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Chapitre 1
Introduction

Les besoins des systemes de communication tendent vers un élargissement des
bandes, une augmentation des débits et plus de versatilité. Ces caractéristiques doivent
étre prises en compte tout au long d’une chaine de réception et particulierement a
I'interface entre le monde analogique et le monde numérique. Les techniques de conver-
sion analogique/numérique actuelles ne permettent pas de répondre aux besoins fu-
turs. En effet, on constate que les convertisseurs dont les fréquences d’échantillonnage
sont les plus élevées ont des résolutions en nombre de bits trop limitées et que les
convertisseurs les plus précis travaillent a des cadences trop faibles. Les progres des
technologies vont certes vers une augmentation des fréquences d’échantillonnage et
des résolutions en bit mais il semble indispensable de réfléchir a de nouvelles archi-
tectures intrinsequement plus rapides et plus précises. De plus, afin de répondre au
mieux aux besoins de la conversion du futur, il faut envisager des systemes qui soient
capables de s’adapter aux différents types de signaux a convertir. Pour cela, il faudra
pouvoir modifier dynamiquement les caractéristiques de ces systemes, c’est ce qu’on
appelle la versatilité.

Ce travail a pour objectif d’étudier un dispositif qui, pour une cadence d’échan-
tillonnage donnée, permette d’élargir la bande de fréquence de conversion analo-
gique/numérique et dont les caractéristiques soient modifiables. IL’orientation choisie
est celle des structures paralleles et en particulier des bancs de filtres hybrides (BFH).
Le principe des BFH repose sur une décomposition fréquentielle du signal en plusieurs
sous-bandes via un banc de filtres analogiques appelé banc d’analyse. Pour chaque
sous-bande, le signal est numérisé a ’aide d’un convertisseur analogique/numérique

classique a une cadence plus faible que la fréquence de Nyquist du signal d’entrée



du BFH. Enfin, un banc de filtres numériques appelé banc de syntheése recompose les
signaux en un signal que ’on souhaite le plus proche possible du signal d’entrée du
BFH qui serait échantillonné a la fréquence de Nyquist. Une telle architecture permet
d’élargir la bande de conversion a partir d'une cadence d’échantillonnage donnée.
Ces études ont été effectuées au cours des theses de Caroline Lelandais-Perrault

et Tudor Petrescu!

menées en partie en collaboration. Elles font partie d'un projet
plus vaste sur les systemes de numérisation du futur, ce qui a permis d’échanger des
idées et des résultats avec des chercheurs d’autres équipes (P. Duhamel du LSS, M.
Barret et J-L. Collette de Supélec & Metz) et d’aboutir a des publications communes.
Ces systemes a BFH sont aussi une des trois architectures qui vont faire l'objet du
projet RNRT intitulé « VersaNUM » labellisé en septembre 2005.

Notre travail a abouti a de nouvelles méthodes de synthese de BFH, une extension
de leurs fonctionalités et une étude de leur sensibilité par rapport aux imperfections
de réalisation. Ces résultats sont détaillés ci-apres (les initiales de l'auteur principal
sont précisées entre parentheses).

La particularité des méthodes de synthese de BFH développées ici est qu’elles
prennent en compte les contraintes de réalisation des filtres analogiques. En effet elles
partent d'un banc d’analyse quelconque mais supposé connu. Elles calculent alors un
banc de synthese composé de filtres numériques. Il y a tout d’abord les méthodes
exploitant 1’échantillonnage de la réponse fréquentielle : celle qui utilise la transfor-
mée de Fourier inverse (TP), la méthode d’approximation locale aux moindres carrés
(CLP) et la méthode d’approximation globale aux moindres carrés (TP). Une autre
classe de méthodes repose sur la minimisation d’un critere continu soit la méthode
d’approximation continue (CLP). D’autres méthodes permettent d’obtenir des filtres
de synthese a réponse impulsionnelle infinie (CLP en collaboration avec D. Silion,
stagiaire a Supélec). De plus, a partir d'un BFH calculé par I'une des méthodes précé-
dentes, on peut chercher a optimiser les bancs d’analyse et/ou les bancs de synthese
(TP).

Un autre résultat est 'extension de la théorie des BFH passe-bas au cas passe-
bande (CLP). On montre notamment comment les méthodes de synthese des BFH

passe-bas peuvent étre transposées au cas passe-bande.

IN. B. : Le mémoire de these de Tudor Petrescu s’intitule : SYSTEMES DE NUMERISATION
HAUTES PERFORMANCES - Etude des solutions & bancs de filtres hybrides - Caractérisation et

optimisation -



Toujours dans le cadre de 'extension des fonctionalités des BFH, un atout des
BFH est leur versatilité potentielle offerte par le banc de synthese. En effet, les filtres
de synthese étant numériques, leurs coefficients peuvent donc étre modifiés en fonc-
tion des besoins. Nous avons exploité cette idée et obtenu une méthode qui permet
d’améliorer la résolution potentielle dans une bande de fréquence restreinte (CLP).

Enfin, nous avons étudié l'influence de la quantification (du signal et des coeffi-
cients des filtres de synthese) ainsi que la sensibilité vis-a-vis des imperfections de
I'analogique (TP). Les BFH s’averent tres sensibles a ces imperfections. Ce probleme
majeur a donc engendré des recherches sur les solutions possibles. Pour pallier le
probleme de sensibilité, une méthode de calibration a été mise au point.

Organisation du rapport :

Nous avons choisi de poursuivre notre collaboration dans l’écriture de nos mé-
moires de these. Nos deux manuscrits se composent donc d’une partie commune (1'in-
troduction, les chapitres 2 et 3 et la conclusion) et d’une partie qui est propre a chacun
(chapitre 4). En ce qui concerne la partie commune, nous nous en sommes partagé la
rédaction. Dans le résumé des chapitres qui suit, les initiales du rédacteur sont citées
entre parentheses.

Le chapitre 2 présente les besoins en termes d’applications qui aménent a reconsi-
dérer les techniques de conversion analogique /numérique. Les performances souhaitées
pour ces futurs systemes de numérisation sont présentées (CLP). Les solutions poten-
tielles de type structures paralleles sont expliquées. Puis le rapport se focalise sur les
BFH dont les bases théoriques et les méthodes de synthese classiques sont résumées
(TP).

Le chapitre 3 présente nos méthodes de conception des BFH. Tout d’abord, nous
énumérons les possibilités de réalisation des filtres analogiques du banc d’analyse
qui nous ont amenés & choisir les caractéristiques des bancs d’analyse (CLP). En-
suite, nous exposons les méthodes de synthese des BFH développées et les résultats
(CLP, TP).

Le chapitre 4 de la these de Tudor Petrescu traite de la sensibilité des BFH par
rapport aux erreurs de réalisation des filtres analogiques et numériques. Le bruit de
quantification total d’un convertisseur analogique numérique implémenté en structure
BFH est étudié. Une méthode de calibration des filtres numériques visant a compenser
les erreurs d’implémentation de ’analogique est présentée et ses performances sont

étudiées.



Le chapitre 4 de la these de Caroline Lelandais-Perrault étend les fonctionnali-
tés des BFH afin de mieux répondre aux besoins exprimés dans le chapitre 2. Tout
d’abord, nous présentons I’extension des méthodes de synthese de BFH au cas passe-
bande. Nous montrons ensuite la capacité des BFH a effectuer une focalisation spec-
trale. Les méthodes de synthese pour obtenir des filtres a réponse impulsionnelle
infinie sont exposées.

Pour conclure, nous proposons une méthodologie de conception de BFH qui met
en oeuvre nos résultats. Enfin, apres un bilan de notre travail, nous présentons les

perspectives ouvertes par cette étude dans le domaine des systemes de numérisation.



Chapitre 2

La numérisation a hautes

performances

2.1 Besoins

2.1.1 Besoins applicatifs

Au début des années 1990, la fin de la guerre froide a amené la défense améri-
caine a réorganiser ses activités de radiocommunications. Constatant la tres grande
diversité et l'incompatibilité des systemes radio utilisés par les militaires, le DOD
(Department Of Defense) initia le concept de Radio Logicielle [52]. Il s’agissait alors
d’étudier des systemes étant capables de s’adapter a différentes fréquences, différentes
modulations, différentes normes. A en croire le nombre tres important de publications
sur le sujet, cette idée a été adoptée sur le plan international aussi bien dans le monde
académique qu’industriel, ceci pour des applications de télécommunication plus gé-
nérales, 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 effet, les souscripteurs de services dis-
poseront d’un systeme compatible a l'international, d’'une plus grande flexibilité dans
les services et donc d’une plus grande faculté de personnalisation de ces services. Les
opérateurs pourront développer de nouveaux produits plus complets et plus person-
nalisés plus rapidement qu’aujourd’hui. Les fabricants de terminaux et de stations
de base profiteront des économies d’échelle et d’une production plus flexible. Pour ce

faire, on imagine dans la littérature le téléchargement de nouveaux logiciels dans le
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terminal et la reconfiguration du matériel (FPGA [12]). Quant a la conversion ana-
logique/numérique actuelle, des travaux effectués a 'occasion de cette these étudient
comment réaliser une numérisation modifiable et adaptable en fonction du besoin.

Puis vint I'idée de la Radio Cognitive [54] qui est une extension de la radio lo-
gicielle. Aujourd’hui, dans les réseaux mobiles standards, le terminal mesure des pa-
rametres qu’il transmet au réseau et regoit des décisions en retour qu’il exécute. En
radio cognitive, le terminal n’est plus seulement un systéeme qui s’adapte aux ordres
mais il est capable d’analyser son environnement et de prendre lui-méme des déci-
sions. Cette « intelligence » du terminal permet d’envisager une optimisation globale
des ressources radio du réseau. Une tendance actuelle (ou future) de la radio logicielle
(ou cognitive) est de choisir les caractéristiques d’un lien radio, en premier lieu la fré-
quence centrale, de fagcon optimale. A Theure actuelle, les principaux efforts portent
sur la détection d’éventuels « trous » dans le spectre disponible. Sur un exemple
aussi simple, on congoit bien que, pour optimiser réellement un tel choix, il faudrait
effectuer une analyse spectrale dans la totalité de la bande a priori possible, ce qui
impliquerait d’avoir pu numériser toute cette bande. Certes il existe des solutions a
balayage, dont le principe est de faire varier 'oscillateur local pour convertir séquen-
tiellement toute la bande. Mais cette solution peut poser probleme si le signal est non
stationnaire (par exemple 'UWB). D’autre part, cette solution ne prend en compte
que la puissance du signal alors qu’il faudrait permettre des traitements moins triviaux
que la simple mesure de puissance continue (c’est le cas du CDMA). Une conversion
analogique/numérique large-bande permettrait une gestion plus flexible du spectre.
On pourrait alors utiliser des algorithmes d’optimisation des ressources radio plus so-
phistiqués que ceux précédemment cités. Cette évolution technique pourrait favoriser
une éventuelle dérégulation des fréquences dans le futur.

Enfin, les communications radio ne concernent plus uniquement les télécommu-
nications comme le GSM ou 'UMTS par exemple. Elles sont utilisées dans de plus
en plus de domaines afin d’offrir plus de services (GPS, Wifi, etc). Pourquoi ne pas
imaginer une interface radio matérielle générique qui pourrait répondre a tous les
besoins de communication radio possibles ? Ceci engendrerait une économie d’échelle.
Pour aboutir a cela, il faut encore imaginer la reconfigurabilité du logiciel des sys-
temes (téléchargement de nouveaux logiciels par le lien radio) et du matériel (confi-
guration de FPGA par exemple). Quant a la numérisation du signal, la conversion

analogique /numérique classique (en bande de base nécessitant une ou plusieurs trans-
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position(s) en fréquence) ne répond pas a la question. Il faut la aussi réfléchir a
la reconfigurabilité de la conversion analogique/numérique ce qui justifie pleinement
notre étude.

En conclusion, ces applications futures ne pourront étre implémentées que si les
systemes de numérisation acquierent des caractéristiques et des possibilités de conver-

sion large-bande versatiles.

2.1.2 Besoins en termes de performances

La plupart des auteurs étudiant la Radio Logicielle imaginent un convertisseur
analogique/numérique idéal RF et large-bande [53], [82]. En effet, on a intérét a
numériser le signal le plus tot possible dans la chaine de réception afin d’économiser
des étages de transposition de fréquence. De plus, pour répondre aux besoins de Radio
Logicielle, on doit disposer d’un signal qui numérise la totalité de la bande. Enfin, il
serait intéressant que l'on puisse paramétrer ce systeme de numérisation en fonction
des besoins. Le convertisseur analogique/numérique idéal pourrait donc conduire a la

chaine de réception de la figure 2.1.

CAN
& .  Large-bande » Logiciel
N, Haute fréquence
Radio Fréquence Conversion Traitement du signal
' 1 numeérique

Fig. 2.1 Conversion analogique/numérique idéale

Le convertisseur idéal devra avoir des performances que nous pouvons classer
dans trois catégories que sont 'aspect fréquentiel, les aspects de résolution et de

consommation. De plus, on souhaite qu’il soit versatile.

Performances fréquentielles

Large-bande

En prenant I’exemple de la téléphonie mobile dans le cadre de la radio logicielle,
le convertisseur idéal devrait convertir la bande [500MHz-2GHz|. Si on considere que
I'on est en large-bande des lors que Af/feentrate > 0.25, alors il s’agit bien d’une

conversion large-bande.
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Bande passante

La fréquence d’échantillonnage minimale d’un signal en bande de base couvrant
la bande [0, B] est de 2B. Dans le cas de signaux en bande passante compris entre
fmaz — B et fiae, la fréquence d’échantillonnage minimale dépend de la position de
la bande dans le spectre [85]. La figure 2.2 représente la fréquence d’échantillonnage

minimale en fonction de f,qz-

3.8 b

3.6 A

3.2 b

f(min) B
w
T
|

26 B

241F 1

221 Ny

f B

Fig. 2.2 Fréquence d’échantillonnage minimale (femm)) en fonction de la fréquence maxi-

male (fmaz)

On remarque que tant que f,q, est inférieure a 2B, la fréquence minimale d’échan-
tillonnage vaut 2f,,... Dés que f... dépasse cette valeur, la fréquence d’échantillon-
nage minimale chute. Dans ce dernier cas, il est alors intéressant d’échantillonner en
bande passante.

Dans le cas de la bande [500MHz-2GHz|, f.../B = 1.33, la fréquence d’échan-
tillonnage minimale vaut 2f,,.. soit 4 GHz. On ne peut donc pas tirer profit d’une
numérisation en bande passante dans l'optique de minimiser la fréquence d’échan-
tillonnage. Ceci est valable dans le cas d’une numérisation classique effectuée directe-

ment a la fréquence d’échantillonnage avec un seul convertisseur. Il serait intéressant
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d’étudier si on peut réduire cette fréquence minimale d’échantillonnage grace a de
nouvelles architectures de systemes de numérisation.

Hautes fréquences

L’élargissement des bandes s’accompagne d’une élévation des fréquences absolues.
Les bandes d’entrée des convertisseurs devront donc augmenter. Il s’agit ici d'un
aspect technologique qui concerne la partie échantilloneur-bloqueur des convertisseurs
et qui ne fait pas partie de cette étude.

Hauts débits

Devant ’accroissement de quantité d’information & communiquer, les débits de
données ne cessent de croitre. Des débits allant jusqu’a 1Gbit/s sont envisageables.

Ce besoin joue dans le méme sens que ’élargissement des bandes passantes.

Résolution

Toute application nécessite de travailler avec des signaux qui ont au moins une
certaine précision afin d’obtenir les performances souhaitées. Les signaux doivent donc
étre numérisés a ’aide d'un convertisseur d’une précision au moins égale a celle exi-
gée par 'application. La précision d’un convertisseur est évaluée en nombre de bits
et appelée résolution. On définit plusieurs résolutions pour un méme convertisseur.
L’annexe A rappelle ces définitions. Pour la suite de ce paragraphe, nous nous inté-
ressons a la résolution effective définie par la relation (A.2). Il s’agit de la résolution
d’un convertisseur qui est limitée par les phénomenes de bruit. Plus généralement,
pour un bruit blanc d’origine X, il correspond une résolution maximale Ny qui est

liée a la puissance de ce bruit par la relation :
SNRx(dB) = 6Nx (2.1)

Si on calcule Nx pour chaque type de bruit, on peut ainsi identifier celui qui est le
plus limitant.

Plusieurs sources de bruits contribuent au bruit total. Tout d’abord la quantifica-
tion qui engendre un bruit tel que le rapport signal sur bruit vaut 6N dB ou N 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 phénomenes plus contraignants
que sont [94] :

- le bruit thermique, que nous allons détailler plus loin;
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- 'incertitude sur les instants d’échantillonnage, c’est ce que 'on appelle la gigue
de phase;

- I'incertitude due au comparateur. Pour des niveaux tres proches de la tension
seuil, la sortie du comparateur rend une valeur intermédiaire qui n’est ni un niveau
haut ni un niveau bas. Dans ce cas, la bascule qui suit le comparateur se mettra dans
un état métastable qui deviendra soit un « 0 » soit un « 1 » au bout d’un temps 7
non prédictible [33] [96].

Un exemple de limitations dues a ces phénomenes est donné sur la figure 2.3
(extrait d’'un document rédigé par une équipe de 'ENST sur la conversion analo-

gique/numérique dans le cadre de I'action CNRS Radio Logicielle).
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Fig. 2.3 Limitations de la résolution en fonction de la fréquence d’échantillonnage

On peut y voir que pour les fréquences les plus basses, le bruit thermique est le
plus limitant. Puis, pour les fréquences de quelques dizaines de MHz a quelques GHz,
I'influence de la gigue de phase est prépondérante. Au dela de 5 GHz, 'ambiguité
du comparateur 'emporte. Dans le domaine de fréquence [500MHz-2GHz], ¢’est donc

la gigue de phase qui limite les performances des convertisseurs. En supposant que
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les progres technologiques parviennent a repousser cette limite, le bruit thermique
pourrait redevenir le bruit prédominant.

Influence du bruit thermique :

Le bruit thermique est, par définition, celui qu’engendre l'agitation thermique
des porteurs. Or, dans la littérature, on désigne parfois par bruit thermique le bruit
fondamental qui est un ensemble de bruits engendrés par plusieurs causes [94]. Ce
bruit fondamental se compose du véritable bruit thermique, du bruit de grenaille (ou
shot noise) et du bruit en 1/f.

Comme son nom l'indique, le bruit en 1/f décroit en fonction de la fréquence et
devient négligeable devant le bruit thermique pour les hautes fréquences (dans le pire
cas a partir de 10 MHz). Ce bruit n’a donc pas d’impact sur les performances de notre
application.

Le bruit de grenaille se crée dans les jonctions. C’est un bruit blanc indépendant
de la température et proportionnel a la composante continue du courant. L’expression

(2.2) donne la densité spectrale de courant.

Si(f) = 2qIpc (2.2)

avec ¢ = 1.6 x 1071 C.

On observe le bruit thermique uniquement dans les dispositifs résistifs. Les lois
de la physique quantique permettent d’établir une bonne approximation de la densité
spectrale de puissance de bruit émise par une résistance a la température Ty (relation
(2.3)).

V(f) = KTk (2.3)

avec k = 1.38 x 10723 J K™ et out Tk est la température en Kelvin.
On en déduit deux représentations possibles équivalentes du bruit thermique ap-
porté par une résistance R dans un circuit (figure 2.4). La premiere de type Thévenin

comporte une source de tension ey, générant un bruit blanc de densité spectrale (2.4) :
Su(f) =4kTk R (2.4)

La seconde de type Norton comporte une source de courant i, générant un bruit

blanc de densité spectrale (2.5) :

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

11
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€th
R é Ith R

Fig. 2.4 Modélisation du bruit thermique dans une résistance R

De la méme maniere, une jonction peut étre modélisée par sa résistance dynamique
en parallele avec une source de courant i, qui fournit un bruit blanc de densité
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
inférieure & une valeur plancher causée par le bruit thermique dans un conducteur
seul. La densité spectrale de puissance de bruit thermique donnée par l’expression
(2.3) nous donne un plancher de bruit de -174 dBm a 290 K dans une bande de 1 Hz.

La puissance de bruit thermique émise dans une bande B vaut :
Py, = kT B (2.6)

Donc pour une fréquence d’échantillonnage de 3 Géch/s (ce qui permet d’échantillon-
ner un signal de largeur de bande B = 1.5 GHz), la puissance de bruit sur la totalité de
la bande sera d’au moins -82 dBm. En considérant un signal a numériser de puissance
+0dBm, la relation (2.1) conduit a une résolution Ny, de 13.7 bit. Cette résolution
est la meilleure performance que 1’on puisse obtenir dans ces conditions. Cette consi-
dération permet ainsi de relier la largeur de bande souhaitée a la résolution maximale

que 'on peut espérer.

Consommation

L’élargissement des bandes de conversion conduit inévitablement a une augmen-
tation de la consommation. Mais cela ne sera pas un frein au développement de
tels systemes si le rapport performance/consommation est satisfaisant. On peut citer
I’exemple de 'UMTS qui, malgré une augmentation de la consommation d’un facteur

six par rapport au GSM, a vu malgré tout le jour.

12
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La faible consommation est une contrainte forte pour les systemes mobiles. Il s’agit
en revenche d’une contrainte de second ordre pour les systemes fixes. Les systemes de
numérisation large-bande existeront donc sans doute d’abord dans les stations fixes.
Des recherches supplémentaires seront nécessaires pour minimiser leur consommation
et ainsi pour pouvoir les intégrer dans des systemes portables. La versatilité pourrait
d’ailleurs jouer un role positif dans la gestion de la consommation du systeme. On
peut imaginer, par exemple, que lorsque les performances requises le permettent, le
logiciel puisse diminuer la quantité d’échantillons par seconde globale du systeme ainsi

que le nombre d’opérations.

Versatilité

Dans le futur, le logiciel devrait pouvoir modifier les caractéristiques des systemes
de numérisation. Par exemple, si l'on considere le choix d’un canal de largeur b dans
une bande B, il serait bon de disposer d’un systeme qui, tout d’abord, numérise avec
une certaine résolution la bande B, évalue 'emplacement du canal optimal, puis,
augmente sa résolution dans b autour du canal. C’est ce que I'on pourrait appeler la
focalisation spectrale commandée par logiciel. Cette idée est illustrée par la figure 2.5.
On peut y voir un exemple dans lequel un systeme cherche un canal dans toute la
bande B («), s’adapte & un premier ((3) puis (par exemple apres un dialogue avec un

interlocuteur se place vers (7).
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résolution en bit

A
B : commande
par logiciel
— I — | — | __I_ >
Ji fi £ fu fréquence
B
Fig. 2.5 Focalisation spectrale

Conclusion

Ces performances ne sont pas atteignables simultanément a leur niveau d’exigence
le plus élevé. Aujourd’hui, il n’existe pas de convertisseur de fréquence d’échantillon-
nage 3 Géch/s avec une résolution de 12 bit, le plus rapide ayant une cadence d’échan-
tillonnage de 1.5 Géch/s pour une résolution de 8 bit (voir 'annexe A). On pourrait
attendre que les progres technologiques y parviennent mais on ne peut pas prévoir
a quelle échéance. Une alternative est d’étudier des architectures qui, a partir d'une
fréquence d’échantillonnage donnée, permette d’étendre les performances, c’est-a-dire
d’augmenter les facteurs de mérite P et F. C’est pourquoi nous nous intéressons aux
structures paralleles. De plus, la versatilité est indispensable pour ces systemes de

numérisation. Nous verrons en quoi la solution BFH peut répondre a ce besoin.

2.2 Solutions potentielles

Afin d’augmenter la bande de conversion pour une fréquence d’échantillonnage

donnée, on envisage dans la littérature des structures de type parallele selon le principe

14
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illustré sur la figure 2.6. Ces systemes sont souvent appelés systemes multi débit.

