr€quence (Mttz)

FIc. 5-29 - Modèle de la fonction d'erreur: Spectres linéaires (-) et non-linéaires
(- -) obtenus à la fréquence de 47r,25 MHz pour I'amplificateur poRIEN-

SEIGNE PM5545341.
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Ftc. 5-30 - Modèle de la fonction d'erreur: Spectres linéaires (-) et non-linéaires
(- -) obtenus à la fréquence de 807,25 MHz pour I'a,rnplificateur PORTEN-

SEIGNE PM5545341.

119 1192 119.4 119.6 119.8 120 1æ2 120.4 120.6 120.8 121
F equence (MHz)

Ftc. 5-31 - Modèle de Rapp: Spectres linéaires (-)"t non-linéaires (- -) obtenus

à la fréquence de 120 MIIz pour I'amplificateur PORTENSEIGNE PM5545341.
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PM5545341

4m.4 470.6 170.8 471 4712 471.4 471.6 471.8 472 1722
Fr€qu€ncs (MHz)

Frc. 5-32 - Modèle de Rapp: Spectres linéaires (-) 
"t 

non-linéaires (- -) obtenus
à la fréquence de 471,25 MHz pour l'amplificateur PORTENSEIGNE PM5545341.

807 8072 8/Jit.4 807.6 807.8 808
Frequence (MHz)

FIc. 5-33 - Modèle de Rapp: Spectres linéaires (-) ut non-linéaires (- -) obtenus

à la fréquence de 807,25 MHz pour I'amplificateur PORTENSEIGNE PM5545341.
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5.9 Simulations non-linéaires de I'amplificateur

hybride Philips de type BGX885

Dans ce paragraphe, nous présentons les résultats des simulations informa-
tiques réalisees pour valider les modèles non-linéaires proposés dans les chapitres
précèdents. Les paramètres de simulation (puissance de sortie et plan de fré-
quences) et les algorithmes sont identiques à ceux utilisés précèdemment.

5.9.1 Le modèle de Volterra

Les résultats des simulations réalistÉes pour cet amplificateur avec ce modèle

sont regroupés dans le tableau 5.21. Dans le paragraphe suivant, nous présentons

les résultats des simulations effectuées pour cet a,rrplificateur avec le modèle de

Price.

5.9.2 Le modèle de Price

Pour I'amplificateur PHILIPS BGX 885, sa caractéristique de transfert est
approximée jusqu'au point de 1 dB de compression par le polynôme suivante:

u(t) - -0, 0039 * 5, 93e(t) + 1,67x2 (t) - 3, 815n3(t). (5.24)

Le coefficient de corrélation correspondant cette approximation et aux mesures est

égal à 0,9998. Les figures 5-33, 5-34 et 5-35 présentent les spectres linéaires et non-

linéaires obtenus à I'aide de ce modèle pour trois canaux différents. Par ailleurs,

le tableau 5.22 donne les résultats de simulation de battements composites pour

dix canaux du plan de fréquences considéré.

5.9.3 Le modèle des T.O.P.

Pour l'amplificateur PHILIPS BGX 885 et pour ce modèle, I'approximation
de la caractéristique de transfert s'écrit:

v(t) :
6,07993 c(t)

(5.25)
1 + 0, 123799 a2(t)

Le coeffcient de corrélation calculé par comparaison de I'approximation et des

mesures est de 0,9998. Les figures 5-36, 5-37 et 5-38 sont des exemples des spectres
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linéaires et de battements composites issus des simulations efectuées avec ce mo-

déle. Aussi, dans le tableau 5.23 nous présentons les résultats des simulations

pour dix canaux du plan de fréquences.

5.9.4 Le modèle de Ia fonction d'erreur

Pour le modèle de lafonction d'erreur, une approximation de la caractéristique

de transfert de cet a,mplificateur est donnée par la relation:

(5.26)

Le coefficient de corrélation correspondant à cette approximation et aux mesures

du paragraphe 5.4.1 est de 0,996. Les résultats de ces simulations sont présentés

dans le tableau 5.24 pour dix porteuses du plan de fréquences. Nous pourrons

juger de la validité de ce modèle en compa,rant ces résultats à ceux mesurés. Par

ailleurs, les figures 5-39, 5-40 et 5-41 présentent des exemples de spectres linéaires

et de battements composites obtenus pour trois porteuses du plan.

5.9.5 Le modèle de Rapp

Dans ie cas du modèle de Rapp, une approximation de la caractéristique de

transfert de I'amplificateur BGX 885 est donnée par la relation:

y(t)=8,2erfl#]

, . \  6, 093c(t)
v \" t - 

[.1 * 1o'ogs't't1z'r'21 
#r 

'

l - ' \  5 , 4  /  J

- (5.27)

Le coefrcient de corrélation calculé entre cette approximation et ies mesures est

de 0,995. Les résultats de ces simulations sont présentés dans le tableau 5.25

pour dix porteuses du plan de fréquences choisi. Aussi, nous présentons sur les

figures 5-42, 5-43 et 5-44 des exemples de spectres linéaires et de battements

composites obtenus pour les fréquences I20,, 477,25 et 807,25 MHz.
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Fréquence (MHz) 120 176 224 272 303,25
BC (dB) 69,5 68,5 68,5 68,0 68,0

Fréquence (MHz) 35r,25 4Lr,25 47L,25 639,25 807,25
BC (dB) 68,0 68,0 66,0 67,0 65,0

Tag. 5.2I - Modèle de Volterra: Résultats des simulations de battements com-
posites générés par I'amplificateur hybride PHILIPS BGX 885, pour un plan de
fréquences contenant 45 porteuses et pour un niveau de sortie de -5 dBm.

Fréquence (MHz) t20 L76 224 272 303,25
BC (dB) 71,0 70,5 70,5 70,0 70,0

Fréquence (MHz) 351,25 41L,25 47L,25 639,25 807,25
BC (dB) 70,0 70,0 69,0 69,5 68,0

Tes. 5.22 - Modèle de Price: Résultats des simulations de battements compo-
sites générés par I'amplificateur PHILIPS BGX 885, pour un plan de fréquences
contenant 45 porteuses et pour un niveau de sortie de -5 dBm.

Fréquence (MHz) 120 176 224 272 303,25
BC (dB) 70,1 69,6 69,3 69.4 69,7

Fréquence (MHz) 35L,25 4Lr,25 47r,25 639,25 807,25
BC (dB) 68,7 69,0 68,6 69.0 68,0

Tan. 5.23 - Modèle des T.O.P.: Résultats des simulations de battements compo-
sites générés par I'amplificateur PHILIPS BGX 885, pour un plan de fréquences
contenant 45 porteuses et pour un niveau de sortie de -5 dBm.
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Fréquence (MHz) L20 176 224 272 303,25
BC (dB) 7r,7 7r,2 7L,T 70.5 69,9

Fréquence (MHz) 35L,25 4IL,25 471,25 639,25 807,25

BC (dB) 69,9 70,2 70,9 68,7 68,8

Tes. 5.24 - Modèle de la fonction d'erreur: Résultats des simulations de batte-
ments composites générés par l'amplificateur PHILIPS BGX 885, pour un plan
de fréquences contenant 45 porteuses et pour un niveau de sortie de -5 dBm.

Fréquence (MHz) r20 176 224 272 303,25
BC (dB) 70,2 70,6 70,2 70,8 70,6

Fréquence (MHz) 35r,25 41r,25 47r,25 639,25 807,25
BC (dB) 70,3 70,7 70,3 70,8 7I,0

Tns. 5.25 - Modèle de Rapp: Résultats
sites générés par I'amplificateur PHILIPS
contenant 45 porteuses et pour un niveau

des simulations de battements compo-
BGX 885, pour un pian de fréquences
de sortie de -5 dBm.
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FIc. 5-33 - Modèle de Price: Spectres linéaires (-) 
"t 

non-linéaires (- -) obtenus

à la fréquence de L20 MHz pour I'amplificateur PHILIPS BGX 885.
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Frequenca (Mttz)

FIc. 5-34 - Modèle de Price: Spectres linéaires (-) 
"t 

non-linéaires (- -) obtenus

à Ia fréquence de 47I,25 MHz pour I'amplificateur PHILIPS BGX 885.
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Frc. 5-35 - Modèle de Price: Spectres linéaires (-) 
"t 

non-linéaires (- -) obtenus

à la fréquence de 807,25 MHz pour I'amplificateur PHILIPS BGX 885.

119 1192 119.4 119.6 119.8 120 1æ2 120.4 120.6 120.8 121
Frequence (Ml-lz)

Flc. 5-36 - Modèle des T.O.P.: Spectres linéaires (-) 
"t 

non-linéaires (- -)

obtenus à la fréquence de I20 MHz pour I'amplificateur PHILIPS BGX 885.
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BGX 8E5

470.1 170.6 470.8 471 4712 171.4 471.6 471.8 472 4722
Frequence (Mtlz)

Ftc. 5-37 - Modèle des T.O.P.: Spectres linéaires (-) 
"t 

non-linéaires (- -)

obtenus à la fréquence de 47I,25 MHz pour I'amplificateur PHILIPS BGX 885.

806'4 806'6 806'8 tott'"f'T'L 
ti'o'l;T 

807'6 æ7'8 8oB æ'2

Ftc. 5-38 - Modèle des T.O.P.: Spectres linéaires (-) .t non-linéaires (- -)

obtenus à la fréquence de 807,25 MHz pour I'amplificateur PHILIPS BGX S85.
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BGX 885

rle 11s2 11s.4 1re.6 trpll*Ifl,r",iï, 120.1 1âr.6 rzo.E 121

Ftc. 5-39 - Modèle de la fonction d'erreur: Spectres linéaires (-) .t non-linéaires
(- -) obtenus à la fréquence de 120 MHz pour l'amplificateur PHILIPS BGX S85.

470.4 470.6 470.8 471 47't2 471.4 47'1.6 471.8 472 4722
Frequenc€ (MHz)

FIc. 5-40 - Modèle de la fonction d'erreur: Spectres linéaires (-) et non-linéaires
(- -) obtenus à la fréquence de 47L,25 MHz pour I'amplificateur PHILIPS BGX
885.
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BGX 885

806.4 806.6 806.8 W7 æ1t2 æ7.4 807.6 807.E æ8 W2
F €qu€rrce (MHz)

Ftc. 5-41 - Modèle de la fonction d'erreur: Spectres linéaires (-) et non-linéaires
(- -) obtenus à la fréquence de 807,25 MHz pour I'amplificateur PHILIPS BGX
885.

11s 11e2 11e.4 11e.6 ttp.,tJl,ul?i" 120.4 120.6 120.8 121

FIc. 5-42 - Modèle de Rapp: Spectres linéaires (-) .t non-linéaires (- -) obtenus
à la fréquence de 120 MHz pour I'amplificateur PHILIPS BGX S8b.
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BGX 885
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Flc. 5-43 - Modèle de Rapp: Spectres linéaires (-) et non-linéaires (- -) obtenus

à la fréquence de 47L,25 MHz pour I'amplificateur PHILIPS BGX 885.

Ftequence (MHz)

Frc. 5-44 - Modèle de Rapp: Spectres linéaires (-) et non-linéaires (- -) obtenus

à la fréquence de 807,25 MHz pour I'amplificateur PHILIPS BGX 885-
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5.L0 Simulations non-linéaires dtune cascade de

trois I'amplificateurs PHITIPS BGX885

Dans ce paragraphe, nous présentons les résultats des simulations informa-
tiques réalisées afin de valider des modèles non-linéaires de cascades d'amplifica-
teurs identiques proposés dans les chapitres 2,3 et 4. Nous considérons que deux
amplificateurs successifs sont séparés par un atténuateur. La valeur d'atténuation
est égale â celle du gain d'un amplificateur. Les conditions de simulations et les
algorithmes sont les mêmes que ceux utilisés auparavant.

5.10.1 Le modèle de Volterra

Les résultats des simulations réalisées pour cette cascade avec ce modèle sont

regroupés dans le tableau 5.26.

5.LO.2 Le modèle de Price

Pour calculer le spectre de battements composites produits par une cascade

de trois amplificateur, le modèle de Price utilise une approximation polynomiaie

de la caractéristique de transfert en amplitude d'un seul amplificateur. Pour l'am-
plificateur PHILIPS BGX 885, cette caractéristique, est donnée au paragraphe

5.4.1. Le tableau 5.27 donne les résultats des simulations de battements com-
posites pour dix canaux du plan de fréquences considéré. Les figures 5-45,5-46
et 5-47 sont des exemples des spectres linéaires et de battement5 composites ob-
tenus à I'aide de ce modéle et pour cette cascade.

5.10.3 Le modèle des T.O.P.

Pour calculer le spectre d'intermodulation créé par une cascade d'amplifica-
teurs identiques, le modèle des Tubes à Onde Progressive utiiise une approxi-
mation de la caractéristique de transfert en amplitude d'un seul amplificateur
(voir le paragraphe a.2.3)- Dans le tableau 5.28 nous présentons les résultats des
simulations pour dix canaux du plan de fréquences. Les figures 5-48, 5-49 et i-50
sont des exemples des spectres linéaires et de battements composites issus des
simulations effectuées avec ce modèle.
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5.10.4 Le modèle de la fonction d'emeur

L'application du modèle de la fonction d'erreur afin de calculer le spectre d'in-

termodulation créé par une cascade de trois amplificateurs identiques nécessite la

cotrtraissance d'une approximation de la caractéristique de transfert en amplitude

d'un amplificateur par la fonction d'erreur erf(x). Celle-ci est donaée au para-

graphe 5.9.4. Les résultats de ces simulations sont présentés dans le tableau 5.29

pour dix porteuses du plan de fréquences. Aussi, les figures 5-51, 5-52 et 5-53 pré-

sentent des exemples de spectres linéaires et de battements composites obtenus

pour les fréquences L20, 47I,25 et 807,25 MHz.

5.10.5 Le modèle de Rapp

Pour cette êascade de trois BGX 885, les résultats des simulations réalisées
à I'aide de ce modèle sont présentés dans le tableau 5.30. Par ailleurs, nous pré-

sentons sur les figures 5-54, 5-55 et 5-56 des exemples de spectres linéaires et de
battements composites obtenus pour trois porteuses du plan.
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Fréquence (MHz) L20 L76 224 272 303,25
BC (dB) 59,5 59,1 59,1 59,0 58,5

Fréquence (MHz) 351,25 4r1,25 47r,25 639,25 807,25
BC (dB) 58,0 58,5 59,0 59,0 58,0

Tng. 5.26 - Modèle de Volterra: Résultats des simulations de battements com-
posites générés par une cascade de trois amplificateurs hybrides PHILIPS BGX
885, pour un plan de fréquences contenant 45 porteuses et pour un niveau de
sortie de -5 dBm.

