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Introduction

L’historique de la télévison par cible est lié a celui de la télévison hertzienne.
Ainsi, c’est 4 la fin des années 1930 qu’avait lieu au Royaume-Uni, la premiére ex-
périmentation de télédistribution par cable sur paire symétrique. L’utilisation du
cable coaxial pour transmettre des signaux de télévision voyait ses prermiers jours
aux Etats-Unis des 1948 [DUP1]. Les premiers réseaux cablés nord-américains
permettaient essentiellement de recevoir des programmes de télévision dans des
zones ot la diffusion hertzienne s’aveérait inefficace.

En Europe, les réseaux ciblés connaissaient un développement important a
partir de la fin 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 tres

supérieurs 4 ceux de deux des grands pays européens, la France et I’Allemagne

[PACST).

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 & Créteil, ces réseaux étaient congus 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 ciblés 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, particuliérement dans des batiments a structure métallique. De plus, la
réception de programmes provenant de pays limitrophes transmis dans un autre
systeme (PAL B,G) étant possible, la fonctionnalité de transcodage offerte par

un réseau cablé était financiérement plus avantageuse que I'achat d’une télévision



multistandard. Cet autre argument en faveur du développement de réseaux cablés
était important pour les habitants des régions frontaliéres telles que la Lorraine
et I’Alsace. D’autres développements étaient réalisés en intégrant des fonction-
nalités supplémentaires. C’était le cas notamment & Rennes, ou le C.C.E.T.T.!
(Centre Commun d’Etudes en Télédiffusion et Télécommunications) avait entre-
pris la construction d’un réseau expérimental trés évolué pour I’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 ’abonné puissent dialoguer.
Cette application spécifique d’un réseau ciblé devait représenter le premier ser-
vice d’interactivité disponible sur une telle infrastructure. Malheureusement, la

construction de ce réseau ne s’achévera jamais.

Cependant et face & une telle abondance d’arguments en faveur du déve-
loppement des réseaux de vidéocommunications, la France était au début de la
décénie 1980, I'un des pays industrialisés possédant le moins de prises raccor-
dables (150000 prises raccordables au début de I’année 1981). Des pays tels que
I’Allemagne, la Belgique, le Canada, la Suisse et les Etats-Unis connaissaient des
taux d’abonnement trés supérieurs & celui de la France. Ce n’est qu’en 1982 et
sous I'impulsion du gouvernement, qu'un programme de déploiement des réseaux
cablés était décidé en France: c’était I’¢re du Plan Cable. 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’a 157000. Pour
constater une évolution sensible de ce nombre, il fallait attendre la loi de dére-
glementation votée en septembre 1986 qui supprimait le monopole de la D.G.T.?
en matiere d’attribution d’autorisations de transport de signaux audiovisuels.
La figure 1 présente ’évolution du nombre de prises raccordables construites en
France depuis 1981. A I’examen de cette figure, nous constatons que les réseaux
cablés sont devenus une réalité commerciale seulement & partir de I’année 1988.
Aujourd’hui, nous constatons que prés de 5 millions de prises ont été construites
dans notre pays. Cependant, le taux de raccordement ou taux de pénétration
reste toujours inférieur a celui de nos voisins européens puiqu’il n’est que de 24

1Groupement d’Interéts Economiques France Télécom - TDF
2Direction Générale des Télécommunications



pourcent 3. Ce manque d’attrait pour le cable se manifeste aussi par les difficultés
rencontrées par les principaux ciblo-opérateurs francais que sont la Compagnie
Générale des Eaux, le Lyonnaise des Eaux-Dumez, la Caisse de Dépots et Consi-
gnations et France Télécom. Actuellement, afin de rendre le cable plus attractif,
ces mémes cablo-opérateurs tentent d’apporter des services supplémentaires a
la télédistribution comme le prévoyait le réseau expérimental du C.C.E.T.T. en
1976. Bon nombre de services & valeur ajoutée connaissent un développement
important: le controle d’acces, la domotique et I'immotique, interactivité (télé-
achat, télé-jeux, télé-mesure d’audience, télé-alarme, vidéo a la demande ...).

*plan_cable.dat! —

2000

Nombre de prises raccordables en France en milliers

1000 +--

0 ro—— el S S
1981 1982 1983 1984 1985 1986 1987 1988 1989 1990 1991 1992 1993
Annee

Fic. 1 - Evolution du nombre de prises raccordables en France entre 1981 et
1993

Dans ce contexte tres difficile, une des activités de diversification choisit par
TéléDiffusion de France est I’ingénierie, la commercialisation et la maintenance

de réseaux cablés. Les investissements réalisés par TDF ne concernent cepen-

3Sources: Agence Cable et Conseil Supérieur de I’Audiovisuel



dant que les constructions de réseaux ciblés de petite et moyenne importance
* pour lesquels le coiit de revient a la prise reste raisonnable. Aussi, une telle
décision de diversification s’accompagne d’une politique de maitrise des coiits
et des performances. Cette volonté se concrétise par des choix d’architecture de
réseaux cablés, de matériels utilisés, mais aussi par le choix de conditions d’em-
ploi de ces mémes matériels. Les travaux présentés dans ce mémoire s’intégrent
entierement & cette démarche. En effet, nous décrivons dans ce document des
techniques mathématiques de modélisation de 1'une des principales sources de
dégradations apparaissant dans un réseau ciblé et limitant nettement ses perfor-
mances, les distorsions non-linéaires ou distorsions d’intermodulation introduites
par les amplificateurs. Trois modéles sont présentés et leurs performances sont
évaluées comparativement & des mesures effectuées en laboratoire sur quelques
amplificateurs. Ainsi, & ’aide de ces modeéles 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 3 étudier des
dispositifs de correction ou de pré-correction des distorsions non-linéaires. Cette
derniere partie du mémoire a été 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 ’architecture
des réseaux cablés, les sources de dégradations, les conditions de bon fonctionne-
ment d’un réseau. Nous y introduisons les phénomenes de bruit et de distorsions
non-linéaires générées soit par un amplificateur, soit par une cascade d’ampli-
ficateurs telle que l'on peut la rencontrer sur un réseau. Nous rappelons aussi
la notion de rapport de protection d’un signal brouilleur vis & vis d’un signal
de télévision. Cette notion est prépondérante lorsqu’on souhaite déterminer le
seuil minimal de bon fonctionnement d’un réseau ciblé en tenant compte des

différentes sources de dégradations.

Dans le second chapitre, nous abordons ’étude théorique du premier type

de modele non-linéaire. Ce modéle utilise une décomposition du systéme non-

4500 a 10000 prises raccordables



linéaire en deux sous-systemes; 1'un est linéaire et est représenté par la fonction
de transfert en amplitude de I’élément considéré, ’autre est non-linéaire et est
représenté par une fonctionnelle® destinée a symboliser le caractere non-linéaire
de ce méme élément. La résolution mathématique des équations issues de cette
décomposition Jeffectue  1'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 modele Modéle de Volterra.

Le second modéle étudié, le Modéle de Price, est décrit dans le troisieme
chapitre. Ce modéle est fondé sur un développement polynomial de la caractéris-
tique de transfert en tension d’un amplificateur ou d’une cascade d’amplificateurs.
Cette caractéristique, constante en fonction de la fréquence, nous permet d’éta-
blir une relation entre ’expression de la densité spectrale de puissance du signal
de sortie et la fonction d’autocorrélation du signal d’entrée de ’amplificateur ou
de la cascade considérée. Nous pouvons ainsi comparer les spectres linéaires et

non-linéaires issus de ce calcul.

Dans le quatrieme chapitre, nous présentons un ensemble de modeles dont
la particularité est qu’ils utilisent une fonction mathématique dont l’allure est
proche de celle de la caractéristique de transfert en amplitude du systeme actif.
Le premier de ces modeles est dérivé du modele non-linéaires utilisé lorsque les
dispostif actif est un Tube & Onde Progressive. Le second modele de lissage uti-
lise la fonction d’erreur erf(z) pour approximer la caractéristique de transfert.
Le dernier modele, le modéle de Rapp, est employé pour approximer les ampli-
ficateurs de puissance a état solide. Nous en présentons ici une application aux

amplificateurs de réseau cablé.

Le cinquieme chapitre présente une comparaison des différents modeles étu-
diés. Cette comparaison s'appuie sur des mesures des distorsions non-linéaires
effectuées sur plusieurs amplificateurs. Une attention particuliére est portée sur
I’amplificateur hybride de type Push-Pull. En effet, ce composant est commun
3 une grande majorité des amplificateurs de réseau disponibles sur le marché.

Par ailleurs, son étude permet d’expliquer le comportement non-linéaire, parfois

Sfonction de fonction



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



Chapitre 1

Introduction aux réseaux cablés

Dans ce chapitre, nous rappelons quelques notions importantes de la techno-
logie des réseaux ciblés. Nous abordons les deux technologies les plus employées:
le cable coaxial et la fibre optique. Auparavant, nous proposons une définition
générale de ce qu’est un réseau cablé: un réseau cablé est un dispositif de com-
munication par cible permettant de distribuer vers ses abonnés des services de

communications audiovisuelles. Il est principalement constitué:

- d’une téte de réseau,
- d’un réseau de transfert,

— d’un réseau de distribution.

La téte de réseau: c’est I’endroit ou tous les signaux audiovisuels sont regus,
traités, multiplexés puis transmis par cable ou fibre optique vers les abonnés. Ces
signaux peuvent étre de plusieurs natures: hertziens (radio ou télévision), satel-
lites ou encore locaux (canaux d’information propres 3 une ville). Le traitement
en téte de réseau (ou station de téte) 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 de transfert: cette partie du réseau est destinée a acheminer
les signaux issus de la téte de réseau vers les centres de distribution ou stations
intermédiaires. Elle est souvent constituée d’éléments tres performants (ampli-
ficateurs & faible facteur de bruit et & grande linéarité, cibles a faible atténua-

tion linéique ou fibres optiques). Nous pouvons faire ’analogie avec le réseau de
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transport d’EDF ot a 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 réseau de distribution: le réseau de distribution est constitué de plu-
sieurs branches issues des différentes stations intermédiaires. Il est destiné & 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 types
de récepteur. Dans le cas contraire, I'utilisation d’une interface spécifique est

indispensable.

Transfert Fibres Optiques
Emetteurs et receptewrs optiques AD_EE

Station de téte Amplificareurs de transfent Amplificateurs de dxsmbuuon Prises abonnés
—D ————— D—— SI. Raccordement
o ~ / A N — / ~
Hécgmog geslslgnaux Réseau de transfert Réseau de distribution

FIG. 1-1 - Schéma synoptique général de la structure d’un réseau ciblé

Les lieux de captation des signaux (station de téte, stations intermédiaires
et prises d’abonnés) sont reliés par des lignes composées essentiellement de deux
types de dispositifs: des dispositifs passifs (cibles, 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 cablé. Nous
décrivons dans le paragraphe suivant la technologie des dispositifs actifs et passifs

utilisés dans un réseau cablé coaxial.



1.1 Les technologies des réseaux cablés coaxiaux

C’est en 1948 et aux Etats-Unis que le cable coaxial était utilisé pour la pre-
miere 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 juxtapo-
sés selon un plan de fréquences. Dans le paragraphe suivant, nous rappelons ce
qu’est un plan de fréquences et quelles sont les recommandations frangaises dans

ce domaine.

Canaux Son FM Canaux de Télévision
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Fréquence

FI1G. 1-2 - Multiplexage en fréquence des signaux transmis sur un réseau

1.1.1 Le plan de fréquences

Un plan de fréquences est représentatif de la maniére 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 a chaque signal,



- D’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 cible sont analogiques. La télévision est
diffusée en M.A.B.L.R.! et la radio en modulation de fréquence. Cependant, les
services d’interactivité (domotique, télé-achat, vidéo, 2 la demande, etc.) utilisent

principalement des signaux numeériques.

En France, la bande de fréquences allouée a la distribution de signaux au-
diovisuels sur un réseau cablé est comprise entre 87,5 MHz et 1750 MHz. Cette
bande se subdivise en trois sous-bandes: de 87,5 & 108 MHz pour la diffusion so-
nore en modulation de fréquence, de 120 4 860 MHz pour la diffusion de signaux
de télévision en M.A.B.L.R. et la B.1.5.2 de 950 & 1750 MHz pour la diffusion de
signaux de télévision en modulation de fréquence. Cette répartition a été décidée
de maniére a obtenir une compatibilité parfaite ente les signaux transmis sur le
cable et les caractéristiques des récepteurs existant (blindage électromagnétique
et sélectivité). Par ailleurs, nous devons ajouter & qu'il existe sur un réseau cablé
une bande de fréquences dédiée aux services interactifs. Cette bande de fréquences
s’étend de 5 & 70 MHz (voir la figure 1-3).

L’espacement entre canaux® est une fonction du systéme utilisé. Dans le cas
du systéme L, le pas minimum & respecter est de 8 MHz (le tableau 1.1 rappelle
les informations principales sur les systémes de télévision les plus répandus a ce
jour). La bande intermédiaire satellite étant peu employée, 93 canaux de télévision
espacés de 8 MHz peuvent étre transmis sur un réseau cablé entre 120 et 860 MHz.
Ce nombre important ne tient pas compte des régles d’exlusion de canaux liés aux
brouillages introduits par les oscillateurs locaux (O.L.) des récepteurs (voir les
tableaux 1.2 et 1.3). Aussi, il ne prend pas en compte les brouillages créés par les
émetteurs hertziens voisins. Nous noterons que ce brouillage apparait uniquement

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

!M.A.B.L.R.: Modulation ’Amplitude & Bande Latérale Résiduelle
2B.1.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 amplificateurs de
réseau cablé. i,

Systémes de télévision

B G - H I K1 L M
Nombre de lignes par image
625 625 625 625 625 625 525
Fréquence ligne (kHz)
15,625 15,625 15,625 15,625 15,625 15,625 15,750
Largeur de la bande vidéo nominale (MHz)
5 5 5 5,5 6 6 42
Largeur nominale du canal (MHz)
7 8 8 8 8 8 6
Ecart entre la porteuse vision et la porteuse son (MHz)
5,5 5,5 5,5 6 6,5 6,5 4,5
Largeur de la bande latérale supprimée (MHz)
0,75 0,75 1,25 1,25 1,25 1,25 0,75

Polarité pour la modulation de l'image
nég. nég. nég. nég. nég. pos. nég.

Type de modulation pour le son
MF MF MF MF MF MA MF
Pays utilisant ce systéeme
R.F.A. Italie Belgique Irlande Afrique France Etats-Unis et Japon

TAB. 1.1 - Caractéristiques des principaux systémes de télévision utilisés dans

le monde

En conclusion, si nous considérons 1’ensemble des contraintes évoquées ci-
dessus, nous nous apercevons qu’il est trés difficile d’organiser le plan de fré-

quences d’un réseau cablé coaxial. Cela est d’autant plus difficile que la capacité

11



Distributio_ri du canal N avec F.I. = 32,7 MHz et O.L. infradyne
Canal exclu Motif ~
N-9 brouille N par conjugai;on
N-4 est brouillé par I’O.L. de N
N-1 est brouillé par N
N+1 brouille N
N+4 son O.L. brouille N
| N+9 est brouillé par son conjugué N

TAB. 1.2 - Canaux exclus pour cause de brouillage d’0.L. infradyne

Distribution du canal N avec F.I. = 38,9 MHz et O.L. supradyne
Canal exclu Motif

N-9 est brouillé par son conjugué

N-5 son O.L. brouille N

N-1 est brouillé par N en norme L

N+1 brouille N en systéeme L

N+5 est brouillé par ’O.L. de N

N+9 N brouille N par conjugaison

TaB. 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
génerent 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
’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 cables coaxiaux.
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Bande FM Bandes TVIIL IV, V Bande Intermédiaire Satellite

815 176 303,25 471
1 1ttt | (] (] ] ] | i i .
T~ 1 I ] ! { e !
s\% 108 120\ 230/ 296 86325 950 1750
Interactivité voic montant¢  Interbande Hyperbande
et voic descendante
Fréquence (MHz)

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

sur un réseau cablé

1.1.2 Le cable coaxial

Le cable coaxial 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 cable as-
sez importantes. Cela est le role des amplificateurs de transfert ou de distribution
(voir la figure 1.1). Apreés quelques centaines de métres, 'atténuation produite par
le cable est compensée par le gain d’un amplificateur. Le processus se répete alors
jusqu’a couvrir la distance nécessaire pour les signaux arrivent & la prise abonné
avec une amplitude suffisante. La norme UTE-90125 [UTE92] impose un niveau
de signal a la prise compris entre 50 et T4 dBuV (voir le tableau 1.4 pour plus
d’informations). La figure 1-4 présente les courbes d’atténuation de trois types
de cable généralement utilisés sur un réseau cablé . Sur la section de transfert, le
cable présente une faible atténuation linéique (environ 6 dB /100m 2 860 MHz).
Cette caractéristique permet de parcourir environ 600 metres avant insertion d’un
premier amplificateur. Pour le réseau de distribution, le cable choisi posseéde une
atténuation supérieure & celle du cable utilisé en transfert (environ 12 dB/100m
2 860 MHz*). La distance parcourue avant insertion d’un amplificateur est donc

plus courte (200 a 300 metres). Enfin, le cable utilisé en raccordement présente

4gources AEG KABEL.
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une atténuation d’environ 30 dB/100m & 860 MHz. De ce fait, ce type de cable
n’est utilisé que lorsque les distances & couvrir sont courtes (environ 20 meétres)

par exemple pour raccorder une prise d’abonné.

TAB. 1.4 - Niveaux minimum et maximum des signaux regus a la prise d’abonné

Bande de fréquences

Niveau minimum

Niveau mazimum

de 47 2 68 MHz
de 87,5 a 108 MHz
de 120 a 300 MHz
de 300 2 860 MHz
de 950 a 1750 MHz

57,5 dBuV
50 dBuV
60 dBpV
60 dBpV
47 dBpV

74 dBpV
66 dBuV
74 dBuV
74 dBpV
74 dBpV

en fonction de la bande de fréquences

Attenuation (dB/100m)

100

10

00
Frequence (MHz)

FIG. 1-4 - Atténuation d’un cable en fonction de la fréquence : pour des cables

utilisés sur les réseaux de transfert, de distribution et de raccordement
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Les distances maximales entre amplificateurs citées précédement sont liées
aux caractéristiques intrinséques des amplificateurs, le gain et le facteur de bruit.
Aussi, il est techniquement impossible de cascader indéfiniment des trongons® sans
que la qualité du signal se dégrade. Dans le paragraphe suivant, nous décrivons la
technologie et les caractéristiques des amplificateurs utilisés sur un réseau cablé
coaxial. Nous y rappelons aussi les régles de cascadabilité & respecter en ingéni€rie

de réseau cablé .

1.1.3 Les amplificateurs

Sur un réseau cablé , 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 posséde un gain compris entre 20 et 25 dB.
Cette valeur de gain est inférieure & celle des amplificateurs de distribution. Ces
derniers présentent un gain compris entre 28 et 33 dB. Cette différence s’explique
en considérant le caractére non-linéaire des amplificateurs. En effet, a puissance
d’entrée égale et du fait des valeurs respectives des gains, les distorsions non-
linéaires générées par un amplificateur de transfert sont inférieures a celles de
Pamplificateur 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 linéiques des cables coaxiaux utilisés en transfert et en

distribution.

SUn trongon représente une longueur de cable 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 observons de quelle maniére la
non-linéarité d’un amplificateur peut engendrer une dégradation du multiplex de
signaux de télévision transmis sur un réseau ciblé .

Puissance de sortie | - Courbe théorique &' amplification linéaire
/
/
/ Courbe réell

Puissancedesorie | /L/ ¢
2 saturation -7

Point de 1 dB de

compression

Puissance d’entrée

F1G. 1-5 - Courbe de la fonction de transfert en puissance d’un amplificateur

Tout élément actif est par définition non-linéaire. Cela est di 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 tragant la courbe sa fonction
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de transfert en puissance (voir la figure 1-5).

Pour un amplificateur de réseau cablé , 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:

Ds = k1.pe + kg.pf + k3.p‘:' (1.1)

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

Vo= k1. V. + K. VE+ K. V2 (1.2)

Supposons que le signal d’entrée V., soit composé de trois porteuses pures de
fréquence fi, f2, f3 et d’amplitude a,, ay, as. Ce signal s’écrit:

Ve(t) = a1.cos(2.7. f1.t) + az.cos(2.7. f2.t) + as.cos(2.7. f.t) (1.3)

En introduisant I’expression 1.3 dans la relation 1.2, ’expression du signal de

sortie s’écrit:

Vi = Kilaicos(2.7.f1.t) + as.cos(2.7. fo.t) + az.cos(2.7. fs.t)]
+ Fi.[ar.cos(2.7. fi.t) + as.cos(2.7. f2.t) + az.cos(2.7. fs.1)]
+ Kk3.[a1.cos(2.7. f1.t) + az.cos(2.7. fr.t) + az.cos(2.7. f5.t)]P  (1.4)

Le développement de cette relation fait apparaitre une somme de trois types

de composantes:

Les composantes du premzier ordre
K'1.Ve = K'1.[(a1.cos(wy.t) + az.cos(ws.t) + az.cos(ws.t)] (1.5)

avec

W = 2.7T.f1.t Wwo = 27I'f2t w3 = 2.7T.f3.t
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Les composantes second ordre

k,Z-‘/ez =

1
2

+%.k'2.[af.cos(2.wl.t) + a2.cos(2.wq.t) + a3.cos(2.ws.t)]

1
+k'2.a1a2cos((w1 + U.Jz).t) + -2-.k'2.a1a2cos((w1 :Ewg,).t)

+%.k’2.a2.a3.cos((w2 + ws).1) (1.6)

K2.(a2 + a2+ dd)

Les composantes du troisiéme ordre

k'a-Vea

i.k'3.a"15.cos(3.w1.t) + a3.cos(3.wy.t) + a3.cos(3.ws.t)

+%.k'3.[a¥.a2.cos((2.w1 + w,).t) + a?.a3.cos((2.w1 £ ws).t)]

+%.k’3.[a§.a1.cos((2.w2 + wy).t) + a2.a3.co5((2.wz & w3).t)]

+%.k’3.[a§.a3.cos((2.w2 + w3).t) + ad.ay.cos((2.ws & w;).1)]
+§.k'3.]a§.a1.cos((2.w3 + wy).t) + ad.az.cos((2.w3 £ wy).1)]

+g.k'3.a1.a2.a3.cos((w1 + wy £ w3).t)

+%.k'3.[a:f.cos(w1 1) + a3.cos(w;.t) + a3.cos(ws.t)]

+g.k'3.[a1.a§.cos(w1.t) + a;.a2.cos(w;.t)]

+g.k'3.[a2.af.cos(w2.t) + az.a.cos(ws.t)]

3
+§.k'3.[a3.af.cos(w3.t) + as.a3.cos(ws.t)] (1.7)

Dans la relation 1.5, nous identifions les trois termes d’amplification linéaire

correspondant aux porteuses pures initiales. Ici, le coefficient &'y représente le

gain en tension de ’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 (w; £ws,].

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 troisiéme 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.wy £ w,). Le troi-
siéme groupe contient quatre termes représentant les battements triples. Leurs
fréquences sont de type (wy £ ws £ ws). Les trois termes suivants sont dits d’auto-
compression lorsque k's est négatif ou d’auto-ezpansion lorsque k'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-compression lorsque k’s

est négatif ou d’auto-ezpansion lorsque k’s est positif.
g q P

3 22 f1
/
|
f1-f2-f3 l{ ' fl-f2+f3 fl+£2-3 fl+2+13
. {\“rfm
20-2) |20-n| | n-20 ; zrz- 20342 * 20341 20401 211412
| ’ j'm{\ "ﬂ\ ”l !\[\{ Y] {q
AT i 1
AR 1
/ Vo : ’(/ AN X V . \ / \ /

Fi1G. 1-6 - Exemple d’un spectre de raies d’intermodulation d’ordre 3 obtenu a

partir de trois porteuses pures

Nous remarquons que les signaux brouilleurs issus des distorsions non-linéaires
de 'amplificateurs sont d’autant plus génants 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 possedent une fréquence
identique a celle d’une porteuse du plan si nous disposions initialement de plus
de trois porteuses. Dans ce cas, ce sont les raies de types (w; £ ws), (2.w; £ ws)
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et (w; £ we £ ws) 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 1’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

amplitude de la porteuse pure (1.8)
amplitude de la distorsion d'ordre 2 )

IM2(dB) = 20log1o (

- pour le rapport d’intermodulation de troisieme ordre noté IM3

amplitude de la porteuse pure) (1.9)

TM3(dB) = 20logio (amplitude du battement triple

Nous pouvons exprimer ces rapports d’intermodulation a 1’aide des relations 1.5,
1.6 et 1.7, en considérant que les trois porteuses pures ont une méme amplitude.

Nous obtenons les équations:

o
IM2(dB) = 20.logio(p;- ;‘“az
Qai.
= 117-N,-G - K/ (1.10)
avec
Klz = 20.lOg10(]€,2) G = 20.10g10(k’1)
ar(pV) = ax(pV) N, = 20.logy0(a1.k"1)
et
IM3(dB) = 20.logo(s— 1%
010 %k’3.a1.a2.a3
= 230 —-2.N, -G - K'; (1.11)
avec
K'5 = 20.log1o(k'3) G = 20.logyo(K"1)

a1(pV) = az(pV) = as(pV) N, = 20.logyo(a1.k"1)
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Ces rapports d’intermodulation d’ordre 2 et 3 nous donnent une bonne esti-
mation des performances de linéarité d’un amplificateur. Ils ne sont cependant
pas suffisants pour observer le comportement non-linéaire d’un amplificateur vis
a vis d’un multiplex transmis sur un réseau ciblé . Pour observer ce comporte-
ment, nous pouvons étendre les développements effectués auparavant a un plan
de fréquences. Considérons un plan composé de canaux dont les porteuses visions
sont espacées régulierement de 8 MHz et dont la premiére porteuse se situe a
120 MHz. Nous pouvons alors établir le relation donnant la fréquence vision de
chacun des canaux:

fvisionn =120+ 8.n avec n = 0,...,N

De la relation précédente, nous calculons la fréquence d’un battement triple
de type (fi + fo — f3) généré a partir trois porteuses successives du plan de
fréquences:

Jrasintz = (120 + 8.n) 4+ (120 + 8.(n + 1)) — (120 + 8.(n + 2)) (1.12)
ce qui donne apres simplification

frntinsz =120+ 8.n (1.13)

L’expression 1.13 montre qu’une raie de battement triple peut se positionner
2 la méme fréquence qu’une des porteuses images du plan. Le calcul reste valable
pour d’autres plans et pour d’autres fréquences. Nous observons alors la création
d’une multitude de raies d’intermodulation au pied des porteuses luminances et
a l'intérieur des canaux de télévision. Ces raies se cumulent selon leurs origines
de maniere a n’en former qu’une seule que l'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 méme pour les raies de second ordre.

L’apparition de raies parasites au pied de la porteuse luminance d’un canal
de télévision se traduit a 1’écran par la création d’une moire. Cette moire se dis-
tingue par une succession de raies paralleles sombres et claires en sur-impression
dans I'image. Selon I’amplitude et la position de la raie brouilleuse, la perception

visuelle de cette moire est plus ou moins importante.

Afin d’éviter une telle dégradation de l'image, la recommandation 655 du
C.C.LR. [ITU90b] impose I’écart minimum & respecter entre le niveau de la por-
teuse utile et celui du battement. Cet écart aussi appelé rapport de protection
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est une fonction de la position du battement brouilleur dans le canal et du sys-
téme de télévision. Par exemple, au pied de la porteuse luminance, nous devons
respecter un rapport de protection de 54 dB pour que la qualité d’'une image L-
SECAM ne soit pas dégradée (voir le tableau VIII de ’annexe 1). Les valeurs de
rapports de protection pour des brouillages continus sont déterminées a la suite

d’essais subjectifs [ITU90a] [BBC68].

Pour établir le rapport de protection d’un canal transmis sur un réseau ca-
blé vis & vis d’un brouilleur, nous devons aussi prendre en compte deux autres

parametres:

- la précision de stabilité des porteuses,

~ D’écart de fréquence entre la porteuse et le brouilleur exprimé en douzieme
de fréquence de ligne.

Il existe deux tolérances de stabilité des porteuses: £500H z pour une stabilité
dite de faible précision ou +1Hz pour une stabilité dite de précision. En fonc-
tion de cette tolérance, nous pondérons le rapport de protection obtenu pour un
brouillage continu. Pour ce qui concerne 1’écart 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 1'annexe 1). De ce fait, nous appliquons

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

1).

En technologie des réseaux cablés coaxiaux, le rapport de protection a res-
pecter pour un battement composite situé au pied d’une porteuse luminance est
minimum de 52 dB (voir la norme UTE 90-125 [UTE92]. La méme norme spécifie

aussi les valeurs minimales des rapports d’intermodulation:

— pour 'ordre 2, le rapport d’intermodulation noté IM2 doit étre supérieur
ou égal 4 56 dB,

- pour l'ordre 3, le rapport d’intermodulation noté IM3 doit étre supérieur
ou égal 2 60 dB.

Pour des battements composites situés dans le canal, nous appliquons les
régles établies par le C.C.I.R. et retranscritent dans I’annexe 1.
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Considérons maintenant une cascade d’amplificateurs identiques. Pour éva-
luer les performances non-linéaires 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 amplificateur s’additionnent en puisance. Les raies
d’intermodulation d’ordre 3 générées par chaque amplificateur sont supposées
s’additionner en tension. Cela peut se résumer par les relations suivantes:

BCN amplificateurs = 20.log 10 (10BCamsts 1/20) 3 10(BCompi /) (1.14)

Les N amplificateurs étant identiques, nous obtenons alors:

) BCN ampli = Bcun ampls = 20 108 IO(N) (1'15)

Il en est de méme pour le rapport d’intermodulation d’ordre 2:

IM2N amplificateurs = 10 log 10 (IO(IMzamph' 1/10) + ... + 10(1M2¢mpli N/lo))
= IM2,, ampli — 10log IO(N) (1.16)

et pour le rapport d’intermodulation d’ordre 3:

IM3N amplificateurs = 101og 10 (200M3emati 1/20) 4 4 10UM3empii /20))
= IM3un ampli — 20 lOg 10(.7\’.) (1.17)

Nous examinerons la validité de ces relations empiriques dans les chapitres
présentant les résultats de simulations de différents modéles non-linéaires étudiés

dans ce mémoire.

Ces lois de cumul de distorsions nous servent & déterminer le nombre maxi-
mum d’amplificateurs cascadables. En effet, la pratique montre que si un ampli-
ficateur présente de bonnes performances de linéarité, la cascade réalisée & l’aide
de ce type d’amplificateur sera d’autant plus importante. Il faut cependant tenir
compte du facteur de bruit de cet amplificateur. Lorsque l'on cascade plusieurs
amplificateurs identiques, le facteur de bruit de chaque amplificateur s’ajoute au
bruit présent en son entrée. Le rapport signal 3 bruit ainsi obtenu & sa sortie
ne doit pas étre inférieur i la limite de perceptibilité du bruit (46 dB pour une
image transmise dans le systéme L-SECAM).
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Les performances en matiére de bruit et de non-linéarité des matériels actuels
permettent de cascader au maximum de neuf & onze amplificateurs de transfert
ou de distribution. Ce nombre dépend de la structure interne de ’amplificateur
utilisé. C’est cette caractéristique que nous développons dans le paragraphe sui-

vant.