Décomposition Recomposition
X (1) - X (n)
Conversion A/N ———
xz( t) Xz( n)
> Conversion A/N

1) y(n)

Xyl x,,(n)
™ Conversion A/N

Fig. 2.6 Structure paralléle pour CAN

On cherche & numériser un signal z(t) a une période T'. Le signal analogique x(t) est
décomposé en M signaux x,,(t), m € {1,..., M}. Sur chaque voie, le signal est sous-
échantillonné a UT Enfin, les sous-signaux échantillonnés z,,,(n), m € {1,.... M}
sont recomposés selon une regle spécifique pour reconstituer un signal y(n) corres-
pondant idéalement au signal x(t) échantillonné & % Avec un sous-échantillonnage
avant la conversion et un sur-échantillonnage apres celle-ci, la fréquence d’échantillon-
nage du convertisseur équivalent peut étre M fois supérieure a celle du convertisseur

situé sur chacune des voies.

2.2.1 Décomposition temporelle

La premiere technique de parallélisation qui a été utilisée pour augmenter la vitesse
de la conversion analogique/numérique est [’entrelacement temporel (“time interlea-
ving”) [6], [70]. La figure 2.7 présente le schéma fonctionnel d’un tel convertisseur.
Dans cette technique, M CAN échantillonnent un signal a bande 7/7T" & des périodes
d’échantillonnage de MT. Les instants d’échantillonnage des CAN sont décalés les
uns par rapport aux autres d’une durée T'. Les signaux de commande des échantillon-
neurs sont représentés dans la Figure 2.8. Apres 1’échantillonnage, un multiplexeur
reconstruit le signal de sortie a partir des échantillons sur chaque branche.

La période d’échantillonnage du convertisseur équivalent est donc 7. En figure 2.9
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Fig. 2.7 Convertisseur a entrelacement temporel - schéma fonctionnel

Ioas -
" W
T / ‘

Fig. 2.8 Signauz de commande des échantillonneurs dans un convertisseur a entrelacement

temporel

on présente le schéma de principe équivalent. La résolution du convertisseur équi-
valent est théoriquement égale a la résolution du convertisseur individuel sur chaque
branche.

Dans la pratique, les quantificateurs ne sont pas identiques. Les caractéristiques
de quantification ont des gains différents (erreurs de gain dans les CAN). Les am-

plificateurs des échantillonneurs et les caractéristiques des quantificateurs présentent
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Fig. 2.9 Convertisseur a entrelacement temporel - schéma de principe

également des erreurs de décalage. Il existe aussi des erreurs de phase des échantillon-
neurs. Ces trois sources d’erreurs limitent en pratique la résolution du convertisseur a
entrelacement temporel. Des méthodes de correction de ces erreurs ont été proposées
dans [?], [23], [24], [70], [89], [90].

La société Agilent produit un convertisseur analogique /numérique de ce type pour
des oscilloscopes ayant une fréquence d’échantillonnage de 20 GEch/ S pour une réso-
lution de 8 bit [2]. Il contient 80 convertisseurs analogique/numérique a 250 MEch/ s
réalisés en architecture pipeline et utilise des techniques de calibration pour compenser
les erreurs énumérées ci-dessus. Pour de meilleures résolutions, Analog Devices pro-
duit un convertisseur de 12 bit et 400 MEch/s (PAD 12401) [4], [37]. Celui-ci utilise
des techniques de calibration lui permettant de compenser les erreurs d’appariement

de gain, de phase et de décalage. Il contient deux CAN a 12 bit, entrelacés.

2.2.2 Décomposition fréquentielle

Une autre maniere d’augmenter la fréquence d’échantillonnage est d’utiliser une
décomposition spectrale du signal d’entrée.

Cette décomposition peut se faire avec un banc de filtres analogique (banc d’ana-
lyse). Les signaux qui en résultent sont ensuite échantillonnés a des cadences moins
élevées que la fréquence Nyquist du signal d’entrée, sur-échantillonnés et recomposés
utilisant un banc de filtres numérique (banc de synthese) pour reconstituer le signal

numérique désiré. Un tel systeme s’appelle banc de filtres hybride.
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Une autre maniere de réaliser une décomposition fréquentielle est d’utiliser des mo-
dulateurs sigma-delta en parallele, chaque modulateur convertissant une sous-bande
de la bande totale du signal. Cette architecture n’est pas abordée dans ce rapport.

Bancs de filtres hybrides a temps discret

La Figure 2.10 représente un BFH a temps discret. On suppose que z(t) est de

Banc d analyse Banc de synthese
Hy(2) M v 0 g tM F12)
@) w2 g M- Ff2) %
x(t) T " y(n)
| | | | T
@ M e Ry

Fig. 2.10 Banc de filtres hybride a temps discret

bande limitée & 7 /T par un filtre externe. Cette fois, le banc d’analyse est constitué de
filtres analogiques a temps discret de fonctions de transfert Hy(z), Ha(z), ... , Hy(2)
(par exemple des filtres a capacités commutées). Le signal x(t) est tout d’abord échan-
tillonné et ensuite filtré par les filtres H(z), Ha(2), ... , Hy(2). Ensuite, les signaux
x1(n), x2(n), ... , xp(n) sont sous-échantillonnés et quantifiés a une cadence M fois
inférieure a la cadence nécessaire dans le cas d’une conversion analogique/numérique
directe du signal x(t). Apres la quantification, les signaux sont sur-échantillonnés et
filtrés par le banc de synthese (Fi(2), Fy(z), ..., Fa(2)). Le signal y(n) obtenu par la
somme des signaux de sortie des filtres de synthese représente le signal d’entrée z(t),
numérisé. L’avantage du banc de filtres hybride a temps discret est que les filtres a
capacités commutées peuvent étre implémentés avec une meilleure précision que les
filtres analogiques a temps continu. L’inconvénient de ce type de structure est que
I'échantillonnage du signal z(t) qui a lieu avant le filtrage d’analyse doit se faire avec
une cadence correspondant a la bande totale de ce signal. Un autre inconvénient est

lié & la bande réduite des filtres a temps discret puisqu’on est limité par la fréquence
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maximale des filtres a temps discret qui est de I'ordre de la fréquence maximale des
CAN.

Les bancs de filtres hybrides a temps discret pour la conversion analogique /numérique
ont été introduits pour la premiere fois dans [62]. L’effet du bruit de quantification
total a la sortie des convertisseurs utilisant des BFH a temps discret a été étudié dans
[63]. L’analyse de l'influence des imperfections analogiques sur les performances des

BFH a temps discret a été faite dans [68] ou [69].

Bancs de filtres hybrides a temps continu

La figure 2.11 représente un BFH a temps continu. Cette structure a été proposée

Benc d'analyse Banc de synthese
MO G F
| () |
S o % M- Fp) }
0 0
1 i 1 T
ixm(n‘ |
Hu© - M- Fy@

Fig. 2.11 Banc de filtres hybride a temps continu

dans [83]. Dans ce cas, le spectre du signal analogique d’entrée z(t) est directement
décomposé par les filtres de synthese Hy(s), Ha(s), ... , Hy(s) qui sont maintenant a
temps continu. Supposons que x(t) a la bande limitée a |—7 /T, 7 /T par un filtre ex-
terne. Les M signaux qui en résultent apres le filtrage sont échantillonnés et quantifiés
ala cadence 1/MT, donc & une cadence M fois plus basse que si on avait échantillonné
et quantifié directement le signal x(t). Ensuite, les signaux numériques x;(n), x2(n),

., xpr(n) sont quantifiés, sur-échantillonnés et filtrés par les filtres numériques du
banc de synthese F(z), Fp(2), ..., Fa(2). Enfin, le signal de sortie y(n) est constitué

de la somme des signaux de sortie des filtres numériques. On cherche a trouver les
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filtres H,,(s) et Fy,(2), pour m € {1,..., M} pour que le signal y(n) soit le plus proche
possible du signal d’entrée, numérisé z(n7') a un retard pres.

L’avantage des bancs de filtres hybrides a temps continu provient de la nature
des filtres analogiques qui permettent des fréquences de travail plus élevées que les
filtres a capacités commutées. Donc les fréquences d’échantillonnage des convertisseurs
analogique/numérique réalisés dans ce type de structures peuvent étre plus grandes
que dans le cas temps discret. L’inconvénient principal de ces structures est lié a
I'imprécision de réalisation des filtres analogiques, plus grande que I'imprécision de
réalisation des filtres a capacités commutées.

Certains travaux sur les bancs de filtres hybrides a temps continu ont été publiés.
Une analyse fréquentielle des BFH peut étre trouvée dans [38], [41], et [89]. Plusieurs
méthodes de synthese pour des bancs de filtres a deux voies peuvent étre trouvées dans
[38], [40], [42], [43], [44], [46]. Des méthodes de synthese des BFH, qui ne contiennent
pas forcément seulement deux voies se trouvent dans [76], [89], ou [92]. Dans [57] et
[58], partant d’un prototype de banc de filtres discret, les réponses idéales des filtres
d’analyse sont calculées. Le bruit de quantification est étudié dans [38]. Une analyse
des erreurs d’appariement des CAN qui se trouvent sur chaque voie du BFH est faite
dans [38], [45] et [89]. Certaines techniques de conception de BFH ont été brevetées
par Velazquez [87], [88], [86].

Dans [34], [35], [36], [64], [65] et [67] se trouvent nos contributions pour 1’élabo-
ration de méthodes de synthése de BFH adaptées aux contraintes de réalisation. Ces

articles contiennent des exemples de synthese pour des bancs de filtres a huit voies.

2.2.3 Intérét de la solution BFH

Dans cette section, les avantages de la solution a BFH par rapport a la solution a
entrelacement temporel pour la réalisation des convertisseurs analogique/numérique
sont montrés. Petraglia et al. [62], Velazquez [89] ou Lowenborg et al. [45] montrent
que les filtres d’analyse atténuent les erreurs introduites par les imperfections des
convertisseurs analogique /numérique sur chaque branche. On a vu dans le paragraphe
2.2.1 qu'il y a trois types d’erreurs dans les convertisseurs analogique/numérique : les
erreurs de gain, les erreurs de décalage et les erreurs de phase. Les erreurs ci-dessus

peuvent étre modélisées par [61], [89] :
Tam(N) = @ (n) * Ty (N) + by, (2.7)
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ol Zgm(n) est le signal échantillonné et quantifié sur la branche m, b, représente le
décalage du convertisseur de la branche m, z,,(n) représente le signal échantillonné
idéalement, et a,,(n) est la réponse impulsionnelle de la fonction de transfert du CAN
de la branche m.

Pour évaluer I'impact de ces erreurs, on applique a I'entrée un signal sinusoidal :
x(t) = Spcos(2m Fyt). (2.8)

Le spectre de la sortie du convertisseur analogique/numérique contiendra une raie
spectrale sur la fréquence Fy (le signal utile), des raies sur d’autres fréquences (les
signaux d’erreurs de repliement) et du bruit provenant de la quantification et des
autres sources de bruit dans le convertisseur. On utilise la notion de ”Spurious Free
Dynamic Range” qui est définie comme [79], [89] :

E{|Amplitude signal sur Fj en sortie|?}

SFDR = (2.9)

max(E{|Amplitude signaux sur d’autres fréquences en sortie|?})
ou E{x} est 'espérance mathématique de la variable aléatoire x. C’est le rapport entre
la moyenne quadratique de I'amplitude du signal de fréquence Fj, présent a la sortie
et le maximum des moyennes quadratiques des amplitudes des autres signaux sur
d’autres fréquences, présents dans le signal de sortie. Les valeurs des SFDR ont été
calculées dans [89] pour le cas d’'un BFH a temps discret et pour le cas des systemes
a entrelacement temporel.
Ci-apres nous donnons les expressions du SFDR pour le cas d’un systeme a en-
trelacement temporel et pour le cas d’'un BFH a temps continu, dans un cas typique.

Ces expressions sont montrées en Annexe C.

Erreurs de gain

On considere tout d’abord qu’il y a uniquement des erreurs de gain (les erreurs
de phase des échantillonneurs et les erreurs de décalage sont nulles). Dans ce cas, le

SF DR pour un systeme a entrelacement temporel est :

M
E{a’}’

ou E{a*} est la variance des erreurs de gain sur toutes les voies.

SFDRpr = (2.10)

Pour un BFH, si le signal parasite « tombe » dans la bande coupée on a une valeur

typique du SFDR :
1

SFD Rertypique = W

(2.11)
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ou h est le rapport entre le module des filtres dans la bande coupée (considéré constant
dans toute la bande coupée) et le module des filtres dans la bande passante des filtres

(considéré constant dans toute la bande passante des filtres).

Erreurs de phase des échantillonneurs

On considere maintenant qu’il n’y a que les erreurs de phase, les erreurs de gain et

les erreurs de décalage étant nulles. Une valeur typique du SF DR est obtenue quand

2k +1 2M —1
les signaux parasites ont de fréquences de type %, k| < —
AM
SFDRETtypique - 7]'2E—{d2} (212)

olt E{d?} est la variance des erreurs de phase des échantillonneurs sur toutes les voies.

La valeur typique pour un BFH a temps continu s’obtient aussi pour des fréquences

2k + 1 2M — 1
des signaux de repliement de type u, k| < ——
2M 2
2
SF D Rrutypique = PE(P (2.13)

ou h est défini dans le paragraphe précédent.

Erreurs de décalage

Enfin, on suppose que les erreurs de gain et de phase sont nulles et il y a uni-

quement des erreurs de décalage. Pour un systeme avec entrelacement temporel, le
SFDR est :
SFDRgr = L (2.14)
4E{b?}
ot E{b?} est la variance des erreurs de décalage. Pour un BFH a temps continu ayant
des convertisseurs analogique/numérique présentant un décalage, le SEFDR est :
1

FD =
SFDHprn AE{b?}

(2.15)

Pour conclure, on remarque que les erreurs de gain, de phase et de décalage des
CAN de branche dégradent les performances des convertisseurs analogique/numérique
construits en structure parallele, que ce soit avec décomposition temporelle ou fréquen-
tielle.

En ce qui concerne les erreurs de gain et de phase, ce n’est pas I’écart par rapport

a la valeur nominale qui empéche I'annulation des termes de repliement. Si tous ces

22



2.3. ETUDES ACTUELLES SUR LES BFH

écarts sur toutes les voies sont égaux, et si la structure permet a l'origine la recons-
truction parfaite, nous verrons dans le chapitre 3 que la structure parallele permet,
méme apres 'implémentation, I’annulation des termes de repliement. Par contre, si
les erreurs de gain et de phase ne sont pas égales entre les voies, on va constater
que les termes de repliement ne s’annulent plus (équations (2.52)-(2.54)). Cependant,
cet effet est estompé par I'atténuation des filtres dans le cas des BFH. Pour analy-
ser cela d’une maniére quantitative, une mesure est typiquement étudiée (SFDR).
Cette mesure quantifie le niveau des erreurs de repliement. Plus le SF DR est grand,
meilleures sont les performances du convertisseur. Pour le cas des structures a entre-
lacement temporel, le SF DR est proportionnel au nombre de voies parce qu'un effet
de compensation statistique des erreurs se produit (les erreurs de gain sont supposées
des variables aléatoires de moyenne nulle) (équations (2.10),(2.12)). Pour le cas des
structures a BFH cet effet de compensation n’apparait pas, mais le SFDR typique
de ces structures est multiplié par le rapport entre le gain dans la bande passante et
le gain dans la bande coupée des filtres (équations (2.11), (2.13)). Si ce rapport est
suffisamment grand, le SFDR des bancs de filtres peut étre meilleur que le SFDR
des structures a entrelacement temporel.

Les erreurs de décalage dégradent aussi le SF DR des structures de type parallele.
Pour les structures a entrelacement temporel, le méme effet de compensation statis-
tique se produit que dans le cas des erreurs des gain et de phase (équation (2.14)). Au
contraire, cet effet ne se produit pas dans le cas des BFH (équation (2.15)), donc, les
erreurs de décalage sont plus grandes dans les structures a décomposition fréquentielle

que dans les structures a décomposition temporelle.

2.3 Etudes actuelles sur les BFH

Dans cette section, les expressions de la sortie des bancs de filtres hybrides a temps
discret et a temps continu sont d’abord rappelées. Ensuite, une analyse du spectre du
signal de sortie des BFH est faite. Les méthodes actuelles de synthese des BFH sont

résumeées.
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2.3.1 Théorie des BFH

Bancs de filtres hybrides a temps discret

Soit X (e/*) la transformée de Fourier du signal d’entrée échantillonné x(nT') :
X (™) =TF{z(nT)} (2.16)

La transformée de Fourier du signal z,,(n) pour m € {1,..., M} dans la figure 2.10

est :

M-1
09 = L5 ey sy 217
p=0

Pour I'instant, on ne prend pas en compte la quantification. Apres le sur-échantillonnage

et le filtrage numérique, la sortie du filtre F,(e/*) est :

M-1
ZX e] (wM— 27rp)/M)Hm(ej(WM*Q“p)/M)Fm(ejw)_ (218)

p=0

Y., (ej‘“ =

il**

La sortie sera donc :

Y(e) = ) V()

" (219)
— MZ X(ej(“’ 27rp/M))H (ej(w 27rp/M))F (/)
m=1 p=0
Avec la notation :
| M
jwy (w—2mp/M) jw
T,(e) = M;Hm(e] PN (e7%) (2.20)

I'équation (2.19) devient :
M—1
Y(e) = T,(e)X (/2 (2.21)
p=0

Le spectre de la sortie est donc la somme du spectre du signal utile et de M — 1
décalés de 2mp/M avec p € {1,..., M — 1}. Dans la somme (2.21) les termes pour p €
{1,..., M — 1} sont des termes de repliement de spectre. T,(e?*) pour p € {1,..., M —
1} s'appellent les fonctions de repliement. Pour que le signal de sortie soit égal au
signal d’entrée, ces termes doivent s’annuler. Le terme pour p = 0 contient le spectre

du signal utile multiplié par Ty(e?*). Ty(e?*) s’appelle la fonction de distorsion. On
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veut que le signal de sortie soit égal au signal d’entrée, éventuellement retardé de d
échantillons et multiplié par une constante c¢. Alors, les conditions de reconstruction

parfaite s’écrivent :

" ce vl p=0
T,(e’%) = (2.22)
0 , pe{l,... M —1}.

Bancs de filtres hybrides a temps continu

Soit X (7€) la transformée de Fourier du signal d’entrée x(t) :
X(jQ) = F{z(t)}. (2.23)

La figure 2.11 présente le schéma du BFH a temps continu. Dans ce cas, le banc
d’analyse est composé de filtres analogiques a temps continu et le signal d’entrée z(t)
est aussi a temps continu. Alors, la transformée de Fourier des signaux z,,(t) pour

m € {1,..., M} est :
. J— 27p ) 27p
Xl = 3 X(G(0- 2 (0 22Y) o
(U9 = 377 p:zoo T (=37 (2.24)
Apres le sur-échantillonnage et le filtrage numérique, la sortie du filtre F,(e/*) est :
27p o
V(e pz_:ooX< i(o- MT))H (42~ MT))F () 25)
ou :

w = QT.
La sortie sera donc :
M
Y(ej“) = Z Ym(ejw)
m=1

M oo (2.26)

S o R (B0 P ICRE ) )

m=1 p=—o0

Avec la notation :

T () = % i i, (j( - %))Fm(eﬂ‘w) (2.27)
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I'équation (2.26) devient :

Y () = %;_:OO Tp(ejw)X<j< - ]2\%)) (2.28)
Donc le spectre de la sortie est la somme du spectre de entrée, multiplié par Ty(e/*)
et des décalés de 2mp/MT, p € Z du spectre de U'entrée, multipliés par T,(e’*), p # 0
(termes de repliement spectral). Si les fonctions F,(e’*) et H,,(j2) sont telles que
les fonctions T),(e/*) s’annulent pour p # 0, le repliement est éliminé. Et si F,,(e/*)
et H,,(jQ) sont telles que Ty(e?*) représente un retard, le banc de filtres n’introduit
pas de distorsion. Alors on peut écrire les conditions de reconstruction parfaite pour

le banc de filtres hybride a temps continu :

. ce %l p=0
T,(e’) = (2.29)
0 , p € Z\{0}.

La théorie des bancs de filtres numériques (pour lesquels les filtres du banc d’ana-
lyse et les filtres du banc de synthese sont numériques)[83] montre qu’il existe des
BFH a temps discret a reconstruction parfaite. Ceci provient a l'origine du fait que
les conditions de reconstruction parfaite (2.22) constituent un systeme de M équa-
tions & M inconnues (dans lequel on considere que les filtres d’analyse sont donnés et
les filtres de synthese {F;,(e’“)} sont les inconnues). La nature analogique des filtres
d’analyse dans le cas des BFH fait I’analyse un peu plus difficile mais nous allons mon-
trer que pour des signaux d’entrée a spectre borné on peut trouver, dans certaines
conditions, des BFH a temps continu a reconstruction parfaite.

On suppose donc que le spectre du signal d’entrée est de bande limitée a 7/T
(X(52) = 0, pour |Q2| > 7/T). Pour que la fonction X (j§2) soit non-nulle, son ar-
gument doit étre compris entre —x /T et w/T, c’est-a-dire, pour le décalé d’ordre p,

I’argument doit vérifier :

T 2mp s
—— - < . 2.
T < UT < T (2.30)
On considere pour la sortie, la bande de pulsation normalisée B =| — m, 7). 1l suffit

d’analyser la sortie sur cet intervalle puisque, le signal de sortie étant numérique, son
spectre est une fonction périodique par rapport a la pulsation, de période 27. On veut
trouver les décalés du spectre du signal d’entrée qui ont des contributions dans la
bande B. On prend donc en compte l'intervalle —m < w < 7 soit :

v T
T o< 9.31
TSYST (2.31)
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A partir des inéquations (2.30) et (2.31), on peut écrire

s - T 27p - s
T T MT T
ou (2.32)

2mp

T_T _T
T T T T

A partir de (2.32), on trouve :
-M<p<M (2.33)

ou équivalent p € {—(M — 1), —(M —2),...., M — 2, M — 1}. Alors, I'équation (2.28)

devient :

M-1
» 1 i ‘ 2mp
V() =2 D T )X<] <Q - W)) (2.34)
——(M—1)
et les conditions de reconstruction parfaite peuvent s’écrire :

, ce vt p =10

T,(e™) = (2.35)
0  pel{-(M—-1),..,—1,1,..,M—2,M—1}.

Il y a donc 2M — 1 termes de repliement de spectre pour l'intervalle —m < w <
7. To(e’?) s’appelle la fonction de distorsion et T,(e?*) pour p # 0 s’appellent les
fonctions de repliement.

De plus, d’apres [25] et [84], pour chaque fréquence dans la bande —7m < w < 7,
seulement M termes ont des contributions non-nulles dans la somme (2.34). Pour

montrer cela, on considére une fréquence Qo €] — 7/T,7/T]. De nouveau, pour que
T
la fonction X (jQO -7 M—,_];) soit non-nulle, son argument doit satisfaire :
m 2mp

parce que X (jQ) est de bande limitée & w/T. Par conséquent, on trouve :

( M MT
maxr — | T4~ Qo—— 1| —1
b [2+ Ozww

(2.37)

M, MT
\pmm_ 9 027T
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ou [x] représente arrondi supérieur de x. Donc le nombre de termes de repliement

non nuls qui interviennent en (2.34) pour une fréquence Qo €] — /T, 7/T[ est de :
Pmaz — Pmin +1= M. (238)

Si on considere les filtres d’analyse donnés et on cherche les filtres de synthese pour

constituer un BFH a reconstruction parfaite, pour chaque intervalle
Iy =] —7n/T+2n(k —1)/MT, -7 /T + 2nk/MT|, k € {1,2,..., M} (2.39)

(2.35) représente un systeme de M équations avec M inconnues (les filtres de synthese

F(e7*), m € {1,2,..., M}) [25]. Pour montrer cela on écrit les conditions pour que,

pour un certain p, le décalé X [ j€2 — j%), soit situé en dehors de l'intervalle I, :
™ 2mp s k —
— = < —— 42
T M S T TTMT
ou (2.40)
T 2mp s

D’ou il résulte :

ou (2.41)

p=k

Iy . . 27p —
avec k € {1,...,M}. Donc, les décalés X | jQ — jm auront des contributions

énergétiques dans l'intervalle I, pour p € R, ou
R={-M+Ek, .. Lk—1} (2.42)

Iy a donc M termes en (2.34) qui ont des contributions non nulles dans I'intervalle I},
et, par conséquent, (2.35) représente un systeme de M équations avec M inconnues.
Si le déterminant du systeme est différent de zéro pour tout €2, on peut trouver les
filtres de synthese (pas nécessairement réalisables) pour que le banc de filtres soit a

reconstruction parfaite.