Fréquence (MHz) 120 176 224 272 303,25
BC (dB) 66,5 66,0 66,0 oorc oc,D

Fréquence (MHz) 351,25 4II,25 47L,25 639,25 807,25
BC (dB) 65,0 oô,c 64,5 65,0 64,0

TtB.5.27 - Modèle de Price: Résultats des simulations de battements composites
générés par une cascade de trois amplificateurs PHILIPS BGX 885, pour un plan
de fréquences contenant 45 porteuses et pour un niveau de sortie.de -5 dBm.

Fréquence (MHz) L20 176 224 272 303,25
BC (dB) 64,5 64,2 64,2 64,7 63,9

Fréquence (MHz) 35L,25 4LL,25 47L,25 639,25 807,25
BC (dB) 63,5 63,1 64,I 62,9 60,9

Ten. 5.28 - Modèle des T.O.P.: Résultats des simulations de battements com-
posites générés par une cascade de trois amplificateur PHILIPS BGX 885, pour
un plan de fréquences contenant 45 porteuses et pour un niveau de sortie de -5
dBm.
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Fréquence (MHz) 120 t76 224 272 303,25
BC (dB) 67,8 67,3 66,2 66,8 66,,2

Fréquence (MHz) 35r,25 4Lr,25 47L,25 639,25 807,25
BC (dB) 65,3 65,7 66,0 65,0 63,0

Tas. 5.29 - Modèle de la fonction d'erreur: Résultats des simulations de batte-
ments composites générés par une cascade de trois amplificateurs PHILIPS BGX
885, pour un plan de fréquences contenant 45 porteuses et pour un niveau de
sortie de -5 dBm.

Fréquence (MHz) r20 176 224 272 303,25
BC (dB) ooro 65,5 65,3 ooro 65,,4

Fréquence (MHz) 351,25 4L1,25 47L,25 639,25 807,25

BC (dB) 65,3 65,4 65,4 65,4 65,2

Tnn.5.30 - Modèle de Rapp: Résultats des simulations de battements composites
générés par une cascade de trois amplificateurs PHILIPS BGX 885, pour un plan

de fréquences contenant 45 porteuses et pour un niveau de sortie de -5 dBm.
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Ftc. 5-45 - Modèle de Price: Spectres linéaires (-) 
"t 

non-linéaires (- -) obtenus
à la fréquence de L20 MHz pour une cascade de trois amplificateurs PHILIPS
BGX 885.

470.4 470.6 470.E 471 4712 471.4 471.6 471.8 472 4722
Freguencs (MHz)

FIc. 5-46 - Modèle de Price.: Spectres linéaires (-) .t non-linéaires (- -) obtenus

à la fréquence de 47I,25 MHz pour une cascade de trois amplificateur PHILIPS

BGX 885.

o
E

o
E
5=
CLÊ

Cascarb

150



Cascaæ

806.4 EO6.6 806.8 gn æ72 8în-1 807-6 g'7.8 808 8082
F €qu€nce (Ml'lz)

Frc. 5-47 - Modèle de Price: Spectres linéaires (-) et non-Iinéaires (- -) obtenus

à la fréquence de 807,,25 MHz pour une cascade de trois amplificateurs PHILIPS

BGX 885.

119 1r92 119.4 119.6 119.8 120 1202 120.4 1æ.5 120.4 121
Fr€qusnce (MHz)

Ftc. 5-48 - Modèle des T.O.P.: Spectres linéaires (-) ut non-linéaires (- -)

obtenus à la fréquence de 120 MHz pour une cascade de trois a.mplificateurs

PHILIPS BGX 885.
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FIc. 5-49 - Modèle des T.O.P.:
obtenus à la fréquence de 47I,25
PHILIPS BGX 885.
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MHz pour une cascade de trois amplificateur
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Ftc. 5-50 - Modèle des T.o.P.: Spectres linéaires (-) 
"t 

non-linéaires (- -)

obtenus à la fréquence de 807,25 MHz pour une cascade de trois amplificateurs
PHILIPS BGX 885.
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FIc. 5-51 - Modèle de la fonction d'erreur: Spectres linéaires (-) et non-linéaires
(- -) obtenus à la fréquence de 120 MHz pour une cascade de trois amplificateurs

PHILIPS BGX 885.
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Ftc. 5-52 - Modèle de la fonction d'erreur: Spectres linéaires (-) et non-linéaires
(- -) obtenus à la fréquence de 47I,25 MHz pour une cascade de trois amplifica-
teurs PHILIPS BGX 885.
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Flc. 5-53 - Modèle de la fonction d'erreur: Spectres linéaires (-) .t non-linéaires
(- -) obtenus à la fréquence de 807,25 MHz pour une cascade de trois amplifica-
teurs PHILIPS BGX 885.
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FIc. 5-54 - Modèle de Rapp: Spectres linéaires (-) ut non-linéaires (- -) obtenus
à la fréquence de L20 MHz pour une cascade de trois amplificateurs PHILIPS
BGX 885.
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Cascade

471 4712 171.4 171.6 471.8
Fr€quêncô (MHz)

Ftc. 5-55 - Modèle de Rapp: Spectres linéaires (-) 
"t 

non-linéaires (- -) obtenus
à la fréquence de 477,25 MHz pour une cascade de trois amplificateurs PHILIPS
BGX 885.

806.6 806.8 æ7 flrJ72 æ7.4 æ7.6 807.8
F €quenco (MFlz)

FIc. 5-56 - Modèle de Rapp: Spectres linéaires (-) ut non-linéaires (- -) obtenus
à la fréquence de 807,25 MHz pour une cascade de trois amplificateurs PHILIPS
BGX 885.
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5.11 Comparaison des résultats

Dans ce paragraphe, nous comparoos les résultats issus des simulations avec
ceux donnés par les mesures de battements composites. Cette analyse nous permet
de conclure de la validité de chacua des modèles proposés.

5.11.1 Validité du modèle de Volterra

Les simulations informatiques réalisées avec le modèle de Volterra donnent d.es
valeurs de battements composites proches de celles obtenues pa.r la mesure. Cette
constatation est d'autant plus waie que les résultats des simulations suivent la
décroissance fréquentielle observée lors des mesures. Cependa.nt, nous relevons
un écart moyen entre la mesure et les simulations d'environ 2,2 dB. Nous notons
que cet éca.rt est le même pour les trois a.rrplificateurs étudiés. Cette différence
peut s'expliquer par le choix, dans I'algorithme de calcul, de dix sous-bandes
de fréquences à I'intérieur desquelles nous considérons les rapports d'intermodu-
lation constants. En augmentant le nombre de ces sous-bandes, nous pourrions
augmenter la précision de ce modèle. Ceci se ferait alors au détriment du temps
de calcul. Les écarts mærimum observés par â.mplificateur sont représentés dans
le tableau 5.31.

Pour ce qui concerne la cascade de trois amplificateurs hybrides PHILIPS
BGX 885, les simulations donnent des résultats de battements composites très
différents de ceux obtenus par la mesure. En efet, l'écart moy_ea observé est de
5 dB. La loi de cumul de battements composites mesurés semble être du type:

BCtt o*pt;f icoteurs: BCuo omptil icoteur - 13log l0(N) (5.28)

alors que la loi suivie par les simulations est une loi d'addition en tension soit:

BCx .,r,,pt;ficotetrs: BCun onrpliJicatezr - 20 log 10(N) (5.2e)

Cette constatation rejoint celle taite de manière empirique par Gayraut [GAyZ6].
Par ailleurs, elle peut s'expliquer de façon mathématique au regard de I'inégalité
de Cauchy-Schwarz. En effet, si les raies élémentaires se cumulent selon une loi
d'addition en tension,les battements composites dont ils résultent, ne se cumulent
pas de cette manière. Le paragraphe suivant étudie la validité du modèle de Price.
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5.11.2 Validité du modèle de Price

Le modèle de Price est très précis. En effet, sur I'ensemble des amplifica-

teurs considérés, l'écart moyen entre les mesures de battements composites et les

simulations est d'environ 0,5 dB. Les écarts ma>cimumobservés pour chaque arn-

plificateur figurent dans le tableau 5.31. Cette précision du modèle de Price peut

s'expliquer par le fait que I'approximation polynomiale utilisee dans ce modèle

lisse parfaitement la ca.ractéristique de transfert en a,mplitude de I'amplificateur.

Cela est nota,mment constaté en exa,minant les coeffcients de corrélation calculés

pour chacun dss amplificateurs mesurés et simulées.

Pour la cascade, l'écart moyen entre simulations et mesures est proche de 2

dB. n semble que la loi de cumul de battemenLs composites suivie pa^r le modéle

soit une loi d'addition en puissance du type:

BCy a,mptificotetn" = BCun amplifiæ.tcttr - l0log 10(N), (5.30)

alors que la loi de cumul suivie lors des mesures est donnée par Ia relation 5.28.

Cette différence explique le décibel supplémentaire apporté à l'écart moyen ob-

tenu pour un seul amplificateur. Le paragraphe suivant est consacré à l'étude des

performances des modèles de lissage.

5.11.3 Validité des modèles de lissage

Parmi les trois modèles de lissage de la fonction de transfert d'un amplifica-

teur, nous constatons que Ie modèle des Tubes à Onde Progessive est plus précis

que les deux autres modèles proposés. En effet, l'écart moyen contaté entre les

mesures et le simulations est d'environ 1 dB. Les écarts moyens observés pour

les modèles de la fonction d'erreur et Rapp sont égaux à respectivement 2,4 et

2,9 dB pour I'amplificateur PM5545331 et de 4,5 et 4,4 dB pour l'amplificateur

PM5545341. Ces écarts ma>rimum sont présentés, amplificateur par amplificateur,

dans la tableau 5.31. Pour I'amplificateur BGX 885, les résultats des simulations

sont globalement meilleurs pour les trois modéles de lissage. Cela est du à la

bonne corrélation existant entre les modéles et les mesures pour cet hybride.

Par ailleurs, nous notons que le modèle des T.O.P. suit parfaitement la loi de

décroissance observée par les valeurs de battements composites en fonction de la

fréquence. Cette rema,rque n'est pas valable pour les deux autres modèles.

r57



Pour ce qui concerne la cascade de trois amplificateurs hybrides BGX 885,
le modèle des T.O.P. est aussi le plus précis. L'écart moyen constaté entre les
simulations et les mesures est de 1,1 dB. La loi de cumul des battements générés
par chaque arnplificateur suivie par ce modèle est une loi d'addition en puissance.
Les deux autres modèles de lissage suivent cette loi'mais ne sont pas très précis.
Cela s'explique pa.r le tait que les modèles de Rapp et de la fonction d'erreur
appliques à une cascade, utilisent les résultats de I'approximation effectuée sur
un seul a,mplificateur. Celle'ci n'étant pas parlaite pour ces deux modèles, les
écarts constatés pour ces modèles sont assez importants.

PM5545331 PM5545341 BGX 885 Cascade

Volterra 4r0 3,2 216 617

Price 1r0 1,0 0,6 119

T.O.P. I 15 1,6 114 113

Fonction d'erreur 5,2 8,7 214 2rr
Rapp 612 7,2 3,5 3r1

Tns. 5.31 - Ecarts maximum (dB) constatés entre les résultats de simulation
de battements composites et les mesures en fonction du modèle et du type de
dispositif actif.

5.LL.4 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté les mesures non-linéaires permettant
de caractériser un amplificateur de réseau câblé. Grâce aux modèles non-linéaires
proposés dans les chapitre 2, 3 et 4, et aux mesures de caractéristiques de trans-
fert et de rapports d'intermodulation, nous avons simulé le calcul de battements
composites générés pax un a,rrrplificateur transmettant un plan de fréquences par-
ticulier.

Les simulations sont, excepté pour le modèle de Rapp et le modèle de la
fonction d'erreut, assez précises. Pour ceux utilisant une approximation de la
caractéristique de transfert en a.rrrplitude du dispositif, cette précision est très
dépendante de la forme mathématique utilisée pour approximer cette ca.ractê
ristique. En effet, les coefficients de corrélation calculés entre I'approximation et
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les mesures sont des indicateurs de la précision des modèles. Ainsi, nous avons

constaté une bonne concordance des mesures et des simulations pour des mo'
dèles présentant de coefficients de corrélation proche de 1. Cela est nota,rnent le
cas pour le modèle de Price et pour le modèle des Tubes à Ondes Progressives.
Dans le cas du modèle de Volterra, le précision des simulations est liée à celle des

mesures des rapports d'intermodulation de second et troisième ordre. En effet,
pour I'algoritht"e utilisé, plus le nombre de sous-bandes à I'intérieur desquelles les

rapports sont constants est élevé, plus nous a,méliorons la précision de ce modèle.

Cependant, pour des plans de fréquences importants en nombre de canaux, cette
a,rrélioration demande ua temps de calcul important et I'algorithme devient plus

complexe.

Pour une cascade d'a"rrplificateurs identiques, les modèles d'approximation
précis pour un a,mplificateur,le sont aussi pour une cascade. Aussi, ces expériences
nous ont perrris de vérifer les lois de cumul de battements composites générés par

chacun des a.mplificateurs. Cette loi, souvent considérée comme une loi d'addition
en tension, est en réalité une loi d'addition intermédiaire en I'addition en tension
et I'addition en puisssance. Elle s'exprime pa^r la relation 5.28.
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Conclusion générale

Dans ce mémoire et lors des différents travaux qui ont motivé les recherches

qui y sont présentées, nous avons essayé de comprendre les phénoménes de distor-

sions non-linéaires introduits par les amplificateurs de réseau câblé. Ainsi, dans

le premier chapitre de ce mémoire, en présentant les différentes technologies et

a.rchitectures propres aux réseaux câblés, nous avons pu mettre en évidence I'im-

portance représentée pa,r ces perturbations. Nous avons nota,mment vu de quelle

manière celles-ci pouvaient influencer la qualité des signaux transmis sur le rê

seau. Par ailleurs, le développement mathématique de Simons [SIM70] a permis

de constater, de façon très simple, I'origine de ces phénomènes non-linéaires. Ce

développement a donc été le point de dépa.rt des recherches de modèles mathé-

matiques permettant de caractériser ces distorsions non-linéaires.

