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Chapitre 1
Introduction

Les besoins des systgmes de communication tendent vers un glargissement des
bandes, une augmentation des dgbits et plus de versatilitg. Ces caractgristiques doiven
@tre prises en compte tout au long d'une chane de rgception et particuliprement p
I'interface entre le monde analogique et le monde num®rique. Les techniques de conver-
sion analogique/num®rique actuelles ne permettent pas de rgpondre aux besoins fu-
turs. En e®et, on constate que les convertisseurs dont les frgquences d'&chantillonnage
sont les plus §levges ont des rgsolutions en nombre de bits trop limitges et que les
convertisseurs les plus prgcis travaillent p des cadences trop faibles. Les progrgs des
technologies vont certes vers une augmentation des frgquences d'gchantillonnage et
des rgsolutions en bit mais il semble indispensable de rg°gchir g de nouvelles archi
tectures intrinsgquement plus rapides et plus prgcises. De plus, a n de rgpondre au
mieux aux besoins de la conversion du futur, il faut envisager des systgmes qui soient
capables de s'adapter aux di®grents types de signaux g convertir. Pour cela, il faudra
pouvoir modi er dynamiquement les caractgristiques de ces systgmes, c'est ce qu'on
appelle la versatilitg.

Ce travail a pour objectif d'gtudier un dispositif qui, pour une cadence d'gchan-
tillonnage donnge, permette d'&largir la bande de frgquence de conversion analo-
giqgue/num®rique et dont les caract®ristiques soient modi ables. L'orientation clsié
est celle des structures parallgles et en particulier des bancs de Ttres hybrides (BFH).
Le principe des BFH repose sur une dgcomposition frgquentielle du signal en plusieurs
sous-bandes via un banc de ltres analogiques appel® banc d'analyse. Pour chaque
sous-bande, le signal est num®risg p l'aide d'un convertisseur analogique/nuqgi
classique p une cadence plus faible que la frgquence de Nyquist du signal d'entrge



du BFH. En n, un banc de Ttres num&riques appel® banc de synthgse recompose les
signaux en un signal que l'on souhaite le plus proche possible du signal d'entrge du
BFH qui serait §chantillonng pa la frequence de Nyquist. Une telle architecture pesim
d'®largir la bande de conversion g partir d'une cadence d'§chantillonnage donnge.

Ces ®tudes ont §t% e®ectuges au cours des thgses de Caroline Lelandais-Perrault et
Tudor Petrescu menges en partie en collaboration. Elles font partie d'un projet plus
vaste sur les systgmes de num®risation du futur, ce qui a permis d'§changer des idges
et des rgsultats avec des chercheurs d'autres §quipes (P. Duhamel du LSS, M. Barret
et J-L. Collette de Supt®lec p Metz) et d'aboutir p des publications communes. Ces
systgmes p BFH sont aussi une des trois architectures qui vont faire I'objet du projet
RNRT intitul® < VersaNUM > labellis§ en septembre 2005.

Notre travail a abouti p de nouvelles mgthodes de synthgse de BFH, une extension
de leurs fonctionalitgs et une gtude de leur sensibilitg par rapport aux imperfections
de rgalisation. Ces rgsultats sont dgtaillgs ci-apres (les initiales de l'auteumpipal
sont prgcis§es entre parenthgses).

La particularitg des m®thodes de synthgse de BFH d®velopp®es ici est qu'elles
prennent en compte les contraintes de rgalisation des Itres analogiques. En e®et elles
partent d'un banc d'analyse quelconque mais suppos® connu. Elles calculent alors un
banc de synthgse compos® de Itres num®riques. Il y a tout d'abord les m$&thodes
exploitant I'gchantillonnage de la rgponse frgquentielle : celle qui utilise tie@ansfor-
m®e de Fourier inverse (TP), la mgthode d'approximation locale aux moindres carrgs
(CLP) et la m®thode d'approximation globale aux moindres carrgs (TP). Une autre
classe de m%thodes repose sur la minimisation d'un critgre continu soit la mg§thode
d'approximation continue (CLP). D'autres m$&thodes permettent d'obtenir des Ttres
de synthgse p rgponse impulsionnelle in nie (CLP en collaboration avec D. Silion,
stagiaire p Sup®lec). De plus, g partir d'un BFH calcul§ par I'une des mgthodescfirg
dentes, on peut chercher p optimiser les bancs d'analyse et/ou les bancs de synthgse
(TP).

Un autre rgsultat est I'extension de la thgorie des BFH passe-bas au cas passe-
bande (CLP). On montre notamment comment les m&thodes de synthgse des BFH
passe-bas peuvent étre transposges au cas passe-bande.

Toujours dans le cadre de I'extension des fonctionalites des BFH, un atout des
BFH est leur versatilitg potentielle o®erte par le banc de synthgse. En e®et, les Tltres
de synthgse ®tant num®riques, leurs coezcients peuvent donc étre modi §s en fonc-



tion des besoins. Nous avons exploitg cette idge et obtenu une m$thode qui permet
d'am®gliorer la rgsolution potentielle dans une bande de frgquence restreinte (CLP).

En n, nous avons ®tudig l'in°uence de la quanti cation (du signal et des coezx-
cients des Itres de synthgse) ainsi que la sensibilitg vis-p-vis des imperfections de
I'analogique (TP). Les BFH s'avprent trgs sensibles p ces imperfections. Ce problgme
majeur a donc engendrg des recherches sur les solutions possibles. Pour pallier le
problgme de sensibilitg, une mgthode de calibration a §t§ mise au point.

Organisation du rapport:

Nous avons choisi de poursuivre notre collaboration dans I'gcriture de nos mg-
moires de thgse. Nos deux manuscrits se composent donc d'une partie commune (l'in-
troduction, les chapitres 2 et 3 et la conclusion) et d'une partie qui est propre g chacun
(chapitre 4). En ce qui concerne la partie commune, nous nous en sommes partag® la
riédaction. Dans le rgsum® des chapitres qui suit, les initiales du rgdacteur sorneest]
entre parenthgses.

Le chapitre 2 prgsente les besoins en termes d'applications qui amgnent p reconsi-
dgrer les techniques de conversion analogique/numgrique. Les performances souhaitges
pour ces futurs systegmes de num®risation sont prgsentges (CLP). Les solutions poten-
tielles de type structures parallgles sont expliquges. Puis le rapport se focalise sur les
BFH dont les bases thgoriques et les m§thodes de synthgse classiques sont rgsumges
(TP).

Le chapitre 3 prgsente nos m§thodes de conception des BFH. Tout d'abord, nous
®num®rons les possibiliths de rgalisation des Ttres analogiques du banc d'analyse
qui nous ont amen®s p choisir les caractgristiques des bancs d'analyse (CLP). En-
suite, nous exposons les mgthodes de synthgse des BFH d®&velopp®es et les rg§sultats
(CLP,TP).

Le chapitre 4 de la these de Tudor Petrescu traite de la sensibilitg des BFH par
rapport aux erreurs de rgalisation des Itres analogiques et num®riques. Le bruit de
quanti cation total d'un convertisseur analogiqgue num®rique implément® en struate
BFH est gtudi. Une m&thode de calibration des Ttres num®riques visant g compenser
les erreurs d'implgmentation de l'analogique est prgsentge et ses performances sont
®tudiges.

Le chapitre 4 de la these de Caroline Lelandais-Perrault §tend les fonctionnali-
t®s des BFH a n de mieux rpondre aux besoins exprim®s dans le chapitre 2. Tout
d'abord, nous pre&sentons I'extension des m&thodes de synthgse de BFH au cas passe-



bande. Nous montrons ensuite la capacit$ des BFH p e®ectuer une focalisation spec-
trale. Les m§thodes de synthgse pour obtenir des Ttres p rgponse impulsionnelle
in nie sont expostkes.

Pour conclure, nous proposons une mgthodologie de conception de BFH qui met
en oeuvre nos resultats. En n, aprgs un bilan de notre travail, nous prgsentons les
perspectives ouvertes par cette tude dans le domaine des systgmes de num®risation.



Chapitre 2

La num@risation g hautes
performances

2.1 Besoins

2.1.1 Besoins applicatifs

Au dg€but des annges 1990, la n de la guerre froide a amen® la dgfense am®ri-
caine p rgorganiser ses activitgs de radiocommunications. Constatant la trgs grande
diversitg et l'incompatibilit® des systgmes radio utilisgs par les militais, le DOD
(Department Of Defense) initia le concept de Radio Logicielle [53]. Il s'agissait alors
d'Btudier des systgmes ®§tant capables de s'adapter p di®grentes frgquences, di@grent
modulations, di®Brentes normeg¥ en croire le nombre trgs important de publications
sur le sujet, cette idge a Bt® adopt®e sur le plan international aussi bien dans le monde
acadgmique qu'industriel, ceci pour des applications de tglfcommunication plfs g
ngrales, dont les applications commerciales. Les applications de la radio logicielle
auront un impact important sur nos modes de communication personnels, et aussi
sur l'industrie, tous domaines confondus. En e®et, les souscripteurs de services dis-
poseront d'un systgme compatible g l'international, d'une plus grande °exibiitdans
les services et donc d'une plus grande facultg de personnalisation de ces services. Les
op%rateurs pourront dgvelopper de nouveaux produits plus complets et plus person-
nalisgs plus rapidement qu'aujourd'hui. Les fabricants de terminaux et de stations
de base pro teront des §conomies d'gchelle et d'une production plus °exible. Pour ce
faire, on imagine dans la littgrature le tglfchargement de nouveaux logiciels dans le
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terminal et la recon guration du matgriel (FPGA [12]). Quant g la conversion ana-
logigue/num®rique actuelle, des travaux e®ectu®s p lI'occasion de cette thgse §tudient
comment raliser une numrisation modi able et adaptable en fonction du besoin.

Puis vint I'idge de la Radio Cognitive [55] qui est une extension de la radio lo-
gicielle. Aujourd'hui, dans les rgseaux mobiles standards, le terminal mesure des pa-
ramgtres qu'il transmet au rgseau et rexoit des dgcisions en retour qu'il exgcute. En
radio cognitive, le terminal n'est plus seulement un systgme qui s'adapte aux ordres
mais il est capable d'analyser son environnement et de prendre lui-méme des d®ci-
sions. Cette< intelligence> du terminal permet d'envisager une optimisation globale
des ressources radio du rgseau. Une tendance actuelle (ou future) de la radio logicielle
(ou cognitive) est de choisir les caractgristiques d'un lien radio, en premier lieu la fr§-
guence centrale, de fason optimal#t I'heure actuelle, les principaux e®orts portent
sur la dgtection d'®ventuels< trous > dans le spectre disponible. Sur un exemple
aussi simple, on consoit bien que, pour optimiser rgellement un tel choix, il faudrait
e®ectuer une analyse spectrale dans la totalit§ de la bande a priori possible, ce qui
impliquerait d'avoir pu num®riser toute cette bande. Certes il existe des solutions p
balayage, dont le principe est de faire varier I'oscillateur local pour convertir sgquen-
tiellement toute la bande. Mais cette solution peut poser problgme si le signal est non
stationnaire (par exemple I'UWB). D'autre part, cette solution ne prend en compte
que la puissance du signal alors qu'il faudrait permettre des traitements moins triviaux
gue la simple mesure de puissance continue (c'est le cas du CDMA). Une conversion
analogique/num®rique large-bande permettrait une gestion plus °exible du spectre.
On pourrait alors utiliser des algorithmes d'optimisation des ressources radio plus so-
phistigugs que ceux prgctdemment citgs. Cette ®volution technique pourrait favoriser
une §ventuelle dgrggulation des frgguences dans le futur.

En n, les communications radio ne concernent plus uniquement les tglffcommu-
nications comme le GSM ou 'UMTS par exemple. Elles sont utilises dans de plus
en plus de domaines a n d'o®rir plus de services (GPS, Wi, etc). Pourquoi ne pas
imaginer une interface radio matgrielle ggn®rique qui pourrait rgpondre A toles
besoins de communication radio possibles? Ceci engendrerait une conomie d'gchelle.
Pour aboutir p cela, il faut encore imaginer la recon gurabilitg du logiciel des sys-
temes (t&l®chargement de nouveaux logiciels par le lien radio) et du mat§riel (con -
guration de FPGA par exemple). Quant p la num®risation du signal, la conversion
analogique/nume®rique classique (en bande de base ngcessitant une ou plusieurs trans-
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position(s) en frgquence) ne rgpond pas p la question. Il faut |a aussi rg°gchir p
la recon gurabilitg de la conversion analogique/num®rique ce qui justi e pleinenten
notre ®tude.

En conclusion, ces applications futures ne pourront étre implgmentges que si les
systgmes de num®risation acquigrent des caractgristiques et des possibilitgs de conver-
sion large-bande versatiles.

2.1.2 Besoins en termes de performances

La plupart des auteurs gtudiant la Radio Logicielle imaginent un convertisseur
analogique/numgrique idgal RF et large-bande [54], [83]. En e®et, on a intgrét p
numeriser le signal le plus tot possible dans la cha®ne de rgception a n d'&corsami
des ®tages de transposition de frgquence. De plus, pour rgpondre aux besoins de Radio
Logicielle, on doit disposer d'un signal qui num®rise la totalitg de la bande. En n, il
serait intgressant que I'on puisse param®trer ce systgme de num®risation en fonction
des besoins. Le convertisseur analogique/num®rique idgal pourrait donc conduire p la
chatne de rgception de la gure 2.1.

CAN
Large-bande || Logiciel
Haute fréquence

Radio Fréquence Conversion i Traitement du signal
' 1 numérigue

&
l

Fig. 2.1 { Conversion analogique/num®rique idgale

Le convertisseur idgal devra avoir des performances que nous pouvons classer
dans trois catggories que sont l'aspect frgquentiel, les aspects de rgsolution et de
consommation. De plus, on souhaite qu'il soit versatile.

Performances fr§quentielles

Large-bande

En prenant I'exemple de la tgl®phonie mobile dans le cadre de la radio logicielle,
le convertisseur idgal devrait convertir la bande [500MHz-2GHz]. Si on considgre que
I'on est en large-bande dgs lors queféf onrae > 0:25, alors il s'agit bien d'une
conversion large-bande.
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Bande passante

La frgquence d'chantillonnage minimale d'un signal en bande de base couvrant
la bande [0,B] est de B. Dans le cas de signaux en bande passante compris entre
fmax i B et fmax, la frRquence d'Bchantillonnage minimale dgpend de la position de
la bande dans le spectre [86]. La gure 2.2 repr&sente la frequence d'§chantillonnage
minimale en fonction def .

4 T T T T T T T

3.8 b

3.6 b

341 B

3.2+ B

3r 4

f(mi”)/B
e

2.8 b

2.6 b

241 1

Fig. 2.2 { FrBquence d'§chantillonnage minimale {{™") en fonction de la fréquence
maximale (f max)

On remarque que tant qud o« estinfgrieure p B, la frequence minimale d'gchan-
tillonnage vaut 2f .. D@s quef ox d&passe cette valeur, la frgquence d'§chantillon-
nage minimale chute. Dans ce dernier cas, il est alors intgressant d'gchantillonner en
bande passante.

Dans le cas de la bande [500MHz-2GH4],.x =B = 1:33, la frgquence d'&chan-
tillonnage minimale vaut & 5« soit 4 GHz. On ne peut donc pas tirer pro t d'une
numgrisation en bande passante dans I'optigue de minimiser la fréquence d'&chan-
tilonnage. Ceci est valable dans le cas d'une num®risation classique e®ectuge directe-
ment p la frequence d'&chantillonnage avec un seul convertisseur. Il serait intgressant
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d'gtudier si on peut rg¢duire cette frequence minimale d'gchantillonnage gréael@
nouvelles architectures de systgmes de num®risation.

Hautes frgquences

L'®largissement des bandes s'accompagne d'une glgvation des frgquences absolues.
Les bandes d'entrge des convertisseurs devront donc augmenter. Il s'agit ici d'un
aspect technologique qui concerne la partie §chantilloneur-bloqueur des convertisseur
et qui ne fait pas partie de cette §tude.

Hauts dgbits

Devant l'accroissement de quantitg d'information p communiquer, les dgbits de
donnges ne cessent de croftre. Des dgbits allant jusqu'a 1Gbit/s sont envisageables.
Ce besoin joue dans le méme sens que I'glargissement des bandes passantes.

R&solution

Toute application ngcessite de travailler avec des signaux qui ont au moins une
certaine prgcision a n d'obtenir les performances souhaitges. Les signaux doivent donc
étre num®risgs p l'aide d'un convertisseur d'une prgcision au moins ggale e ed-
gBe par l'application. La prgcision d'un convertisseur est §valuge en nombre de bits
et appelte rgsolution. On d® nit plusieurs rgsolutions pour un méme convsseur.
L'annexe A rappelle ces d® nitions. Pour la suite de ce paragraphe, nous nous int§-
ressons g la rgsolution e®ective d§ nie par la relation (A.2). Il s'agit de la r§solution
d'un convertisseur qui est limitge par les phgnomgnes de bruit. Plus ggn®ralemen
pour un bruit blanc d'origine X, il correspond une rgsolution maximaléNx qui est
life a la puissance de ce bruit par la relation:

SNRy (dB) = 6 Ny (2.1)

Si on calculeNyx pour chaque type de bruit, on peut ainsi identi er celui qui est le
plus limitant.

Plusieurs sources de bruits contribuent au bruit total. Tout d'abord la quanti ca-
tion qui engendre un bruit tel que le rapport signal sur bruit vaut 8 dB ouN est le
nombre de bits de codage du convertisseur. Or, on choisit le nombre de bits de codage
au cours de la conception en tenant compte d'autres phgnomgnes plus contraignants
que sont [95]:

- le bruit thermique, que nous allons d®tailler plus loin;
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- I'incertitude sur les instants d'gchantillonnage, c'est ce que I'on appelle la gigue
de phase;

- l'incertitude due au comparateur. Pour des niveaux trgs proches de la tension
seuil, la sortie du comparateur rend une valeur intermgdiaire qui n'est ni un niveau
haut ni un niveau bas. Dans ce cas, la bascule qui suit le comparateur se mettra dans
un ®tat mgtastable qui deviendra soit urx 0 > soit un < 1 > au bout d'un temps ¢,
non prgdictible [34] [97].

Un exemple de limitations dues p ces phgnomgnes est donn® sur la gure 2.3
(extrait d'un document rgdig® par une ®quipe de 'ENST sur la conversion analo-
gique/num®rique dans le cadre de l'action CNRS Radio Logicielle).

Fig. 2.3 { Limitations de la rgsolution en fonction de la fréquence d'&chantillonnage

On peut y voir que pour les fréquences les plus basses, le bruit thermique est le
plus limitant. Puis, pour les frgquences de quelques dizaines de MHz p quelques GHz,
l'in°uence de la gigue de phase est prgpond&rante. Au delp de 5 GHz, I'amAf§u
du comparateur I'emporte. Dans le domaine de frgquence [5S00MHz-2GHz], c'est donc
la gigue de phase qui limite les performances des convertisseurs. En supposant que

10



2.1. Besoins

les progres technologiques parviennent p repousser cette limite, le bruit thermique
pourrait redevenir le bruit prgédominant.

In°uence du bruit thermique :

Le bruit thermique est, par d® nition, celui qu'engendre l'agitation thermique
des porteurs. Or, dans la littgrature, on dgsigne parfois par bruit thermique le bruit
fondamental qui est un ensemble de bruits engendr§s par plusieurs causes [95]. Ce
bruit fondamental se compose du vgritable bruit thermique, du bruit de grenaille (ou
shot noise) et du bruit en Ef.

Comme son nom l'indique, le bruit en £f d®croit en fonction de la frgquence et
devient nggligeable devant le bruit thermique pour les hautes frgquences (dans le pire
cas p partir de 10 MHz). Ce bruit n'a donc pas d'impact sur les performances de notre
application.