Exemple 1.
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Soit un BFH a 3 voies et on choisit les filtres de synthese comme suit :

Hi(s)=1
Hy(s) = s (2.43)
Hj(s) = s*

Le spectre du signal d’entrée est représenté en Figure 2.12. Les spectres des décalés

A,y

NI
N2

Fig. 2.12 Spectre du signal d’entrée pour l’exemple 1

2
X (jQ —j%) sont représentés en Figure 2.13 pour p € {-3,-2,—1,0,1,2,3}.
On peut voir clairement que seulement les décalés pour p € {—2,—1,0,1,2} ont de
I'énergie dans U'intervalle —7/T < Q < «/T. Donc, comme nous 'avons montré ci-

dessus, la somme (2.28) contient seulement 2/ — 1 = 5 termes différents de zéro pour

—m/T <Q<m/T.

Fig. 2.13 Spectres des décalés du signal d’entrée X (jQ — j2mp/MT) pour l’exemple 1

Les termes de repliement ayant des contributions non-nulles dans les trois inter-

valles de type (2.39) sont montrés dans le Tableau 2.1.
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Tab. 2.1 Les termes de repliement ayant des contributions non-nulles dans [’équation

(2.34) appliquée a ’exemple 1

Intervalle Intervalle Intervalle
s T s T T T
_T<Q<_37 —3—T<Q<3—T 37<Q<T
D -2,-1,0 -1,0,1 0,1,2

En écrivant les conditions de reconstruction parfaite pour chacun des intervalles
indiqués dans le Tableau 2.1 on obtient trois systéemes de trois équations avec les
inconnues, les fonctions de transfert des filtres de synthese, Fy(e/), Fy(el), Fy(el).
En calculant ensuite la transformée de Fourier inverse pour chacune des fonctions de

transfert on obtient les réponses impulsionnelles des trois filtres (voir Annexe B) :

( . d/(n—d) 2 12
sin “=5—=(24 + 3(n — d)*a”?)
=M 2
fi(n) ¢ 8n(n — d)3a’
3sin L=
3 sin ¢(n=d)

=MT?c——2

L fs(n) 0271'(71 — d)a’?

ou a’ = 2m/3.

Erreurs d’appariement des CAN sur chaque voie des BFH a 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 modélisées par (2.7). La transformée de Fourier de la réponse

impulsionnelle des erreurs de gain, a,,(n) peut s’écrire :
A (7)) = TF{am(n)} = (1 + @y )e 7+ (2.45)

ou a,, est l'erreur de gain sur la branche m et d,, représente I'erreur de phase des
échantillonneurs. w = QMT est la pulsation normalisée. Pour la transformée de Fou-
rier du terme de décalage on part de la transformée de Fourier d’'un signal en temps

continu by, (t) = b, ou b, est une constante réelle. Alors :
F{bom(t)} = Bn(jQ) = 27b,,,0(0) (2.46)
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ou §() est la distribution Dirac définie par :

/ xz(2)5(2)dQ = x(0). (2.47)
Le décalage en temps discret b,,(n) est obtenu par 1’échantillonnage du signal b,,(t)
avec la période d’échantillonnage MT', des convertisseurs de branche. La transformée

de Fourier du terme de décalage est alors :

TF{bpl ZB Q—le - Z(SQ—QLP (2.48)

p——oo p==ce

On peut donc écrire :

Bo(¢’) = TF{bp(n)} = 2mby, > 6(w — 27p) (2.49)
p=—00
avec w = QMT.
On a vu dans le paragraphe 2.3.1 que la sortie du BFH continu est :
Y(e) = + 2 X( (Q - 2ip>)T (%) (2.50)
T 1) MT '
p=—(M—

ot T,(e7*) est :

T,(e) = ZF () H ((Q—Jz\;—g)) (2.51)

D’une maniere similaire que dans le paragraphe 2.3.1 on peut déduire le spectre de la

sortie du filtre de synthese F),(e’“) en tenant compte des imperfections des conver-

tisseurs :
1 = 27p 2mp
Jw - - s : JwM Jw
Yule®) = 37 _%1))(( i( MT))Hm (i(2- MT))Am(e JEn () +
+E,,(67%) By, (e7+M)
(2.52)
avec w = Q7. La sortie sera :
| M 2 M
jw\ . T~ jw jw jwM
V() = = X<] (Q - m))meﬂ )+ Y Fule)Bu(eM)  (253)
p=—(M—1) m=1
ou T,(e?*) est donné par
1 < 27p
I o(pdwY — JwM Jw . .
T,(e™) M;Am@ V(e Ha (7 (2 - 175) ). (2.54)
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Dans les équations (2.53) et (2.54) on peut voir effet des imperfections sur la sortie

du banc de filtres. Si le banc de filtres était a reconstruction parfaite, c’est-a-dire :

IWM:%imMWMM €%»:0 (2.55)

pourp € {—(M—1),..., M —1}\{0}, maintenant la fonction Tp(ej“’) n’est plus nulle en
général. En fait, les différences entre les imperfections (de gain et de phase) empéchent

I’annulation des termes de repliement. Si
Ay () = Ay(e?) = ... = Ap(e7¥) = A()
la fonction A(e’*) sort en facteur commun dans la somme (2.54) et
Ty() = AT () = 0

pour p € {—(M —1),..., M —1}\{0}. Si p = 0, la fonction de distorsion est seulement
multipliée par A(e?*M). Donc les termes de repliement s’annulent toujours si toutes
les imperfections des CAN sont égales. Par contre, les erreurs de décalage existeront
méme si les valeurs des décalages des M convertisseurs analogique/numérique sont

égales. En effet, le terme :
M
> Fu(€) By (M)
m=1

reste toujours différent de zéro dans la somme (2.53).

2.3.2 Meéthodes de synthese classiques

Cette section passe brievement en revue les méthodes existantes de synthese des
BFH a temps continu.

Une premiere idée qui a été exploitée était de partir d’'un banc de filtres numérique
a reconstruction parfaite et de trouver un banc de filtres analogiques d’analyse qui
approximent dans un certain sens les filtres numériques d’analyse [57], [91]. Ainsi, un

BFH peut étre obtenu. Velazquez [91] construit une transformation de « z vers s » :

_ GB(S)
27— G(s) = : 2.56
5) Gal(s) (2:56)
Alors, les filtres recherchés sont :
Hiyn(8) = Hn(2)]:126(0)- (2.57)
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Une transformation G(s) est cherchée afin de minimiser l'erreur :

6 — /W B/ T) — Hyn(*)| do. (2.58)

Des transformations de « z vers s » ayant de bonnes performances supposent des
degrés élevés pour les polynomes Gp(s) et Ga(s) en (2.56). Ceci signifie que 'ordre
des filtres analogiques qui en résultent est élevé, ce qui amplifie les problemes liés a
I'imprécision de I'implémentation.

La synthese des BFH est une tache plus difficile que la synthese des bancs de
filtres numériques a cause de I'imprécision de réalisation des structures analogiques.
Les erreurs d’implémentation des éléments analogiques introduisent des erreurs de
distorsion et de repliement dans le signal de sortie ce qui se traduit finalement par
la diminution de la précision de la conversion. Par conséquent, une approche de la
synthese des BFH qui parte des filtres analogiques et qui trouve les filtres numériques
adaptés semble plus prometteuse de ce point de vue. Velazquez [92], [89] a développé
des méthodes qui élaborent les filtres de synthese a partir de filtres d’analyse quel-
conques. Pour trouver les filtres de synthese, il utilise des méthodes d’approximation
des réponses fréquentielles idéales des filtres de synthese. Mais un critere d’optimi-
sation global fournirait sans doute de meilleurs résultats. Par ailleurs, il optimise les
poles et les zéros des filtres d’analyse a 'aide d’un critere global mais il serait plus
réaliste d’optimiser les parametres des filtres d’analyse liés a 'implémentation comme
la fréquence centrale et le facteur de qualité par exemple. D’autre part, il met en
oeuvre ces méthodes pour des filtres d’analyse d’ordre assez élevé or il serait plus
facile de réaliser des filtres analogiques d’ordre faible (inférieur ou égal a deux).

Quant aux méthodes de Lowenborg et al. [40], [42], [46] , elles sont congues pour
un type bien défini de fonctions de tranfert des filtres d’analyse et dans le cas de BFH
a deux voies seulement.

Shu et al. [76] transforment la résolution des équations de reconstruction parfaite
dans un probleme d’optimisation H,, comprenant seulement des systemes en temps
discret. Ce probleme est résolu en utilisant des techniques connues de la théorie de
I’automatique et un exemple de synthese d'un BFH est donné. Cependant, la com-
plexité du probleme d’optimisation augmente d’une maniere tres importante avec le

nombre des voies du banc.
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2.3.3 Criteres d’évaluation d’un banc de filtres hybrides

Afin de comparer différentes méthodes de synthese, il faut établir des criteres de
performance pour les BFH. Nous considérerons ici, comme la littérature, la distorsion

et le repliement.

Distorsion

C’est la grandeur qui caractérise ’écart entre la transmittance globale du BFH et

la transmittance idéale qui est un retard. On calcule donc la fonction :

(2.59)

ot Ty(e/) est le terme de distorsion défini par 'expression (2.27) pour p = 0 et ce 7«4
est la fonction de transfert idéale du BFH. D’apres I’équation pour p = 0 du systeme
(2.35) (reconstruction parfaite), la fonction R(w) a idéalement un module unitaire
et une phase nulle. Pour des valeurs wy, équiréparties sur [—m, 7[, on caractérise la
distorsion en module par la valeur maximale maz,eque de |R(wg)| avec la formule

(2.60).

ML moduie = MAX | R(wg)| (2.60)

De meéme, on caractérise la distorsion en phase par la valeur maximale mazpnese de
larg(R(w))| par la formule (2.61).

MATphase = MAX larg(R(wy))| (2.61)

Repliement

En ce qui concerne le repliement, on peut calculer chaque terme de repliement et en
déduire certaines caractéristiques telles que valeurs moyennes et valeurs maximales de
chacun. Cela engendre 2 x 2(M — 1) valeurs. Il devient alors difficile de comparer deux
BFH. Nous proposons de faire une synthese de ces caractéristiques au prix de quelques
hypotheses simplificatrices. On suppose que I'on peut assimiler les repliements a des
bruits décorrélés entre eux. Dans ce cas, les puissances des repliements s’ajoutent.
Nous définissons donc le repliement total par la somme de repliement au sens des

puissances. La densité spectrale de puissance de ce repliement total est donc :
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— oy (W= 2mp/M)\ |
Sr(w) = L)X \J—F
p=—(M-1) ( r )
_ T,(e)[* | x (j—(” s M)) (2.62)
p=—(M-1)

Si I'on suppose que le signal d’entrée est large-bande et tel que sa densité spectrale

de puissance est constante (et égale a Sx) sur toute la bande, alors :

M-1

Siwy= > |T(e)] Sk (2.63)

p=—(M-1)
La puissance du repliement total sur toute la bande est donc :
= SX—/ Z ’Tp(ej“)|2dw (2.64)
—(M—1)

Si on appelle SN R, le rapport signal sur bruit qui en découle :

Sx o (2
SNR, = —10log (Pr) = —10logy, /_7r Z | Tp(e")] dw (2.65)
—(M-1)
On approche cette expression en calculant I'intégrale numériquement par la méthode

des rectangles pour les pulsations wy. Dot :

M-1
SNR, ~ —10log;, | — Z T, (e7) | (2.66)
k 1 p=—(M-1)
Pour chaque BFH, on donnera la représentation (en dB) de la fonction repliement
total définie comme suit :
M-1
RepliementTotal(w) = Z {Tp(ej“’)|2 (2.67)
p=—(M-1)
Cette fonction représente la densité spectrale de puissance du repliement total en
considérant un signal d’entrée de densité spectrale uniforme. La valeur moyenne et
la valeur maximale de cette fonction seront données pour tous les BFH. La valeur
moyenne correspond a la valeur de —SN R,.. Ces caractéristiques seront inscrites dans

les tableaux de résultats sous le terme de repliement total moyen et maximal.
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2.3.4 Conclusion

Dans ce chapitre nous avons décrit deux techniques qui permettent d’élargir la
bande de la conversion analogique/numérique.

Une premiere technique est I'entrelacement temporel. Cette technique est utilisée
en pratique : par exemple en mettant en parallele 80 convertisseurs 8 bit a 250 MEch /s,
Agilent fabrique un convertisseur analogique/numérique 8 bit a 20 GEch /s.

Une deuxieme technique est la décomposition a bancs de filtres hybrides.

Les deux techniques utilisent un nombre de convertisseurs analogique/numérique
fonctionnant en parallele a une fréquence d’échantillonnage inférieure a la fréquence
d’échantillonnage de la conversion globale.

Les erreurs d’appariement de gain, de phase et de décalage des CAN limitent la
résolution de ces deux structures de type parallele. Velazquez [89] et Petraglia [62]
montrent que les BFH a temps discret atténuent les erreurs d’appariement de gain et
de phase entre les convertisseurs analogique/numérique de branche. Plus 'atténuation
des filtres est grande plus 'effet de ces erreurs est atténué. On montre ici que les mémes
résultats sont obtenus dans le cas d’'un BFH a temps continu. Les erreurs de décalage
ne sont pourtant pas atténuées. L’avantage de la décomposition fréquentielle utilisant
des BFH consiste donc dans leur propriété d’atténuation des erreurs d’appariement
de gain et de phase.

Les méthodes de synthese classiques ne prennent pas en compte les difficultés
de réalisation. Les structures des filtres d’analyse doivent étre facilement réalisables.
C’est la raison pour laquelle dans le Chapitre 3 on étudie des méthodes de synthese

des BFH adaptées a des structures d’analyse tres simples.
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Chapitre 3

Méthodes de synthese de BFH

adaptées aux contraintes de

réalisation

Nous avons vu dans le Chapitre 2 'intérét des structures paralleles pour élargir les
bandes de conversion. De plus, les systemes a décomposition fréquentielle comme les
BFH ont un avantage devant les systemes a entrelacement temporel qui est d’atténuer
les erreurs d’appariement entre les CAN des différentes voies.

La suite de I’étude concerne les méthodes de synthese des BFH qui nous donnent
les fonctions de transfert des bancs d’analyse et de synthese. Tout d’abord, pour
orienter ce travail, nous avons tenté d’anticiper les limitations et les difficultés de
réalisation d'un BFH. Or les BFH font appel a trois domaines que sont le filtrage
analogique, la conversion analogique/numérique et le filtrage numérique.

En ce qui concerne la partie numérique, la limitation vient de la vitesse d’exécution,
de la puissance calculatoire disponible et de la précision des calculs. Il est évident
que 'évolution de la technologie permettra de repousser ces limites. Mais il faudra
néanmoins toujours chercher a minimiser la taille et la consommation du banc de
synthese numérique.

Les convertisseurs analogique/numérique sont limités en fréquence d’échantillon-
nage et en résolution. C’est d’ailleurs pour cela que 1’on étudie les BFH afin d’augmen-
ter la fréquence d’échantillonnage tout en conservant une bonne résolution. D’autre
part, pour utiliser des convertisseurs dans une structure a BFH, la bande d’en-

trée de chaque CAN doit étre au moins égale a la fréquence maximale du signal
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a convertir. Si on considére un convertisseur analogique/numérique composé d’un
échantillonneur-bloqueur suivi d’'un bloc de conversion, il est donc nécessaire de dispo-
ser d’un échantillonneur-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 fré-
quence d’échantillonnage de 125 Méch/s mais devront admettre en entrée des signaux
jusqu’a 1 GHz).

Coté analogique, I'intégration d’un filtre analogique hautes fréquences est délicate.
Les difficultés sont d’autant plus grandes que ’ordre du filtre est élevé ou que le facteur
de qualité est grand. Et surtout, les imperfections de réalisation vont jusqu’a 20%
d’erreur, voire plus, sur les valeurs des composants passifs. De plus, ces imperfections
évoluent dans le temps (en fonction du vieillissement et de la température). Dans le
cadre des BFH, de telles différences entrainent des erreurs tres importantes sur la
reconstruction du signal (voir le dernier chapitre de la these).

Finalement, la partie analogique est sans doute la plus contraignante a réaliser
dans le cadre des BFH a cause des imperfections de réalisation. Pour résoudre ce pro-
bleme, une premiere idée est d’utiliser une structure réglable (tuning). Mais il s’agit
la de structures d’autant plus complexes que la précision éxigée est grande et qui
sont donc cotiteuses. La stratégie qui a été ici retenue est de relacher les contraintes
sur la réalisation de I'analogique. Les filtres analogiques sont donc des résonateurs
quelconques. Ils peuvent donc étre choisis les plus simples possibles. Les erreurs en-
gendrées par la réalisation doivent étre compensées dans la partie numérique. Pour
cela, on peut imaginer des solutions comme la calibration (voir le Chapitre 4 de la
these de Tudor Petrescu). On pense aussi a estimer les erreurs a I’aide d’algorithmes

auto-régressifs [32] ou d’estimation aveugle (these de Davud Asemani en cours).

3.1 Filtres analogiques envisageables

Pour un résonateur, plusieurs structures de réalisation sont possibles. On peut
différencier les résonateurs purement électriques des résonateurs électro-mécaniques.
Parmi les résonateurs purement électriques nous envisageons les circuits LC et les réso-
nateurs a simulation d’inductance (gyrateur). Parmi les résonateurs électro-mécaniques,
nous pensons aux filtres a onde de surface (SAW), aux filtres a ondes de volume (BAW)

et aux micro-systemes de type MEMS.
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3.1.1 Exemples de réalisation des résonateurs
Résonateurs purement électriques

La réalisation la plus naturelle d’un résonateur est une structure de type LC. En
pratique, on parle plus souvent de Gm-LC car il s’avere presque toujours nécessaire
d’amplifier le signal. Le schéma de principe de ce type de résonateur est donné dans
la figure 3.1. R, est la résistance parasite présente en sortie de la transconductance.

L’expression (3.1) donne la fonction de transfert de ce circuit.

VT—? la
ST

Vo

Fig. 3.1 Résonateur Gm-LC

Gm
H(s) = L (3.1)
2 —
5%+ Rpcs—l— C

L’inconvénient de cette solution est la surface occupée 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 résonateurs), des phénomenes de couplage apparaissent.
L’avantage est une bonne linéarité car il y a moins de composants actifs que dans les
solutions a simulation d’inductance présentées ci-apres.

Une alternative est d’utiliser des structures de type Gm-C utilisant le principe du
gyrateur [81]. Cela consiste a simuler le comportement d'une inductance a l'aide d'une
capacité et de deux transconductances. Ce principe est illustré par la figure 3.2.

L’expression (3.2) donne I'impédance équivalente de ce circuit.

Vi sC
Z=-n__ 2 2
[i GmleQ (3 )

Cette structure se comporte donc comme une inductance de valeur :

C
L=—" .
Gmle2 (3 3)
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+
Gm2 ;

~
=

=

’ T Gm]

L g

Fig. 3.2 Principe du gyrateur

Les gyrateurs sont a la base de nombreux filtres analogiques. Ils doivent étre combi-
nés avec des éléments passifs pour réaliser des filtres passe-bas ou passe-bande. Un
résonateur Gm-C présente I'avantage d'un moindre cotit car il est réalisable dans des
technologies standards. Nous présentons ici deux structures possibles pour réaliser un
résonateur d’ordre 2.

Circuit I :

I/in

Fig. 3.3 Résonateur Gm-C' - circuit 1

Le filtre présenté dans la figure 3.3 a la fonction de transfert suivante :

s CQ Gml
Gm2 Gm3

C1Cs CoGr
2 1
° Gm2Gm3 i SGmQGm3 N

o Gm2Gm3
We =4/ .G (3.5)

GmQ Gm3
Gml

‘/out/‘/in -

Ainsi la fréquence centrale est :

et le facteur de qualité :

Q- (3.6)
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Etant donnée la symétrie des roles de C avec Cy et G0 avec G,,3, il est naturel
de choisir les mémes valeurs pour les deux capacités, ainsi que pour G5 et G,.3. La
transconductance G,,; est assimilable a une résistance et influe sur le coefficient de
qualité. En se donnant des valeurs pour G5 et G,,3, il est possible d’agir sur la fré-
quence centrale par 'intermédiaire des capacités. Si on prend en compte la résistance
parasite de sortie R, de la transconductance G2, on obtient alors la transmittance
suivante :

Gm1(1 + RPC2S)
82(Rp02 + Cl) + S(GmlRpCQ + 01) + Gml + RmeQGmg

‘/out/‘/in = (37)

On constate donc que cette transmittance comporte une composante passe-bas.
On peut citer [17] qui utilise ce type de circuit pour réaliser un banc de filtres
pour des signaux audio-fréquence.

Circuit 11 :

T

Fig. 3.4 Résonateur Gm-C - circuit II

Pour réaliser un résonateur selon ce principe, il faut placer des résistances (R; et

Ry) afin de régler le facteur de qualité. La fonction de transfert de ce circuit est :

5CoGlma + %
A 2
Vout Vi oo T RG 14 GGl (3.8)
12 RiRs R Ry

On remarque que cette transmittance comporte une composante passe-bas.
La solution Gm-C est sans doute plus économique que la solution Gm-LC car elle
est plus facile a intégrer. Par contre, ce type de circuit est plus défavorable sur le plan

de la linéarité.
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Résonateurs électro-mécaniques

Les filtres a ondes de surface ou SAW (Surface Acoustic Wave) utilisent 'effet
piézo-électrique pour convertir I’énergie électrique en énergie mécanique et vice-versa.
Ils sont couramment utilisés pour réaliser les filtres d’antenne en télécommunications
mobiles. Les facteurs de qualité peuvent aller jusqu’a 400 a des fréquences jusqu’a 2
GHz.

Les filtres a ondes de volume ou BAW (Bulk Acoustic Wave) utilisent le méme
principe de propagation d'une onde acoustique mais dans ce cas, I’onde se propage
dans I’épaisseur du matériau piézo-électrique. L’impédance d’un résonateur BAW se

caractérise par une fréquence de résonance et une fréquence d’anti-résonance (voir
figure 3.5).

‘1 =0

N
?

fréquence

Fig. 3.5 Module de l’impédance d’une résonateur BAW

En assemblant plusieurs résonateurs BAW, on construit des filtres passe-bande

dont la réponse fréquentielle ressemble a celle de la figure 3.6. Les résonateurs BAW

Atténuation

A

)
'

Fréquence

Fig. 3.6 Exemple de module de la réponse fréquentielle d’un filtre BAW

offrent des facteurs de qualité et des fréquences plus élevées que les filtres SAW (Q

42



3.1. FILTRES ANALOGIQUES ENVISAGEABLES

jusqu’a 1500 & des fréquences jusqu’a 20 GHz). Cette technologie émergente est pro-
metteuse essentiellement grace a sa grande capacité d’intégration [51]. Ainsi ce type
de filtre est envisagé pour réaliser des filtres RF [73].

Enfin, on peut citer aussi les résonateurs mécaniques de la famille des MEMS
(Micro-Electro-Mechanical Systems) [29]. Ils sont reconnus pour leurs facteurs de
qualité tres élevés.

En conclusion, la solution la plus économique est sans doute celle a simulation
d’inductance. Par contre, elle est certainement la moins performante sur le plan de
la linéarité. A I'opposé, les filtres passifs LC présentent surement une bonne linéarité
mais ils sont couteux car les inductance occupent une grande surface. Les filtres a
ondes de volume sont peut-étre un bon compromis entre cotit et linéarité par rapport

a notre application.