La structure

Un amplificateur de transfert est constitué généralement de deux étages dif-
férents. Le premier est un étage dit de préamplification. Il présente généralement
un gain peu élevé (de 'ordre de 10 dB) et un facteur de bruit faible (environ 6
dB). Cet étage est souvent construit autour d’un amplificateur hybride de type
Push-Pull ou Power-Doubling

L’hybride Push-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 cablé, les distorsions d’ordre pair sensibles sont

uniquement celles du second ordre.

Considérons le signal d’entrée e(t) composé de deux porteuses pures d’ampli-
tude a, de pulsation w; et w, et de phase ¢; et 9,. Le signal e(t) s’écrit:

e(t) = a.cos(wi.t + ¢1) + a.cos(wa.t + ¢2) _ (1.18)
Les signaux transmis dans les branches 1 et 2 de la figure 1-7 s’écrivent alors:

z1(¢) = 0,707.a.[cos(wy.t + ¢1) + cos(wa.t + ¢2)] (1.19)
zo(t) = 0,707.a.[cos(wr.t + ¢ + 7) + cos(wz.t + ¢2 + 7)) (1.20)

En sortie des amplificateurs de gain g, la distorsion non-linéaire d’ordre 2 fait
apparaitre deux composantes d’intermodulation:

- dans la branche 3,

0, 5.a%.cos[(wy £ ws)-t + (61 = 62)] (1.21)
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— et dans la branche 4.

0,5.a%.cos[(w1 £ wz).t + (1 £ 62)] (1.22)

Le passage a 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 déphasées.
Nous pouvons écrire les relations:

— dans la branche 3,

0,5.a%.cos{(w1 £ ws).t + (61 £ ¢2) + 180] (1.23)

- et dans la branche 4.

0,5.a%.cos[(w; & ws).t + (¢1 % &2)) (1.24)
]
@ | ®
g
x| yl
0 5 180°
A
s aa) o e s s
e(t) ¥ ( s(t)
180° | : =
| L y2
@ e O)
2 / (¢

F1G. 1-7 - Schéma synoptique de ’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 effectuée par le coupleur de

sortie permet alors ’annulation de la distorsion non-linéaire de second ordre.

Cette analyse du comportement de ’amplificateur hybride Push-Pull est théo-
rique. Elle repose sur des considérations peu réalistes. Dans les équations écrites
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ci-dessus, nous supposons que les coupleurs et les amplificateurs sont identiques.
En pratique, cela est peu courant et ’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 ’amplitude des produits de second ordre.

L’amplificateur hybride Power-Doubling est constitué de deux amplificateurs
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.

h(t)

@ ©)

-3 dB -3 dB
coupleur coupleur
M d’entrée de sortie 0°
e(t) s(v)
-3 dB -3 dB

@

! h(t)

FiG. 1-8 - Schéma synoptique de ’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 identiques

et de pulsations w;, wy et ws. Ce signal s’écrit:

e(t) = a.[cos(wr.t) + cos(wa.t) + cos(ws).t] (1.25)
A la sortie du coupleur d’entrée, ce signal devient:
- dans la branche 1

0,707.a.cos[(w;.t + 90) + (w2.t + 90) + (ws.t + 90)] (1.26)
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- dans la branche 2

0,707.a.cos[(w1.t) + (w2-t) + (ws.t)] (1.27)

Les amplificateurs générent en sortie des composantes d’intermodulation d’ordre
3 dont I’amplitude est égale

~ dans la branche 3 a:

0, 7073.g.k'3.a3.cos[(w1 + wq.t — ws).t + 90] (1.28)
- dans la branche 4 a:
0, 7073.g.k’3.a3.cos[(w1 + wp — ws).t] (1.29)

k'3 étant le coefficient non-linéaire d’ordre 3 issu de l’approximation polyno-
miale 1.2.

La recombinaison a travers le coupleur de sortie permet d’obtenir ’expression
finale de la raie de distorsion de type (f1 + f2 — f3):

0, 7074.3.16,3.03.605[((.01 + (.UQ.t + w3).t + 90] (130)

Si nous comparons ’expression précédente 4 celle obtenue dans ’equation 1.7,
nous constatons une diminution de 6 dB de I’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 grace & cette structure est de 6 dB. Ce calcul prouve
efficacité de '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 congu autour
d’une structure hybride de type Feed-Forward. La figure 1-9 présente un schéma
synoptique de cette structure.
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F1G. 1-9 - Schéma synoptique de ’amplificateur hybride Feed-Forward

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

r1(t) = e(?) (1.31)
zo(t) = e(?) (1.32)

L’amplificateur principal posséde un gain g, un temps de propagation de groupe
71 et génére une distorsion non-linéaire notée d(t). Au point 3 nous obtenons le
signal: -

z3(t) = g.e(t + ) + d(t) (1.33)

Le signal z,(t) subit un retard égal & celui introduit par ’amplificateur principal.
Au point 4, nous obtenons le signal:

Z4(t) = et + 1) (1.34)

Nous prélevons ensuite une partie du signal z3(t) afin de le comparer au signal
d’entrée retardé et non-distordu z4(t). Auparavant, le signal z3(t) est atténué de

la valeur du gain de 'amplificateur principal. La comparaison est réalisée par le
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coupleur différence. 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:

ze(t) = z4(t) — é-xS(t)
= e(t+mn)- sl-,-[g-e(t +71) +d(1)]

= “Law i (1.35)
g ,
Le signal z¢(t) appelé signal d’erreur est amplifié de maniére a obtenir uniquement
le signal de distorsion d(t). Pour cela, nous utilisons un amplificateur d’erreur dont
le gain est égal a g et dont le temps de propagation de grouple est égal a 7. Au
point 9, nous avons le signal:

zo(t) = g.z6(t + 12)
= —d(t+ ) (1.36)

Cet amplificateur d’erreur géneére des raies de distorsions non-linéaires peu élevées
car le signal z6(t) présent a son entrée est trés faible. Au point 7, nous conser-
vons 'autre partie du signal amplifié et distordu. Ce signal est retardé du temps
équivalent a celui du temps de propagation de groupe de ’amplificateur d’erreur.
Au point 8, nous obtenons le signal:

zg(t) = g.e(t+ 1+ 1) +d(t+72) (1.37)

Le coupleur de sortie nommeé coupleur somme sur la figure 1-7 permet d’addi-
tionner le signal zg(t) contenant la distorsion et le signal zg(t) composé du signal
utile amplifié et de la distorsion introduite par ’amplificateur principal. Le signal
s(t) obtenu a la sortie d’un amplificateur de type Feed-Forawrd s’écrit alors:

S(t) = Ig(t) + :Cg(t)
= ge(t+n+m)+dit+n)—dit+mr)
= ge(t+mn+m7) (1.38)
La relation 1.38 prouve ’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-Pull. Cependant, les calculs développés ci-dessus ne font pas apparaitre
les valeurs et les dispersions des parameétres des coupleurs (perte d’insertion et
temps de propagation de groupe), des lignes  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 parametres. 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 ’étage de sortie d’un amplificateur de transfert (voir la fi-
gure 1-10). En effet, cet étage recoit de I’étage d’entrée qui le précéde 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 Feed-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 cable coaxial utilisé en transfert posseéde une atténuation li-
néique faible. Les troncons 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 respectivemnent de 0 & 450 MHz et de 0 a 550 MHz.

Pour ce qui concerne la structure des amplificateurs utilisés sur le réseau de
distribution, elle differe 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 généralement constitué d’un circuit
3 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 2 13 dB et de 7 4 9 dB. Par contre, les performances de linéarité de ce type
d’étage sont inférieures & celle d’un hybride Push-Pull ou Power-Doubling. Cela
explique l’utilisation de ces structures hybrides pour concevoir I’étage de sortie des
amplificateurs de distribution. L’amplificateur ainsi constitué présente alors des
caractéristiques linéaires correctes mais toujours inférieures a celles d’un amplifi-
cateur de transfert. De ce fait, les troncons 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 ’amplificateur de distribution PORTENSEIGNE
PM5545331.

Voie de retour

Auénuateur Egaliseur Amplificateur de

voie de retour
Y NS
Entrée . Sortie
47-450 MHz 5-25 MHz
—_—
NS NS
< va _D. =1 1%
T i Amplificateur
Duplexeur ‘ Pré-amplificateur T T Feed-Forward Duplexeur
d’entrée ! de sortie
Egaliseur Egaliseur Aténuateur

Voie directe

F1G. 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 a concevoir des étages d’entrée a partir d’amplificateurs hy-
brides de type Push-Pull. Ce changement permet d’obtenir des performances de
linéarité supérieures a 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 particuliére a 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 cablé .

1.1.4 Les éléments passifs

Pour distribuer des signaux vers les troncons de transfert, de distribution ou

vers les abonnés, nous utilisons les dispositifs passifs suivants:
- les dérivateurs,

- les répartiteurs.
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Voie de retour
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: Pré-amplificateur Amplificateur
Duplexeur Push-Pull Duplexeur
d’entrée de sortie

Egaliseur Anénuateur Egaliseur
Voie directe

FI1G. 1-11 - Schéma synoptique de _l’ampliﬁca,teur 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 la puissance des signaux
transmis sur le cable de maniere a les repartir sur plusieurs lignes (de transfert
ou de distribution). Cette division du signal induit une atténuation des signaux.

Un dérivateur posséde une entrée et deux sorties. Une partie de la puissance
du signal est prélevée sur une ligne principale pour étre transmis sur une ligne
secondaire. L’atténuation introduite sur la ligne principale est inférieure a celle
produite sur I'autre ligne. Le découplage entre sorties d’un dérivateur est trés
important. Un répartiteur posséde une entrée et plusieurs sorties. La puissance
du signal d’entrée est équirépartie sur toutes ses sorties. Il présente un découplage
entre sorties inférieur a celui d’un dérivateur. La figure 1-12 présente les schémas
synoptiques de chacun de ces éléments passifs.

1.2 Les technologies des réseaux cablés optiques

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

télévision et de radio sur un réseau ciblé . Nous rappelons ici quelques particu-
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Sortie 1 Sortie
Entrée principalq
Entrée Sortie 2
Sortie 3
Sortie 4
Sortie
dérivée
. Répartiteur Dérivateur

FIG. 1-12 - Schémas synoptiques d’un répartiteur et d’un dérivateur

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

1.2.1 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.-B.L.R.. La baisse des coiits ainsi que I’amélioration de la linéarité des émet-
teurs optiques sont & l’origine de ce développement. L’utilisation de la fibre op-
tique s’effectue principalement en remplacement du cible coaxial sur le réseau de
transfert. Les avantages de la fibre optique par rapport au cable sont multiples:

~ la longueur des trongons est plus importante du fait de la faible atténuation
linéique (10 a 20 kilometres),

un encombrement faible et un poids réduit,

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

une faible atténuation linéique (environ 0,5 & 0.6 dB/km & 1300 nm),
~ une insensibilité aux perturbations électromagnétiques,

-~ une résistance a la corrosion.
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La fibre optique monomodale est utilisée soit sur le réseau de transfert, soit
sur la totalité du réseau. Dans le premier cas, P’architecture du réseau est dite
de type 0G. Dans 'autre cas elle est dite de type 1G. Nous développerons les
différences entre ces deux types d’architecture de réseaux dans le paragraphe qui
leur est consacré. Grace a ce support, nous pouvons transporter jusqu’a quarante

canaux de télévision modulés en amplitude.

L’expérience actuelle montre que ’utilisation de la fibre optique monomodale
est techniquement et financiérement interessante lorsque le réseau de transfert
couvre une distance supérieure a trois kilomeétres. Dans le paragraphe suivant,
nous abordons le probléme posé par ’amplification optique.

1.2.2 Les composants actifs optiques

La transmission d’un multiplex de canaux de télévision sur une fibre optique
nécessite I’emploi de deux composants d’extrémité et quelques fois d’un compo-

sant intermédiaire:
— un émetteur électro-optique,
— un récepteur opto-électronique,
— un amplificateur optique.

Aujourd’hui les émetteurs optiques sont congus a partir de diode laser & double
hétérojonction dite diode 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 congus a partir de photodiode PIN. L’annexe 2 présente les caractéris-
tiques électriques et optiques des composants d’extrémité suivants: une diode laser
DFB PHILIPS CQF62/D et une photodiode PIN PHILIPS CPF31/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 ’utilisation d’une fibre dopée a 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’amplificateur optique offre I’avantage d’avoir un faible facteur de

SDBF: Distributed Feed-Back



bruit (typiquement 4 dB et 4.5 dB au maximum) et des performances de linéa-
rité comparables & celles d’un amplificateur de transfert de type Feed-Forward.
L’annexe 3 présente les caractéristiques de I’amplificateur 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.

1.2.3 Les composants passifs optiques

De méme qu’en technologie coaxiale, il existe deux types de composants passifs
optiques: les dérivateurs et de répartiteurs. Leur fonction est identique a 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 parameétres sont sensiblement identiques & ceux des coupleurs et dérivateurs

coaxiaux.

Dans les derniers paragraphes, nous avons décrit les principaux dispositifs
utilisés sur un réseau cablé . Nous en avons rappelé les caractéristiques et les
performances. Le paragraphe suivant présente les architectures de réseaux dans

lesquels nous utilisons ces différents dispositifs.

1.3 Architecture des réseaux cablés

L’expérience montre que I’architecture d’un réseau cablé dépend principale-
ment de la technologie employée. Si nous utilisons la technologie du céble coaxial,
’architecture est plutdt distribuée selon une structure arborescente. Pour la fibre
optique, nous utilisons de préférence un achitecture commutée du type de celle
des réseaux a terminaison en étoile. Nous décrivons dans les paragraphes sui-
vants les caractéristiques de ces architectures en détaillant les structures les plus

utilisées.

1.3.1 Les réseaux arborescents

Dans un réseau cablé arborescent, les signaux issus de la station de téte 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.

< P> > >
— > >
Pa -

Station de téte S.I
on >

S.L

- \F
@  Position d’abonné \\\\ \ > \.I

p> Amplificateur
S.I. Staton Intermédiaire

F1G. 1-13 - Schéma synoptique d’un réseau cablé arborescent

Nous distinguons deux grandes classes de réseaux arborescents:

— les réseaux dits homogénes,

- les réseaux dits hétérogénes.

Un réseau homogene utilise un plan de fréquences identique en transfert et en
distribution alors qu’un réseau hétérogéne utilise des plans différents. Dans les
deux paragraphes suvants, nous décrivons quelques exemples de réseaux appar-

tenant & ces deux catégories.

Les réseaux homogeénes

Les premiers réseaux construits aux Etats-Unis, appelés réseaux C.A.T.V.7,
étaient homogeénes. Leurs plans de fréquences utilisent une bande allant jusqu’a

7C.A.T.V.: Community Antenna TeleVision
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450 ou 550 MHz. La portée maximale de ces réseaux est d’environ 25 kilométres.
Leurs capactités en canaux varient selon le systéme de télévision; 40 canaux en
systéme L, 50 canaux en systéme M pour un plan de fréquences allant jusqua 450
MHz. Leur adaptation pour la France était particuliére 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 homogeénes 860 MHz représentent une
extension des réseaux C.A.T.V.. Leurs plans de fréquences s’étendent jusqua 860
MHz. Ils permettent ainsi de recevoir un nombre de canaux identiques & celui d’un
réseau C.A.T.V. sans utiliser un sélecteur de canaux. La compatibilité est alors
parfaite 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 étre
long du fait de I’affaiblissement des cables et des faibles performances des transi-
tors aux fréquences voisines de 800 MHz. Si nous souhaitons diminuer les pertes,
nous devons utiliser des cables de gros diamétre (environ 40 mm). Ces cibles
sont chers et difficiles & manipuler. L’autre extension du réseau C.A.T.V. est
'antenne collective. Cette structure est adaptée & la distribution des signaux de
télévision dans un immeuble. Dans cet environnement, les distances sont courtes
et ne demandent pas- d’amplification. Il est alors possible d’utiliser des plans de

fréquences contenant des canaux compris entre 47 et 860 MHz.

Afin de pallier aux problémes posés par les réseaux homogenes 860 MHz. nous
utilisons des plans de fréquences différents en transfert et en distribution. Cette

structure hétérogene est décrite dans le paragraphe suivant.

Les réseaux hétérogénes

Le réseau hétérogene le plus répandu est le réseau dit V+U2. 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 kilomeétres.
En station intermédiaire, les fréquences des signaux sont converties de maniére
a correspondre a des canaux situés entre 47 et 860 MHz. Cette structure permet
ainsi de transmettre une cinquantaine de programmes et d’obtenir une compati-
bilité parfaite entre le plan de fréquences et le parc de récepteurs. Il existe une

8V+U: VHF + UHF
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architecture dérivée du réseau V+U qui est le réseau 0G de FRANCE TELE-
COM. En remplacement du cable coaxial, le réseau 0G utilise des fibres optiques
monomodes sur sa partie de transfert. Les signaux 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 hétérogene. Ce réseau, beaucoup moins
employé que le précédent, utilise deux cibles dans sa partie de transfert. Sur I'un
des cables, environ 30 canaux de télévision sont transmis entre 47 et 480 MHz.
L’autre cable 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. Grice a cette structure, il est alors possible de transmettre 40 canaux
de télévision entierement compatibles avec le parc des récepteurs.

Dans les paragraphes précédents, nous avons rappelé quelques caractéstiques
des réseaux cablés arborescents les plus répandus. Nous abordons maintenant la

description des réseaux a d’architecture en étoile.

1.3.2 Les réseaux étoilés

Dans une architecture en étoile, les signaux issus de la station de téte em-
pruntent plusieurs lignes de transfert pour parvenir aux différents centres de
commutation. La distance couverte par ces lignes de transfert est identique a
celle d’une réseau arborescent. De ces centres de commutation, un grand nombre
de lignes de distribution permettent de relier '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 metres. Ces lignes de distribution
peuvent étre aussi raccordées a leurs extrémités a 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 Yorigine, ces réseaux ont été concus de maniére a pouvoir controler I’acces
des usagers & 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 voie de retour. Le point
central de 1’étoile peut ainsi fournir un ou deux canaux a ’abonné. La commu-

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

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

- une technique d’accés simultané par écoute de porteuses générées par chaque
boitier de communication et modulées numériquement.

R
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\
. Centre de commutation %+\

FI1G. 1-14 - Schéma synoptique d’un réseau cablé en étoile
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Selon la technologie utilisée en distribution, nous distinguons trois types de
réseaux a architecture en étoile:

~ les réseaux coaxiaux (transfert et distribution),
— les réseaux & terminaisons en fibre optique,

— les réseaux a terminaisons bifilaires.

Les réseaux entieérement congus en technologie coaxiale utilisent une architec-
ture de transfert arborescente sur laquelle sont distribués une trentaine de canaux
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de télévision. La liaison établie entre le centre de commutation et ’abonné peut

atteindre une longueur de 300 métres (selon le type de cable).

Les réseaux en étoile a terminaison en fibre optique possédent un avantage par
rapport a a la structure entiérement coaxiale. En effet, avec une fibre optique, la
longueur de la liaison centre de commutation-abonné peut atteindre 1 kilometre.
Cela permet de raccorder un nombre beaucoup plus important d’usagers sur une
méme branche de I’étoile. Ce type de réseau, développé par FRANCE TELECOM
sur le nom de Réseau 1G, peut distribuer un ou deux programmes simultanés.
La gestion des services (audiovisuels et interactifs) est réalisée par une liaison
bidirectionnelle optique ou coaxiale entre les centres de commutation et la station
de téte.

Les réseaux a terminaison bifilaire sont les moins répandus. Le réseau de trans-
fert bifilaire alimente plusieurs centres de commutation. De ces centres partent un
grand nombre de lignes de distribution d’une longueur d’environ 1 kilomeétre qui
alimentent une multitude de mini-étoiles. Les mini-étoiles possédent des branches
longues d’environ 750 métres Les lignes de transfert et de distribution sont consti-
tuées d’autant de paires bifilaires qu’il y a de programmes a transmettre. Cette
structure permet de distribuer ’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 ’ensemble pro-
posé. Lorsque le réseau de transfert est long (supérieur & 5 kilometres), il est alors

possible de remplacer les liaisons bifilaires par des fibres optiques.

Dans les paragraphes précédents, nous avons décrit les principales architec-
tures de réseaux cablés & 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 cablé a structure arborescente est sa par-
faite adaptation a toute densité d’habitation. De plus, ce type de réseau permet
de recevoir ’ensemble des programmes transmis simultanément. Par contre, il

n’intégre pas la fonctionnalité de contréle d’accés et la mise en ceuvre de services
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interactifs est difficile. Les avantages des réseaux 3 architecture en étoile sont les
inconvénients de réseaux arborescents. En effet, I’existence de centres de com-
mutation au centre des étoiles permet un contréle d’acces aux programmes. Ces
centres facilitent aussi I'utilisation de services interactifs sur la voie de retour. Ce-
pendant, I’ensemble des programmes transmis sur ce type de réseau cablé ne sont
pas disponibles simultanément chez l'usager. Cela représente une difficulté pour
les abonnés possédant plusieurs récepteurs et désirant recevoir plus deux deux
programmes simultanément. Par ailleurs, ce type d’architecture est mal adapté
aux zones d’habitations peu denses.

En conclusion, nous observons que I’architecture d’un réseau ciblé dépend
d’une part, de la technologie choisie et d’autre part de la densité des habitations
qu’il dessert Ce dernier paramétre semble étre actuellement décisif dans le chojx
de 'une ou 'autre des solutions proposées précédemment. Par ailleurs, nous de-
vons signaler I’émergence de deux technologies nouvelles et prometteuses, la dis-
tribution micro-onde d’un multiplex de programme autrement appelé M.M.D.S.%
et le M.V.D.5.1°, La premiére technologie permet la diffusion d’un multiplex de
signaux audiovisuels par voie hertzienne hyperfréquence d’un point central vers
'usager. L’abonné regoit ces signaux & 1’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 & 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 trés intéressantes de part leurs faibles coiits de mise en ceuvre par
rapport a ceux d’un réseau cablé coaxial ou optique. Cependant, elles n’éliminent
pas le probléme fondamental posé par la génération de distorsions non-linéaires

due & Pémetteur M.M.D.S. ou M.V.D.S..

1.3.4 La situation & TéléDiffusion de France

TéléDiffusion de France est maitre d’ceuvre et exploitant de réseaux cablés
depuis le milieu des années 1970. La totalité des réseaux TDF a été congue en

®M.M.D.S.:Multipoint Multichannel Distribution System
1'M.V.D.S.: Multipoint Video Distribution System
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technologie coaxiale. Leur architecture est de type arborescent hétérogene. Ce-
pendant depuis quelques années, TDF réalise I'ingénierie de ses nouveaux réseaux
selon une architecture homogene. 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 ou le
réseau de transfert transmission M.A.B.L.R. sur des fibres optiques monomodes.
Le réseau de distribution est toujours réalisé en cable coaxial.

1.4 Conclusion

Dans ce chapitre d’introduction aux technologies mises en ceuvre dans le do-
maine de la distribution de programmes audiovisuelles par cable, nous avons
rappelé des notions importantes concernant I’architecture des réseaux cablés ,
les matériels utilisés et les principaux problémes rencontrés en ingénierie. Nous
avons particuliément développé les problémes liés a 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 matiére d’ingénierie (nombre maximum d’amplificateurs cascadables), de qua-
lité subjective des signaux transmis et d’organisation de plans de fréquences.
Plusieurs modeles non-linéaires existent mais leurs domaines d’application sont
restreints. Ces modeles sont fréquemment adaptés & un type de dipositif actif
(transistor, tube 2 onde progressive). Dans le chapitre suivant, nous détaillons
’application & un amplificateur de réseau cablé de I'un des formalismes les plus
utilisés pour modéliser un transistor, le modeéle de Volterra.
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Chapitre 2

Le modeéele de Volterra

2.1 Introduction

Le besoin de connaitre le comportement non-linéaire d’un dispositif actif tel
qu’un amplificateur est & l'origine d’un grand nombre de travaux. La plupart
d’entre-eux utilise comme hypothése de base un développement en séries de Vol-
terra du signal de sortie du systéme. Cette technique de modélisation des disposi-
tifs non-linéaires a été introduite par Wiener en 1942 [WIE42]. Les automaticiens,
Flake en particulier, ont été les premiers & utiliser ses travaux pour résoudre les
problemes posés par les systémes non-linéaires [FLA63]. Le développement en
série de Volterra ainsi que la seconde méthode de Lyapounov permettaient alors
de modéliser des systémes décrits par une plus grande classe d’équations différen-
tielles. Dans le domaine de I’électronique, 'application de cette technique pour
modéliser les distorsions non-linéaires générées par un transistor a été réalisée
par Narayanan [NAR67]. L’auteur considérait un modeéle de transistor dit en
T 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 1’étude des dis-
torsions non-linéaires du troisiéme ordre générées par un transistor soumis a un
bruit aléatoire de type gaussien et de moyenne nulle. Les résultats obtenus par
simulations étaient semblables a ceux obtenus par la mesure dans une gamme
de fréquences comprises entre 60 kHz et 12 MHz [MAUG68]. Des études simi-
laires étaient menées par Mircea et al. d'une part et par Narayanan d’autre part,
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en considérant une structure d’amplification avec boucle de retour dite Feed-
Back [MIR69] [NAR70]. Bedrossian et al. étaient les premiers & examiner lef-
ficacité du développement en séries de Volterra pour observer la linéarité d’un
dispositif présentant un effet de mémoire, soumis & une somme de deux ou trois
sinusoides et d’un bruit gaussien [BED71]. Jusqu’ici, 'intégralité des études utili-
sant une décomposition en séries de Volterra a été réalisée a partir d’un transistor
bipolaire basse-fréquence. En 1973, Narayanan et al. ont publié les résultats de
’analyse du comportement non-linéaire d’un transistor en utilisant le modéle a
contrdle de charge et les séries de Volterra. Les résultats de simulations obte-
nus étaient proches des mesures jusqu’a des fréquences voisines de la centaine
de megahertz. L’article le plus complet dans ce domaine a été publié en 1974
par Bussgang et al. [BUS74]. Ces travaux donnent les expressions générales des
distorsions d’intermodulation et de transmodulation en fonction des noyaux de
la série de Volterra calculés pour un amplificateur & transistor. Ils donnent en
particulier les expressions des rapports d’intermodulation pour un systeme sou-
mis 3 un signal d’entrée composé de deux porteuses pures. Les résultats obtenus
étaient 3 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] [BOUT8] et de Fernandez et al. au
C.N.E.T. en 1979 [FER79]. Plus récemment, cette technique était a l'origine de
nombreuses études de modélisation de transistors haute-fréquences de type FET

et MESFET [YAQS82] [MINSO).

Dans le cadre d’études concernant des liaisons numériques hertziennes et sa-
tellites, d’autres auteurs semblent s’intéresser de nouveau a cette technique. En
effet, le défaut de linéarité d’un tube & onde progressive est trés proche de ce-
lui d’un transistor a 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.0.P.l. De ce fait, les résultats de cette

modélisation permettent de mettre en ceuvre des techniques de pré-correction ou
d’égalisation des distorsions non-linéaires [KAR89a] [KAR39b] [KARO1].

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

cablé. Auparavant, nous rappelons la méthodologie de résolution des équations

1T.0.P.: Tube & Onde Progressive
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intégro-différentielles menant a la décomposition en séries de Volterra.

2.2 Séries de Volterra

Le modele de Volterra reprend la méthodologie de résolution des équations
intégro-différentielles énoncée par V. Volterra [VOL30]. Cette méthodologie est
basée sur la notion de fonctionnelle. Une fonctionnelle est une fonction de fonc-
tion. Celle-ci peut étre notée de la maniére suivante [BOUT75):

b
y(t) = Flz(?)] (2.1)

avec F'la fonctionnelle et z(¢) un signal défini dans I'intervalle [q, b]. Le signal z(t)
est appelé fonction-argument. Les valeurs de la fonction y() sont déterminées 3
partir de celles de z(t) lorsque ¢ varie de a & b.

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

vt = [ it = r)a(r)ir (2.2)

ou y est une fonctionnelle de z(¢). En utilisant la notation introduite en 2.1. nous

pouvons écrire que:

+ o0
y(t) = Flz(t),7]. (23)
— 00
Plus généralement, une fonctionnelle linéaire du premier ordre s’écrit:
b
Flz()] = /  b(t)z(t)dt (2.4)
a

L’expression précedente est déduite de la forme linéaire du premier degré i n

variables: n
Pl($1,1'2,"',$n) = Ekizi- (25)

=1
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Pour une forme linéaire homogene du second degré s’écrivant:
Pz(.’1:1, Tg,-, :tn) = Z Z k,-ja:,-xj (26)
i

la fonctionnelle s’écrit:

b
Bifz(?) / / ka1, t2)2(t1)o(ts)dtrdts. 2.7)

a

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

F[z(t)] / / (tryta, -y ta)2(t)2(ts) - - T(tn)dtrdty - - - dby. (2.8)

Toute fonction peut sous certaines conditions étre approximée par un déve-
loppement polynomial. Il en est de méme pour une fonctionnelle. Nous pouvons

alors écrire la relation:

b
Flz(t)]

a

ko + / ba()z(t)dt

1 b pb
-+ —/ f kz(tl, t2)$(t1)$(t2)dt1dt2 R

-+ / / tl, t2, Ty tn)z(tl)z(tg) s l‘(tn)dtldtz s dtn
(2.9)

Pour un quadripdle non-linéaire soumis & un signal d’entrée z(t) et observé & un
instant 7, en vertu du principe de causalité, nous pouvons écrire le développement

en série de fonctionnelles suivant:

T

Fulz(t),7] = /0 " ha(t, 7)z(t)dt

—00

+ / / ha(ts, ta, 7)2(t1)2(t2)dbrdts + - -

/ / a(ti, B2, ooy En, T)Z(81)2(22) - - - T(tn)dtrdty - - - din.
(2.10)
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Dans la relation 2.10, nous n’avons pas considéré la composante continue kg
et les noyaux k sont devenus les noyaux A en intégrant les coefficients du type
1/nl. Si nous considérons le systéme stationnaire, cette méme relation peut alors

s’écrire:
,
Fife()r] = [ h(r - t)z(t)dt
0
—00

+ /0 /0 ha(r — by, 7 — ta, )o(t1)e (t2)dbrdts + - -

+ /0/0 ha(r = 1,y 7 = tn)2(t1) -+~ 2(ta)dty - - - din.
(2.11)

L’expression 2.11 est appelée développement en séries de Volterra de la fonc-
tionnelle y(t). Tout quadripdle actif pouvant étre représenté par ce type d’équa-
tion, cette méthodologie peut étre appliquée a l’analyse de leur comportement
non-linéaire [WIE58]. On montre par ailleurs que le développement en séries
de Volterra converge pour tout systéme non-linéaire (déterministe et stochas-
tique) [KU 66]. Dans la cas particulier ol les noyaux ki(2),ha(t1,22) €t hn(t1,12,- -, t5)
sont constants et égaux respectivement a k'y, k', et k'3, nous pouvons simplifier
I’expression 2.11. Le développement de la fonctionnelle de z(t) jusqu’au troisieme

ordre s’écrit:

Rifz(t),7] = /O " Ka8(r — t)z(t)dt
- 00
+ /0 ’ /0 "k IT 6t ~ ta(t)dts
+ /0 ’ /0 ’ /0 " k’sﬁé(f—t;)x(ti)dti (2.12)
d’ou
Flz(t),r] = Kiz(t)+ k’zz.z(t) + k'3z3(t). (2.13)
—00

Nous constatons que ’expression 2.13 est identique a celle du développement

polynomial considéré par Simons et décrit au paragraphe 1.1.3. Nous remarquons
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que si un systéme non-linéaire peut étre défini par une relation de ce type, il ne
présente pas d’effet de mémoire. Dans le prochain paragraphe, nous appliquons
ce développement a une structure non-linéaire particuliére, un amplificateur.