Le bruit de grenaille se crge dans les jonctions. C'est un bruit blanc indgpendant
de la temp%rature et proportionnel g la composante continue du courant. L'expression
(2.2) donne la densit® spectrale de courant.

S|(f) =2qIDC (22)

avecq=1:6£ 10 *° C.

On observe le bruit thermique uniguement dans les dispositifs rgsistifs. Les lois
de la physique quantique permettent d'gtablir une bonne approximation de la densitg
spectrale de puissance de bruit #mise par une rgsistance p la temp®raturérelation

(2.3)).
°(f) YakTk (2.3)

aveck = 1:38£ 10 2 J.K' ! et ou Tk est la temp®rature en Kelvin.

On en dgduit deux reprgsentations possibles gquivalentes du bruit thermique ap-
port® par une rgsistanc® dans un circuit ( gure 2.4). La premigre de type Th&venin
comporte une source de tensio&, ggn®rant un bruit blanc de densit§ spectrale (2.4):

S,(f) = 4kTkR (2.4)

La seconde de type Norton comporte une source de couragt ggngrant un bruit
blanc de densit§ spectrale (2.5):

Si(f) = 4kTk =R (2.5)

11
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a
:

Fig. 2.4 { Modglisation du bruit thermique dans une rgsistancék

De la méme manigre, une jonction peut étre modglisge par sa rgsistance dynamique
en parallgle avec une source de courany qui fournit un bruit blanc de densit§
spectrale (2.2).

Sans la connaissance du circuit, il est donc impossible de donner la puissance totale
du bruit fondamental. Toutefois, on peut dire que cette puissance ne pourra pas étre
infrieure g une valeur plancher caus§e par le bruit thermique dans un conducteur
seul. La densit® spectrale de puissance de bruit thermique donn®e par 'expression
(2.3) nous donne un plancher de bruit de -174 dBm g 290 K dans une bande de 1 Hz.
La puissance de bruit thermique $mise dans une banBevaut:

Py, = kT B (2.6)

Donc pour une frgquence d'gchantillonnage de 3 G®ch/s (ce qui permet d'§chbonii

ner un signal de largeur de bandB = 1:5 GHz), la puissance de bruit sur la totalit§ de

la bande sera d'au moins -82 dBm. En consid&rant un signal p num®riser de puissance
+0dBm, la relation (2.1) conduit p une rgsolutionNy, de 13.7 bit. Cette rgsolution

est la meilleure performance que I'on puisse obtenir dans ces conditions. Cette consi-
dgration permet ainsi de relier la largeur de bande souhaitge p la résolution maximale

gue l'on peut esp®rer.

Consommation

L'glargissement des bandes de conversion conduit ingvitablement p une augmen-
tation de la consommation. Mais cela ne sera pas un frein au dgveloppement de
tels systgmes si le rapport performance/consommation est satisfaisant. On peut citer
I'exemple de 'TUMTS qui, malgrg une augmentation de la consommation d'un facteur
six par rapport au GSM, a vu malgrg tout le jour.

12
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La faible consommation est une contrainte forte pour les systgmes mobiles. Il s'agit
en revenche d'une contrainte de second ordre pour les systgmes xes. Les systgmes de
numéerisation large-bande existeront donc sans doute d'abord dans les stations xes.
Des recherches supplgmentaires seront ngcessaires pour minimiser leur consommation
et ainsi pour pouvoir les intggrer dans des systgmes portables. La versatilitg pourrait
d'ailleurs jouer un r6le positif dans la gestion de la consommation du systgme. On
peut imaginer, par exemple, que lorsque les performances requises le permettent, le
logiciel puisse diminuer la quantitg d'gchantillons par seconde globale du systemeiain
gue le nombre d'op®rations.

Versatilit§

Dans le futur, le logiciel devrait pouvoir modi er les caractgristiques des systgmes
de numerisation. Par exemple, si I'on considgre le choix d'un canal de largbudans
une bandeB, il serait bon de disposer d'un systgme qui, tout d'abord, num®rise avec
une certaine rgsolution la bandd, ®value I'emplacement du canal optimal, puis,
augmente sa rgsolution danbk autour du canal. C'est ce que I'on pourrait appeler la
focalisation spectrale command®e par logiciel. Cette idge est illustrge par la gure 2.5.
On peut y voir un exemple dans lequel un systgme cherche un canal dans toute la
bandeB (®), s'adapte g un premier () puis (par exemple aprgs un dialogue avec un
interlocuteur se place vers<).
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Fig. 2.5 { Focalisation spectrale

Conclusion

Ces performances ne sont pas atteignables simultangment p leur niveau d'exigence
le plus ®levk. Aujourd'hui, il n'existe pas de convertisseur de frgquence d'gchéonti
nage 3 Ggch/s avec une rgsolution de 12 bit, le plus rapide ayant une cadence d'gchan
tilonnage de 1.5 G%®ch/s pour une rgsolution de 8 bit (voir I'annexe A). On pourrait
attendre que les progrgs technologiques y parviennent mais on ne peut pas prgvoir
a quelle gch®ance. Une alternative est d'§tudier des architectures qui, p partir €un
frequence d'gchantillonnage donnge, permette d'gtendre les performances, c'estep-d
d'augmenter les facteurs de mgrit€® et F. C'est pourquoi nous nous intgressons aux
structures parallgles. De plus, la versatilitg est indispensable pour ces systgmes de
numrisation. Nous verrons en quoi la solution BFH peut rgpondre p ce besoin.

2.2 Solutions potentielles

A n d'augmenter la bande de conversion pour une fréquence d'&chantillonnage
donn®e, on envisage dans la littgrature des structures de type parallgle selon le principe

14
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illustrg sur la gure 2.6. Ces systgmes sont souvent appel§s systemes multi dgbit.

Décomposition Recomposition

)a(t) Conversion A/N ﬂ

%,(0) %,(n)

= Conversion A/N

x(t) y(n)

X\ (tl Xy ()

Conversion A/N

Fig. 2.6 { Structure parallgle pour CAN

On cherche g numriser un signai(t) p une pgrioderl. Le signal analogiquex(t)

recompos®s selon une rggle sp§ci que pour reconstituer un sigia) correspondant
idgalement au signak(t) ®chantillonn§ p?. Avec un sous-fchantillonnage avant la
conversion et un sur-gchantillonnage aprgs celle-ci, la frequence d'gchantiége du
convertisseur gquivalent peut etré/ fois sup®rieure p celle du convertisseur situg sur
chacune des voies.

2.2.1 D&composition temporelle

La premigre technique de parallglisation qui a §t® utilisBe pour augmenter la vitesse
de la conversion analogique/num®rique e$entrelacement temporel (‘time interlea-
ving") [6], [71]. La gure 2.7 prgsente le sch&ma fonctionnel d'un tel convertisseur.
Dans cette techniqueM CAN ®chantillonnent un signal p bandé4=Tp des pgriodes
d'tchantillonnage deMT . Les instants d'gchantillonnage des CAN sont dgcalgs les
uns par rapport aux autres d'une durgd . Les signaux de commande des §chantillon-
neurs sont reprgsent®s dans la Figure 2.8. Aprgs I'Gchantillonnage, un multiplexeu
reconstruit le signal de sortie p partir des §chantillons sur chaque branche.

La p®riode d'€chantillonnage du convertisseur gquivalent est dofic En gure 2.9
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¢ 1
S/H d
2
S/H q2
| MUX
X(t) y(n)
T
L M
S/H Oy

Fig. 2.7 { Convertisseur p entrelacement temporel - schma fonctionnel

MT

N N

n ;
" -

Fig. 2.8 { Signaux de commande des ®chantillonneurs dans un convertisseur p entrelace-
ment temporel

on prgsente le sch§ma de principe ®quivalent. La rgsolution du convertisseur ®qui-
valent est thgoriquement ggale p la rgsolution du convertisseur individuel sur chaque
branche.

Dans la pratique, les quanti cateurs ne sont pas identiques. Les caract§ristiques
de quanti cation ont des gains di®grents (erreurs de gain dans les CAN). Les am-
pli cateurs des ®chantillonneurs et les caract®ristiques des quanti cateurs pefatent
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x()
1 = -(M-1)
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e Dﬁ
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Fig. 2.9 { Convertisseur p entrelacement temporel - schma de principe

®galement des erreurs de dgcalage. Il existe aussi des erreurs de phase des §chantillon-
neurs. Ces trois sources d'erreurs limitent en pratique la rgsolution du convertisseur p
entrelacement temporel. Des mgthodes de correction de ces erreurs ont §t® proposges
dans [17], [24], [25], [71], [90], [91].

La socigt® Agilent produit un convertisseur analogique/numgrique de ce type pour
des oscilloscopes ayant une fréquence d'chantillonnage de fiet@s pour une rgso-
lution de 8 bit [2]. Il contient 80 convertisseurs analogique/numgrique p 250fdh/s
rgalis§s en architecture pipeline et utilise des techniques de calibration pour comgens
les erreurs §num®ries ci-dessus. Pour de meilleures rgsolutions, Analog Devices pro-
duit un convertisseur de 12 bit et 400 Mich/s ('AD 12401) [4], [38]. Celui-ci utilise
des techniques de calibration lui permettant de compenser les erreurs d'appariement
de gain, de phase et de dgcalage. Il contient deux CAN pa 12 bit, entrelac$s.

2.2.2 D8composition fr§quentielle

Une autre manigre d'augmenter la fréquence d'gchantillonnage est d'utiliser une
dgcomposition spectrale du signal d'entrge.

Cette dgcomposition peut se faire avec un banc de ltres analogiqumc d'ana-
lyse). Les signaux qui en rgsultent sont ensuite §chantillonn®s p des cadences moins
tlevges que la frequence Nyquist du signal d'entrge, sur-gchantillonngs et recomposgs
utilisant un banc de Itres num®rique panc de synthggepour reconstituer le signal
num®rique desirg. Un tel systeme s'appelanc de Ttres hybride
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2.2. Solutions potentielles

Une autre manigre de rgaliser une dgcomposition frgquentielle est d'utiliser des mo-
dulateurs sigma-delta en parallgle, chaque modulateur convertissant une sous-bande
de la bande totale du signal. Cette architecture n'est pas abordge dans ce rapport.

Bancs de Ttres hybrides p temps discret

La Figure 2.10 reprsente un BFH p temps discret. On suppose qu¢) est de

Banc d'analys Banc de synthese

M) | 0 R

@) | P22 4, L | F2(z>¥

X)) T D y(n)

HM(z)%a YRR M Fu(@)

Fig. 2.10 { Banc de Ttres hybride p temps discret

bande limitge gva=Tpar un Ttre externe. Cette fois, le banc d'analyse est constitu§ de
“Ttres analogiques p temps discret de fonctions de transfert;(z), H»(2), ... , Hu (2)

(par exemple des ltres p capacits commut§es). Le sigrél) est tout d'abord §chan-
tillonn® et ensuite Ttrg par les Ttres H1(z2), H2(2), ... , Hu (2). Ensuite, les signaux
x1(n), x2(n), ... , Xy (n) sont sous-§chantillonn®s et quanti s p une cadende fois
inf@rieure p la cadence ngcessaire dans le cas d'une conversion analogique/nuwne®riq
directe du signalx(t). Apres la quanti cation, les signaux sont sur-gchantillonngs et
“Ttrgs par le banc de synthgseR1(z), F2(z2), ..., Fu (2)). Le signaly(n) obtenu par la
somme des signaux de sortie des Ttres de synthgse reprisente le signal d'eriife
num®risg. L'avantage du banc de Itres hybride p temps discret est que les ltres p
capacitgs commutges peuvent etre implgmentgs avec une meilleure prgcision que les
“Itres analogiques p temps continu. L'inconvgnient de ce type de structure est que
I'Bchantillonnage du signalk(t) qui a lieu avant le Ttrage d'analyse doit se faire avec
une cadence correspondant g la bande totale de ce signal. Un autre inconvgnient est
li® p la bande rgduite des Itres p temps discret puisqu'on est limit§ par la frgqeen
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2.2. Solutions potentielles

maximale des Itres p temps discret qui est de I'ordre de la fréquence maximale des
CAN.

Les bancs de Ttres hybrides p temps discret pour la conversion analogique/numgrique
ont ®t® introduits pour la premigre fois dans [63]. L'e®et du bruit de quanti cation
total p la sortie des convertisseurs utilisant des BFH pa temps discret a §t§ ®tudi® dans
[64]. L'analyse de l'in°uence des imperfections analogiques sur les performances des
BFH p temps discret a $t§ faite dans [69] ou [70].

Bancs de Ttres hybrides p temps continu

La gure 2.11 reprsente un BFH p temps continu. Cette structure a §t§ proposte

Banc d'analys Banc de synthese

A % M F1(2)

Hy(s) —

MT

S B M ) j(

x(t) | JD Y_I(_n)
S | |
H(S) 7y M M - Fy@)-

Fig. 2.11 { Banc de Ttres hybride p temps continu

dans [84]. Dans ce cas, le spectre du signal analogique d'ent§t¢ est directement
dgcompos® par les ltres de synthgs(s), Ha(S), ..., Hu (S) qui sont maintenant p
temps continu. Supposons que(t) a la bande limitge a{ ¥%=T;%=[Tpar un Itre ex-
terne. LesM signaux qui en rgsultent aprgs le Ttrage sont §chantillonn®s et quanti §s

a la cadencedMT, donc g une cadenck! fois plus basse que si on avait §chantillonng
et quanti § directement le signalx(t). Ensuite, les signaux numgriques;(n), x»(n),

.., Xm (n) sont quanti §s, sur-Bchantillonngs et Itrgs par les Ttres num§riques du
banc de synthpsé&(z), F»(2), ..., Fm (2). En n, le signal de sortiey(n) est constitug

de la somme des signaux de sortie des Itres num®riques. On cherche p trouver les
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possible du signal d'entrge, num®risnT) p un retard prgs.

L'avantage des bancs de Ttres hybrides p temps continu provient de la nature
des ltres analogiques qui permettent des frequences de travail plus §levges que les
“Ttres p capacit®s commut®es. Donc les freéquences d'§chantillonnage des conventssseu
analogique/numrique rgalisgs dans ce type de structures peuvent étre pjuandes
que dans le cas temps discret. L'inconvgnient principal de ces structures est i p
l'imprgcision de rgalisation des Ttres analogiques, plus grande que l'impr&cision de
rgalisation des Itres p capacitgs commut§es.

Certains travaux sur les bancs de ltres hybrides p temps continu ont §t§ publigs.
Une analyse frgquentielle des BFH peut &tre trouvge dans [39], [42], et [90]. Plusieurs
m#thodes de synthgse pour des bancs de Itres p deux voies peuvent étre trouvtes dans
[39], [41], [43], [44], [45], [47]. Des mgthodes de synthgse des BFH, qui ne contiennent
pas forcment seulement deux voies se trouvent dans [77], [90], ou [93]. Dans [58] et
[59], partant d'un prototype de banc de Tltres discret, les réponses id§ales des ltres
d'analyse sont calculges. Le bruit de quanti cation est ®tudi® dans [39]. Une analyse
des erreurs d'appariement des CAN qui se trouvent sur chaque voie du BFH est faite
dans [39], [46] et [90]. Certaines techniques de conception de BFH ont §t§ brevetges
par Velazquez [88], [89], [87].

Dans [35], [36], [37], [65], [66] et [68] se trouvent nos contributions pour I'glabo-
ration de mgthodes de synthgse de BFH adaptges aux contraintes de rgalisation. Ces
articles contiennent des exemples de synthgse pour des bancs de ltres g huit voies.

2.2.3 Int@rét de la solution BFH

Dans cette section, les avantages de la solution p BFH par rapport p la solution p
entrelacement temporel pour la rgalisation des convertisseurs analogique/numgrique
sont montrgs. Petraglia et al. [63], Velazquez [90] ouwblvenborg et al. [46] montrent
gue les Ttres d'analyse attgnuent les erreurs introduites par les imperfections des
convertisseurs analogique/num®rique sur chaque branche. On a vu dans le parageaph
2.2.1 qu'il y a trois types d'erreurs dans les convertisseurs analogique/num®riques
erreurs de gain, les erreurs de dgcalage et les erreurs de phase. Les erreurs ci-dessus
peuvent étre modglis§es par [62], [90]:

Xam(N) = m(N) BXm () + by (2.7)
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2.2. Solutions potentielles

OM Xgm(Nn) est le signal §chantillonn® et quanti § sur la branche, b, reprgsente le
dgcalage du convertisseur de la brancme, x,(n) reprgsente le signal gchantillonng
idgalement, eta, (n) est la rgponse impulsionnelle de la fonction de transfert du CAN
de la branchem.

Pour ®valuer l'impact de ces erreurs, on applique p I'entrge un signal sirkgso:

X(t) = Spcos(2iaht): (2.8)

Le spectre de la sortie du convertisseur analogique/numgrique contiendra une raie
spectrale sur la frgquenc&, (le signal utile), des raies sur d'autres frgquences (les
signaux d'erreurs de repliement) et du bruit provenant de la quanti cation et des
autres sources de bruit dans le convertisseur. On utilise la notion d8gurious Free
Dynamic Rangé qui est d& nie comme [80], [90] :

Efj Amplitude signal sur Fy en sortig?g
max(Efj Amplitude signaux sur d'autres frequences en sorjfg)

SFDR = (2.9)

oM Ef xg est I'espBrance mathgmatique de la variable algatoxeC'est le rapport entre
la moyenne quadratique de I'amplitude du signal de frgquenég, prgsent p la sortie
et le maximum des moyennes quadratiques des amplitudes des autres signaux sur
d'autres frgquences, prgsents dans le signal de sortie. Les valeursSieBR ont §t§
calculges dans [90] pour le cas d'un BFH g temps discret et pour le cas des systgmes
p entrelacement temporel.

Ci-aprgs nous donnons les expressions du SFDR pour le cas d'un systgme pa en-
trelacement temporel et pour le cas d'un BFH g temps continu, dans un cas typique.
Ces expressions sont montrges en Annexe C.

Erreurs de gain

On considgre tout d'abord qu'il y a uniqguement des erreurs de gain (les erreurs
de phase des gchantillonneurs et les erreurs de dgcalage sont nulles). Dans ce cas, le
SFDR pour un systgme p entrelacement temporel est:

M
EfeZg’

ou Ef &g est la variance des erreurs de gain sur toutes les voies.

SFDRET = (210)

Pour un BFH, si le signal parasite< tombe > dans la bande coup®e on a une valeur

typique du SFDR: L

2Ef e2g(h)2 (2.11)

SFDRgFH typique =
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2.2. Solutions potentielles

ouh est le rapport entre le module des Ttres dans la bande coup®e (considgrg constant
dans toute la bande coup®e) et le module des ltres dans la bande passante des ltres
(considgrg constant dans toute la bande passante des Ttres).

Erreurs de phase des §chantillonneurs

On considgre maintenant qu'il n'y a que les erreurs de phase, les erreurs de gain et
les erreurs de dgcalage ®tant nulles. Une valeur typique 8& DR est obtenue quand

. : 2k+D)% . . 2Mj 1
les signaux parasites ont de frgquences de tyé;eZM—)4 jkj < T’ :
aM
SF DRETtypique = m: (212)

ou Ef d?g est la variance des erreurs de phase des §chantillonneurs sur toutes les voies.
La valeur typique pour un BFH p temps continu s'obtient aussi pour des frgquences

+1)% -
des signaux de repliement de typ 2k+ 1) /4, jkj < 2M—'l:
M 2
_ 2
SI:DRBFthpique - m (2.13)

ouh est d& ni dans le paragraphe prgcgdent.

Erreurs de d§calage

En n, on suppose que les erreurs de gain et de phase sont nulles et il y a uni-
guement des erreurs de dgcalage. Pour un systgme avec entrelacement temporel, le

SFDR est:
M

AEfPg’
ou Ef g est la variance des erreurs de dgcalage. Pour un BFH p temps continu ayant

SF DRET = (214)

des convertisseurs analogique/numgrique prgsentant un dgcalage, le SFDR est:

1
SFDRer = 5= 5 (2.15)

Pour conclure, on remarque que les erreurs de gain, de phase et de dgcalage des
CAN de branche dggradent les performances des convertisseurs analogique/numgrique
construits en structure parallgle, que ce soit avec dgcomposition temporelle ou frgquen
tielle.