Le premier modèle étudié, le modèle de Volterra, était par le passé la,rgement

utilisé dans le domaine de I'étude des transistors en radiofréquence. Nous I'avons

adapté au dispositif plus complexe qu'est I'amplificateur de réseau câblé. Cette

adaptation s'est accompagnée d'un choix d'une structure interneparticulière au

dispositif. Les expressions des noyaux non-linéaires de Volterra obtenues, qui sont

les fonctions de transfert non-linéaires du dispositif, ont été de cette manière fa-

cilement reliées aux caractéristiques de mesures intrinsèques aux amplificateurs

de réseau que sont les rapports d'intermodulation de second et troisième ordre.

Grâce à I'algorithme de calcul du spectre de distorsions (ou spectre de battements

composites) utilisé, ce modèle donne des résultats simulés relativement proches

de ceux mesurés. Cependant, nous avons vu que cette précision était liée à celle

des mesures de rapports d'intermodulation. Nous avons mis en évidence cette

liaison en étudiant l'étage de sortie des amplificateurs de réseau. Cet étage, un

amplificateur hybride de type Push-Pull, génère des produits de distorsions de se-

cond ordre trés diférents d'un type à I'autre. Ainsi, pour obtenir une description
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partaite de la non-linéarité d'un amplificateur à I'aide de mesures de rapports

d'intermodulation, il nous faudrait effectuer des mesures pour tous les produits

succeptibles d'apparaître dans le spectre d'intermodulation. Dans le cas du mo'

dèle de Volterra, cela n'est pas souhaitable car le temps de calcul en serait a^ffecté.

De ce fait, ce modèle est plutôt adapté à des dispositifs actifs utilisés dans des

systèmes multi-porteuses fonctionnant sur une bande passante étroite et pour

lesquelles nous pouvons considérer les rapports d'intermodulations constants en

fonction de la fréquence. Cela est nota,mment le cas en radiodiffusion sonore nu-

mérique autrement appelee D.A.B.I. L'autre domaine d'application possible de

ce modèle est la diffusion numérique de progra"urmes de télévision utilisant de

C.O.F.D.M.2. En effet, ces systèmes utilisant des signaux multiplex fréquentiels

contenant plusiselrs dizaines de porteuses dans une bande assez petite, les pre

duits générés pa,r un amplificateur, en dehors de la bande transmise, sont d'autant

plus importants et gênants en matière de gestion du spectre.

Pour ce qui concerne les systèmes à bande passante large tels que les réseaux

câblés, deux autres modèles non-linéaires sont plus précis que le modèle de Vol-

terra. Il s'agit du modèle de Price et de I'un des modèles de lissage de la fonction

de transfert en amplitude du dispositif actif, le modèle des Tubes à Onde Progres-

sive. Leur précision est due principalement à I'aptitude qu'ils ont à approximer

parfaitement la caractéristique de transfert en amplitude de I'amplificateur de ré-

seau. Pour le modèle de Price, I'approximation polynomiale est particuiièrement

adaptée car elle constitue la base théorique du développement de Simons. Pour

le modèle des Tubes à Onde Progressive, les résultats de battements composites

simulés sont voisins de ceux mesurés car le coefficient de corrélation calculé entre

les mesures et I'approximation est très proche de 1. Cela prouve un lissage par-

fait de la caractéristique de transfert par la fonction mathématique utilisée dans

ce modèle. Les deux autres modèles des lissages n'ofrent pas les mêmes perfor-

mances car les fonctions mathématiques qu'ils emploient ne sont pas proches de la

caractéristique de transfert d'un amplificateur de réseau câblé. Cependant, pour

des applications à d'autres systèmes, ces modéles peuvent s'avérer plus précis. Il

convient donc de ne pas les négliger, I'article de Rapp [RAP91] en est une preuve.

I D.A.B. :Digital Audio Broadcasting
2C.O.f .O.U.:Coded Orthogonaly Frequency Division Multiplexed
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Dans les domaines de la radiodiffusion et des radiocommunications, la ten-

dance actuelle se dirige vers un regroupement de services différents sur un même
réseau. Cela implique l'émission de I'ensemble de ces services à partir d'un même

émetteur. Par voie de conséquence, de teiles applications sont susceptibles d'être
perturbé par la génération de distorsions non-linéaires. Il est donc raisonnable de
penser que l'étude présentée dans ce mémoire peut comporter des extensions à
d'autres domaines que celui des réseaux de télédistribution par câble.
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Annexe 1

Recommendation 655 du C.C.I.R
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RECOMMANDATION 65'I

N^PPIOBTS DE PNOTECTION EN RADIOFNÊQUENCE POTJR ITS STSiÊMES DE TÊL:ÊVISTOI|

AMODT'LATIOND'AMPTJTI,'DEAB^NI'EIÂTÊR^IIT'SIDUELI'E

(Qucstiou 4/lt, Prognone d'éodcs 4Al11)
(r9t6-r990)

l, CCIR

RECOMM^NDE A L'UNANIMI1Ê

quc lcs nppott dc protccrioa iadiquâ datr ta prEscaæ Recotunandaôoa soiant utilists atu fi||s dc h

plenifrcatioa

DG3 éBdca sont atcor€ nÉpcsseircc pour coraplâcr lcs inforanatios oo[G=rilrt lca trPporÛ dc prorccrion

epplicrblcs:
urx ripeur dc donaÉrs'

- aqx sigpeur roa.
à le rÉponsc !or: cand'
à ta rËpoosc I tïaréricur du cand audcssus de le bande vidËo'

.ur systêrrcc à 525 liPcr,
au syrtèmc B danr la bandc dcr ondcs dècimâriquæ'

au fooctionncrueût avcc portqlscJ synchronisécs'

(Yoir lc RâpPort l2t4).

l. Irrodrcdol

Lc rappon dc protccrion RF (radiofrêqucoc!) cst ta vateur ninirn& du rappon rigral utile/sigaar

brouillcur, genaraUncnt erpriméc en dêàbcb à I'intÉc du tÉcÊgtcr^lr cr ddctEi!ËÊ dans dcs coaditions {têcifiëcs'
d;..U" ;; qu'unc quatitè dc r'cccption spécifiquc soit obtcnuc â la sonie du É!=Pteu!-

t.l Læ rappora dc protccrion indiquê s'appliqucnt à un brouiltagc-pfot:3en! d'une lourcc uniquc. Sauf

indication conmirc, r33 oppont de piotecrioà's'âpptiquent à un brouiltage- C'originc troPosPhérigse(D a

àËiù"6*r scnsibleocnt iïnc aegr;aation lê-gèrcarent-8ênâ!!c. tls sont coaÉdérê comne acccptables dans lc

scul cas où lc brouillagc * prfi"iiÉiaant un fiible gourênag. de tcraps, qrg !'gsr pas.dêfini dc faç.on prHsc

i"i, aont on edrna i*ë13i.r.nt iu'il csr coopris cnrrc l9o ct tP,'" Ccpcnd.ct, si lcs rigoeur brouilleun sont

p." r.l* À dcs évan-ouisscràtt, ii æt nê"..s"it de-,prêvoir r1a d9qé dc. prcrccioo plr! élevé cr.il convient

âfrtifitit lcs rapports dc protcction ç6nvcr.nt au brouiltigc continu (C) (voil l'-+:n€rc t) Si ccr dcraicts nc sont

;;;il;: oii.or utiti'scr tcs valcurs concspondant au-brouiltage d'originc coposphériquc(f). augmmréts dc

t0 dB.

Lcs valcur: applicables à la limhe dc pcrccptibilité (tP) sonr donnècs 9e= infonnation sculerncnt.

1-2 Dcs signeur d.enaéc util6 dc trè fort nivcau pournicnt nêccssitcr dca zPPotis dc protection plus êlarés

cn raison dcs clTca non linêaircs dans lc rcccAteur.

tJ pour les systèmG à 625 tigncs, tcs nivcaux dc dégradation de rêfêrenct Frot cÊur qui correspondcnt à dcs

olpport à. pià,â.r aaor È rÉn. ânrl dc 30 dB cr i0 dB, ercc un décaleg= dc ftcqucocc cauc lcs P,on:uscs
i;'i;-;rfu;d; O.ox tt.n-J.-ta frcqucncc dc lignc mais ajr.rsté pout obt=ir la dègradadon marirnalc' la

difiérencc dc frêqucncc .t"*l.ni ac iO.ltO fHz écs conditions sc raPPro(tÊlt dcs nivcaur de dégndadon 3

6êgèrctncnt Bëlatrr) er e OcrccpriUfc maii non gênant) a s'appliquent' raPcewcment au brouillaç d'oridne

iro-posphêriquc (1) ct au brouillagc condnu (Cl

t.4 ll convicot dc notcf quc lcs valcurs à conridêtcr pour l'amptiodc dc= signeur lont relFctivctncnt lâ

vdetrr clficace ae U poncusci*i. 
"n 

crac dc rnoduhrion (cooPte lon jgou ô:.sig1al de chrornioancc dens lc

ces d.unc modutadon eo"l*clâia ""t*t 
.ff,oc. de la poncusc- 3oo loo ooâlê' erssi bico dans lc cas de le

iodulaion de frcquenê que dans lc cas dc ta nrodulation d'amplinrda

Aur fins de la ptanification' on Fut edrnart que' den: la voic de ôroeiuncc' la iuiseoce scta toujours

infCricui d'au noins 16 dB à la puissaricc dc le poncusc in:ge en ctttc dc ooÔIrrior
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1{ [,cs velcurs du rappon dc protcction !c soat pal dfccréa prr l'ioctnsioa dce doaaéer nrncrigncs dur
I'intcrvellc dc supprcssion dc ueoc du signat dc têlârision brouilleui. Cepcudent, ccrteincr velcurr roniaffccrécr
d"l lc ces d'un signd de donaês brouilleur dc typc pteitc tnnc: il n'crt ooteancnr pas porsiblc d'obtcoir tous
lcs aveatagcs du foocionacracnt co décelege dc prffrioa

1.6 L: relerion catrc lca féqueoces poneu!6 ina3e dcr signzur utils a brouillarr c$ L oivraæ (voir
I'Aancrc Il):

t.6.t Aâlanr;c de ætûôL

Par dc contrôle sgécial de la dillircoce cûcc læ frÉçcoccr poræqsc aoniaelcs dcs sigaeur utitc
a brouillarr.

t.6-2 Dècalagc dcJailtlc péddu

[a dirfËrcoc. caue lcs ffiucnces porælrrêr noniaelcc cst cn rrletioa coovcoebte rvcc la fiÉqueoca
dc litlc h toléraoæ pour la frËqucocc dc poræuscs énu dc Ê 500 llz

Four pouvoit tircr plciococat peni du déc.htc entre ponsutcr, il irnporæ quc h rynchrooisrtion
de ligac dcs Éccpncrn dc rélèvisioo roit sutfiseoocat protfocc ooatrc tcs pansiæs Éanrr€ltt

l.6J D&alagc dc péclsioa (voir I'Aancrc ll[)

lr diltërcocc Gûtre lc! dcur frÉqucces poltrrlcr nooiadcs c* ca rtletion coavrnabtc tvcc lcr
fréquatccr dc ligpc cs dG trrac. orb b tolêrucc pour h frQucnce dc cù4cc porrcr$c aoninrh cg dc

. Iordre & X, I llz ct L !ilâbilité dcs fifcqucocer dc ligre en .[ plw êSele à I x l0-.. Pow pouvob rircr
plcincocor pni du déc.lrge de prâririon lonque le pona$c broui[cûlc €!! riÀrê drr L 1lr ùc
rupëriarc (phr de 2 *fIJz, dc lr beadc vidéo urilc, il c* aéssaire d'obtcah urc tabilfuà dc lr frËçarcc
dc ligne d'eu noios 2 x f0-1

L Btooltlrç rl'{ b Earc -rl

Dans cc paragraphc, les rapporc de grotccrion caûÊ darr signrux dc télârision ac s'rppliqucat qu'nr
brouillagc dt à la poneuæ ioagc nodulêe du signel brôuirlcur. Uoc ptoæcrina opplÊiracaairc Fut êrc
nêoæsairt si la poncusc ron utilc srbit un brouiflagc, ou si L poncug? son brouilleur sc rinrc,r..r h beade
vidéo utile (par cxcaplc, lz voic inage du rysènc K cst brouillê par la ponctsc rca du t5lstèae G sc trouvent
dens le urêne enel! Four routcs lcs velcur dc ragports dc p,rotcction indiquécs daru ce peragnphc, il cst
uéccsseirc dc proédcr rur ootrcctiona suiv.ntca:

Quand le 3ignrl utile est raodulé acgativemeat a le signal brouillcur posirivcacat (I-zSECAM), lcs
rappons de protection devreicar êrre augoentés dc 2 dB.

Quand le rignal utilc est urodulé positivcrncnr et le signal brcuillcur négativemcnt, lcs valcurs dcvraient
êttr ab.issécs dc 2 dB.

Aucunc corrcctioo n'cst nêccssairc si lcs siEraur brouilleur ct utile sont rnodulb avcc la urêrac polaritâ

Ll Ponanscs séptëcs dc aoins dc 1000 Hz, absarce dc courtk, sysrèmcs aJtaat oLt non lc mêmc nombæ dc
Iignes

Rappon de protccrioa: 45 dB, brouillage d'originc rroposphérique.

22 Portctttcs sàparêcs par des lractions dc latràqucncc dc lito" (lrrn), rystàrnes ayot Ic nâmc aombæ dc ligncs.
dkalogc dc Jaiblc Véeision

TAaLEAU | - Rappoa dc potertioa, ponarsa ûpfia p* da æhipla
du doutièmc dc lofrëqucace dc lîgac jugtà .rrviron X l6/l!le*

(cntiton X 50 tHz) (brouilbgc d'oàgiac tnposphùiçc)

Exale3c per nppoa à la
frÉqunce dc lignc l n  3 / L 5 / L . ln.2/r, ./3, .