2.3 Application du modele de Volterra

Dans ce paragraphe, nous appliquons le formalisme de résolution d’une équa-
tion intégro-différentielle & un amplificateur de réseau cablé. L’amplificateur est
considéré comme étant constitué de deux parties distinctes [LEO78]: la premiére
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 'amplificateur. Sur cette figure, k() est la fonction
de transfert linéaire de ’amplificateur et F[s(t)] symbolise la fonctionnelle non-

linéaire dont 1’expression mathématique s’écrit:
F[s(t)] = kos?(t) + kas>(t) (2.14)

ou k, et k3 sont des constantes propres a ’amplificateur et indépendantes du

temps.

Fls(v]

FIG. 2-1 - Représentation schématique d’un amplificateur non-linéaire
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A Paide de cette relation, nous déterminons 1’expression des noyaux de Vol-
terra associés a la structure schématisée sur la figure 2-1. La fonction de transfert
linéaire h(t) est définie de la fagon suivante:

0 stt<0
h(t) = { h(t) sit> 0. (2.15)

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

s(t) = h(t) * {e(t) + Fls(t)]}. (2.16)

Le développement du produit de convolution de la relation 2.16 fait apparaitre
’équation intégro-différentielle régisssant le fonctionnement de I'amplificateur:

-+00
sO)=9®)+ [t ~)Fls(r))dr (2.17)
ou g(t) est la composante linéaire du signal de sortie:
+oo
g(t) = /0 h(t — 7)e(r)dr. (2.18)

En tenant compte de la définition de la fonctionnelle non-linéaire F[s(t)], la
relation 2.17 devient:

s(t)y =g(t) + /0+°° h(t—1) [kgSZ(T) + ksss(r)] dr. (2.19)

L’equation intégro-différentielle 2.19 posséde une solution s’exprimant sous la

forme de la série de Volterra:

s(t) = i_":lssﬂm (2.20)
avec B
55, (1) = /-.:o hi(m)g(t — m)dn (2.21)
et
so,(t) = /_ :° /_ :" ha(m1,12)g(t — m1)g(t — T2)drydry (2.22)
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et de maniére plus générale

+0o0 +0c0
S,ﬂ(t) =[_°° "'[oo hn(Tlv"'7Tn)g(t_Tl)"'g(t_Tn)dTl'”dTn (2-23)

ou les termes h;(7y,---,7;) sont appelés noyauz de Volterra.

2.3.1 Expression temporelle des noyaux de Volterra

A partir des relations précédentes, nous pouvons déterminer I’expression tem-
porelle des noyaux de Volterra k; de I’amplificateur en substituant s(t) par s,(t)
dans la relation 2.19. Ensuite, nous identifions deux a deux les termes de méme
ordre des relations 2.20 et 2.19. Nous entendons par ordre le nombre de fois ou
la valeur d’entrée g(¢;) est multipliée par la valeur g(%;). Avec cette hypothese, le
terme s,, est d'ordre n et le produit s,;.s,; est d’ordre (¢ + 7).

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 l'expression de g(t):

ss,(t) = g(t) (2.24)

d’ou finalement
hi(t) = 6(¢) (2.25)

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

Pour le terme de second ordre, il n’apparait a 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:

+00 2
S5, (t) = /_w h(T)kzs;, (t — 7)dT (2.26)
d’ou

+
sa®) = [ bk [ hatmgte -7 - n)] dr. (2.27)
En utilisant ’expression 2.24, nous pouvons simplifier I’expression précedente:

salt) = [ ’:’ koh(r)g(t — 7)dr. (2.28)
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Puisque le terme 3 droite de ’expression 2.28 ne posséde qu’une seule intégration
et que par définition s,,(t) en posséde deux, la dépendance en 7, doit étre une

fonction de Dirac. Nous pouvons alors écrire la relation:

h(Tl,Tz) = kgh(T1)5(T1 - Tz). (2.29)

Le processus est identique pour le troisieme ordre. Dans le noyau d’ordre 3, nous
trouvons deux termes a droite dans la relation 2.19. Le premier provient du terme
croisé de s,, () et s,,(t). Le second représente le cube de s,,(t). L’expression de

Ss5(t) s’écrit alors:
+00 5
50y (1) = /_ T h(r) [kal25uy (¢ = st = 7)) + ksl (1 - o). (2:30)
D’apres la relation 2.26, nous avons:

st = [ :° kah(v)s2 (8 — 7 — v)dv. (2.31)

De I’expression 2.24, nous pouvons insérer g(t) dans la relation précédente. Ce-
pendant, ’argument n’est pas correct pour un terme de la série de Volterra. Pour

résoudre ce probleme, nous posons:

T2 =T+ V. (2.32)

Puisque 7 n’est pas une variable, nous avons alors:

To=T+v v=To—T dv=dmn. (2.33)

La relation 2.31 devient ainsi:

35, () = /+°° koh(rz — 7)g2(t — m2)d72. (2.34)

-00

En revenant a la relation de s, (¢), nous obtenons:

sal) = [[7 2kah(r)g(t = b~ gt — )

+ [ :° ksh(r)g(t — 7)dr. (2.35)
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La relation 2.19 et ’expression précedente nous permettent par identification de

déterminer I’expression du noyau d’ordre 3:

hs(mi,72,73) = Qk%h('rl)h(rl — 13)é(m2 — 3) + ksh(11)8(m2 — 11)6(72 — 73)
(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 noyaux de Volterra

Le passage de la forme temporelle & la forme fréquentielle des noyaux non-
linéaires se fait & 1’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:

-+00 . )
H2(f17f2) = // hz(Tl,Tz)e"ﬂ"""lfle-.‘l?"f‘i'zfszldT2

-00

+o0 : .
= // koh(m + 15 )e i S1 =i 22 gy dr, (2.37)

d’otu finalement

Ho(f1, f2) = ke H(f1 + f2)- (2.38)

Nous opérons de maniére similaire pour obtenir la fonction de transfert de troi-
sieme ordre. En utilisant une transformée de Fourier tri-dimensionnelle, il vient

alors:

+o0 . . .
H3(f17f27 f3) =///;°° h3(Tla7-27TS)e—]zrﬂhC_szTzhe—ﬂ,"e"fsdTldedT3. (239)

En développant cette relation et en utilisant ’expression 2.36, nous obtenons:

+o0 .
H3(f1, fo, f3) = / / /_ _ kah(1)6(my — 72)8(mp — T3)e =T IE A Iy Ay diry

+oo )
+ //_/ 2k§h(7'1)h(7'1 - 12)6(2 — 7‘3)6"'72”(’1fl"""’f”“fa)dﬁdrgdf;;
(2.40)
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Nous posons:

400 )
La(fi, fo, f5) = ///_oo 2k2h(1)h(11 — 72)6(72 — T3)e'12"("‘f‘+"2f2+"3f3)d7-1d7-2d7-3
+00 ] ]
= // 2k§h(7’1)h(1'2 —Tl)e‘-’z’”'lfle-JZsz(fz-fa)dTIde

= 2H(f; — f3) [+m k%h(-,-l)c-izr‘fx(f1~.f2+f3)d7.1
= 265H(fo ~ fO)H(fi — f2+ fa)- - (2.41)

et nous obtenons ainsi la fonction de transfert non-linéaire d’ordre 3 de I’ampli-

ficateur:

H3(f13f27 f3) = k3H(f1 + f2 + f3) + r(fh f27f3)' (242)

Cependant, nous pouvons négliger le terme I'(f1, f2, f3) pour un amplificateur de
réseau cablé. Cela est du au fait que terme k2 est trés petit devant le terme ks.
Nous déduisons ainsi ’expression finale de la fonction de transfert d’ordre 3:

Hi(f1, fo, f3) = ksH(fi + f2 + f3) (2.43)

Cette fonction de transfert non-linéaire de troisieme ordre reste identique pour

toutes les combinaisons possibles des trois fréquences fi, f; et fs.

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 ’objet du paragraphe suivant.

2.3.3 Spectre du signal de sortie de I’amplificateur

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

Fls(t)] = F[3 sun(®)

n=1

= Flsy, (1) + Flss, ()] + - (2.44)

Les relations 2.38 et 2.43 nous permettent de définir la contribution spectrale
des termes de second et de troisitme ordre de la série de Volterra 2.20. Ces

contributions sont respectivement:
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Salf) = [ [T kH(h+ 250 - i+ DT Su (P (249

et
00 3
Su(f) = [ [ [ kH s+ ot 18(F - (i + o+ ) TT Su(F)d: (296)
avec la contribution spectrale linéaire
S (f) = G(f) = E(f)H(f) (2.47)

Nous pouvons maintenant déterminer 1’expression des distorsions d’intermo-
dulation générées a 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.

2.3.4 Application au calcul de raies d’intermodulation

Dans ce paragraphe, nous proposons de déterminer ’expression des raies d’in-
termodulation créées par un ampliﬁcateur en fonction de ses noyaux non-linéaires.
Considérons le battement triple du type (fi + f2— fs) issu de trois porteuses pures
de fréquence f1,f2 et f3, de phase ¢1, d2, 3 et d’amplitude respective €;.e; et es.
Le signal d’entrée de 'amplificateur s’écrit:

e(t) = 23: e;.cos(2x fit + ¢;) (2.48)

=1
Dans le domaine fréquentiel, cette relation devient:
1 . _
E(f) = 561[5(]" — fl)eJd’l + 5(f + fl)e-.7¢1]
1 | _
+ 562[6(]' — £2)e8% + 6(f + f2)e %)

— + gesld(f = fo)e’® + 8(f + fa)e ] (2.49)

L’expression 2.46 nous permet de déterminer ’expression de la raie de battement
triple de type (fi + f2 — f3):
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Ses(fr+ fa = fa) = ///_“:’ ksH(fy + fo — f2)8(F = (fy + o — fa))
531 (fl)séu (fZ)Su (fS)dfldf2df3 (250)

La combinaison des relations 2.50 et 2.49 donne:

Ss(fi+ fo—f3) = ksH(fi + f2— f3)[Sy, (f1)Ss, (2)Ss, (f3)ei b1 ¢2=3)
+80, (f1) ey (f2) Sy (f3)e 1+ #2=%)16(0)
(2.51)

La relation 2.51 ne tient pas compte du nombre de combinaisons identiques du
type (fi1+ f2— f3) pour calculer le noyau d’ordre 3. En effet, Bussgang montre que
les noyaux de Volterra sont des fonctions symétriques de leurs variables [BUS74].
Nous devons alors considérer ce parameétre afin de déterminer ’expression exacte
de la raie de battement triple. Dans notre cas, ce parameétre est égal a (m—l,mi;Tm—s;),
ou n est 'ordre de distorsion maximum considéré. Les termes du type m; repré-
sentent le nombre de fois ol la variable f; apparait dans 1’expression du noyau.
Nous obtenons finalement ’expression de la composante spectrale relative a la

raie raie de battement triple de type (fi + f2 — f3):

3!

S(fi+ fa—f3) = (M)kSH(fl + fo — f3)[Ss; (f1)Ss: (f2) S5y (fa)-

el (f1+¢2-63) + 5'31(f1)551(f2)5s1(fa)e—j(¢‘+¢’_¢3)]5(0)

= 6k3H(f1 + f2 - f3)[531(f1)531 (f2)5s1 (fa)-ej(¢l+¢2_¢3)
+S&1 (fl)Ssl (f2)531(f3)e-j(¢1+¢2—¢3)]5(0)
(2.52)

En considérant 1’expression 2.47, ’équation 2.52 s’écrit;

Saa(fl + f2 - f3) = %k;;H(fl + f2 - fs)elezes[H(fl)H(fz)H(fa)ej(¢1+¢2—¢3)

+H(f1)H(f2)H(fs)e I 1+#2=%)15(0)
(2.53)

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

relation:
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H(f) = A(f)e*D (2.54)

ou A(f) et ®(f) représentent respectivement le gain et la déphasage introduit par
’amplificateur. En tenant compte de la relation 2.54, I'expression 2.52 correspond
3 une sinusoide donnée par la relation:

ys(t) = gkslH(ﬂ + f2 — f3)|ere2esA(f1) A(f2)A(fa)
cos [2n(f1 + fo — fa)t + b1 + 62 — d3 + B(f1) + B(f2) — B(f3)]
(2.55)

Nous avons ainsi déterminé I’expression d’une raie de battement triple de
type (f1 + f2 — fs) & 'aide du formalisme de Volterra. Cette procédure peut se
reproduire pour calculer d’autres raies de distorsions d’intermodulation d’ordre
2 et 3.

Considérons le produit d’intermodulation d’ordre 2 issu de deux porteuses
pures f; et fo d’amplitudes respectives e; et e;. 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,,(f) est exprimée en 2.45. La combinaison de ces deux relations donne:

Su(fitf2) = ke H(fitf2) [Sey (f1)Su (f2)- €449 1 S, (£1)S,, (f2)e779+%9] 6(0)
(2.56)

En considérant ’expression 2.47, I’équation 2.56 s’écrit;

Sulfitfa) = bH(fitf)ee: [H(f)H(f) @) + H(fi) H(f2)e 4] 5(0)
(2.57)

La forme temporelle de la relation précedente permet de calculer la composante
d’intermodulation d’ordre 2 de type (f1 + f2). Cette composante s’écrit alors:

y2(t) = k|H(fi + 2)|A(fL)A(f2)cos[27(f1 + fa)t + &1 + 62 + (f1) + ©(f2)]
(2.58)

Le processus de détermination des composantes d’intermodulation en fonction

des noyaux de Volterra peut se répeter pour tous les types de raies. La somme de
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toutes ces composantes forme le signal de sortie de ’amplificateur. L’expression
finale de ce signal de sortie y(t) exprimée en fonction des noyaux de Volterra de
premier, second et troisiéme ordre et pour un signal d’entrée composé de trois

porteuses pures s’écrit:

y(t) = iyn(t) (2.59)

avec

n(®) = 3 AFH(Slcos2rfit + -+ + B(f)

i=1

w(t) = 23 AL+ H A eos(n s+ 2+ 28(5)

i=1

+ 23: 2. ARAS)kH(S: £ f)lcos(2n(fi & f;)t + 6 + ¢;

=1 j=1,j#i

+@(f:) = 8(f;)]

3
wlt) = 33 AUIkIHE leos(6r fit + 3¢ +30(£)

i=1

F3H(flcos(2nfi + s+ B(1)
1T T AR RRE(flcos(2rfi + 6+ 8(7))]

i=1 j=1,i%

HH(fi £ 2f;)lcos(2m(f: £ 2f;)t + ¢ £ 26; + O(f;) £ 20(F;))
3

2 S Y ARAGAGIRIEE £ £ £)

=1 j=1i>5  k=1,5>kk#i

cos(2r(xfit fit fit £ it d; L £ ®(f:) £ @(f;) £ (fx))]

Nous remarquons que ce développement est semblable & celui obtenu par Si-
mons et décrit au paragraphe 1.1.3. Par le formalisme de Volterra, nous retrouvons
les produits d’intermodulation obtenus en considérant une approximation poly-
nomiale de la caractéristique de transfert de I’amplificateur. Dans le paragraphe
suivant, nous utilisons le résultat de ce développement afin de calculer de ma-
niere pratique, la valeur des noyaux de Volterra. En particulier, nous déterminons
’expression des constantes non-linéaires k, et k.
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2.3.5 Détermination pratique des noyaux de Volterra

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

| _ e H()
m2h 1) = G T Rl BB ) (2.60)

Apres simplifications, le rapport d’intermodulation im2 devient:
1

m2f + ) = LG T el B (2:61)

Il en est de méme pour le rapport d’ordre 3:

1
skl H(f1 + 2+ fo)lez| H(f2)les| H(f3)]

im3(fr+ f2 + f5) = (2.62)

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

IM2(fi + f2) =117 — E(f;) — K. — H(f1 + f2) — H(f2) (2.63)

et

IM3(fi+fa+f3) =230 K3 — E(f2) — E(fs) = H(fi+ fa+ f3) — H(f2) — H(f5)
(2.64)

ot E(f;) et E(fs) sont exprimés en dBuV, H(f; + f;) et H(f.) en dB. Les
coefficients K, et K3 sont les valeurs logarithmiques respectives de k; et ks. Les
noyaux de Volterra d’ordre 2 et 3 sécrivent alors:

Hy(fi,f2) = K+ H(fi+ fa)
117 — IM2(f + f2) — E(f2) — H(f2) (2.65)

Hy(f1,f2, f5) = Ks+ H(H+ f2+ f3)
= 230 = IM3(fi + fa+ f3) — E(f2) — E(fs) — H(f2) — H(f3)
(2.66)

Supposons que les amplitudes des porteuses f1, f; et fa soient égales et que le
gain de Pamplificateur soit constant sur la bande de fréquences considérée. Notons
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N, et N, les amplitudes d’entrée et de sortie, exprimées en dB, des fréquences

porteuses. Nous pouvons écrire les relations:

H(fi+f) = H(fi+ fot fs) = H(f) = H(f)) = H(fs) =G (2.67)

E(fi) = E(f2) = E(fs) = N. N,=N.+G. (2.68)

Les rapports d’intermodulation deviennent ainsi des constantes et sont déduits

des relations:

IM2=11T-N, - K, - G (2.69)

et
IM3=230-K;-2N, -G (2.70)

Dans ce paragraphe, nous avons déterminé les expressions des noyaux d’ordre
2 et 3 de Volterra a partir des mesures de rapports d’intermodulations d’ordre 2
et 3 effectuéees sur ’amplificateur. Le paragraphe suivant est consacré au calcul
des noyaux de Volterra d’une cascade d’amplificateurs.

2.3.6 Noyaux de Volterra d’une cascade d’amplificateurs

Dans un premier temps, nous déterminons les noyaux de Volterra résultant
de la mise en cascade de deux amplificateurs. Les noyaux respectifs de ces am-

plificateurs sont notés Hy(f1), Ha(f1, f2), Ha(f1, f2, f3) et H'1(f1), H'2(f1, f2),

H'3(f1, f2, f3). Bouville montre que les noyaux résultant de cet ensemble s’écri-
vent [BOUT75]:

H"\(f1) = Hi(Hh)H'1(f1) (2.71)

H"y(f1, f2) = H'1(fL + f)Ha(fr, f2) + H'2(fr, f2) Hi (1) Hi(f2) (2.72)

H"3(f1, f2, f3)

H'\(fi + f2 + f3)Hs(f1, f2, f3)

+ H's(f1, f2, f)Hi(f1) Hi(f2) Hi(fs)

+ H'(f1, f2 + f3)Hi(fi)Hz(f1, f2)

+ H'2(fi + fo, f2) H2(f1, fs)Hi(f1) (2.73)
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Ces trois relations sont directement applicables pour calculer les fonctions de
transfert non-liné€aires d’un amplificateur de réseau cablé. Ce type d’amplifica-
teur étant constitué de deux étages (voir paragraphe 1.1.3), la connaissance des
noyaux 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’am-
plification (voir la figure 2-2). Cette ligne contient des amplificateurs identiques
de noyaux non-linéaires H(f), H2(f1, f2), H(f1, f2, f3). Entre ces amplificateurs
sont intercalés des éléments passifs constitués d’une longueur de cdble coaxial et
d’un égaliseur. Nous notons G f) la fonction de transfert de ces ensembles.

Des relations 2.71, 2.72 et 2.73, nous déduisons les noyaux résultant de cette
ligne d’amplification contenant /N trongons identiques: -

Hy n(f) = Hi(f1)@1(f1) (2.74)
Hy n(f1, f2) = Ha(f1, £2)Q2(f1, f2) (2.75)
HS,N(fla f27 f3) = H3(f1a f27 f3)Q3(f17 f27 f3) (276)
avec
Q1(f1) = PNY(f) (2.77)
N-1
Qxf1, f2) = D PN fi + R)P(H)P(f2) (2.78)
=0
N-1
Qs(f1, far f3) = 2 PYH(fu + fo + F3)Pi(f1) Pi(f2) Pi(fs) (2.79)
=0
et ou

P(f) = Hi(f)G(S)
= |Hi(A)G(f)lezp{~i(¢o + 27 f7)} (2.80)
Dans la relation 2.80, 7 représente le temps de propagation de groupe du trongon,
et ¢o la phase a P'origine de ’argument de la fontion de transfert du troncon.

Le temps de propagation 7 est supposé étre constant et I’amplification compense
intégralement la perte du cable. Nous avons ainsi la relation:

|H, (f)G(f)] =1 (2.81)
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Amplificateur Amplicateur
N°1

N°N
Egalissur [————————————- Egaliseur
Cible Cible
HO ~ ~ P ~ ~ -~ H®
H2(£1 ’9 ) G(f) G Hz(f1 'E )
(; )
bt S) P ~ H&545)
T~ g
Trongon N°1 Trongon N°N

FIG. 2-2 - Schéma synoptique d’une cascade d’amplificateurs non-linéaires de

réseau cablé

Nous remarquons qu’une mise en cascade d’amplificateurs et de dispositifs
passifs (cable coaxial et amplificateur) a pour effet de multiplier les noyaux non-
linéaires de Volterra d’un amplificateur par des coefficients. Ceux-ci dépendent
uniquement de la fonction de transfert du dispositif passif et de la fonction de
transfert linéaire de ’amplificateur. Par ailleurs, Chang montre que les coefficients
multiplicateurs Q1 (f1), @2(f1, f2) et Q(f1, f2, f3) prennent une forme trés simple
en fonction de la phase a l'origine ¢o de la fonction H;(f)G(f) et du nombre
d’amplificateurs N [CHAT75]. Il 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 coeflicients en fonction du type de raie

d’intermodulation.

L’interprétation de l’expression de ces coefficients est la suivante. Les produits
d’intermodulation présentant un coefficient multiplicatif égal 2 V s’additionnent
selon une loi en tension d’un amplificateur a 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 coefficient multiplica-

teur est une fonction de N et ¢y. Ce coefficient varie entre 0 et N. Il est alors

souvent admis que ’addition de ces produits s’effectue en puissance d’un ampli-

ficateur a un autre.

Ordre

| Produit d’intermodulation

Coefficient multiplicateur

Premier ordre fi @] =1
2f;
: ) — 1—cos!N¢o!
Second ordre fi+ fi |Q2| \/1—cos(¢0))
fi—1;
fi
2fi—f; (20) Q3| =N
fi+fi—=fi (20
Troisiéme ordre 3f;
fi+2f;
- ' > — 1—cos(2N ¢o)
fz 2f.7 (— 0) IQ3| +/1-cos(¢0)
fi+ fi+fe

fi—-fi—-fr (20)

TAB. 2.1 - Coeflicients multiplicateurs @; en fonction du type de produit d’in-

termodulation
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D’autre part, Chang montre que si la phase 4 I’origine ¢ est controlée, il est
alors possible d’annuler les coefficients multiplicateurs correspondants. Les pro-
duits affectés de ces coeflicients peuvent ainsi disparaitre. Les conditions d’annu-
lation sont les suivantes:

— pour les produits de second ordre

N = 2kndy (2.82)

- pour les produits de troisiéme ordre

N = krdy (2.83)

En pratique, ce contrdle de phase est trés difficile & 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 & 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 a une structure particuliére représentative d’un amplificateur
de réseau cablé. 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 & la détermination pratique de noyaux de Volterra a
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 modele, il nous faudra considérer une di-
vision de la bande en plusieurs sous-bandes & l’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 ’on
peut en rencontrer sur un réseau cablé. L’ensemble des résultats obtenus dans
ce chapitre seront exploités dans le chapitre consacré au résultats de simulations
des modéles non-linéaires étudiés dans ce mémoire. Dans le chapitre suivant, nous
abordons le second modéle étudié, le modele de Price.
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Chapitre 3

Le modele de Price

3.1 Introduction

Parmi les différentes mesures permettant de caractériser la linéarité d’un am-
plificateur de réseau cablé, il y a:

— la mesure de rapports d’intermodulation de second et troisiéme 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 2.3.5).
L’amplitude et la fréquence des raies brouilleuses sont déduites des calculs des
noyaux non-linéaires. Ceux-ci sont calculés & partir des mesures de rapport d’in-
termodulation. Les produits obtenus se cumulent ensuite selon des lois établies
et nous permettent d’accéder & la détermination des valeurs de battements com-
posites générés par I’amplificateur et issu de la transmission d’un multiplex fré-
quentiel. Grace a 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
concernant la puissarice de sortie & la saturation de ’amplificateur. Ces deux
parametres offrent des informations importantes concernant la linéarité d’un am-
plificateur. Cependant, ils ne nous permettent pas d’observer le comportement du
dispositif soumis & 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 a celui utiliser par Simons pour décrire le phénomeéne
d’intermodulation (voir le paragraphe 1.1.3). Cette approximation polynomiale

s’écrit :
y(t) = k].z(t) <+ kz.Z(t)2 + k3..‘17(t)3 +---+ kN.’B(t)N. (31)

A D’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 part, la densité spectrale de puissance des distorsions d’in-
termodulation. La comparaison de ces densités nous conduit a 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 1’ap-
pliquons 2 un signal 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 ’objet du paragraphe suivant.

3.2 Analyse statistique du signal d’entrée

Le signal transmis sur un réseau cablé 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 théoréme de la limite centrale,
le signal d’entrée z(t) peut étre considéré comme un signal gaussien de moyenne
nulle. Sa densité de probabilité s’écrit:

-

1 2
p(z) = —\/ﬁexp {W} .

Cette hypothese, vérifiée de maniére pratique par Joshi et al., nous permet de

(3.2)

décrire statistiquement la densité spectrale de puissance du signal en sortie de
Pamplificateur [JOS92]. Ce calcul est développé dans le paragraphe suivant.
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3.3 Densité spectrale de puissance du signal de

sortie d’un amplificateur

D’apreés le théoreme 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 probléme de détermination de la densité spectrale de
puissance du signal de sortie nous rameéne alors au calcul de sa fonction d’au-
tocorrélation R,(7). Dans I’hypothése d’une excitation gaussienne de moyenne

nulle et d’une non-linéarité du type
y(t) = "(t) (3:3)

cette fonction d’autocorrélation s’écrit:

2n
R,(7) = j'zn%ﬁ pour v=v=0 (3.4)

avec la fonction caractéristique du second ordre II (v, v) définie par:

O.(v,v) = E{ezxp[j(vz;+ vz,)]}

400 [+00 .
/ / p(:cl,xg,T)eJ("""'””z)dzld:rg (3.3)
-0 J-o0

ou p(z1,z,, ) représente la densité de probabilité conjointe, E{} est le moment

statistique de premier ordre et ou nous avons:
z1(t)=z(t) z(t)=z(t+7) (3.6)

Pour des variables aléatoires gaussiennes de moyennes nulles z; et z;, cette densité
de probabilité devient:

o 2o 7) = 1 ox _ Rz(0)[z] — 23] + 2Rs(7)z12,
PenenT) = o) - Bl ”{ 2[R2(0) — R2(7)] } (3.7)

Apres simplifications, nous obtenons ’expression finale de la fonction caractéris-

tique de second ordre II;(v,v):
I, (v,v) = exp {—%Rx(O)[v2 + %)~ Rz('r)vu} (3.8)
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Sunde montre qu’a l’aide des relations 3.4 et 3.8, la fonction d’autocorrélation
R,(7) 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 étre mise sous la

forme [SUNG69]:

Ry(r) = S e opmie) (3.9

ou k = 0,2,4--- pour n pair et £ = 1,3,5--- pour n impair. Nous pouvons
développer ’expression 3.9 pour tous les ordres n de non-linéarité. Les résultats

obtenus jusqu’a ’ordre 5 sont récapitulés dans le tableau 3.1.

n R,(7) pour y = z"

2 2R%(r) + R%(0)

3 6R3(7) + 9R%(0)R.(7)

4 24R%(7) + T2R2(0)R%(7) + 9R%(0)

5 120R3 (1) + 600R2(0)R3(7) + 225R4(0) R (7)

TAB. 3.1 - Tableau récapitulatif des fonctions d’autocorrélation du signal de
sortie d’un dispositif non-linéaire approximé par 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 ’amplificateur jusqu’au troisieme ordre (voir la rela-
tion 3.1), nous déduisons les fonctions d’autocorrélation des parties linéaires et

non-linéaires. Celles-ci s’écrivent:

Ry (1) = K2R.(7) (3.10)

Rym(r) = K [2R%(r)+ R(0)]
+ B[BRAT) +9ROR(r)] (3.11)
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ou ki, k2 et k3 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 z(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 méthode
directe. Elle s’applique & des dispositifs non-linéaires présentant de fortes discon-
tunités. Dans le cas ol les discontinuités de la caractéristique de transfert sont
peu importantes, il est préférable d’utiliser une autre méthode afin de déterminer
la fonction d’autocorrélation du signal de sortie du dispositif. Cette méthode,
dite méthode indirecte, est dérivée du Théoréme de Price. Les amplificateurs de
réseau ciblé 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 théoreme et la facon dont nous obtenons la densité spectrale
de puissance des distorsions non-linéaires autrement appelée densité spectrale de
bruit d’intermodulation.

3.4 Théoréme de Price

A lorigine, le théoréme de Price était utilisé pour déterminer ’ordre maximum
de distorsions non-linéaires d’un systéme actif. La technique développée par les
laboratoires BELL et utilisant ce théoréme, consiste & soumettre le systeme a 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 & travers
un filtre réjecteur de bande. Le bruit gaussien filtré est ensuite distordu par le
dispositif actif. La mesure du signal qui apparait 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 a un dispositif actif dont la ca-
ractéristique de transfert était décrite par un développement de Taylor [KOCT1].
Dans ce paragraphe, nous développons ce calcul afin de I’appliquer & un disposi-
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Signal d’entrée :
bruit blanc gaussien

Filtre réjecteur Dispositif actif

&\

_

FiG. 3-1 - Schéma synoptique de la mesure de l'ordre non-linéaire maximum

d’un dispositif actif

tif actif quelconque. Considérons un systéme dont la caractéristique de transfert
peut s’exprimer selon le développement de Taylor suivant:

y(t) = kyz(t) + koz?(t) + kaz®(t) + -+ - + knz™ (2) (3.12)

Lorsque 'on soumet cet amplicateur & 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]:

FRy(r) _ [df(=(t) df(=(t + 7))
dR(T)* ~ E { dr(t)f  dz(t+ 1)k } (3.13)

ou f(z) est le polynéme décrit par la relation 3.12 et ou E{} représente ’espérance
mathématique. Le théoréme de Price établit une équation différentielle entre les
fonctions d’autocorrélation des signaux d’entrée et de sortie de ’amplificateur.
Pour résoudre cette équation nous devons déterminer la valeur du terme a 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:
VR, (T
e = E{(Viky)(Niky))
= (Nlky)? (3.14)

Pour déterminer la fonction d’autocorrélation du signal de sortie, il suffit
d’intégrer la relation 3.14. La premiére intégration donne:

aN_l‘Ry(T) ! 2
aR.(r)i 1~ VN Ra(m) + Gy (3.15)
ou la constante d’intégration C; vaut:
C=Smd | - (Wkw)R(r) a6
7=0

En utilisant la relation 3.13, nous pouvons calculer I’expression de C;. Il vient:

Ci = E{[(N -1y + Nlknz(t)]} - (Nlky)*R2(0)
= E{{(N - Dlkna]?} + E{2(N = 1)lky_1 Nlknz(t)}
+E{[Nknz(t)]} — (Nky)*R.(0)
= [(N = D)lky-1]* + (Nkn)?R(0) — (N'x)*R,(0)
= [(N = Dlky_y]? (3.17)
Cette expression de la constante d’intégration C; prend en compte les hypotheéses
faites sur la nature du signal d’entrée z(t). Ce signal étant gaussien, de moyenne

nulle, nous pouvons déterminer 'expression de ses moments en fonction de la

parité de leur ordre m, & savoir:

0 st n est impair

E{z(t)™} = (3.18)

—1)!R,(0)™/? . .
2Ama)/3( 1)1 st n est pair.