3.1.2 Hypothese sur les filtres d’analyse

Tout circuit a des caractéristiques limitées en terme de rapport signal sur bruit
et en terme de linéarité. Mais pour notre étude, nous supposons ces caractéristiques
idéales. Il faudra bien str prendre en compte ces phénomenes dans le calcul du rapport
signal sur bruit et de la linéarité du circuit final.

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 a l'influence
de composants parasites ou alors une réjection de fréquence comme pour les filtres
BAW par exemple. Néanmoins, il nous faut partir d’une fonction de transfert connue
pour valider les méthodes de conception des BFH. Etant donnée la diversité des
structures de réalisation que nous avons envisagées, nous prendrons comme fonction de
transfert des filtres d’analyse, celle d'un résonateur pur d’ordre deux dont ’expression
est donnée par (3.9). Il s’agit donc d’une approximation mais qui n’est pas génante

car les filtres de synthese sont élaborés a partir de filtres d’analyse quelconques.

Qm

—-—S
H,(s) = ——m (3.9)
s2+ Q—ms + Q2

m

ou €, est la fréquence de résonance du résonateur et @, son facteur de qualité (ou
coefficient de surtension). On numérotera toujours les filtres d’analyse par fréquence

de résonance croissante. Nous avons supposé que tous les filtres ont un gain de 1.
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3.2. INTERET D’UN FAIBLE SUR-ECHANTILLONNACGE DU SIGNAL D’ENTREE

Dans le cas des BFH passe-bas, il est nécessaire qu’au moins un des filtres ait une
composante passe-bas afin que le signal basse-fréquence puisse étre reconstruit. Nous
avons choisi que le premier filtre du banc soit un filtre RC du premier ordre dont on

donne la fonction de transfert dans (3.10).

Q 1
H1<S) = rlgzl, Ql == m (310)

Plusieurs bancs d’analyse ont été choisis pour élaborer nos BFH. Chaque banc d’ana-
lyse a un label associé du type « Bancz » avec z € {1,2,3,4}. L’annexe D donne les

caractéristiques de tous ces bancs (fréquences de résonance et facteurs de qualité).

3.2 Intérét d’un faible sur-échantillonnage du si-

gnal d’entrée

Pour faciliter la lecture, nous rappelons ci-apres quelques résultats obtenus précé-
demment. Nous avons montré dans le paragraphe 2.3.1 que si le signal d’entrée d’un
BFH est de bande limitée a 7/T, la sortie du banc de filtres représenté en figure 2.11

est :

=

1 -1

-1 5 ne(io-22))

avec
M

T(e*) = 57 30 (3 (80 = 7)) Eue)

Les conditions de reconstruction parfaite sont :

—jwd
ce 79 p=10

Tp(ejw) =
0  pe{—(M—1),..,—1,1,...M—2,M—1}.

Nous avons également montré que, pour chaque pulsation normalisée w avec —m <

w <, dans Dexpression de Y (e/*), seulement M termes sont différents de zéro.

3.2.1 Influence d’un faible sur-échantillonnage du signal d’en-

trée sur les performances des BFH

T m
T 7l
voir figure 3.7-(a). On remarque souvent que la fonction de repliement T,(e’*) a

Supposons une synthése de BFH sur toute la bande du signal d’entrée [—
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N . . 7 / .

des valeurs tres g;andes autour des pulsations normalisées 2, = T T pour
0 0

p>0et Q_ = M_Z{)’ + K pour p < 0 (voir 'exemple de syntheése par la méthode

ALMC - paragraphe 3.3.2). Par conséquent, on constate une grande puissance de
bruit de repliement autour de ces fréquences. En revanche, supposons un léger sur-

échantillonnage du signal d’entrée voir figure 3.7-(b) ot :

™ T
B=—=n=.
T
Maintenant, le spectre du signal d’entrée occupe un intervalle [—77?, 77%[, 0<n<
1, n tres proche de 1 pour garder la fréquence d’échantillonnage tres pro%he de la
fréquence de Nyquist. Le bruit de repliement autour des fréquences €2, = % — %
2
et Q,_ = % + % est éliminé. Le facteur de sur-échantillonnage du signal d’entrée
est 1/n.
RN
- 0 - o
(a)
RN
\ ] >
X B B Z Q

(b)

Fig. 3.7 Représentation schématique du spectre du signal d’entrée pour un échantillonnage

a la fréquence de Nyquist (a), et pour un légér sur-échantillonnage (b)

De la méme maniere, la fonction de distorsion est souvent dégradée a la fin de la

bande (autour de %) Mais, si X (j€2) = 0, pour 2 autour de % grace a la limitation
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3.2. INTERET D’UN FAIBLE SUR-ECHANTILLONNACGE DU SIGNAL D’ENTREE

de la bande (ou au sur-échantillonnage), cette distorsion n’apparait pas dans le signal

de sortie. Ceci est illustre dans le paragraphe 3.3.2.

3.2.2 Utilisation d’un faible sur-échantillonnage dans le pro-

cessus de synthese des BFH

Si les filtres d’analyse sont donnés et si on cherche les filtres de synthese tels que
le BFH soit a reconstruction parfaite, les conditions (2.35) forment un systeme de M

équations avec M inconnues (les filtres de synthese) pour chaque intervalle [25] :
Iy =] — /T +2n(k = 1)/MT, —n /T + 2wk /MT], ke{1,2,....M}. (3.11)

Soit Frk(e??), m € {1,2,..., M} la solution du systéme (2.35) écrit pour l'intervalle I.
En général, F,;(¢’“) et F111(e’*) n’ont pas les mémes valeurs pour w = —7w+2mk /M.
Par exemple, on prend le banc de filtres analogique avec 3 voies de I'exemple 1 cité
dans le paragraphe 2.3.1. La fonction de transfert du filtre analogique sur la troisieme

branche est :

( 1 T cQ< m
2¢27 T 3T
1 T s
F5(jQ) =< E— —— < Q< = 3.12
0 =S By~ T<0< D (3.12)
1
—F— , =<Q< =
\ 2a2’ 3T T
avec E = cMTe 9% ot q = 27/3T.
On voit clairement que F3(j€2) n’est pas continue en {2 = _31T et en ) = BLT

Puisque le filtre numérique correspondant est construit en échantillonnant la réponse
impulsionnelle du filtre analogique a la période T (voir Annexe B) on peut dire que
F3(e7) est également discontinue en w = —g et enw=_.

Les discontinuités que l'on peut constater rendent la synthese des filtres numé-
riques difficile. Si I'on prend le cas des filtres a réponse impulsionnelle finie (RIF), une
discontinuité de la transformée de Fourier implique un nombre infini (ou tres grand
pour une bonne approximation) de coefficients pour la réponse impulsionnelle. Ceci
est évidemment impossible a implémenter en pratique et I'on est contraint d’utiliser

une troncature de la réponse impulsionnelle. La transformée de Fourier de la réponse
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3.2. INTERET D’UN FAIBLE SUR-ECHANTILLONNACGE DU SIGNAL D’ENTREE

impulsionnelle tronquée sera seulement une approximation de la transformée de Fou-
rier initiale, présentant la discontinuité. Dans les calculs antérieurs on a supposé que
le signal d’entrée est de bande limitée a /7. Supposons maintenant que, grace a un
sur-échantillonnage, le spectre du signal d’entrée occupe seulement un intérvalle :

T T
=< <n=
T 7

avec 7 étant un nombre réel, positif, inférieur a 1, et tres proche de 1. Il y a des
cas (voir paragraphes 3.3.3 ou 3.5) ou les conditions de reconstruction parfaite sont
utilisées pour former divers criteres d’erreur que 1’on minimise ensuite. Dans ces cas,
avant de former le critere a minimiser, ces conditions peuvent étre relachées pour les
pulsations :

Vs T
— < |9 < =.
0 12| T

Ceci peut étre fait a I’aide d’une fonction de pondération :

T << T
r,—N= —
wie) = T T (3.13)

ro, sinon

ou 71,1y € R,ry,m9 > 0 et 1 >> ry. On écrit alors les conditions de reconstruction

parfaite de la maniere suivante :

ce 7MW (jQ) ,p =0

T (/") = (3.14)
0 pe{—(M—1),...,—1,1,... M —1}
ou
27p . 27p
w QT w
TV (e’ ZF (') H,, (O — iR =37 (3.15)

L’intérét de cette fonction de pondération est qu’on relache les contraintes sur
les fonctions de repliement (et de distorsion) autour des fréquences des discontinuités
Q=—7/T+27k/MT, ke {1,2,.... M — 1}.

Dans le cas des filtres de synthese RIF, ne pas tenter de reproduire les disconti-
nuités dans le processus de synthese permettra de mieux approcher les autres parties
de la fonction de transfert.

On a donc vu que le sur-échantillonnage améliore les performances. Autrement
dit, pour un signal de bande limitée donnée, on a intérét a le sur-échantillonner d’un

facteur —.
n
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Le sur-échantillonnage du signal d’entrée a donc un impact sur les performances
d’un BFH donné et d’autre part un impact sur la synthese du BFH si la méthode de
synthese permet de prendre en compte cette hypothese. Afin de ne pas confondre ces
deux cas, nous adopterons la convention suivante : quand il s’agira de sur-échantillonner
simplement le signal d’entrée on notera 1/nx le facteur de sur-échantillonnage (ou
nx le facteur de limitation de la bande, puisque limiter la bande ou suréchantillon-
ner sont équivalentes du point de vue des calculs, dans notre cas). Quand ce sur-
échantillonnage est en plus pris en compte lors de la synthese, on notera 1/ng le

facteur de sur-échantillonnage (ou 7g le facteur de limitation de la bande).

3.3 Meéthodes exploitant I’échantillonnage de la ré-

ponse fréquentielle

Ces méthodes sont basées sur un échantillonnage de la réponse fréquentielle des
filtres analogiques d’analyse et des filtres numériques de synthese. Toutes partent des
filtres d’analyse comme données initiales connues et cherchent les filtres de synthese
qui satisfont au mieux les conditions de reconstruction parfaite (2.27), (2.35). Consi-
dérant des signaux réels et des coefficients de filtre réels, seules les fréquences positives

seront représentées dans les figures.

3.3.1 Utilisation de la transformée de Fourier inverse (TFI)

Velazquez a décrit cette méthode dans [89] pour la synthése d'un BFH a deux
voies dont les filtres d’analyse sont d’ordre supérieur a trois. Nous expliquons son

principe et nous l'appliquons a notre choix de banc d’analyse.

Principe

On considere une discrétisation uniforme de l'intervalle de pulsation normalisée
[—m, 7| :

P = {wi,...,wk}. (3.16)

1. On écrit pour chaque fréquence wy € P les équations de reconstruction parfaite
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(2.35) :
ce Ikl p =0
Tp(wk) = (3.17)
0 ,pe{-(M-1),....,—1,1,...,. M —1}
ke{l,2,. K},
ou :
Z}“ k) Hon (1% — 270 (3.18)
k) Hom (2% ]MT .

et T = wg. On a montré dans le paragraphe 2.3.1 que, pour un signal d’entrée
de bande limitée a % et une pulsation normalisée w; avec —m < w, < m,
il y a uniquement M termes de repliement qui interviennent (la somme (2.34)
contient uniquement M termes non nuls). Donc, les équations (3.17) constituent
un systeme de M équations avec M inconnues. Les inconnues sont F,, (wy ), pour
m € {1, ..., M}, c’est-a-dire les réponses fréquentielles des filtres de syntheése en
w = wg. On écrit ce systeme pour tous les w, € P et on obtient donc K
systemes de M équations avec M inconnues. Toutes les solutions des systemes
nous donnent donc les échantillons des fonctions F,,(e?*) aux pulsations de

I’ensemble P.

2. Maintenant, on cherche les filtres a réponse impulsionnelle finie qui approchent
les réponses fréquentielles dont les valeurs ont été obtenues précédemment. En
calculant la transformée de Fourier discrete inverse des {F,,(w)} on trouve M
réponses impulsionnelles de longueur K. Les réponses impulsionnelles des filtres

sont donc :
K-1

D Fnlwi)e ™K (3.19)

k=0

1
(m) — —
I K

et me{l,...M}.

3. Si on choisit une discrétisation tres fine de l'intervalle de fréquence [—7, 7], le
nombre K de coefficients est grand, ce qui rend I'implémentation complexe. On
essayera donc d’obtenir des séquences plus courtes. Pour cela, on effectue une

troncature des réponses impulsionnelles obtenues en calculant la transformée
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de Fourier discrete inverse. Soit g,,(n) les réponses impulsionnelles des filtres

obtenues par la limitation de la longueur des séquences qum) :

gm(n) = [ w(n) (3.20)

1, nef{0,..,K —1}
w(n) = (3.21)
0, ne{K, . K1}

K'eNO<K <Ketme{l,.., M}

Simulation et résultats

On considere un BFH a 8 voies pour gagner a peu pres un ordre de grandeur en
vitesse de conversion. Les parametres de cette synthese se trouvent dans le tableau
3.1.

Tab. 3.1 Paramétres pour une syntheése par TFI - « Bancl »

Nb. de voies M =38
Filtres d’analyse « Bancl » (voir annexe D)
Filtres de synthese RIF, longueur 128
Nb. de points de fréquence K =256
Retard d =64

Le systeme décrit par (3.17) et (3.18) est résolu et les filtres RIF de longueur 256
sont calculés par transformée de Fourier discrete inverse (3.19). Les séquences qui en
résultent sont longues et on garde seulement K’ = 128 coefficients pour les filtres de
synthese, parce que la différence de performances entre K’ = 128 et K’ = 256 est tres
petite. Les filtres d’analyse sont décrits dans I’annexe D.

La fonction de distorsion est représentée dans la figure 3.8.

Les figures 3.9 et 3.10 représentent les fonctions de repliement Tj(e/*), Ty(e?*),
Ts(e’?) et Ty(e??). Les autres fonctions de repliement sont similaires. Dans la figure
3.11, on représente le repliement total dont la densité spectrale de puissance est définie
par l'expression (2.67). Une autre simulation, utilisant cette fois des filtres d’analyse
Butterworth d’ordre 3 au lieu de résonateurs a été effectuée. Les résultats de ces deux

simulations sont résumés dans le tableau 3.2.
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[R(w)| (dB)

0 01 02 03 04 05 06 07 08 09
w (xmtrad/éch)

arg(R(w)) (rad)
o

01 02 03 04 05 06 07 08 09
 (xmrad/éch)

Fig. 3.8 Distorsion - méthode TFI et paramétres du tableau 3.1

IT,| (dB)

_100 I I I I
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
w (xTrad/éch)
-40
& ~60f b
=)
-
— _80 -
_100 I I I I I
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1

w (xmrad/éch)

Fig. 3.9 Module des fonctions de repliement T1(e’%) et To(e’%) - méthode TFI et paramétres
du tableau 3.1
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-40
& ~80r b
Z
o
— =80 b
_100 Il Il Il Il Il
0.2 0.4 0.6 0.8 1
w (xmrad/éch)
-40
& ~90r b
RS2
=
— _80 - -
_100 Il Il Il Il Il
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1

w (xmrad/éch)

Fig. 3.10 Module des fonctions de repliement T3(e?) et Ty(e’*) - méthode TFI et para-

metres du tableau 3.1

_50 - B .

Repliement total (dB)
&
o

_70 L . .

0.2 0.4 0.6 0.8 1
w (xmrad/éch)

Fig. 3.11 Repliement total - méthode TFI et paramétres du tableau 3.1
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Tab. 3.2 Performances du BFH synthétisé par la méthode TFI avec les parameétres du

tableau 3.1
Résonateurs (« Bancl ») | Butterworth

Repliement total moyen (dB) -39 -45
Repliement total maximum (dB) -31 -35
Distorsion d’amplitude moyenne (dB) 0.003 6,5-107%
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 synthese utilise des résonateurs avec des facteurs de qualité identiques
pour tous les filtres d’analyse (voir les parameétres de cette simulation dans le tableau
3.3).

Tab. 3.3 Paramcétres pour une syntheése par TFI - « Banc2 »

Nb. de voies M =38
Filtres d’analyse Banc2 (voir annexe D)
Filtres de synthese RIF, longueur 128
Nb. de points de fréquence K =256
Retard d =64

Les résultats de cette synthese sont montrés 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 du au fait que les filtres dans le « Bancl » sont
répartis linéairement dans la bande. On verra d’ailleurs dans le paragraphe 3.5.2 une

méthode d’optimisation de la répartition des filtres d’analyse.

3.3.2 Approximation locale aux moindres carrés (ALMC)

Dans [92], Velazquez présente cette méthode pour la synthese d'un BFH a deux
voies dont les filtres d’analyse sont d’ordre supérieur a trois. Nous reprenons cette

méthode afin de 'appliquer a notre choix de banc d’analyse.
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Tab. 3.4 Performances du BFH synthétisé par la méthode TFI avec les parameétres du

tableau 3.3
Résonateurs (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 discrétise l'intervalle [—m, 7| de maniere uniforme sur un grand nombre de

points K.

P = {wl,...,wK}. (322)

1. La premiere étape est commune a celle de la méthode précédente (utilisation
de la TF inverse). Pour chaque pulsation wy de P, on résout le systeme des
équations de reconstruction parfaite pour lequel les inconnues sont les réponses
fréquentielles idéales F,,,(wy), m allant de 1 & M. On obtient alors les valeurs de
la réponse fréquentielle idéale des filtres de synthese aux pulsations de P. Pour

cela, le systeme est résolu par la méthode des moindres carrés.

2. On cherche ensuite a approcher ces réponses fréquentielles idéales par des filtres

a réponses impulsionnelles finies F},,(z) de longueur N.

Les coefficients { fT(Lm)} sont calculés par minimisation du critere quadratique J

suivant en utilisant un algorithme de type Gauss-Newton.

T = | Fnlwr) = Fau(d)P
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La différence de cette méthode avec la précédente (TFI) est que le nombre des
points de fréquence est indépendant de I'ordre du filtre RIF recherché. Il n’y a donc
pas a faire de troncature.

Simulation et résultats

On calcule un banc de synthese a partir des parametres donnés dans le tableau
3.5.

Tab. 3.5 Paramcétres pour une synthése par ALMC - « Bancl »

Nb. de voies M =28
Filtres d’analyse « Bancl » (voir annexe D)
Filtres de synthese RIF, longueur 128
Nb. de points de fréquence K =256

Pour ce BFH, deux résultats sont fournis. Le premier résultat donne les perfor-
mances avec un signal d’entrée couvrant toute la bande (nx = 1). Le second donne les
performances avec un signal d’entrée couvrant une bande plus restreinte (ny = 0.9).
Ce dernier cas illustre 'influence d'un faible sur-échantillonnage du signal d’entrée
sur les performances d’'un BFH vu dans le paragraphe 3.2.1. La figure 3.12 montre la
distorsion. La figure 3.13 montre le repliement total. Les résultats sont résumés dans
le tableau 3.6.

V\N\M,V\/\/\/\

IR(w)| (dB)
o

I I I I I I I I I
[¢] 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
pulsation w (x Trrad/éch)

B R NN S SETiE

arg(R(w)) (rad)
)

I I I I I I I I I
0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
pulsation w (x Trrad/éch)

Fig. 3.12 Distorsion - méthode ALMC' et paramétres du tableau 3.5. En trait pointillé :
nx = 1. En trait plein : nx = 0.9.
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Aliasing global (dB)

I I I I I I I I I
0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
Pulsation w (x trad/éch)

Fig. 3.13 Repliement total - méthode ALMC' et parameétres du tableau 3.5. En trait poin-
tillé : nx = 1. En trait plein : nx = 0.9.

Tab. 3.6 Performances du BFH synthétisé par la méthode ALMC avec les paramétres du

tableau 3.5

nx =1 nx = 0.9
Repliement total moyen (dB) -35 -43
Repliement total maximal (dB) (maximum) -19 -32
Distorsion d’amplitude moyenne (dB) -3.1-107% | —6.0-10*
Distorsion d’amplitude maximale (dB) 1.6 0.13
Distorsion de phase moyenne (radian) 54-107% | 7.5-107*
Distorsion de phase maximale (radian) 0.3 1.4-1072

Une autre synthese est effectuée a partir du banc d’analyse « Banc2 ». Les para-

metres de ce BFH sont récapitulés dans le tableau 3.7.

Tab. 3.7 Parameétres pour une synthése par ALMC - « Banc2 »

Nb. de voies M =38
Filtres d’analyse Banc2 (voir annexe D)
Filtres de synthese RIF, longueur 128
Nb. de points de fréquence K =256

La figure 3.14 montre le terme de distorsion. La figure 3.15 montre le repliement

total avec ou sans filtre anti-repliement a ’entrée du BFH. Les résultats sont résumés
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dans le tableau 3.8.

|R(w)| (dB)

I I I I I I
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
pulsation w (x Ttrad/éch)

arg(R(w)) (rad)
o

—0.1 L L L L L L I I I
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1

pulsation w (x Ttrad/éch)

Fig. 3.14 Distorsion - méthode ALMC et paramétres du tableau 3.7. En trait pointillé :
nx = 1. En trait plein : nx = 0.9.

Repliement total (dB)
&
S
I

I I I I I I
0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
Pulsation w (x Ttrad/éch)

Fig. 3.15 Repliement total - méthode ALMC' et parametres du tableau 3.7. En trait poin-
tillé : nx = 1. En trait plein : nx = 0.9.

3.3.3 Approximation globale aux moindres carrés (AGMC)

Dans les deux paragraphes précédents, la synthese des BFH part des filtres d’ana-
lyse considérés connus et trouve les réponses fréquentielles idéales des filtres de syn-

these. Ensuite, a 'aide de diverses transformations du domaine fréquence au domaine
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Tab. 3.8 Performances du BFH synthétisé par la méthode ALMC avec les paramétres du

tableau 5.7

nx =1 nx = 0.9
Repliement total moyen (dB) -18 -28
Repliement total maximal (dB) 0.51 -19
Distorsion d’amplitude moyenne (dB) | —1.7-107* | 1.4-10~*
Distorsion d’amplitude maximale (dB) 0.17 8.8-1072
Distorsion de phase moyenne (radian) 28-107% [1.9-1073
Distorsion de phase maximale (radian) || 8.6-1072 | 9.7-107°

temps, les réponses impulsionnelles des filtres de synthese de type RIF sont trouvées.
Donc, en utilisant des filtres RIF de longueur raisonnable, une erreur apparait entre
la fonction de transfert idéale des filtres de synthese (qui résulte de la résolution des
équations de reconstruction parfaite) et la fonction de transfert réalisée. Dans ce para-
graphe, une méthode qui trouve directement les réponses impulsionnelles (sans passer
par l'intermédiaire des réponses frequentielles idéales des filtres) est présentée. On
¢limine ainsi une des sources des erreurs qui peuvent apparaitre lors de la synthese,
comme les erreurs introduites par la transformée du domaine fréquence au domaine
temps.