En ce qui concerne les erreurs de gain et de phase, ce n'est pas I'Gcart par rapport
a la valeur nominale qui empéche l'annulation des termes de repliement. Si tous ces
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2.3. Etudes actuelles sur les BFH

®carts sur toutes les voies sont §gaux, et si la structure permet g l'origine la recons-
truction parfaite, nous verrons dans le chapitre 3 que la structure parallgle permet,
méme apres l'implgmentation, I'annulation des termes de repliement. Par contre, si
les erreurs de gain et de phase ne sont pas ®gales entre les voies, on va constater
gue les termes de repliement ne s'annulent plus (quations (2.52)-(2.54)). Cependant,
cet e®et est estomp® par l'attBnuation des ltres dans le cas des BFH. Pour analy-
ser cela d'une manigre quantitative, une mesure est typiqguement §tudigeFOR).
Cette mesure quanti e le niveau des erreurs de repliement. Plus3¢-DR est grand,
meilleures sont les performances du convertisseur. Pour le cas des structures g entre-
lacement temporel, IeSSFDR est proportionnel au nombre de voies parce qu'un e®et
de compensation statistique des erreurs se produit (les erreurs de gain sont suppostes
des variables algatoires de moyenne nulle) (8quations (2.10),(2.12)). P@urcas des
structures p BFH cet e®et de compensation n‘appara?t pas, mais3& DR typique

de ces structures est multipli par le rapport entre le gain dans la bande passante et
le gain dans la bande coup®e des Tltres (Bquations (2.11), (2.13)). Si ce rapport est
suxzsamment grand, leSFDR des bancs de ltres peut étre meilleur que ISFDR

des structures p entrelacement temporel.

Les erreurs de dgcalage dggradent aussblEDR des structures de type parallgle.
Pour les structures p entrelacement temporel, le méme e®et de compensation statis-
tique se produit que dans le cas des erreurs des gain et de phase (gquation (2.14)). Au
contraire, cet e®et ne se produit pas dans le cas des BFH (g§quation (2.15)), donc, les
erreurs de dgcalage sont plus grandes dans les structures p dgcomposition frgquentielle
qgue dans les structures p dgcomposition temporelle.

2.3 Btudes actuelles sur les BFH

Dans cette section, les expressions de la sortie des bancs de Ttres hybrides p temps
discret et p temps continu sont d'abord rappelges. Ensuite, une analyse du spectre du
signal de sortie des BFH est faite. Les mgthodes actuelles de synthgse des BFH sont
rgsumees.
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2.3.1 Th8&orie des BFH
Bancs de Tltres hybrides p temps discret

Soit X (€' ) la transform@e de Fourier du signal d'entrge §chantillonn§nT):

X (' )= TFfx(nT)g (2.16)

est:
. 1 Xt .
Xm(@)= 10 X(@UT#IM)HL (@01 207, (2.17)
p=0
Pour l'instant, on ne prend pas en compte la quanti cation. Aprgs le sur-gchantilloage

et le TTtrage num®rique, la sortie du Ttre F, (€' ) est:

. Wit . .
Ym(e|! ): Mi X(el ('M 121/4[):M)Hm(e| ('M iZVap:M)Fm(eﬂ ): (218)
p=0
La sortie sera donc:
. X .
Y(') = Ym(€")
" w1 | | | (2.19)
= — X(el(! i 21/4|O=M))Hm(e|(! i 21/4p:M))|:m(e|! ):
M m=1 p=0
Avec la notation:
il 1 W 1 (! ;i 2Y.p= il
To(e' )= o Hu(@C PR ) (2.20)
m=1
I'Bquation (2.19) devient:
. Wit .
Y(E')= Tp(e! )X (&1 2=y (2.21)
p=0

Le spectre de la sortie est donc la somme du spectre du signal utile etMej 1

1g s'appellent les fonctions de repliementPour que le signal de sortie soit §gal au
signal d'entrge, ces termes doivent s'annuler. Le terme pop= O contient le spectre
du signal utile multipli® par To(€' ). To(€' ) s'appellela fonction de distorsion On
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2.3. Etudes actuelles sur les BFH

veut que le signal de sortie soit §gal au signal d'entrge, ®ventuellement retardfdde
®chantillons et multipli® par une constantec. Alors, les conditions de reconstruction

parfaite s'gcrivent:
8
. Sceld:ip=0
To(e" ) = (2.22)
-0 p2f1aMg g

Bancs de Tltres hybrides p temps continu

Soit X (j -) la transform$e de Fourier du signal d'entrgex(t):
X(j-)= Ffx(t)g: (2.23)

La gure 2.11 prgsente le schfma du BFH p temps continu. Dans ce cas, le banc
d'analyse est compos® de ltres analogiques p temps continu et le signal d'entcég
est aussi p temps continu. Alors, la transform®&e de Fourier des signayx(t) pour

1 X P oy P oyp

MT XJ -
p= il

MT m ] g7

Xm(j-) = (2.24)

Apres le sur-Bchantillonnage et le “Ttrage num®rique, la sortie du Ttr&,, (€' ) est:

R T S 77 S 2 S
Ym(€" )= Wp:'l X j - MT Hm ] - i MT Fm(€") (2.25)
OM:
' =-T:
La sortie sera donc:
il XA il
Y(€) = Ym(€")
m=1 . . 2.26
I R, D R V2 H” 2D, (2.26)
CoMT by el gy ™€)
Avec la notation:
T 2ip )
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I'Bquation (2.26) devient:
3

1 % o2
T Tp(e" X -
p=il

ip
MT

Y(e')= (2.28)
Donc le spectre de la sortie est la somme du spectre de I'entre, multipli® page’ )
et des dgcal®s de/2p=MT; 2 Z du spectre de I'entrge, multiplifs paf,(e' );p6 0
(termes de repliement spectral). Si les fonctiong, (€' ) et Hn,(j-) sont telles que
les fonctionsT,(€" ) s'annulent pour p 6 O, le repliement est §liming. Et siF, (e )
et Hn(j -) sont telles que To(e' ) reprisente un retard, le banc de Ttres n'introduit
pas de distorsion. Alors on peut §crire les conditions de reconstruction parfaite pour
le banc de ltres hybride p temps continu :
’ <celd :p=0
To(e" )= . (2.29)
-0 ;P2 ZnfOg:

La th®orie des bancs de Itres num®riques (pour lesquels les Itres du banc d'ana-
lyse et les Ttres du banc de synthgse sont num®riques)[84] montre qu'il existe des
BFH p temps discret p reconstruction parfaite. Ceci provient p I'origine du fait que
les conditions de reconstruction parfaite (2.22) constituent un systeme t& ®qua-
tions @M inconnues (dans lequel on considgre que les Itres d'analyse sont donn§s et
les TTtres de synthgesd F,(€' )g sont les inconnues). La nature analogique des Ttres
d'analyse dans le cas des BFH fait I'analyse un peu plus dixcile mais nous allons mon-
trer que pour des signaux d'entrge p spectre born§ on peut trouver, dans certaines
conditions, des BFH p temps continu g reconstruction parfaite.

On suppose donc que le spectre du signal d'entrge est de bande limit§g-a
(X(j-) =0, pour j-j, ¥=T). Pour que la fonction X (j -) soit non-nulle, son ar-
gument doit étre compris entrej Yu=Tet ¥%=T, c'est-p-dire, pour le dgcal§ d'ordrp,

I'argument doit vgri er:
Ya 2%p  Va
i =<-j < —:
T MT T

On considgre pour la sortie, la bande de pulsation normalisBe=] | Y4;% Il sutt

(2.30)

d'analyser la sortie sur cet intervalle puisque, le signal de sortie §tant num®rique, son
spectre est une fonction pgriodique par rapport p la pulsation, de pgriodé Dn veut
trouver les dgcal®s du spectre du signal d'entrge qui ont des contributions dans la
bandeB. On prend donc en compte l'intervallej ¥4 <! - %asoit:

L
IS

(2.31)
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A partir des ingquations (2.30) et (2.31), on peut ®crire:

8
. Ya . 1/4_ 2%ap  Ya
% i =<i=i < =
T T MT T
u
E Y,
. — <

0 (2.32)
] Yo 2%p Ya
rsTimT ST
A partir de (2.32), on trouve:
i M<p<M (2.33)

ou Bquivalentp2fi (M 1);i (M 2):5M i 2M j 1g. Alors, I'Bquation (2.28)
devient:

. 1 Xil . 3_3 21/4p”
Y(e' )= = To(e" )X - 2.34
(€)= 7 (€)X -0 (2:34)
p=i (Mj 1)
et les conditions de reconstruction parfaite peuvent s'§crire :
8
) <ceéld p=0

To(€" ) = (2.35)

-0 p2fi (M Lsi LM 2M i 1g:

Iy adonc 2M | 1 termes de repliement de spectre pour l'intervalle %2 <! <
Ya To(€' ) s'appelle la fonction de distorsionet Ty(e' ) pour p 8 0 s'appellent les
fonctions de repliement

De plus, d'aprgs [26] et [85], pour chaque frgquence dans la bapde <! - ¥
seulementM termes ont des contributions non-nulles dans la somme (2.34). Pour
montrer ceﬁl, on conslidqfe une frgquencg 2] %=T;%=]l De nouveau, pour que la

fonction X j-qij |

soit non-nulle, son argument doit satisfaire :

MT
YVa 29%p  Va
s e < — 2.
T of uTF ST (2.36)
parce queX (j -) est de bande limitge p%=T Par consgquent, on trouve:
8 » v
M MT
%pmax— 7""021/4 |
N 1, (2.37)
E M MT
7 Pmin = i 7"" 0 21,
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ou dxe reprgsente arrondi sup®rieur d&. Donc le nombre de termes de repliement
non nuls qui interviennent en (2.34) pour une frgquencey,-2]i Y=T;%=[Test de:

Pmax i Pmin +1= M: (2.38)

Si on considgre les Ttres d'analyse donn®s et on cherche les ltres de synthgse pour
constituer un BFH @ reconstruction parfaite, pour chaque intervalle

I =] i Ya=T+2%k | 1)=MT;| Y=T+2¥%k=MT[; k 2f 1,2;:::;;Mg (2.39)

(2.35) reprgsente un systgme dé ®quations aved inconnues (les Ttres de synthgse
Fn(€'), m2f12::Mq) [2611 Pour montger cela on %crit les conditions pour que,

: : . 2Y. L .
pour un certainp, le dgcal®X - j ] M'T'p , Soit situg en dehors de l'intervalld y :
8
Yo 2Yap Ya kil
— + L — + 21
% ThwmT b TN
E ou (2.40)
Yo 2Yap Ya k
T —+ —— i —+ 2% :
T Tl T T
D'ou il rgsulte: 8
3 P M+kil
ou 241
5 (2.41)
P,k
H 21/4pﬂ
aveck 2f 1;::;;Mqg. Donc, les dgcalgX j- i | MT auront des contributions gner-
g®tiques dans l'intervallel , pour p2 R, o
R=fi M+ Kk;:ki 10 (2.42)

Il'y adonc M termes en (2.34) qui ont des contributions non nulles dans l'intervallg

et, par consgquent, (2.35) reprgsente un systemeMegquations avedM inconnues.

Si le dgterminant du systgme est di®®rent de zgro pour tout -, on peut trouver les
‘Ttres de synthgse (pas n®cessairement rgalisables) pour que le banc de Itres soit p
reconstruction parfaite.

Exemple 1.
Soit un BFH p 3 voies et on choisit les Ttres de synthgse comme suit:
8
5 H]_(S) =1
5 Ha(s) = s (2.43)
" Hj(s) = s%
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2.3. Etudes actuelles sur les BFH

Le spectre du signal d'entrge est reprgsent® en Figure 2.12. Les spectres des dgcalgs

Ay

X(i-)

7 | ‘ ‘ 3 -
i f 0 Z

Fig. 2.12 { Spectre du signal d'entre pour I'exemple 1

X u. o 21/4[2)ﬂ
J- i JMT

On peut voir clairement que seulement les dgcalgs pque fi 2;i 1;0;1;,2g ont de

sont reprgsent®s en Figure 2.13 pow 2 fj 3;i 2;i 1,0;1;2;3g.

I'Bnergie dans l'intervallej Y4=T <- < ¥=T. Donc, comme nous l'avons montrg ci-
dessus, la somme (2.28) contient seulemer1Z 1 =5 termes di®grents de z&ro pour
i Va=T <- <VY,=T.

A AR T Y ~
igr iTigia O F B ¥ ¥ )
Fig. 2.13 { Spectres des d®cal®s du signal d'entr@e(j- | j2%p=MT) pour I'exemple 1

Les termes de repliement ayant des contributions non-nulles dans les trois inter-
valles de type (2.39) sont montrgs dans le Tableau 2.1.

En ®crivant les conditions de reconstruction parfaite pour chacun des intervalles
indiqugs dans le Tableau 2.1 on obtient trois systgmes de trois gquations avec les
inconnues, les fonctions de transfert des TTtres de synthes$e (€' ), F.o(€' ), Fs(€' ).

En calculant ensuite la transform$e de Fourier inverse pour chacune des fonctions de
transfert on obtient les réponses impulsionnelles des trois ltres (voir Annexe B):
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2.3. Etudes actuelles sur les BFH

Tab. 2.1 { Les termes de repliement ayant des contributions non-nulles dans I'Bquation
(2.34) appliguge p lI'exemple 1

Intervalle Intervalle Intervalle
Ya Yy Y Yy Ya Ya
i =<-<j—]j=—=<-<_-—|-—=x<- =
T 3T 3T 3T | 3T T

p -2,-1,0 -1,0,1 0,1,2

sin™0i D24 +3(n; d)2a®)

8
% fa(n) = Mc 8%(nj d)3a®

. _a%nj d)
3sin~ % (2.44)

fo(n) = MTC—l/(ni d)7aC

3sinm
i = MT2%c— 2
3(n) “Sni d)a®

opua’=2v,3.

Erreurs d'appariement des CAN sur chaque voie des BFH p temps continu

On a vu dans le paragraphe 2.2.3 que les erreurs d'appariement entre les CAN sur
les voies du BFH sont modglisges par (2.7). La transformge de Fourier de la rgponse
impulsionnelle des erreurs de gairg, (n) peut s'&crire:

Am(€ )= TFfan(n)g=(1+ ay)e'dm (2.45)

oM @, est l'erreur de gain sur la branchen et d, reprgsente 'erreur de phase des
®chantillonneurs.! =- MT est la pulsation normalisge. Pour la transform$§e de Fou-
rier du terme de dgcalage on part de la transformge de Fourier d'un signal en temps
continu by, (t) = by, ouh, est une constante rgelle. Alors:

Ffbn(t)g= Bm(j-) =2 Yah£(-) (2.46)
ou H(-) est la distribution Dirac d® nie par:
Z 1
X(-) H-) d-= x(0): (2.47)

il
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2.3. Etudes actuelles sur les BFH

Le dgcalage en temps discrédt, (n) est obtenu par I'Bchantillonnage du signab, (t)
avec la pgriode d'gchantillonnag® T, des convertisseurs de branche. La transformge
de Fourier du terme de dgcalage est alors:

1 X o 2vp, . v, R 7Y
TRlBM= Bl o) = T iy D (248)
On peut donc ®crire:
. X
Bm(€' )= TFfhy(n)g=2%kg H! | 2Yap (2.49)
p=il
avec! =- MT.
On a vu dans le paragraphe 2.3.1 que la sortie du BFH continu est:
) 1 Wi 1 3.3 o, ,r )
YE)= < X J-i o TE) (2.50)
p=i (Mj 1)
ouTy(e' ) est: B
I 0 owp
To(¢" ) = Mo Fu(@ Hm | - i o5 (2.51)

D'une manigre similaire que dans le paragraphe 2.3.1 on peut dgduire le spectre de la
sortie du Ttre de synthgseF,, (€' ) en tenant compte des imperfections des conver-

tisseurs:
| L R V7 S V7 S, ’
Yn(e') = Wp=.(M.l)x -0y Held -0 g7 Am (€™ )Fm(€ )+
+Fm(e )Bn(e™ )
(2.52)
avec! =- T. La sortie sera:
. i 1 33 1, . X . .
Y )= 1 X j - 274p To(e' )+ Fn(€' )Bn(e€™ )  (2.53)
T MT _
p=i (Mj 1) m=1
ouT,(' ) est donng par:
) R ) S oy
fo@ )= o An(@™ Fn(@ )Hn j -1 2 (2.54)

m=1

Dans les gquations (2.53) et (2.54) on peut voir I'e®et des imperfections sur la sortie
du banc de Ttres. Si le banc de TItres §tait p reconstruction parfaite, c'est-p-dire :
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2.3. Etudes actuelles sur les BFH

il l W i 3.3 21/4p,,
e )=  Fa@)Haj -0 o7 =0 (2.55)

m=1

g®n®ral. En fait, les di®grences entre les imperfections (de gain et de phase) empéchent
I'annulation des termes de repliement. Si

Ai(e )= Ay )= :ii= Ay(eh ) = A(E")
la fonction A(€' ) sort en facteur commun dans la somme (2.54) et
fo(e' )= AE™ )Ty(e' )=0

pourp2fi (M 1);:::;M j 1gnfOg. Sip =0, la fonction de distorsion est seulement
multiplige par A(é'™ ). Donc les termes de repliement s'annulent toujours si toutes
les imperfections des CAN sont §gales. Par contre, les erreurs de dgcalage existeront
méme si les valeurs des dgcalages désconvertisseurs analogique/num®grique sont

®gales. En e®et, le terme:

NG | |
Fm(d' )Bm(e™ )

m=1

reste toujours di®®rent de zgro dans la somme (2.53).

2.3.2 M#8thodes de synthpse classiques

Cette section passe brigvement en revue les mgthodes existantes de synthgse des
BFH p temps continu.

Une premigre idge qui a $t§ exploitge Btait de partir d'un banc de Ttres num§rag
A reconstruction parfaite et de trouver un banc de ltres analogiques d'analyse qui
approximent dans un certain sens les ltres numgriques d'analyse [58], [92]. Ainsi, un
BFH peut &tre obtenu. Velazquez [92] construit une transformation de z verss >:

- Gg(S)
zZill G(s)= : 2.56
CEENC (2.56)
Alors, les “ltres recherch®s sont:
Bn(S) = Hm(2)jz 1209 (2.57)

32



2.3. Etudes actuelles sur les BFH

Une transformation G(s) est cherchge a n de minimiser l'erreur:
Z u= 3
2= BnG('=T )i Hn(d )™ di: (2.58)
P Va

Des transformations de< z verss > ayant de bonnes performances supposent des
degrgs ®leves pour les polyndmEs (s) et Ga(s) en (2.56). Ceci signi e que l'ordre
des Tltres analogiques qui en rgsultent est §levg, ce qui ampli e les problgmes Af
I'imprgcision de I'implgmentation.

La synthgse des BFH est une tache plus dixcile que la synthgse des bancs de
“Ttres num®riques p cause de l'impr®cision de rgalisation des structures analog&u
Les erreurs d'implgmentation des §lfments analogiques introduisent des erreurs de
distorsion et de repliement dans le signal de sortie ce qui se traduit nalement par
la diminution de la prgcision de la conversion. Par consgquent, une approche de la
synthgse des BFH qui parte des Itres analogiques et qui trouve les Ttres num®riques
adapt®s semble plus prometteuse de ce point de vue. Velazquez [93], [90] a dgvelopp®
des m®thodes qui ®laborent les TItres de synthgse p partir de Ttres d'analyse quel-
congues. Pour trouver les ltres de synthgse, il utilise des m&thodes d'approximation
des rgponses frgquentielles idgales des ltres de synthgse. Mais un critgre d'optimi-
sation global fournirait sans doute de meilleurs rgsultats. Par ailleurs, il optimise les
poles et les zBros des Itres d'analyse p I'aide d'un critgre global mais il serait plus
rgaliste d'optimiser les parametres des Itres d'analyse ligs p I'implEmentaticomme
la frequence centrale et le facteur de qualitg par exemple. D'autre part, il met en
oeuvre ces m®thodes pour des Itres d'analyse d'ordre assez ®levg or il serait plus
facile de rgaliser des Itres analogiques d'ordre faible (infgrieur ou ®gal p deux).