De fagon générale, si nous intégrons la relation 3.14 j-fois tel que j < N, nous
obtenons la relation:

N—-j3 T J
SR g”N_f Y AR (3.19)

n=0
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ou

2

_ 1 L (N —J7+n+ 2m)!kN—j+n+2m m
An =3 E 2*m! =0 .
avec
3G —n) si (N —n) est pair
L (3.21)

3G—n-1) st (N — n) est impair.

A Taide 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 ’ampli-
ficateur [KUO73]. Cette expression est la suivante:

N
Ry(r) = 3 AnR(7) (3.22)

n=0

ol nous avons:

2

1 L (n+2m)kntam o
An=— g‘:o S R™(0) (3.23)
avec
I(N—n) st (N —n) est pair
I = (3.24)

H(N-n-1) st (N — n) est impazr.

En vertue du théoréme de Wiener-Khintchine, la densité spectrale de puis-
sance S,(f) du signal de sortie de ’amplificateur est alors obtenue par transfor-

mation de Fourier de la fonction d’autocorrélation R,(7). Il vient:

Suf) = [ Ry(r)eap{=jonfr}dr (3.25)

De l'introduction de la relation 3.22 dans 1’expression 3.25, nous déduisons la

relation entre le spectre de sortie et le spectre d’entrée du dispositif actif:

+o0 N
S(f) = [ X AuRi(r)eap{-j2nfr}dr

n=0

71



= i A, /_+°° R (t)ezp{—j2x fr}dr

n=0

N
= S A4S (3.26)

n=0

ou S7* représente le n-ieme produit de convolution de la densité spectrale de
puissance du signal d’entrée. Sous le signe somme 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 maniére suivante:

N
Sy(f) = Ao+ A1S:(f) + X AS27(f) (3.27)
n=2
La relation 3.27 nous permet de définir une densité spectrale de puissance
de bruit d’intermodulation notée S;(f). Celle-ci résulte de la comparaison des
composantes linéaires et non-linéaires de la relation 3.27, respectivement notées
Si(f) et Sn(f). Elle est donnée par I’expression:

Si(f)
Sal(f)
Ao + AiS:(f)

ZnN=2 AnSE*(f)

Si(f)

(3.28)

Nous pouvons adapter cette relation au dispositif actif particulier qu’est un
amplificateur de réseau cablé. Cette étude est détaillée dans la paragraphe sui-

vant.

3.5 Application a un amplificateur de réseau

Pour un amplificateur de réseau ciblé, nous montrons aisément par la me-
sure l’existence de produits d’intermodulation de second et troisieme 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’a l’ordre 3 de la

caractéristique de transfert, a savoir:

y(t) = kyz(t) + kyz?(t) + ksz(t) (3.29)
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avec

z(t) = g: a;cos(2m fit + ;) (3.30)
De Ia relation 3.30, nous déduisons le spectre d'entrée de I amplificateur:
S(f)= [ Re(respionfryar (33D
d’ou
Se(f) =3 ;az [6(f = f:) + 6(f + fo)] (3.32)

Pour utiliser le modele de Price, nous devons définir les expressions des termes
A, en fonction des coefficients du développement de Taylor 3.29. Nous obtenons
en appliquant la relation 3.23:

— pour le terme Ay,
2

}j (2’”) ’“2"‘ SR (0) (3.33)

m=0

avec 1’ordre maximal de distorsions N = 3 et

L = %(N—n-—l)

= %(3—0— )=1 (3.34)
car (N —n) est impair, d’ou finalement
Ao = [k2R-(0)]? (3.35)
— pour le terme A;,
1 (& (1+2m) kram o ]
A= m n; ] R7(0) (3.36)
avec
L = l(N —n)
T2
1
= 5(3 -1)=1 (3.37)

car (N — n) est pair, d’ou finalement

o= [b+ Bon, <0)]2

= k2 + 6k ks R,(0) + 9k2R2(0). (3.38)
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— pour le terme A,,

ay = L[5 @ 2mEasan g (3.39)

2mm!

avec
L = %(N —n-1)
= %(3_2_ 1) =0 (3.40)
car (N —n) est impair, d’ot finalement

Ap = (2'k2)? (3.41)

- pour le terme A3,

1 L (3 + 2m)!k3+2m 2

A3= 3 mz=jo S R™(0) (3.42)
avec
L = %(N—n)
- .;.(3 —3)=0 (3.43)
car (N —n) est pair, d’ou finalement
Az = (3lks)? (3.44)

Des expressions des coefficients A; et de ’expression 3.27, nous pouvons alors
écrire la relation générale conduisant 3 la densité spectrale de bruit en sortie de
Pamplficateur S,(f):

S,(f) = kR:(0)" + [kf + 6k1k3 R (0) + 9k§R§(0)] Sz(f)
+4k252(f) + 36K2S2(f) (3.45)

Nous déduisons alors ’expression de la densité spectrale de bruit d’intermo-

dulation S;(f):

ks R:(0)% + [k? + 6k1 k3 R,(0) + 9k3R2(0)] Sz(f)
4k352+(f) + 36k353+(f)

Les calculs issus de la relation 3.46 et exprimés en décibel permettent d’obte-

Si(f) =

(3.46)

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 paragraphe suivant.
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3.6 Application & une cascade d’amplificateurs

Pour une cascade d’amplificateurs de réseau ciblé, nous devons déterminer la
fonction d’autocorrélation du signal présent a l’entrée de chaque amplificateur.
Celle-ci est obtenue en utilisant la transformée de Fourier inverse de la densité
spectrale de puissance du signal de sortie de 'amplificateur précedent. Cette
derniére prend en compte ’atténuation apportée par le cible reliant les deux
amplificateurs numérotés N — 1 et N. Si nous notons « l’atténuation en tension

du signal, nous pouvons alors écrire la relation:

R.n(t) = ?TF™ Sy N-1]
= azRy,N_l(t) (3.47)
Le relation 3.47 nous permet de calculer les nouveaux coefficients A; n corres-

pondant aux caractéristiques de ’amplificateur N. La relation permettant d’ob-

tenir ces coefficients s’écrit:

1 [ & (7 + 2m)knyom 2
AnN = - mz_:o 2] R7n(0)
1 [ L (TZ + 2m)!kn+2m 2
= = mz=:0 S o? R}y _,(0) (3.48)
avec
(N —n) st (N’ —n) est pair
L= (3.49)

H(N'—n-1) st (N' —n) est impazr

et ou N’ est ’ordre maximale de ’approximation polynomiale utilisée pour mo-

déliser 'amplificateur.

Nous déduisons des relations 3.47 et 3.48 I’expression de la fonction d’autocorré-

lation du signal présent en sortie de I’amplificateur V. Celle-ci s’écrit:
3
Ryn(r) =3 AnnE;n(T) (3-30)
n=0

La transformée de Fourier de la fonction d’autocorrélation 3.50 donne la densité
spectrale de puissance du signal de sortie de I’amplificateur N:

N
SyN(f) = Aox + A1nSzn(f) + 22 AnnNSIN(f) (3.51)

n=2
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Ce processus se réitére autant de fois que la cascade contient d’amplificateurs.
Nous arrivons ainsi a la détermination de la densité spectrale de bruit d’inter-
modulation générée 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 modéle non-linéaire proposé
pour étudier le comportement d’un amplificateur de réseau ciblé. Ce modele,
dérivé du théoréme de Price, présente deux particularités. Il considére que le
multiplex d’entrée est une somme de signaux statistiquement indépendants. Ce
multiplex peut alors étre assimilé & un signal gaussien de moyenne nulle. Il utilise
par ailleurs une approximation polynomiale de la caractéristique de transfert en
amplitude de I’amplificateur. Cette caractéristique est un parametre important
car il est invariant en fonction de la fréquence. Ce point sera prouvé ultérieure-
ment. Ce modele nous a permis d’obtenir une expression de la densité spectrale
de bruit d’intermodulation (ou spectre de battements composites) générée par un
amplificateur et par une cascade d’amplificateurs. Les résultats des simulations
effectuées a I’aide de ce modeéle seront présentés dans le chapitre 5. Le chapitre
suivant est consacré a ’étude de plusieurs modéles de lissage de la fonction de
transfert en amplitude de 'amplificateur. Ceux-ci permettent de déterminer le
spectre de sortie d’un élément non-linéaire quelconque en utilisant la transformée

de Fourier rapide de 1'expression temporelle du signal de sortie.
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Chapitre 4

Les modeles de lissage

4.1 Introduction

Dans les deux chapitres précédents, nous avons présenté deux modeéles dont
les résultats sont obtenus en considérant des hypothéses soit sur la constitution
interne du dispositif non-linéaire, soit sur la nature statistique du signal transmis
par ce méme dispositif. Pour le modéle de Volterra, nous avons supposé que le
systéme non-linéaire était constitué de deux parties distinctes; I’une représente
la fonction de transfert linéaire, ’autre contient la fonctionnelle caractérisant la
non-linéarité du systéme. La résolution i l'aide d’un développement en série de
Volterra de I’équation intégro-différentielle régissant 1'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 troisiéme ordre de maniére & déterminer ’expression analytique
d’un brouilleur issu de la transmission d’un multiplex fréquentiel et généré par le
dispositif non-linéaire. Nous avons ainsi pu calculer le spectre d’intermodulation
ou de battements composites grice aux mesures de rapports d’intermodulation.

Pour ce qui concerne le modele de Price, I’hypothése que nous avons considéré
est relative au signal multiplex d’entrée du systéme 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 le
théoréme de Price nous ont permis de déterminer ’expression de la densité spec-
trale de puissance du signal de sortie du systéme. De cette densité spectale, nous
avons calculé 'amplitude des brouilleurs générés par le dispositif non-linéaire.
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Dans ce chapitre, nous ne considérons aucune hypothese sur I’architecture
du dispositif ou sur la nature du signal transmis. Nous exploitons uniquement
la mesure de la courbe de transfert en puissance du systéme non-linéaire. Plu-
sieurs modéles non-linéaires sont alors envisageables pour approcher au mieux
cette courbe de transfert. De la détermination des parametres de lissage de ces
différents modeles, nous calculons ’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 systéme. Ce spectre
contient 3 la fois, la 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 a 1’étude de trois formes de lissage représentatives de la caractéris-
tique de transfert du dispositif; le modeéle des tubes & onde progressive (T.0.P.),
le modele de la fonction d’erreur et le modele de Rapp.

4.2 Modéle des tubes a onde progressive

4.2.1 Généralités

Comme tout dispositif actif, un tube & onde progressive introduit des dis-
torsions non-linéaires [LAI56] [CHA64] [SUN65]. Ces distorsions peuvent étre
de deux natures. La premiére, dite distorsion de conversion AM-AM, est une
non-linéarité d’amplitude [RIC44]. Elle est comparable a une distorsion d’inter-
modulation classique dont 1’origine est la saturation de la courbe de transfert en
puissance du systéme actif (voir le chapitre 1). La seconde, appelée distorsion de
conversion AM-PM est une non-linéarité de phase [SHI71] [IMB73]. De maniére
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 génante pour les signaux que de la modulation utilisée pour de
telles transmissions est une modulation angulaire. Pour illustrer ces deux phéno-
ménes, la figure 4-1 présente les courbes de transfert en amplitude A et en phase
® d’un tube 3 onde progressive utilisé pour les répeteurs des satellites INTEL-
SAT III et IV. Sur cette figure, les signaux d’entrée et de sortie du tube 2 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 prés de 45 dégrés pour des amplitudes importantes.
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FIG. 4-1 - Courbe de transfert en amplitude (%) et en phase (+) d’un tube a
onde progressive utilisé dans les répéteurs des satellites INTELSAT III et IV

4.2.2 Description du modele

De nombreux d’auteurs ont tenté d’approximer ces courbes de transfert par
des fonctions mathématiques particuliéres. 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 z(t)?, ou z(t) est la
fonction temporelle du signal d’entrée de tube & onde progressive [SUNS65]. Si
nous considérons que ce signal est composé d’une porteuse pure, nous pouvons
Pexprimer en fonction sa fonction temporelle z(t), de sa pulsation w et de sa
phase ¢. Il sécrit alors:

z(t) = acos(wt + ¢) (4.1)

Berman et al. ont proposé de modéliser la courbe de transfert en phase par
une fonction dépendante de ’enveloppe du signal d’entrée et contenant trois
parametres [BER70]. Cette approximation est exprimée par la relation:

®(z) = ki (1 - e7%) + ks (4.2)

Cependant les approximations qui ont données les meilleurs résultats sont celles
étudi€es par Saleh [SAL81]. Les courbes de transfert en amplitude et en phase
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sont alors modélisées par les fonctions mathématiques suivantes:

A(:c) = m (43)
et a2’

Dans le paragraphe suivant, nous appliquons ces approximations pour un
signal d’entrée composé d’un multiplex fréquentiel afin de déterminer le spectre
de sortie d’un amplificateur a état solide tel qu’un amplificateur de réseau cablé.

4.2.3 Application du modele des T.O.P.

Un amplificateur de réseau cablé est un amplificateur dit 4 €tat solide: Cette
distinction est faite afin de différencier les amplificateurs a tube (T.O.P, tétrode,
klystrode, pentode,- - -) et les amplificateurs & état solide construits 3 partir de
composants semi-conducteurs. Ces derniers présentent deux particularités par
rapport aux amplificateurs & tube. Pour ce qui concerne la distorsion d’ampli-
tude ou conversion AM-AM, leur linéarité est meilleure que celle des tubes. Par
ailleurs, la distorsion de phase ou conversion AM-PM est tres faible. De cet fait,
nous pouvons négliger ce phénomeéne pour un amplificateur de réseau cablé. 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
amplificateur de -10 dBm a 10 dBm, nous avons constaté un déphasage constant
d’environ 0,2 degré sur une bande de fréquence varaint de 120 a 860 MHz. Ainsi,
pour modéliser le comportement non-linéaire d’un amplificateur de réseau cablé,
il nous suffit uniquement d’approximer la courbe de transfert en amplitude par
la relation: aaz(t)

e
A(z(t)) = TTBa(7 Boo(t)? (4.5)
Dans le cas d’une transmission d’un multiplex contenant NV porteuses d’amplitude
identique, la fonction temporelle du signal d’entrée z(¢) est donnée par la relation:

N
z(t) = Z_; a; cos(w;t + &;) (4.6)

ou A; ’amplitude exprimée en dBuV d’une porteuse. La fonction z(t) représente
ainsi la tension du signal présent a I’entrée de ’amplificateur. Une fois la courbe
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de transfert en tension approximée, il est possible de calculer Pexpression tempo-
relle du signal en sortie de cette amplificateur. Pour un multiplex contenant N
porteuses, il vient:
y(t) Qg Efil A; cos(w,-t + ¢,)
1+ 8. 2N, A;cos(wit + &)

(4.7)

Le passage dans le domaine de Fourier permet alors d’obtenir le spectre fréquentiel
du signal de sortie de I'amplificateur. Pour cela, nous utilisons un algorithme
de transformée de Fourier rapide noté TFR [RAB75]. 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 part Pamplification
linéaire du multiplex fréquentiel transmis. Il nous suffit alors de retrancher cette
derniére partie au spectre global de sortie de I'amplificateur pour obtenir un
spectre de battements composites be(f). Nous obtenons ainsi la relation;

_ a, TN A;cos(wit + ¢;) & . .
belf) = TFR { 148, 2?41 A; cos(wit + ¢;) } ~TFR {g Z Ascos(wit + ¢1)}

i=1

(4.8)
ou g représente le gain de ’amplificateur. Les battements composites étant géné-
ralement exprimés en décibel, la relation 4.8 devient:

BC(f) = 201og 10 [bc(f)] - (4.9)

Les calculs des coefficients a, et 8, ainsi que les résultats des simulations ef-
fectuédes a I’aide de ce modéle sont détaillés dans le chapitre 5. Dans le paragraphe
suivant, nous présentons un second modeéle de lissage de la fonction de tranfert en
amplitude d’un amplificateur. Ce modele, que nous appelons modele de la fonc-
tion d’erreur, est examiné car la fonction d’erreur d’une variable présente une
allure similaire & celle de la caractéristique de transfert d’un amplificateur.

4.3 Le modéle de la fonction d’erreur

L’allure de la caractéristique de transfert en amplitude d’un dispositif actif
est comparable a celle de la fonction d’erreur (voir les figures 4-2 et 4-3) . Celle-ci,
notée er f(z), est I'intégrale d’une fonction de distribution gaussienne telle que:

erf(z) = \/i; /0 C et (4.10)
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La similitude de ces deux courbes nous permet ainsi d’approximer la caractéris-
tique de transfert par la fonction d’erreur. Nous obtenons ainsi la relation:

y(t) = erf(z(2)) (4.11)

ol z(t) et y(t) représentent respectivement les signaux d’entrée et de sortie du

dispositif.

! L ) 1
) 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3
X .

FIG. 42 - Courbe de transfert en amplitude de I'amplificateur de réseau cablé
PORTENSEIGNE PM5545331

Considérons que la fonction de transfert en amplitude de ce dispositif non-
linéaire n’est pas exactement égale a la fonction d’erreur er f(z) définie ci-dessus.
Supposons que cette caractéristique de transfert soit égale a une fonction déduite

de la fonction d’erreur et telle que:

y(t) = a\/ger f (@) (4.12)

avec a le parametre de gain et [ le parameétre de limitation. La fonction d’autocor-
rélation R, (7) du signal de sortie y(t) est une fonction de la fonction d’autocorré-
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lation du signal d’entrée z(t). Elle est donnée par la relation de Baum [BAU57):

R,(7) = a® arcsin {AER:((T;)-} (4.13)
ou A est un paramétre représentatif du facteur de limitation et est déduit de la
relation: )

217
A= —-—! . .
[1 + R,;(O)} (4.14)

Nous pouvons alors écrire un développement limité de la fonction d’autocorréla-
tion du signal de sortie R,(7). Il vient:

o2 JAB(7)  1[AR(N]’ | 3 [ARu(7)]®
Br)~a {T(O)*ﬁ[m)] *40[&(0)] } (4.15)

1
A R S S S— ]
R FU S it
S R T S S—
SRS SRR 7 SR S S
3 SO S 57RO SRS S S
4
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R I H7 NN T SR SR S
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FI1G. 4-3 - Courbe représentative de la fonction d’erreur erf(x)
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Dans le développement limité 4.15, nous identifions un premier terme représentant
Pamplification linéaire et une somme de deux termes de distorsions non-linéaires.
La séparation de ces deux types de composantes et le passage dans le domaine
fréquentiel permet de de déterminer les densités spectrales de puissance du signal
d’amplification linéaire et du signal de distorsions d’intermodulation. Le passage
dans le domaine des fréquences s’effectue en utilisant un algorithme de transfor-
mée de Fourier rapide [RAB75]. Nous obtenons ainsi:

— pour la composante linéaire,

Si(f) = TFR{a2 [%(E)T)—)]} (4.16)

- pour la composante de distorsions d’intermodulation,

Su(f) = TFR {é— [%}3 + 43—0 [i\ﬁ-}i’-(-(of)—)]s} : (4.17)

Nous pouvons alors déterminer I’expression de la densité spectrale de puissance
de battements composites BC(f) générés par le dispositif actif. Cette densité
définit le rapport en décibel entre les densités spectrales d’amplification linéaire
et de distorsions non-linéaires. Elle est déduite de la relation:

be(f) = Si(f) = Sm(¥). (4.18)
Exprimée en décibel, la relation 4.18 devient:
_ Si(f)
BC(f) = 10log 10 [_Snl(f)] . (4.19)

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’un amplificateur. Ces relations ont été obtenues apres trans-
formation de Fourier rapide de ’expression temporelle du signal de sortie de ce
systéme. Celle-ci a été calculée en lissant la courbe de transfert du dispositif actif
par une fonction particuliére, la fonction d’erreur er f(z). Les résultats des simu-
lations effectuées & ’aide de ce modele sont retranscrits dans le chapitre 5. Le
paragraphe suivant est consacré a un troisieme modele de lissage de la courbe de
transfert en amplitude du dispositif non-linéaire, le modele de Rapp.

84



4.4 Le modele de Rapp

4.4.1 Introduction

Dans le paragraphe 4.3.3, nous signalions que pour un amplificateur dit ¢ €tat
solide, 1l n’existe qu’une distorsion de conversion d’amplitude AM-AM. Pour ce
type d’amplificateur, la distorsion de conversion de phase AM-PM est négligeable.
Aussi, la linéarité d’un amplificateur 3 état solide est meilleure que celle des
amplificateurs a tubes. De ce fait, nous pouvons considérer que la caractéristique
de transfert en amplitude d’un amplificateur a état solide peut étre approximée
par une fonction différente de celle exprimée par la relation 4.5. Nous décrivons

cette fonction dans le paragraphe suivant.

4.4.2 Description du modéle

Dans le cadre d’une étude du comportement non-linéaire des amplificateurs
de puissance utilisés en radiodiffusion sonore numérique (D.A.B.1), Rapp propose
Papproximation de la courbe de transfert en amplitude de ces amplificateurs
suivante [RAP91]: v

{1+ (37}

Alz(t)] = z(t) (4.20)

ou nous avons:
- V, le gain "petit signal” de I’amplificateur,
- Vo, 'amplitude de sortie de I’amplificateur a 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 l'amplificateur. Son influence sur celle-ci est décrite par la figure 4-4. Nous
avons adapté ce modeéle & un amplificateur de réseau cablé. Ceci fait I’objet du

paragraphe suivant.

!D.A.B.: Digital Audio Broadcasting
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4.4.3 Application & un amplificateur de réseau cablé

Lorsque ’amplificateur transmet un multiplex fréquentiel composé de N por-
teuses pures, ’expression temporelle du signal d’entrée z(t) est exprimée & ’aide
de la relation 4.6. Cette fonction est alors représentative de la tension du signal
présent a ’entrée du dispositif. Nous pouvons ainsi en déduire I’expression du

signal de sortie: v
)= =) 2 (4.21)
[zgq ] P}zr

Un passage dans le domaine des fréquences permet de calculer le spectre de sortie
de Vamplificateur Yy;(f). Nous utilisons toujours un algorithme de transformée
de Fourier rapide pour déterminer ce spectre. Nous obtenons:

Yu(f) = TFR{z(t) 14 . (4.22)

1+ 7}

Pour déterminer le spectre de battements composites bc( f) générés par I’ampli-
ficateur, il suffit de retrancher la contribution spectrale d’amplification linéaire
Yi(f). Cette contribution est obtenue par transformation de Fourier rapide du
signal d’entrée multiplié par le gain g de 'amplificateur. Il vient alors:

be(f) = Yu(f) = Yi(f) (4.23)
ol nous avons
Yi(f) = TFR {go(t)} ' (4.24)
Si nous exprimons les battements composites en décibel, il vient:
Ynl(f ) }
BC(f) =20log 10 . 4.25
(1) =2010g10{ 2 (425

Dans ce paragraphe, nous avons étudié un troisiéme modéle de lissage de
la courbe de transfert en amplitude, le modeéle 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 signal multiplex fréquentiel. Les résultats
des simulations effectuées a 1’aide de ce modéle sont présentés dans le chapitre 5.
Ce chapitre contient aussi les résultats des simulations obtenus pour une cascade
d’amplificateurs identiques. L’étude théorique concenant ce point est développée
dans le paragraphe suivant.
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Signal de sortie normalisé

FIG. 4-4 - Modele de Rapp: Influence du facteur de lissage p sur la courbure de
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la caractéristique de transfert en amplitude

4.5 Les modeéles de lissage - Application & une

4.5.1 Introduction

Les paragraphes précédents ont présenté trois modeles de lissage de la courbe
de transfert en amplitude d’un dispositif actif. Ces trois modéles nous permettent
de calculer le spectre de battements composites diis & la non-linéarité du dispo-
sitif. La méthodologie de calcul de ce spectre est identique pour le modéle des
T.O.P. et le modéle de Rapp. Ainsi, nous pouvons établir une méthode de calcul
du spectre de distorsions non-linéaires produites par une cascade d’amplificateurs.

cascade d’amplificateurs identiques

Cette méthode est commune aux deux modeles de lissage cités ci-dessus.

87



4.5.2 Spectre de sortie d’une cascade d’amplificateurs

Pour déterminer le spectre du signal de sortie d’une cascade de N amplifi-
cateurs identiques, il n’existe qu'une solution. Celle-ci consiste a considérer les
amplificateurs individuellement. Nous pouvons alors calculer leurs spectres de
battements composites respectifs en appliquant un des trois modéles 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 4-5). En sortie du premier amplificateur et par application d’un
des modéles de lissage, nous obtenons un spectre fréquentiel Y2(f) contenant
une composante linéaire et des composantes de distorsions non-linéaires. Afin
de considérer les différentes atténuations apportées par le cible ou par les élé-
ments passifs disposés entre les deux a.mpliﬁéa.teurs, nous devons exprimer ce
signal dans le domaine temporel. Notons « la constante d’atténuation apportée
par ces éléments et considérons qu’elle est entiérement compensée par la gain g
d’un amplificateur. En entrée du second amplificateur, nous avons ainsi le signal

d’expression temporelle:
z2(t) = «.TFRI{Y1(f)} (4.26)

ou TRFI représente I'opérateur de transformation de Fourier rapide inverse. Il
suffit alors de calculer I’expression du spectre de sortie Y( f) du second amplifica-
teur en appliquant 3 nouveau un des deux modeles 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 1’expression du
spectre de battements composites bc(f) générés par cette cascade, ici encore, il
suffit de retrancher au signal Yz(f) la composante d’amplification linéaire notée

Yi(f) et donnée par la relation suivante:
Yi(f) = TFR {ga(t)}. (a.27)

Nous obtenons finalement le spectre de battements composites exprimé en déci-
bel:

BC(f) = 201og 10 {%} . (4.28)
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Amplificateur 1 Amplificateur 2

FIG. 4-5 - Modeéles de lissage: Cascade de deux amplificateurs identiques reliés
par des éléments passifs

Nous pouvons adapter cette procédure a la détermination du spectre de bat-
tements composites produits par un cascade composée de plus de deux amplifi-
cateurs. Pour, cela il suffit d’introduire un module de calcul de transformation de
Fourier rapide inverse [RABT75]. Les résultats de ces simulations sont présentés
dans le chapitre 5.

Pour ce qui concerne le modéle de la fonction d’erreur. la méthode de calcul
du spectre d’intermodulation d’une cascade est différente. En effet, ce modéle
utilise I’expression de la fonction d’autocorrélation du signal d’entrée et non pas
Pexpression temporelle de ce signal. Ainsi, pour calculer le spectre d’intermodu-
lation d’une cascade, nous pouvons adopter une méthode similaire & celle utilisée
pour le modele de Price. Considérons toujours une cascade de deux amplificateurs
identiques séparés par des éléments passifs. Apres avoir déterminé I’expression de
la densité spectrale de puissance du signal de sortie du premier amplificateur
Sy1(f), nous devons recalculer la fonction d’autocorrélation de ce signal de ma-
niere a pouvoir appliquer la fonction d’atténuation « des éléments passifs. Ce
calcul est réalisé a I’aide d’une transformée de Fourier rapide inverse. La fonction
d’autocorrélation du signal d’entrée du second amplificateur R, 2(7) s’écrit alors:

R.»(m) = *TFRI{S.:(f)}. (4.29)

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 par la relation 4.19.
Ce processus de calcul peut se répéter pour une cascade constituée de plus de
deux amplificateurs. Nous obtenons alors les valeurs cumulées des battements
composites produits par chacun des amplificateurs de cette cascade.

4.6 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté trois modeéles approximant la courbe de
transfert en amplitude de ’élément actif étudié. Ces modéles 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 a la détermination des
valeurs de battements composites générés par une cascade d’amplificateurs iden-
tiques séparés par des longueurs de cable coaxial ou par des éléments passifs. Dans
le chapitre suivant, nous détaillons les mesures effectuées pour chaque modele.
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 précédents, nous avons présenté différents modeles pou-
vant caractériser le comportement non-linéaire d’un amplificateur de réseau ca-
blé transmettant un signal multiplex fréquentiel. Nous avons montré que cette
caractérisation pouvait étre représentée, de maniere pratique, par une mesure
de battements composites. Aussi, ces modéles requiérent 1'utilisation de mesures

simples telles que:
— les mesures de rapports d’intermodulation de second et troisieme 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 modeles de facon a déterminer le spectre d’intermodulation . Dans ce cha-
pitre, nous utilisons les résultats des mesures et les modeéles non-linéaires afin
de calculer ces spectres. Dans la premiére partie de ce chapitre, nous décrivons
brievement le mode opératoire relatif & 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’amplificateurs identique et pour un plan de fréquences particulier. Dans
une troisiéme partie, nous abordons ’explication des simulations informatiques
réalisées dans la cadre de la validation de chacun de ces modeles. Enfin, nous
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comparons les résultats issus des mesures avec ceux obtenus a ’aide des simula-
tions informatiques des différents modéles non-linéaires. Cette analyse fait I’objet

d’une quatrieme partie dans ce chapitre.

5.2 Mesures non-linéaires d’un amplificateur

5.2.1 Généralités

Nous pouvons caractériser le comportement non-linéaire d’un amplificateur
de plusieurs maniéres. Celles-ci dépendent de la nature du signal transmis par
le dispositif actif. En effet, lorsque 1’on transmet un signal composé d’un seule
porteuse, nous utilisons de préference 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 troisiéme ordre ou par des mesures de battements
composites. Cependant ces derniéres restent trés difficiles 2 mettre en ceuvre et
demandent un équipement matériel conséquent. Dans ce paragraphe, nous dé-
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 a 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

agg =

sa0 3 s — 3%

eoc Gt ——o aom
Syothétiseur Dispositif actif Anénvatcur Sonde de  Mosureur de
de fréquence mesure puissance

FIG. 5-1 - Banc de mesure de la caractéristique de transfert en amplitude.
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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 & 1’aide du
mesureur de puissance. La courbe obtenue est comparable 3 celle présentée dans le
chapitre 4 pour ’amplificateur de réseau ciblé de la marque 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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F1G. 5-2 - Caractéristique de transfert de ’amplificateur PORTENSEIGNE
PM5545341 pour plusieurs fréquences: (+) 120 MHz, (o) 400 MHz, () 600 MHz,
(x) 800MHz.

Sur cette figure, nous constatons une uniformité de la caractéristique de trans-
fert en amplitude de 'amplificateur. Cette uniformité est indépendante de la
fréquence choisie. Nous pouvons en conclure que cette caractéristique est une
constante propre a chaque type d’amplificateur. La seconde mesure permettant
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de caractériser la non-linéarité d’un systéme actif est celle des rapports d’inter-

modulation. Nous la décrivons dans le paragraphe suivant.