S'.$èmc à 625 litocs (dB) n 30

Sy*èoc l52J litnes (dB) 25 â
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l.l.t Bands d'onb nêùùq!6

Lcs chiffrts donacs ci-aprÈ sc r"pponcnr à un êcan dc 1,5 MHz cnæ L Portcusc imeç utile a !e
poftrosc ron brouillcûlc a à un nppon de t0 dB cûtrc h puissancc de ta ponarec iaage brouillcorc a la
puisncG dc la porrarsc tot brouillasa

Ruppcrt de protccioa: pottsute rca modulcc co ftÉgucooc
-  cF tèoc3NaM:
- aubls rysùÈarcr:

port?nsc soa arodulcc en anplitude
- cyltènc L (nppon dc puissanccs inagclson - t0 dB): - t dB

3.1: Berrda d'ond.t dëciaéoiqucs

Rappon dc prorcctioa: por tcs sycèEer | 525 ligncs .Yec uB -n'l dc 6 MlIz:

32 &willege pat lc caal odjæcat supbiar - Eandcs mêtriqrcs ct décùnèrQta

-13  dB
-  9 d B

- t3  dB

Pour tcs difiëænr t:Êtèoc! à 6i!5 ligoc+ dont l'utiliratios cst prrwue {".t lc" brodce d'oodcr
dêcioêtriqucs evec dcs caaigr ac t Mfb lc Tablcau llt donae lcs repPortr dc protectioa rc_Cuit ry
cùrcno dà syrtêocs vi!.à-vi3 dun rignel, du oêoe rystènc ou dua .utrc syltêoc' dilfusc ar lc ceod
rdjrcat inl*cur, dur ftyporhÈc d'un nppon puirsancc iaegc/Ftits.îce ron dc l0 dB pour lcr rignrur
Urôuittarrs a cc, qgelb Srr. roif tr aoroe Il y r liar dc procédcr À unc concctbû Pout dG| v.lanrs
diffêrcûtcs du rapport puissencc ioage/pissncc soL

IABLE^U lfi - nqpt dc tlr,r,aiala. àffigc pr h anul cdia Ùfaicttt
(àaah d'oada dâanarhual Spàtlrs à 625 lignzt

\ sisld

\urlllco'
Sipal \
urilc \

R49oa dc prorcaion (dB)

G H I D . K KI L '

G - 9 -9 -9 - 9 -9 - 5

H - 9 - 9 -9 + t 3 + 1 3

I - 9 - 9 - 9 + 1 3 + t 3 + 1 7

D . K - 9 -9 -9 - 9 - 9 - 5

KI - 9 -9 -9 -9 - 9 + 1 7

L -9 -9 0 -t2 - t 2 - t

R.ppon dc protcciou: syntnc N: - l0 dB
rYvêocsDaK:  -  6dB
tour lcs eutrcs sYuèmcs: -12 dB
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a Bmilhjcprlc-'rl coltstsé

- Lc rappon dc protccioa rcquil dêpcûd dc te frêqucncc iaænaediaire c dc t'rlhiblisscncot sor lc ceoel
conjogrè denr lc rÉcapanr, eiosi quc du typc dc signsl brouillctr effcctent ce cuul. On ohicnr lr velcur dc ce
trPPon cû $utnnyùrt l'rlfeiblisccmcot srr lc crod coojugué du nppon dc ptoraion rcquis pour oo brouillege
e3r 1+ prnid-lcocat $pcreocâ Lc Trblceu tV aontrc- èqc rinraidn po,rr i.s Unacs a'àaé décinâriqucs. Ë
rignd ine-gc uilc pant êtrÊ .tfctré par h portarsc ioage kouitlcrsa prr h pona$c ron brouittanrc ou-per lcs
dcnx I le foir.

Alfeiblisccocor sr tc cenat coojugué:

$ystrèûrcs D cl K:
synèoc l:

t0 dB
50 dB

sysæac M (Japon): 60 dB @andcs oâriqucs) ct 45 dB (bandcs dêcinétriques)
tow lsr eurrÊ systèurcs: 4{) dB

TABLE^U N - nappoç| dc tu'/l.''/i.n fuI afugé (bda tù û?itiaui{'/rth
Srrtàrcrd 625 ûSrrl

\ Sitrd

\ciucor
Siprl \
utilc \

Reppon de ptoraioo (dB)
C.rd

conjquc Oàrcæed,oas

G , H I D , K KI L

G - ! -1 - u - u - 7 N + 9

Brorillrgc dt à la
ponansê torl

H - t - 9 -9 - 5 N + 9

I - t 3 - t 0 - 1 0 - t 0 - 6 N + 9

D . K

- l -  t J -t2 -12 - 6 N + t Brouilhç dù à h
POnÊ||sC lon

+ 1 3 + 1 3 + 1 3 + 1 3 + 1 5 N + 9 Erouillrgc dù à la
pona$ ior3c

K I

- l 0 - 2 - 2 + 2 N - 9
Brouilhge dû à la
poncusc ton- l - 4 - 5 - 5 - t N + 9

+ 7 + 9 N + 1 0 BrouilhgÊ dt à la
poneusc irnegc

L

- a - t 3 - 9 N - 9 Erouillrgc dù à le
POtlCUta ton

< - !0 < -20 < -20 < -20 < -20 N - t Brouill,age dù à h
portanjc i6.gc

ks npporrs dc protccion vi+à-vis du canal conjuguê figunnr dans lc Tablcau lV s'appliçent ru
brcuillagc d'origioc uopospbèdquc ct sont basés sur lcs niveaur dcs poncuscs image utilc et brouilteusc, dans
fhyporhèc d'un rappon puissancc iraagc/puissaoce son de t0 dB a cc, quelte quc rcit la nonne. ll y a lian dc
procâlcr à une corttgion pour des valsurs diflèrcnrcs du nppon puissancc imagc/puissancc son- En cas dG
brcuillagc condtu, lcs valcurs doivcnt êlrc augrncnæes dc l0 dB.
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5. Bæ.ilblc dur is crrru FtddlGû.lt

Lcs figurcs ct lcs r.blcrur dc cc pngraphe doancat lcs npponr de prorerrion i eppliqucr qu.ad utÊ
ondc cntrctcauc ic tlouvc drar le bædc vidéo utilc, la poræuse io4c âant oodulê !êsttivsncsL

Læ Tablceu V donne lcc vrlann dc coræqion à eppliqucr d.re lG cas dta dgDsl ilr ç utih noôrlê
pocitivcrncat ct pour d'eu!a3 tf'p€r dc sigraux susc?ptiblcs de provoqucc uo brouilhga

ÎABLEAU V - yalatn dc olarrrlbas p ôifaau Anæ ub a bsilst

SiF.l
brosillcur

$Fd
utilc

Fr*ors dc concgion (dB)

Oûde
GnttlaÊaoc

SiFrl ianrc
oodulé

tÉtativæt

Sitld ir!.lF
roô!é

toôvtoÉrt

Soa' Eoûlé
cr fitçcacc

Son, Eoôlè
ar erplitde

!|i1ad io4c noùlÉ
lpdv:c€at

0 -2 0 0 +a

Signd irrge atodulê
p6itivrûtcût

-1 - 2 -2 +2

lorsquc lc signel brouilleur car un ligllal dc télcvision, il cst oà-ssrire dc calcller deur veleurs du tzppon
dc protccion, I'une corrcspondan3 à la poncusc inege brouillcusa l'.urc à ta poncusc son brouillcrra lrs
rappons dc prorccion indiqucs pour une portansc son brouilleusc arodulcc co frêqucacc nc.s'eppliqucnt ni au
décalagc dc faiblc prêcirion, ni au décelaga dc prÉcision. Néannoias, une éducrion dc 2 dB par rapport au
foncrionncmcnt cn l'ab3cacc dG contrôle (courbcs A ct A') cst obtenue avec dcs dâ:lagcs dc faiblc ptÉcision dans
lc caoal dc luminancc compris cntre 3/12 cr9/12 de la fÉqucncr dc ligac et avcc dcs décalagcs de faiblc prcision
de 0/12, l/12, 5/l\ 6/12.7/12, ll/tZ a 12/12 de la fréguence dc ligre dans lc canal dc chrorninanca

5.t Syaàma à 525 ligna

La Fig f cr lc Ta,btcau VI indiqucnt les npporrs dc protcctioo pour un brouillrge d'origioc ttoposphê-
riquc. Pour ua brouillate continu, le rappon de protccdon doit âre rsgaeoré de l0 dB. k signal brouilleur esr
unc ondÊ eûtrctcrrua Pour d'ætrcs typcs dc signaur brouilleurs, it y r licu d'appliqucr lcs valcun dc correctioo
indiguécr

52 Systùncr à 625 ligacs

Lcr FS. 2 à 4 ct lcs Teblcaux YII à IX donoent lé rapporis dc prorccrion pour un brouillage d'originc
rropospbêriquc a un brouillagc continu a efl limitc de pcrccptibiliË Les v:lcur incliquêcs s'appligucnt ru cas
d'uo signal inagc urilc orodulé nêgativcrncnt, .ffccté p.t uae oodc coraenue brouillcure ks vdcut: dc
cotrcction dêjâ iadiquécs r'appliqucat aur aurqs conbinaisons dc sigreur utilcs a de signrur brouillcur:"

lrs couôcs dcs Fig 2 à rl sonr des crcoplcs qui pcuvcnt âæ obtcnus dircseoant â parrir dcs tabtceur
conespoadens. Ell€s illugrcût la rennc catièrc dcs vdcurs dcc r.gpotts dc protcaion, dcpuis le cas lc nroirs
fivorablc du foncrioancmcnt cr I'abrcûcc de conrôlc (courbcs A :l A') jusqu'eu nrcillcur nppon qu'il soir
porsibte d'où,tmir rvcc BD décelege dc faible précision (courbcs B ct g) ou un décalagc de prÊcision (courbcs C a
g). Lcl courbcs À B cr C conccrncnt le cend de lurninaocc ct lcs qrbcs A', 8' ct C' le cenal de cbrominaacc
gour lcr qrstèocs PAL ct SECAM. Pour dca karts dc fréquenccs infcricur: à - tjs Ml'k ou supËrianrs i 6 Mllt,
lcr rapporrr de protccion palv€ût èrre obtcnur per cxtrapolation lioàirt jusqu? la lirnitc du cenal.
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Lirnic dc p.tcrptibilitËr pour infofnstioo sri$rDcat.
(l€ aalgF indiquéc dens te p,rcmièrc colonne nc cont valeble quc pour o/lL Tûq 133 11ûri valcûr3codrrtitcr qrue l/12 4 lul2 ae varicnt 9ls bnqu'oa rjoutc ou tousrrdt d:s aruttiplcr dc tzr2 jurqu.à
x. 3& tz)

3. ErclLSG prr lcr crrrcr ratsc.o

. .t- Tppotr dc protecrion indiquk s'eppliqucnt au-.btouillate d'originc uoposphériquc a soot crprinâssf h bese dcs oivcau.r des porrarscs gtgl *it. a brouitlc'sc. Dias lc à" à" ifuril"g..;ù",r, t;ï;Ë;indiquécs darnicnt êrrt.ugnrmÉca dc lO d-8.

. Lcs rappons de protcction dans le canal rdjacenr ac pcuvcnt èrc dèlcrrninà à panir dcs courbes du | 5pour dcs -"'ur patricrrement $rpcrporà, car poui ccnains iysèmcs ; ;;Ë;-e".ràicor eue i;ntrcn"Ê., ;;dcs dispositifs spccieur dans lcs Écepcun (par àremplc, reJocrcurs srrol

3.1 Btæillogc par le anal djaceat hftâatr

. s* -L .ip4-l qnege, lc plus fon brouilhge provcaaat d'ua aure siguat utitisanr la oêoc oorme résrlrc dusignal soo ù c|o.l adjeerr inférieur. Toucfoii il'cst polsibh o'-teiià*iiega;ffi u protcrtion ca décahnr hPottctn' soa btouillcorc' FT.3Ppon I te poræusc irnegc utilc, d'uac vrlcui 
"oisir 

a',in nurripie ineeir ai Ëjcni{Gqu€c. dc ligc. Letfci-'cst paniùiereocni insiblc'p.oa*r i;-;nr."r.llcs s.!s DoûrLtion $aoæ.relldioratioc Pouertrt dor: encirdrc l0 dB, aton qu'cn prtscnê ac ooau"tioi i[âioredoo n.csr que de 2 â3 d8.

Ior:guc F flp"" cnEe la pùirqacc dc le ponerrs. irnagc ct la puirsaacc de h ponarsc soo diffèrt dccclui o.ri .q conriatËrÉ dans lcs paragrapbcr oinna,'il y a ricu de-prdJ; à;;;;.ioa linâi..

L3 sP a-92.1^tiga+ pactncs- tipadrar pot aa æLtpla d'u douzièac dc ta fuaw .rc IiFe j,tqà
cæirot X 3UI2 (arima ! SO kH,

- Ccs rrPPoÊ dc protc<rion ac s'appliqucnt p.s riéccs.ircoeot pour dc irarrr pl||s iDporutE crEÊ
POftcBSca

T^BLEAU ll - RWa dc ?rateab rlitæ srt arrul à 625 Î5nrl

DÉcrlr3c (cn -au&iM ù | /lZ ab It
frÉç:ac d,e ftac)

0 I 2 I a a 6 7 t 9 t0 t l 12

DaÈ5rdc friUc
pËæ

Stltrïraè
l'êoacs t 500 ltz

BæuiltraÉ fq|irÊ
EopoDùÉriqre a5 u .E v 30 a n a 30 v 4) u 4t

lrcoillejc olrial 3:l 5t o tu a{, ft t3 5 ao 4 .lt 5 l 52

UEiæ dc
pcr€.ptibilitê 6t & t7 x fi a5 a, as so I J7 û 6t

Diatqc dc

Sufilné dc
l'éæar Ê t lts

BrooilLeç d'orijiac
tr€porptéripc 32 t4 30 26 n 2, 21 )t t2 x 30 v 3t

Etourlhgc couia' 36 tt 3a ,0 21 to 27 n m v tt a2

LiDiÈè
pcrecpôilité 12 4 .b 16 36 39 12 19 36 t6 .|o u tA
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- 2 - r a a t l

Ecrt<lc Êéquæ cæetcrarrc cih c FtcrrrcËædhlc(MHz)

Ecen de fæsrcnce (MHz) - t J - t ,0 -0.75 OJ I,O t < 3,0 3,5 3-7 I, l {J

A N1|lC (dB)

PAL (d8)

Monochsomc (dB)

0 30 'l{l 50 50 t7 .5

50 JO
45

t5A a5 45

A

B Moqoôronc (dB) 0 t5 33 3l 25 r5

FIGUnE I ct ÎABLEAU w - Sytèacs à 525 Ë'',.5 (IvUITSC ., u/PÀU
Btottilbgc tl'ofiinc tmpæphirigc- Sigaal &anillat ondc cnoaanc

CouÈcr A: abccncc dc coaaôle
8: déceleç de faiblc PrÉcision

(n,Ut,1/3, S/3 ôc la frcquatcc de lijnc)
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t0

l l l l l l u g r ù u n c c

- t 3 4 3 ! t t 3

Esn ô taqEæ.ûtpo|trr||c rdL 3t pqlrrrc tldcorc (MHr)

RGURE 2 .t TABLEAU VII - Sysrdncrd 625 ligaa
Bmilbç d'æigiæ oqos7hérige

(r) Sy:rÈarcr dc tÉlévirion H, L Kl, L

O S).!rèrn6 dê tâèvirioo B. D. G. K
(l) Sfrèacs dc ælêvi:ion B. G: jenræ coopri:c atûe 5J a 6.0 MHa

O D/SECAIIa a K/SECAM: rjarcr 5 dE.