Quant aux m$thodes de Bwenborg et al. [41], [43], [47] , elles sont consues pour
un type bien d& ni de fonctions de tranfert des ltres d'analyse et dans le cas de BFH
a deux voies seulement.

Shu et al. [77] transforment la rgsolution des §quations de reconstruction parfaite
dans un problgeme d'optimisationH; comprenant seulement des systgmes en temps
discret. Ce problgme est rgsolu en utilisant des techniques connues de la thgorie de
'automatique et un exemple de synthgse d'un BFH est donn§. Cependant, la com-
plexitg du problgme d'optimisation augmente d'une manigre trgs importante e le
nombre des voies du banc.
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2.3.3 Critpres d'§valuation d'un banc de Ttres hybrides

A n de comparer di®grentes m&thodes de synthgse, il faut ®tablir des critgres de
performance pour les BFH. Nous considgrerons ici, comme la littgrature, la distorsion
et le repliement.

Distorsion

C'est la grandeur qui caractgrise I'gcart entre la transmittance globale du BFH et
la transmittance idgale qui est un retard. On calcule donc la fonction:

(2.59)

ouTo(€" ) est le terme de distorsion d§ ni par I'expression (2.27) poyr= 0 et ce '
est la fonction de transfert idgale du BFH. D'apres I'Bquation poyy = 0 du systgme
(2.35) (reconstruction parfaite), la fonctionR(! ) a idgalement un module unitaire
et une phase nulle. Pour des valeurs, ®quirgparties sur j[ ¥4;% on caractgrise la
distorsion en module par la valeur maximalenaxmoque de jR(! ¢)j avec la formule
(2.60).

MaXmodule = mex JR(M )] (2.60)

De méme, on caractgrise la distorsion en phase par la valeur maximal@Xgnase de
jarg(R(! ))j par la formule (2.61).

maxphase = mEX jarg(R(! k))] (2-61)

Repliement

En ce qui concerne le repliement, on peut calculer chaque terme de repliement et en
d®duire certaines caractgristiques telles que valeurs moyennes et valeurs maximales de
chacun. Cela engendre22(M 1) valeurs. Il devient alors dixcile de comparer deux
BFH. Nous proposons de faire une synthgse de ces caractgristiques au prix de quelques
hypothgses simpli catrices. On suppose que I'on peut assimiler les repliements p des
bruits dgcorrgl®s entre eux. Dans ce cas, les puissances des repliements s'ajoutent.
Nous d® nissons donc le repliement total par la somme de repliement au sens des
puissances. La densit§ spectrale de puissance de ce repliement total est donc:
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Wi 1 E , H 1 21,n= '"i
Si(t) = (e )x UL 2P
p=i (Mi 1) _ 0
Wit Z ST R ovp=m ' 2
) p=i (Mi 1) e T 09

Si I'on suppose que le signal d'entrge est large-bande et tel que sa densit§ spectrale
de puissance est constante (et §galeSp) sur toute la bande, alors:

Xl = =
S(1)= To(e' ) 2 Sx (2.63)
p=i (Mi 1)

La puissance du repliement total sur toute la bande est donc:

Zy, wi1 — —~
1 Ya 'y(l _ .
P, = Sy — To(e') “dl (2.64)
s
7 p=i (M 1)

Si on appelleSNR; le rapport signal sur bruit qui en dgcoule:

0 1
g, T 14w w2 g
SNR, = i 10log, P—X = 10|oglo@2_l/4 To(€' ) “d'A  (2.65)
r i Ya
"p=i (ML)

On approche cette expression en calculant l'intggrale numgriguement par la mgthode

des rectangles pour les pulsations,. D'op:
0 1

Wil =

X< -3
SNR, 'j 10|ogw@Ki T, ©) “A (2.66)

k=1 p=i (Mi 1)
Pour chaque BFH, on donnera la reprgsentation (en dB) de la fonction repliement
total d§ nie comme suit:

it — _
RepliementT otal(! ) = To(e')? (2.67)
p=i (Mi 1)

Cette fonction reprgsente la densitg spectrale de puissance du repliement total en
considgrant un signal d'entrge de densitg spectrale uniforme. La valeur moyenne et
la valeur maximale de cette fonction seront donnges pour tous les BFH. La valeur
moyenne correspond p la valeur deSNR,. Ces caractgristiques seront inscrites dans
les tableaux de r§sultats sous le terme de repliement total moyen et maximal.
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2.3.4 Conclusion

Dans ce chapitre nous avons d®crit deux techniques qui permettent d'€largir la
bande de la conversion analogique/numgrique.

Une premigre technique est I'entrelacement temporel. Cette technique est utilisge
en pratique : par exemple en mettant en parallgle 80 convertisseurs 8 bit p 258dt/s,
Agilent fabrique un convertisseur analogique/numgrique 8 bit p 20&zh/s.

Une deuxigme technique est la dgcomposition g bancs de ltres hybrides.

Les deux techniques utilisent un nombre de convertisseurs analogique/num$grique
fonctionnant en parallgle p une frgquence d'gchantillonnage infgrieurla grgquence
d'gchantillonnage de la conversion globale.

Les erreurs d'appariement de gain, de phase et de dgcalage des CAN limitent la
rgésolution de ces deux structures de type parallgle. Velazquez [90] et Petraglia [63]
montrent que les BFH g temps discret attgnuent les erreurs d'appariement de gain et
de phase entre les convertisseurs analogique/num®rique de branche. Plus l'att§nuation
des Ttres est grande plus I'e®et de ces erreurs est attgnu®. On montre ici que les mémes
rgsultats sont obtenus dans le cas d'un BFH g temps continu. Les erreurs de dgcalage
ne sont pourtant pas attgnuges. L'avantage de la dgcomposition frgquentielldisdint
des BFH consiste donc dans leur proprigt® d'attgnuation des erreurs d'appariement
de gain et de phase.

Les mgthodes de synthgse classiques ne prennent pas en compte les ditcultgs
de rgalisation. Les structures des Ttres d'analyse doivent étre facilement rgalisadl
C'est la raison pour laguelle dans le Chapitre 3 on ®tudie des mgthodes de synthgse
des BFH adapt®es p des structures d'analyse trgs simples.
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Chapitre 3

Mé@thodes de synthpse de BFH
adapties aux contraintes de
r§alisation

Nous avons vu dans le Chapitre 2 l'intgrét des structures parallgles pour ®largir les
bandes de conversion. De plus, les systgmes p dgcomposition frgquentielle comme les
BFH ont un avantage devant les systgmes p entrelacement temporel qui est d'attgnuer
les erreurs d'appariement entre les CAN des di®§rentes voies.

La suite de I'Btude concerne les mgthodes de synthgse des BFH qui nous donnent
les fonctions de transfert des bancs d'analyse et de synthgse. Tout d'abord, pour
orienter ce travail, nous avons tent§ d'anticiper les limitations et les ditcultgsle
rgalisation d'un BFH. Or les BFH font appel p trois domaines que sont le ltrage
analogique, la conversion analogique/numgrique et le Ttrage numgrique.

En ce qui concerne la partie num®grique, la limitation vient de la vitesse d'ex®cution,
de la puissance calculatoire disponible et de la prgcision des calculs. Il est §vident
que I'gvolution de la technologie permettra de repousser ces limites. Mais il faudra
nganmoins toujours chercher g minimiser la taille et la consommation du banc de
synthgse num®rique.

Les convertisseurs analogique/num$rique sont limitgs en frequence d'gchantillon
nage et en résolution. C'est d'ailleurs pour cela que I'on §tudie les BFH a n d'augmen-
ter la frequence d'®chantillonnage tout en conservant une bonne rgsolution. D'autre
part, pour utiliser des convertisseurs dans une structure p BFH, la bande d'en-
trge de chaque CAN doit étre au moins ®gale p la frgquence maximale du signal
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g convertir. Si on considgre un convertisseur analogique/numgrique compos® d'un
®chantillonneur-bloqueur suivi d'un bloc de conversion, il est donc ngcessaire de dispo-
ser d'un gchantillonneur-bloqueur plus rapide que le bloc de conversion (par exemple,
pour un BFH @ huit voies sur la bande de 0-1GHz, les CAN fonctionneront a la fr§-
guence d'tchantillonnage de 125 M&ch/s mais devront admettre en entrge des signaux
jusqu'p 1 GHz).

Cot® analogique, l'intggration d'un Ttre analogique hautes fréquences est dglicate
Les dixcult®s sont d'autant plus grandes que I'ordre du Ttre est §levg ou que le facteur
de qualitg est grand. Et surtout, les imperfections de rgalisation vont jusqu'a 20%
d'erreur, voire plus, sur les valeurs des composants passifs. De plus, ces imperfections
®voluent dans le temps (en fonction du vieillissement et de la temp®rature). Dans le
cadre des BFH, de telles di®§rences entra®nent des erreurs trgs importantes sur la
reconstruction du signal (voir le dernier chapitre de la thgse).

Finalement, la partie analogique est sans doute la plus contraignante p rgaliser
dans le cadre des BFH p cause des imperfections de rgalisation. Pour rgsoudre ce pro-
bleme, une premigre idge est d'utiliser une structure rgglable (tuning). Mais il stgi
la de structures d'autant plus complexes que la prgcision §xigge est grande et qui
sont donc colteuses. La stratggie qui a Bt§ ici retenue est de relacher les contraintes
sur la rgalisation de l'analogique. Les Itres analogiques sont donc des rgsonateurs
quelconques. lls peuvent donc &tre choisis les plus simples possibles. Les erreurs en-
gendrges par la rgalisation doivent étre compens®es dans la partie num®rique. Pour
cela, on peut imaginer des solutions comme la calibration (voir le Chapitre 4 de la
these de Tudor Petrescu). On pense aussi p estimer les erreurs p l'aide d'algorithmes
auto-rggressifs [33] ou d'estimation aveugle (these de Davud Asemani en cours).

3.1 Filtres analogiques envisageables

Pour un rgsonateur, plusieurs structures de rgalisation sont possibles. On peut
di®®rencier les rgsonateurs purement §lectriques des rgsonateurs §lectro-m$ieaniq
Parmi les rgsonateurs purement §lectriques nous envisageons les circuits LC et les rgso-
nateurs p simulation d'inductance (gyrateur). Parmi les rgsonateurs §lectrceodhiques,
nous pensons aux Itres p onde de surface (SAW), aux ltres p ondes de volume (BAW)
et aux micro-systgmes de type MEMS.
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3.1.1 Exemples de r§alisation des r§sonateurs
R&sonateurs purement §lectriques

La rgalisation la plus naturelle d'un rgsonateur est une structure de type LC. En
pratique, on parle plus souvent de Gm-LC car il s'avgre presque toujours ngcessaire
d'ampli er le signal. Le schma de principe de ce type de rgsonateur est donn§ dans
la gure 3.1. R, est la rgsistance parasite prisente en sortie de la transconductance.
L'expression (3.1) donne la fonction de transfert de ce circuit.

VT—? lou
TR

(7]

Fig. 3.1 { R®&sonateur Gm-LC

G
< S
H(s) = 1 1 (3.1)
2+ ——S+ —
R,C~ LC

L'inconvgnient de cette solution est la surface occup®e par l'inductance sur le
circuit. D'autre part, si plusieurs inductances cohabitent sur une méme puce, (ce qui
serait le cas pour un banc de rgsonateurs), des phgnomgnes de couplage apparaissent.
L'avantage est une bonne lingarit car il y a moins de composants actifs que dans les
solutions p simulation d'inductance prgsentges ci-aprgs.

Une alternative est d'utiliser des structures de type Gm-C utilisant le principe du
gyrateur [82]. Cela consiste p simuler le comportement d'une inductance p I'aide d'une
capacit® et de deux transconductances. Ce principe est illustr§ par la gure 3.2.

L'expression (3.2) donne I'imp®dance ®quivalente de ce circuit.

V sC
Z=1=_"- (3.2)
Iin GmleZ
Cette structure se comporte donc comme une inductance de valeur:
C
L= —— 33
GmIGmZ ( )
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T

b us

Fig. 3.2 { Principe du gyrateur

Les gyrateurs sont p la base de nombreux ltres analogiques. lls doivent &tre combi-
ngs avec des §lfments passifs pour rgaliser des Itres passe-bas ou passe-bande. Un
résonateur Gm-C presente I'avantage d'un moindre co0t car il est rgalisable dans des
technologies standards. Nous prgsentons ici deux structures possibles pour rgaliser un
résonateur d'ordre 2.

Circuit I

[ >

I

Fig. 3.3 { R®&sonateur Gm-C - circuit |

Le Ttre prgsent® dans la gure 3.3 a la fonction de transfert suivante:
CZGml

- - GmZGm3
Vout—\'{n - Sz ClCZ ‘s CZGml R 1 (34)
GmZGmIB GmZGm3

Ainsi la frgéquence centrale est:

r
GmZGmS
| - - - 35
. co (3.5)
et le facteur de qualit§: r
GG
Q= —ng m3 (36)
ml
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Btant donnge la symttrie des roles d€, avec C, et G, avec G 3, il est naturel

de choisir les mémes valeurs pour les deux capacitgs, ainsi que @Byp et Gn3. La
transconductanceG,; est assimilable p une rgsistance et in°ue sur le coexcient de
qualitg. En se donnant des valeurs pous,,, et Gn3, il est possible d'agir sur la fr§-
guence centrale par l'intermgdiaire des capacitgs. Si on prend en compte la rgsistance
parasite de sortieR, de la transconductanceG,,, on obtient alors la transmittance
suivante :

?(RpC2 + Cp) + S(GmiRpCz + C1) + Gy + RpGm2Gms

Vout=Vn = (3-7)

On constate donc que cette transmittance comporte une composante passe-bas.
On peut citer [18] qui utilise ce type de circuit pour rgaliser un banc de ltres
pour des signaux audio-frgquence.
Circuit I1:

S
: 7

777

22 )

Fig. 3.4 { R®sonateur Gm-C - circuit Il

Pour rgaliser un rgsonateur selon ce principe, il faut placer des rgsistandes €t
R») a n de rggler le facteur de qualit§. La fonction de transfert de ce circuit est:

sCoGmo + %
— — 2
Vout—\'{n B 2 R]_Cl + R2C2 1+ szGngle (38)
s?CCy + s RIR, + R.R,

On remarque que cette transmittance comporte une composante passe-bas.

La solution Gm-C est sans doute plus #conomique que la solution Gm-LC car elle
est plus facile p intggrer. Par contre, ce type de circuit est plus dgfavorable sur le plan
de la lingarit®.
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R@sonateurs §lectro-m&caniques

Les ltres p ondes de surface ou SAW (Surface Acoustic Wave) utilisent I'e®et
pi®zo-§lectrique pour convertir I'Bnergie §lectrique en §nergie m§caeiguvice-versa.
lIs sont couramment utilisgs pour rgaliser les Itres d'antenne en tg&lfcommunicaiso
mobiles. Les facteurs de qualitg peuvent aller jusqu'p 400 p des frBquences jusqu'p 2
GHz.

Les Ttres p ondes de volume ou BAW (Bulk Acoustic Wave) utilisent le méme
principe de propagation d'une onde acoustique mais dans ce cas, l'onde se propage
dans I'gpaisseur du matgriau pigzo-glectrique. L'impg®dance d'un rgsonateur BA&/
caract®rise par une frgquence de rgsonance et une frgquence d'anti-rgsonance (voir
“gure 3.5).

1 —D—

Fig. 3.5 { Module de I'imp®dance d'une r§sonateur BAW

En assemblant plusieurs rgsonateurs BAW, on construit des Ttres passe-bande
dont la rgponse freéquentielle ressemble p celle de la gure 3.6. Les rgsonateurs BAW

Fig. 3.6 { Exemple de module de la rponse frequentielle d'un TTtre BAW

o®rent des facteurs de qualitg et des frEquences plus glevies que les Ttres SEW (
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3.1. Filtres analogiques envisageables

jusqu'pa 1500 p des frgquences jusqu'p 20 GHz). Cette technologie $mergente est pro-
metteuse essentiellement grace p sa grande capacitg§ d'intggration [52]. Ainsi ce type
de Ttre est envisag® pour rgaliser des Ttres RF [74].

En n, on peut citer aussi les rgsonateurs mgcaniques de la famille des MEMS
(Micro-Electro-Mechanical Systems) [30]. lls sont reconnus pour leurs facteurs de
qualitg tres ®leves.

En conclusion, la solution la plus §conomique est sans doute celle p simulation
d'inductance. Par contre, elle est certainement la moins performante sur le plan de
la lingarit®. N I'oppos®, les Ttres passifs LC prgsentent surement une bonne lingarit§
mais ils sont coOteux car les inductance occupent une grande surface. Les ltres p
ondes de volume sont peut-etre un bon compromis entre co0t et lingarit§ par rapport
a notre application.

3.1.2 Hypothpse sur les lItres d'analyse

Tout circuit a des caractgristiques limitges en terme de rapport signal sur bruit
et en terme de lingarit®. Mais pour notre §tude, nous supposons ces caractgristiques
idgales. Il faudra bien s0r prendre en compte ces phgnomgnes dans le calcul du rapport
signal sur bruit et de la lingarit® du circuit nal.

De plus, quelle que soit la structure retenue, on n'obtient pas une transmittance de
résonateur pur. Il 'y a la plupart du temps une composante passe-bas due p l'in°uence
de composants parasites ou alors une rgjection de frequence comme pour les ltres
BAW par exemple. Nganmoins, il nous faut partir d'une fonction de transfert connue
pour valider les mgthodes de conception des BFHtant donnge la diversitg des
structures de rgalisation que nous avons envisag®es, nous prendrons comme fonction de
transfert des Tltres d'analyse, celle d'un rgsonateur pur d'ordre deux dont I'expression
est donnge par (3.9). Il s'agit donc d'une approximation mais qui n'est pas ggnante
car les ltres de synthgse sont §laborgs p partir de Itres d'analyse quelconques.

~m
—3S
Ho(s) = —3m (3.9)
2+ Mg+ 2
m

oM -, est la frequence de rgsonance du rgsonateuiQgt son facteur de qualit® (ou

coezcient de surtension). On numrotera toujours les Itres d'analyse par fréquence
de rgsonance croissante. Nous avons suppos® que tous les Itres ont un gain de 1.
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3.2. Int er &t d'un faible sur-  echantillonnage du signal d'entr ee

Dans le cas des BFH passe-bas, il est nfcessaire qu'au moins un des Itres ait une
composante passe-bas a n que le signal basse-frBquence puisse &tre reconstruit. Nous
avons choisi que le premier Itre du banc soit un Ttre RC du premier ordre dont on
donne la fonction de transfert dans (3.10).

-1 1

p- 1= : 3.10
st- 7 7RG, (3.10)
Plusieurs bancs d'analyse ont §t% choisis pour §laborer nos BFH. Chaque banc d'ana-

lyse a un label associ® du type Bancx > avecx 2 f 1;2;3;4g. L'annexe D donne les

Hi(s) =

caractgristiques de tous ces bancs (frgquences de rgsonance et facteurs de qualit§).