5.2.3 Mesures des rapports d’intermodulation

Les rapports d’intermodulation de second et troisiéme ordre ont été définis
dans le chapitre 1. Ils représentent 1’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 troisiéme ordre produite par le méme dispositif.
Pour démontrer Vexistence de ces raies brouilleuses, nous avons utilisé une ap-
proximation polynomiale du troisiéme ordre de la caractéristique de transfert
d’un amplificateur. Et, a 1’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 amplificateur. 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 maniere similaire au déve-
loppement théorique. L’amplificateur est soumis & 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 troisiéme ordre. Le dispositif de mesure est représenté sur la
figure 5-3.

f
|
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|

Coupleur Dispositf actif Filtre passe~bande Analyseur
— de spectre

Synthétiseur de
fréquence f3

FIG. 5-3 - Schéma synoptique du banc de mesure des rapports d’intermodulation.
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Nous choisissons arbitrairement les couples de fréquences (fy,f2) ou triplets
(f1,f2,f3) de fagon & pouvoir mesurer la puissance de raies d’intermodulation
situées a proximité de ces porteuses. De cette maniére et en faisant varier les
valeurs de fréquences fi, f, et f; entre 120 et 860 MHz, nous obtenons des
mesures de rapports d’intermodulation sur I’intégralité de la bande passante de
I’amplificateur. L’expérience montre que les rapports d’intermoduilation de second
et troisieme 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 précédemment 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 1’écart, exprimé en décibel, entre la puissance d’une des
porteuses et celle du brouilleur situé & sa base. Les mesures de caractéristique de
transfert et de rapport d’intermodulation sont assez simples & mettre en ceuvre
et nécessitent un équipement matériel conventionnel. Par contre, la mesure de
battements composites requiert I’utilisation d’un équipement spécifique destiné
a créer le multiplex de porteuses vidéo transmis sur le réseau ciblé. Cela est
réalisé grace a 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 a éviter
toute création de distorsions supplémentaires par le mélangeur actif situé & I’en-
trée de I’analyseur de spectre. La figure 3-4 présente un schéma synoptique de ce
banc de mesure. La procédure de mesure est la suivante:

- réglage de’amplitude des fréquences porteuses du plan de maniére  obtenir
un spectre "plat” en entrée du dispositif,

- sélection du canal de mesure a ’aide du filtre passe-bande accordable,
— mesure de la puissance de la porteuse filtrée & ’analyseur de spectre,

- inhibition de la porteuse observée de maniére a pouvoir observer le batte-

ment composite existant a sa base,
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- mesure de la puissance de la raie de battement composite, moyennage sur
dix mesures et détermination de 1’écart entre de la porteuse observée et

celle de la raie brouilleuse.

Les trois derniéres opérations s’effectuent dans des conditions particuliéres d’ob-
servation spectrale. En effet, la norme UTE C 90-125 spécifie les conditions de
mesures de battements composites de maniére & avoir [UTE92):

une fenétre d’observation ou "span” de largeur égale a 500 kHz,

l'atténuateur d’entrée de 1’analyseur de spectre reglé a 0 dB,

une fenétre de résolution de ’analyseur ou ”Resolution BandWidth RBW”
de largeur 30 kHz,

une fenétre vidéo ou "Video BandWidth VBW” de largeur 10 Hz.
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FI1G. 5-4 - Schéma synoptique du banc de mesure de battements composites.

La procédure de mesure décrite ci-dessus est répetée 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 précédents, nous avons brievement introduit les
différentes mesures permettant de caractériser la non-linéarité un amplificateur.
Les modéles 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:

~ Pamplificateur de réseau cablé de la marque PORTENSEIGNE du type
PM5545331,

I'amplificateur de réseau céblé de la marque PORTENSEIGNE du type
PM5545341,

Pamplificateur 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 I’amplificateur
Portenseigne de type PM5545331

Dans ce paragraphe, nous présentons les résultats des mesures de non-linéarités
réalisées sur 'amplificateur de réseau cablé de la marque PORTENSEIGNE et
du type PM5545331. Cet amplificateur est utilisé sur le réseau de distribution. Il
est composé de deux étages; le premier est un étage transistorisé, le second est
congu a partir d’un hybride de type Push-Pull. Son gain est d’environ 23 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-
trée de -20 & 10 dBm. La puissance de sortie de ce dispositif est relevée 3 ’aide
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d’un mesureur de puissance. La figure 5-5 présente la courbe de transfert en am-
plitude de cet amplificateur. De cette courbe, nous pouvons déduire un parameétre
représentatif de la non-linéarité du systéme, le point de compression de 1 dB. La
valeur de ce parameétre correspond & 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 1’une des fonctions utilisées
par les modeles de Price ou de lissage, nous déduisons le spectre de battements
composites créés par cet amplificateur. Ce point est développé dans le paragraphe
présentant les résultats des simulations effectuées pour ce dispositif.

30 ! T ! ! ! ' !
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FIG. 5-5 - Caractéristique de transfert en amplitude de ’amplificateur de réseau
PORTENSEIGNE PM5545331.

5.3.2 Rapports d’intermodulation

Les mesures des rapports d’intermodulation de second et troisiéme ordre,
respectivement notés IM2 et IM3, sont réalisées selon la procédure décrite au
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paragraphe 5.2.3. Pour le troisitme ordre, les produits mesurés sont ceux dont
Pamplitude est la plus élevée. Ce sont ceux du type f; + f, + f3. 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 f; + fo — f3 et f — fo + fa.

Fréquences f1,f5,fs(MHz) | i+ fo— f3 | IM3(dB) || f — fo+ f3 | IM3 (dB)
130 — 141 — 142 129 70,2 131 70,5
200 — 212 — 211 199 69,0 201 69,2
270 — 281 — 282 269 68,7 281 68,7
340 — 351 — 352 339 67,9 341 67,8
410 — 421 — 422 409 67,1 411 67,2
480 — 491 — 492 479 65,9 481 66,2
550 — 561 — 562 549 65,4 551 65,3
620 — 631 — 632 619 65,6 621 65,5
690 — 701 — 702 689 65,2 691 65,1
760 — 771 — 772 759 63,8 761 64,4
830 — 841 — 842 829 62,5 831 62,9

TaB. 5.1 - Amplificateur PORTENSEIGNE PM35545331: 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 f; + f; et pour
ceux de type f;— fa. 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 phénomeénes peuvent s’expliquer en examinant plus
précisément le comportement de ’amplificateur hybride Push-Pull. Cette étude
fera l'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 fi + f2 et fi — f> et pour plusieurs
couples de fréquences f; et f;. L’ensemble de ces résultats est regroupé dans le
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tableau 5.2. Dans ce tableau, nous avons choisi plusieurs couples de fréquences

donnant le méme produit d’intermodulation d’ordre 2 dont nous avons mesuré le
rapport de type fi + f2 et fi — fo.

Fréquences f; et f; (MBz) | ji — /, | IM2(dB) | fu + J» | IM2(dB)
430-300 130 68,0 730 50,3
330-200 130 67,7 530 52,4
530-330 200 56,7 860 51,6
430-230 200 54,4 660 49,3
530-260 270 57,5 790 52,7
430-160 270 54,8 590 51,3
530-190 340 66,0 720 51,0
470-130 340 67,6 600 51,8
630-220 410 64,7 850 53,2
580-170 410 65,0 750 55,2
630-150 480 64,0 780 | 55,0
610-130 480 67,0 740 54,5

T 680-150 550 57,3 810 | 57,0
630-220 550 57,8 850 57,4
630-200 430 67,3 830 56,0
530-300 230 54,3 830 53,5

TAB. 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 a l’aide du modéle de Volterra. Cependant, pour valider ce modele,
nous devons effectuer des mesures de battements composites. Celles-ci sont rap-

portées dans le paragraphe suivant.
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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-
vantes; 120, 128, 136, 144, 152, 160, 168, 176, 184, 192, 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, 411.25, 471.25, 495.25, 519.25, 543.25, 567.25, 591.25, 615.25,
639.25, 663.25, 687.25, 711.25, 735.25, 759.25, 783.25, 807.25 MHz. Leur niveau
respectif en sortie d’amplificateur est égal a -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) | 120 | 176 | 224 | 272 | 303,25
BC (dB) 67,2 | 67,0 | 662 | 660 | 655

Fréquence (MHz) | 351,25 | 411,25 | 471,25 | 639,25 | 807,25
BC (dB) 64,5 | 63.0 | 61,6 | 630 | 61.5

TAB. 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 méme pour le rapport d’intermodulation d’ordre 3. Cette
loi n’est cependant pas vérifiée pour le 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 ’amplificateur
Portenseigne du type PM5545341

Cet amplificateur est utilisé sur le réseau de distribution. Il est constitué de
deux étages d’amplification. Le premier est composé de deux transistor diposés en
cascade. Le second étage est congu a partir d’un amplificateur hybride Push-Pull
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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 annexe 5. Dans ce paragraphe, nous
présentons les résultats des mesures non-linéaires effectuées sur cet amplificateur.

5.4.1 Caractéristique de transfert

Le caractéristique de transfert en amplitude de ’amplificateur PORTEN-
SEIGNE PM5545341 a été mesurée selon la procédure décrite au paragraphe
5.2.2. Nous avons fait varier la puissance de la porteuse de -21 dBm a 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.

30 ; ' ! ! T T !
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FIG. 5-6 - 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 a la
saturation est d’environ 29 dBm. De méme que pour Pamplificateur PM5545331,
nous pourrons apres lissage, exploiter cette caractéristique de maniere a détermi-
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ner le spectre de battements composites générés par ce dispositif. Nous utiliserons
soit, le modele 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 troisiéme ordre.

5.4.2 Rapports d’intermodulation

Nous avons effectué des mesures de rapports d’intermodulation d’ordre 3 sur
Pamplificateur PM5545341 selon la procédure décrite au paragraphe 5.2.3. Ces
mesures ont été réalisées pour plusieurs triplets de fréquences fi, f2 et f5 et pour
deux types de produits de battements triples; f; — fo + f3 et f1 + fo — fs. Les
résultats sont transcrits dans le tableau 5.4.

Fréquences f;, fy fs(MHz) it f2—f3 | IM3(dB) || fi — fo+ f5 | IM3 (dB)
130 — 141 — 142 129 69,2 131 69,5
200 — 212 — 211 199 68,0 201 68,2
270 — 281 — 282 269 67,7 281 67,7
340 — 351 — 352 339 66,9 341 66,8
410 — 421 — 422 409 66,1 411 66,2
480 — 491 — 492 479 64,9 481 65,2
550 — 561 — 562 549 64,4 551 64,3
620 — 631 — 632 619 64,6 621 64,5
690 — 701 — 702 689 64,2 691 64,1
760 — 771 — 772 759 62,8 761 63,4
830 — 841 — 842 829 61,5 831 61,9

TAB. 5.4 - Amplificateur PORTENSEIGNE PM5545341: Mesures de rapport

d’intermodulation d’ordre 3 en fonction de la fréquence et pour un niveau de
sortie de 4 dBm.

De méme que pour I'amplificateur PM5545331, cet amplificateur présente des
rapports d’intermodulation de troisiéme ordre similaires quelque soit le type de
produit considéré. Nous remarquons aussi que ces produits décroissent avec la 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 f; + f2 et pour ceux
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de type fi — fa. De plus, les mémes produits, obtenus & partir de combinaisons de
fréquences fi et f, différentes, ne possédent pas la méme valeur de rapport d’in-
termodulation. Cela est peut étre dii & la présence de ’hybride PHILPIS BGX
885 dans 1’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 fy ot fo (MHz) | f — fz | IM2(dB) || £ + f2 | IM2(dB)
430-300 130 75,1 730 57,4
330-200 130 74,3 530 60,0
530-330 200 635 | 860 58,7
430-230 | 200 | 613 660 | 566
530-260 T 20 | 645 790 | 59,8

430-160 210 | 61,7 500 | 885
530190 340 | 738 720 58,3
470-130 340 74,6 600 58,2
630-220 410 71,5 850 60,3
580-170 410 72,0 750 62,2
630-150 480 71,3 780 63,0
610-130 480 70,0 740 61,5
680-150 530 64,3 810 64,2
630-220 550 64,8 850 64,6
630-200 430 74,1 830 63,0
530-300 230 61,2 830 60,5

TAB. 5.5 - 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.

Nous exploitons ces résultats dans les simulations utilisant le modele de Vol-
terra. Le paragraphe suivant présente les résultats des mesures de battements

composites réalisées avec cet amplificateur.
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5.4.3 DBattements composites

Nous avons effectué les mesures de battements composites générés par ’am-
plificateur PORTENSEIGNE PM5545341 selon la procédure et les réglagles pré-
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) | 120 | 176 | 224 | 272 | 303,25

BC (dB) 70,2 | 69,5 | 685 | 68,1 | 67,6
Fréquence (MHz) | 351,25 | 411,25 | 471,25 | 639,25 | 807,25
[ BC (dB) 664 | 640 | 620 | 64,0 | 620

TAB. 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 a laquelle ils sont mesurés augmente. Nous utiliserons ces résultats
afin de valider les différents modeles 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 1'étage de sortie des

deux amplificateurs mesurés précedemment.

5.5 Mesures de non-linéarités de ’amplificateur
hybride Push-Pull PHILIPS BGX 885

L’amplificateur PHILIPS BGX 883 est un hybride de type Push-Pull (voir le
chapitre 1). Son gain est d’environ 17 dB. Sa fiche technique est disponible en
annexe 6. Cet amplificateur hybride équipe 1’étage de sortie d’un grand nombre
d’amplificateurs de réseau cablé. Lorsqu’il ne s’agit pas exactement de ce modele,
les industriels utilisent un hybride Push-Pull de conception identique. Avant d’ex-
pliquer pourquoi ce type d’amplificateur est a l’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 ré-

sultats des différentes mesures de non-linéarités effectuées sur cet amplificateur.

5.5.1 Caractéristique de transfert

Nous avons mesuré la caractéristique de transfert en amplitude de cet hybride
selon la procédure décrite au paragraphe 5.2.2. Nous avons fait varier la puissance
du signal d’entrée composé d’une porteuse de -20 a 16 dBm. Nous avons relevé
la puissance du signal en sortie de I’amplificateur a 'aide d'un mesureur de puis-
sance. La caractéristique de transfert obtenue est représentée sur la figure 5-7.
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FiG. 5-7 - Caractéristique de transfert en amplitude de I’amplificateur hybride
Push-Pull PHILIPS BGX 885.

De cette figure, nous déduisons d’une part, la puissance de sortie de I’am-
plificateur & son point de 1 dB de compression et d’autre part, la puissance de
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sortie a la saturation. Ces parameétres 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 modele de Price ou I'un des modeéles de lissage proposés dans le chapitre
4. Par ailleurs, nous pourrons utiliser les résultats obtenus de maniére & 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 troisieme ordre ont
été réalisées en respectant la procédure rappelée en 5.2.3. Nous avons mesuré les
rapports correspondants aux produits de battements triples de type fi + f2 — f5
et fi — f2 + f3, pour une puissance en sortie d’amplificateur égale & 5 dBm par
porteuse. Les résultats de ces mesures sont transcrits dans le tableau 5.7

| Fréquences f;,f2,f3(MHz) [ i + fo — £: | IM3 (dB) [ fi = fo + fs | IM3 (dB)
130 — 141 — 142 129 67,0 131 67,0
200 — 212 — 211 199 66,5 201 66,4
270 — 281 — 282 269 65,5 281 65,3
340 — 351 — 352 339 64,7 341 64,5
410 — 421 — 422 409 64,4 411 64,4
480 — 491 — 492 479 64,1 481 64,1
550 — 561 — 562 549 64,4 551 64,1
620 — 631 — 632 619 64,3 621 64,1
690 — 701 — 702 689 64,4 691 64,3
760 — 771 — 772 759 64,1 761 63,7
830 — 841 — 842 829 62,9 831 62,4

TaAB. 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
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nous I’avons vu pour les deux amplificateurs étudiés auparavant, cette remarque
n’est pas valable pour les mesures de rapport d’intermodulation de second ordre.
Cela est di a 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
amplificateurs ainsi que de deux coupleurs (voir le chapitre 1). Comme nous le
signalions au paragraphe 1.1.3, ces éléments sont supposés étre identiques deux a
deux. Seulement dans la pratique, il est tres difficile de construire deux coupleurs
possedant les mémes pertes d’insertion et les mémes 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 parameétres
intrinseques de ces composants, nous pouvons exprimer analytiquement 1’écart
existant entre les rapports d’intermodulation de type f1+ f2 et ceux de type fi— fs.
Reprenons la figure 1-7 et considérons une dispersion des valeurs de déphasage
introduit par les coupleurs. Le coupleur d’entrée présente alors un déphasage
entre entrées de (180 + 6¢) degrés. Pour le coupleur de sortie, le déphasage entre
sorties de (180 + 6¢’) degrés. Si nous soumettons ce nouvel hybride & un signal
d’entrée composé de deux porteuses pures de fréquence f; et f; et d’amplitude

respective a; et as. Ce signal s’écrit:

z(t) = ay cos(27 f1t) + a3 cos(2x f1 1) (5.1)

Les signaux obtenus en sortie du coupleur d’entrée s’écrivent alors:
- dans la branche 1:
z1(t) = 0.707 [aq cos(27 f1t) + a2 cos(2r fot)] (3.2)
- dans la branche 2:
zo(t) = 0.707 [ay cos(2r fit + 180 + 6¢) + a, cos(27 fot + 180 + 6¢)]. (5.3)

Nous pouvons déterminer I’expression des produits d’intermodulation d’ordre 2
du type fi — f2 et f1 + fo générés par chaque amplificateur. Il vient:

— dans la branche 3:

za(t) e = 0.107 2 cos [2m(fy + f2)1] (5.4)
z3(t) -y = 0.7072 22 cos [(2n(fy — fo) (5.5)
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- dans la branche 4:

Ta(t) g4y = 0.7072‘“2"2 [cos(2m(fy + fa)t + 360 +268)]  (5.6)
Ta(t)fyegy = 0.7072"—12‘2 cos [27(fy + fo)t] . (57

Les signaux z3(t) et z4(f) sont combinés dans le coupleur de sortie. Aussi les
produits issus de la branche 3 subissent un déphasage de (180 + é6¢’) degrés par
rapport a ceux de la branche 4. Nous pouvons alors écrire ’expression des produits
de second ordre obtenus en sortie de I'hybride:

s+ = % {cos[2m(f1 + f2)t + 26¢) + cos[2x(f1 + f2)t + 180 + 64']} (5.8)

s()f-p, = _a_1§¢1_2 {cos[2x(f1 — f2)t] + cos[2m(fr — fo)t + 180 + 64']}  (5.9)

En calculant les normes de ces deux produits d’intermodulation nous obtenons:

a1Q2

(sl = =5 V/2 — 2[cos(269) cos(84') + sin(286) sin(6¢')] (5.10)

Is(t) s, | = % 2 — 2cos(64) (5.11)

Il nous est alors facile d’exprimer 1’écart existant entre les deux types de produits

de second ordre. Exprimée en décibel, I’expression de cet écart sécrit:

Alfi+ fofi—fi) = 20 long 2 — 2[cos(26¢) cos(64') + sin(26¢) sin(6¢')]

2 — 2cos(6¢’)

10logg { 1 — [cos(264) cc;si&;ﬁ;)s(ﬁ(—s;i)n(%@ sin(6¢’)] }

(5.12)

La figure 5-8 présente un réseau de courbes représentatives de I’écart A calculé
en fonction des dispersions des valeurs de déphasages 8¢ et §¢’. Ces courbes nous
montrent par exemple que pour des dispersions de déphasages §¢ et ¢’ égales
respectivement a 4 et 2 degrés, 'écart entre les deux types de produits d’ordre 2
peut atteindre 6 dB. Pour déterminer cet écart, 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. Dans ce
cas, nous obtiendrions des écarts supérieurs a ceux calculés précédemment. Par
ailleurs, il est facile de montrer que les valeurs des produits d’intermodulation de
troisieme ordre des types fi+ fo— f3 et fi— fo+ f3 ne présentent que des différences
minimes. L’écart entre ces deux types de produits de battements triples est alors

donné par la relation:

_ 1 + cos(6¢) cos(64') + sin(64) sin(d¢’)
Ak famto i fot )= 10l {1 + cos(366) cos(64) + sin(38) sin(6¢'>}
(5.13)

En reprenant les valeurs de §¢ et é¢’' considérées auparavant (respectivement 4
et 2 degrés), nous obtenons un écart entre les produits de types fi + f2 — fs et
f1 — fo + f3 de 'ordre de 0,031 dB. La figure 5-9 présente un réseau de courbes
similaires & celui tracé pour les produits de second ordre. Les résultats donnés ici
sont vérifiés par les mesures de rapports d’intermodulation de second et troisieme
ordre réalisées avec ’hybride PHILIPS BGX 885. Celles-ci sont respectivement
transcrites dans les tableaux 5.8 et 5.7.

186
10

Fi1G. 5-8 - Réseau de courbes représentatives de ’écart A entre les produits
d’intermodulation f; + f2 et f; — f2 en fonction des dispersions ¢ du déphasage
du coupleur d’entrée et pour plusieurs valeurs de dispersion du déphasage du
coupleur de sortie: (- -) 6¢' = 1 degré, (--) 6¢' = 2 degrés,(——) §¢' = 3 degrés,(—-
=) 64’ = 4 degrés, (—) 64’ =5 degrés.
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Fréquences f; et f; (MHz) || f1 — fo | IM2(dB) || f1 + f2 | IM2(dB)
430-300 130 750 | 730 60,7
330-200 130 73,9 530 62,0
530-330 200 63,0 860 63,1
430-230 200 60,8 660 58,8
530-260 270 64,7 790 63,1
430-160 270 62,0 590 60,5
530-190 340 73,5 720 61,6 |
470-130 340 74,2 600 59,9
630-220 410 71,0 850 63,7

| 580170 410 71,5 || 750 65,5

[ 630-150 480 | 725 | 780 66,3
610-130 480 71,3 740 64,8
680-150 550 66,3 810 67.6
630-220 550 66,8 850 68,0
630-200 430 73,1 830 66,4
530-300 230 62,0 830 63,8

TAB. 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 f; + f2 et f; — fa.

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 précedemment. En effet, nous constatons une différence importante entre
les valeurs des rapports correspondant aux produits de type fi; + f; et ceux de
type fi — f.. 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 troisieme ordre, seront
utilisées afin de valider le modeéle 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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FIG. 5-9 - Réseau de courbes représentatives de l’écart A entre les produits
d’intermodulation f; + f» — f3 et fi — f2 + f3 en fonction des dispersions é¢
du déphasage du coupleur d’entrée et pour plusieurs valeurs de dispersion du
déphasage du coupleur de sortie: (- -) ¢’ = 1 degré, (---) §¢' = 2 degrés,(—-)
8¢’ = 3 degrés,(- -) 6¢’' = 4 degrés, (—) 64’ = 5 degrés. ] '

5.5.3 Battements composites

Les mesures de battements composites de '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 répartis 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. Ils nous permettront de déduire de

la validité de chaques modéles non-linéaires proposés.
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Fréquence (MHz) | 120 | 176 | 224 | 272 | 303,25
BC (dB) 71,2 | 706 | 70,6 | 706 | 70,1

Fréquence (MHz) | 351,25 | 411,25 | 471,25 | 639,25 | 807,25
BC (dB) 70,1 | 70,1 | 685 | 69,5 | 67,5

TAB. 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
amplificateurs Push-Pull PHILIPS BGX 885

Dans ce paragraphe, nous présentons uniquement les résultats des mesures
de battements composites réalisées sur une cascade de trois amplificateurs de
type Push-Pull BGX 885 de la marque PHILIPS. Deux amplificateurs successifs
sont séparés par 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) | 120 176 224 272 | 303,25
BC (dB) 657 | 654 | 654 | 653 | 65,0

Fréquence (MHz) | 351,25 | 411,25 | 471,25 | 639,25 | 807,25
BC (dB) 64,7 | 643 | 653 | 641 | 62,1

TAB. 5.10 - 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.

L’ensemble des modéles 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 suffit de
connaitre les caractéristiques non-linéaires d’un amplificateur seul. Dans le cas de
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I’hybride BGX 885, les résultats utiles aux simulations sont ceux présentés dans
le paragraphe précedent. 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 Pamplificateur
Portenseigne du type PM5545331

Dans ce paragraphe, nous présentons les résultats des simulations effectuées
a Daide des modeéles non-linéaires pour I’amplificateur de la marque PORTEN-
SEIGNE, du type PM5545331. Pour chaque modéle, nous rappelons les para-
metres ou hypothéses nécessaires a leur utilisation.

5.7.1 Le modéle de Volterra

Au chapitre 2, lorsque nous avons étudié ce modele, nous sommes parvenu
a D’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 a I’amplitude des produits d’intermodulation.

Les simulations informatiques réalisées pour valider ce modéle 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 modeéle, nous avons divisé la bande de fréquences 120
a 860 MHz en dix sous-bandes. Pour chacune des dix sous-bandes, nous considé-
rons que les rapports d’intermodulation sont constants et égaux a ceux mesurés.
Nous calculons ensuite la valeur du noyau non-linéaire correspondant de maniére
a déterminer finalement I’amplitude de ce produit d’intermodulation. Il nous faut
alors calculer le cumul de tous les produits de méme ordre, qui possédent la méme
fréquence. Cela est réalisé en observant les régles empiriques classiquement utili-
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sées en ingénierie de réseau cablé. Celles-ci supposent que les produits de second
et de troisieme ordre s’additionnent en puissance. Les rapports d’intermodulation
ont été mesurés pour une puissance de sortie de 4 dBm par porteuse. Pour obtenir
ces mémes rapports avec une puissance de sortie de -5 dBm, nous appliquons les
regles de variation des rapports en fonction de la puissance de sortie & savoir;
lorsque celle-ci augmente de 1 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 & calculer les écarts existants
entre le spectre d’amplification linéaire et celui du cumul des produits. Les ré-
sultats des simulations réalisées pour I’amplificateur PM5545331 sont regroupés
dans le tableau 5.11.

5.7.2 Le modele de Price

Pour calculer le spectre de battements composites générés par un ampli-
ficateur, le modéle de Price utilise une approximation polynomiale de la ca-
ractéristique de transfert en amplitude. Pour I’amplificateur 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, 77z(t) + 5,88z%(t) — 39, 31z>(2). (5.14)

Le coefficient de corrélation déduit des résultats de mesures et de cette approxi-
mation est égal & 0,99999. Nous avons réalisé les simulations avec le plan de
fréquences 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 derniére suit une loi normale de probabilité. Les figures 5-
10, 5-11 et 5-12 présentent les spectres linéaires et non-linéaires obtenus 3 1’aide
de ce modele pour trois canaux différents. Par ailleurs, le tableau 5.12 donne
les résultats de simulation de battements composites pour dix canaux du plan
de fréquences considéré. Ces canaux sont identiques & ceux choisis pour les me-
sures. Ainsi, il nous sera possible d’évaluer la précision de ce modéle. Dans le
prochain paragraphe, nous présentons les résultats des simulations obtenus pour
cet amplificateur avec le modéle des Tubes & Onde Progressive.
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5.7.3 Le modeéle des T.O.P.

De méme que le modele de Price, le modele des Tubes & Onde Progressive uti-
lise une approximation de la caractéristique de transfert en amplitude de ’amplifi-
cateur (voir le paragraphe 4.2.2). Cette approximation nécessite la détermination
des deux parametres a;, et 3,. Ceux-ci sont obtenus grace a la méthode de minimi-
sation de ’erreur quadratique moyenne. Pour I’amplificateur PORTENSEIGNE
PM5545331 et en appliquant cette méthode aux mesures obtenues, ’approxima-

tion de la caractéristique de transfert sécrit:

16,2001 z(t)

51,5672 22(0) (5-15)

y(t) =

Le coefficient de corrélation obtenu par comparaison de 1’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’amplificateur de -5 dBm par porteuse. Les figures 5-13, 5-14 et 3-15 sont des
exemples des spectres linéaires et de battements composites obtenus a 1’aide de
ce modéle. D’autre part, dans le tableau 5.13 nous présentons les résultats des
simulations pour dix canaux du plan de fréquences. Ces fréquences correspondent
a celles choisies lors des mesures. Dans le paragraphe suivant sont présentés les
résultats des simulations effectuées avec le modele de la fonction d’erreur.

5.7.4 Le modele de la fonction d’erreur

L’approximation de la caractéristique de transfert en amplitude d’'un ampli-
ficateur par la fonction d’erreur erf(z) nécessite la détermination de deux pa-
rametres a et ! (voir le paragraphe 4.3). La fonction d’approximation est ainsi
donnée par la relation:

y(t) = a erf [ﬁ] . (5.16)

Pour 'amplificateur PORTENSEIGNE PM5545331, nous déterminons ces para-
métres de maniére a obtenir une approximation de la caractéristique de transfert
présentée au paragraphe 5.3.1. Celle-ci s’écrit:

z(t)

y(t)=9 erf [W} . (5.17)
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Le coefficient de corrélation correspondant 3 cette approximation est de 0,998.
Nous utilisons cette fonction afin de simuler le calcul des battements compo-
sites produits par ’amplificateur PORTENSEIGNE PM5545331, pour le plan de
fréquences choisi au paragraphe 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 modele en comparant ces résultats a 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 modéle de Rapp

Pour utiliser ce modéle, nous devons déterminer la valeur de trois parameétres
(voir la paragraphe 4.4.2); le facteur de gain V, le facteur de saturation V; et le
parametre de lissage p. La fonction d’approximation s’écrit:

_ V(t) .
e

(5.18)

Dans le cas de 'amplificateur PM5545331, une approximation de sa caractéris-

tique de transfert est donnée par la relation:

16,21z(t)
[1 " (16.21:{1‘2)2'2'29] 2.217

4,09

y(t) = (5.19)

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-
ler le spectre d’intemodulation créé par I’amplificateur PM3545331 et issu de la
transmission du multiplex fréquentiel décrit au paragraphe 5.3.3. Nous considé-
rons une puissance de sortie d’amplificateur de -3 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 maniére, en comparant ces résultats & ceux ob-
tenus par la mesure, nous pourrons conclure quant a la validité de ce modeéle.
Par ailleurs, nous présentons sur les figures 5-19, 5-20 et 3-21 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 différent en
fonction du modéle non-linéaire utilisé. Nous remarquons qu’en utilisant I'un des
modeles de lissage, il apparait de raies brouilleuses autres que celles obtenues par
le modéle de Price a -0,75 et 0,75 MHz de la porteuse considérée. Cela est dd
a Putilisation de la méthode du corrélogramme dans le calcul du spectre non-
linéaire par le modéle 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 trés inférieur au plancher de bruit de l’analyseur de spectre. Le
second commentaire nécessaire & 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 considérés dans
P’échantillonnage du signal transmis. Plus ce nombre est important, plus 1’écart

entre les deux planchers de bruit est faible.