De nouveau, les filtres d’analyse sont considérés connus. Les transformées de Fou-

rier des filtres de synthese recherchés sont :

N-1
Fo(e) Zﬂme wenme{1,2,...,M}. (3.23)

Il s’agit donc de filtres a réponse impulsionnelle finie de longueur N. On cherche les
coefficients { f™} pour m € {1,2,..., M} et n € {0,1,..., N — 1}. On utilise toujours
le méme ensemble de pulsations P discrétisant 'intervalle [—, 7[, (3.22). On écrit les
conditions de reconstruction parfaite pour toutes les pulsations de P :

ce Ik p =

Tp(e"*) = (3.24)
0  pe{-(M—-1),.,—1,1,...M—1}

ke{l,2,.. K} ou:

1
M

2mp

T ka _
ole MT

> Fu(€) Hy (% — j ). (3.25)
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Comme on a pu le voir précédemment (voir paragraphe 2.3.1), pour un signal d’en-
trée a spectre borné, I'expression (3.24) constitue un systéme de 2M — 1 équations
complexes avec M N inconnues (ﬁ(n") pourm € {1,...., M} etne€{0,1,..., N—1}). En
écrivant les expressions (3.24) pour toutes les pulsations wy € P, on obtient un sys-
teéme de (2M — 1) K équations complexes avec M N inconnues. Pour écrire ce systeme

sous forme matricielle, on utilise les vecteurs suivants :

T
ep=| 1 edor ... e—d(N-Dwy ] (3.26)
E; = diag(eg), ke {1,2,..,K} (3.27)
b
E,
E=| (3.28)
Ex

ot AT représente la transposition de la matrice A. Le vecteur des coefficients des

filtres de synthese est :

T
f— fél) fl(l)...f](\}zl ) "fO(M) 1(M) ) f](vl‘{)l] ) (3.29)

La matrice des « décalés » du filtre H,, est :

H,=| B |, (3.30)
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ott H®) est donnée par :

i Hr(ff)(le)---H,Sf)(le) 0O --- 0 0 - 0 --- 0 0
P v —_—— — —_—— —_———
N N N N
0 0 HY () - HY (jQ) 0 0 0 0
R , N - U O ~ / \—,—/
H%): N N N N
0 0 0 - 0 0 0 - HP Q) - HP (jQx)
N e’ N e’ ~ ~~ ~ ~~ -~
i N N N N J
(3.31)
et Hr(,f)(jQ) est :
) 27
HP(iQ) = H,,(jQ — j—=). 3.32
(1) (2= (3.32)
Avec les notations suivantes :
Hem - HmE (333>
Ho= | Ho Ho o Hoy | (3.34)
te = cM [ eiwid  p—jwad . o—jwid O -2k ] (3.35)
[ Re{H,
H = {He} (3.36)
Im {H.}
et _
Re {t.
t = e} (3.37)
Im {t.}

la forme matricielle des équations de reconstruction parfaite pour ’ensemble de pul-

sations P s’écrit donc :
Hf = t. (3.38)

En (3.35), O@2m—2)k est un vecteur ligne contenant (2M — 2)K zéros. Re {A} et
Im {A} représentent les parties réelle et imaginaire de la matrice A.

K est en général choisi de telle maniere que 2(2M —1)K > M N. Le systeme (3.38)
est donc sur-déterminé et incompatible. Pourtant, une solution au sens des moindres

carrés peut étre trouvée [78] :
f=H"t (3.39)
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ou H' est la pseudoinverse de la matrice H. Cette solution minimise la somme des

carrés des éléments du vecteur d’erreur (la norme du vecteur d’erreur) :
A = |Hf —t|°. (3.40)

Le vecteur Hf est donc la projection orthogonale de t sur l'espace colonne de la
matrice H, et si les colonnes sont linéairement indépendantes, cette projection ortho-
gonale est uniquement exprimée en fonction des colonnes. Donc, si les colonnes de la
matrice H sont linéairement indépendantes, la solution qui minimise I’erreur A existe

et elle est unique. La pseudoinverse peut étre calculée avec la formule :
H' = (H'H)'H" (3.41)

parce que les colonnes de H sont linéairement indépendantes.

Meéme si les colonnes de H ne sont pas linéairement indépendantes, il existe tou-
jours une solution qui minimise 'erreur A. Si f est une solution minimisant ||Hf —t||?,
Hf est toujours la projection orthogonale de t sur I'espace colonne de la matrice H.
Mais comme les colonnes ne sont pas linéairement indépendantes la projection ortho-
gonale ne s’exprime plus de maniere unique en fonction des colonnes de H, donc il y a
plusieurs solutions minimisant A. En général, on choisit comme solution celle qui a la
norme minimale. Ce choix a aussi un sens particulierement important dans le contexte
de notre probleme : le bruit de quantification sur chaque branche sera proportionnel
a la somme des carrés des coefficients des filtres numériques de synthese. Donc, parmi
les solutions minimisant A on a intérét a choisir celle ayant la longueur minimale.

Dans ce cas, la pseudoinverse est :
H' = Q,X"Q;" (3.42)
ol Q2, Q1 et X donnent la décomposition en valeurs singulieres de H :
H=Q:,2Q,". (3.43)

Si H est une matrice (2(2M — 1)K, M N), Q1, Q2 sont des matrices orthogonales de
dimensions (2(2M —1)K,2(2M —1)K) et respectivement (M N, M N). 3 est une ma-
trice contenant les valeurs singulieres de H sur les premieres positions de la diagonale
principale et des zéros partout ailleurs. La matrice X" peut facilement étre trouvée,
elle contient les inverses des valeurs singulieres de H sur la diagonale principale et des

zéros partout ailleurs.
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Sur-échantillonnage

On utilise ici la technique de sur-échantillonnage dans le processus de synthese
décrite au paragraphe 3.2.2. Tenant compte de (3.14) et (3.15) on écrit les conditions

de reconstruction parfaite :

ce IR (jQ) , p =0

TV (e7**) = (3.44)
g 0 pe{-(M—1),..,—1,1,..,M—1}
ol
» w 21p 21p
Tp (e?%) = Z Fo (7)Y H,, (5, — jMT)W(]Qk - jMT) (3.45)

W(jQ) est la fonction de pondération donnée en (3.13). Si (3.32) et (3.35) sont ré-

écrites comme ci-dessus :

. 27p . 27p
(p) — _
HY Q) = H,,(jQ jMT)W (7O — MT) (3.46)
T
b= M | e BT (j) e W (i) o e TRV (%) 0oy |

(3.47)
toutes les matrices et la méthode de synthese données dans le paragraphe précé-
dent restent les mémes. On effectue ainsi une minimisation du critere quadratique du
paragraphe précédent pondéré par la fonction W (j€2). Les résultats sont nettement

améliorés, comme on pourra le constater dans le paragraphe suivant.

Simulation et résultats

De nouveau, un banc de filtres a M = 8 voies a été étudié. Les parametres de

cette premiere synthese sont donnés dans le tableau 3.9.

Tab. 3.9 Paramétres pour une synthése par AGMC - « Bancl »

Nb. de voies M =38
Filtres d’analyse « Bancl » (voir annexe D)
Filtres de synthese RIF, longueur 128
Nb. de points de fréquence K =256
Sur-échantillonnage Casl:ns =1, Cas Il : nsg =0.93
Retard d =64
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Pour les valeurs choisies, on a bien 2(2M — 1)K > MN. Par conséquent, (3.38)
est un systeme sur-déterminé et incompatible. Mais on a trouvé la solution dans le
sens des moindres carrés donnée par (3.39).

Dans le Cas I, une synthese sans sur-échantillonnage a été effectuée. La figure 3.16
représente la distorsion du BFH obtenu. Les performances de ce BFH sont montrées
dans le tableau 3.10.

[R(w)] (dB)

01 02 03 04 05 06 07 08 09
w (xmrad/éch)

arg(R(w)) (rad)
o

]
g
o
a

0 01 02 03 04 05 06 07 08 09
W (xmtrad/éch)

Fig. 3.16 Distorsion - méthode AGMC' et paramétres du tableau 3.9, Cas I : ng =1

Dans le Cas II, une synthese été effectuée utilisant un sur-échantillonnage - ng =
0.93 (voir équation (3.13)). Dans la figure 3.17 on a représenté la distorsion. On peut
remarquer un tres bon comportement en ce qui concerne la distorsion d’amplitude
et de phase de ce systeme. Les résultats de la synthese se trouvent dans le tableau
3.10. Dans les figures 3.18 et 3.19 sont représentés, comparativement, les modules des
quatre fonctions de repliement pour les cas d'une synthese sans sur-échantillonnage et
pour le cas d'une syntheése avec sur-échantillonnage (ns = 0.93). Le repliement total
est représenté dans la figure 3.20. On peut observer une amélioration évidente par

rapport au cas sans sur-échantillonnage.
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x107°
—~ 1r 7
o
=
30 l
@x
_1 - -
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9
- w (x1trad/éch)
X 10
= L i
8
= O |
<)
x -1p b
=
S —2f b
_3 - -
o] 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9

w (x1trad/éch)

Fig. 3.17 Distorsion - méthode AGMC et paramétres du tableau 3.9, Cas II : ng = 0.93.

(o]
Cas |
= 50 B
=
— Cas Il
= 100} 1
~150 i i i
(o] 0.2 0.4 0.6 0.8 1
w (x1rrad/éch)
o T
Cas |
& ~50 L H
=
—~ Cas Il
= 100} .

-150 - -
(o] 0.2 0.4 0.6 0.8 1
w (x1trad/éch)

Fig. 3.18 Module des fonctions de repliement Ti(e?“) et Ta(e’*) - méthode AGMC et

parameétres du tableau 5.9.

Une autre synthese a été effectuée utilisant un banc de filtres a huit branches
utilisant des résonateurs a facteur de qualité constant, « Banc2 ». Les parametres de
cette synthese sont donnés dans le tableau 3.11.

Les résultats sont présentés dans le tableau 3.12. De nouveau, les performances
pour le « Bancl » sont meilleures que les performances pour le « Banc2 » grace a
une répartition linéaire des filtres d’analyse.

Il est évident que la résolution maximale d'un CAN a BFH est liée au niveau de
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Cas |

T 90 WMMWMM
=
= Cas Il
= 100t l :
—150 i i i

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1

w (xmrad/éch)
0 T
Cas |
—~ —50 |
m
z
EV ~100 Cas Il |
-150 h\,}/’_’/\’—\m
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1

w (xmrad/éch)

Fig. 3.19 Module des fonctions de repliement Ts(e’*) et Ty(e?”) - méthode AGMC' et

parametres du tableau 3.9.

20

Repliement Total (dB)
|
(o2}
o

-100 b

-140 : : :
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
w (xmrad/éch)

Fig. 3.20 Repliement total - méthode AGMC' et paramétres du tableau 3.9.

repliement total. Tenant compte de ’équation (A.2), une valeur réaliste du nombre
maximal de bits de quantification est donc donnée par la valeur maximale du replie-
ment total divisée par 6. On obtient donc pour le cas du BFH avec « Bancl » et

sur-échantillonnage une résolution de 18 bit et une résolution de 6 bit pour le cas sans

65



3.3. METHODES EXPLOITANT L’ECHANTILLONNAGE DE LA REPONSE FREQUENTIELLE

Tab. 3.10 Performances du BFH synthétisé par la méthode AGMC avec les paramétres du

tableau 3.9.
Synthese sans Synthese pour

sur-échantillonnage ns = 0.93
Repliement total moyen (dB) -39 -113
Repliement total maximal (dB) -19 -111
Distorsion d’amplitude moyenne (dB) 0.002 3.4-1078
Distorsion d’amplitude maximum (dB) 0.4 1.3-107°
Distorsion de phase moyenne (radian) 0.006 7-1077
Distorsion de phase maximum (radian) 0.63 3.6-107°

Tab. 3.11 Paramétres pour une synthése par AGMC - « Banc2 »

Nb. de voies M =38
Filtres d’analyse « Banc2 » (voir annexe D)
Filtres de synthese RIF, longueur 128
Nb. de points de fréquence K = 256
Sur-échantillonnage ns = 0.93
Retard d =64

Tab. 3.12 Performances du BFH synthétisé par la méthode AGMC avec les paramétres du
tableau 3.11

Synthese pour

ns = 0.93
Repliement total moyen (dB) -115

Repliement total maximal (dB) -108

Distorsion d’amplitude moyenne (dB) 29-1078
Distorsion d’amplitude maximum (dB) 2.9-107°
Distorsion de phase moyenne (radian) 4.5-1077
Distorsion de phase maximum (radian) 3.3-107°

sur-échantillonnage. Il est bien stur possible de trouver un autre compromis qui serait

en adéquation avec une résolution comprise entre 6 et 18 bit.
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3.4 Meéthode d’approximation continue (AC)

Les méthodes précédentes reposent sur un échantillonnage de la réponse fréquen-
tielle. Un grand nombre de pulsations doit donc étre considéré afin que le critere soit
le plus précis possible. On peut aussi envisager un critere continu prenant donc en
compte toutes les fréquences utiles et pas seulement un échantillonnage de celles-ci.
Nous proposons une expression analytique des coefficients des filtres de synthese qui

repose sur un critere de type intégrale.

Principe

Approcher au mieux la reconstruction parfaite d'un BFH & une pulsation w donnée

au sens des moindres carrés, revient a minimiser le critere suivant :
J(w) = [[AW)f = t(w)]? (3.48)

ou f est le vecteur composé des coefficients des filtres de synthese défini dans I'expres-
sion (3.29). A(w) est une matrice composée des valeurs des réponses fréquentielles des
filtres d’analyse et de leurs décalés en w. Elle est fonction aussi de I'ordre des filtres

de synthese RIF recherchés.

Hy(jw/T)e(w) Hy(jw/T)e(w) a Hy(jw/T)e(w)
Hy(j(w = 57)/T)e(w) Hy(j(w—37)/Te(w) -+ Hu(jlw—37)/T)e(w)

A(w)=| Hi(j(w — 257 /Te(w) Ha(j(w — 250 /Te(w) - Hy(j(w — 25 /T)e(w)
Hy(j(w+37)/Te(w)  Ha(j(w+3F)/Te(w) -+ Huljlw+3F)/T)e(w)

Hi(j(w+ 2570/ Te(w) Hy(j(w + Z51) /The(w) - Ha(j(w + Z5-2) /T)e(w)

(3.49)
e(w):[l e iw L. e—j(N—l)w} (3.50)

et :
)= M [0 0y ) (351)

Apres développement de cette expression, on obtient :
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J(w) = (AW — t(w)) (AW — t(w))
= fTA(W)TA(W)f — fFTA (W)t (w) — t(w)TA(W)f + t(w)t(w) (3.52)

ou T est Popérateur qui transpose et conjugue. En intégrant cette expression sur I'in-

tervalle [0, 7], on obtient le criteére :

J=f1Sf —fla —alf +r (3.53)
| 5 - / " A(w) Aw)dw (3.54)
a= /7r A (w)t(w)dw (3.55)

r:/ t(w)t(w)dw (3.56)

3 est une matrice (M N, M N). a est un vecteur colonne de longueur MN. r est un
scalaire. Du fait du caractere hermitien de 3, on a 3;; = 37, (ou * est I'opérateur qui

conjugue). De plus les coefficients des filtres numériques recherchés sont réels, d’ot :
fIXf = f'Re(2)f (3.57)

Comme on a de plus fTa = a™f (car c’est le produit scalaire de deux vecteurs, I'un

en ligne, 'autre en colonne), le critere devient finalement :
J=fTRe(Z)f — fTa —fTa* +r (3.58)

Le critere est minimal quand sa dérivée par rapport a f est nulle, soit quand :

% =2Re(X)f—a—a" =0 (3.59)

Il suffit donc de résoudre le systeme suivant aux moindres carrés :
Re(2)f = Re(a) (3.60)

Le résultat final dépend de la précision avec laquelle sont calculés les termes in-
tégrales qui composent les matrices 3 et . Si on approche les intégrales par la mé-
thode des rectangles sur les points de P (défini dans les méthodes d’échantillonnage
de la réponse fréquentielle), alors on retrouve la méthode d’approximation globale aux
moindres carrés décrite dans le paragraphe 3.3.3. Ici, nous avons choisi la méthode

adaptative de Simpson.
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Simulation et résultats

On synthétise un banc de synthese pour les parametres donnés dans le tableau 3.13.

Pour ce BFH, deux résultats sont fournis. Le premier résultat montre les performances

Tab. 3.13 Paramétres pour une synthése par AC - « Banc3d »
Nb. de voies M =4

Filtres d’analyse || « Banc3 » (voir annexe D)

Filtres de synthese RIF, longueur 64
Retard d=32
avec un signal d’entrée couvrant toute la bande (ny = 1). Le deuxieme résultat

donne les performances avec un signal d’entrée couvrant une bande plus restreinte
(nx = 0.9). La figure 3.21 montre la distorsion. La figure 3.22 montre le repliement

total. Les résultats sont résumés dans le tableau 3.14.

2

IR U SRS SR O IR N Y

[R(@)| (dB)
o

I I I I I I I I I
[¢] 0.1 0.2 03 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
pulsation w (x Trrad/éch)

e AN\ N

arg(R(w)) (rad)
)

I I I I I I I I I
0.1 0.2 03 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
pulsation w (x Trrad/éch)

Fig. 3.21 Distorsion - méthode AC et paramétres du tableau 3.13. En trait pointillé :
nx = 1. En trait plein : nx = 0.9

Ces résultats sont a comparer a ceux de la méthode d’approximation globale aux
moindres carrés. Pour le méme banc d’analyse et la méme longueur de filtres de
synthese, un BFH a été synthétisé par cette derniere avec les parametres donnés dans
le tableau 3.15.

On constate que les performances (tableau 3.16) sont similaires a celles du BFH
obtenu par approximation continue. En effet, théoriquement la méthode d’approxi-

mation globale est similaire a la méthode d’approximation continue dans laquelle on
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Aliasing global (dB)

I I I I I I I I I
0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
Pulsation w (x trad/éch)

Fig. 3.22 Repliement total - méthode AC et paramétres du tableau 3.13. En trait pointillé :
nx = 1. En trait plein : nx = 0.9

Tab. 3.14 Performances du BFH synthétisé par la méthode AC avec les paramétres du
tableau 3.13

?7)(:1 77)(:09

Repliement total moyen (dB) -36.3 -39.3
Repliement total maximal (dB) -23.9 -31.9
Distorsion d’amplitude moyenne (dB) —5.1-1072 | 7.7-107%
Distorsion d’amplitude maximum (dB) 5.0 0.49

Distorsion de phase moyenne (radian) 1.0-107% | 39-107°

Distorsion de phase maximum (radian) 1.1 1.6-1072

Tab. 3.15 Paramétres pour une synthése par AGMC - « Banc3 »

Nb. de voies M =4
Filtres d’analyse « Banc3 » (voir annexe D)
Filtres de synthese RIF, longueur 64
Nb. de points de fréquence K =512
Retard d=32

aurait calculé l'intégrale par la méthode des rectangles. Les résultats montrent que
le nombre de pulsations considérées est suffisant pour obtenir la méme précision que

dans le cas continu.

La méthode par approximation continue peut prendre en compte un léger sur-
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Tab. 3.16 Performances du BFH synthétisé par la méthode AGMC avec les paramétres du
tableau 3.15

nx =1 nx = 0.9
Repliement total moyen (dB) -36.6 -39.6
Repliement total maximal (dB) (maximum) -24.8 -31.9
Distorsion d’amplitude moyenne (dB) —5.2-1072 | 7.8-1071
Distorsion d’amplitude maximum (dB) 13.3 0.49
Distorsion de phase moyenne (radian) 1.0-107% | 39-1073
Distorsion de phase maximum (radian) 1.1 1.6-1072

échantillonnage du signal d’entrée. Cette fonctionnalité n’a pas été implémentée mais
on peut en donner le principe. Il est identique a celui donné pour la méthode d’approxi-
mation globale. Il s’agit de multiplier les réponses fréquentielles des filtres d’analyse
ainsi que la réponse fréquentielle idéale du BFH (retard de d échantillons) par la

fonction de pondération définie par I’expression (3.13).

3.5 Méthodes d’amélioration

Une fois qu’une solution (M filtres d’analyse et M filtres de synthese) est trouvée,
on peut chercher a améliorer les performances du BFH en minimisant divers criteres
d’erreur. Deux types d’optimisation peuvent étre effectuées : une optimisation des

filtres de synthese ou une optimisation des filtres d’analyse.

3.5.1 Méthodes d’amélioration des filtres de synthese

On suppose de nouveau que les filtres d’analyse sont donnés et qu’on a trouvé
par une méthode quelconque les filtres de syntheése (voir par exemple les paragraphes

3.3.1, 3.3.2, 3.3.3). On considere alors le critere suivant :

m M-1 s
o = / |To(e) — ce %) du + Z cp/ |Tp(ej“’)}2 dw. (3.61)
p#0

En effet, il permet, grace aux facteurs c,, de pondérer I'erreur de distorsion par rapport
a ’erreur de repliement. En fonction du type et du niveau d’erreur qu’on peut accepter,

les ¢, varient.
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Pour calculer les intégrales dans la relation (3.61), on utilise la méme discrétisation

de lintervalle [—m, w[ qu’on a utilisée précédemment :
P = {wl,...,wK} (362)
et on écrit :

K
S e D SIS B SR
k=1 —(M-1)

p#O
Le critere ci-dessus peut étre minimisé par diverses techniques d’optimisation.
Sur-échantillonnage - optimisation pondérée

En utilisant la fonction de pondération définie en (3.13) on écrit alors le critere en

(3.61) comme suit :

. 2mp P
¢ = / TO &) — ce ) W () | dw+ T,(e?)W jQ—jM—g)‘ dw
p=—(M-1)
p#0
(3.64)
ou, en équivalent discret, :
2 i, K 27p
Z‘ (%) — ce™7 ) W ()| "+ Z CPZ T (e )W (582 —jm)'
p=—(M-1) k=1
p#0
(3.65)

Cas de filtres de synthése a réponse impulsionnelle finie (RIF)

On peut remarquer que, si le banc de synthese est constitué de filtres a réponse
impulsionnelle finie, le critere (3.63) pour ¢, =1, p € {—(M —1),..., (M —1)}\{0} et
la norme du vecteur d’erreur (3.40) défini dans la méthode AGMC (paragraphe 3.3.3)
ont les mémes expressions, a un facteur pres. Pour ¢, # 1 l'expression (3.65) peut
étre la méme (& un facteur pres) que la version « pondérée » de (3.40) en remplagant

W(jQ) en (3.44), (3.45), (3.46) par :
Wp(j€) = W (59). (3.66)

Donc les coefficients des filtres qui minimisent le critére en (3.63) sont donnés par
I'équation (3.39). Par conséquent, dans le cas des filtres RIF, les deux méthodes de
synthese aboutissent au méme résultat. En revanche, la méthode de ce paragraphe

peut aussi étre utilisée dans le cas des filtres a réponse impulsionnelle infinie.
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Cas de filtres de synthése a réponse impulsionnelle infinie (RII)

Comme on a pu le constater dans le paragraphe 2.2.3, I'intérét de la solution BFH
réside dans 'atténuation de I'influence de 'appariement des CAN. Plus 'atténuation
des filtres d’analyse et de synthese est grande, plus 'atténuation des erreurs d’apparie-
ment est grande. Les résonateurs sont plus facilement réalisables mais leur atténuation
dans la bande coupée n’est pas tres grande. Dans le cas ou on aurait besoin de valeurs
d’atténuation plus importantes pour atténuer les erreurs d’appariement, des filtres
analogiques d’ordre plus élevé ou des résonateurs avec des facteurs de qualité plus
élevés peuvent étre utilisés. En principe, plus l'ordre des filtres augmente, plus la
complexité de réalisation augmente. On doit donc, en pratique, trouver le meilleur
compromis entre I'atténuation des erreurs d’appariement et la facilité de réalisation.
En utilisant des filtres d’analyse d’ordre plus élevé ou des résonateurs avec des fac-
teurs de qualité plus grands, les filtres de synthese auront aussi des atténuations plus
grandes dans les bandes coupées et des bandes de transitions plus étroites. Ce type de
caractéristique est en principe plus facilement réalisable, pour un ordre donné, avec
des filtres RII qu’avec des filtres RIF.

Adaptation de la méthode au cas de filtres de synthése RII

Les filtres a réponse impulsionnelle infinie peuvent présenter des problemes de
stabilité. Pour s’assurer qu’ils restent stables, on peut modifier légerement 1’optimisa-
tion en y ajoutant une contrainte. L’idée évidente est d’utiliser des formes en treillis.
L’optimisation du critére (3.63) est alors effectuée en imposant comme contrainte que
les coefficients de réflexion soient inférieurs a 1. Tous les filtres obtenus seront donc

stables.