NO: dêcelrç de faible pÉcision

PO: décala3e dc pttision

Êcryr dc fréqucacc cûûe pona!æ utile a poranre bouilat . (MHz)
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I lÆf.trl L!ainæ
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!
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0
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e
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6 æÊê
I

t0

!
-2 - l 2 t a t t a t l

Ecrn è ÊÉçrcr cr pcanr -Ù a pcur bcrÙarr (lÆL)

FIGURE 3 cr IABLEAU Vll - S2nâacr ô 625 ligaa
Dmilbgt anim

C) S:rsènc3 dc léLvirion H. l. Kl. L

(:) Sygèrncr dc li{êtitiott B, D. G. K

C) Sldèûc. dc tgévirion B. G: grtore conPti!. clttt! 5J a 6.0 !t{fE

Ô D/SECAM.r K/SECAM: ri>uan 8 dB.

NO: décelrgc dc feibh préciriou

PO: clérelage dc ArÉcirioa

Xcrbje co
(ltuldplcr
ab tltz
d c L

ftÉCtr.ncc
dc lifnc)

Coort

Ecrrr dc ffiocacc cone ponanrc uilc a portasc brouillcurc (Mtlz)

C|s.ldê l||aioæ PAL SBCAM

-tJ 'c - t : t ( l -0., 0.0 OJ t.o 10 1.0 u.,l ]J4îlD, r..+r(1 ,}

0
NO A' a ! t0 I lt t I u .lt ! G t

FO (. s ,7 ,r u u az J6 J' zl ,7 zl

I
NO It !o .9 5l JI J7 $ at rat t2 a5 30

PO z, zz JI ao a .Z al JO r 1:l t7 zl

, NO la 4 to t5 t5 a l l l ll a5 to
FO at a0 F s tt It a7 la 19 z/, t7 z l

I
NO { 30 2t a 4 fi fi 4 It 3 s at !0

FO 4 lo l : ,J f l 0 zô tl

a
NO û t t It a2 a5 a5 12 'J ' l t3 at l0

FO c zt rl af z, tt J I J I n ,9 u t7

5
|io 26 t9 .t, tt al a l It t: at t7 .5 t0

PO C ta r5 n B t l il t l :I J6 t7

6
NO at u 17 It r 9 n 16 I al I {t !e

PO c I] té 19 tt ]J J] ]ir u l n zt

NO I' :6 t9 l5 !8 al a t tt .6 I 4 l0

PO c.c' tt t5 D JI J I , r n la tt tf z l

t
NO a 2 l It a2 a5 a5 a2 l a at l2 a5 !o

FO C .L ut al d I J I tt I É z l

9
NO JO a a: 4 to ,o aô !t tt a5 to
FO 21 l 7 lo tz J' ta lf J I J' za t7 zl

t0
NO J. rt6 to t5 55 t l a l at l2 .5 lo

PO z0 ta lô J I J' t t t 5 17

t l
NO f 3E 30 4) , ! ,7 n ,r a3 It T G t

PO c- p tt r() a2 a2 a l l6 tf zl

r-O Àt a0 tr !0 v tl It I A 6 I 6 !

FO c lo 4 .Z 36 la zl tl za

Rrppon dÊ p(Er.âoo (dB)
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FTGURE . a IABLE^U lX - Sptdacr à é25 ligna
bnirc de peæqtibilitè (Nr inlffitid tatkm.nt)

53 Signal dc télëvirtoa bmillê pr dcs signaux dc doanées

L'itrodu<rion de donnêc nunaiqucs, par cremplc le Élétcxtc, dans l'inæwallc dc supprcssion dc tranc
n'. pas d'dfa sur lcs npponr dc protcction aéccssaircs. Ccpeada[Ç lor:quc lc signal brouillcur comportc dcs
signaux ôc donaécs dc typc pleinc tranre, I'amélioation résult rrt du dêcelagc dc faiblc pÉcision ou du dâ:lage
dc prÉcisioo ac pqrt pas êtrc catièrcarcnt obtcnue. Dans cr c'., le Fig 5 donnc lcs valcus olininralcs pour touteg
les conditioos, ayoc ou saas d&alage qui soat indiquécs dans le $ 52 tâ coulbcs dc la Fig 5 s'appliqueat à dcs
riglrur dc donaécr plcinc tnrac dont l'arnpliodc dcs iopulsions cst égde t 66Vc dc l'anplinrde ooir-blanc crêts
Pour dcs teur dc rnodulirtion plus êleeès, il convienr d'augmcntcr lcs valcurs de frçon linâirc

Ecln dc frÉqucaca (M!lz) - t:5 - t.o -0J 0.0 0.5 r,0 10 3.0 .3,6 +t 3J

A
PAL

t 4 53 59 63 61 67 62 t3
62 62 12

SECAM s1 s4 1?

B
PAL

30 39 12 u 6 4 a5 ,10 54 / 5 t

SECAM

c
PAL

26 33 36 3t a{t 4 39 34
4t .tl

27
SECAM tu 4
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RGURE 5 cr IABLEAU X - Systèttrrr à 625 lig*s D/PAL ct G/PAL
Regpr, d. Fqcaba cûti? u batilleç Ft des djacu dc dmés nniriqtct y'ciac tmnc

6 Rrppoa è Folcdoo porr lcl dgrrrr e!

Lcs nppora dc ptorccion applicablcs eu signal son utilc rcnt donnc drns lc Teblcau XI pour ua
brouillegc d'origiac nogcphêriquc a un brouillagc contiau. lrr vrleurs indiquées $ r.pponcnt eu uiveau dc la
pottculc ror utilc. En cas d'éairçioo dc danr voicr coo. lcs dcsx poncusæ ron doivcot èrc considëcs
scpar'<ocnt Locquc lc rigpel modulaat cst uo oultiplcr dc Aluricun voicl ron, uac protcction plus âevcc pcttt
Arc Déccar.itè

Pour ulc potiÊulc inage brouiUcusc, soustraire 2 dBl pour utc portcnsc roa brouillanrc oodulét ca
ernplinrdc, .joutcr a dB.

On rupporc quc l'erernion anrinrlc dc h poæusc ron utilc nodulê ca fiÉçrcnce cst de t 50 kllz
Four d'rutæs vrlann dc l'crornioo, il y a licn de procÉdcr à une correctioa linâirq

lr nppon rigld^run po[déÉ et rnélioÉ d'csviron t dB ri l'on urilisc ua déelage cSal. p.r creoplq
à 5/t de fa frégoencc dc lignc eu liclt é. U3.

- 2 - f C

Eanr dc fiÉq!Éoc. (Mtlz) -r2s 0.0 0J t.0 10 3.0 3.6 +t t25

Sraui[rgc dorilinc
tropcphkiqæ (1) t 7 n 23 2t n u t) n æ

Brouill.gÊ continu (C) æ 33 36 36 l ( 29 36 36 1a
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T^3LEAU Xl - nenort de gazaU ptt b lottape s sitrc
SluI hdar: andc etreter;ruc ott Ftræ n nùûb at fttWs

Ecrn & féçcacaanrc h
Dona|r toa ttilc a !r

poÉanc son bonitlasc Gllr)

BrcsilLgc d'oritilc
tsopoçtâiqnc Brouillqc coarbu

MF MA MF MA

0 t2 I 39 t0

I 5 !0 .|o 3t 50

50 z2 t0 u t5

zto - 6 7 - 6 l 2

BIBUOGR,APHIE

DINSEI- S a SIPEK. e l.wil tgt&l Décaleç dc fæqæace cl tâéybio! - 1bêoric a rpptiorioa pnÉqne. frr. d. f|f,ft
Cfc.hniqucl 2le. *71.

ANNEXE I

BROUILT-AGE D'ORIGINE IROFOSPHÉR,IQUE EÎ BROUILIÂGE CONTINU

Lorsquc I'on utilise dcs rappotrs de protccion pour Ia planiliclrio!, il cst néerraiæ de daaaincr, si dæs
les circolruoccs coruideÉca, lc brouillagc doit ArÊ considérÊ coonc d'origine troposphcriquc ou coolnc cooùEa
Pour rcsoudrp ccttc qucstiou, on pcut conp.rer les cùarnp pcnurbatars correspondant eur dcur typcs d.
brouillagc, lc cteog pcrarrbarur érant dêfini connc b soooc du chaop issu dc l'éraetrcur brouillqr (pour b
puissencc apparetrtc rayonnér cor"ÊspoDd-.!c) a du rappon de protection applicabla

Iæ cheap Psrturàateur correspondant au brcuillege cootinu rcpond donc à l'équatioo n{vanrc:

Ec - E(50,50) + P + Aç

dors quc, daos le cas du brouillege d'origine rroposphêdçe, on obticat:

h -  E ( 5 0 . t ) +  P +  A t

S(50, ,) : chaop {dB(pVZra)) issu dc l'émarcor brouiltarr, noradisc I t kW, cr dêp.ssê pcndaur rch à
tcatF

P: p.rr. (dB(ttW)) de l'éocttcur brouillcur
A: rapporr dc protectioo (dB)

C a T: indiccs ttrpc<riv€o.ot du brouillege cootiau a du brouillagc d'originc rroposphcriqua
Lr nppon dc protcction corrcspoodaat au brouilLagc continu s'apgliçc locque lc cbanp psrtuôû;g'

ttrulsit cst nrpÉricor au càeop dorigiac Eoporpbêdquc, c'cs3-à{iæ lor:guc ^E6 > .E7.
Il cn dècoule quc ,16 doit toujoùr! êrrc utiliré lorsque:

E(5{1. 50) * Ac > E(50, t) + Ar

I I Ô



ANNE)(E II

DIFFÉRENTES COND]IIONS DE DÊCAITGE

[.c npport dc protccioo requir vuie coasidénblencnt cd fonclion dc la rtlrrion dc frcquancc qui erisc
entre lcr poncrræ stilc a brouillcusc dori qu'eo foaaion dc lcurr lolér.acts. Une prorccioa anxiodc cst
occcssriæ qornd l'unc ru ooias dcs dcur postculcr ctil (tro! ænrrûlÉer.

Avcc ua décelege dc feiblc prccisioo (dêcala8e pûr nppon â le frèquarcc de lignc), il cst posciblc dc
rÉduiæ lc brqdllrgs a, co coucqucocc, lc rappon dc protcaioa Éccs:rire diaioue læ dècelagc dc feiblc
prÉcbioo crploirc lc feit quc L ltnrcnrrc du rignel vidéo ci liéc t la fruqucacc dc ligne: il cst not oocrt
intéæsseat de décelcr tcs poÉar$r pr dcr aultiplcs dc l/2 oc l/t & lt frcqucncc de ligc. Toutcfois, la cebilitê
I long t rûc de ccs npponr dc protccrion favonblcr ne peût tÈe Fraatic que ri lcs fréquorccs dcs rigoeux udle
a brocillqr roor ndntcouca @nsr:r.otcr à i gX, ]Iz ptÈr

b dêcelegc dc prÉcisioa erploiæ devaotrge cocort ta $rucùæ dE spccrrc yidêo ct aoraancat le
Écurrcocr à la frcqumcc dc tnna l,onquc lc rdécalrge dc p,rÉcisionr cst ràlisc ct quc |cs dcur ponanccs ront
coûÈôlécs t t I llz prÈt, L protcction æquisc crc aininrle

[: Fç 6 iadiquc le principalcs crnaèristiqucs du foactioaacoant co dêcelqc a dooac un rrré
rchêoûique dcr courbc du nppon dc prcctrioa lrrrrÊ O/12 d lylz dc le frégucacc dc ligrc, Ccs courùcs roar
périodiErcr a lcnr cncarioo vcrr le geuchc a vcn h droiæ csc synboli:ir per dcs pointilis rss cosrbc roat
darileircr drnr lç aa.l de lunbeacc jusqu'à caviroa t 3 Mtlz

lê courùcr opérianæ a infèricurc indiqucnt l,æ repportr dc protccd,oo obtcour reçccivcocil avêc ua
dôcalagc de faible etêcirûo! cl reêe ù! décahç dc prÉcirioa. Phu ex:crcocaÇ ccr danr oourbc oetérirlircar
I'covclogpc d'uac rêtic dc lluaudoru du rapport dc protcctioo, ônt lc! olcilhdons ù le frÉgucocc de traoe coat
rrpûÉ.cotall prr lc tnir fu.

AbsarcG dc cûttttôb fjûitc dc f'éert dc ftéqocacc co ar f.tc€3 dt costtôts

J_

Ërwclogpc dc décdq:
dc fiibb préBirion

Earcloppc
rlc décelgc
rle pÉcirbn

Déc.l4G dc prÉcjrim,
2/3 rlc b froqurncc de liPc

c
o

oÊ
!

oÈ
É

o r 2 ! a t l T l l t o t l
oéc.btÊ, ca mulÙPtct de Ul2 dc b fËqcaocÊ d. liln€

l2+

F IGURE 6 - Cæùes dûtt|c,thut du rqpn dc po|letj'ù,tr W dilf&g',tct pdtb8 dc Mt

Canrba des mpprt de yotcaioa daas Ic rtmc cand au vobhagc de UI2, 1./12 a 6/12 dc b fiégmcc dc Egte
(systèna à 625 ligna)

lr Fig 7 doole des eremplcr de courbcs dcs npports de groteaion coræçoadaat eur trois poritioas de
décelaç les plur iaponenrr (O/12. 1/12 d 6/12 de l,r frcqucncc dc ligrc). l.c couôcs tc i.pporrelt
rtspccsivcareat ru brouillrge d'origine uopoebcrique, au brouillrgc contiau st à h liEile de ærccptibilitÀ

ks poina blancs ct lcs poino noir: iadiqucnt lcs positionr corcspoadaat rtrpcaivcmcat eu décrlege de
faible précision a eu décalege dc précision. Ls poinr de dêgradetion dc rÉfeîerrca pour lc brcuilleç d'origirc
tropcphêrique a le brouilhge continu rcnt êgnlelrcnt indiquès.
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Four lcrploiutioa de rËcaur d'êncncuç TV avcc der portcuscs syoôronisécr a vcrourllêcr ca pbesê, lÉ
velcun du npport dc protcaioa 3ont LtÈrcûtcnr éduitca.
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Eæè
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ÊÉ

l0

,2â ,â0
roaco tcatt

EortdcfrftreeC|:)

FICURE 7 - Sazcæc at& da wba dc rqptt dc potætba
pwt tlëatapsltbsed&.