Fréquence (MHz) | 120 176 224 272 | 303,25
BC (dB) 64,0 | 630 | 630 | 630 | 64,0 |

Fréquence (MHz) | 351,25 | 411,25 | 471,25 | 639,25 | 807,25
BC (dB) 62,0 | 61,0 | 620 | 600 | 39,0

TAB. 5.11 - Modéele de Volterra: Résultats des simulations de battements com-
posites générés par ’amplificateur PORTENSEIGNE PM5545331, 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) 67,0 67,0 | 66,0 | 67,0 66,0

Fréquence (MHz) | 351,25 | 411,25 | 471,25 | 639,25 | 807,25
BC (dB) 65,0 63,5 62,0 | 63,0 62,0

TAB. 5.12 - Modele de Price: Résultats des simulations de battements compo-
sites générés par 'amplificateur PORTENSEIGNE PM5545331, pour un plan de
fréquences contenant 45 porteuses et pour un niveau de sortie de -5 dBm.
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Fréquence (MHz) | 120 176 224 272 | 303,25
BC(dB) [ 681 [ 679 | 669 | 645 | 652

Fréquence (MHz) | 351,25 | 411,25 | 471,25 | 639,25 | 807,25
BC (dB) 64,6 | 636 | 62,7 | 636 | 62,4

TAB. 5.13 - Modele des T.O.P.: Résultats des simulations de battements com-
posites générés par 'amplificateur PORTENSEIGNE PM5545331, 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) 66,7 | 66,7 | 66,7 | 66,7 | 66,6

Fréquence (MHz) | 351,25 | 411,25 | 471,25 | 639.25 | 807,25
BC (dB) 66,5 | 66,7 | 66,7 | 66,5 | 66,7

TAB. 5.14 - Modéle de la fonction d’erreur: Résultats des simulations de bat-
tements composites générés par ’amplificateur PORTENSEIGNE PM5545331,
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) 67,5 | 67,7 | 66,9 679 | 674

Fréquence (MHz) | 351,25 | 411,25 | 471,25 | 639,25 | 807,25
BC (dB) 66,9 | 67,8 67,4 | 67,0 67,7

TAB. 5.15 - Modeéle de Rapp: Résultats des simulations de battements compo-
sites générés par ’amplificateur PORTENSEIGNE PM5545331, pour un plan de
fréquences contenant 45 porteuses et pour un niveau de sortie de -5 dBm.
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FIG. 5-11 - Modeéle de Price: Spectres linéaires (—) et non-linéaires (- -) obtenus
a la fréquence de 471,25 MHz pour I’amplificateur PORTENSEIGNE PM5545331.
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FIG. 5-12 - Modtle de Price: Spectres linéaires (—) et non-linéaires (— ) obtenus
3 la fréquence de 807,25 MHz pour ’amplificateur PORTENSEIGNE PM5545331.
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FIG. 5-13 - Modé¢le des T.O.P.: Spectres linéaires (—) et non-linéaires (- -

) obtenus a la fréquence de 120 MHz pour I’amplificateur PORTENSEIGNE
PM5545331.
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FIG. 5-14 - Modéele des T.O.P.: Spectres linéaires (—) et non-linéaires (- -)

obtenus a la fréquence de 471,25 MHz pour 'amplificateur PORTENSEIGNE

PM5545331.
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FIG. 5-15 - Modele des T.O.P.: Spectres linéaires (—) et non-linéaires (- -)
obtenus a la fréquence de 807,25 MHz pour 'amplificateur PORTENSEIGNE
PM5545331.
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FIG. 5-16 - Modele de la fonction d’erreur: Spectres linéaires (—) et non-linéaires
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FIG. 5-17 - Modéle de la fonction d’erreur: Spectres linéaires (—) et non-linéaires

(- -) obtenus a la fréquence de 471,25 MHz pour ’amplificateur PORTEN-
SEIGNE PM5545331.
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FiG. 5-18 - Modéle de la fonction d’erreur: Spectres linéaires (—) et non-linéaires

(- -) obtenus & la fréquence de 807,25 MHz pour I’amplificateur PORTEN-
SEIGNE PM5545331.
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FiG. 5-19 - Modéle de Rapp: Spectres linéaires (—) et non-linéaires (- -) obtenus
a la fréquence de 120 MHz pour 'amplificateur PORTENSEIGNE PM35545331.
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F1G. 5-20 - Modéle de Rapp: Spectres linéaires (—) et non-linéaires (- —) obtenus
a la fréquence de 471,25 MHz pour ’amplificateur PORTENSEIGNE PM5545331.
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F1G. 5-21 - Modéle de Rapp: Spectres linéaires (—) et non-linéaires (- —) obtenus
a la fréquence de 807,25 MHz pour ’amplificateur PORTENSEIGNE PM5545331.
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5.8 Simulations non-linéaires de ’amplificateur
Portenseigne du type PM5545341

Dans ce paragraphe, nous présentons les résultats des simulations informa-
tiques réalisées afin de valider des modéles non-linéaires présentés dans les cha-
pitres 2, 3 et 4. Les conditions de simulations et algorithmes utilisés sont iden-

tiques a ceux décrits dans le paragraphe précedent.

5.8.1 Le modéle 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 modele de Price.

5.8.2 Le modeéle de Price

Pour ’amplificateur PORTENSEIGNE PM5545331, la caractéristique, issue
des mesures réalisées au paragraphe 5.4.1 de ce chapitre, est approximée jusqu’au

point de 1 dB de compression par la fonction suivante:
y(t) = —0,0769 + 31,4408z (t) — 29.13262°(t) — 26,229z3(¢). (5.20)

Le coeflicient de corrélation correspondant cette approximation et aux mesures
est égal & 0,99999. Les figures 5-22, 5-23 et 5-24 présentent les spectres linéaires
et non-linéaires obtenus & ’aide de ce modele pour trois canaux différents. 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 modele des T.O.P.

5.8.3 Le modele des T.O.P.
Pour 'amplificateur PORTENSEIGNE PM5545341 et en appliquant ce mo-

dele, 'approximation de la caractéristique de transfert sécrit:

y(t) = 28.5 z(t)

T 1+422(t) (5.21)

Le coefficient de corrélation obtenu par comparaison de l’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 a 1’aide de
ce modele. 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 pour cet amplificateur avec le
modele de la fonction d’erreur.

'5.8.4 Le modéle de la fonction d’erreur

Pour I'amplificateur PORTENSEIGNE PM5545341 et pour ce modéle, une
approximation de la caractéristique de transfert présenté au paragraphe 5.3.1 est
donnée par la relation:

z(t)

y(t)="1,83 erf [m] . (5.22)
Le coefficient de corrélation correspondant a 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 modéle de Rapp.

5.8.5 Le modele de Rapp

Dans le cas de ’amplificateur PM5545341 et pour ce modeéle, une approxima-
tion de sa caractéristique de transfert est donnée par la relation:
29z(t)

12,3

(5.23)

Le coeflicient 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.
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Fréquence (MHz) | 120 176 224 272 | 303,25
| __BC(dB)_ 670 | 67,0 | 660 | 66,0 | 650
Fréquence (MHz) | 351,25 | 411,25 | 471,25 | 639,25 | 807,25

BC (dB) 650 | 64,0 | 640 | 620 [ 620

TAB. 5.16 - Modéele de Volterra: Résultats des simulations de battements com-
posites générés par ’amplificateur PORTENSEIGNE PM5545341, 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) 69,5 | 69,0 | 67,5 | 67,5 | 66,5

Fréquence (MHz) | 351,25 | 411,25 | 471,25 | 639,25 | 807,25
BC (dB) 650 | 635 | 620 | 630 | 620

TAB. 5.17 - Modele de Price: Résultats des simulations de battements compo-
sites générés par 'amplificateur PORTENSEIGNE PM5545341, 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) 69,1 69,4 69,1 67,0 66,0

Fréquence (MHz) | 351,25 | 411,25 | 471,25 | 639,25 | 807,25
BC (dB) 65,8 65,0 | 63,3 65,1 63,3

TAB. 5.18 - Modele des T.0.P.: Résultats des simulations de battements com-
posites générés par ’amplificateur PORTENSEIGNE PM5545341, pour un plan
de fréquences contenant 45 porteuses et pour un niveau de sortie de -5 dBm.
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Fréquence (MHz) | 120 176 224 272 | 303,25
BC(@B) | 707 | 706 | 71,0 | 705 | 707

Fréquence (MHz) | 351,25 | 411,25 | 471,25 | 639,25 | 807,25
BC (dB) 70,7 | 70,7 | 70,7 | 705 | 70,7

TAB. 5.19 - Modéle de la fonction d’erreur: Résultats des simulations de bat-
tements composites générés par l’amplificateur PORTENSEIGNE PM5545341,

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) 69,9 | 695 | 69,3 | 700 | 69,2
Fréquence (MHz) | 351,25 | 411,25 | 471,25 | 639,25 | 807,25
BC (dB) 70,2 | 69,3 | 69,1 | 705 | 69,2

TAB. 5.20 - Modele de Rapp: Résultats des simulations de battements compo-
sites générés par I’amplificateur PORTENSEIGNE PM5545341, pour un plan de

fréquences contenant 45 porteuses et pour un niveau de sortie de -5 dBm.
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FI1G. 5-22 - Mod¢le de Price: Spectres linéaires (—) et non-linéaires (- —) obtenus
a la fréquence de 120 MHz pour ’amplificateur PORTENSEIGNE PM5545341.
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F1G. 5-23 - Modéle de Price: Spectres linéaires (—) et non-linéaires (- -) obtenus
a la fréquence de 471,25 MHz pour ’amplificateur PORTENSEIGNE PM5545341.
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FI1G. 5-24 - Modeéle de Price: Spectres linéaires (—) et non-linéaires (- -) obtenus
ala fréquence de 807,25 MHz pour ’amplificateur PORTENSEIGNE PM5545341.
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FIG. 5-25 - Modele des T.O.P.: Spectres linéaires (—) et non-linéaires (- —

) obtenus & la fréquence de 120 MHz pour ’amplificateur PORTENSEIGNE
PM5545341.
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FIG. 5-26 - Modele des T.O.P.: Spectres linéaires (—) et non-linéaires (- -)

obtenus 3 la fréquence de 471,25 MHz pour I'amplificateur PORTENSEIGNE

PM5545341.
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F1G. 5-27 - Modeéle des T.O.P.: Spectres linéaires (—) et non-linéaires (- -)
obtenus a la fréquence de 807,25 MHz pour ’amplificateur PORTENSEIGNE
PM5545341.
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FIG. 5-28 - Modele de la fonction d’erreur: Spectres linéaires (—) et non-linéaires
(— -) obtenus & la fréquence de 120 MHz pour ’amplificateur PORTENSEIGNE
PM5545341.
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FIG. 5-29 - Modele de la fonction d’erreur: Spectres linéaires (—) et non-linéaires

(- -) obtenus a la fréquence de 471,25 MHz pour I'amplificateur PORTEN-
SEIGNE PM5545341.

133



g

8

Amplitude  (9BHV)

8

806.4 806.6 806.8 80L7 80i7.2 80;7.4 30;7.6 807.8 808 8082
Frequence (MHz)

FIG. 5-30 - Modéle de la fonction d’erreur: Spectres linéaires (—) et non-linéaires

(- -) obtenus a la fréquence de 807,25 MHz pour I'amplificateur PORTEN-

SEIGNE PM5545341.
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F1G. 5-31 - Mode¢le de Rapp: Spectres linéaires (—) et non-linéaires (- —) obtenus
a la fréquence de 120 MHz pour 'amplificateur PORTENSEIGNE PM5545341.
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F1G. 5-32 - Modéle de Rapp: Spectres linéaires (—) et non-linéaires (- -) obtenus
ala fréquence de 471,25 MHz pour I’amplificateur PORTENSEIGNE PM5545341.

PM5545341

(@Bpv)
N oy
8 8

Amplitude

8

Frequence (MHz)

FI1G. 5-33 - Modele de Rapp: Spectres linéaires (—) et non-linéaires (- -) obtenus
a la fréquence de 807,25 MHz pour ’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 réalisées pour valider les modeéles non-linéaires proposés dans les chapitres
précedents. Les parameétres de simulation (puissance de sortie et plan de fré-
quences) et les algorithmes sont identiques & ceux utilisés précédemment.

5.9.1 Le modele de Volterra

Les résultats des simulations réalisées pour cet amplificateur avec ce modéle
sont regroupés dans le tableau 5.21. Dans le paragraphe suivant, nous présentons
les résultats des simulations effectuées pour cet amplificateur avec le modéle de

Price.

5.9.2 Le modéle de Price

Pour I'amplificateur PHILIPS BGX 885, sa caractéristique de transfert est
approximée jusqu’au point de 1 dB de compression par le polynéme suivante:

y(t) = —0,0039 + 5,93z(t) + 1,67z%(t) — 3, 815z3(¢). (5.24)

Le coefficient de corrélation correspondant cette approximation et aux mesures est
égal 2 0,9998. Les figures 5-33, 5-34 et 5-35 présentent les spectres linéaires et non-
linéaires obtenus & I’aide de ce modéle 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 modeéle des T.O.P.

Pour I’amplificateur PHILIPS BGX 885 et pour ce modéle, I'approximation
de la caractéristique de transfert s’écrit:

_6,07993 z(¢)
~ 1+40,123799 z2(t)

y(t) (5.25)

Le coefficient de corrélation calculé par comparaison de ’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 modéle de la fonction d’erreur

Pour le modeéle de la fonction d’erreur, une approximation de la caractéristique
de transfert de cet amplificateur est donnée par la relation:

y(t) =8,2 erf [ 1“"’5(;;7] . (5.26)
Le coefficient de corrélation correspondant a 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 modéle en comparant ces résultats a 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 modele de Rapp

Dans le cas du modéle de Rapp, une approximation de la caractéristique de

transfert de 'amplificateur BGX 885 est donnée par la relation:

y(t) = 6,0082(t) ) o
[1 + (6,093::(1:))2-1,7] 71,7

5,4

Le coeflicient de corrélation calculé entre cette approximation et les 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 120, 471,25 et 807,25 MHz.
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Fréquence (MHz) | 120 | 176 | 224 | 272 | 303,25
BC (dB) 69,5 | 685 | 685 | 680 | 68,0

Fréquencz (MHz) | 351,25 | 411,25 | 471,25 | 639,25 | 807,25
BC (dB) 680 | 680 | 660 | 67,0 | 65,0

TAB. 5.21 - Modéle de Volterra: Résultats des simulations de battements com-
posites générés par ’amplificateur hybride 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) 71,0 [ 705 | 705 | 700 | 70,0

Fréquence (MHz) | 351,25 | 411,25 | 471,25 | 639,25 | 807,25
BC (dB) 700 | 700 | 69,0 | 69,5 | 68,0

TAB. 5.22 - Modeéle de Price: Résultats des simulations de battements compo-
sites générés par ’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) | 351,25 | 411,25 | 471,25 | 639,25 | 807,25
BC (dB) 68,7 69,0 68,6 69,0 | 68,0

TAB. 5.23 - Modéle des T.O.P.: Résultats des sirulations 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.

138




Fréquence (MHz) | 120 | 176 | 224 | 272 | 303,25
BC (dB) 7,7 | 1,2 | 7,1 | 705 | 69,9

Fréquence (MHz) | 351,25 | 411,25 | 471,25 | 639,25 | 807,25
BC (dB) 69,9 | 70,2 | 709 | 68,7 | 688

TAB. 5.24 - Modele de la fonction d’erreur: Résultats des simulations de batte-
ments composites générés par ’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) 702 | 70,6 | 70,2 | 708 | 70,6
Fréquence (MHz) | 351,25 | 411,25 | 471,25 | 639,25 | 807,25
~ BC (dB) 703 | 70,7 | 70,3 | 708 | 71,0

TAB. 5.25 - Modele de Rapp: 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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FIG. 5-33 - Modéle de Price: Spectres linéaires (—) et non-linéaires (— -) obtenus
a la fréquence de 120 MHz pour ’amplificateur PHILIPS BGX 885.
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FIG. 5-34 - Modele de Price: Spectres linéaires (—) et non-linéaires (- -) obtenus
a la fréquence de 471,25 MHz pour ’amplificateur PHILIPS BGX 885.
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FIG. 5-35 - Modele de Price: Spectres linéaires (—) et non-linéaires (- —) obtenus
a la fréquence de 807,25 MHz pour ’amplificateur PHILIPS BGX 885.
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FIG. 5-36 - Modele des T.O.P.: Spectres linéaires (—) et non-linéaires (- -)
obtenus 2 la fréquence de 120 MHz pour 'amplificateur PHILIPS BGX 885.
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F1G. 5-37 - Modele des T.O.P.: Spectres linéaires (—) et non-linéaires (- -)
obtenus a la fréquence de 471,25 MHz pour ’amplificateur PHILIPS BGX 885.
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FIG. 5-38 - Modele des T.O.P.: Spectres linéaires (—) et non-linéaires (- -)
obtenus a la fréquence de 807,25 MHz pour l'amplificateur PHILIPS BGX 885.
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F1G. 5-39 - Modeéle de la fonction d’erreur: Spectres linéaires (—) et non-linéaires
(- -) obtenus & la fréquence de 120 MHz pour I’amplificateur PHILIPS BGX 885.

8

N
8—

Amplitude (dBpuV)

8

4704 4706 4708 471 4712 4714 4716 471.8 472 4722
Frequence (MHz)

FIG. 5-40 - Modele de la fonction d’erreur: Spectres linéaires (—) et non-linéaires

(- —) obtenus a la fréquence de 471,25 MHz pour ’amplificateur PHILIPS BGX
885.
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F1G. 5-41 - Modéle de la fonction d’erreur: Spectres linéaires (—) et non-linéaires
(~ —) obtenus a la fréquence de 807,25 MHz pour 'amplificateur PHILIPS BGX
885.
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FIG. 5-42 - Modele de Rapp: Spectres linéaires (—) et non-linéaires (- -) obtenus
a la fréquence de 120 MHz pour Pamplificateur PHILIPS BGX 885.
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FIG. 5-43 - Modéle de Rapp: Spectres linéaires (—) et non-linéaires (- —) obtenus
3 la fréquence de 471,25 MHz pour I’amplificateur PHILIPS BGX 885.
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FIG. 5-44 - Modele de Rapp: Spectres linéaires (—) et non-linéaires (- —) obtenus
3 la fréquence de 807,25 MHz pour I’amplificateur PHILIPS BGX 885.
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5.10 Simulations non-linéaires d’une cascade de
trois ’amplificateurs PHILIPS BGX885

Dans ce paragraphe, nous présentons les résultats des simulations informa-
tiques réalisées afin de valider des modéles 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 4 celle du gain d’un amplificateur. Les conditions de simulations et les

algorithmes sont les mémes que ceux utilisés auparavant.

5.10.1 Le modéle de Volterra

Les résultats des simulations réalisées pour cette cascade avec ce modéle sont

regroupés dans le tableau 5.26.

5.10.2 Le modele de Price

Pour calculer le spectre de battements composites produits par une cascade
de trois amplificateur, le modéle de Price utilise une approximation polynomiale
de la caractéristique de transfert en amplitude d’un seul amplificateur. Pour ’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 battements composites ob-

tenus a 1’aide de ce modéle et pour cette cascade.

5.10.3 Le modeéle des T.O.P.

Pour calculer le spectre d’intermodulation créé par une cascade d’amplifica-
teurs identiques, le modeéle des Tubes a Onde Progressive utilise une approxi-
mation de la caractéristique de transfert en amplitude d’un seul amplificateur
(voir le paragraphe 4.2.3). 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 5-50
sont des exemples des spectres linéaires et de battements composites issus des

simulations effectuées avec ce modele.
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5.10.4 Le modéle de la fonction d’erreur

L’application du modele de la fonction d’erreur afin de calculer le spectre d’in-
termodulation créé par une cascade de trois amplificateurs identiques nécessite la
connaissance d’une approximation de la caractéristique de transfert en amplitude
d’un amplificateur par la fonction d’erreur erf(z). Celle-ci est donnée 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 120, 471,25 et 807,25 MHz.

5.10.5 Le modéele de Rapp

Pour cette cascade de trois BGX 885, les résultats des simulations réalisées
a ’aide de ce modele 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) | 120 | 176 | 224 | 272 | 303,25
| BC(dB) 595 | 59,1 | 59,1 | 59,0 | 58,5
[ Fréquence (MHz) | 351,25 | 411,25 | 471,25 | 639,25 | 807,25

BC (dB) 58,0 | 58,5 | 59,0 | 59,0 | 580

TAB. 5.26 - Modeéle 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 | 660 | 655 | 655
Fréquence (MHz) | 351,25 | 411,25 | 471,25 | 639,25 | 807,25
BC (dB) 650 | 655 | 645 | 650 | 64,0

TAB. 5.27 - Modeéle 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) | 120 176 224 272 | 303,25
BC (dB) 64,5 | 64,2 | 64,2 | 64,1 63,8

Fréquence (MHz) | 351,25 | 411,25 | 471,25 | 639,25 | 807,25
BC (dB) 63,5 | 63,1 64,1 62,9 | 60,9

TAB. 5.28 - Modele 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 | 176 | 224 | 272 | 303,25
BC (dB) 67,8 | 673 | 662 | 668 | 662 |
Fréquence (MHz) | 351,25 | 411,25 | 471,25 | 639,25 | 807,25 |
BC (dB) 653 | 657 | 66,0 | 650 | 63,0

TAB. 5.29 - Modele 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) | 120 | 176 | 224 | 272 | 303,25
BC(dB) | 655 | 655 | 653 | 655 | 654
Fréquence (MHz) | 351,25 | 411,25 | 471,25 | 639,25 | 807,25
BC(dB) | 653 | 654 | 654 | 654 | 652

TAB. 5.30 - Modeéle 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.

149



100

! (9B pv)
g & o

Amplitude

8

-500

i 1 1 L ; ;
119 1182 1194 1196 1198 120 1202 1204 1206 1208 121

Frequence (MH2)

F1G. 5-45 - Modele de Price: Spectres linéaires (—) et non-linéaires (- ~) obtenus

a la fréquence de 120 MHz pour une cascade de trois amplificateurs PHILIPS
BGX 885.
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FIG. 5-46 - Modele de Price.: Spectres linéaires (—) et non-linéaires (- -) obtenus

a la fréquence de 471,25 MHz pour une cascade de trois amplificateur PHILIPS
BGX 885.
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FIG. 5-47 - Modele de Price: Spectres linéaires (—) et non-linéaires (- —) obtenus
4 la fréquence de 807,25 MHz pour une cascade de trois amplificateurs PHILIPS

BGX 885.
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FIG. 5-48 - Modele des T.O.P.: Spectres linéaires (—) et non-linéaires (- -)
obtenus a la fréquence de 120 MHz pour une cascade de trois amplificateurs

PHILIPS BGX 885.
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FiG. 549 - Modele des T.O.P.: Spectres linéaires (—) et non-linéaires (- -)

obtenus a la fréquence de 471,25 MHz pour une cascade de trois amplificateur
PHILIPS BGX 885.
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F1G. 5-50 - Mode¢le des T.O.P.: Spectres linéaires (—) et non-linéaires (- -)

obtenus a la fréquence de 807,25 MHz pour une cascade de trois amplificateurs

PHILIPS BGX 885.
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FIG. 5-51 - Modéle de la fonction d’erreur: Spectres linéaires (—) et non-linéaires

(- -) obtenus & la fréquence de 120 MHz pour une cascade de trois amplificateurs
PHILIPS BGX 885.
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F1G. 5-52 - Modeéle de la fonction d’erreur: Spectres linéaires (—) et non-linéaires

(= —) obtenus & la fréquence de 471,25 MHz pour une cascade de trois amplifica-
teurs PHILIPS BGX 885.
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FIG. 5-53 - Modele de la fonction d’erreur: Spectres linéaires (—) et non-linéaires

(- -) obtenus a la fréquence de 807,25 MHz pour une cascade de trois amplifica-
teurs PHILIPS BGX 885.
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FIG. 5-54 - Modele de Rapp: Spectres linéaires (—) et non-linéaires (- ) obtenus

a la fréquence de 120 MHz pour une cascade de trois amplificateurs PHILIPS
BGX 885.
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FIG. 5-55 - Modéle de Rapp: Spectres linéaires (—) et non-linéaires (- -) obtenus

a la fréquence de 471,25 MHz pour une cascade de trois amplificateurs PHILIPS
BGX 885.
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F1G. 5-56 - Modele de Rapp: Spectres linéaires (—) et non-linéaires (- —) obtenus

a la fréquence de 807,25 MHz pour une cascade de trois amplificateurs PHILIPS
BGX 885.
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5.11 Compéra.ison des résultats

Dans ce paragraphe, nous comparons les résultats issus des simulations avec
ceux donnés par les mesures de battements composites. Cette analyse nous permet
de conclure de la validité de chacun des modéles proposés.

5.11.1 Validité du modele de Volterra

Les simulations informatiques réalisées avec le modéle de Volterra donnent des
valeurs de battements composites proches de celles obtenues par la mesure. Cette
constatation est d’autant plus vraie que les résultats des simulations suivent la
décroissance fréquentielle observée lors des mesures. Cependant, nous relevons
un écart moyen entre la mesure et les simulations d’environ 2,2 dB. Nous notons
que cet écart est le méme pour les trois amplificateurs étudiés. Cette différence
peut s’expliquer par le choix, dans I’algorithme de calcul, de dix sous-bandes
de fréquences a 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 modéle. Ceci se ferait alors au détriment du temps
de calcul. Les écarts maximum observés par amplificateur 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 trés
différents de ceux obtenus par la mesure. En effet, écart moyen observé est de
5 dB. La loi de cumnul de battements composites mesurés semble &tre du type:

BCN amplificateurs = BCun amplificateur — 13 log IO(N) (528)

alors que la loi suivie par les simulations est une loi d’addition en tension soit:

BCN aemplificateurs = BCun amplificateur — 20 10g IO(N) (529)

Cette constatation rejoint celle faite de maniére empirique par Gayraut [GAY76].
Par ailleurs, elle peut s’expliquer de facon 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 maniére. Le paragraphe suivant étudie la validité du modéle de Price.
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5.11.2 Validité du modele de Price

Le modele de Price est trés précis. En effet, sur ’ensemble des amplifica-
teurs considérés, I’écart moyen entre les mesures de battements composites et les
simulations est d’ environ 0,5 dB. Les écarts maximum observés pour chaque am-
plificateur figurent dans le tableau 5.31. Cette précision du modele de Price peut
s’expliquer par le fait que ’approximation polynomiale utilisée dans ce modele
lisse parfaitement la caractéristique de transfert en amplitude de ’amplificateur.
Cela est notamment constaté en examinant les coefficients de corrélation calculés
pour chacun des amplificateurs mesurés et simulées.

Pour la cascade, ’écart moyen entre simulations et mesures est proche de 2
dB. Il semble que la loi de cumul de battements composites suivie par le modéle
soit une loi d’addition en puissance du type:

BCN amplificateurs = BCun amplificateur — 10 log IO(N), (5-30)

alors que la loi de cumul suivie lors des mesures est donnée par la relation 5.28.
Cette différence explique le décibel supplémentaire apporté a 1’écart moyen ob-
tenu pour un seul amplificateur. Le paragraphe suivant est consacré a I’étude des
performances des modeles de lissage.

5.11.3 Validité des modeéles de lissage

Parmi les trois modéles de lissage de la fonction de transfert d’un amplifica-
teur, nous constatons que le modele des Tubes & Onde Progessive est plus précis
que les deux autres modéles proposés. En effet, 1’écart moyen contaté entre les
mesures et le simulations est d’environ 1 dB. Les écarts moyens observés pour
les modéles de la fonction d’erreur et Rapp sont égaux a respectivement 2,4 et
2,9 dB pour ’amplificateur PM5545331 et de 4,5 et 4,4 dB pour I’amplificateur
PM5545341. Ces écarts maximum sont présentés, amplificateur par amplificateur,
dans la tableau 5.31. Pour ’amplificateur BGX 885, les résultats des simulations
sont globalement meilleurs pour les trois modéles de lissage. Cela est du a la

bonne corrélation existant entre les modéles et les mesures pour cet hybride.

Par ailleurs, nous notons que le modéle des T.0O.P. suit parfaitement la loi de
décroissance observée par les valeurs de battements composites en fonction de la
fréquence. Cette remarque n’est pas valable pour les deux autres modéles.
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Pour ce qui concerne la cascade de trois amplificateurs hybrides BGX 885,
le modéle 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 amplificateur suivie par ce modéle est une loi d’addition en puissance.
Les deux autres modeles de lissage suivent cette loi mais ne sont pas trés précis.
Cela s’explique par le fait que les modéles de Rapp et de la fonction d’erreur
appliqués a une cascade, utilisent les résultats de 1’approximation effectuée sur
un seul amplificateur. Celle-ci n’étant pas parfaite pour ces deux modeles, les
écarts constatés pour ces modeles sont assez importants.

- PM5545331 | PM5545341 | BGX 885 | Cascade

[ Volterra 4,0 3.2 26 | 6,7
Price 1,0 1,0 0,6 1,9
T.O.P. 1,5 1,6 1,4 1,3

Fonction d’erreur 5,2 8,7 2,4 2,1
Rapp 6,2 7,2 35 3,1

TAB. 5.31 - Ecarts maximum (dB) constatés entre les résultats de simulation
de battements composites et les mesures en fonction du modeéle et du type de

dispositif actif.

5.11.4 Conclusion -

Dans ce chapitre, nous avons présenté les mesures non-linéaires permettant
de caractériser un amplificateur de réseau cablé. Grace aux modeéles 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 par un amplificateur transmettant un plan de fréquences par-
ticulier.

Les simulations sont, excepté pour le modéle de Rapp et le modile de la
fonction d’erreur, assez précises. Pour ceux utilisant une approximation de la
caractéristique de transfert en amplitude du dispositif, cette précision est trés
dépendante de la forme mathématique utilisée pour approximer cette caracté-
ristique. En effet, les coefficients de corrélation calculés entre ’approximation et
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les mesures sont des indicateurs de la précision des modéles. Ainsi, nous avons
constaté une bonne concordance des mesures et des simulations pour des mo-
déles présentant de coefficients de corrélation proche de 1. Cela est notament le
cas pour le modeéle de Price et pour le modéle des Tubes & Ondes Progressives.
Dans le cas du modéle de Volterra, le précision des simulations est liée a celle des
mesures des rapports d’intermodulation de second et troisiéme ordre. En effet,
pour I’algorithme utilisé, plus le nombre de sous-bandes a I'intérieur desquelles les
rapports sont constants est élevé, plus nous améliorons la précision de ce modéle.
Cependant, pour des plans de fréquences importants en nombre de canaux, cette
amélioration demande un temps de calcul important et I’algorithme devient plus

complexe.

Pour une cascade d’amplificateurs identiques, les modéles d’approximation
précis pour un amplificateur, le sont aussi pour une cascade. Aussi, ces expériences
nous ont permis de vérifer les lois de cumul de battements composites générés par
chacun des amplificateurs. Cette loi, souvent considérée comme une loi d’addition
en tension, est en réalité une loi d’addition intermédiaire en 1’addition en tension
et ’addition en puisssance. Elle s’exprime par 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 cablé. Ainsi, dans
le premier chapitre de ce mémoire, en présentant les différentes technologies et
architectures propres aux réseaux cablés, nous avons pu mettre en évidence I'im-
portance représentée par ces perturbations. Nous avons notamment vu de quelle
maniére celles-ci pouvaient influencer la qualité des signaux transmis sur le ré-
seau. Par ailleurs, le développement mathématique de Simons [SIM70] a permis
de constater, de fagon trés simple, l’origine de ces phénoménes non-lin€aires. Ce
développement a donc été le point de départ des recherches de modeles mathé-

matiques permettant de caractériser ces distorsions non-linéaires.