Simulation et résultats

Un BFH a huit voies a été synthétisé. Les filtres d’analyse sont des résonateurs
ayant le méme facteur de qualité (réaliste), ) = 15.
Pour déterminer les longueurs optimales des numérateurs et dénominateurs des

filtres RII on peut utiliser le critere suivant :

ea=Y_ Y |Fm(wr) = Fr(e™)P. (3.67)

=1 k=1
ou F,,(wy) sont les valeurs des réponses fréquentielles des filtres de synthese obtenues

en résolvant les conditions de reconstruction parfaite et Fj,(e’“*) peuvent étre par
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Tab. 3.17 Valeurs du critére (3.67) pour différentes longueurs des dénominateurs et nu-

mérateurs des filtres RII. L + R = 128

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

exemple obtenus par la méthode de I'approximation locale aux moindres carrés. Soit
P la longueur des numérateurs et R la longueur des dénominateurs des fonctions
de transfert des filtres de synthese. La somme des longueurs des numérateurs et des
dénominateurs des filtres RII est gardée constante et on calcule le critere (3.67) pour
différentes valeurs de P et R. Le tableau 3.17 montre les valeurs de ce critere (divisé
par le nombre de points de fréquence K). Il s’avere que les meilleurs résultats sont
obtenus pour R = 20. Nous cherchons donc les filtres de synthese de longueur 20 pour

le dénominateur et 108 pour le numérateur.

Tab. 3.18 Parameétres pour une synthése par ALMC et amélioration des filtres de synthése

Nb. de voies M =38
Filtres d’analyse Résonateurs, Q=15=const.
Filtres de synthese RII, L =108, R =20
Nb. de points de fréquence K =256
Sur-échantillonnage ns = 0.93
Retard d =80
Facteurs de pondération cp, = 10

Donc il s’agit en fait d’un filtre « tout pole » suivi d’un filtre RIF. Pour la synthese
du banc de filtres on a utilisé la méthode locale aux moindres carrés (paragraphe 3.3.2)
pour obtenir un point initial convenable de I'optimisation. Ensuite, on a appliqué la
méthode d’amélioration des filtres de synthese expliquée dans ce méme paragraphe.

Le tableau 3.19 résume les résultats de la synthese. Les résultats obtenus dans le cas
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Tab. 3.19 Performances du BFH synthétisé par la méthode ALMC puis amélioré par la

méthode d’amélioration des filtres de synthése avec les parameétres 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)

des filtres RII sont comparés avec les résultats obtenus dans le cas des filtres RIF de
méme complexité (des filtres RIF de longueur 128 ont été utilisés). Dans 1’équation
(3.65) on a pris ¢, = 10, pour souligner la minimisation des erreurs de repliement;
c’est la raison pour laquelle les erreurs de distorsion ne diminuent pas apres I’'optimi-
sation. On voit clairement que, pour la méme complexité des filtres de synthese, de
meilleures performances sont obtenues quand on utilise des filtres a réponse impul-
sionnelle infinie. L’optimisation a été effectuée utilisant un sur-échantillonnage et a
'aide d’une fonction W (;j2) comme celle définie en (3.13) avec ng = 0.93. Dans cette
optimisation, les parametres des filtres d’analyse restent toujours constants. L’algo-
rithme d’optimisation utilise la méthode de la région de confiance implémentée en

Matlab par la fonction lsqgnonlin.

3.5.2 Méthodes d’amélioration des filtres d’analyse

Dans le paragraphe précédent nous avons vu une méthode d’optimisation des filtres
de synthese. De la méme maniere, une optimisation des filtres d’analyse peut étre

effectuée. On prend en compte le méme critere défini en (3.61). Dans [89], Velazquez
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optimise les poles et les zéros des filtres d’analyse avec ce méme critere. Dans la boucle
d’optimisation, il calcule les filtres de synthese avec une méthode d’approximation
locale. Dans notre cas, nous faisons varier des parametres des filtres d’analyse qui
sont liés a I'implémentation comme leur fréquence de résonance et leur facteur de
qualité. De plus, pour le calcul des filtres de synthese, nous utilisons la méthode
AGMC qui fournit de meilleurs filtres de synthese que les méthodes d’approximation
locale.

Si on considere un sur-échantillonnage et une pondération faite a l’aide d’une
fonction donnée en (3.13), on obtient le méme critere discret que dans le paragraphe

précédent :

K K 2
g = Z |(To(e7*) — ce™74x) W(ij)‘er Z p Z T, (7 YW (0 — jm)
k=1

Simulation et résultats

On synthétise un BFH avec la méthode AGMC a partir des parametres du tableau
3.20.

Tab. 3.20 Paramétres pour une synthese par AGMC' et optimisation des filtres d’analyse

Nb. de voies M =38
Filtres d’analyse « Bancl » (voir annexe D)
Filtres de synthese RIF, longueur 128
Nb. de points de fréquence K =256
Sur-échantillonnage ns = 0.93
Retard d =64

On effectue une optimisation du critere (3.65). Mais cette fois, le critere dépend
des parametres des filtres d’analyse.

Il est important de remarquer le fait que les fonctions de repliement et la fonction
de distorsion qui composent le critere (3.65) ne dépendent que des parametres des
filtres d’analyse, parce que les coefficients des filtres RIF sont calculés a partir de
I'équation (3.39).

La figure 3.23, représente la distorsion sans (trait pointillé) et avec (trait continu)
optimisation. On observe une amélioration évidente des performances en termes de

distorsion du banc de filtres. Dans les figures 3.24 et 3.25 on représente a titre
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Fig. 3.23 Distorsion - méthode AGMC et paramétres du tableau 3.20 - en trait pointillé :

sans optimisation des filtres d’analyse - en trait plein : avec optimisation

—110 Avant optimisation
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Fig. 3.24 Module des fonctions de repliement Ty (e/*) et To(e/*) - en trait pointillé : sans

optimisation des filtres d’analyse - en trait plein : avec optimisation

d’exemple les modules des quatre premieres fonctions de repliement. La aussi, on
peut observer 'amélioration apportée par 'optimisation. La figure 3.26 représente le

repliement total.
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-110

-120

Avant optimisation
Aprés optimisation

-130

-140

IT,l (@8)

-150

-160 . .
0 0.2 0.4 0.6
w (x Ttrad/éch)

-110

0.8 1

-120}
-130f
-140}

IT,l (@8)

-150

-160 : :
0 0.2 0.4 0.6
w (x trad/éch)

Fig. 3.25 Module des fonctions de repliement T3(e/*) et Ty(e’*) - en trait pointillé

optimisation des filtres d’analyse - en trait plein : avec optimisation
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Fig. 3.26 Repliement total - en trait pointillé : sans optimisation des filtres d’analyse - en

trait plein : avec optimisation

Dans la figure 3.27 on a représenté les modules des huit filtres d’analyse pour

montrer comment ils ont été affectés par le processus d’optimisation. On observe

qu’une légere modification de la position des fréquences centrales et des facteurs de
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ook | oo - : | . ; . Y

|

Fig. 3.27 Module des filtres d’analyse - en trait pointillé : sans optimisation des filtres

d’analyse - en trait plein : avec optimisation - paramétres du tableau 3.20

qualité des filtres d’analyse a un impact tres bénéfique sur les performances du BFH.
Le niveau moyen de repliement est amélioré de 14 dB grace a l'optimisation, soit
un gain de plus de 2 bit de résolution. Le tableau 3.21 résume les performances avec

et sans optimisation.

Tab. 3.21 Performances du BFH synthétisé par la méthode de l'approximation globale au
moindres carrés puis amélioré par la méthode d’optimisation des filtres d’ana-

lyse avec les paramétres du tableau 3.20.

Sans Avec
optimisation | optimisation de l’analogique

Repliement total moyen (dB) -113 -127
Repliement total maximal (dB) -111 -125
Distorsion d’amplitude moyenne (dB) 3.4-1078 2.3-107°
Distorsion d’amplitude maximum (dB) 1.3-107° 3-107°
Distorsion de phase moyenne (radian) 7-1077 1-1077
Distorsion de phase maximum (radian) 3.6-107° 3-107
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Tab. 3.22 Comparaison des méthodes d’échantillonnage de la réponse fréquentielle

TFI ALMC ALMC AGMC | AGMC
nx =1 nx =09 | ng=1 | nsg=0.93
Repliement total -39 -35 -43 -39 -113
moyen (dB)
Repliement total -31 -19 -32 -19 -111

maximal (dB)

Distorsion d’amplitude || 3-107® | =3.1-1073 | —=6.0-107* | 2-107% | 3.4-1078
moyenne (dB)

Distorsion d’amplitude 0.9 1.6 0.13 0.4 1.3-107°

maximum (dB)

Distorsion de phase 40-103 | 54-107% | 75-107* | 6-1073 | 7.1-107"

moyenne (radian)

Distorsion de phase 6-102 0.3 1.4-1072 0.63 3.6-1076

maximum (radian)

3.6 Eléments de comparaison

Ce paragraphe compare les méthodes de synthese exposées dans ce chapitre. Le
tableau 3.22 récapitule les performances pour les méthodes d’échantillonnage de la
réponse fréquentielle.

Les trois méthodes TFI, ALMC, AGMC synthétisent des BFH de performances
équivalentes pour un signal d’entrée occupant la totalité de la bande. Les perfor-
mances en repliement sont insuffisantes (puisque -39 dB correspond a une résolution
de 6.5 bit). Méme si on a vu que I'on pouvait améliorer les performances en sur-
échantillonnant légerement le signal d’entrée (voir le paragraphe 3.2.1), 'amélioration
engendrée n’est pas suffisante. Par exemple, on constate une amélioration de seule-
ment 8 dB sur le repliement total moyen pour un sur-échantillonnage d’environ 10 %
(nx = 0.9). La méthode la meilleure est la méthode par approximation globale aux
moindres carrés qui exploite le sur-échantillonnage dans le processus de synthese. Sur
I’exemple cité, on obtient ainsi une amélioration de 74 dB sur le repliement total pour
un sur-échantillonnage d’environ 7.5 % (ns = 0.93).

On peut comprendre pourquoi les méthodes de la transformée de Fourier inverse

et d’approximation locale aux moindres carrés sont limitées. Elles passent par 1’élabo-
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ration des réponses fréquentielles idéales. Puis le critere consiste a minimiser 1’écart
entre les réponses fréquentielles des filtres de synthese et les réponses idéales. Chaque
endroit du spectre a donc le méme poids dans le critere. Mais ces réponses fréquen-
tielles idéales peuvent étre difficiles a approcher, surtout en certains points particuliers
ou les spectres décalés se « raccordent » (tous les 2w /M). Or, ces points venant du
signal d’entrée en bout de bande, on peut supposer que l'on ait peu de puissance
dans ces zones. Cette hypothese est réaliste en sur-échantillonnant légerement le si-
gnal. La méthode AGMC permet de prendre en compte cela. Quant a la méthode
d’approximation continue, elle est comparable a la méthode AGMC. Toutes les deux
reposent en effet sur le méme principe. La méthode AGMC peut étre vue comme un
cas particulier de la méthode AC.

La méthode d’amélioration des filtres de synthese est utile pour résoudre un type
de problemes non-linéaires comme celui généré par I'utilisation des filtres de synthese
en structure RII. Cette méthode minimise un critere quadratique composite entre le
repliement et la distorsion. Les différents termes peuvent étre pondérés pour favoriser
la minimisation des erreurs de distorsion ou au contraire celle des erreurs de replie-
ment. Si les filtres utilisés sont de type RIF, la méthode d’amélioration des filtres de
synthese, telle qu’elle est formulée, est identique a la méthode globale aux moindres
carrés, le critere étant le meéme.

La méthode d’amélioration des filtres d’analyse optimise a la fois le banc d’ana-
lyse mais aussi, implicitement, le banc de synthese. En effet le critere a optimiser,
comportant les termes de repliement et le terme de distorsion est exprimé unique-
ment en fonction des parametres des filtres d’analyse. Les coefficients des filtres RIF
de synthese, nécessaires pour le calcul des fonctions de repliement et de distorsion,
sont déduits en fonction des parametres des filtres d’analyse, par la méthode AGMC.
Par conséquent, il s’agit d'une optimisation globale du banc d’analyse et du banc
de synthese. Une simple modification des fréquences de résonance et des facteurs de
qualité des résonateurs composant le banc d’analyse permet une amélioration im-
portante des performances. En méme temps, cette derniere affirmation peut signifier
aussi qu’une petite modification des parametres des filtres d’analyse risque de dé-
grader d’une maniere significative les performances du BFH. Et, comme il s’agit des
filtres analogiques, I'implémentation impliquera que les valeurs obtenues en pratique
seront différentes des valeurs calculées. Les bancs de filtres obtenus par cette der-

niere méthode risquent donc d’étre plus sensibles aux erreurs d’implémentation que
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les bancs de filtres obtenus par les autres méthodes.

3.7 Simulation temporelle

Dans les paragraphes précédents diverses méthodes de synthese des BFH ont été
proposées et le repliement total et la distorsion moyenne ont été évalués par un cal-
cul dans le domaine fréquentiel. On a montré que, le repliement total moyen, donné
par I’équation (2.66) représente I'inverse du rapport signal sur bruit de repliement du
BFH. Pour vérifier ces résultats, des simulations temporelles ont été effectuées. On ap-
plique a l'entrée du BFH un signal constitué d'une somme de sinusoides d’amplitudes
égales et de phases aléatoires. Les fréquences des sinusoides sont linéairement distri-
buées dans l'intervalle [0, 7[. Premiérement, une simulation temporelle d'un BFH
synthétisé par AGMC sans sur-échantillonnage (ng = 1) a été effectuée. Le signal
d’erreur (la différence entre l'entrée et la sortie du BFH) est montré dans la figure
3.28.

0.06

0.04

0.02

Erreur
o

—-0.02 I

-0.04

~0.06 i i i i i
0 2 4 6 8 10
temps (s) % 10

Fig. 3.28 Différence entre les signaux d’entrée et de sortie dans le cas d’un BFH synthétisé
par AGMC, ng =1

Pour comparaison, un BFH synthétisé par la méthode AGMC avec un sur-échantillonnage
-ns = 0.93 a été simulé. La différence entre 'entrée et la sortie du BFH est présentée
dans la figure 3.29.
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Fig. 3.29 Différence entre les signauz d’entrée et de sortie dans le cas d’un BFH synthétisé
par AGMC, ng = 0.93 (méme échelle que dans la figure 3.28)

Dans la figure 3.30 on a représenté un détail de la figure 3.29 pour distinguer
I’'ordre de grandeur de l'erreur dans le cas ng = 0.93.

x 10°°

Erreur

temps (s) x 10

Fig. 3.30 Différence entre les signauz d’entrée et de sortie dans le cas d’un BFH synthétisé
par AGMC, ng = 0.93 - détail de la figure 3.29

Afin de vérifier les résultats obtenus dans le domaine fréquentiel, on calcule la
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puissance du signal d’erreur du BFH obtenu par AGMC, ng = 0.93. Le rapport
signal sur bruit calculé comme la puissance du signal d’entrée 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
que le bruit de repliement est le seul qui compte dans le calcul du rapport signal sur

bruit, la distorsion étant tres petite.
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Chapitre 4

Extension des performances et des

fonctionnalités

La majorité des BFH proposés dans la littérature convertissent en passe-bas. Or,
les besoins futurs montrent la nécessité d’'une conversion en bande passante. Ce cha-
pitre présente comment étendre les méthodes de synthese élaborées et présentées dans
le cas passe-bas au cas passe-bande [35].

D’autre part, nous avons vu la nécessité d'un systeme de numérisation versatile,
c’est-a-dire un systeme dont on peut modifier dynamiquement les caractéristiques.
On montre dans ce chapitre comment on peut modifier la résolution d’'un BFH dans
une bande de fréquence donnée. C’est ce qu’on appelle la focalisation spectrale [35].

Jusqu’a maintenant, les BFH synthétisés font appel a des filtres numériques de
synthese de type RIF. Or on peut aussi envisager des filtres a réponse impulsionnelle
infinie. Nous présentons trois méthodes de synthese de filtres RII pour BFH. Nous

comparons les résultats obtenus a ceux obtenus pour les RIF.

4.1 Numérisation en bande passante

4.1.1 Fréquence d’échantillonnage minimale

Nous avons vu dans le chapitre 2 I'intérét de numériser en bande passante. [85]
présente une étude théorique sur I’échantillonnage en bande passante. Il montre que
dans certains cas on peut échantillonner un signal en bande passante a une fréquence

inférieure a 2 f,,4, voire méme dans le meilleur des cas a une fréquence égale a 2B (ou
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B est la largeur de bande du signal). En effet, la fréquence minimale d’échantillonnage
d’un signal de largeur de bande B dépend de sa position dans le spectre fréquentiel
suivant la relation (4.1).

o 2f
(min) — ZImaz 4.1
7! - (1)

ou n est la partie entiere de fy,q./B.
Dans le cas des BFH, des repliements s’effectuent tous les f./M, ces repliements
étant minimisés par la partie numérique. La fréquence d’échantillonnage minimale

obéit donc a la loi donnée par la relation (4.2).

fe(mm) _ fmaa:M (4.2)
n

ou n est la partie entiere de f,,,.M/(2B). La figure 4.1 représente la fréquence d’échan-

tillonnage minimale pour une numérisation classique avec un convertisseur, une nu-

mérisation avec un BFH a quatre voies et une numérisation avec un BFH a huit

voies.
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Fig. 4.1 Fréquence d’échantillonnage minimale (fe(mm)) en fonction de la fréquence maxi-
male (fmaz) - en petits pointillés : pour un seul CAN; en gros pointillés : pour

un BFH a quatre voies; en ligne pleine : pour un BFH a huit voies
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On remarque que, a moins que la bande du signal d’entrée soit exactement sur
un multiple de 2B /M, il faut échantillonner & une fréquence supérieure a 2B. Ceci
revient en fait & numériser une bande plus large que la bande initiale. Dans la suite,
on considére que la bande B est la nouvelle bande a numériser.

On constate aussi qu’en numérisant avec un BFH et en augmentant le nombre
de voies, on diminue la fréquence minimale d’échantillonnage. Ainsi, pour I’exemple
d’une bande [500MHz-2GHz|, la fréquence minimale d’échantillonnage avec un seul

convertisseur est de 4 Géch/s alors qu’avec un BFH a huit voies, elle vaut 3.2 Géch/s.

4.1.2 Equations de reconstruction parfaite en bande passante

Nous supposons qu’il existe un entier N tel que f,,.. = NB. La figure 4.2 montre

la densité spectrale de puissance d'un tel signal.

-fu -l 0 fl fu fréquence
=(N-1)B =NB

Fig. 4.2 Densité spectrale de puissance d’un signal continu en bande passante

L’objectif de cette étude est de numériser le signal inclus dans la bande B a la
fréquence d’échantillonnage 2B tout en le ramenant en bande de base. La figure 4.3
montre la densité spectrale de puissance du signal échantillonné dans le cas ou N est

impair.

- .
B 0 B 28 3B 4B 5B fréquence

Fig. 4.3 Densité spectrale de puissance d’un signal en bande passante (cas N impair)

échantillonné a 2B

Dans le cas des bancs de filtres hybrides, nous avons vu dans le paragraphe 2.3.1
que ’échantillonnage sur chaque voie a f. = 1/MT crée des décalés tous les 2mp/M

(p entier). En passe-bas, il s’agissait de conserver le décalé p = 0 et d’annuler tous
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4.1. NUMERISATION EN BANDE PASSANTE

les autres. En passe-bande, en supposant que le nombre de voies M est pair, le décalé
du spectre positif qui est inclus dans Uintervalle [0, 7| est celui pour lequel p = p, =
—M(N —1)/2. De méme, le décalé du spectre négatif qui est inclus dans 'intervalle
] — 7, 0] est celui pour lequel p = p_ = M(N — 1)/2. La figure 4.4 montre tous les
spectres décalés qui ont un impact sur 'intervalle | — 7, 7[. Il y a M + M /2 —1 décalés
du spectre positif pour la bande | — 7, 7| et le méme nombre pour les décalés du

spectre négatif.

Signal utile
(décalé p=-8)

En pointillés : décalés sans impact sur l'intervalle ]-1r,1r[

Fig. 4.4 Spectres décalés

Nous partons de I'expression de la réponse fréquentielle de la sortie du BFH (ex-
pressions (2.27) et (2.28) qui définissent notamment les termes T}, (e’*)). En bande

passante, les équations de reconstruction parfaite sont donc :

e_dev p € {p+;p—}

Tp(e) =40 , pe{ps —(M—1),pe(M/2= )N\ {p:} U (4.3)
{p- = (M/2-1),...p-(M = 1)}\{p-}

Comme les filtres d’analyse et de synthese sont des filtres a coefficients réels, il suffit

C

de s’intéresser aux pulsations positives donc a lUintervalle [0, 7[. Les équations de
reconstruction parfaite se résument alors a :
ce it p=py
() =90 pef{pr = (M/2-1),pe(M/2- DI\ {p:}U  (44)
{p-+1,..,p-+(M-1)}

Comme dans le cas passe-bas, pour une pulsation donnée, M — 1 termes d’aliasing

sont non nuls, les autres étant nuls. Si on cherche la réponse fréquentielle idéale des
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4.1. NUMERISATION EN BANDE PASSANTE

filtres de synthese, pour chaque pulsation w, on a alors un systeme de M équations a
M inconnues a résoudre.

Le probleme posé est donc le méme en passe-bas qu’en passe-bande. Les méthodes
implémentées en passe-bas peuvent donc étre transposées au cas passe-bande. La
méthode d’approximation globale aux moindres carrés revient donc a résoudre le
systeme :

HF = t. (4.5)

Ot la matrice des « décalés » du filtre H,,(j€2) est :

- ) -

H,
HE"—(M/2-1)

H(p+*1)

m

H(p++1)

H%++(M/2_1))
H(p_Jrl)

m

H%7+(M—1))

Les HY (7§2) sont définis comme dans ’équation (3.32).

Pour améliorer les performances du BFH, on peut, comme dans le cas passe-
bas, sur-échantillonner légéerement le signal d’un facteur 1/ng ou ng est proche de
1. Dans le cas passe-bande, il faut en plus choisir la fréquence d’échantillonnage de
maniere a ce que le signal soit centré le mieux possible dans une bande multiple
de la fréquence d’échantillonnage. Ainsi l'effet du sur-échantillonnage est bénéfique
pour la reconstruction vers la fréquence minimale et vers la fréquence maximale. En
supposant que l'on parvienne a une parfaite symétrie entre la fréquence minimale
et la fréquence maximale, cela revient a limiter chaque extrémité de la bande avec
le facteur (1 — ng)/2. Cela se fait en appliquant une fenétre de pondération W aux

réponses fréquentielles des filtres d’analyse conformément aux équations (4.7) et (4.8).

‘ . . . 21
HP® Q)= H, (iQ — il Wi(iQ — -2

— (4.7)

89
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tc — CM e*jwldW(le -27rp+) efngdW(jQQ -27rp+) . efijdW(jQK

—JmT —JmT

La figure 4.5 donne un exemple de fenétre de pondération.

T

A E st

\4

0
RO

(1-ns)/2

r2

n N
] I 4

(N-1)m N rad/s

Fig. 4.5 Exemple de fenétre de pondération

—j%E)
(4.8)

La figure 4.6 représente les plages de fréquences pour lesquelles on reconstruit le

T w 0&\&\\\\& " s

Fig. 4.6 Fréquences pour lesquelles on reconstruit le signal dans le cas d’un léger sur-

échantillonnage. En haut : cas passe-bas, en bas : cas passe-bande

On remarque ici une différence entre le cas passe-bande et le cas passe-bas. En

effet, dans le cas passe-bas, on reconstruit un signal autour de la fréquence nulle

alors qu’en passe-bande avec un sur-échantillonnage du signal, on ne cherche pas a

reconstruire le signal autour de la fréquence nulle.
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4.1. NUMERISATION EN BANDE PASSANTE

Simulation et résultats

On considere les parametres de synthese définis dans le tableau 4.1.

Tab. 4.1 Paramétres pour une synthése par AGMC' en bande passante

Nb. de voies

M =4

Filtres d’analyse

« Banc4 » (voir annexe D)

Filtres de synthese

RIF, longueur 64

Nb. de points de fréquence

K =256

Limitation de la bande

Casl:nsg =1, Cas Il : ns =0.86

Retard

d=32

Pour ce banc d’analyse, deux BFH sont synthétisés, le premier sans limitation de

la bande, le second avec limitation de bande (ng = 0.86). La figure 4.7 montre la

distorsion. La figure 4.8 montre le repliement total. Les résultats sont résumés dans

le tableau 4.2.