Courba 1: brorllhæ d'cifirc ùopoûplùishqc
C: brotrilt æ cotrinu
LP: tihite Cc pcscrpribllté

poinr dc nifâcacÊ, bmaill.lc dtitu
poim dc ÉfÉrcnæ, btoutl4e d'oritirr tropoçhârlc

o Decabgc dc feibb gécirion

o Décrlege dc pÉcbion

tæc
t0l?t

A:
B:

ANNEXE IIT

FRÊeuENcEs uTrLrsABLEs FouR uN DÉcAucE DE pRÉcrstoN

Lc Tablcau XII indique lcs principalcs fiÉquenccs pouvent àrc utilisêes pour un décalagc dc prêcisioa tu
yoisilagc de cùaque douzièoc dc la fréqucnca de ligna Pour Ic caoal de luninancg lcs fæqueoccs iodiquérs .t--.
lc_ablcau_sclcrtinent pq 25 tlz jusqu'à 6/12 de la frcquence dc tigac a per 100 llz au-delà Oeur pcsiUniris
(7t004 Tt2SHzr sonr iodiquéet pur 6/l2de la frequcncc de ligle car en cc poinr lcs rzies-rpeararcs
cocespoldantcs- soot synêtiçcs et donc dc rnêruc amplitudc. lrs pcitioas dc décalage sont crpriaécs ca
douzièoc de la frcqucncc de ligpe.

D'autrcs frtuqccs roat po:siblcr au voisinage de chrque position dc dccelegc, gui dilfcrcar dcr velcnrs
doTéo gq dcs nuhiplcs cnticr: dc 5O Hz ct dc t5 625 lle L'crpressioa rdêcalagc dc précisionr sc repportt'B
touirun i h difliârtncc 6tltc l. fnêqucnce poncusc de I'érnenarr urile cl ccltc dc l'éocrrcûr brouilleur a aos s
décaleç d'u Ëmarcur per rlppon à la frcqucncc oomiaelc du canal

-fosgug le diffcrcoca dc frÉquarce cattr poncusc utilc a poneuse brouiltcusc dêFssc l,r pnoc
nqroali:cc iadiçê deor lc Tableau XII, il convicat dc rcu$rair€ da aultiplcr cnricn dt 15 625 Hz f.cs
fotouL! nrivrntcs, qui r'appliqucat À tous lcs écarrr dc frcqucncc pour le décetegc dc précirion den3 lc c--d dc
tuairrtcc d ds!! lc canal dc ôroariarnc. pour lcr syrtèures i 62li ligrcs, pclrieat lcrvir à dcs ca}e1r
iaforartigucr.

?tro 7f25 ?t!!
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Crnal de cùronia:acr: rlrtèog PAL ea SECAIT! -ulcoeat

&æIdctuniaæ:

, r - a x 1 5 6 2 5 È ( 2 t + l ) x Z l
n c l 9 2 , a < 1 5 6

ùnldcdraiææ:

- S7lr,àæ PAL

l, - s t tJ6:!5 :r Ct + l) r 2t + t
r > 2 t 6 d
t - - 2 0  p o w  0 ( r c l ' 1 3

& - - l J  p o c t l a l < t < l 6 e

L -  - J  g o u t l 6 e < t < 2 9 9

t -  + 5  p o u r 2 9 9 < a < 3 1 2

- Srrr'ùna SECALI

l , - Â r  r J 6 2 J + 2 n ' ( " . â )

rr ra leteÂrdcrcrtricc

Calai dcs lrâqucnccs utilLrabl.s awc un dàcahge dc prëàsim, ùns ua Ésctu oqanisé .n tàplcts -d'émara6

Lcs tcchniques de décalage dc précision s.deni f-oêrâIencnr à rÉtoudtc clnuhs prdblètÈcs dc btouiltage
eûtrc dcur èrneueurs fonctionnant dans le nèoe canel. De[s les rrcscaur de télcvision, les émateurs dilTusant sur
un c.nal comnun sont situê aur trois sonrnÊts d'un =-englc. Unc siruation typc dc dccalage dc faible Prêcbion
pour un tct triplst d'ârnananrs cst la suivanac: lcs fréguoes nootinalcs dcs poncusc irnagc valent rEPCctiYGEcnt
-2/3, *,0 a +2/l dc la frcquencc de ligrc, roir € douziènc3: tM, 0. EP (M: rnoiar. P: plus). Uo uipla
d'éocttcun A.B€ rc oocrposc de trois paircs d'émates A-8, A€ ct 84. Ea rdoptanl tc diralagc dc pÉcision
dans le cas dc l'erernple cidcssus. oa pcut r$uirc le brouillagc effccrant lcs roir paiæs d'êmcuarrs. Elens la
pr.tiquc. 35% rculcarnt de tous lcr tdplss d'êEcncur: tléoriqucment posiblcs bqnéficicnt d'une asrêlioretion
complae tur les ETris prires, 16 65% resrans ay3nt un€ ou deul peircs d'Émeaeurs qui fonaionnatr en décalage
dc feiblc prËcision.

Lc Tablcau XIII donnc la linc cornplac ct :--E.liséc de cer 35% dc cas possiblcs. deas la garnarc
co6prisc Éltrs 0P er t2P, qui pcrrncttÊnr d'obtcnir unc Éduclion du brouillrge pour lel ttoi3 paitls d'êoetlÊltts
d'ua triplct lonquc l'on utilisc ua décahgc de prëcisioa-

Uoc règlc aimplc pÊrmcr de calculcr lcs frcquæ,:es dc dccalage de pécision pour les riplcts d'éaeacurs.
Togs tes triplas qui nc pcuvcnr pas êrÊ rarncnes aus cirs norardisê du Tablcau XllI componcnt unc Paire
d'éocncun foncrionneat sâos dccalate de grécision.

Excrtplc

L'oùFt d,c le rnâhodc de calqrl crposce ci-aprà .st de transfonlc lcs trcb pocitiotu dc décelegc dc ællc
sonc qu'eltcr soisat corlpri!æ entrc 0P a t2P (voir h Teblcau XIID. f: fréqueocc Pottcusc de chequc eurettatr
parr Arc d,êplrée p.r nulriplcs dc la fi'equcncc dc lit-. c'csl-âdirc prr rnultiplcs & 12/12 (voir l'oÉrnion 2).
t-c cùoir du norubre dc douzièncs cst indifFccnr poc: rùa.nt que toùt le èaatcurr !oi6t décrl& ùt aèae
aoEbrl dc douzièocs (voir l'oçÉnrion l).
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Annexe 2

Fiche technique de la diode DFB laser PHITIPS
cqF62/D
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BURIED HETEROJUNCTION lnGaAsP DFB LASER DIODE
WITH SINGLE MODE FIBRE PIGTAIL

The CQF62/D is an InGaAsP buried haterojunction semiconductor Oistributed Feed-Back (DFB) laser
diode. The device is designed for very irigh-speed very long distance, optical communication, data
transrnission up to 2.8 Gbaud and CATV applications.
The diode laser, emining in the 1300 nm ûansmission window of optical fibres, is mounted in a specifi-
cally designed hermetic encapsulation. The COF62/D is standardequipped with a photodiode optically
coupled to the rear facet of the laser for monitoring the laser diode radiant output power. In order to
achieve a c:lse lemperature independent performance, a thermoelectric cooler and a temperalure sensor
are incorporated in the package. A single mode optical fibre pigtailwith dimensions 911251950 gm is
coupled to the front facet of the DFE laser diode.

MECHANICAL DATA Dimensions in mm

75rili-'i
I

l - 27 .Q -

IOOOnn

I

I

i

t r

i  æ:o.s

l l

-,1 i- O r.s

Pinning

1 Cooler anode
2 Not conneeted
3 Not connested
4 Not connected
5 LD anode, thermistor, case GND
6 Not connected
7 PD caûode
8 P0 anode
9 LD cathode
l0 LD anode, thermistor, case GND
11 Thermistor
12 Not connected
13 Not connested
14 Cooler cathode
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LASER DTODE

The buried heteroiunction lnGaAsP DFB taser diode is designed ro operaæ at a radianr ourput level
of typ. 1.5 mW in the fibre, up to high case remperatures (65 oC) and at an emission wavetenEh of':300 nm.
All laser diocies have been subiected to a burn-in test.

MAXIMUM RATINGS
îcase = 25 oC unless otherwise specified
SthermistoT = t0 k52

umiting values in accordance with the Absolute Maximum System (tEc 134)

Laser diode

Severse voltage

Radiant outpur power from piEail

Sadiant output power transient (tmax = 1 gs)
lvîaximum forward current

Photodiode

Severse voltage

Fibre pigrail

lJ!inimum bending radius

Tensile strengrth fibæ to case

Module

Storaç rcmperature range

3oerating temoerature range

CHARACTERTSTICS

case = 25 oC uniess otherwise specif ied
SthermistoT = l0 kQ

Laser diode

îadiant output power from fibre pigtail

Scontaneous emission from fibre
( l =16 -3mA)

Jifferential efficiency (see note 1)
(Cg  =  1 .5  mW)

Tirreshold current
Tæse = 25 oC

Temperature coefficient of thæshold
currenl

R min. 35 mm

F max. 5.0 N

V6

ôs
Cet
l p

Vg

* f f i in.  1.0 mW
9te

tYP. 1.5 mW

Tstg

Top

I th tYP'

max-

1 .d 116

l6.dT

max. 2.0 V

max. 3.0 mW

max. 10 mW

max. 150 mA

max. 15V

40 to+70  oC

-10  to  +€5  oC

max. 30 sW

min. 0.025 mW/mA
typ. 0.030 mW/mA

9s

25 mA
50 mA
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Kinks up to Ce = 2 mW

Forward voltage drop
{lP = 39 , ' 'O,

Thermal resistance junction to baseplaæ

Central wavelength
(CE = 1 '5  mW)

Side mode suppresion ratio

Relative intensity noise (RlN) 30 mA above threshold
Temperature coefficient of central

wavelength

Rise time, fatl time
laser diode biased near 116

Parasitic sustained osci I lations

Photodiode

Dark reverse current
VR= IOV

Monitor ciiode current response

Temperature tracking error {see note 2)
photod iode/laser diode

Capacitance at Vp = 10 V

înermistor

Thermistor resistance value Tg6 = 25 oC

Thermoelectric cooler

Cooler currenr at AT = 40 oC

Cooler voltage at AT = 40 oC

Fibre pigtail

Tvæ
mode f ield diameter

cladding diameter

Eccentricity of core

Primary coating thickness

Secondary coating type
diameter

Fibæ pigtail lengnh

Vp

Rth j-bp

L

SMSR

RIN

9\
dT

tr' tf

l6

lm

Er

Cd

R

lcool

Vcool

Ômi

gclad

tpc

nA

rrAlmW

Yo

p F

KQ

ttm
pm
gm

gm

Fm

none

max. 1.5 V

typ. 70 K/W

typ. 1300 nm

min. 25 dB
typ. 30 dB

typ. -140 dBlHz

typ. 0.1 nm/K

max. 0.15 ns

none

typ. 25

min.  100

max. 15

ryp. 15

typ. 10

typ. 0.6
max .  1 .0

typ. 1.5
max. 2.O

single mode
typ. 9.0
min. 122
typ. 125
max. 128

max.  1.0

typ. 60
polyamicie

V
V

@sc

L

ryp.

typ.

950
r .0

Fm

m
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Accompanied inf ormation

Each laser diode is accompanied by an individual test sheet, showing:
- central wavelengrth 31 Ce = 1.5 rnW, Tcase = 25oC and R6.r6istor = 10 l4Çl.
- output por/ver from fibre as function of laser diode current ât Tcase = -10, 25, 65 oC.

- monitordiode currrent as a funstion of output power from fibre at Tcase = -10, 25, 65 oC.

Options: other fibæ for pigtail may be accommodated.
Options may be subject to surcharge.

Notes to dre ctraraceristics

1 . Differential efficiency

_ -ôe ( l t - )  -  de ( l tn)
' t -

lu (0e) - 16

ôe  ( l l )  =  1 .5  mW.

2. Tracking eror

The tracking error is the variation of ôg from the reference point (T6s5g = 25 oC, ôg = 1 mWl,
where 16 is adjusted to l6s when T€sg is chançd.
Temperature Ënge = -10 ( Tcase < 65 oC.

The internal thermistor controls the thermoeleetric cooler curent in such e way that the laser chip
remains at a constant æmperatuæ (R6Esmistor = 10 kfll.

Trackins error = | 
ce (Tcase) - 0e (25) 

| x roox
I o" (zst I 

^ '---

lmo = monitor curent at Tcase = 25 oC, Rthermistor = t0 kf,l and Ce = 1.0 mW.
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Fiche technique de la photodiode PIN PHILIPS

cPF31/D
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Date of issue: May 1991

10518 .0 r

Preliminary specificarions

CPF3 1ID
lnGaAs PtN photodiode

Features WARNINo
o High responsivity Thc photodîode b cxtremely sansitiva
. High bandwidth to elec/.rostatîc discharges.
. High reliability The enode tnd æthode must

therefore dweyt be thortad whan

Applications thc dcvîcc it disconncaad.
.  F ibre opt ics at  1.3 and 1.5 pm

wavelengths
. High bit rate optical communications Ouick teference data

systems

Description

Tc-. = 25oC. Vn = 5V unless otherwise specifiec.