3.2 Int§rét d'un faible sur-§chantillonnage du si-
gnal d'entr§e

Pour faciliter la lecture, nous rappelons ci-aprgs quelques rgsultats obtenus prgc®-
demment. Nous avons montrg dans le paragraphe 2.3.1 que si le signal d'entrge d'un
BFH est de bande limitge g/4=T, la sortie du banc de Itres reprgsent®§ en gure 2.11
est:

o1 it U ovp
Y€)= T To(e" )X | - i T
p=i (Mj 1)
avec. )M 3 3 .,
. 1 . 2Y. .
To@ )= = Hpj -i 2P Ea@):

M MT

m=1
Les conditions de reconstruction parfaite sont:
8

rey= o PO
P -0 p2fi M L)z LM 2M G 1g:

Nous avons ®galement montr§ que, pour chaque pulsation normalisg§avec Y4 <
I . Y, dans I'expression deY (&' ), seulementM termes sont di®grents de z§ro.

3.2.1 In°uence d'un faible sur-8§chantillonnage du signal d'en-
tr§e sur les performances des BFH

. Yy Y.
Supposons une synthgse de BFH sur toute la bande du signal d'entrﬁer—i;_l_—g[
voir gure 3.7-(a). On remarque souvent que la fonction de repliemeri,(€' ) a
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3.2. Int er &t d'un faible sur-  echantillonnage du signal d'entr ee

. . 2%p Ya
des valeurs trgs grandes autour des pulsations normahsﬁ€$ = Wi To pour
2%p Ya

p>0et- gi = VT + 70 pour p < O (voir I'exemple de synthgse par la mgthode
ALMC - paragraphe 3.3.2). Par cons®quent, on constate une grande puissance de

bruit de repliement autour de ces fréquences. En revanche, supposons un Igger sur-
®chantillonnage du signal d'entrge voir gure 3.7-(b) ou:

Ya Ya
B=—="=:
TO T
. . . Yo, Ya ,
Maintenant, le spectre du signal d'entrge occupe un intervallg [—' —[ 0<’ <
1, " trps proche de 1 pour garder la fréquence d&chantlllonnage trps é)roche1 de la

frequence de Nqust Le bruit de repliement autour des frgquences, -=

MT ' T
et-p = M'T’p T " est ®liming. Le facteur de sur-§chantillonnage du signal d'entrge
est 1=".

1IX30-) 1\
Y 0 /) _>
TO TO
(a)
1X(-) 1)
T 0 T
Ya Ya
-Z -B B £ -
(b)

Fig. 3.7 { Repr@sentation schmatique du spectre du signal d'entre pour un §chantillon-
nage g la frgquence de Nyquist (a), et pour un Igg®r sur-§chantillonnage (b)

De la méme manlpre la fonction de distorsion est souvent dggradge p la n de la
bande (autour de 3 Mais, si X (j-) =0, pour - autour de — grace A la limitation
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3.2. Int er &t d'un faible sur-  echantillonnage du signal d'entr ee

de la bande (ou au sur-§chantillonnage), cette distorsion n'appara?t pas dans le aign
de sortie. Ceci est illustre dans le paragraphe 3.3.2.

3.2.2 Utilisation d'un faible sur-8chantillonnage dans le pro-
cessus de synthpse des BFH

Si les Tltres d'analyse sont donn®s et si on cherche les Itres de synthgse tels que
le BFH soit p reconstruction parfaite, les conditions (2.35) forment un systgme ke
®quations avedM inconnues (les Ttres de synthgse) pour chaque intervalle [26] :

Ik =] | Ya=T+2%k i 1)=MT;| Ya=T+2Y%k=MT[; k2f 1,2;::;;Mqg: (3.11)

Soit Fri (€' ), m 2 f 1;2;::::M g la solution du systgme (2.35) ®crit pour l'intervalld .

En ggn®ralF . (€' ) et Foi+1 (€' ) n'ont pas les mémes valeurs pour = j Y2 Yk=M.

Par exemple, on prend le banc de Itres analogique avec 3 voies de I'exemple 1 cit§
dans le paragraphe 2.3.1. La fonction de transfert du Itre analogique sur la troisigme

branche est: 8
£ 1 1/4< < Ya
? 222" T ' 3T
. 1 Ya Ya
Fs(j-) = E- i —<-< — 3.12
3(j-) § 2 37 3T (3.12)
1 Y Ya
. E_._< _ 7
' T 2a2°3T T
aveckE = cMTe - 9T et a=2Y,3T.
Ya Ya

On voit clairement que F3(j -) n'est pas continue en - = T eten - = T
Puisque le Ttre num®rique correspondant est construit en §chantillonnant la rgéponse
impulsionnelle du Ttre analogique g la p&giodé (voir Ainnexe B) on peut dire que
Fs(e' ) est Bgalement discontinue eh = j §4et en! = §4.

Les discontinuit®s que I'on peut constater rendent la synthgse des Itres num®-
riques dixcile. Si l'on prend le cas des Itres p réponse impulsionnelle nie (RIF), une
discontinuit® de la transform§e de Fourier implique un nombre in ni (ou trgs grand
pour une bonne approximation) de coezxcients pour la rgponse impulsionnelle. Ceci
est videmment impossible p implgmenter en pratique et lI'on est contraint d'utiliser

une troncature de la rgponse impulsionnelle. La transform$§e de Fourier de la rgponse

46



3.2. Int er &t d'un faible sur-  echantillonnage du signal d'entr ee

impulsionnelle tronqu®e sera seulement une approximation de la transform$§e de Fou-
rier initiale, prgsentant la discontinuitg. Dans les calculs ant®rieurs on a suppost®equ
le signal d'entrge est de bande limitge =T Supposons maintenant que, grace g un
sur-gchantillonnage, le spectre du signal d'entrge occupe seulement un intgrvalle :

, Va , Vs
| S<-< =
T T

avec” ®tant un nombre rgel, positif, infgrieur p 1, et trgs proche de 1. Il y a des

cas (voir paragraphes 3.3.3 ou 3.5) ou les conditions de reconstruction parfaite sont
utilisges pour former divers critgres d'erreur que I'on minimise ensuite. Dans ces cas,
avant de former le critgre p minimiser, ces conditions peuvent étre relach&es pour les

pulsations::
LYo o Y
=<J)< F
T T
Ceci peut etre fait p 'aide d'une fonction de pondgration:
8 Ya Ya
o Sri To<- <o
W(-)= . T T (3.13)
r,; sinon

ouryra 2 Rirgrp > 0 etry >>r 5. On %erit alors les conditions de reconstruction
parfaite de la manigre suivante :

8
. <ceél-TdW(-) ;p=0
TV )= () e (3.14)
-0 p2fi (M Lpi LM 19
oM w
W i- T _i il P zli P 2]/4 .
TET = Fnl@Hnl I GEWG igD (39)

L'intgrét de cette fonction de pond®ration est qu'on relache les contraintes sur
les fonctions de repliement (et de distorsion) autour des frgquences des discontinuit§s
= | Ya=T+2¥%k=MT, k 2f 1,2;:::;M | 1g.

Dans le cas des ltres de synthgse RIF, ne pas tenter de reproduire les disconti-

nuitgs dans le processus de synthgse permettra de mieux approcher les autres parties
de la fonction de transfert.

On a donc vu que le sur-gchantillonnage amtliore les performances. Autrement
dit, pourlun signal de bande limitge donn®e, on a intgrét p le sur-gchantilt@n d'un
facteur -.
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3.3. M ethodes exploitant I echantillonnage de la r eponse fr equentielle

Le sur-gchantillonnage du signal d'entrge a donc un impact sur les performances
d'un BFH donn® et d'autre part un impact sur la synthgse du BFH si la mgthode de
synthgse permet de prendre en compte cette hypothgse. A n de ne pas confondre ces
deux cas, nous adopterons la convention suivante: quand il s'agira de sur-gchantillonner
simplement le signal d'entre on notera=Ly le facteur de sur-§chantillonnage (ou
“x le facteur de limitation de la bande, puisque limiter la bande ou sur®chantillon-
ner sont §quivalentes du point de vue des calculs, dans notre cas). Quand ce sur-
®chantillonnage est en plus pris en compte lors de la synthgse, on noteraslle
facteur de sur-§chantillonnage (oUs le facteur de limitation de la bande).

3.3 Mé8thodes exploitant I'§chantillonnage de la r§-
ponse frquentielle

Ces m®thodes sont basges sur un gchantillonnage de la rgponse frgquentielle des
“Ttres analogiques d'analyse et des Ttres num®riques de synthgse. Toutes partent des
“Ttres d'analyse comme donn®es initiales connues et cherchent les Ttres de synthgse
qui satisfont au mieux les conditions de reconstruction parfaite (2.27), (2.35). Consi-
dgrant des signaux rgels et des coezcients de Itre rels, seules les fréquences positives
seront reprgsentges dans les gures.

3.3.1 Utilisation de la transform@e de Fourier inverse (TFI)

Velazquez a dgcrit cette mgthode dans [90] pour la synthgse d'un BFH g deux
voies dont les Ttres d'analyse sont d'ordre sup®rieur p trois. Nous expliquons son
principe et nous l'appliquons g notre choix de banc d'analyse.

Principe

On considgre une discrgtisation uniforme de l'intervalle de pulsation normalisge
[i Ve
P=flygunlko (3.16)

1. On ®crit pour chaque frgquencky 2 P les §quations de reconstruction parfaite
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3.3. M ethodes exploitant I echantillonnage de la r eponse fr equentielle

(2.35):

8
cg It «d- p=0
To(l) = (3.17)
0 p2fi (Mg 1)z LLasM i 19
k2f12::Kg,
OM:
1 X 2,
T00= 5 FalOHnG- i o) (3.18)
m=1

et- «T = ! . On a montrg dans le paragraphe 2.3.1 que, pour un signal d'entrge
de bande limitge pl et une pulsation normalis§e  avec | ¥4 < Iy < Y4

il'y a uniguement M termes de repliement qui interviennent (la somme (2.34)
contient uniquementM termes non nuls). Donc, les §quations (3.17) constituent
un systeme déV gquations avedVl inconnues. Les inconnues soft, (! ¢), pour

m 2 f 1;::;;M g, c'est-p-dire les rgponses frgquentielles des Ttres de synthgse en
I = I'y. On ®crit ce systeme pour tous lesy, 2 P et on obtient donc K
systgmes deM ®quations avedM inconnues. Toutes les solutions des systgmes
nous donnent donc les ®chantillons des fonctios, (€' ) aux pulsations de
I'ensembleP.

2. Maintenant, on cherche les tres p réponse impulsionnelle nie qui approchent
les rgponses frgquentielles dont les valeurs ont §t§ obtenues prgc®demment. En
calculant la transform§e de Fourier discrgte inverse d#s,(! x)g on trouve M
réponses impulsionnelles de longueldr. Les réponses impulsionnelles des Tltres
sont donc:

1 Xt

B = Fm(l)ei (3.19)
k=0

etm2f1;::;Mg.

3. Si on choisit une discrgtisation trgs ne de l'intervalle de fréquence ¥4;%; le
nombreK de coezxcients est grand, ce qui rend l'implgmentation complexe. On
essayera donc d'obtenir des sgquences plus courtes. Pour cela, on e®ectue une
troncature des rgponses impulsionnelles obtenues en calculant la transformge
de Fourier discrgte inverse. Soity,(n) les rgponses impulsionnelles des Itres
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3.3. M ethodes exploitant I echantillonnage de la r eponse fr equentielle

obtenues par la limitation de la longueur des s&quenda%“) :

gm(n) = f{Mw(n) (3.20)
ou 8
S 1L n2f0:KO% 1g

Simulation et r@sultats

On considgre un BFH p 8 voies pour gagner a peu prgs un ordre de grandeur en

vitesse de conversion. Les paramptres de cette synthgse se trouvent dans le tableau
3.1.

Tab. 3.1 { Paramptres pour une synthgse par TFl < Bancl >

Nb. de voies M =8
Filtres d'analyse < Bancl> (voir annexe D)
Filtres de synthgse RIF, longueur 128
Nb. de points de frgéquence K =256
Retard d=64

Le systgme dcrit par (3.17) et (3.18) est rgsolu et les Ttres RIF de longueur 256
sont calcul®gs par transform$&e de Fourier discrgte inverse (3.19). Les sgquences qui en
rgsultent sont longues et on garde seulemekt® = 128 coezxcients pour les Ttres de
synthgse, parce que la di®grence de performances eitfe 128 et K °= 256 est trgs
petite. Les ltres d'analyse sont dgcrits dans I'annexe D.

La fonction de distorsion est reprgsentge dans la gure 3.8.

Les “gures 3.9 et 3.10 reprgsentent les fonctions de repliemdn(e' ), T.(€'),

Ts(€' ) et T4(€' ). Les autres fonctions de repliement sont similaires. Dans la “gure
3.11, on repr®sente le repliement total dont la densit® spectrale de puissance est d§ nie
par I'expression (2.67). Une autre simulation, utilisant cette fois des Itres d'analyse
Butterworth d'ordre 3 au lieu de rgsonateurs a §t® e®ectuge. Les rgsultats de ces deux
simulations sont rgsum®s dans le tableau 3.2.
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Fig. 3.8 { Distorsion - m&thode TFI et paramptres du tableau 3.1
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Fig. 3.10 { Module des fonctions de repliementTs(e' ) et T4(e' ) - mBthode TFI et

paramptres du tableau 3.1
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Fig. 3.11 { Repliement total - m§thode TFI et paramptres du tableau 3.1
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Tab. 3.2 { Performances du BFH synth§tisg par la m&thode TFI avec les paramgtres du

tableau 3.1
R®#sonateurs € Bancl>) | Butterworth

Repliement total moyen (dB) -39 -45
Repliement total maximum (dB) -31 -35
Distorsion d'amplitude moyenne (dB) 0.003 6,5¢10 4
Distorsion d'amplitude maximum (dB) 0.9 0.9
Distorsion de phase moyenne (radian) 0.004 0.003
Distorsion de phase maximum (radian 0.06 0.006

Une autre synthgse utilise des rgsonateurs avec des facteurs de qualit§ identiques
pour tous les Ttres d'analyse (voir les paramgtres de cette simulation dans le tableau
3.3).

Tab. 3.3 { Paramptres pour une synthgse par TFl < Banc2 >

Nb. de voies M =8
Filtres d'analyse Banc2 (voir annexe D)
Filtres de synthgse RIF, longueur 128
Nb. de points de frquence K =256
Retard d=64

Les rgsultats de cette synthgse sont montrgs dans le tableau 3.4. On constate que
les performances du BFH avec le Bancl> sont meilleures que les performances du
BFH avec le< Banc2 >. Ceci est d0 au fait que les Ttres dans le<c Bancl > sont
rgépartis lingairement dans la bande. On verra d'ailleurs dans le paragraphe 3.5.2 une
m®thode d'optimisation de la rgpartition des Itres d'analyse.

3.3.2 Approximation locale aux moindres carr§s (ALMC)

Dans [93], Velazquez presente cette mgthode pour la synthgse d'un BFH p deux
voies dont les ltres d'analyse sont d'ordre sup®rieur p trois. Nous reprenons cette
m®thode a n de l'appliquer p notre choix de banc d'analyse.
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Tab. 3.4 { Performances du BFH synth§tisg par la m&thode TFI avec les paramptres du

tableau 3.3
R®#sonateurs (Banc2
Repliement total moyen (dB) -24
Repliement total maximum (dB) -12
Distorsion d'amplitude moyenne (dB) 0.005
Distorsion d'amplitude maximum (dB) 0.9
Distorsion de phase moyenne (radian) 0:0025
Distorsion de phase maximum (radian 0.017

Principe

On discrtise l'intervalle | Y4;% de manigre uniforme sur un grand nombre de
points K .

P=1fl ko (3.22)

1. La premigre ®tape est commune p celle de la m&thode prgc®dente (utilisation
de la TF inverse). Pour chaque pulsationl ( de P, on rgsout le systeme des
®quations de reconstruction parfaite pour lequel les inconnues sont les rgponses
frequentielles idgale& (! k), m allant de 1 pM . On obtient alors les valeurs de
la rgponse frgquentielle idgale des Itres de synthgse aux pulsationddd?our
cela, le systgme est rgsolu par la mgthode des moindres carrgs.

2. On cherche ensuite p approcher ces rgponses fréquentielles idgales par des Ttres
a réponses impulsionnelles nigs,,(z) de longueurN .

Xi 1
Fm(z)=  f{™zi"
n=0
Les coeicientsffr(lm)g sont calculgs par minimisation du critgre quadratiqué
suivant en utilisant un algorithme de type Gauss-Newton.

x . il .2
J= JFm(' k)i Fm(e ¥)j
k
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3.3. M ethodes exploitant I echantillonnage de la r eponse fr equentielle

La di®grence de cette m&thode avec la prgc®dente (TFI) est que le nombre des
points de frBquence est indgpendant de l'ordre du Ttre RIF recherch®. Il n'y a donc
pas @ faire de troncature.

Simulation et r@sultats

On calcule un banc de synthgse p partir des paramptres donngs dans le tableau
3.5.

Tab. 3.5 { Paramptres pour une synthgse par ALMC < Bancl >

Nb. de voies M =8
Filtres d'analyse < Bancl> (voir annexe D)
Filtres de synthgse RIF, longueur 128
Nb. de points de frgquence K =256

Pour ce BFH, deux r§sultats sont fournis. Le premier rgsultat donne les perfor-
mances avec un signal d'entrge couvrant toute la bande(= 1). Le second donne les
performances avec un signal d'entrge couvrant une bande plus restreiritg £ 0:9).

Ce dernier cas illustre l'in°uence d'un faible sur-gchantillonnage du signal d'entrge
sur les performances d'un BFH vu dans le paragraphe 3.2.1. La gure 3.12 montre la
distorsion. La gure 3.13 montre le repliement total. Les rgsultats sont résum®s dan

le tableau 3.6.
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Fig. 3.12 { Distorsion - m§thode ALMC et paramptres du tableau 3.5. En trait pointill§ :
“x =1. En trait plein: “x =0:9.
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Fig. 3.13 { Repliement total - mgthode ALMC et paramptres du tableau 3.5. En trait
pointill§: “x =1. En trait plein: “x =0:9.

Tab. 3.6 { Performances du BFH synth§tis® par la m§thode ALMC avec les paramptres
du tableau 3.5

v =1 “x =0:9
Repliement total moyen (dB) -35 -43
Repliement total maximal (dB) (maximum) -19 -32
Distorsion d'amplitude moyenne (dB) i 31¢10° | 6:0¢10 4
Distorsion d'amplitude maximale (dB) 1.6 0.13
Distorsion de phase moyenne (radian) 54¢103% | 7:5¢10 4
Distorsion de phase maximale (radian) 0.3 1:4¢10 2

Une autre synthgse est e®ectuge p partir du banc d'analysBanc2>. Les para-
metres de ce BFH sont rgcapitul®s dans le tableau 3.7.

Tab. 3.7 { Paramptres pour une synthgse par ALMC < Banc2 >

Nb. de voies M =8
Filtres d'analyse Banc2 (voir annexe D)
Filtres de synthgse RIF, longueur 128
Nb. de points de frgquence K =256

La gure 3.14 montre le terme de distorsion. La gure 3.15 montre le repliement
total avec ou sans Tltre anti-repliement p I'entrge du BFH. Les r§sultats sont resumgs
dans le tableau 3.8.
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Fig. 3.14 { Distorsion - m§thode ALMC et paramptres du tableau 3.7. En trait pointill§ :
“x =1. En trait plein: “x =0:9.
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Fig. 3.15 { Repliement total - m§thode ALMC et paramptres du tableau 3.7. En trait
pointill§: “x = 1. En trait plein: “x =0:9.