[R(w)| (dB)
o

I I
0 0.1 0.2

I
0.3

I I I
0.4 0.5 0.6
pulsation w (x Ttrad/éch)

I
0.7

I I
0.8 0.9

1

arg(R(w)) (rad)
o

I I
0 0.1 0.2

I
03

I I I
0.4 0.5 0.6
pulsation w (x Ttrad/éch)

I
0.7

I I
0.8 0.9

1

Fig. 4.7 Distorsion - méthode AGMC' en bande passante - parametres du tableau 4.1. En

trait pointillé : ng = 1,nx = 0.98. En trait plein : ng = 0.86,nx = 0.858.
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Repliement total (dB)
|
@
3

-80}-

90}

-100

~110 I I I I I I I I I
0 0.1 0.2 03 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
Pulsation w (x Trrad/éch)

Fig. 4.8 Repliement total - méthode AGMC' en bande passante et paramétres du tableau
4.1. En trait pointillé : ng = 1,nx = 0.98. En trait plein : ng = 0.86,nx = 0.858.

Tab. 4.2 Performances des BFH synthétisés par la méthode AGMC' en bande passante

avec les parametres du tableau 4.1

Ns = 1 Ns = 0.86

Repliement total moyen (dB) -32 -85
Repliement total maximal (dB) -18 -74
Distorsion d’amplitude moyenne (dB) | —9.5-1073 | 1.0-1077
Distorsion d’amplitude maximale (dB) 0.71 3.6-1071

Distorsion de phase moyenne (radian) 9.3-107% | 94-1077

Distorsion de phase maximale (radian) 0.22 2.4-1074

4.2 Focalisation spectrale

On suppose qu'un BFH convertit une bande tres large avec une résolution relati-
vement faible mais suffisante pour analyser le spectre et déterminer une sous-bande
de fréquence intéressante. Apres avoir trouvé une bande de fréquence d’intérét, on
peut avoir besoin d'une résolution plus importante dans cette bande. Dans ce cas,
nous proposons de télécharger un nouveau jeu de coefficients des filtres de synthese

de maniere a obtenir une meilleure résolution dans la bande souhaitée. C’est ce qu’on
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appelle la focalisation spectrale. Ce paragraphe montre comment on peut synthétiser
un tel banc de synthese.
Nous avons modifié le critere a minimiser dans la méthode d’approximation globale

aux moindres carrés. Rappelons que le critere minimisé dans la méthode globale est :
A = [[Hf —t])? (4.9)

ou H, f et t. sont définis dans le paragraphe 3.3.3. Soit [wy, ws], I'intervalle définissant
la bande d’intérét By incluse dans B, la bande totale. On définit alors un nouveau
critere qui pondere les termes de reconstruction selon que la pulsation considérée est

dans By ou non.

A = ||diag(wm)Hcf — diag(wi)te||” (4.10)
th:|:wd Wy o0 Wi i|T (411)

Wet = [ Wdat Wy -0 Wy }T (4-12)

wa = | Wal@) Wa(@) - W) | (4.14)
way = | Wa() Wanl@) - Wal®) | (4.15)

W, est la fonction de pondération pour les termes de repliement. Wy est la fonction
de pondération pour le terme de distorsion. Wy, est la fonction de pondération pour

la réponse fréquentielle idéale du BFH. Un exemple de jeu de valeurs est donné dans
le tableau 4.3.

Tab. 4.3 Exemple de valeurs des fonctions de pondération

Qe By | Q¢ DBy
W, 1 0.001
Wy 1 0.001
Wa 1 0
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Ce jeu de valeurs va permettre de relacher les contraintes en dehors de la bande

et ainsi d’améliorer les performances dans le bande. De plus, donner la valeur nulle a

Wa(j€2) en dehors de By permet de filtrer le signal hors bande.

Simulation et résultats

On considere les parametres de synthese définis dans le tableau 4.4. Les figures

4.9 & 4.12 donnent la distorsion et le repliement total pour les deux BFH (le premier

sans focalisation spectrale, le second avec).

Tab. 4.4 Paramétres pour une synthése par AGMC en bande passante sans et avec focali-

sation spectrale

Nb. de voies

M =4

Filtres d’analyse

« Banc4 » (voir annexe D)

Filtres de synthese

RIF, longueur 64

Nb. de points de fréquence K = 256
Limitation de la bande ns = 1, nx = 0.949
Focalisation spectrale Cas I: «sans » , Cas Il : « avec » sur By = [0.5m, 0.87]

fenétre de pondération de ’exemple du tableau 4.3

Retard

d=32

IR(w)| (dB)

arg(R(®) (rad)

-0.005 -

-0.01
0

0.01

0.005 [

W\ANVVW\/VW\/\A/

I I I I I I I I I
0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
pulsation w (x Ttrad/éch)

M

I I I I I I I I I
0.1 0.2 0.3 0.4 05 0.6 0.7 0.8 0.9 1
pulsation w (x Trrad/éch)

Fig. 4.9 Distorsion - méthode AGMC en bande passante - paramétres du tableau 4.4.
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Repliement total (dB)

0.1 0.2 0.3

I I
0.4 0.5 0.6
Pulsation w (x trad/éch)

0.7

0.8

0.9 1

Fig. 4.10 Repliement total - méthode AGMC en bande passante - paramétres du tableau

44

arg(R(w)) (rad)

Fig. 4.11 Distorsion

parameétres

R @)
5
‘

I
0.4 0.5 0.6

0.1 0.2 03 0.7 0.8 0.9 1
pulsation w (x Trrad/éch)
0.1
0.05 ol
0
-0.05 ol
01 I I I I I I I I
0.1 0.2 03 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1

- méthode AGMC' en bande passante

du tableau 4.4.

pulsation w (x Ttrad/éch)
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Repliement total (dB)

-100
0

I I I I I I I I I
0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
Pulsation w (x Trrad/éch)

Fig. 4.12 Repliement total - méthode AGMC' en bande passante avec focalisation spectrale

- parametres du tableau 4.4.

Le tableau 4.5 donne les performances des deux BFH.

Tab. 4.5 Performances des BFH synthétisés par la méthode AGMC' en bande passante

avec les parametres du tableau 4.4

Cas 1 Cas II
By = [0.57,0.87]

Repliement total moyen (dB) -68 -90

Repliement total maximal (dB) -55 -80

Distorsion d’amplitude moyenne (dB) | 1.24-107° 3.9-107°
Distorsion d’amplitude maximale (dB) || 3.2-1073 3.4-1073
Distorsion de phase moyenne (radian) 9.0-107° 4.9-1077
Distorsion de phase maximale (radian) || 2.5-1073 3.9-107°

Pour le BFH sans focalisation spectrale, les performances sont calculées sur la
totalité de la bande [0, 7[. On obtient une résolution moyenne de 11 bit. Pour le BFH
a focalisation spectrale, les performances données sont calculées sur By. La résolution
dans By passe alors a 15 bit. La figure 4.13 montre la résolution en fonction de la

pulsation pour ces deux BFH.
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résolution en bit
A

e

A 4

pulsation

Fig. 4.13 Résolution avec et sans focalisation spectrale - paramétres du tableau 4.4.

4.3 Filtres de synthese RII

Nous avons montré dans le chapitre 3 que, pour un banc d’analyse donné, il existe
un banc de synthese idéal qui permet la reconstruction parfaite sur toute la bande.
Ces réponses fréquentielles idéales ne sont pas synthétisables par des filtres RIF de
longueur raisonnable. C’est pourquoi, nous avons fait certaines hypotheses sur le signal
d’entrée qui relachent les contraintes sur les filtres de synthese RIF et permettent
d’obtenir des performances acceptables avec des longueurs de filtres RIF raisonnables.

Mais on peut aussi envisager des filtres de synthese de type RII pour BFH. En effet,
il se pourrait que certaines réponses fréquentielles soient mieux approchées par des
filtres RII que par des filtres RIF. C’est pourquoi nous avons étudié des méthodes pour
synthétiser des bancs de synthese a RII pour BFH. Nous avons élaboré trois méthodes
de synthese de filtres RII pour BFH. La premiere est la méthode d’approximation
locale aux moindres carrés. Il s’agit d'une extension de celle décrite dans le chapitre
3. La deuxieme méthode utilise la méthode classique d’approximation de Padé. La
troisieme utilise la méthode des développements en fraction continue.

Une des difficultés de la synthese de filtres RII pour BFH est le choix du nombre
de poles. Une premiere stratégie pourrait étre, pour un méme banc d’analyse et une
méme méthode, d’effectuer plusieurs syntheses en faisant varier ce nombre de poles.
Ainsi, on pourrait en déduire le nombre de poles optimal. Mais il faut tenir compte

aussi du fait que, outre les problemes d’instabilité, les poles sont en général plus
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défavorables pour la précision des calculs. On cherchera donc a minimiser le nombre
de poles. C’est pourquoi, nous avons effectué des syntheses avec un petit nombre de
poles.

Pour les deux méthodes proposées, nous synthétisons des BFH a filtres de synthese
RII. Nous comparons les performances des BFH a filtres RII avec celles de BFH a
filtres RIF. Nous notons {z4, x,} les dimensions caractérisant un filtre RII, ou x4 est

le nombre de poles et z,, le nombre de zéros.

4.3.1 Approximation locale aux moindres carrés (ALMC -
RII)

Principe

Comme dans la méthode du chapitre 3, on calcule tout d’abord les réponses fré-
quentielles idéales F,,(wy) des filtres de synthese pour les K pulsations wy équirépar-
ties sur [—m, 7[. Puis, on cherche a approcher ces réponses fréquentielles par celles de
filtres de type RII de la forme :

_B(z) N oM
Alz) 14 0F alm

On cherche les coefficients {bﬁlm)} et {al(m)} qui minimisent le critere J suivant :

I = S Fnlon) = S
k

Pour cela, on utilise un algorithme d’optimisation de type Gauss-Newton avec la

contrainte de stabilité du filtre recherché.

Simulation et résultats

Comme un nombre minimal de podles est souhaitable, nous cherchons tout d’abord
a évaluer les avantages de rajouter un poéle a un filtre de type RIF.
Nous synthétisons un BFH avec la méthode expliquée précédemment en partant

des parametres du tableau 4.6.
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Tab. 4.7 Performances des BFH synthétisés par la méthode ALMC
RIT {1,64} | RIF 76 | RIF 80

Retard 40 38 40
A 0.8290 0.8578 | 0.8193

Tab. 4.6 Paramétres pour une synthése par ALMC - RII

Nb. de voies M=4
Filtres d’analyse « Banc4 » (voir annexe D)
Filtres de synthese RII longueur {1,64}
Nb. de points de fréquence K =256

Pour ce BFH, on calcule la valeur du critere A défini par la relation (3.40). La
valeur absolue de ce critere n’a pas de sens physique mais il permet de comparer la
qualité de la reconstruction de plusieurs BFH. Ensuite, nous synthétisons des BFH a
filtres de synthese de type RIF de longueurs plus grandes que 64. Le méme critere A
est calculé pour ces BFH. Les résultats donnés dans le tableau 4.7 montrent que la
longueur des filtres RIF qui donne une valeur du critere équivalente a celle obtenue
pour les RII est entre 76 et 80. Or, étant donné le facteur de sur-échantillonnage de
M = 4 avant le filtrage numérique, un banc de synthese de filtres RII {1,64} est
équivalent a un banc de RIF de longueur 68 en terme de puissance calculatoire. Dans
cet exemple, la structure RII est donc avantageuse de ce point de vue.

Puis, a partir du méme banc d’analyse, nous avons effectué plusieurs syntheses en
augmentant le nombre de poles (voir le tableau 4.8). Pour chaque nombre de poles,

on dispose de la valeur du critere A correspondante.

Tab. 4.8 Paramétres pour une synthése de RII par ALMC' en bande passante

Nb. de voies M =14
Filtres d’analyse « Banc4 » (voir annexe D)
Filtres de synthese RII, longueur {x,64}, x=1,...,32
Nb. de points de fréquence K =256

Ensuite, on a calculé par la méme méthode des BFH a filtres de synthese RIF

ayant des longueurs de 64 a 128.
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Tab. 4.9 Paramétres pour une synthese de RIF par ALMC en bande passante

Nb. de voies M =4
Filtres d’analyse « Banc4 » (voir annexe D)
Filtres de synthese RIF, longueur 64,...,128
Nb. de points de fréquence K =256

Afin de comparer les BFH a RII aux BFH a RIF, la figure 4.14 montre les valeurs
du critere A pour les RII et les RIF. Pour cela, nous avons choisi les échelles des deux
abcisses en supposant que la réalisation d’un pole est comparable a celle de quatre

zéros en terme de puissance de calcul.

Ordre du FIR
64 80 96 112 128 144 160 176 192
T T T T T T T 1

RIF

Valeur du critére A
=)
3
a

i /

065 RIl

Fig. 4.14 Critére de qualité A des BFH avec filtres de synthése RII et RIF - synthése
ALMC a partir des paramétres du tableau 4.8

On constate que c’est pour l'ordre trois du dénominateur que le gain en perfor-
mance entre les RIF et les RII est le plus important. On remarque que le cas RII
{3,64} donne un critere de qualité équivalent au cas RIF de longueur environ 140.
Or la puissance de calcul d'un filtre RIT {3,64} équivaut a celle d’un filtre RIF de
longueur 76. La encore, le cas RII semble avantageux.

Néanmoins, le repliement moyen obtenu pour le premier banc de synthese a RII
calculé est de -28 dB. Cette valeur n’est pas satisfaisante dans le cadre de notre étude.
Ceci s’explique par le fait que partir des réponses fréquentielles idéales des filtres de

synthese est trop contraignant.
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Prise en compte d’un léger sur-échantillonnage du signal

L’inconvénient de la méthode ALMC telle qu’elle est utilisée jusqu’a présent est
qu’elle ne peut pas prendre en compte un léger sur-échantillonnage du signal puis-
qu’elle part des réponses fréquentielles idéales des filtres de synthese qui par définition
donne une reconstruction parfaite sur toute la bande. Or nous avons vu dans le cha-
pitre 3 l'intérét de considérer un léger sur-échantillonnage du signal d’entrée.

Pour prendre en compte ce sur-échantillonnage, on peut soit considérer le BFH
comme un point de départ d’une optimisation globale avec le facteur ng adapté,
soit utiliser la méthode ALMC en partant d’'un banc de filtres RIF préalablement
synthétisé avec la méthode AGMC avec le méme facteur 7.

Nous donnons le résultat d’'une synthese dans le second cas. Tout d’abord une
premiere synthese avec la méthode AGMC permet d’obtenir un premier banc de
synthese de filtres RIF. Pour cela, nous considérons le jeu de parametres donné dans
le tableau 4.10.

Tab. 4.10 Paramétres pour une synthese de RIF par AGMC' en bande passante

Nb. de voies M =14
Filtres d’analyse « Banc4 » (voir annexe D)
Filtres de synthese RIF, longueur 66
Retard 33
Nb. de points de fréquence K =256
Limitation de la bande ns = 0.9

Puis on applique la méthode ALMC partant cette fois des réponses fréquentielles
des filtres RIF. Nous cherchons des filtres RII de dimensions {3,62}. Les performances
du BFH a filtres RIF et du BFH final sont données dans le tableau 4.11.
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Tab. 4.11 Performances du BFH synthétisé par la méthode ALMC avec les paramétres du

tableau 4.12

RIF RIT ALMC
Repliement total moyen (dB) -69.1 -66.5
Repliement total maximal (dB) -47.1 -A7.7
Distorsion d’amplitude moyenne (dB) | —3.6-107° | —1.82-107°
Distorsion d’amplitude maximale (dB) || 8.1-1072 5.1-1073
Distorsion de phase moyenne (radian) 3.1-107° 3.2-107°
Distorsion de phase maximale (radian) || 7.3-107° 74-1073
Valeur du critere A 0.0105 0.0121

On constate qu’avec ces filtres RII, on ne dégrade pas trop les performances par

rapport aux RIF .

4.3.2 Approximation de Padé
Principe

L’approximation de Padé est une méthode d’approximation permettant d’appro-

cher une fonction par une fraction rationnelle [72]. Une fraction rationnelle est de la

forme : —— ; Kt
P T
Ry = L) _ bbb +be L (4.16)
Q(x) ag+az+ ... +ag_1x5-
On peut de plus imposer ag = 1, donc :
P by + b oo b Bt
Riz) = (z) _ bo+bix+ .. + bk 1.7:K : (4.17)
Q(x) l1+azr+..+ag o8-
Soit f une fonction admettant une décomposition en série sous la forme :
f(z) = Z cpa® (4.18)
k=0
On appelle approximation de Padé de f la fonction rationnelle R(x) telle que :
R(0) = f(0) (4.19)
R = o [ = 1,2,..2K (4.20)
dan T)|e=0 = don T)|g=0,N = 1,4, ... .
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Les équations (4.19) et (4.20) forment un systéme de 2K — 1 équations a 2K — 1
inconnues (b, ..., b1 €t ay, ...,ax_1). Pour écrire ce systeme, il suffit d’écrire I’égalité

entre les expressions (4.17) et (4.18), soit :

kKBl by S k
— = CkT (4.21)
1+ Zszll ayz® ;

Puis, on multiplie les deux membres de cette équation par le dénominateur de (4.17).

K-1 o0 K-1
k=0 k=0 k=1

bo+ b1z 4 ...+ b1 = (co+cx+ . A coox™) (14 arz’ + ... +ag_12%7) (4.23)

ainsi, par identification, on obtient pour les puissances inférieures ou égales a K —1 :

bo = (o
b1 = C(Cpaq +
b2 = c(gaz t+ c1a1 + ¢
(4.24)
b3 = (CpQ3 + C1a3 + Caa71 + C3
bxk_1 = coax—1+crag—o2+ -+ Ccx1
On obtient donc K équations a K inconnues dont la forme générale est :
k
b= mCem k=01, K —1 (4.25)
m=0
Pour les puissances supérieures, on obtient :
A1CK—1 + A2CK—2 + *++ + Ag-1C1 = —cCK
A1CK + ACKg—1 + *+ -+ ag—1C2 = —CK41
(4.26)
a1C2Kk—3 T A2C2K—4 + - T AK_1CK—1 = —CaK-—2

On obtient alors un second systeme de K — 1 équations a K — 1 inconnues. La forme
générale de ces équations est :

K-1
Z AmCK-—1-m+k = —CK—-1+k; k= 1, LK -1 (427)

m=1
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On résout tout d’abord ce dernier systeme qui donne les valeurs des {ax}, k =1--- K—
1. Puis on résout le systeme (4.24) pour obtenir {by}, £ = 0,1--- K — 1. Chacun de
ces systemes peut étre résolu en utilisant la méthode des moindres carrés.

Dans le cas qui nous intéresse, nous cherchons une fonction de transfert en « z »
dont le nombre de poles est inférieur au nombre de zéros. Appelons L le nombre de

poles de la fonction recherchée. On cherche les {b;} et {a;} tels que :

K —k 00
b
ZkzOL hE = et (4.28)
1+t =

avec K > L.
Il faut alors partir du couple de systemes précédent et tenir compte des coefficients
a valeurs nulles. L’équivalent du systeme (4.25) devient le systeme a K équations, K

inconnues suivant :

bo = o
by = coa1+0
by = caz+ a1+
b1 = coar—1+cap—2+---+cp
b, = coap+ciap_1+---+cp_1a1+cp =ciap_1+ -+ cr_1a1 + ¢,
bk = coaxtcaag 1+ t+cegap 1+t ex 1 =ckopar1+-+Ccx
(4.29)
car a; = 0 pour ¢ = L, L+ 1,--- | K — 1. Pour déterminer les coefficients {a;}, le
systeme (4.27) devient :
L-1
> mCri—mek = —CLoiomk=1,...L—1 (4.30)
m=1

Probleme de stabilité du filtre RII

L’algorithme de Padé expliqué précédemment ne conduit pas nécessairement a un
filtre stable. Nous proposons d’améliorer I’algorithme afin qu’il garantisse que le filtre
RIT obtenu soit stable.

Le principe est de procéder a une premiere synthese du filtre grace a l'algorithme

précédent en résolvant les systemes (4.29) et (4.30). Si le filtre obtenu a des poles en
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dehors du cercle unité, on les ramene a l'intérieur de la maniere suivante. Considérons

un pole 2y en dehors du cercle unité comme sur la figure 4.15.

4Im{z} Alm{z}
zo"
1.7
NGO =Re{z}
(@) ®)

Fig. 4.15 (a) Poéle initial , en dehors du cercle unité. (b) pdle final, ramené dans le cercle

unité apres inversion du module

Multiplions la fonction de transfert du filtre par la fonction de transfert passe-tout

A(z).

1 — 2271
Az) = ZO_—Oﬂ (4.31)
Le module du filtre initial est inchangé et le pole zy a été remplacé par le pole 1/z,
qui se trouve dans le cercle unité comme l'illustre la figure 4.15.
Ainsi, le nouveau filtre RII est stable. Mais la phase de la fonction de tranfert a
été modifiée. Pour y remédier, on recalcule les coefficients by, a 'aide du syteme (4.29)

a partir des nouveaux q;.

Simulation et résultats

On part d’'un banc de synthese RIF obtenu par la méthode AGMC et les para-
metres donnés dans le tableau 4.10. On synthétise un banc de synthese de type RII

avec la méthode de Padé précédente (voir le tableau 4.12).

Tab. 4.12 Paramétres pour une synthése de RII par la méthode de Padé

Nb. de voies M =4
Entrée banc de synthese obtenu a partir du tableau 4.10
Filtres de synthese RII {3,62}

La premiere étape de la synthese fournit des filtres avec des poles en dehors du

cercle unité (six poles sur douze). La seconde étape de I’algorithme fournit des filtres
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de synthese stables. Le tableau 4.13 présente les performances du BFH a RIF de

référence et celle du dernier BFH synthétisé.

Tab. 4.13 Performances du BFH synthétisé par la méthode d’approzimation de Padé avec

les parameétres du tableau 4.12

RIF RII
Repliement total moyen (dB) -69.1 -64.5
Repliement total maximal (dB) -47.1 -49.4
Distorsion d’amplitude moyenne (dB) | —3.6-107° | —2.1-10~*
Distorsion d’amplitude maximale (dB) || 8.1-107% | 9.8-107°
Distorsion de phase moyenne (radian) 3.1-107° | 2.7-107°
Distorsion de phase maximale (radian) | 7.3-107% | 6.2-107°
Valeur du critere A 0.0105 0.0153

Les performances des deux BFH sont donc assez semblables. Les filtres RII syn-
thétisés avec la méthode d’approximation de Padé approchent donc bien les filtres
RIF de la premiere synthese et ne dégradent pas trop les performances.

Mais a performances égales, il est plus simple de réaliser un filtre RIF de longueur
66 qu'un filtre RII {3,62}. Les filtres congus avec cette méthode doivent étre considérés
comme un point de départ pour une optimisation telle que celle présentée dans le
paragraphe 3.5.1. Les performances du BFH ainsi optimisé doivent étre comparées a
celles du BFH a filtres RIF.

4.3.3 Approximation par la méthode des fractions continues

(AFC)
Principe

Afin d’approcher un polynome par une fraction rationnelle, on peut aussi passer
par l'intermédiaire de 'approximation par une fraction continue. Il existe plusieurs
formes de fractions continues [1]. Elles sont toutes algébriquement équivalentes mais
elles peuvent différer au niveau de la précision des calculs. Or a ce stade, nous ne
prenons pas en compte la précision des calculs que nous supposons infinie. Nous

choisissons donc de travailer avec la forme standard d’une fraction continue donnée

106



4.3. FILTRES DE SYNTHESE RII

par I’équation (4.32).