The CPF3I/D is an lnGaAs planar V1 r€verse rcluge
srnall area PIN ghotodiode. The device lao dark reverse current
is designed for use in high bit rate R responsivity
ogtic transmissions systeins over

long ciisunces in the wavelength bands

of  131 0 and I  550 nm. l t  has a

bandwidth of  '1 .5 GHz.
The oho:odiode is mountei in a
hermetically sealed flat window,
TO-16 encacsulat ion.  The d iameter  of

i :s sensit ive area is 63 pm. CPF3I/D
CPF3l/D

Symbol Penmrirr

,l

t u

Philipr Optoolcctronier Crntrc

PO 8OX 80 000 Tel. +3'l d0 743038

5600 JA Eindhoven Fax. +3'l 40 743859

The Netherlands

^
'- 1.

Condtiom Typ. Mer. Unh

:  
t : : ^

I = l3O0 nm 0.90 A/W
I = 1550 nm 0.95 A/W

Ordering information

Typo numbor 12NC Smatlpeck OTY Pack QTY
(sPor Por

9339 899 '101'14 1
9339 899 10] 1 2 5
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Prelimincry specificarions

CPF3l /D
InGrAr PIN photodiodr

Mechanical data
Dimensions in mm

Fig.1. CPF3l/D. TO-18 package.

Philips Optoelectronics Centre

Pinning

Pin Dercrigtion

1 anode
2 cathode
3 case

.Ô1.

.\t--{
t ;

ï
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Philips Optoetectronics C.entre

Limiting Yalues
In accorciarre with ùre Absolute Marimum System flEC 131). T_. = 25.C.

preliminary specificailons

CPF3l/D
lncrÀ PIN pàorododr

Symbol Prnmrtrr Mln. Mer. Unh

V6

lg
lp
Top

T",g

rovarse voltage
rgvelse current
forward current
operrting lemperature range (IoJ
storage temperuture range fi.,*)

-20
-40

20
I

20
+85

+1fi)

v
rrA
rnA
.c
.c

Gharaeteristics
T.-. = 25'C, Vn = 5 V unless otherwise specified.

Symbol Prnmctor Condtionr l/fin. Tvp. Mer. Urût

lao

vea
R

dark reverse current

breakdown voluge
responsivity

capacitance
rise time
fall ti,tre

bandwic:h

T.ttu = 65 nC

l g 9 = 1 p A
I = 1300 nm
I  =  1550 nm
f = I  MHz
Rr .=5on
Rl=5on
Rs=50n, -3dB

2;
0.80
0.85

0.5

30
0.90
0.95
o.t:

2

5
50

1 . ;
0.3
0.3

nA
nA
V
A/W
,ô/W
pF
ns
ns
GHz

c
Y

rl

1 . 5
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Preliminary specifications

CPF3l /D
hGrAr PIN photododr

Tlpical charasteristics

100

1 0

lse (nA) 1

0.1

0.01-20 0 20 10 ec 80
Tenl ('C)

Fig.2 Dark reverse cunent as a funcion sf ambient
lemperaturelVa=5V.

Philips Optoeiecronics Cenrre

r00

10
lse (nA)

1

0.1

0.0t
0 4 9 1 2 1 6 ? f -

Vn (v)
FiC. 3 Dark renerse curent gs a function of reverse

voltage.

510

c (pF)

1

rssPonse
(dB)

-3

-50 .1
0 4 8 1 2 1 ê 2 0

vn (v)
Fig. a Capacitance as a function of reve:.se voltage.

R
(A/W)

0 1000
| (MHz)

F ig .5  BEndwidh:Vn=5V.

2000

to

70

60

50

.0

30

20

r 0

1200 1600
I (nm)
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Annexe 3

Documentation technique de ltamplificateur op-

tique THOMLITE FA de THOMSON BROAD-
BAND SYSTEM
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THOMTITE FA

Amplificoteur optique
Version ô simple pompe Réf : SP/AM

Venion è double pompe Réf : DP/AM

I. PRESENTANON GENERALE

L omplificoteur optigue THOMLITE FA-Sp/Dp est bosé sur
l'utilisqtion d'une fibre dopée ô l'Eôium pompÉe por une ou
deux diodes è 980 nm iversions simple pompe ou double
pompe).

coroctérisé por son foible bruit et son très foibre niveou
d'intermodulcrfion,.il permet, ossocié ô un émetteur optique
MABLR o DFB l550nm ou ou système THOMIJTE AM-HP-EM è
moduloteur gXiv:rnê, ou éventuellement è une source
optique délMonf des $gnoux numériques, des lioisons de très
grondes distonces (>5O km).

Lr nGor rrorDarrD Jrsrr3
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2 . SYNOPNOUE FONCNONNEL

3 - SPECTHCAnONS TECIINIAUES

. performonces ootioues

focteur de bruit
- Typique : 4dB
- Minimole :4.5d8

Pupt sortie omplificoteur SP/AM-Typique : l3dBm

Popf sortie omplificoteur DPlAM-Typique : l5dBm

(pour Popt entrée de OdBm) - Hors connectique

Intermodulotions

soc > 85 dB
BTC > 85 dB

f.t ll|OGoI IBOIOaAXD 3YS1EI3
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Annexe 4

Fiche technique de l'amplificateur Portenseigne

PM5545331_
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PFESENTATION
o Amplificateur large bande 47 - 862 MHz
o Adapté aux longues cascades sans dégradation

significative de la qualité
o Facilité d'installation et de maintenance

Des modules d'égalisation 47 - 862 MHz peuvent être
placés dans l'amplificateur pour améliorer la réponse
amplitude-fréquence d'une longue cascade.

CARACTERISNOUES GENERALES

Gamme de temÉrature
Garantie des soéc.
Téléalimentation

Consommation
Courant de passage
lmpédance

- 3 0 ' C à + 6 0 " C
- 1 0 ' C à + 5 0 " C
par le câble. AC ou
D C d e 2 9 à 5 0 V
I W. max.
6 AmfÉres
75 Ohms

CARACTERIST|OUES MECANIOUES

Boîtier
Dimensions
Connecteurs

Protection
Poids

Alliage aluminium
220 x 172 x 108 mm
tEc 3.5/12
Prise test type E
tP 557
2.2k9

ACCESSOTRES
. Modules anénuateurs 63 432 00 0 clB
(voie directe et voie de retour)

::_1îi___l-'_'___
63 432 18 18 dB

. Modules égalisateuE 61 432 00 0 ctB
(voie directe)

61 45302 2dB

61 453 24 24 dB
. Egalisateur 47 MHz 61453 51
. Egalisateur 862 MHz 61453 50

NOTA : Module inter.étages
- équipé d'un anénuateur 2 dB - rét. 63 432 02
- à remplacer éventuellement par un égalisatgeur 47 ou 862 MHz

-7r *..1d8-1. J->- -.];af.-I>- _
- ' U J r r ' . - - r r t /

t à - P
r#

;  t ^ -L_
I  I- l  LÂ-----4--

I

CARACTERISTIOUES ELECTRIOUES
(mesuréeè avec modules atténuateurs et égaliseteurs odB)

Références 55 453 31 55 453 32 $ t I *

Configuration I sortie 2 sonies = 2 scnies =

Prise lest - ?ô .lFt

Voie directe

Bande de fiéouences 47 -862MHz

Gain moyen 23 dB 2 x  1 9 51 =2,  s2 .= i2

Ondulation s 1 . 5 d B c . à c .

Niveau de sortie (dBpV) pour:
. 52 dB ll,l3 (3 ftÉq. eg.)

.60 dB tM2

>  1 1 6
117.5 q/p.

>  1 1 0
1 12.5 q/p.

>112
114 \D .
>  1 1 6

108.5 t)D.

1 ) à  1 1 5 I 1 1 e 5 t ? .
2)  > 115i  1 lesTp.
1 )  2109 i  11 î5 r yp .
2)> 99, ,  10ï : ryn.

Facteur de brurt sgdB iS t yp .

Aclaptation Entrée
Sorte

: 1 4 d B
> 12 ctB

Béglage de gain
par module atténuateur enfich.

d e 0 à 1 8 d 8
au pas de 1 dB

Egalisation de la ænle
par module égalisaleur enfich.

c te0à24dBauoasde2dB
entre 47 et 8æ MHz

Voie de retour

Bande de fréquences 1 0 . 3 0  M H z

Gain maximum 16 dB 12 dB

Niveau de sortie (dBprV) pour :
- 52 dB lM3 (3 freq. eg.)
- 60 dB lM2

>96
> A A

Facteur de bruit (dB) s 1 1 < 1 5 5 1  <  1 2  9 : ? 2

AclaoEtion EntrÉe - Sortie > 1 9 d 8

Réglage de gain
Dar modub anénualeur enfich.

d e 0 à 1 8 d 8
au pas de 1 dB

Egalisâlion réglage conrmu de 0 à 2.5 dB

55 453 31



Annexe 5

Fiche technique de l'amplificateur Portenseigne

PM5545341.
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PRESENTATION
. Ampfificateur large bande 47 - 862MHz
. Optimisé pour ia distribution à un grand nombre d'usagers
. Mise en service rapide et maintenance facilitée.

CAHACTERISÎIOUES ELECTRIOUES
(mesurées avec modules anénuateurs et €atisateurs 0 dB)

REFERENCE 55 453 41t2 55 453 4A2

Configuration I sortie 2 sorlies =

Prise tesl - 3 0 d 8

VOIE DIRECTE

Bancle de frâtuences 47 -862MHz

Gain moyen 31 clB 2 x 2 7

Ondulation s 1 . 5 d B c . à c .

Niveau de sonie (dBuV) pour:
.52 dB lM3 (3 téq. eg.)

.60 clB lM2

>  1 1 6
117.5 typ.

>  1 1 0
1 15 typ.

> 112
1 14 typ.
> 106

111 typ.

Facteur de bruit s  8 d B

Adaptation Enrée
Sonie

: 1 4 d 8
> 1 2 d 8

Fléglage de gain
par module atlénuateur enfichable

de 0 à 18 dB
au oes de I dB

Egalisation de la pente
par module égalisateur enfichable

de 0 à 24 dB au pas de 2 ctB de pente
de 47 à 862 MHz

VOIE DE RETOUR

Bande cte tréquences 10 -  30 MHz

Gain maximum 1 6  d B 12  dB

Facteur de bruit 3 1 r  d B < 1 5 d 8

Adagtation Entrée et So,tie > 1 9 d 8

Niveau de sorlie (dBuV) oour :
- 52 dB lM3 t3 treo. bo.t'
- 6 0 d 8  r M 2 '

> 9 6
> 8 8

Réglage de gain par module attenualeur
enfichable (placé en aval de I'amolificateur
cle voie cle retour)

de 0 à 18 dB
au oas de 1 dB

Egâlisation (réglage continu) d e 0 à 2 . 5 d 8

CARACTERISTIOUES GENERALES

Gammê 3e temFÉrature
Garanre Ces sFÉc.
Téléali-. €ntation

Conso=:ration
Couran: !e passâge
lmtÉdêr,æ

- 3 0 ' C à + 6 0 " C
- 1 0 " C à + 5 0 ' C
par le câble. AC ou DC
d e 2 9 à 5 0 V
12 W. max.
6 Ampères max.
75 Ohms

CARACTERISÎOUES MECANIOUES

Boîtier
Dimensons
Conne--:urs

Proteæcn
Poicls

Alliage aluminium
220 x't08 x 172 mm
rEc 3.y12
Pris€ tesr Vpe E
rP 557
2.2k9

ACCESSOTRES
. Moclu,= aténuateurs
(voie c;-=aê et voie
de retcs7i

. Moclc,:s égalisaleurs
(voie *'";e)

63 432 00 0 clB
63 432 01 1 dB
63 432 18 18 dB

61 432 00 0 dB
61 453 02 2 dB

61 45324 24dB



Annexe 6

Fiche technique de l'amplificateur hybride PHI-

I,IPS BGX 885
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CATV AMPLIFIER MODULE

Hybrid amplifier module for application in CATVÂIATV amplifier rystems operating at freguencies
from 40 MHz up to 860 MHz.

Feæures:
. exc€llent linearity
. extnemely low noise
o optimum æliability ensured by TPIAU metallized crystals, silicon nitride glass barrier

and rugged construction

OUICK REFERENCE DATA

Freguenry range

Source impedance and load impedance

Povvergninæf=50MHz

Slope cable equivalent
f = 40 MHz to 860 MHz

Flatness of fæquency response
f = 40 MHz to 860 MHz

Retum loses at input and output
f = 40 MHz (decrease 1.5 dB/octarel

Output voltage at d;, = 60 dB
(DlN 450@, par. 6.3: 3-tone)
f(grq-.) = 339.25 MHz
f1p+q-r) = 849.25 MHz

2nd order distonion
f(p+q) = 750 fvlHz

Noise figures
f = 350 MHz
f = 860 MHz

DC supply voltage (note 1)

Total. DC current con$Jmption
V B = + 2 4 v

Operating case tenrDerature

f tlO to 860 MHz

7s=zL
Gp

75 çL

t7 t 0.5 dB

SL 0.2 to 1.2 dB

FL mrx. ! 0.5 dB

Stt-ZZ min. 20 dB

'  min,  61 dBmV
min- 60 dBmV

d2 max. -53 dB

F max. 7.5 dB
max. 8.0 dB

+ V B  o  2 4 Y

Itot tYP. 240 mA

Tc -20to 100 oC

MECHANICAL DATA

SOT-115 (see F ig .  l ) .

Note

l.The module normelly operates at VB = 24 V, but is able to withstand incidental supply transienB
up to 30 V.
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13.8mqr

MECHANICAL DATA

Fig.1 SOT-115.
Dimensions in mm

= inpul (ooæ 1l
= common.
= + VB (24 Vdc)
= output (noæ 1l
= 12 V-60 mA srpply terminal

Cl,C2,C3 and C4 are 10 nF ceramic
multilayer capachors

R is a 200 O - 1 Wan resistor.

(1) Screw 6-32UNC-2A available upon request.

See "Mounting and Soldering Recommendations".

RATINGS

PINNING

1
2 , 3 , 5 , 6 , 7
8
9
4

Limhing values in accordance with the Absolute Maximum System ( | EC 134)

RF input voltage

Storaç temperature

Operating case temperature

CAUTION

Pins I and 9 carry DC vottages.