Le premier modele étudié, le modele de Volterra, était par le passé largement
utilisé dans le domaine de 1’étude des transistors en radiofréquence. Nous I’avons
adapté au dispositif plus complexe qu’est 'amplificateur de réseau cablé. Cette
adaptation s’est accompagnée d’un choix d’une structure interne particuliére 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 maniére fa-
cilement reliées aux caractéristiques de mesures intrinséques aux amplificateurs
de réseau que sont les rapports d’intermodulation de second et troisieme ordre.
Grace 4 Ialgorithme de calcul du spectre de distorsions (ou spectre de battements
composites) utilisé, ce modéle donne des résultats simulés relativement proches
de ceux mesurés. Cependant, nous avons vu que cette précision était liée a celle
des mesures de rapports d’intermodulation. Nous avons mis en évidence cette
liaison en étudiant ’étage de sortie des amplificateurs de réseau. Cet étage, un
amplificateur hybride de type Push-Pull, génére des produits de distorsions de se-

cond ordre trés différents d’un type & I’autre. Ainsi, pour obtenir une description
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parfaite de la non-linéarité d’un amplificateur a I’aide de mesures de rapports
d’intermodulation, il nous faudrait effectuer des mesures pour tous les produits
succeptibles d’apparaitre dans le spectre d’intermodulation. Dans le cas du mo-
dele de Volterra, cela n’est pas souhaitable car le temps de calcul en serait affecté.
De ce fait, ce modele est plutét adapté a des dispositifs actifs utilisés dans des
systémes 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 notamment le cas en radiodiffusion sonore nu-
mérique autrement appelée D.A.B.}. L’autre domaine d’application possible de
ce modele est la diffusion numérique de programmes de télévision utilisant de
C.0.F.D.M.2 En effet, ces systémes utilisant des signaux multiplex fréquentiels
contenant plusiseurs dizaines de porteuses dans une bande assez petite, les pro-
duits générés par un amplificateur, en dehors de la bande transmise, sont d’autant
plus importants et génants en matiére de gestion du spectre. )

Pour ce qui concerne les systémes a bande passante large tels que les réseaux
cablés, deux autres modeles non-linéaires sont plus précis que le modéle de Vol-
terra. Il s’agit du modéle de Price et de I'un des modéeles de lissage de la fonction
de transfert en amplitude du dispositif actif, le modeéle des Tubes & Onde Progres-
sive. Leur précision est due principalement a I’aptitude qu’ils ont & approximer
parfaitement la caractéristique de transfert en amplitude de ’amplificateur de ré-
seau. Pour le modéle de Price, I’approximation polynomiale est particuliérement
adaptée car elle constitue la base théorique du développement de Simons. Pour
le modele des Tubes & Onde Progressive, les résultats de battements composites
simulés sont voisins de ceux mesurés car le coefficient de corrélation calculé entre
les mesures et 1’approximation est tres proche de 1. Cela prouve un lissage par-
fait de la caractéristique de transfert par la fonction mathématique utilisée dans
ce modeéle. Les deux autres modéles des lissages n’offrent pas les mémes perfor-
mances car les fonctions mathématiques qu'ils emploient ne sont pas proches de la
caractéristique de transfert d’un amplificateur de réseau cablé. Cependant, pour
des applications & d’autres systemes, ces modéles peuvent s’avérer plus précis. Il
convient donc de ne pas les négliger, ’article de Rapp [RAP91] en est une preuve.

1D.A.B.:Digital Audio Broadcasting
2C.0.F.D.M.: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 méme
réseau. Cela implique ’émission de ’ensemble de ces services a partir d’'un méme
émetteur. Par voie de conséquence, de telles applications sont susceptibles d’étre
perturbé par la génération de distorsions non-linéaires. Il est donc raisonnable de
penser que ’étude présentée dans ce mémoire peut comporter des extensions a
d’autres domaines que celui des réseaux de télédistribution par cable.
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Annexe 1

Recommendation 655 du C.C.I.R
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RECOMMANDATION 655-1

RAPPORTS DE PROTECTION EN RADIOFREQUENCE POUR LES SYSTEMES DE TELEVISION
A MODULATION D'AMPLITUDE A BANDE LATERALE RESIDUELLE

(Question 4/11, Programme d'études 4A/11)
(1986-1990)

Le CCIR

RECOMMANDE A L'UNANIMITE

que les rapports de protection indiqués daus la présente Recommandation soient utilisés aux fins de la
planification.
Des études sont encore nécessaires pour compléter les informations concernant les rapports de protection
applicables:
- aux signaux de données,
— ' aux signaux son,
-~ 4 Ia réponse bors canal,
— i la réponse 3 lintérieur du canal au-dessus de la bande vidéo,
—  aux systémes 3 525 lignes,
— au systéme B dans la bande des ondes décimétriques,
— au fonctionnement avec porteuses synchronisées.

(Voir le Rapport {214).

1. Introduction

Le rapport de protection RF (radiofréquence) est la valeur minimale du rapport signal utile/signal
brouilleur, généralement exprimée en décibels 4 'entrée du récepteur ct déterminée dans des conditions spécifiées,
de telle sortc quune qualité de réception spécifique soit obtenue 4 la sortie du resspteur.

i1 Les rapports de protection indiqués s'appliquent 4 un brouillage prov=aant dune source unique. Sauf
indication contraire, les rapports de protection s'appliquent 3 un brouillage d'origine tropospherique (T) et
correspondent sensiblement a une dégradation légérement génante. lls sont consSdérés comme accepiables dans le
seul cas ou le brouillage se produit pendant un faible pourcentage de temps, Qe n'est pas défini de fagon précise
mais dont on admet généralement qu'il est compris entre 1% et 10%. Cependa=t, si les signaux brouilleurs sont
peu sujets & des évanouissements, il est nécessaire de prévoir un degré de protection plus élevé et il convient
d'utiliser les rapports de protection convenant au brouillage continu (C) (voir I"Aanexe I). Si ces derniers ne sont
pas connus, on peut utiliser les valeurs correspondant au brouillage d’origine oposphérique (T), augmentees de
10 dB.

Les valeurs applicables 3 la limite de perceptibilité (LP) sont données peer information seulement.

1.2 Des signaux d'entrée utiles de trés fort niveau pourraient nécessiter des apports de protection plus élevés
en raison des effets non linéaires dans le récepteur.

13 Pour les systémes 4 625 lignes, Jes niveaux de dégradation de référence sont ceux qui correspondent i des
rapports de protection dans le méme canal de 30 dB et 40 dB, avec un décalag= de fréquence entre les porteuses
image proche des deux tiers de la fréquence de ligne mais ajusté pour obtenir la dégradation maximale, la
différence de fréquence exacte étant de 10,416 kHz. Ces conditions se rapprochent des niveaux de dégradation 3
(légérement génant) et 4 (perceptible mais non génant) et s'appliquent respecivement au brouillage d'origine
troposphérique (T) et au brouiliage continu (C).

14 Il convient de noter que les valeurs @ considérer pour I'amplitude des signaux sont respectivement la
valeur efficace de 1a porteuse image en créte de modulation (compte non tenu ca signal de chrominance dans le
cas d'une modulation positive) et la valeur efficace de la porteuse son non mociée, aussi bien dans le cas de la
modulation de fréquence que dans le cas de la modulation d'amplitude.

Aux fins de la planification, on peut admettre que, dans la voie de chromxinance, la puissance sera toujours
inférieure d'au moins 16 dB i la puissance de la porteuse image en crite de modmlation.
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1.5 Les valeurs du _rapport de protection nc sont pas affectées par linclusion des données numériques dans
Fintervalle de suppression de trame du signal de télévision brouilleur. Cependant, certaines valeurs sont affectécs
dans le cas d'un signal de données brouilleur de type pleine trame; il n’est notamment pas possible d’obtenir tous
les avantages du fonctionnement eo décalage de précision.

1.6 La relation entre les fréquences porteuses image des signaux utile et brouillenr est 1a suivante (voir
I"Annexe II):

1.6.1  Absence de contréle

Pas de controle spécial de la difference entre les fréquences porteuses nominales des signaux utile
et brouilleur.

1,62  Décalage de faible précision

La différence entre les fréquences porteuses nommala est en relation eonvenable avec la fréquence
de ligne, la tolérance pour la fréquence des porteuses éant de + 500 Hz

Pour pouvoir tirer pleinement parti du décalage entre porteuses, il i importe que 12 synchronisation
de ligne des récepteurs de télévision soit suffisamment protégée contre les parasites récurrents.

1.63  Décalage de précision (voir I'Annexe III)

La différence entre les deux fréquences portcuses nominales est en refation convenable avec les
fréquences de ligne et de trame, mais la tolérance pour la fréquence de chaque porteuse nominale est de
l'ordre de % 1 Hz et la stabilité des fréquencs de ligne est au plus égale 3 1 x 10~ Pour pouvoir tirer
picinement parti du décalage de précision lorsque fa porteuse brouillecuse est située dans la partie
supérieure (plus de 2 MHz) de la bande vidéo utile, il est nécessaire d’obtenir une stabilité de s fréquence
de ligne d’au moins 2 x 10-7.

2 Broaillage dans le méme cansl

Dans cc paragraphe, les rapports de protection emtre deux signaux de télévision ne s’appliquent quau
brouillage dd 4 la porteuse image modulée du signal brouilleur. Une protection supplémentaire peut étre
nécessaire si 12 portcuse son utile subit un brouillage, ou si la porteuse son brouilleuse se situe dans la bande
vidéo utile (par exemple, 12 voie image du systéme K est brouillee par Ja porteuse son du systéme G se trouvant
dans le méme canal). Pour toutes les valeurs de rapports de protection indiquées dans ce paragraphe, it est
nécesszire de procéder aux corrections suivantes:

Quand le signal utile est modulé négativement et le signal brouilleur positivement (L/SECAM), les
rapponts de protection devraient étre augmentés de 2 dB.

Quand le signal utile est modulé positivement et le signal brouilleur négativement, les valeurs devraient
étre abaissées de 2 dB. )

Aucune correction n'est nécessaire si les signaux brouilieur et utile sont modulés avec la méme polarité.

2.1 Porieuses séparées de moins de 1000 Hz, absence de coniréle, sysiémes ayant ou non le méme nombre de
lignes
Rapport de protection: 45 dB, brouillage d'origine troposphérique.

22 Porteuses séparées par des fractions de la fréquence de ligne (fygne). Systémes ayant le méme nombre de lignes,
décalage de faible précision

TABLEAU 1 - Rapport de protection, porteuses séparées par des multiples
du douziéme de la fréq de ligne jusqu'a environ % 36/12 fugne
environ = 50 kH:) (brouillage d’origine troposphérique)

Décalage par rapport i la
fréquence de ligne 172,372,572, ... 173,273, 4/3, ...

Systéme & 625 lignes (dB) 7 ' 30

Systéme & 525 lignes (dB) 28 . 28
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32

3.1.1 Bandes d'ondes métriques

Les chiffres donnés ci-aprés se rapportent i un écart de 1,5 MHz entre 1a porteuse image utile et la
porteuse son brouilleuse et 3 un rapport de 10 dB entre la puissance de 1a portcuse image brouilleuse et la
puissance de la porteuse son brouilleuse.

Rapport de protection: porteuse son modulée en fréquence
- systémes N et M: -13dB
— autres systémes: - 9dB
porteuse son modulée en amplitude .
— systéme L (rapport de puissances image/son = 10 dB): — 8 dB

3.1.2 Bandes d'ondes décimétriques

Rapport de protection: pour les systémes 4 525 lignes avec un canal de 6 MHz: ~13dB

Pour les différents systémes 4 625 lignes, dont lutilisation est prévue dans les bandes d’ondes
décimétriques avec des canaux de 8 MHz, le Tableau IIl donne les rapports de protection requis par
chacun des systémes vis-3-vis d’un signal, du méme systéme ou d'un autre systéme, diffusé sur le canal
adjacent inféricur, dans Mhypothése d’un rapport puissance image/puissance son de 10 dB pour les signaux
brouilleurs et ce, quelle que soit la norme. Il y a lieu de procéder & une cocrection pour des valeurs
différentes du rapport puissance image/puissance son.

TABLEAU I — Rapport de protection. Brouillage par le canal adjacent inférieur
(bandes d'ondes déciméiriques). Systémes & 625 lignes

Signal .
brovilleur Rapport de protection (dB)
Signal 1 6 H 1 D.K | Kt L
utile

G -9 -9 -9 -9 -9 -5

H -9 -9 -9 +13 +13 +17

I -9 -9 -9 +13 +13 +17
D. K -9 -9 -9 -9 -9 -5

K1 -9 -9 -9 -9 -9 +17

L -9 -9 0 -12 -12 -8

Brouillage par le canal adjacent supérieur ~ Bandes métriques et décimétriques

Rapport de protection: systéme N: -10dB

sysiétmes D et K: - 6dB
tous les autres systémes: —12 dB
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4. Brouillage par le canal conjugné

Le rapport de protection requis dépend de la fréquence intermédiaire et de l'afTaiblissement sor le canal
conjugué dans le récepteur, aiasi que du type de signal brouilleur affectant ce canal. On obtient la valeur de c=
rapport en soustrayant I'affaiblissement sur le canal conjugué du rapport de protection requis pour un brovillage
par canal partiellement superposé. Le Tableau 1V montre cette situation pour les bandes d'ondes décimétrigues. Le
signal image utile peut dtre affecté par la porteuse image brouilleuse, par la porteuse son-brouilleuse ou par les
deux 4 la fois.

Affaiblissement sur- le canal conjugué:

systémes D et K: 3odB
systéme I: 50 dB
systéme M (Japon): 60 dB (bandes métriques) et 45 dB (bandes décimétriques)
tous ies autres systémes: 40 dB

TABLEAU IV ~ Rapport de protection. Canal conjugué (bandes d'ondes décimétrigues).
Systémes a 625 lignes

Signal Rapport de protection (dB)
brouilleur Canal
P Observations
Sigaal conjugué
¢ G, H 1 D K K1 L
utile )
G -1 -4 -11 -1 -7 N+9
Brouillage dd 3 la
H -1 -4 -9 -9 -5 | N+9 son
1 -13 ~10 =10 10 -6 N+9
Brouillage di 4 la
-1 -15 -12 -12 -6 N+ 8 porteuse son
D. K -
Brouillage di i la

+13 +~13 +13 +13 +15 N+9 porteuse image

Brouillage dia i la
porteuse son
K1 -1 -4 | -5 -5 -1 N+9
Brouillage diz 4 1a
+7 +7 +7 +7 +9 N+ 10 porteuse image
Brouillage dii 4 la
- -l - — - -
2 2 ! 4 13 9 N-9 son
L

Brouillage dii 4 la

<-20)]| <-20 | <=-20 | <20 | <=-20 N-38 porteuse image

Les rapports de protection vis-d-vis du canal conjugué figurant dans le Tableau IV s'appliquent au
brouillage d'origine troposphérique et sont basés sur les niveaux des porteuses image utile et brouilleuse, dans
I'hypothése d'un rapport puissance image/puissance son de 10 dB ct ce, quelle que soit la norme. I y a lieu de
procéder @ une correction pour des valeurs différentes du rapport puissance image/puissance son. En cas de
brouillage continu, les valeurs doivent étre augmentées de 10 dB.
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s. Broaillage dans des cansux partiellement soperposés

Les figures et les tableaux de ce paragraphe donnent les rapports de protection & appliquer quand une
onde entretenue se trouve dans la bande vidéo utile, la porteuse image étant modulée négativement.

Le Tableau V donne les valeurs de correction i appliquer dans le cas d'un signal image utile modulé
positivement ¢t pour d'autres types de signaux susceptibles de provoquer un brouillage.

TABLEAU V -~ Valeurs de corrections pour différenzs signaux utiles et browilleurs

Signal Facteurs de correction (dB)
brouilleur
Signal image | Signal image

Signal Onde modulé modulé Son, modu¥é | Son, modulé
utile entretenve i " .. ea fréquence | en amplitude
Sigas image moduld 0 -2 ) 0 e
Signal image modulé - - - -
positi " 2 4 2 2 +2

Lorsque le signal brouilleur est un signal de télévision, il est nécessaire de calculer deux valeurs du rapport
de protection, l'une correspondant a la porteuse image brouilleuse, I'autre 3 la porteuse son brouilleuse. Les
rapports de protection indiqués pour une porteuse son brouilleuse modulée en fréquence ne-s'appliquent ni au
décalage de faible précision, ni au décalage de précision. Néanmoins, une réduction de 2 dB par rappont au
fonctionnement en ['absence de contrdie (courbes A et A’) est obtenue avec des décalages de faible précision dans
ie canal de luminance compris entre 3/12 et 9/12 de la fréquence de ligne et avec des décalages de faible précision
de 0/12, 1/12, §/12, 6/12, 7/12, 11/12 et 12/12 de la fréquence de ligne dans le canal de chrominance.

51 Systémes d 525 lignes

La Fig. 1 et le Tablcau VI indiquent les rapports de protection pour un bdrouillage d’origine tropospheé-
rique. Pour un brouillage continu, le rapport de protection doit ére augmenté de 10 dB. Le signal brouilleur est
une onde entretenue. Pour d'autres types de signaux brouilleurs, il y a lieu d’appliquer les valeurs de correction
indiquées.

52 Systémes a 625 lignes

Les Fig. 2 4 4 et les Tableaux VII 3 IX donnent les rapports de protection pour un brouiliage d'origine
troposphérique et un brouillage continu et en limite de perceptibilité. Les valeurs indiquées s"appliquent au cas
d'un signal image utile modulé négativement, affecté par une oade entretenue brouillcuse. Les valeurs de
correction déja indiquées s'appliquent aux autres combinaisons de signaux utiles et de signaux brouilleurs.

Les courbes des Fig. 2 & 4 sont des exemples qui peuvent étre obtenus directement d partir des tableaux
correspondants. Elles illustrent 1a gamme entiére des valeurs des rapports de protection, depuis le cas le moins
favorable du fonctionnement en I'absence de contrdle (courbes A et A") jusqu'au meilleur rapport qu'il soit
possible d’obtenir avec un décalage de faible précision (courbes B et B’) ou un décalage de précision (courbes C et
C"). Les courbes A, B et C concernent le canal de luminance et les courbes A’, B’ et C' le canal de chrominance
pour les systémes PAL et SECAM. Pour des écarts de fréquences inférieurs 2 —1,25 MHz ou supérieurs & 6 MHz,
les rapports de protection peuvent &tre obtenus par extrapolation linéaire jusqu'i la limite du canal.
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23 Systémes ¢ 625 lignes. porteuses séparées par des multiples d'un douzidme de la fréguence de ligne jusqu'a
environ t 36/12 (environ + 50 kHz)

Ces rapports de protection ne s'appliquent pas fiécessairement pour des écarts pius importants entre
porteuses.

TABLEAU 11 - Rapport de protection entre sysiémes & 625 lignes

Décalsge (en multiples de 1/12 de la
(réquence 4 lignc) ojuf2fafafsfel7/sfof0)n|n
Brouillage dorigine asfasjeo|3e 302827 |28 |30 {34 |0 as!as
Dicalage de faible | WOPoPhérique
e Brouillage continu S2151 )48 |44 4013633 )36 (40 |as)as]|s1]s2
Iémenesr + 500 Hz .. .
Limite de .
e e 61 {60 |57 [s4is0]as(az|as|s0({sé|s7]60)61
Brouillage origine | 3) | 34130 |26 | 22| 22 26 | 22 [ 22 | 26 | 30 | 34 | 38
Deécalage de troposphérique 2
Brouillage coatinu 36 (38 (34130 (27({27{30(27 {27 |30 (3438 | @2
StabiJie: de
I'écezeur = 1 Hz ..
Limite de 42 43l40|36 36|39 4273936 ]36]40] aa|as
perceptibilité

Limits de perceptibilite. pour information uniquement. i
(Les valeurs indiquées dans la premid I ne sont valables que pour 0/12. Toutes les autres valeurs

comprises entre 1/12 et 12/12 ne varient pas lorsqu'on ajoute ou soustrait des multiples de 12/12 jusqu’a
* 36-12)

3. Brosiliage per les casanx adjacents

Les rapports de protection indiqués s'appliquent au brouillage d"origine troposphérique et sont exprimeés
sur la base des niveaux des porteuses image utile et browilleuse. Dans le cas du brouillage continu, les vajeurs
indiquées devraient étre augmeniées de 10 dB.

Les rapports de protection dans le canal adjacent ne peuvent étre déterminés i partir des courbes du §s
pour des canaux partiellement superposés, car pour certains systémes ces valeurs pourraient &tre influencées par
des dispositifs spéciaux dans les récepteurs (par exemple, réjecteurs son).

3.1 Browillage par le canal adjacent inférieur

Sur le signal image, le plus fort brouillage provenant d'un autre signal utilisant la méme norme résulte du
signal son du canal adjacent inférieur. Toutefois, il est possible d'améliorer légérement la protection en décalant la
porteuse son brouilleuse, par rapport i la porteuse image utile, d'une valeur voisine d'un multiple impair de la
demi-fréquence de ligne. L'effet est particuliérement sensible pendant les intervalles sans modulation sonore,
Famélioration pouvant alors atteindre 10 dB, alors qu'en présence de modulation J'amélioration n'est Que de 23
3dB.

Lorsque le rapport entre la puissance de la porteuse image et la puissance de la porteuse son différe de
celui qui est considéré dans les paragraphes suivants, il y a lieu de procéder a une correction linésire,
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80
50
- A A A (NTSC)
g © A AL
=§ / N1 ]
AY
S % < WY
a N ./"‘"A (Mosochrome)
] ] <
- - B(Monochrome)
g ®
i ’ 3
» i/
0
-3 -2 -1 [} 1 2 3 4 3 [ ]
Ecart de frequence entre porteuse utile et porteuse brouilleuse (MEz)
Ecart de fréquence (MHz) -15 ) -10 | =-075{ 03 1,0 25 30 3,5 3.7 4,1 4.5
A | NTSC (dB) s0 50
45
A PAL (dB) 0 30 49 50 50 37 45 45 a5 15
A | Monochrome (dB)
B Monochrome (dB) 0 15 33 3] 25 15

FIGURE 1 et TABLEAU VI — Systémes g 525 lignes (M/NTSC et M/PAL)

Brouillage d'origine troposphérique. Signal brouilleur: onde entretenue

Courbes A: absence de contrdle
B: décalage de faible précision

(173, 2/3, 4/3, 5/3 de la fréquence de ligne)
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Ecart de fréquencs entre porteuse utile et porteuse brouilleuse (MFHz)
en Ecart de fréquence entre porteuse utile et porteuse brovilleuse (MHz)
(multiples
e 1412 | Courbe Canal de luminance PAL SECAM
fréquence
de ligne) -125(")-125() -05 | 00 0s 1.0 20 30 | 3648 |57-60()|3643(0(57600)
o LNO | AF E-] n “ a 50 [ “ % as 18 ) )
PO C 3 1 32 k7] 0 «Q 37 31 3 ] EX) 1
D 3 2 3] 4% 49 ® 7 34 3 20 © 2
PO 3] 1 3] 36 39 3 3% 3 31 % | 2 13
. LN n 17 » a2 45 45 39 2 2 2 ) 2
PO 21 9 29 32 35 s 33 -] 34 17 3 13
, Yo A 25 13 34 36 3 35 2 “ 25 “ 2
PO ¥ 1] 7 S| 2 3 E]] £ 73 % ® | 5
S n 10 30 E7) 35 3 32 ] 2 2 0 25
PO [ 7 ] 2 7} F73 26 S F7} 34 7 33 13
s LNO 20 8 28 30 32 32 30 2 39 20 40 Y]
FO c 17 s 2 ) 26 73 5 24 3 16 33 13
¢ LNo | =S 19 7 7 2 31 n » 24 » 18 “ T
PO C 7 5 24 3 28 [ 26 24 7] 15 3 1
, [N [ 20 ] 28 30 32 32 30 25 £ 18 ) 2
PO | CC 7 s 2 2% 26 3 s 2 3 s 33 18
R NO 2 10 30 32 3 38 32 27 39 0- 25
PO C 7 [ z 7] F73 26 = 2% 31 16 33 1]
ET 25 13 34 3% 39 39 35 29 2 n 40 bE;
PO 19 7 25 28 31 31 ) 26 34 7 33 0]
0 LY P 17 19 a2 I 45 T 32 39 20 40 2
PO ] ) 9 32 35 35 EE] 9 31 16 33 s
D 3 3 20 a %% ) 9 4 34 3 18 0 25
PO 5 pi} 1 33 36 39 39 3% 3 F3 15 EE) 18
2 LYO | aF 2 B “ - [ 0 - 3 35 18 M 25
PO [ B 1 1l 37| % © ) 37 3 F3 is 33 i
Rapport de protection (dB)
FIGURE 2 et TABLEAU VII - Systémes d 625 lignes
Brouillage d'origine troposphérique
(") Systémes de télévision H. [, K1, L NO: décalage de faible précision
(®) Systémes de télévision B, D, G, K. . PO: décalage de précision

(%) Systimes de télévision B, G: gamme comprise entre 5,3 et 6,0 MHz
(*) D/SECAM et K/SECAM: ajouter 5 d8.
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FIGURE 3 et TABLEAU VI ~ Sysiémes d 625 lignes

(") Systémes de télévision H, I, K1, L
(3) Systémes de télévision B, D, G, K.

Brouillage continu

(®) Systémes de télévision B, G: gamme comprise entre 5,3 et 6,0 MHz

() D/SECAM et K/SECAM: ajouter 8 dB.
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NO: décalage de faible précision

PO: décalage de précision
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AL Laminance PAL SECAM
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1
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Ecart de friquencs entre porteuse utile et parteuse brouilleuse (MHz)

Ecart de friquence (MHz) | -125 | =10 | <65 | 00 | os | 10 | 20 | 30 | .36 | «8 | 57
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FIGURE 4 et TABLEAU IX — Systémes ¢ 625 lignes
Limite de perceptibilité (pour information seulement)

53 Signal de iélévision brouillé par des signaux de données

L'introduction de données numériques, par exemple le télétexte, dans I'intervalle de suppression de trame
n’a pas d'effet sur les rapports de protection nécessaires. Cependant, lorsque le signal brouilleur comporte des
signaux de données de type pleine trame, I'amélioration résultant du décalage de faible précision ou du décalage
de précision ne peut pas atre eatiérement obtenue. Dans ce cas, la Fig. 5 donne les valeurs minimales pour toutes
les conditions, avec ou sans décalage qui sont indiquées dans le § 5.2. Les courbes de 12 Fig. § s’appliquent 3 des
signaux de données pleine trame dont I'amplitude des impulsions est égale i 66% de I"amplitude noir-blanc créte.
Pour des taux de modulation plus élevés, if convient d'augmenter les valeurs de fagon linéaire.
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Rapport de protection (dB)
8
N
y
i

-3 -2 -1 ° 1 2. 3 4 S s 7
Ecart de fréquance eatro portsuss otile et porteuse brouilicuss (MEz)

Ecurt de fréqueace (MHz) -1,25 0,0 05 1.0 20 30 3.6 48 525
Brouillage d’origine

troposphérique (T) 17 27 28 28 27 22 29 29 20
Brouiilage continu (C) 3 33 36 36 35 29 36 | 36 27

FIGURE § et TABLEAU X — Systémes d 625 lignes B/PAL et G/PAL -
Rapport de proiection contre un brouillage par des sig de donné ériques pleine trame

6. Rapport de protection pour les signaux son

Les rapports de protection applicables au signal son utile sont donnés dans le Tableau XI pour un
brouillage d'origine troposphérique et un brouillage continu. Les valeurs indiquées se rapportent au niveau de la
porteuse son utile. En cas d'émission de deux voies son, les deux porteuses son doivent &re considérées
séparément. Lorsque le signal modulant est un multiplex de plusieurs voies son, unc protection plus elevée peut
#re nécessaire.

Pour une porteuse image brouilleuse, soustraire 2 dB; pour une porteuse son brouilleuse modulée en
amplitude, ajouter 4 dB.

On suppose que I'excursion maximale de la porteuse son utile modulée en fréquence est de + 50 kHz
Pour d'sutres valeurs de I'excursion, il y a licu de procéder 4 une correction linéaire.

Le rapport signal/bruit pondéré est amélioré d'environ 8 dB si I'on utilise un décalage égal. par exemple,
4 5/3 de 1a fréquence de ligne au lieu de 2/3.
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TABLEAU X1 — Rapport de protection pour la porteuse som utile
Signal brovilleur: onde entretenue ou porteuse son modulée en fréquence

Ecart de fréquence entre la B”""mph”m:-m‘-’"’"m,, Brouillage continu
porteuse son utile et la
porteuse son brouilleuse (kHz) MF MA MF MA
32 40 39 50
30 @ 38 s0
2 10 7 15
-6 7 -6 12
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ANNEXE 1
BROUILLAGE D'ORIGINE TROPOSPHERIQUE ET BROUILLAGE CONTINU
Lorsque I'on utilise des rapports de protection pour la planification, il est nécessaire de déterminer, si da=s
les circonstances considérées, le brouillage doit atre considéré comme dorigine troposphérique ou comme continz.
Pour résoudre cette Question, on peut comparer les champs perturbateurs correspondant aux deux types de

brouillage, le champ perturbateur éant défini comme la somme du champ issu de I'emetteur brouilleur (pour ia
puissance apparente rayonnée correspondante) et du rapport de protection applicable.

Le champ perturbateur correspondant au brouillage continu répond donc 4 'équation suivante:

Ec = E(50,50) + P + A¢

alors que, dans le cas du brouillage d'origine troposphérique, on obtient:
Er= E(50,t) + P+ Ar

avec:
E(50, t) : champ (dB(uV/m)) issu de I'émettenr brouilleur, normalisé 4 1 kW, et dépassé pendant 1% <
temps
P: p.ar. (dB(1kW)) de I'émetteur brouilleur
A: rapport de protection (dB)

Cet T: indices respectivement du brouillage continu et du brouillage d'origine troposphérique.

Le rapport de protection correspondant au brouillage continu s'applique lorsque le champ perturbatenr
résultant est supérieur an champ d’origine troposphérique, ¢’est-a-dire lorsque Ec > Er.

Il en découle que A¢ doit toujours étre utilisé lorsque:
E(50, 50) + Ac > E(50, &) + Ar
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ANNEXE II
DIFFERENTES CONDITIONS DE DECALAGE

Le rapport de protection requis varie considérablement en fonction de la relation de fréquence qui existe
entre les porteuses utile et brouilleuse zinsi qu'en fonction de leurs tolérances. Une protection maximale est
nécessaire quand I'une au moins des deux porteuses est «non contrdlées.

Avec un décalage de faible précision (décalage par rapport 3 la fréquence de ligne), il est possibie de
réduire le brouillage et, conséquence, le rapport de protection nécessaire diminue. Le décalage de faible
précision exploite le fait que la structure du signal vidéo est lite 4 la fréquence de ligne: il est notamment
intéressant de décaler les porteuses par des multiples de 1/2 ou 1/3 de 1a fréquence de ligne. Toutefois, 1a stabilité
4 long terme de ces rapports de protection favorables ne peut étre garantic que si les fréquences des signaux utile
et brouilleur sont maintenues constantes 3 % 500 Hz prés.

Le décalage de précision exploite davantage encore la structure du spectre vidéo et notamment la
récurrence 3 la fréquence de trame. Lorsque le «décalage de précision» est réalisé et que les deux porteuses sont
contrdlées 2 + 1 Hz prés, la protection requise est minimale.

La Fig 6 indique les principales caractéristiques du fonctionnement en décalage et donne un tracé
schématique des courbes du rapport de protection eotre 0/12 et 12/12 de Ia fréquence de ligne. Ces courbes sont
périodiques et leur extension vers la gauche et vers la droite est symbolisée par des pointillés. Les courbes sont
similaires dans le canal de luminance jusqu'a environ + 3 MHz

Les courbes supéricure et inférieure indiquent les rapports de protection obtenus respectivement avec un

décalage de faible précision et avec un décalage de précision. Plus exactement, ces deux courbes matérialisent
T'enveloppe d'une série de fluctuations du rapport de protection, dont les oscillations 3 la fréquence de trame sont

représentées par le trait fin.

Enveloppe de décalage

E de faible précision
sl 7 ~
= ’
°
&
[
h-
H Décalage de 1/2 fréq
g de ligne
2
Enveloppe
de décalage

de précision
Décalage de précision,
2/3 de l1a fréquence de ligne

1 3 L 1 L 1 1 3 L ! I 1 1
] 1 2 3 4 H [} 7 3 ] 10 1" 12 e
Décalage, en multiples de 1/12 de la fréquence de ligne

FIGURE 6 — Cowrbes schématiques du rapport de protection pour différentes positions de décalage

Courbes des rapports de protection dans le méme canal au voisinage de 0/12, 4/12 et 6/12 de la fréquence de ligne
(systémes @ 625 lignes)

La Fig. 7 donne des exemples de courbes des rapports de protection correspondant aux trois positions de
décalage les plus importants (0/12, 4/12 et 6/12 de la frequence de ligne). Les courbes se rapportent
respectivement au brouillage d'origine troposphérique, au brouillage continu et & la limite de perceptibilité.