3.3.3 Approximation globale aux moindres carr§s (AGMC)

Dans les deux paragraphes prgctdents, la synthgse des BFH part des Itres d'ana-
lyse consid®grs connus et trouve les rgponses fréquentielles idgales des TItres de syn-
these. Ensuite, p l'aide de diverses transformations du domaine frgquence au domaine
temps, les rgponses impulsionnelles des Itres de synthgse de type RIF sont trouvges.
Donc, en utilisant des Ttres RIF de longueur raisonnable, une erreur appara?t entre
la fonction de transfert idgale des Itres de synthgse (qui rgsulte de la rgsolution des
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Tab. 3.8 { Performances du BFH synth§tis® par la m&§thode ALMC avec les paramptres
du tableau 3.7

,X:]- 'x:O:g

Repliement total moyen (dB) -18 -28
Repliement total maximal (dB) 0.51 -19
Distorsion d'amplitude moyenne (dB) || j 1:7¢10 4 | 1:4¢10 *
Distorsion d'amplitude maximale (dB) 0.17 8:8¢10 2

Distorsion de phase moyenne (radian)| 2:8¢10 3 | 1:9¢10 3

Distorsion de phase maximale (radian) 8:6¢10 2 | 9:7¢10 3

®quations de reconstruction parfaite) et la fonction de transfert rgalisge. Dans ce para-
graphe, une mgthode qui trouve directement les rgponses impulsionnelles (sans passer
par l'interm®diaire des rgponses frequentielles idgales des Itres) est prgsentge. On
®limine ainsi une des sources des erreurs qui peuvent apparattre lors de la synthgse,
comme les erreurs introduites par la transform$§e du domaine frquence au domaine
temps.
De nouveau, les ltres d'analyse sont consid&r&s connus. Les transform§es de Fou-
rier des ltres de synthgse recherchgs sont:
Xi 1
Fn(e' )= fMe - m2f1,2:;Mg: (3.23)
n=0
Il s'agit donc de Ttres p réponse impulsionnelle nie de longueld . On cherche les
coeicientsffr(,m)g pourm 2 f1,2;::;Mgetn 2f0;1;::;N j 1g. On utilise toujours
le méme ensemble de pulsatior’® discrgtisant l'intervalle [j ¥4;%s (3.22). On %crit les
conditions de reconstruction parfaite pour toutes les pulsations de:

8
_ <cél«d:p=0
INCGEOEN (3.24)
-0 p2fi M Dni LLasMj 19
k2f12::;Kg, ou:
; 1 X ’ . s
T )= Fal@ DMl =2 (3.25)

Comme on a pu le voir préckdemment (voir paragraphe 2.3.1), pour un signal d'en-
trge p spectre born®, I'expression (3.24) constitue un systgme & 2 1 §quations
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®crivant les expressions (3.24) pour toutes les pulsatiohg 2 P, on obtient un sys-
teme de (M | 1)K ®qguations complexes avedN inconnues. Pour §crire ce systgme
sous forme matricielle, on utilise les vecteurs suivants:

h it
ex= 1 el'x ¢ecee I (NiD« (3.26)
Ex = diag(ek)z' k 2 f31;2;:::;Kg (3.27)
E1
E>
E=8 (3.28)
Ex

ou AT reprgsente la transposition de la matricé\. Le vecteur des coezxcients des

“Ttres de synthgse est:

h it
f= fPfPeel) el 1M een) (3.29)
La matrice des< d§cal®s> du Itre Hr2n est:
HY
HE
Hom=8 HYTY 7. (3.30)
HE Y
H;n(Mil)
ouH (P est donnge par:
HPG- 1) celP(- ) 0 ¢¢¢ O 0 ¢¢¢o ¢ee 0 ¢¢¢ 0
I {z } | —{z —{z— S  J—
N N N N
0 ¢¢¢ O HPG-)cemPG-,) 0 ¢¢¢o ¢¢e 0 ¢¢¢ O
H = | —{z—} I {z } ol —{z— | —{z——
m ~ N N N N
0 ¢¢¢ O 0 ¢¢¢ O 0 ¢¢¢0 ¢CHP (- k) el (- k)
{z {z —{z—} | {z }
N N N N
(3.31)
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et HP(j-) est:
. 21/4%

HPG) = Hul- i) (3.32)
Avec les notations suivantes:
Hem = HWE (3.33)
h i
He= He He CCCHoy (3.34)
h | | it
te=cM gltd gli2d ¢gggel«d Oemi 2k (3.35)
2 3
RefH
H =4 95 (3.36)
ImfH.g
et 2 3
Reft
(=4 Y5 (3.37)
Imft.g

la forme matricielle des §quations de reconstruction parfaite pour I'ensemble de pul-
sationsP s'gcrit donc:
Hf = t: (3.38)

En (3.35), 02m; 2k €st un vecteur ligne contenant (B j 2)K z®ros. RéAg et
Im f A g reprgsentent les parties rgelle et imaginaire de la matriée.

K est en ggn®ral choisi de telle manigre que (2 1)K > MN . Le systegme (3.38)
est donc sur-dgterming et incompatible. Pourtant, une solution au sens des moindres
carrgs peut etre trouvge [79]:

f=H"t (3.39)

ouHT* est la pseudoinverse de la matricel . Cette solution minimise la somme des
carrgs des ®l®#ments du vecteur d'erreur (la norme du vecteur d'erreur):

¢ = kHf j tk*: (3.40)

Le vecteur Hf est donc la projection orthogonale de¢ sur I'espace colonne de la
matrice H, et si les colonnes sont lingairement indgpendantes, cette projection ortho-
gonale est uniquement exprim$§e en fonction des colonnes. Donc, si les colonnes de la
matrice H sont lingairement indgpendantes, la solution qui minimise I'erredr existe

et elle est unique. La pseudoinverse peut étre calculge avec la formule :

H* =(HTH) *HT (3.41)
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parce gue les colonnes de¢ sont lingairement indgpendantes.

Méme si les colonnes del ne sont pas lingairement indgpendantes, il existe tou-
jours une solution qui minimise l'erreur¢ . Sif est une solution minimisantkHf j tk?,
Hf est toujours la projection orthogonale de sur I'espace colonne de la matrice .
Mais comme les colonnes ne sont pas lingairement indgpendantes la projection ortho-
gonale ne s'exprime plus de manigre unique en fonction des colonneblddonc il y a
plusieurs solutions minimisant¢ . En ggn%®ral, on choisit comme solution celle qui a la
norme minimale. Ce choix a aussi un sens particuligrement important dans le contexte
de notre problgme : le bruit de quanti cation sur chaque branche sera proportionnel g
la somme des carrgs des coezcients des ltres numgriques de synthgse. Donc, parmi
les solutions minimisant¢ on a intgrét p choisir celle ayant la longueur minimale.
Dans ce cas, la pseudoinverse est:

H* = Q,8%Q," (3.42)
ouQ,, Q; et 8 donnent la dBcomposition en valeurs singuligres He:
H=0Q.8Q,": (3.43)

SiH est une matrice (2(M ; 1)K;MN ), Q1, Q» sont des matrices orthogonales de
dimensions (2(21 i 1)K;2(2M | 1)K) et respectivement MN;MN ). § est une ma-
trice contenant les valeurs singuligres dé sur les premigres positions de la diagonale
principale et des zgros partout ailleurs. La matric€ * peut facilement etre trouvge,
elle contient les inverses des valeurs singuligresHiesur la diagonale principale et des
z®ros partout ailleurs.

Sur-§ichantillonnage

On utilise ici la technique de sur-gchantillonnage dans le processus de synthgse
dgcrite au paragraphe 3.2.2. Tenant compte de (3.14) et (3.15) on ®crit les conditions
de reconstruction parfaite :

8
. < cel'KAW(ji- ) :p=0
TV(E )= (- (3.44)
-0 p2fi M 1)z LM 19
oM X"
a1 i .2 710
@Y= Fal@ el WG ) @49
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W (j -) est la fonction de pondgration donnge en (3.13). Si (3.32) et (3.35) sont r§-
®crites comme ci-dessus :

. ) . 2Y4 . 2
HPG)= Hm(- i JW%W(J- i MTpS (3.46)
h i .
t. = cM g I 1dW(j - 1) <] i de(j - 2) ¢¢cel IS dW(] - K) 0(2Mi 2)K
(3.47)

toutes les matrices et la mgthode de synthpse donn®es dans le paragraphe prgc®-
dent restent les mémes. On e®ectue ainsi une minimisation du critgre quadratique du
paragraphe prgcgdent pondgrg par la fonctio/ (j -). Les rsultats sont nettement
amgliorgs, comme on pourra le constater dans le paragraphe suivant.

Simulation et r@sultats

De nouveau, un banc de Ttres gM = 8 voies a ®t® ®tudif. Les paramptres de
cette premigre synthgse sont donngs dans le tableau 3.9.

Tab. 3.9 { Paramptres pour une synthgse par AGMC < Bancl >

Nb. de voies M =8
Filtres d'analyse < Bancl> (voir annexe D)
Filtres de synthgse RIF, longueur 128
Nb. de points de frgquence K =256
Sur-gchantillonnage Casl:"g=1,Casll: "g=0:93
Retard d=64

Pour les valeurs choisies, on a bien 22 1)K > MN . Par consgquent, (3.38)
est un systegme sur-dgtermin§ et incompatible. Mais on a trouvg la solution dans le
sens des moindres carrgs donnge par (3.39).

Dans le Cas |, une synthgse sans sur-gchantillonnage a $t e®ectuge. La gure 3.16
reprgsente la distorsion du BFH obtenu. Les performances de ce BFH sont montrges
dans le tableau 3.10.

Dans le Cas Il, une synthgse §t% e®ectuge utilisant un sur-gchantillonnage =
0:93 (voir §quation (3.13)). Dans la gure 3.17 on a reprsent® la distorsion. On peut
remarquer un trgs bon comportement en ce qui concerne la distorsion d'amplitude
et de phase de ce systgme. Les rgsultats de la synthgse se trouvent dans le tableau
3.10. Dans les gures 3.18 et 3.19 sont reprgsent®s, comparativement, les modules des
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Fig. 3.16 {
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0.05f

arg(R(w)) (rad)
o
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Distorsion - m§thode AGMC et paramptres du tableau 3.9, Cas I’ =1

guatre fonctions de repliement pour les cas d'une synthgse sans sur-gchantillonnage et

pour le cas d'une synthgse avec sur-Bchantillonnage € 0:93). Le repliement total
est reprgsent® dans la gure 3.20. On peut observer une amelioration §vidente par

rapport au cas sans sur-gchantillonnage.

x 10°
—~ 1r b
[
=
s o 1
o
-1 F ,
6] 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9
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x 107
g 1
= o ]
S
x -1 b
=)
S -2 R
-3 F o
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9

w (‘p rad/éch)

Fig. 3.17 { Distorsion - m&thode AGMC et paramptres du tableau 3.9, Cas Il s = 0:93.
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Fig. 3.18 { Module des fonctions de repliemeniTi(&' ) et To(d' ) - mBthode AGMC et
paramptres du tableau 3.9.
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Fig. 3.19 { Module des fonctions de repliemeniTs(e' ) et T4(d' ) - mBthode AGMC et
paramptres du tableau 3.9.

Une autre synthgse a §t§ e®ectute utilisant un banc de Ttres p huit branches
utilisant des rgsonateurs p facteur de qualit$ constart,Banc2>. Les paramgtres de
cette synthgse sont donngs dans le tableau 3.11.

Les rgsultats sont prgsentgs dans le tableau 3.12. De nouveau, les performances
pour le < Bancl > sont meilleures que les performances pour f€Banc2 > grace p
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Fig. 3.20 { Repliement total - m§thode AGMC et paramptres du tableau 3.9.

Tab. 3.10 { Performances du BFH synth§tis§ par la m§thode AGMC avec les parampgtres
du tableau 3.9.

Synthgse sans | Synthgse pour|

sur-gchantillonnage] “s=0:93
Repliement total moyen (dB) -39 -113
Repliement total maximal (dB) -19 -111
Distorsion d'amplitude moyenne (dB) 0.002 34¢10 8
Distorsion d'amplitude maximum (dB) 0.4 1:3¢10 °
Distorsion de phase moyenne (radian) 0.006 7¢10 7
Distorsion de phase maximum (radian 0.63 3:6¢10 °©

Tab. 3.11 { Paramptres pour une synthgse par AGMC < Banc2 >

Nb. de voies M =8
Filtres d'analyse < Banc2 > (voir annexe D)
Filtres de synthgse RIF, longueur 128
Nb. de points de frgquence K =256
Sur-gchantillonnage "5 =0:93
Retard d=64
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une r§partition lingaire des Tltres d'analyse.

Tab. 3.12 { Performances du BFH synth$tis® par la m§thode AGMC avec les paramptres
du tableau 3.11

Synthgse pour

"5 =0:93
Repliement total moyen (dB) -115
Repliement total maximal (dB) -108

Distorsion d'amplitude moyenne (dB) 2:9¢10 8

Distorsion d'amplitude maximum (dB) 2.9¢10 °

Distorsion de phase moyenne (radian)| 4:5¢10 ’

Distorsion de phase maximum (radian 3:3¢10 6

Il est Bvident que la rgsolution maximale d'un CAN pa BFH est lige au niveau de
repliement total. Tenant compte de I'Bquation (A.2), une valeur rgaliste du nomb
maximal de bits de quanti cation est donc donn®e par la valeur maximale du replie-
ment total divisge par 6. On obtient donc pour le cas du BFH aves Bancl > et
sur-gchantillonnage une rgsolution de 18 bit et une rgsolution de 6 bit pour le casssan
sur-gchantillonnage. Il est bien sOr possible de trouver un autre compromis qui serait
en adgquation avec une rgsolution comprise entre 6 et 18 bit.

3.4 Mé8thode d'approximation continue (AC)

Les mgthodes prgc®dentes reposent sur un §chantillonnage de la rgponse frgquen-
tielle. Un grand nombre de pulsations doit donc &tre considgrg a n que le critgre soit
le plus pr&cis possible. On peut aussi envisager un critgre continu prenant donc en
compte toutes les frgquences utiles et pas seulement un g§chantillonnage de celles-ci.
Nous proposons une expression analytiqgue des coezcients des Itres de synthgse qui
repose sur un critgre de type intggrale.

Principe

Approcher au mieux la reconstruction parfaite d'un BFH p une pulsatioh donnge
au sens des moindres carrgs, revient @ minimiser le critgre suivant:

() =AM )i’ (3.48)

66



3.4. M ethode d'approximation continue (AC)

ouf est le vecteur compos$® des coezxcients des ltres de synthgse d& ni dans I'expres-
sion (3.29).A (! ) est une matrice compos®e des valeurs des rgponses frgquentielles des
‘Ttres d'analyse et de leurs dgcalts en. Elle est fonction aussi de I'ordre des Ttres

de synthgse RIF recherchgs.

2
Ha(i'=T Je( ) Ha(!=T Je() ¢ee  Hu(!=T )e(')

HiG (! i §)=T)e(t) Hai (1 i §0=T)e(t) ¢ee Hu(( i ¢)=Tel)

Al)=

Hi( (i 200 =T)e(! JHL( (1 i ZMiD)=T)e(! )¢ ¢y (j (1 i ZMiD)=T)e(!)
HiG (! + 29=Te(!)  Ho( (! + ZH=Te(') ¢¢¢ Hu( (! + 29=T)e(!)

Hi( (¢ + ZA0)=Tye(! ) Ho( (! + ZED)=T)e(! ) ¢ ¢hiy (j (! + ZRED)=T)e(! )

(3.49)

h i
e(l )= 161" ¢¢cgiNi D! (3.50)

et: h | i,
t(l )= cM g 1'% O(2Mi 2) (351)

Aprgs dgveloppement de cette expression, on obtient:

JO)=(AMFi tM))'AMFi t())
= AQ YA PACYLC) T tO YA+t )t()  (3.52)

ou?Y est l'op®rateur qui transpose et conjugue. En intggrant cette expression sur I'in-
tervalle [0;%), on obtient le critgre:

J=1Y8f | Y@ ®F+r (3.53)

of: Zy,
§ = A()A() (3.54)

Z,,
®=  A()()d! (3.55)

2,
r= t(!)¥t(!)d! (3.56)

0
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§ est une matrice MN;MN ). ® est un vecteur colonne de longueuvIN . r est un
scalaire. Du fait du caractgre hermitien dg@ , on a8 = 8 ; (ou® est 'op®rateur qui
conjugue). De plus les coezcients des Itres num®riques recherchgs sont rgels, d'ou:

f¥gf = fTRe(§)f (3.57)

Comme on a de plus™® = ®'f (car c'est le produit scalaire de deux vecteurs, I'un
en ligne, l'autre en colonne), le critgre devient nalement:

J=fTRe@)f | fT®; fT@ +r (3.58)

Le critgre est minimal quand sa dgrivge par rapport faest nulle, soit quand:

%": 2Re(8)f | ®j ® =0 (3.59)

Il sutt donc de rgsoudre le systgme suivant aux moindres carrgs:
Re(8 )f = Re(®) (3.60)

Le rgsultat nal dgpend de la prgcision avec laguelle sont calcul®s les termes in-
t®grales qui composent les matrice$ et ®. Si on approche les intggrales par la m§g-
thode des rectangles sur les points de (d® ni dans les mgthodes d'&chantillonnage
de la rg¢ponse frgquentielle), alors on retrouve la m&thode d'approximation glabdalix
moindres carrgs dgcrite dans le paragraphe 3.3.3. Ici, nous avons choisi la mgthode
adaptative de Simpson.

Simulation et r@sultats

On synthgtise un banc de synthgse pour les paramgtres donngs dans le tableau 3.13.
Pour ce BFH, deux rgsultats sont fournis. Le premier rgsultat montre les performances

Tab. 3.13 { Paramptres pour une synthpse par AC < Banc3 >
Nb. de voies M =4

Filtres d'analyse | < Banc3> (voir annexe D)

Filtres de synthgse RIF, longueur 64
Retard d=32

avec un signal d'entrge couvrant toute la bande §{ = 1). Le deuxigme r§sultat
donne les performances avec un signal d'entrge couvrant une bande plus restreinte
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Fig. 3.21 { Distorsion - m$thode AC et paramptres du tableau 3.13. En trait pointill§ :
“x =1. En trait plein: "x =0:9
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Fig. 3.22 { Repliement total - m§thode AC et paramptres du tableau 3.13. En trait poin-
tillg: "x =1. En trait plein: "x =0:9

("x =0:9). La gure 3.21 montre la distorsion. La gure 3.22 montre le repliement
total. Les rgsultats sont résum®s dans le tableau 3.14.

Ces rgsultats sont p comparer p ceux de la mgthode d'approximation globale aux
moindres carrgs. Pour le méme banc d'analyse et la méme longueur de ltres de
synthgse, un BFH a §t§ synthtis® par cette dernigre avec les paramgtres donngs dans
le tableau 3.15.

On constate que les performances (tableau 3.16) sont similaires p celles du BFH
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Tab. 3.14 { Performances du BFH synth$tis® par la mgthode AC avec les paramptres du

tableau 3.13

"y = "« =0:9
Repliement total moyen (dB) -36.3 -39.3
Repliement total maximal (dB) -23.9 -31.9
Distorsion d'amplitude moyenne (dB) | j 5:1¢10 2 | 7:7¢10 4
Distorsion d'amplitude maximum (dB) 5.0 0.49
Distorsion de phase moyenne (radian)|| 1:0¢10 2 | 3:9¢10 3
Distorsion de phase maximum (radian 1.1 1:6 ¢10 2

Tab. 3.15 { Paramptres pour une synthgse par AGMC < Banc3 >
Nb. de voies M=4

< Banc3> (voir annexe D)

Filtres d'analyse

Filtres de synthgse RIF, longueur 64
K =512

d=32

Nb. de points de frgéquence
Retard

obtenu par approximation continue. En e®et, thgoriquement la mgthode d'approxi-
mation globale est similaire g la m§thode d'approximation continue dans laglesbn
aurait calculg l'intggrale par la mgthode des rectangles. Les rgsultats montrent que
le nombre de pulsations considgrges est sutsant pour obtenir la m&me prgcision que
dans le cas continu.