V1

T*9

Tc

max. 60 dBmV
-40 to + l0O oC

-20 to + 100 oC

2Pmor

(s.0El
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CHARACTERISTICS

Supply voltage V B = * 24V; ZS = Zy= 75 Q; T. = 30 oC

Powerga ina f=5GMHz

Slope cable equivalent
f = rO MHz to 860 MHz

Flatness of frequency nesponse
f = 40 MHz to 860 MHz

Retum losses at input and output
ZS= ZL= 75 fl
f = 4 0 M H z
Decrease per osErvÊ (noæ l)

Voltaç output at dim = {0 dB
(DtN 450048, Par.63: 3'tone)

Vo = Ve; fp = 31'25 MHz
Vo = Ve-6 dB; fq = 348.25 MHz
Vi - Vo-6 dBj fr = 35025 MHz
Measràd æ f(pt-rl = SIl.25MHz

Ve = Vsi fp - 85125 MHz
Vo = Vo-6 dBi fq = 858'25 MHz
Vj = Ve-6 dB; fr = 860.25 MHz
Measrrèd at f19+q-r) = 849.25MH2

Second harmonic d istonion
Vo = 59 dBmV æ fp = 350 MHz
Vo = 59 dBmV at fo = 4(X) MHz
Miasrred at f19+o) = 750 MHz

lJoise figures
f = 350 MHz
f = 860 MHz

Total DC current cons.rmption

Gp

SL

F L

171  0 .5  d8

0.2to 1.2 dB

max. t 0.5 dB

511.22 min. 20 dB
1.5 d8

dB
dB

mA
mA

min.

vo

vo

d2

Itot

mrn. 61 dBmV

60 dBmV

max. -53 dB

max. 7.5
max. 8.0

typ. 22O
max. 24O

Nota

1.St t-22 has a minimum of 10 dB at f behæn 8(X) MHz and 860 MHz.

200



Bibliographie

lBAU54

lBBC6sl

[BEDTll

lBELTol

lBERTol

lBouT5l

lBouTTl

R.F. BAUM. "The Correlation Function of Smoothly Limited Gaus-
sian Noise". IRE Trans. on Information TheoryrVol. IT-3, September
1957.

BBC. "Subjective Assessment of Mutiple CoChannel Television In-
terference'. Rapport Technique RA-26, BBC, 1968.

E. BEDROSIAN and S.O. RICE. uThe Ouput Properties of Volterra
Systems (Nonlinea,r Systems with Memory) Driven by Harmonic and
Gaussian Inputs". Proceedings of the IEEE, Vol.59(No. 12), December

197T.

Laboratoires BELL. uTransmission Systems for Communications".
Member of Technical Staff, 4th ed. Bell Laboratories, February 1970.

A.L. BERMAN and MAHLE C.E. "Nonlinear Phase Shift in
Travelling-Wave Tubes as Applied to Multiple Acces Communiica-
tions Satellites". IEEE Trans. Comrnun. Tech., Vol. CONI-l8, Fe-
bruary 1970.

C. BOUVILLE. "Analyse des Non-linéarités dans les Amplifica-
teurs en Hautes-Fréquences'. Rapport Technique No. 28, C.C.E.T.T.
(Centre Commun d'Etudes en Télédiffusion et Télécommnication),4,
rue du Clos-Courtel BP 59 35512, 1975.

C. BOUVILLE. uAnalyse d,es Réseaua Faiblement Non-linéaires par
Ies Déaeloppements en Séri,es d,e Volter-ra - Application a,u CaIcuI iles
Distorsions Proiluites par un Quailripôle Comportant des Transistors
Bipolaires". Thèse de Doctorat, Université de Rennes, U.E.R. Struc-
ture et Propriétés de la Matière, Mai 1977.

201



lBouTsl

lBUST4l

lcHA64I

lcHATsl

lDUPell

lEVAe3l

lFERTel

lFLA6sl

lGAYT6l

C. BOUULLE et J.L. DUBOIS. "Analyse des Réseaux Faiblement

Non-lineaires pa,r les Développements en Séries de Volterra - Applica-

tions aux Montages à Transistors Bipolaires'. Annales des Télécom-
rnunications, Vol. 33(No. 7-8), 1978.

J.J. BUSSGANG, t. EHRMAN and J.W. GRAHAM. "Analysis of

Nonlinear Systems with Multiple Inputs". Proceedings of the IEEE,

Vol. 62(No. 8), August 1974.

R.C. CHAPMAN, MILLARD Jr. and J.B. "Intelligible Crosstalk Bet-
ween Frequency Modulated Carriers Through AM-PM Conversionn.
IEEE Traræ. Commun. Syst., Vol. CS-12, June 19&[.

K.Y. CHANG. "Intermodulation Noise and Products Due to

Frequency-Dependent Nonlinearities in CATV Systems'. IEEE Trans.

on Cornmunications, Vol. COM-23(No. 1), January 1975.

P. DUPUIS et A. BERTRAND. "Architecture et Technologies des

Réseaux Câblés". Rapport technique, Agence Câble, Service juridique

et technique de I'information - Ministère de la Communication 69, rue

de Va,renne 75007 Paris, 1991.

J.P. EVAIN, P.Y. JEZEQUEL, M. KHAMASSI and P. LOUIN. "Des-
cription of an "Enhanced Three Generators Method" for the Deter-

mination of a Non-Linear System's Volterra Kernels". In Conf. Rec.

Montreut 99, Montreux, June 1993.

C. FERNANDEZ et F. DESROSIERS. nUtilisation des Séries de Vol-

terra pour I'Analyse des Quadripôles Non-linéaires". Rapport Tech-

nique No. NT/TCF/EFT/590, C.N.E.T. (Centre National d'Etudes

des Télécommnications),38-44, rue du du Général Leclerc 92131 Issy-

les-Moulineaux-France, 1979.

R.H. FIAKE. "Volterra Series Rpresentation of Noniinear Systemsn.
AIEE Transactions, Vol. 81(Part II), January 1963.

H. GAYRAUD. "Télédistribution et Systèmes Câblés de Télévision".

Support de cours de l'Ecole Supérieure des Télécommunications de

Paris, 1976.



lrMBTsl

[ITUeoa]

lrTUe0bl

uose2l

IKARsea]

lKARsebl

lKARelI

lKocTll

IKU 661

E. IMBOLDI and STETTE G.R. "AM-PM Conversion and Inter-

modulation in Nonlinear Devices". Proceeilings of the IEEE, Vol- 61,

June 1973.

ITU. "Method for the Subjective Assessment of the Quality of Tele-

vision Picturesn. Recommendations 500 of the CCIR - Broadcasting

Service (Television), Vol. XI - Pa.rt 1, 1990.

ITU. "Râdio-Frequency Protection Ratios for AM Vestigial Sideband

Television Systemsn. Recommendations 655 of the CCIR - Broadcas-

ting Service (Television), Vol. XI - Part 1, 1990.

R.E. JOSHI, J.C. ARNBAK and R. PRASAD. uA Method for In-

termodulation Noise Calculations in a Cable Television Network wiih

HD-MAc, PAL and FM Radio Signalsn. IEEE Trans. on Broadcasting,

Vol. 38(No. 3), September 1992.

G. KARAM. "Analyse et Compensation iles Distorsions Non-linéaires

ilans les Fai.sceaut Hertziens Numérique.s". Thèse de Doctorat, Ecole

Supérieure des Télécommunications de Paris, 1989.

G. KARAM and H. SARI. "Analysis of Predistorsion, Equalization,

ans ISI Cancellation Techniques in Digital Radio Systems with Non-

linear Transmit Ampifiers' . IEEE Trans. on Comrnunications, YoI-

COM-37(No. 12), December 1989.

G. KARAM and H. SARI. "Generalized Data Predistorsion Using

Intersymbol Interpolation'. Philfus Joum'al Research, Vol. 46(No- 1),

December 1991.

R.W. KOCH. "Random signal Method of Nonlinear Amplitude Dis-

torsion Measurement". IEEE Trans. on Instrumentation and, Measu-

retnent, Vol. IM-20(No.2), May 1971.

Y.H. KU and A.A. WOLF. "Volterra-Wiener Functionals for the Ana-

lysis of Nonlinea,r Systems" . Journal of the Frankli,n Institute, Yol.

281(No. 1), Janua,ry 1966.

203



IKUOTsl

FA156l

FEO78l

lMAU6sl

lMrNs0l

lMrR6el

lNAR6Tl

lNAR6el

lNART0I

lPACsTl

Y. KUO. "Noise Loading Analysis of a Memoryless Nonlinearity Cha-
racterised by a Taylor Serie of Finite Order". IEEE Trans. on Instra-
mentation ond, Measurement, Vol. IM-22(No. 3), Spectember 1973.

J.P. IAICO, McDOWELL H.L. and MOSTER C.R. nA Medium
Power Travelling-Wave Tube for 6000-Mc Radio Relay". The BelI
System Technical Joumal, Vol. 35, November 1956.

B.J. IEON and D.J. SCHAEFER. nVolterra Series and Picard lte-
ration for Nonlinear Circuits and Systems". IEE Trans. on Circuits
anil System,s, Vol. CAS-25, September 1978.

R.E. MAURER and S. NARAYANAN. "Noise Loading Analysis of
a Third-Order Nonlinear System with Memory". IEEE Trans. on
Commanication Technology, Vol. COM-16(No. 5), October 1968.

R.A. MINASIAN. "Intermodulation distorsion Analysis of MESFET
Amplifiers Using Volterra Series Representation". IEEE Trans. on
Microwaae Theory an Techniqaes,Yol. MTT-28(No. 1), January 1980.

S. MIRCEA and H. SINNREICH. nDistorsion Noise in Frequency-
Dependent Nonlinear Networks" . Proceedings of the IEE,Yol.116(No.
10), October 1969.

S. NARAYANAN. "Transistor Distorsion Analysis Using Volterra
Series Representation". The BeIl System Technical Joamal,May-June
1967.

S. NARAYANAN. "lntermodulation Distorsion of Cascaded Transis-
tors'. IEEE Joumal of Solid,-State Ci,rcuits, Vol. SC-4, June 1969.

S. NARAYANAN. "Application of Volterra Series to Intermodulation
Distorsion Analysis of Transistor Feedback Amplifiers". IEE Trans.
on Circuits Theory, Vol. CT-17, November 1970.

D. PACE. "Architecture des Réseaux de Distribution de Télévision
à Câbles Coaxiaux". Rapport Technique No. 1, C.C.E.T.T. (Centre
Commun d'Etudes en Télédiffusion et Télécommnication),4, rue du
Clos-Courtel BP 59 35512 Cesson-SévignêFrance, 1987.

204



[PRJ58] R. PRICE. "A Useful Theoremfor Nonlinear Devices Having Gaussian

Inputs". IRE Trans. on Information Theory, VoI. IT-a(No. 3), June

1958.

[RAB75] t.R. RABINER and GOLD B. "Theory and. Application of Digital

Si,gnal Processing". Prentice-Hil, 1975.

IRAP9U C. RAPP. uEffects of HPA-Nonlinearity on a 4DPSK/OFDM Signal

for a Digital Sound Broadcasting System". In Conf. Rec. ECSC'9I,

Luettich, October 1991.

[RJC44] S.O. RICE. "Math"'atical Analysis of Random Noise". The BelI

System Technical Jounrol, Vol.23, July 1944.

[SAt81] A.A.M. SALEH.'Frequency-Independent and Frequency-Dependent

Nonlinear Models of TWT Amplifiers". IEEE Trons. on Commun.,

Vol. COM-29, November 1981.

[SHI71] O. SHIMBO. "Effects of Intermodulation, AM-PM Conversion, and

Additive Noise in Multicarrier TWT Systems". Proceed.ings of the

IEEE, Vol. 59, Februa,ry 1971.

[SIM70] K.A. SIMONS. "The Decibel Relationship Between Amplifi.er Distor-

sion Products". Proceed,ings of the IEEE, Vol. 58, No. 7, july 1970.

[SUN65] E.D. SUNDE. "Intermodulation Distorsion in lVlulticarrier FM Sys-

tems'. In IEEE Int. Conf. Rec., volumeVol. 13, 1965.

[SUN69] E.D. SUNDE. "Communication System Engineering Theory". John

Wiley, New-York, 1969.

[UTE92] UTE. "U.T.E. C 90-125 Matériel électronique et de télécommuni-

cations - Antennes individuelles ou collectives pour le réception de

la radiodiffusion - Règles". Norme éditee par I'Union Technique de

I'Electricité, 1992.

[VOL30] V. VOLTERRA. "Theory of Functionals and of Integral and, Integro-

Diferential Equations". Blackie â.ns Sons, Ltd., London, 1930.

205



lwrE42l

lwrEssl

lYAQs2l

M.C. WIENER. uResponse of a Nonlinear Device to Noise". Rapport
Technique No. 129 (V-16), M.I.Î., Radition Laboratory, Cambridge,
Mass., 1942.

N. WIENER. "Response of a Nonli,near Deoice to Noise". M.I.T.
Press, Ca,mbridge, Mass., 1958.

R. YAQUINE. "Etud,e d,es Non-linéarités dans les Amplif,cateurs Hg-
perfréquences à Transistor à Efet de Champ en Régime Faible et
Moyenne Paissance". Thèse de Doctorat, université de Lille, Février
1982.

206



D'

Modélisation des distorsions non-linéaires générées
par les amplificateurs de télédistribution par câble.

Etude de dispositifs de compensation.

- Résumé -

Ce document présente diférents modèles mathématiques permettant de caracté-
riser le comportement non-linéaire des a,mplificateurs utilisés dans les réseaux de
téledistribution par câble. Ces modèles sontl le modèle de Volterra, le modèle de
Price et un ensemble de trois modèles d'approximation de la caractéristique de
transfert en a,mplitude de a,mplificateur. Une étude comparative de la validité de
ces modèles est réalisée à pa,rtir de mesures non-linéaires effectuées sur trois am-
plificatanrs diférents ainsi que pour une cascade de trois a'nplificateurs du même
tlpe. Une â-nnexe privee propose une stratégie de compensation des distorsions
générées par une cascade d'a.mplificateurs.

- Mots-clés -

Réseau câblé - Amplificateurs - Non-Linéarité - Distorsions - Volterra - Price
Fonction de Traasfert - Lissage

- Abstract -

This document presents some mathematical models which allow uS to observe the
non-linear distorsions created by CATV networks a,rrplifiers. These models are:
the Volterra model, the Price model and three models that use an approximation
of the ".mplifier's transfert function. A compative study is made to determine
which model is the most accurate. For this studg non-linea,r measurements made
with three types of amplifier are used. Another part of this study is realized with
a cascade of three identical ".rnplifiers. A private appendix proposes solutions to
reduce the non-linear distorsions generated by a cascade of a,mplifiers.

- Ke;mords -

CATV Networks - Amplifiers - Non-Linear Distorsions - Volterra - Price
Transfert Function - Fitting