Les points blancs et les points noirs indiquent les positions correspondant respectivement au décalage de
faible précision et au décalage de précision. Les points de dégradation de référence pour ie brouillage d'origine
troposphérique et le brouillage continu sont également indiques.
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Pour I'exploitation de réseaux d'émetteurs TV avec des porteuses synchronisées et verrouillées en phase, les
valeurs du rapport de protection sont légérement réduites. ’

60
50
= 7 ;LP ; LP
2w ~YeaAl A X -
=
U BYVNE TTNYAY e
= Sy
e 3 ~ T = T
] AR z
g» ! 4/12 !
§ 0Jiigne 8/12 fiigne §/12 fiigne
10
’ -25 ) 25 $200 5225 5250 7300 7825  783%
10375 10400 10425
Ecart de fréquence (MHz)

FIGURE 7 - Structure précise des courbes de rapport de protection
pour différentes poritions de décaloge

Courbes T:  brouillage d’origine troposphérique
C:  broaillage continu
LP: limite de perceptibitité
A: point de référence, brouillage continu
B: point de référence, brouillage d°origine troposphérique

O Décalage de faible précision
@ Décalage de précision

ANNEXE IIT

FREQUENCES UTILISABLES POUR UN DECALAGE DE PRECISION

Le Tableau XII indique les principales fréquences pouvant étre utilisées pour un décalage de précision au
voisinage de chaque douziéme de la fréquence de ligne. Pour le canal de luminance, les fréquences indiquées dans
le tableau se terminent par 25 Hz jusqu'a 6/12 de la fréquence de ligne et par 100 Hz au-deld. Deux possibilités
(7800 et 7825 Hz) sont indiquées pour 6/12 de la fréquence de ligne car en ce point les raies spectrales
correspondantes sont symétriques et donc de méme amplitude. Les positions de décalage sont exprimées en
douzi¢me de la fréquence de ligne.

Drautres fréquences sont possibles au voisinage de chaque position de décalage, qui différent des valeurs
données par des multiples entiers de 50 Hz et de 15625 Hz. L'expression «décalage de précision» se rapporre
toujours & la difference entre la fréquence porteuse de I'émetteur utile et celle de I'émetteur brouilleur et nor zm
décalage d’un émetteur par rapport 3 la fréquence nominale du canal.

Lorsque la difféerence de fréquence entre porteuse utile et porteuse brouilleuse dépasse la gamme
normalisée indiquée dans le Tableau XII, il convient de soustraire des multiples entiers de 15625 Hz Les
formules suivantes, qui s"appliquent & tous les écarts de fréquence pour le décalage de précision dans le canal de
luminsnce et dans le canal de chrominance pour les systémes & 625 lignes, peuvent servir i des calculs
informatiques. -
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TABLEAU XII — Frég de décalage de préisi Sséer comprises entre O/12 et 12/12 de la fréquence de ligne

Canal de luminance: pour tows ies systémes & 625 lignes
Canal de chrominance: systémes PAL et SECAM seulement

D!:!Ph'“(: Fréquence de décalage de précision (3z)
mu Canal luminance:
1/12dela Canal de chrominasce de :
fréquence de Cll-ﬂlde
ligne) luminaace PAL SECAM fimmx1SES E@n+ x2S
m< 192, n < 156
0 25 s °
1 1325 1305 132
2 2625 2608 2604 Canal de chrominance:
3 3928 3908 3506 — Sysimes PAL
4 528 5208 sxm femx1SE25 2 2a+ xS+ k
5 6528 6505 6510 m>26e
6 7800 cu 7825 7810 782 ke ~20 pour 0<n<l4l
kw =15 pour 143 € n < 169
7 9100 9115 9115 k= =5 pour 169 < m< 299
8 10400 10420 10417 ke +5 pour299 < n< 312
9 11700 11720 =19
10 13 000 13020 13y
1 14300 14320 14333 = Sysiémes SECAM
P) 15600 15630 15635 _f,-mxlsw+2nx(25+624)
m, n et k étant des entiers

Calcul des fréquences utilisables avec un décalage de prézision, dans un réseau organisé en triples d'émetieurs

Les techniques de décalage de précision serven: penéralement & résoudre centains probiémes de brouillage
entre deux émetteurs fonctionnant dans le méme canal. Dans les réscaux de télévision, les émetteurs diffusant sur
un canal commun sont situés aux trois sommets d'un ==angle. Une situation type de decalage de faible précision
pour un tel triplet d’émetteurs est la suivante: les frequaces nominales des portcuses image valent respectivement
-~2/3, 20 et +2/3 de la frcquence de ligne, soit e= dJdouziémes: 8M, 0, 8P (M: moins, P: plus). Un tnplet
d’émetteurs A-B-C se compose de trois paires d'émette=s A-B, A-C et B-C. En adopuant le décalage de précision
dans le cas de I'exemple ci-dessus, on peut réduire le brouillage affectant les trois paires d'émetteurs. Dans la
pratique, 35% seulement de tous les triplets d’émetteurs théoriquement possibles bénéficient d'une amélioration
compiéte sur les trois paires, les 65% restants ayant une du deux paires d'émetteurs qui fonctionnent en décalage
de faible précision.

Le Tableau XII1 donne la liste compléte et =crmalisée de ces 35% de cas possibles, dans la gamme

comprise entre OP et 12P, qui permettent d'obtenir une reduction du brouillage pour les trois paires d'émetteurs
d'un triplet lorsque I'on utilise un décalage de précision.

Une régle simple permet de calculer les fréquezses de décalage de précision pour les triplets d'émetteurs.
Tous les triplets qui ne peuvent pas &re ramenés aux cas normalisés du Tableau XIII comportent une paire
d’émetteurs fonctionnant sans décalage de precision.

Exemple

L’objet de ia méthode de calcul exposée ci-aprss est de transformer les trois positions de décalage de telle
sorte qu'elles soient comprises entre OP et 12P (voir le Tableau XIII). La fréquence porteuse de chaque émetteur
peut &re déplacée par multiples de la fréquence de ligae, c'est-d-dire par multiples de 12/12 (voir I'opération 2).
Le choix du nombre de douziémes est indifferent pocs autant que tous les émetteurs soient décalés du méme
nombre de douziémes (voir I'opération 1).
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Scit zn triplet d’émetteurs, A B . C

position de décalage de ligne: 18M 14 2P
Opération 1
Réglage d’un émetteur i 0 par translation linéaire: +18 +18 +18
Résultat: 0 26P 20P

Opération 2
Recalage de I'émetteur B et de I"émetteur C dans la gamme
compeise entre 0P et 12P par addition ou soustraction d'un

multiple quelconque de s fréquence de ligne: -24 -12
Résuliat: 0 2p 8P

Opération 3

Choix des fréquences de décalage de précision, 3 pactir du

Tableau XIII: 0 2625 - 10400 Hz

Opéranion 4

Compensation de I'opération 2: +31250 +15625 Hz
Résultat: . 0 +33875 +26025 Hz

Opération §

Compeasation de I'opération 1: ~23400 - 23400 ~23400 Hz
Résultar: -23 400 +10475 + 2625 Hz
équivalant & 13M sp* 2P

TABLEAU XIT1 = Combinaisons de diécalager possibles permeniant d'obienir
un décaloge de pricision pour toutes les paires d'émettenrs d'un triplet

. Fréquence (Hz)
Cas Décatage (Systémes 4 625 lignes)
1 0 -0 - 6 | 0 25 7800
2 0 -0 - 6 | o 2 7825
3 0 - 1P - 60 |0 1325 2800
‘ 0 - 1P - 7 | o 132 9100
s 0 -2 - 6 | 0 262 7300
6 0 - 22 - 7 | o 26 9100
7 0 - 222 - 8 | 0 262 10400
s 0 - 3P - 6 | 0 3925 7800
o’ 0 -3 - 7 | 0 395 9100
10 0 - 3 - 8 | 0 3925 10400
1 0 -3 - 9 | 0 3925 11 700
12 0 — 4P — 60 | 0  $228 7800
13 0 - 4 - 7 | 0 s 9100
14 0 - 4 -~ 8 | 0 sz 10 400
ts 0 - # - o | 0 s 11700
16 0 - 4 - 1P | 0 S23s 13000
17 0 - P — 6P | 0 6525 7300
18 0 - P — 7P | 0 6325 9100
19 0 - 5 — 8 | 0 65 10 400
20 0 - 5P - 9P | 0 6528 11700
21 0 - S - 1P | 0 6525 13 000
2 6 - $p - 1P | 0 6525 14 300
3 0 - 6 - 60 | 0 7800 7825
2 0 -6 - 7 | o 7825 9 100
25 0 -6 - s | o 18 10400
26 0 ~ 6P - 9P 1] 7828 11 700
7 0 - 6P - 1OP 0 7825 13 000
8 6 - 60 - 11P [0 7825 14 300
2 0 - 66 - 12P | 0o 7800 15 600
30 0 - 66 - 12P | 0 7825 15 600

*  Pour réduire le brouillage son entre "émencur B et I'émetteur C, il serait préférable de choisir une position de décalage de
20P = 26 100 Hz (addition de 12P, soit 15625 Hz). Dans ce cas, le brouillage de 'image n'est pas modifie.
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Annexe 2

Fiche technique de la diode DFB laser PHILIPS
CQF62/D
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BURIED HETEROJUNCTION InGaAsP DFB LASER DIODE

WITH SINGLE MODE FIBRE PIGTAIL

The CQF62/D is an InGaAsP buried r.sterojunction semiconductor Distributed Feed-Back (DFB) laser
diode. The device is designed for very nigh-speed very long distance, optical communication, data
transmission up to 2.8 Gbaud and CATV applications.
The diode laser, emitting in the 1300 nm transmission window of optical fibres, is mounted in a specifi-
cally designed hermetic encapsuiation. The CQF62/D is standard-equipped 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 case temperature independent performance, a thermoelectric cooler and a temperature sensor
are incorporated in the package. A sirngle mode optical fibre pigtail with dimensions 9/125/950 um is
coupled to the front facet of the DFE laser diode.

MECHANICAL DATA
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Dimensions in mm

, L‘:o.os]
: 27— |

e 8 4 ——— 2230831 1

Pinning

OO0~ O WN -

-t ed b b
P WN-~-0

Cooler anode

Not connected

Not connected

Not connected

LD anode, thermistor, case GND
Not connected

PD cathode

PD anode

LD cathode

LD anode, thermistor, case GND
Thermistor

Not connected

Not connected

Cooler cathode



LASER DIODE

The buried heterojunction inGaAsP DFB laser diode is designed to operate at a radiant output level
of typ. 1.5 mW in the fibre, up to high case temperatures (65 ©C) and at an emission wavelength of

1300 nm.

All laser diodes have been subjected to a burn-in test.

MAXIMUM RATINGS

Tcase = 25 9C unless otherwise specified
Rthermistor = 10 kQ

Limiting vaiues in accordance with the Absolute Maximum System (IEC 134)

Laser diode

Reverse voitage

Radiant output power from pigtail

Radiant output power transient (tmayx = 1 us)
Maximum forward current

Photodiode

Reverse voltage

ribre pigtail

Minimum bending radius
Tensile strength fibre to case

Module
Storage temperature range
Ooperating temperature range

CHARACTERISTICS
“case = 25 9C uniess otherwise specified

Rthermistor = 10 kQ2

Laser diode
Sadiant output power from fibre pigtail

Soontaneous emission from fibre
(1 =1t — 3 mA)

Differential efficiency (see note 1)
(¢e = 1.5 mwW)

T hreshold current
Tease =25 0C

Temperature coefficient of threshold
current
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VR

%e

Pet
IF

Pe

®s

max. 20V
max. 3.0 mW
max. 10 mw
max. 150 mA
max. 15 Vv
min. 35 mm
max. 50N
—40t0 +70 ©C
-10to +65 OC
min. mw
typ. 1.5 mW
max. 30 puw
min. 0.025 mW/mA
typ. 0.030 mw/mA
typ. 25 mA
max. 50 mA
typ. 2.0 %/K



Kinks up t0 ¢g =2 mW

Forward voitage drop
{Ig = 30 mA)

Thermal resistance junction to baseplate

Central wavelength
(¢e = 1.6 mW)

Side mode suppression ratio

Relative intensity noise (RIN) 30 mA above threshold
Temperature coefficient of central

wavelength

Rise time, fall time
laser diode biased near Iqp

Parasitic sustained oscillations

Photodiode

Dark reverse current
VR=10V

Monitor diode current response

Temperature tracking error (see note 2)

photodiode/laser diode
Capacitance at VR = 10 V

Thermistor

Thermistor resistance value Tyn = 25 ©C

Thermoelectric cooler
Cooler current at AT =40 °C

Cooler voitage at AT =40 ©C

Fibre pigtail

Type
mode field diameter

cladding diameter

Eccentricity of core
Primary coating thickness

Secondary coating type
diameter

Fibre pigtail length
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Rth j-bp

SMSR
RIN

dAc
dT

tr: tf

feool

Vcool

®mf

Pclad

Inc

osc

none
max. 1.5V
typ. 70 K/W
typ. 1300 nm
min. 25 dB
typ. 30 dB
typ. —140 dB/Hz
typ. 0.1 nm/K
max. 0.15 ns

none
typ. 25 nA
min. 100 uA/mW
max. 15 %
typ. 15 pF
yp. 10 kQ
typ. A
max. 1.0 A
typ. 1.5V
max. 20V
single mode
typ. 8.0 um
min. 122 um
typ. 125 um
max. 128 um
max. 1.0 um
typ. 60 pm
poiyamide
typ. 950 um
typ. i0m



Accompanied information
Each laser diode is accompanied by an individual test sheet, showing:
— central wavelength at ¢g = 1.5 mW, T¢age = 25 9C and Repermistor = 10 kS2-
. — output power from fibre as function of laser diode current at T = —10, 25, 65 ©C.
— monitor-diode current as a function of output power from fibre at Teage = —10, 25, 65 ©C.

Options: other fibre for pigtail may be accommodated.
Options may be subject to surcharge.

Notes to the characteristics

1. Differential efficiency
n= de (IL) — de (Ith)
IL (¢e) = Ith
de (IL)=1.5mW,

2. Tracking error
The tracking error is the variation of ¢ from the reference point (Tease = 25 9C, ¢e = 1 mW),
where I, is adjusted to Img when Tegee is changed.
Temperature range = —10 < T¢age < 65 °C.
The internal thermistor controls the thermoelectric cooler current in such a way that the laser chip
remains at a constant temperature (Rhermistor = 10 kS2).

! T - 25
Tracking error = de (Tcase) — e (25) x 100%

¢e (25)
lmo = monitor current at Tcase =25 °C, Rthemistor = 10 k§2 and ¢e = 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

105L8.01

Features

* High responsivity
* High bandwidth
» High reliability

Applications

e Fibre optics 8t 1.3 and 1.5 ym
wavelengths

« High bit rate optical communications
systems

Description

The CPF31/D is an InGaAs planar
small area PIN photodiode. The device
is designed for use in high bit rate
oplic transmissions systems over
long distances in the wavelength bands
of 1310 and 1550 nm. lthas a
bandwidth of 1.8 GHz.

The photodiode is mounteg in a
hermetically sealed fiat window,
TO-18 ercaosulation. The diameter of
i1s sensitive area 1s 80 um.

CPF31/D

InGaAs PIN photodiode

Preliminary specifications

WARNING

The photodiode is extremely sensitive
to electrostatic discharges.

The anode and cathode must
therefore always be shorted when

the device is disconnacted.

A

Aa

Quick reference data

Teme = 25°C, Vp = 5V unless otherwise specified.

Symbol Parameter Conditions Typ. Max. Unit

Va reverse voltage - 20 \)

Iap dark reverse current - 5 nA

R responsivity A=1300nm 0.90 - AW
A=1550nm 095 - AW

Ordering information

Type number 12NC Small pack QTY Pack QTY
{SPQ) (PQ)

CPF31/D 9339 8§99 10114 . 1 !

CPF31/D 933989910112 5 20

Philips Optoelectronics Centre -

PO BOX
5600 JA

Tel.
Fax.

80 000
Eindhoven

The Netherlands

+31 40 743038
+31 40 743889
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Preliminary specifications Philips Optoelectronics Centre

CPF31/D
inGaAs PIN photodiode

Mechanical data
Dimensions in mm

/\vindoa
| 1
| {3 ] ~ 2045
| —
P35 R— H =" 3
bottom view } Pl ]
—
36 | 14
54
Fig.1. CPF31/D, TO-18 package. Pinning
Pin Description
1 anode
2 cathode
3 case

187



Philips Optoelectronics Centre Preliminary specifications

CPF31/D
InGaAs PIN photodiode
Limiting values
In accordance with the Absolute Maximum Systermn (IEC 134). T, = 25°C.
Symbol Parameter Min. Max. Unit
Vr reverse voltage - 20 Vv
la reverse current - 1 mA
13 forward current - 20 mA
T°p operating temperature range (T,,,) =20 +85 *C
Tstg storage temperature range (T, =40 +100 °C
Characteristics
Teme = 25°C, Vi = 5 V unless otherwise specified.
Symbol Parameter Conditions Min. Typ. Max. Unit
lap dark reverse current - 0.5 5 nA
Tamp = 65 °C - - 50 nA
Ver breakdown voitage lpp = 1 A 25 30 - v
R responsivity A = 1300 nm 0.80 0.90 - AW
A = 1550 nm 0.85 0.95 - AW
C capacitance f=1MHz - 0.85 1.2 pF
% rise time R =500 - - 0.3 ns
t fall time RL =50Q - - 03 ns
8 bandwic:n R.=500,-3dB 15 2 - GHz
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Preliminary specifications Philips Optoeisctronics Centre

CPF31/D
inGsAs PIN photodiode

Typical characteristics

100 100
d ¢ Tems = 65°C
[ Irp (nA)
Irp (nA) 1
0.1 0.1
0.01 0.01
~20 0 20 40 €3 80 0 4 8 12 16 20
Tamb ('C) vﬁ (V)
Fig. 2 Dark reverse current as a functior: =f ambient Fig.3 Dark reverse current as a function of reverse
temperature; Vg =5 V. voltage.
10 : 5
) response
C@®F) 1 (dB)
1 ¢ E
0.1
0 4 8 12 1€ 20
Va (V)
Fig. 4 Capacitance as a function of reverse voltage. Fig.5 Bandwicih; Va=5V.
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Fig. 6 Spectral response.
189



Annexe 3

Documentation technique de ’amplificateur op-
tique THOMLITE FA de THOMSON BROAD-
BAND SYSTEM
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THOMLITE FA

Amplificateur optique
Version & simple pompe Réf : SP/AM
Version @ double pompe Réf : DP/AM

19"

Y

CARTE AMPLIFICATEUR OPTIQUE AMOVIBL CONVERTISSEUR 1 s

1- PRESENTATION GENERALE

LU'amplificateur optique THOMLITE FA-SP/DP est basé sur
I'utilisation d'une fibre dopée & I'Erbium pompée par une ou
deux diodes G 980 nm (versions simple pompe ou double
pompe).

Caractérisé par son faible bruit et son trés faible niveau
d'intermodulation..il pemet, associé & un émetteur optique
MABLR & DFB 1550nm ou au systéme THOMLITE AM-HP-EM &
modulateur exicrne, ou éventuellement & une source
optique délivrant des signaux numériques, des liaisons de trés
grandes distances (>50 km).

7> THOMSON BROADSAND SYSTEMS
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2 - SYNOPTIQUE FONCTIONNEL

s 00000

]

\ 4

[ ]
oo Ao

[ ] (= ]

3 - SPECIFICATIONS TECHNIQUES

rforman ti
facteur de bruit
- Typique : 4dB

- Minimale : 4,5d8

Pupt sortie amplificateur SP/AM-Typique :  13dBm
- Popt sortie amplificateur DP/AM-Typique : 15dBm
(pour Popt entrée de 0dBm) - qus connectique

Interm lgtion

- SOC=85dB
BIC >285dB

) THOMSON BROADSBAND SYSTEMS
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Annexe 4

Fiche technique de 'amplificateur Portenseigne
PM5545331
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PRESENTATION

® Amplificateur large bande 47 - 862 MHz

® Adapté aux longues cascades sans dégradation
significative de la qualité

® Facilité d’installation et de maintenance

Des modules d'égalisation 47 - 862 MHz peuvent étre
placés dans I'amplificateur pour améliorer la réponse
amplitude-fréquence d'une longue cascade.

CARACTERISTIQUES ELECTRIQUES

(mesurées avec modules atténuateurs et égalisateurs 0dB)

Références 55453 31 5545332 5545332
Configuration 1 sortie 2 sorties = 2 sorties =
Prise test -30dB
Voie directe
Bande de fréquences 47 - 862 MHz
CARACTERISTIQUES GENERALES Gain moyen 2348 T 2x19 $1=2 sz=12
Gamme de température -30°Ca+60°C Ondulation <€15dBc.ac.
Garantie des spéc. -10°Ca+50°C . . K
Téléalimentation par e céblg. AC ou I‘tﬂ:’;:g?&;?? :-e(gB:gV; pour: >116 2112 1)2115/ 11€3 yp.
. DCde29a50V 117.5typ. 114 1yp. 2) 2115/ 11E3wp.
Consommation 9 W. max. *60 0B IM2 >110 2116 12109/ 117 yp.
Courant de passage 6 Amperes 1125 typ. 10850p. | 2)2 997167 Swp.
Impédance 75 Ohms .
Facteur de bruit <8dB/8typ.
CARACTERISTIQUES MECANIQUES
. - — Adaptation Entrée 214dB
Boitier Alliage aluminium Sortie >12dB
Dimensions 220 x 172 x 108 mm =
Connecteurs IEC 3.5/12 Réglage de gain de0a18dB
Prise test type E par module atténuateur enfich. aupasde 1dB
Protection 1P 557
Poids 22kg Egalisation de la pente de 0424 dB aupas de 2dB
par module égalisateur enfich. entre 47 et 862 MHz
ACCESSOIRES
» Modules atténuateurs 63 432 00 0dB Voie de retour
{voie directe et voie de retour)
63432 01 1dB Bande de fréquences 10 - 30 MHz
6343218 180B Gain maximum 16 0B I 1208 S1=15 0=5
« Modules égalisateurs 6143200 098 Niveau de sortie {dBuV) pour : )
(voie directe) - 52 dB IM3 (3 freq. eg.) 3 96
6145302 2B - 60 dB IM2 288
o1 45304 24 0B Facteur de bruit (dB) <11 | ss fsisw sz
« Egalisateur 47 MHz 61453 51 Adaptation Entrée - Sortie 219dB
« Egalisateur 862 MHz 61453 50
- - Réglage de gain de0a18dB
NOTA : Module inter-étages par module atténuateur enfich. au pas de 1d8
- équipé d'un atténuateur 2 dB - réf. 63 432 02 -
- a remplacer éventuellement par un egalisatgeur 47 ou 862 MHz Egalisation réglage continu de 0 2 2.5 dB

AL DA D —

Y

55453 31 55453 32

Y
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Annexe 5

Fiche technique de l'amplificateur Portenseigne
PM5545341
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PRESENTATION

» Amplificateur large bande 47 - 862 MHz
* Optimisé pour ia distribution & un grand nombre d'usagers
* Mise en service rapide et maintenance fagcilitée.

CARACTERISTIQUES ELECTRIQUES
(mesurées avec modules atténuateurs et égalisateurs 0 dB)

CARACTERISTIQUES GENERALES

par module atténuateur enfichable

REFERENCE 55453 41/2 55 453 42/2
Configuration 1 sortie 2 sorties =
Prise test -30dB
VOIE DIRECTE
Bande de fréquences 47 - 862 MHz
Gain moyen 31d8 2x27
Ondulation <15dBc.ac.
Niveau de sortie (dBuV) pour :
* 52 dB IM3 (3 freq. eg.) 2116 2112
117.5 typ. 114 typ.
* 60 dB IM2 2110 2106
115 typ. 111 typ.
Facteur de bruit < 8dB
Adaptation Entrée 214 dB
Sortie =12dB
Reglage de gain de0ai18dB

aupas de 1dB

Gamme e température -30°Ca+80°C
Garant< des spéc. -10°Ca+50°C
Téléali=ntation par le cable. AC ou DC
de29a50V
Consor—=mation 12 W. max.
Courar:: de passage 6 Amperes max.
Impéda-ce 75 Ohms
CARACTERISTIQUES MECANIQUES
Boitier Alliage aluminium
Dimensions 220 x 108 x 172 mm
Connec:zurs IEC 3.5/12
Prise test type E
Protec=on IP 557
Poids 2.2 kg
ACCESSOIRES
* Modur=s atténuateurs 6343200 0dB
(voie Gi=zte et voie 6343201 1dB
de retc.: 6343218 18dB
* Modu:=s égalisateurs 6143200 0dB
(voie c:i-zzte) 6145302 2dB
6145324 24d8

Egalisation de la pente
par module égalisateur enfichable

de 0 & 24 dB au pas de 2 dB de pente
de 47 4 862 MHz

VOIE DE RETOUR

Bande de fréquences 10 - 30 MHz

Gain maximum 16 dB 12dB
Facteur de bruit <11dB <15dB
Adaptation Entrée et Sortie 219dB

Niveau de sortie (dBuV) pour :

-52dB IM3 (3 freq. eg.) 296

—60dB IM2 288

Reéglage de gain par module atténuateur de0a18dB
enfichable (place en aval de 'ampiificateur aupasde 1dB

de voie de retour)

Egalisation (réglage continu) de0a25d8

Kard

AL >

{e—<

)

2

(-30dB)

L
=

-
-

G

Y
AR R l —.

h

~

22

|

55453 4172 55453 422
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Annexe 6

Fiche technique de I’amplificateur hybride PHI-
LIPS BGX 885
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CATV AMPLIFIER MODULE

Hybrid amplifier module for application in CATV/MATYV amplifier systems operating at frequencies

from 40 MHz up to 860 MHz.

Features:

® excellent linearity
® extremely low noise

® optimurn reliability ensured by TiPtAu metallized crystals, silicon nitride glass barrier

and rugged construction

QUICK REFERENCE DATA

Frequency range
Source impedance and load impedance
Power gain at f = 50 MHz
Slope cable equivalent
f =40 MHz to 860 MHz
Flatness of frequency response
f =40 MHz to 860 MHz

Return losses at input and output
f =40 MHz (decrease 1.5 dB/octave)

Output voltage at d;y, = 60 dB
(DIN 45004, par. 6.3: 3-tone)
f(p+q—r) = 339.25 MH2
f(p+q—r) = 849.25 MHz

2nd order distortion
f(p+q) =750 MHz

Noise figures
f=350 MHz
f = 860 MHz

DC supply voltage (note 1)

Total DC current consumption
Vg=+24V
Operating case temperature

f 40 to 860 MHz
2g=2; 75 Q
Gp 17+ 05 dB
SL 0.2t0 1.2 dB
FL max. *(05 dB

$11-22 min. 7 20 d8

min. 61 dBmV

Vo min, 60 dBmV

da max. -—53 dB

. max. 7.5 dB
max. 8.0 d8

+Vg = 24V

ltot typ. 240 mA

T. ~201t0 100 °C

MECHANICAL DATA
SOT-115 (see Fig. 1).

Note

1. The module normaily operates at Vg = 24 V, but is able to withstand incidental supply transients

upto 30 V.
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MECHANICAL DATA Dimensions in mm
Fig. 1 SOT-115.
-» 138max [ 27,2 Iax ==
- 8§ o - [=3,8max
' . .
92 | T
max .
L
M 1 T
) P t o, ol max
min -—I%?:-- 12, e |_<> ¢L . J 1
’——’-T#L ‘ !!!/ 1 465678 !:' 42
0,25 | uncs-32" | gEal™ 8'3112’ ’
’ . - 2,54 ,38
256 =l Lo = FIETEC)
) 25.L 72039764
h ¥
. 415
3 3,85
— =Y ’
' 8GX885
1 3 4 L] ] 7 ] 9
S lI’ ‘—L-l i
448 Rl m=c2 ]
max 38! C3Z= vgee24vde
I IT97625
L C1, C2, C3 and C4 are 10 nF ceramic
= multilayer capacitors
Y ilm . _ .
' v} R is a 200 2 ~ 1 Watt resistor.
38+ -— PINNING
1 =input (note 1)
2,3,5,6,7 =common,
(1) Screw 6-32UNC-2A available upon request. 8 =+Vg (24 Vdc)
9 = output (note 1)
4 = 12 V=60 mA supply terminal

See "“Mounting and Soldering Recommendations”’,

RATINGS

Limiting values in accordance with the Absolute Maximum System (IEC 134)

RF input voltage
Storage temperature
Operating case temperature

CAUTION
Pins 1 and 9 carry DC voltages.
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CHARACTERISTICS
Supply voltage Vg =+24 V;2g=Z =75 Q; T = 300C

Power gain at f = 56 MH2 Gp
Slope cable equivalent

f= 40 MHz to 860 MHz SsL
Flatness of frequency response

f = 40 MHz to 860 MHz FL
Return losses at input and output

25=2Z =75Q

=40 MHz $11.22

Decrease per octave {note 1}

Voltage output at djy, = —60dB

{DIN 450048, par. 6.3: 3-tone)

Vp =Vo: fp = 341.25MHz

Vgq=Vp—6dB; fq = 348.25MHz

Vy = Vp-6dB; f, = 350.25 MHz

Measured at f(p+q—r) = 339.25 MHz Vo

Vp = Vo: fp = 851.25 MHz

Vq=Vp—6d8B; fq= 858.25 MHz

Vp =Vp~6dB; f, = 860.25 MHz

Measured at f{pq—r) = 849.25MH2 Vo
Second harmonic distortion

Vp =59dBmV at f5 = 350 MHz

Vq =59dBmV at fq = 400 MHz

Measured at f(p+q) = 750 MHz do
Noise figures

f =350 MHz F

f = 860 MHz
Total DC current consumption ltot
Nots

1. 511.22 has a minimum of 10 dB at f between 800 MHz and 860 MHz.
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min.

min,

min.

max.

max.
max.

typ.

max.

17+ 0.5 dB

0210 1.2 d8

£ 0.5 dB

20 d8
1.5 dB

61 dBmV

60 dBmV

-53 dB

7.5 dB
8.0 dB

220 mA
240 mA
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Modélisation des distorsions non-linéaires générées
par les amplificateurs de télédistribution par cible.
Etude de dispositifs de compensation.

- Résumé -

Ce document présente différents modéles mathématiques permettant de caracté-
riser le comportement non-linéaire des amplificateurs utilisés dans les réseaux de
télédistribution par céble. Ces modéles sont; le modéle de Volterra, le modtle de
Price et un ensemble de trois modéles d’approximation de la caractéristique de
transfert en amplitude de amplificateur. Une étude comparative de la validité de
ces modéles est réalisée & partir de mesures non-linéaires effectuées sur trois am-
plificateurs différents ainsi que pour une cascade de trois amplificateurs du méme
type. Une annexe privée propose une stratégie de compensation des distorsions
générées par une cascade d’amplificateurs.

- Mots-clés -

Réseau cablé - Amplificateurs - Non-Linéarité - Distorsions - Volterra - Price
Fonction de Transfert - Lissage

- Abstract -

This document presents some mathematical models which allow us to observe the
non-linear distorsions created by CATV networks amplifiers. These models are:
the Volterra model, the Price model and three models that use an approximation
of the amplifier’s transfert function. A compative study is made to determine
which model is the most accurate. For this study, non-linear measurements made
with three types of amplifier are used. Another part of this study is realized with
a cascade of three identical amplifiers. A private appendix proposes solutions to
reduce the non-linear distorsions generated by a cascade of amplifiers.

- Keywords -

CATYV Networks - Amplifiers - Non-Linear Distorsions - Volterra - Price
Transfert Function - Fitting