La m%thode par approximation continue peut prendre en compte un Igger sur-
®chantillonnage du signal d'entrge. Cette fonctionnalitg n'a pas §t§ implgmeatfhais

Tab. 3.16 { Performances du BFH synth$tis® par la m§thode AGMC avec les paramptres
du tableau 3.15

v =1 "« =0:9
Repliement total moyen (dB) -36.6 -39.6
Repliement total maximal (dB) (maximum) -24.8 -31.9
Distorsion d'amplitude moyenne (dB) i 5:2¢10 2 | 7:.8¢10 *
Distorsion d'amplitude maximum (dB) 13.3 0.49
Distorsion de phase moyenne (radian) 1:0¢10 2 | 39¢10 3
Distorsion de phase maximum (radian) 1.1 1:6 ¢10 2
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on peut en donner le principe. Il estidentique p celui donn® pour la mgthode d'approxi-
mation globale. Il s'agit de multiplier les rgponses frgéquentielles des ltres d'analyse
ainsi que la rgponse frgquentielle idgale du BFH (retard ak®chantillons) par la
fonction de pond®ration dg nie par l'expression (3.13).

3.5 Mé&thodes d'am@lioration

Une fois qu'une solution W Ttres d'analyse et M tres de synthgse) est trouvge,
on peut chercher g am®liorer les performances du BFH en minimisant divers critgres
d'erreur. Deux types d'optimisation peuvent étre e®ectuges: une optimisation des
“Ttres de synthgse ou une optimisation des ltres d'analyse.

3.5.1 M#8thodes d'am§lioration des Itres de synthgse

On suppose de nouveau que les Itres d'analyse sont donngs et qu'on a trouvg
par une mgthode quelconque les Ttres de synthgse (voir par exemple les paragraphes
3.3.1, 3.3.2, 3.3.3). On considgre alors le critgre suivant :

Z = - i1 2= —
A= To(€' )i ce M ?d + ¢  Tp(e)’dl (3.61)

P v p=iMj1 P
p&0

En e®et, il permet, grace aux facteurs,, de pond®rer I'erreur de distorsion par rapport
g I'erreur de repliement. En fonction du type et du niveau d'erreur qu'on peut accepter,
les ¢, varient.

Pour calculer les intggrales dans la relation (3.61), on utilise la méme discrgtisation
de l'intervalle [j ¥2;4squ'on a utilisge préckdemment:

P=1fl;inlkd (3.62)
et on §crit:
X - > i 1 x - 0
Ag= To(e ¥)j celxd 4+ ¢ T ) ”: (3.63)
k=1 p=i (Mj 1) k=1

Le critgre ci-dessus peut &tre minimis® par diverses techniques d'optimisation.
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Sur-8chantillonnage - optimisation pond§r§e

En utilisant la fonction de pond§ration d& nie en (3.13) on ®crit alors le critgre en
(3.61) comme suit:

Z,,— — 1 Z ., —

; 4 ‘ ¢ Xi ZS 1/, 2
A= Mo )i ce (o) P+ & T WG- i B
i Ya i Va MT

: p=i (M 1) :
p60
(3.64)
ou, en §quivalent discret:
Av= (e )i ce M HTW(- ) G (€ WG ki )
k=1 p=i (Mj 1) k=1
p&0
(3.65)

Cas de Ttres de synthpse g r§ponse impulsionnelle nie (RIF)

On peut remarquer que, si le banc de synthgse est constitug de TItres p rgponse

la norme du vecteur d'erreur (3.40) d& ni dans la mgthode AGMC (paragraphe 3.3.3)
ont les mémes expressions, p un facteur prgs. Payré 1 l'expression (3.65) peut
étre la méme (@ un facteur prgs) que la versichpondgrge> de (3.40) en remplagant
W (j-) en (3.44), (3.45), (3.46) par:

Wo(j-) = W(j-): (3.66)

Donc les coezcients des ltres qui minimisent le critgre en (3.63) sont donn®s par
I'Bquation (3.39). Par cons®quent, dans le cas des Itres RIF, les deux mgthodes de
synthgse aboutissent au méme rgsultat. En revanche, la mgthode de ce paragraphe
peut aussi etre utiliske dans le cas des ltres p rgponse impulsionnelle in nie.

Cas de ltres de synthpse g réponse impulsionnelle in nie (RII)

Comme on a pu le constater dans le paragraphe 2.2.3, l'intgrét de la solution BFH
rgside dans l'attgnuation de l'in°uence de l'appariement des CAN. Plus l'att§nuation
des Itres d'analyse et de synthgse est grande, plus l'attgnuation des erreurs d'apparie-
ment est grande. Les rgsonateurs sont plus facilement rgalisables mais leur attnuation
dans la bande coup%®e n'est pas trgs grande. Dans le cas ou on aurait besoin de valeurs
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d'attgnuation plus importantes pour att§nuer les erreurs d'appariement, des ltres
analogiques d'ordre plus ®levg ou des rgsonateurs avec des facteurs de qualitg plus
®levls peuvent etre utilisgs. En principe, plus l'ordre des Itres augmente, plus la
complexit§ de rgalisation augmente. On doit donc, en pratique, trouver le meilleur
compromis entre l'attgnuation des erreurs d'appariement et la facilitg de rgaligan.
En utilisant des Ttres d'analyse d'ordre plus §levg ou des r§sonateurs avec des fac-
teurs de qualit§ plus grands, les Ttres de synthgse auront aussi des attgnuations plus
grandes dans les bandes coup®es et des bandes de transitions plus gtroites. Ce type de
caractgristique est en principe plus facilement rgalisable, pour un ordre donn§, avec
des Ttres RII gu'avec des ltres RIF.

Adaptation de la m$thode au cas de ltres de synthgse RII

Les Ttres p rgponse impulsionnelle in nie peuvent prgsenter des problgmes de
stabilit®. Pour s'assurer gu'ils restent stables, on peut modi er IBggrement I'optinais
tion en y ajoutant une contrainte. L'idge ®vidente est d'utiliser des formes en treillis.
L'optimisation du critgre (3.63) est alors e®ectuge en imposant comme contrainte que
les coexcients de rg°exion soient infgrieurs p 1. Tous les Itres obtenus seront donc
stables.

Simulation et r@sultats

Un BFH @ huit voies a §t® synth§tisg. Les Itres d'analyse sont des r§sonateurs
ayant le méme facteur de qualit§ (rgaliste)Q = 15.
Pour d&terminer les longueurs optimales des num$rateurs et dgnominateurs des
“Ttres RII on peut utiliser le critgre suivant:
X .
"= Fn( )i Fm(e" )2 (3.67)
m=1 k=1
ouF (! «) sont les valeurs des rgponses frgquentielles des ltres de synthgse obtenues
en rgsolvant les conditions de reconstruction parfaite &, (€' ¥) peuvent étre par
exemple obtenus par la mgthode de I'approximation locale aux moindres carrgs. Soit
P la longueur des num®rateurs eR la longueur des d&nominateurs des fonctions
de transfert des ltres de synthgse. La somme des longueurs des num$rateurs et des
dgnominateurs des Itres RIl est gardge constante et on calcule le critgre (3.67) pour
di®®rentes valeurs d@ et R. Le tableau 3.17 montre les valeurs de ce critgre (divis§
par le nombre de points de fréquendg ). Il s'avgre que les meilleurs rgsultats sont
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Tab. 3.17 { Valeurs du critpre (3.67) pour di®®rentes longueurs des dgnominateurs et
num®rateurs des Itres RIl. L + R =128

Type du Ttre Valeur de " 4=K
RIF, L=128, R=1 0.281
RII, L=122, R=6 0.202
RIl, L=118, R=10 0.137
RIl, L=114, R=14 0.104
RIl, L=109, R=19 0.103
RIl, L=108, R=20 0.098
RIl, L=106, R=22 0.099
RIl, L=100, R=28 0.101

obtenus pourR = 20. Nous cherchons donc les Ttres de synthgse de longueur 20 pour
le dgnominateur et 108 pour le num®rateur.

Tab. 3.18 { Paramptres pour une synthpse par ALMC et am§lioration des “ltres de syn-

thpse
Nb. de voies M =8
Filtres d'analyse R®sonateurs, Q=15=const.
Filtres de synthgse RII, L =108, R =20
Nb. de points de fréquence K =256
Sur-gchantillonnage "5 =0:93
Retard d=80
Facteurs de pond§ration c, =10

Donc il s'agit en fait d'un Ttre < tout p6le > suivi d'un Ttre RIF. Pour la synthgse
du banc de Ttres on a utilis§ la mgthode locale aux moindres carrgs (paragraphe 3.3.2)
pour obtenir un point initial convenable de l'optimisation. Ensuite, on a appliqu§ la
m®thode d'amlioration des Ttres de synthgse expliquge dans ce méme paragraphe.
Le tableau 3.19 rgsume les rgsultats de la synthgse. Les rgsultats obtenus dans le cas
des Ttres RIlI sont compargs avec les rgsultats obtenus dans le cas des Tltres RIF de
meéme complexit (des Itres RIF de longueur 128 ont ®t§ utilisgs). Dans I'Bquoati
(3.65) on a prisc, = 10, pour souligner la minimisation des erreurs de repliement;
c'est la raison pour laquelle les erreurs de distorsion ne diminuent pas aprgs l'optimi-
sation. On voit clairement que, pour la méme complexit® des Itres de synthgse, de
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Tab. 3.19 { Performances du BFH synth$tis® par la m§thode ALMC puis am&lior§ par la
m$thode d'am@lioration des Tltres de synthgse avec les paramptres du tableau

3.18
RIF RII RII
avec sans avec
optimisation | optimisation | optimisation
Repliement total moyen (dB) -32 -24 -53
Repliement total maximal (dB) -21 -16 -41

Distorsion d'amplitude

0.0038 0.17 0.007
moyenne (dB)
Distorsion d'amplitude
_ 0.6 0.86 0.2
maximum (dB)
Distorsion de phase
_ 0.0058 0.0032 0.0042
moyenne (radian)
Distorsion de phase
0.055 0.0332 0.0243

maximum (radian)

meilleures performances sont obtenues quand on utilise des Itres p réponse impul-
sionnelle in nie. L'optimisation a ®t§ e®ectuke utilisant un sur-chamtihnage et p
I'aide d'une fonction W (j -) comme celle d& nie en (3.13) avec s = 0:93. Dans cette
optimisation, les paramptres des ltres d'analyse restent toujours constants. L'algo-
rithme d'optimisation utilise la m#thode de la rggion de con ance implgmentfsm
Matlab par la fonction Isgnonlin

3.5.2 M€éthodes d'amé@lioration des Itres d'analyse

Dans le paragraphe prgct®dent nous avons vu une mgthode d'optimisation des ltres
de synthgse. De la m&me manigre, une optimisation des TItres d'analyse peut étre
e®ectuge. On prend en compte le méme critgre d® ni en (3.61). Dans [90], Velazquez
optimise les poles et les z§ros des Itres d'analyse avec ce mé&me critgre. Dans la boucle
d'optimisation, il calcule les Tltres de synthgse avec une m$thode d'approximation
locale. Dans notre cas, nous faisons varier des paramgtres des Itres d'analyse qui
sont ligs p l'implgmentation comme leur frequence de rgsonance et leur facteur de
qualitg. De plus, pour le calcul des Tlires de synthgse, nous utilisons la m®&thode
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AGMC qui fournit de meilleurs Ttres de synthgse que les m§thodes d'approximation
locale.

Si on considgre un sur-gchantillonnage et une pondgration faite g l'aide d'une
fonction donnge en (3.13), on obtient le méme critgre discret que dans le paragraphe
précgdent:

- - il - -2
A= e WG 0T G e WG 2R

k=1 p=i (Mj 1) k=1
p60

Simulation et r§sultats

On synth®tise un BFH avec la mgthode AGMC R partir des paramgtres du tableau
3.20.

Tab. 3.20 { Paramptres pour une synthpse par AGMC et optimisation des Itres d'analyse

Nb. de voies M =8
Filtres d'analyse < Bancl> (voir annexe D)
Filtres de synthgse RIF, longueur 128
Nb. de points de frgquence K =256
Sur-®chantillonnage "5=0:93
Retard d=64

On e®ectue une optimisation du critgre (3.65). Mais cette fois, le critgere dgpend
des paramgtres des ltres d'analyse.

Il est important de remarquer le fait que les fonctions de repliement et la fonction
de distorsion qui composent le critgre (3.65) ne dgpendent que des paramgtres des
“Ttres d'analyse, parce que les coezcients des Itres RIF sont calculgs p partir de
I'Bquation (3.39).

La gure 3.23, reprsente la distorsion sans (trait pointill§) et avec (trait continu)
optimisation. On observe une amelioration §vidente des performances en termes de
distorsion du banc de Tltres. Dans les gures 3.24 et 3.25 on reprgsente p titre
d'exemple les modules des quatre premigres fonctions de repliement. La aussi, on
peut observer 'am®lioration apportge par I'optimisation. La gure 3.26 reprsente le
repliement total.

Dans la gure 3.27 on a reprgsent® les modules des huit Ttres d'analyse pour
montrer comment ils ont §t% a®ect®s par le processus d'optimisation. On observe
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Fig. 3.23 { Distorsion - m§thode AGMC et paramptres du tableau 3.20 - en trait pointill§ :
sans optimisation des ltres d'analyse - en trait plein: avec optimisation
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Fig. 3.24 { Module des fonctions de repliemenfTy(&' ) et To(d' ) - en trait pointill§:
sans optimisation des ltres d'analyse - en trait plein: avec optimisation

gu'une Iggere modi cation de la position des frgquences centrales et des facteurs de
qualitg des Ttres d'analyse a un impact trgs b®n® que sur les performances du BFH.
Le niveau moyen de repliement est amgliorg de 14 dB grace g I'optimisation, soit
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Fig. 3.25 { Module des fonctions de repliemeniTz(e' ) et T4(d' ) - en trait pointill§:
sans optimisation des Tltres d'analyse - en trait plein: avec optimisation
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Fig. 3.26 { Repliement total - en trait pointill§ : sans optimisation des Ttres d'analyse -
en trait plein: avec optimisation

un gain de plus de 2 bit de rgsolution. Le tableau 3.21 rgsume les performances avec
et sans optimisation.
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Fig. 3.27 { Module des ltres d'analyse - en trait pointill: sans optimisation des ltres
d'analyse - en trait plein: avec optimisation - paramptres du tableau 3.20

Tab. 3.21 { Performances du BFH synth§tis® par la m&thode de I'approximation globale
au moindres carrgs puis am@lior§ par la m§thode d'optimisation des ltres
d'analyse avec les paramptres du tableau 3.20.

Sans Avec
optimisation | optimisation de I'analogique

Repliement total moyen (dB) -113 -127
Repliement total maximal (dB) -111 -125
Distorsion d'amplitude moyenne (dB) 3:4¢10 8 2:3¢10 °
Distorsion d'amplitude maximum (dB) 1:3¢10 ° 3¢10 °©
Distorsion de phase moyenne (radian) 7¢10 7 1¢10 7
Distorsion de phase maximum (radian), 3:6¢10 © 3¢10 ¢

3.6 HBl®ments de comparaison

Ce paragraphe compare les mgthodes de synthgse exposges dans ce chapitre. Le
tableau 3.22 rgcapitule les performances pour les mgthodes d'gchantillonnage de la
réponse frgquentielle.

Les trois m§thodes TFI, ALMC, AGMC synthgtisent des BFH de performances
®quivalentes pour un signal d'entre occupant la totalitg de la bande. Les perfor-
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Tab. 3.22 { Comparaison des m$thodes d'§chantillonnage de la rgponse frgquentielle

TFI ALMC ALMC AGMC | AGMC
x =1 ‘x =019 | "s=1 | s=0:93
Repliement total -39 -35 -43 -39 -113
moyen (dB)
Repliement total -31 -19 -32 -19 -111

maximal (dB)
Distorsion d'amplitude || 3¢10° | 3:1¢10°% | 6:0¢10 % | 2¢10 3 | 3:4¢10 8
moyenne (dB)
Distorsion d'amplitude 0.9 1.6 0.13 0.4 | 1:3¢10°
maximum (dB)
Distorsion de phase 40¢103%| 54¢10°% | 75¢10“* | 6¢10°3 | 7:1¢10 /
moyenne (radian)
Distorsion de phase 6¢10 2 0.3 1:4¢10 2 0.63 | 3:6¢10 °©
maximum (radian)

mances en repliement sont insutsantes (puisque -39 dB correspond g une rgsolution
de 6.5 bit). M&me si on a vu que I'on pouvait amgliorer les performances en sur-
®chantillonnant Iggerement le signal d'entrge (voir le paragraphe 3.2.1)m%lioration
engendrge n'est pas suzxsante. Par exemple, on constate une am®lioration de seule-
ment 8 dB sur le repliement total moyen pour un sur-gchantillonnage d'environ 10 %
("x = 0:9). La m&thode la meilleure est la m§thode par approximation globale aux
moindres carrgs qui exploite le sur-gchantillonnage dans le processus de synthgse. Sur
I'exemple cit®, on obtient ainsi une amglioration de 74 dB sur le repliement total pour

un sur-gchantillonnage d'environ 7.5 % = 0:93).

On peut comprendre pourquoi les m§thodes de la transform§e de Fourier inverse
et d'approximation locale aux moindres carrgs sont limitges. Elles passent par I'glabo-
ration des rgponses frgquentielles idgales. Puis le critgre consiste p minimiser I'gcart
entre les rgponses frgquentielles des Itres de synthgse et les rgponses idgales. Chaque
endroit du spectre a donc le méme poids dans le critgre. Mais ces rgponses frgquen-
tielles idgales peuvent étre dixciles p approcher, surtout en certains points pauiiers
ou les spectres dgcal®s seraccordent> (tous les 24=M). Or, ces points venant du
signal d'entrge en bout de bande, on peut supposer que I'on ait peu de puissance
dans ces zones. Cette hypothgse est rgaliste en sur-gchantillonnant Igggrement le si-
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gnal. La m&thode AGMC permet de prendre en compte cela. Quant p la mgthode
d'approximation continue, elle est comparable g la mg§thode AGMC. Toutes les deux
reposent en e®et sur le méme principe. La m§thode AGMC peut &tre vue comme un
cas particulier de la m&thode AC.

La m®&thode d'am®lioration des Itres de synthgse est utile pour rgsoudre un type
de problgmes non-lingaires comme celui ggngrg par I'utilisation des Ttres de sgsih
en structure RIl. Cette mgthode minimise un critgre quadratique composite entre le
repliement et la distorsion. Les di®grents termes peuvent &tre pondgrgs pour favoriser
la minimisation des erreurs de distorsion ou au contraire celle des erreurs de replie-
ment. Si les Ttres utilisgs sont de type RIF, la mgthode d'am$lioration des Ttres de
synthgse, telle qu'elle est formulge, est identique p la m&thode globale aux ma@sdr
carrgs, le critgre §tant le méme.

La mgthode d'am®lioration des Ttres d'analyse optimise g la fois le banc d'ana-
lyse mais aussi, implicitement, le banc de synthgse. En e®et le critgre g optimiser,
comportant les termes de repliement et le terme de distorsion est exprimg unique-
ment en fonction des paramgtres des Itres d'analyse. Les coezcients des Itres RIF
de synthgse, ngcessaires pour le calcul des fonctions de repliement et de distorsion,
sont d&duits en fonction des paramptres des ltres d'analyse, par la m§thode AGMC.
Par consgquent, il s'agit d'une optimisation globale du banc d'analyse et du banc
de synthgse. Une simple modi cation des fréquences de rgsonance et des facteurs de
qualit® des rgsonateurs composant le banc d'analyse permet une amglioration im-
portante des performances. En méme temps, cette dernigre atrmation peut signi er
aussi qu'une petite modi cation des paramptres des Itres d'analyse risque de d§-
grader d'une manigre signi cative les performances du BFH. Et, comme il s'agit des
“Ttres analogiques, I'implgmentation impliquera que les valeurs obtenues en pratiu
seront di®®rentes des valeurs calculges. Les bancs de ltres obtenus par cette der-
nigre m&thode risquent donc d'etre plus sensibles aux erreurs d'implgmentation que
les bancs de Ttres obtenus par les autres m&thodes.

3.7 Simulation temporelle

Dans les paragraphes prgcgdents diverses mgthodes de synthgse des BFH ont §t§
proposges et le repliement total et la distorsion moyenne ont §t§ ®valugs par un cal-
cul dans le domaine frgquentiel. On a montrg que, le repliement total moyen, donn®
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par I'Bquation (2.66) reprgsente l'inverse du rapport signal sur bruit de repliement du
BFH. Pour v&ri er ces rgsultats, des simulations temporelles ont §t§ e®ectuges. On ap-
plique p I'entrfe du BFH un signal constitu§ d'une somme de sinAdes d'amplitudes
figales et de phases algatoires. Les frgquences des giessont linBairement dis-
tribuges dans l'intervalle [Q ¥4. Premigrement, une simulation temporelle d'un BFH
synthgtisg par AGMC sans sur-Bchantillonnage { = 1) a §t% e®ectuge. Le signal
d'erreur (la di®grence entre I'entrge et la sortie du BFH) est montrg dans la gure
3.28.

0.06

0.04

0.02

Erreur
o

-0.02 I

-0.04

-0.06 : i : : :
0 2 4 6 8 10
temps (s) x 10°*
Fig. 3.28 { Di®®rence entre les signaux d'entr§e et de sortie dans le cas d'un BFH syn-
th$tis§ par AGMC, "s =1

Pour comparaison, un BFH synth§tis® par la m§thode AGMC avec un sur-gchantill@ge
-5 =0:93 a &t simulg. La di®§rence entre I'entrge et la sortie du BFH est prgsentge
dans la gure 3.29.

Dans la gure 3.30 on a représent® un d®tail de la gure 3.29 pour distinguer
I'ordre de grandeur de I'erreur dans le cass = 0:93.

A n de vEri er les rgsultats obtenus dans le domaine frgquentiel, on calcule la
puissance du signal d'erreur du BFH obtenu par AGMC, s = 0:93. Le rapport
signal sur bruit calcul® comme la puissance du signal d'entr§e sur la puissance du
signal d'erreur a une valeur de 112.5 dB, ce qui est en concordance avec la valeur
du repliement total moyen obtenu au paragraphe 3.3.3 (-113 dB). On remarque donc
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0.06

0.04 b

0.02 : : b

Erreur
o

-0.02 | b

-0.04 - .

-0.06

temps (s) x 10*

Fig. 3.29 { Di®®rence entre les signaux d'entre et de sortie dans le cas d'un BFH syn-
thgtis® par AGMC, “s = 0:93 (méme ®chelle que dans la gure 3.28)

x10°

Erreur

temps (s) % 10

Fig. 3.30 { Di®%rence entre les signaux d'entr§e et de sortie dans le cas d'un BFH syn-
thgtis® par AGMC, "5 = 0:93 - d§tail de la gure 3.29

que le bruit de repliement est le seul qui compte dans le calcul du rapport signal sur
bruit, la distorsion gtant trgs petite.
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Chapitre 4

Caract@risation et optimisation des
bancs de Itres hybrides

Dans le premier paragraphe de ce chapitre on ®tudie le bruit de quanti cation
global d'un CAN p BFH.

Dans le deuxigme paragraphe, on analyse la sensibilit¢ des BFH aux erreurs d'im-
plEmentation des ltres analogiques et p la reprgsentation en virgule xe des coezx-
cients des Itres num®riques.

En n, une m§thode de calibration est propos®e dans le paragraphe 4.3 a n de
compenser la dggradation importante des performances constatge dans l'analyse de
la sensibilitf des BFH aux erreurs d'implgmentation des ltres analogiques.

4.1 Bruit de quanti cation dans les bancs de ltres
hybrides

Pour I'analyse de ce chapitre on a besoin de rappeler les d§ nitions suivantes:
D& nition 1. Un processus al§atoire x(n) esstationnaire au sens large  si:

1. Efx(n)g=Efx(n+ k)g;8k;n 2 Z

2. Efx(n)x®(nj k)g= Ry (k);8kin2 Z

Dans la d® nition ci-dessus,R, (k) est la fonction de corrglation du processus
stationnaire qui ne dgpend donc que de la di®grence de temps entre deux de ses
®chantillons.

D& nition 2.  Un processus algatoire x(n) estyclo-stationnaire au sens large
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4.1. Bruit de quantification dans les bancs de filtres hybrides

avec la p§riode M  si:
1. Efx(n)g=Efx(n+ kM)g;8k;n 2 Z
2. Ryx(nN;k) = Ryx(n+ M;k);8k;n 2 Z
Dans la d§ nition ci-dessusRyx (n;k) est la fonction de corrglation du processus

cyclo-stationnaire :
Rux (Mk) = Efx(n)x*(ni Kk)g:

Pour analyser le bruit total de quanti cation on part du modgle classique utilis§
pour le bruit de quanti cation p savoir celui de la gue 4.1.

e(n)
x(n) @ q(n)

Fig. 4.1 { Modgle lingaire du quanti cateur utilis§ pour I'analyse du bruit de quanti cation

x(n) est le signal p temps discret @ num®risag(n) est le signal quanti § ete(n)
est le bruit de quanti cation. Le signale(n) est assimil® g un bruit blanc, stationnaire
ayant une densit® de probabilitg uniforme entre ¢ =2<e(n) < ¢ =2, op ¢ est le pas
de quanti cation. On suppose aussi que(n) n'est pas corrgl® avec le signal.

Soit %ﬁm la densit® spectrale de puissance (constante) du bruit de quanti cation
introduit par le quanti cateur qui se trouve sur la branchem du BFH. Comme les
guanti cateurs sont identiques, on peut ®crire:

Y= Y%= = Y = % (4.1)

Soit e, (n) le bruit de quanti cation sur la voie m et z,, (n) le bruit de quanti cation
sur-gchantillonn® et Ttrg par le Ttre F,,(z) (voir Figure 4.2).

em(n) zm(n)

Fig. 4.2 { Le bruit de quanti cation est sur-8chantillonn® et Ttr§ sur chaque voie du BFH

On doit maintenant calculer la densitg spectrale de puissance du bruit de quan-
ti cation sur chaque voie aprgs le sur-gchantillonnage et le Ttrage num$ude. On a
montrg [76] que, m&me si le sign&,(n) est stationnaire au sens large, la sortie du
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4.1. Bruit de quantification dans les bancs de filtres hybrides

?e“ )?é! ) ?(e“ )

Ya ©1)Y
0 7 f/T% (M|{/|l) Va1, |

Fm(€' ) )

Fig. 4.3 { Module des Ttres de synthgse

systgme reprigsent® dans la Figure 4.2 n'est plus stationnaire au sens lazgén) est
un signal cyclo-stationnaire de p®riod& . Ceci rend plus dixcile I'analyse du bruit
de quanti cation p la sortie du banc de Ttres.

Pourtant, pour certains types de ItresF,(z), on montre que la sortie du systgme
de la Figure 4.2 est stationnaire au sens large si I'entrge est stationnaire au sens large.
Les Ttres qui permettent ceci sont indiqu®s dans le th&orgme suivant, dont la preuve
se trouve dans [76]:

Th§orgme 1. Soit le systgme de la Figure 4.2. Le signal d'entrgg (n) est suppos®
stationnaire au sens large. Le signal de sortig, (n) est stationnaire au sens large si
et seulement si la dgcimation d'un facteuM de la réponse impulsionnelle du Ttre
Fm(z) ne crge pas de repliement spectral. Si le TtrEé,(z) a la propri§t§ €noncte, la
densit® spectrale de puissance du signal de sortie est:

S, .. (6")= Misemem @™ ) Fn(e' ) *: (4.2)

Supposons maintenant que les modules des Itres de synthgse sont comme ceux
de la Figure 4.3.

On peut remarquer qu'une dgcimation d'un facteuMm de la rgponse impulsionnelle
de ces Itres ne gBngre pas de repliement. On se trouve donc dans les conditions du
thgorgme 1. L'amplitude des Itres de synthgse est §galeMa pour que le signal
de sortie soit une version gchantillonnge du signal d'entrge - p un retard prgsinv
I'expression de la sortie du banc de Tltres (2.26) ou I'on considgre que les modules
des ltres d'analyse ont la m&me forme que les modules des Itres de synthgse et que
leur amplitude est §gale p 1).
On peut choisir pour les modules des Itres d'analyse et de synthgse des valeurs telles
que leur produit soit §gal gM (par exempleID M et P M, etc.) mais le rapport signal
a bruit de quanti cation restera le méme.
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4.1. Bruit de quantification dans les bancs de filtres hybrides

Pour les calculs qui suivent on considgre que les bruits de quanti cation sur chaque
branche sont dgcorrglgs. Avec le rgsultat du thgorgme 1, la densit§ spectrale de puis-
sance du bruit de quanti cation g la sortie d'un des Tltres sur une branche est:

Vo = Miayg_Fm(é! ) (4.3)

La puissance du bruit de quanti cation p la sortie d'une voie, dans le cas des ltres
de synthgse indiqu®s dans la gure 4.3 est donc:

Z 1, - -
— 1 2 1 e T — 3/2.
sz - m?/ﬁz_]/A‘ | y Fm (é ) dl —_ 3/& (4.4)

Par cons®quent le bruit total de quanti cation p la sortie du banc de "ltres est:

hd
P,= P = M¥%: (4.5)
m=1
On rappelle que3/§ est aussi la puissance du bruit de quanti cation pour un quanti -
cateur individuel, situg sur chaque branche. Par consgquent, la puissance du bruit de
guanti cation d'un CAN p BFH est M fois plus ®levie que celle du CAN sur chaque
branche.

Pour valider les rgsultats thgoriques prgctdents, plusieurs simulations templeel
ont §t§ e®ectuges. On a pris en considgration un BFH synth®&tisg par la mgthode
AGMC avec les paramptres donn®s dans le tableau 3.9 dans le cas Il. Le signal d'en-
trge est constitug d'une song/znel/de sinsies de frquences uniformgment distribuges
dans la bande considgrge _—r]— f4]' Les phases de ces sindgles sont algatoires. Des
simulations pour des quanti cateurs sur 8, 10, 12, 14 et 16 bit ont $t§ e®ectutes pour
des bancs de Tltres p 2, 3, 4, 6 et 8 voies. Les Itres d'analyse sont des rgsonateurs
®quidistants choisis tels que le facteu€ en (4.6), pour les ltres de synthgse qui r§-
sultent en appliqguant la mgthode AGMC, soit le plus petit que possible. Les rgsultats
de ces simulations sont donn®s en gure 4.4. On observe l'allure logarithmique des
courbes (due au logarithme log§ Q?=12M ), ou C est d& ni en (4.6)).

A titre indicatif, les modules des Ttres de synthgse sont reprgsentgs dans la gure
4.5. Le tableau 4.1 prgsente les rgsultats des simulations pour le cas de 16 bit de quan-
ti cation. 3% repr®sente la densitg spectrale de puissance du bruit de quanti cation
a la sortie du banc de TTtres obtenue en simulation eQ?=12 est le bruit de quanti-
“cation d'un quanti cateur individuel, oy Q est le pas de quanti cation. Comme en
pratique les Ttres de synthgse ne sont pas conformes g la gure 4.3, on doit prendre
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4.1. Bruit de quantification dans les bancs de filtres hybrides

en consid®ration leur gain pour le calcul thgorique du bruit de quanti cation. Dans
la deuxigme ligne du tableau 4.1C est le gain des Itres de synthgse et il est calcul§
avec la formule:
T e O
cC= = Fm(d') “d! = jf (mj2 (4.6)

1
1 2/4 i Va

m= m=1 n=0

oufrﬁm) est len-igme coezxcient dum-igme Ttre de synthgse. L'expression thgorique
du bruit de quanti cation qui se trouve dans le tableau 4.1CQ?=12M ) rgsulte direc-
tement des §quations (4.3) (4.4) et (4.5) en gardant des expressions littgrales pour les
fonctions de transfert des ltres de synthgse, puisqu'en ggn®ral les Ttres de synthgse
n'‘ont pas la forme montrge en gure 4.3.

Tab. 4.1 { Bruit de quanti cation pour les BFH

M=2 | M=3 M=4  M=6 | M=8

%% - simulation (dB) -103.0| -101.4| -100 | -979 | -96.8

CQ?=12M - thgorie (dB) || -103.1 | -101.5| -100.0 | -98.1 | -96.7

On remarque une bonne concordance entre les rgsultats estim®s et les rgsultats
obtenus par simulation. Les di®grences sont dues aux approximations. Par exemple,
on a consid®rg que les bruits de quanti cation sur chaque branche gtaient dgces®I|
ce qui n'est pas tout p fait exact. Aussi, les fonctions de transfert des Ttres de synthgse
obtenus ggngrent du repliement g une dgcimation d'un facteédr. Mais le calcul donne
toutefois une bonne estimation du bruit de quanti cation d'un BFH.

Les simulations mettent en ®vidence l'importance de la somme des intggrales des
modules carrgs des fonctions de transfert des Ttres de synthgse (le facteurC est un
facteur de gain du bruit et doit tre minimisg. On a vu dans le paragraphe 3.3.3 que,
si I'Bquation (3.38) accepte plusieurs solutions, on choisit celle de norme minimale.
Ce choix a l'avantage de minimiser le facteu€ et donc, le bruit de quanti cation
en sortie du banc de Ttres. De méme, pour exploiter cette idge trgs importante, une
synthgse de BFH qui minimise R la fois la distorsion, le repliement mais aussi le facteur
C a ®t® consue en [8].
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4.1. Bruit de quantification dans les bancs de filtres hybrides
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Fig. 4.4 { Niveau de bruit de quanti cation pour 8, 10, 12, 14 et 16 bit de quanti cation.
Simulation pour des bancs de Ttres pM =2 3; 4; 6 et 8 voies
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Fig. 4.5 { Modules des Tltres de synthgse utilis§s pour les simulations de bruit de quanti-
“cation du BFH
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4.2. Sensibilit e des bancs de filtres hybrides

4.2 Sensibilit§ des bancs de ltres hybrides

Dans ce paragraphe, on analyse la sensibilit des BFH. On pr&sente tout d'abord,
I'e®et de la reprsentation en virgule xe sur l'implgmentation des Itres numgriques.
Ensuite, dans le paragraphe 4.2.2, la sensibilit¢ des BFH aux imperfections analo-
giques est ®tudie. Ces resultats sont publigs dans [67].

4.2.1 E®et de la repr§sentation en virgule xe des coezcients
des Ttres num@riques

Dans le cas oy le banc de synthgse du convertisseur analogique/num®rique est
implgment® dans des structures trgs simples pour lesquelles des calculs en virgule
°ottante ne sont pas disponibles, les coezcients des Itres doivent &tre quanti §s sur
un certain nombre de bits en virgule xe. De plus, les dimensions, la consommation, le
temps de calcul, la taille mgmoire ngcessaire et le colt de fabrication sont plus faibles
dans le cas des processeurs en virgule xe que dans le cas des processeurs en virgule
°ottante.

La plupart des implgmentations des BFH dans la littgrature, mais aussi dans ce
rapport sont faites avec des Tltres de synthgse p rgponse impulsionnelle nie. On
suppose que les Ttres RIF sont rgalists en forme directe. On suppose aussi que les
multiplications sont faites avec une prgcision interne plus grande que la prgaisdes
coezxcients et que seule la sortie de chaque Ttre est quanti §e. Cela est souvent le
cas en pratigue. On analyse une implgmentation des coezcients en virgule xe et on
suppose que l'implgmentation analogique se fait sans erreurs.

L'erreur introduite par la quanti cation des coezxcients peut facilement étre §va-

luge. La fonction de transfert des ltres est:
. Xi 1 .
Fn(e') = fMe M - m2f1,2:Mg: (4.7)
n=0

Si les coezxcients quanti §s sont:
& =Qff (Mg m2f1,2:;Mg, n2f01L:;N | 1g (4.8)

ou Qftg symbolise I'op®ration de quanti cation, la fonction de transfert implgmentge
est:
. Xi 1 .
. )= &mei in . (4.9)

n=0
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4.2. Sensibilit e des bancs de filtres hybrides

L'erreur introduite par la quanti cation des coezcients est:
. . . Xi 1 .
En(€' )= Bn(€" )i Fm(e')=  2Me) (4.10)
n=0
OM:
2(m) = f@m) (M) (4.11)

Si par exemple on utilise une quanti cation par troncature on a:
2(M 2 [0:¢[ ; (4.12)

oy
¢=21i8B (4.13)
et B est la longueur du mot binaire des coezcients, on peut ®crire:
_ I (O
En(e') - i2Mmj. N¢: (4.14)
n=0
On veut trouver l'in°uence de la quanti cation sur les fonctions de distorsion et de
repliement. L'expression de ces fonctions est donnge par (2.27):
3 3 i
. 1 X _ 2Yap
T,(¢' )= =— H -
IO( ) M m J | MT

m=1

Fm(€') (4.15)

pourp2 fi (M 1) 1,01::;M  1g. Alors, les fonctions de distorsion et de
repliement aprgs la quanti cation des coezcients des ltres de synthgse sont:

A I S V2 S
-Ep(el ) - Mmlem J - MT IEm(e| ) (416)
S AT 2 e e R ) |
- M - m] | MT m m
donc on peut §crire :
) ) 1 X ; Y,
B¢’ )= T ) 5 En(e Hnli- o) (4.17)
p2fi (M i 1) 10L:(M i Do
On d® nit I'erreur sur les fonctions de distorsion comme sulit:
Er, (€)= B(d' )i To(e") (4.18)
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4.2. Sensibilit e des bancs de filtres hybrides

ou, tenant compte de (4.17):

' 1 X | N7
ETp(e" ): V Em(e| )Hm(J' i JM-‘;—%:

m=1

(4.19)

Maintenant on suppose qugH,(j-) j - 1 et que les Itres d'analyse sont unifor-
m®ment r§partis dans la bande (par exemple on suppose qu'on a des rgsonateurs avec
des frgquences de rgsonance uniformg§ment rgparties). Par consgquent, g la fr§guen

maximal (c'est p dire 1), les autres Tltres (poum 6 mg) prgsentent des attnuations
sutsamment §levges pour qu'on puisse nggliger dans la somme (4.19) les termes pour
m 6 mg. Tenant aussi compte de (4.14), on peut donc ®crire :

I ity 1 I j! :_ 1 .
Etr, (€' ) a 1/4mm;:!;1x En(g ) = mN(t. (4.20)
Si on fait une quanti cation par arrondi, on trouve de la méme manigre :
— ; — 1 — . :_ 1..¢
ETp (el ) max ]/4 m rH?.X Em(é ) - WN E (421)

L'®quation (4.20) est utile dans la synthgse des BFH. En e®et, aprgs avoir calculg
les bancs d'analyse et de synthgse on peut l'utiliser pour dgcider du nombre de bits
nBcessaire p la quanti cation des coexcients des Ttres de synthgsBvidemment,
I'erreur introduite par la quanti cation des coezcients doit étre infgrieure au niveau
des erreurs de repliement et de distorsion.)

Pour montrer la validitg de ce rgsultat, on e®ectue la synthgse par la mgthode
AGMC d'un BFH g huit voies. Les paramgtres du BFH utilis§ sont donngs dans le
tableau 4.2. Des calculs pouB = 16; 18, 20; 22 et 24 bit de quanti cation en virgule

Tab. 4.2 { Paramptres de simulation de I'e®et de la repr§sentation en virgule xe

Nb. de voies M =8
Filtres d'analyse <Banc1> (annexe D)
Filtres de synthgse RIF, longueur 128
Nb. de points de frgquence K =256
Sur-gchantillonnage "~ =0:93
Retard d=64

“xe ont §tH e®ectus. Par exemple, pol = 16, le niveau thgorique de l'erreur de
quanti cation sur les fonctions de repliement estim® par la relation (4.20) est de:

Er,(€') _ =20log(128a2 1°=8) = | 722 dB:
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