1

forme d’une fraction continue standard = o (4.32)
Baw
YT
P —

1+

Pour calculer les coefficients g, nous utilisons la méthode décrite dans [1]. Nous
faisons appel a l'algorithme « quotient-difference » de Rutishauser. La table donnée

en figure 4.16 associée aux équations 4.33 illustre cet algorithme.
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Fig. 4.16 Table « quotient-difference »

n n n+1 n+1
QI(c—l-)lel(c )= QIE: )el(c : ( 3 )
n n n+1 n+1 3¢
q](€ : el(c )= qli ) 6I(cfl )

D’autre part, on admet que la fonction f a une décomposition en série de la forme :

o0

flo)=> cpa* (4.34)

k=0

On calcule la premiere colonne de la table « quotient-difference » avec la relation :

q;n) — C";+1 <435)
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On peut ensuite générer la table complete. La fraction continue qui en découle est

alors :

fC(:l?) = —0_ (4'36)
1+ o

Il faut ensuite mettre cette fraction continue sous la forme d’une fraction rationnelle
de la forme (4.16).

Pour cela, on calcule les polynomes P, et (), de maniere itérative par les relations :
Py =Po1+ apPr

k> 2, (4.37)
Qr = Qr—1 + o Qr—2

les conditions initiales étant :

(4.38)
Pl=c Qi=1+ox

Cet algorithme permet de trouver une fraction rationnelle dont le degré du nu-
mérateur et celui du numérateur sont identiques. Or nous cherchons une fraction
rationnelle dont le degré du dénominateur est inférieur a celui du numérateur. Le dé-
nominateur est alors calculé avec ’algorithme d’approximation utilisant les fractions
continues. Puis il faut controler la position des poles par rapport au cercle unité afin de
garantir la stabilité du filtre. Si certains sont en dehors du cercle unité, on les ramene
dans le cercle unité en multipliant la fontion de tranfert du filtre par une fonction
passe-tout comme cela est fait pour la méthode décrite dans le paragraphe précedent.
Quant au numérateur, il faut alors le calculer par une autre méthode. Pour cela, nous
avons choisi d’utiliser la seconde étape de la méthode utilisant ’approximation de

Padé qui permet de calculer les coefficients {b;} a partir des coefficients {a;}.

Simulation et résultats

Nous partons la encore du banc de synthese a RIF synthétisé selon les conditions
données dans le tableau 4.10. La premiere étape de la synthese fournit des filtres avec
des poles en dehors du cercle unité (dix poles sur douze). La seconde étape fournit
des filtres de synthese stables. Le tableau 4.14 présente les performances de ce BFH
par rapport au BFH a RIF pris comme point de départ de la synthese.
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Tab. 4.14 Performances du BFH synthétisé par la méthode des fractions continues (AFC)

avec les parametres du tableau 4.12- comparaison avec les résultats précédents

RIF RII AFC
Repliement total moyen (dB) -69.1 -60.8
Repliement total maximal (dB) -47.1 -48.4
Distorsion d’amplitude moyenne (dB) | —3.6-107° | —3.3-10*
Distorsion d’amplitude maximale (dB) || 8.1-107% | 2.0-1072
Distorsion de phase moyenne (radian) 31-107° | 2.1-107°
Distorsion de phase maximale (radian) | 7.3-107% | 5.1-107°
Valeur du critere A 0.0105 0.0221

Dans 'exemple considéré, la méthode AFC donnent un moins bon résultat que la
méthode de Padé.

4.3.4 Eléments de comparaison

La figure 4.17 illustre les différentes méthodes évaluées pour la synthese des BFH
a RII.

Equations de Réponse
reconstruction > fréquentielle ALMC - RII
parfaite idéale
\t AGMC - RIF ALMC - RII
ns=0.9
AFC

Fig. 4.17 Méthodes évaluées pour la synthése de filtres RII pour BFH

L’inconvénient de la premiere méthode de synthese est que, partant des réponses
fréquentielles idéales des filtres de synthese qui ont des allures tres particulieres, les
performances du BFH résultant sont médiocres. Il faut donc relacher les contraintes
sur les bancs de synthese en effectuant un léger sur-échantillonnage du signal d’entrée.
Le tableau 4.15 récapitule tous les résultats obtenus par les trois méthodes (ALMC,

Padé, AFC) en prenant en compte un sur-échantillonnage du signal d’entrée.
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Tab. 4.15 Tableau récapitulatif de performances de BFH synthétisés par les méthodes
ALMC, Padé et AFC avec les parameétres du tableau 4.12

RIF RIT ALMC RII Padé RIT AFC
Repliement total moyen (dB) -69.1 -66.5 -64.5 -60.8
Repliement total maximal (dB) -47.1 -A7.7 -49.4 -48.4
Distorsion d’amplitude -36-107° | —1.82-107°% | —2.1-107* | =3.3-107
moyenne (dB)
Distorsion d’amplitude 8.1-1073 5.1-1073 9.8-107% | 2.0-1072
maximale (dB)
Distorsion de phase 3.1-107° 3.2-107° 2.7-107° | 2.1-107°
moyenne (radian)
Distorsion de phase 7.3-1073 7.4-1073 6.2-1073 | 5.1-1073
maximale (radian)
Valeur du critere A 0.0105 0.0121 0.0153 0.0221

Pour les deux méthodes Padé et AFC, la premiere étape fournit des filtres in-
stables. Il faut alors calculer de nouveaux poles et recalculer les coefficients du nu-
mérateur en fonction des nouveaux poles. En revanche, la méthode ALMC est une
méthode d’optimisation sous contrainte de stabilité des filtres. Ceci explique sans
doute que la méthode ALMC fournit un meilleur critere A que les méthodes Padé et
AFC.

Pour ces trois méthodes, on constate que 1’on ne dégrade pas trop les performances
par rapport aux filtres RIF que l'on cherche a approcher. D’autre part, comme ces
méthodes partent d'un banc de synthese qui est déja une approximation du banc de
synthese idéal, il est probable que les performances du BFH ainsi obtenu ne soient
pas optimales. Pour améliorer les performances, on peut alors considérer le BFH issu
d’une de ces méthodes comme un point de départ pour une optimisation globale
du BFH. Dans le chapitre 3, on part d’un banc de synthese obtenu par la méthode
ALMC-RII et on améliore ce banc en minimisant un critere exploitant les équations

de reconstruction parfaite.
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Chapitre 5
Conclusion

En guise de conclusion, les résultats principaux de cette étude sont tout d’abord
rassemblés sous la forme d’une marche a suivre pour dimensionnner les BFH. Enfin,
le bilan de ces travaux nous permet de proposer une suite a ces recherches afin de
valider la solution a BFH comme une solution pour les systemes de numérisation du

futur.

5.1 Dimensionnement d’un CAN a BFH

Le cahier des charges pour la conception d’'un BFH doit fournir une bande de
fréquence [fi, f.] et une résolution N (en bit) (figure 5.1). Nous proposons une mé-
thodologie de conception afin d’aboutir a un BFH qui réponde au mieux au cahier
des charges. Cette méthodologie fait appel aux résultats obtenus au cours de ces deux

theéses.

résolution

5
| 7

fi £ fréquence
5 >

Fig. 5.1 Objectif de conversion

L’organigramme donné en figure 5.2 décrit les étapes de conception du BFH.
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| Choix des CAN élémentaires | (a)
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Fig. 5.2 Organigramme de conception d’un BFH

Etape (a) : choix des convertisseurs élémentaires et de leur nombre

Il faudra tout d’abord déterminer la résolution minimale nécessaire pour chaque
convertisseur élémentaire.

Une étude sur le bruit de quantification [39] montre que la résolution d’'un BFH
composé de M voies conserve la résolution du CAN élémentaire pour un signal large-
bande. Par contre, pour un signal bande étroite, le rapport signal sur bruit est dégradé
de 10log;o(M) dB. Ceci est du au fait que les bruits de quantification des M voies

s’ajoutent. Mais on peut imaginer que, une fois identifié un signal d’intérét a bande
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étroite, on reconfigure le BFH afin qu’il travaille sur un nombre plus réduit de voies.
Dans le cas d’un signal tres étroit (sinusoide par exemple), on peut reconstruire le
signal a partir d’une voie seulement. On se ramene alors a une conversion classique
avec la résolution du CAN élémentaire. On considere donc qu'un BFH ne dégrade pas
la résolution en terme de quantification théorique des convertisseurs élémentaires. On
peut donc choisir un CAN élémentaire dont la résolution est V.

Supposons que l'on dispose d'un CAN de fréquence d’échantillonnage f. = 2b.
On en déduit donc que le nombre de voies doit étre au moins égal a I’arrondi entier
supérieur de B/b. Dans le cadre de notre étude, nous avons choisi le nombre de voies
M égal a cette valeur car nous souhaitions minimiser le nombre de filtres analogiques
et de CAN élémentaires.

Remarque : On rappelle que chaque CAN élémentaire doit avoir une bande pas-

sante d’entrée (soit celle de l’échantillonneur/bloqueur) compatible avec la bande de

fréquence [f;, fu].

Etapes (b) et (c) : choix du banc d’analyse

Ce choix est fortement lié a la technologie visée. L’idée est de partir de la solution la
plus simple a réaliser en analogique. Nous avons vu que la solution la plus économique
est celle a simulation d’inductance. C’est donc la premiere a développer. Celle-ci peut
s’avérer insuffisante a cause des points suivants :

- le probleme de la linéarité ;

- la dégradation du rapport signal sur bruit due a 1’électronique.

Dans ce cas, il faudra envisager une autre solution comme les filtres BAW qui
semblent plus avantageux au niveau de la linéarité et du rapport signal sur bruit.

A partir d’une structure donnée a priori satisfaisante sur le plan de la linéarité
et du rapport signal sur bruit, on doit répartir les filtres d’analyse en fonction de
leurs caractéristiques. Nous avons vu dans 'annexe D, que si les filtres présentent
des largeurs de fréquence identiques, on privilégie une répartition linéaire, alors que
si les filtres ont des facteurs de qualité identiques, on les répartit plutot de maniere

logarithmique.
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Etape (d) : choix du type de filtres de synthése et du nombre de coefficients

Si des contraintes sont connues sur la cible matérielle de la partie numérique
du BFH (DSP, FPGA, solutions mixtes ...), il faut en tenir compte a ce stade afin
d’évaluer la dimension maximale du filtrage numérique. D’autre part, la résolution
souhaitée permet de dimensionner la largeur minimale (en nombre de bits) pour les
données. Pour celle-ci, on en déduit le nombre de coefficients maximal des filtres.

Dans un premier temps, on développera la solution a filtres RIF. On pourra tout
d’abord partir d'un nombre de coefficients faible. Si le résultat de 1’étape (d) n’est
pas satisfaisant, alors on augmente le nombre de coefficients. Si des contraintes sont
connues ou si les longueurs deviennent déraisonnables (par exemple 1024 coefficients
pour une donnée de 16 bit), alors, il faudra remettre en question les filtres analogiques
(par exemple en choisissant une autre structure).

Pour étre exhaustif, il faudra aussi envisager la solution RII et ré-itérer le méme

traitement pour ce type de filtres.

Etape (e) : synthése par la méthode AGMC ou AC

Pour le banc d’analyse, chaque type (RIF et RII) et chaque dimension de filtre de
synthese envisagée, il faudra utiliser la méthode AGMC ou AC pour les RIF (ALMC
ou Padé complété par une optimisation pour les RII).

A cette étape, on pourra éventuellement rajouter une optimisation des caractéris-

tiques des filtres d’analyse.

Etape (f) : validation des performances

La synthese précédente débouche sur des performances en terme de repliement
total et en terme de distorsion. Il faudra vérifier si le repliement est compatible avec
la résolution désirée. Si le résultat est positif alors on poursuivra la conception. Si le
résultat est négatif, on a plusieurs possibilités. Dans la mesure du possible, on peut
relacher les contraintes sur la distorsion et effectuer une nouvelle synthese. Sinon, il
faudra augmenter le nombre de coefficients des filtres jusqu’a obtenir satisfaction ou

dépasser les dimensions maximales des filtres numériques.
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Etape (g) : calcul des SNR et SFDR totaux

La synthese fournit des coefficients flottants pour les filtres de synthese qui rem-
plissent les conditions requises en terme de repliement et de distorsion. Il faudra
ensuite prendre en compte la quantification du signal, celle des coefficients des filtres
numeériques ainsi que la précision des calculs. Il faudra aussi tenir compte des limi-
tations analogiques. On devra ainsi évaluer le SNR et le SFDR total du BFH. Si ce
dernier est compatible avec la résolution souhaitée, on poursuivra par une étude de la
sensibilité. Si ce n’est pas le cas, suivant 'origine de la faiblesse de performance, il fau-
dra soit reprendre le traitement au niveau du dimensionnement du banc de synthese

(étape (d)) soit remettre en cause le banc d’analyse (étape b).

Etape (h) : évaluation de la sensibilité

A cette étape, il faut calculer I'impact des défauts de I'analogique sur les per-
formances du BFH. Si le BFH est trop sensible aux imperfections, il faut alors re-
considérer le banc d’analyse dans l'objectif d’améliorer sa sensibilité. Or ce travail
montre I'importance de la sensibilité des BFH (voir le chapitre 4 de la these de Tu-
dor Petrescu). Il est peu probable qu’en changeant simplement de structure de filtre
d’analyse, ce probleme soit résolu. Il faudra sans doute faire appel a des bancs d’ana-
lyse dont on peut faire varier les caractéristiques ou imaginer un dispositif qui mesure
les caractéristiques du banc d’analyse afin de recalculer les filtres de synthese corres-

pondants (comme la calibration).

5.2 Bilan et perspectives des BFH

Ce travail a montré certaines caractéristiques supplémentaires des BFH (en plus
de leur capacité d’élargissement de la bande utile) :
— leur versatilité grace a la méthode de focalisation spectrale,
— leur capacité a étre batis a partir de filtres analogiques facilement implémen-
tables,
— leur capacité a étre synthétisés a ’aide des différentes méthodes dont ce travail
a montré partiellement les avantages et les inconvénients,

— leur grande sensibilité aux imperfections de la partie analogique.
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Plus précisément, grace au travail sur les méthodes de synthese, on peut, en fonc-
tion d'une technologie de filtrage analogique disponible, élaborer des filtres de synthese
qui minimisent le repliement et la distorsion. On retiendra essentiellement le principe
de la méthode d’approximation globale qui, parmi les méthodes étudiées, est celle qui
donne les meilleures performances en terme de repliement et de distorsion. De plus,
nous avons montré que grace a cette méthode et en sur-échantillonnant de quelques
pourcents le signal d’entrée, on améliore les performances pour une longueur donnée
des filtres de synthese.

De plus, le travail présenté dans le chapitre 4 du mémoire de Tudor Petrescu
permet de valider (ou invalider) une synthese théorique. On sait en effet évaluer la
résolution d’'un BFH en fonction de la quantification des signaux et des coefficents des
filtres. Et surtout, les études de sensibilité par rapport aux imperfections analogiques
permettent de confirmer ou non la viabilité du BFH. Si un BFH s’avere trop sensible,

la méthode de calibration proposée est une solution possible.

Conclusion et perspectives sur ’extension des fonctionnalités des BFH

Grace a I’étude présentée dans le chapitre 4, nous avons étendu les fonctionnalités
des BFH afin de répondre aux besoins des systemes de numérisation dédiés aux futurs
systemes de communication.

Tout d’abord, dans le cas d'un signal tres large-bande, nous avons montré l'intérét
et surtout la possibilité de la conversion a BFH en bande passante. En effet, plus
le nombre de voies du BFH est important, plus on diminue la fréquence minimale
d’échantillonnage de ce signal. Nous avons transposé la méthode de synthese AGMC
avec la possibilité de sur-échantillonnage du cas passe-bas au cas passe-bande.

De plus, pour répondre aux besoins de versatilité de la Radio Cognitive, il faut
un systeme de numérisation large-bande et qui soit capable de s’adapter a plusieurs
standards. Nous avons montré la capacité des BFH a améliorer leur résolution poten-
tielle dans une sous-bande en modifiant les coefficients des filtres de synthese. Nous
avons mis au point une méthode permettant de calculer ces coefficients de filtres de
synthese.

Enfin, la plupart des BFH utilisent des filtres RIF. Nous avons étudié la synthese de
BFH avec des filtres RII et mis au point plusieurs méthodes. Les méthodes présentées
dans le chapitre 4 peuvent fournir un point de départ pour une optimisation. Il faut

ensuite appliquer la méthode d’amélioration des filtres de synthese présentée dans le
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chapitre 3 pour obtenir le banc de RII optimal.

Perspectives

L’étude sur la possibilité d’utiliser des filtres RIT a montré que le choix a faire entre
RIF et RII dépend du banc d’analyse et des hypotheses sur le sur-échantillonnage.
A performances égales (repliement et distorsion équivalentes), la meilleure solution
sera celle qui présente la plus faible complexité. Or celle-ci dépend de la structure
de réalisation. Il serait ainsi intéressant d’étudier des structures de RII particulieres

M ce qui permettrait d’utiliser des

dont la partie récursive serait un polynome en z~
structures de réalisation polyphasées et donc de réduire la puissance de calcul.

Par rapport aux besoins de la Radio Cognitive, la versatilité est une caractéristique
majeure. Le terminal devra étre capable de choisir la fréquence de travail d’une liaison
afin d’optimiser la transmission. Ceci nécessite aussi bien la recherche dune zone
spectrale disponible que 'adaptation de la liaison a cette zone. La « focalisation
spectrale » semble répondre a ce besoin de versatilité au niveau des systemes de
numérisation. Mais le cadre forcément limité de cette étude ne permet pas encore de
démontrer que la notion de « focalisation spectrale », telle qu’elle a été implémentée,
résoud les problemes de la Radio Cognitive. Quelques questions demeurent ouvertes :

- Quel degré de versatilité serait nécessaire et quel degré de versatilité peut-on
atteindre ?

- Faudra-t-il refaire une synthese ex nihilo a chaque modification (c’est-a-dire
dans le dispositif de traitement) ? Dans ce cas, comment assurer que les coefficients
conviennent vraiment, que la sensibilité aux imperfections est suffisamment faible?
Faudra-t-il, au contraire, avoir des jeux de coefficients pré-calculés (typiquement sto-
ckés en ROM) 7

- Le rehaussement des termes de recouvrement hors de la bande d’intérét pose-
t-il probleme dans le cas d'une bande totale tres occupée (amplification des signaux
inutiles) ?

- Peut-on, pour un standard et une modulation donnée, atteindre toujours la
résolution requise ?

- De plus, les contraintes sur l'incertitude des instants d’échantillonnage sont-
elles atteignables? Ce probleme est lié aux fonctions de génération de ’horloge et
d’échantillonnage-blocage, donc directement lié a la qualité de 1’électronique.

Toutes ces questions seront étudiées dans le cadre du projet RNRT VersaNUM.

Ce projet a pour but de faire progresser la recherche dans la conversion analogique-
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numérique large-bande versatile. Il se déroulera en plusieurs étapes. Tout d’abord,
les partenaires impliqués dans le domaine de la Radio Cognitive exprimeront leurs
besoins. Ensuite, trois solutions techniques seront étudiées : les BFH, les sigma-delta
passe-haut entrelacés et les sigma-delta passe-bande en parallele. Simultanément, une
étude sur la génération d’horloge et les échantillonneurs-bloqueurs sera menée. Enfin,

une étape d’évaluation et de validation des trois architectures terminera le projet.
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Annexe A

Conversion analogique/numérique
classique - Rappel des

caractéristiques et état de I’art

Rappelons les quatre caractéristiques principales d’un convertisseur classique de
type Nyquist sont :

- sa fréquence d’échantillonnage maximale ;

- sa résolution ou nombre de bits de codage;

- sa résolution effective (a ne pas confondre avec la résolution dans le sens nombre
de bits de codage) ;

- sa bande de fréquence d’entrée (liée a la performance de 1’échantillonneur-bloqueur
éventuel) ;

- sa consommation.

Pour un convertisseur analogique/numérique, il existe plusieurs caractéristiques
que l'on appelle résolution. Tout d’abord, la résolution qui correspond au nombre
de bits de codage. Mais ce nombre de bits de codage est en fait choisi lors de la
conception du convertisseur en fonction d’une autre caractéristique qu’est la résolution
effective qui est le plus souvent définie comme ci-apres. On suppose que 1’on injecte un
signal sinusoidal d’excursion maximale a I’entrée du convertisseur, on définit alors la
résolution effective liée au rapport signal sur bruit mesuré en sortie. Cette résolution

notée Ngnpr est définie par la relation (A.1).

SNR(dB) = 6.02Ngyg + 1.76 (A.1)
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Celle-ci peut étre approchée sans grande erreur par la relation :

En plus du bruit, le signal utile est déformé a cause des non-linéarités. On éva-
lue cette déformation en mesurant en sortie le SFDR (spurious-free dynamic range)
soit le rapport quadratique entre les amplitudes du signal utile et de la plus grande
composante parasite présente dans le spectre de sortie. On définit alors une résolution

effective liée aux non-linéarités (notée Nsrpgr) & 'aide de la relation (A.3).
SFDR(dBC) ~ 6NSFDR (A3>

En fait, les convertisseurs les plus rapides ont les résolutions les plus faibles. On ne
peut donc pas les comparer facilement entre eux. C’est pourquoi, on évalue souvent

la performance d’un convertisseur analogique/numérique par le produit P :
P =2Ness o (A.4)

Pour prendre en compte la consommation, on évalue le facteur de mérite F' :

F= P/Pdiss = (A5)

ou Py, est la puissance dissipée.

Performances actuelles de la conversion analogique/numérique

On distingue les convertisseurs de type Nyquist des convertisseurs a sur-échantillonnage.
Les premiers fonctionnent avec une horloge de méme cadence que la fréquence d’échan-
tillonnage du signal de sortie. Les seconds nécessitent de recevoir une horloge dont la
fréquence soit un multiple de la fréquence d’échantillonnage du signal de sortie. On
énumere ici rapidement les principales familles de convertisseurs analogique /numérique
disponibles sur le marché et leurs principales caractéristiques.

Les convertisseurs sigma-delta sont des convertisseurs permettant une tres bonne
résolution et une fréquence d’échantillonnage allant jusqu'a quelques Méch/s (par
exemple on a 24 bit a 105 Kéch/s pour ’ADS 1271 de Texas Instruments ou 18 bit a
1.25 Méch/s pour I’ADS 1625 de Texas Instruments [80]).

Les convertisseurs a approximations successives sont plus rapides mais ont des ré-

solutions plus faibles. Ils ont des résolutions de 8 a 18 bit pour des cadences inférieures
a 10 Méch/s.
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Les convertisseurs pipeline travaillent a des fréquences d’échantillonnage de I'ordre
de plusieurs dizaines de Méch/s (16 bit & 100 Méch/s pour ’AD9446 de Analog
Device).

Les convertisseurs flash sont tres rapides mais leur résolution est limitée par les

non-appariements des composants, la dimension et la consommation (8 bit a 1.5
Géch/s pour ’ADCO08D1500 de National Semiconductor).
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Annexe B

Calcul des filtres de synthese pour
un BFH a reconstruction parfaite
(exemple 1)

On part d'un banc de filtres entierement analogique (représenté en figure B.1 :

les filtres du banc d’analyse sont analogiques et les filtres du banc de synthese sont

également analogiques). On écrit les conditions de reconstruction parfaite pour les

Banc d analyse Banc de synthiese
4 ‘
H(9 - Fy(9
500
Ho(s) - r R4 1
] e .
X(t) ) y(t)
)
Hy(9) o Fum(®

Fig. B.1 Banc de filtres continus

trois intervalles indiqués dans le Tableau 2.1. Dans chacun de ces trois intervalles il y

a seulement deux termes de repliement intervenant dans la somme (2.28). Par consé-
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quent les conditions de reconstruction parfaite constituent pour chaque intervalle, un

systeme de trois équations avec trois inconnues :

(

MT (H,(jQ)F () + Ha(jQ) Fo(jQ) + Hs(§Q) F3(jQ)) = ce 7™
A A A
< MT Hy(j9 +J3—T)F1(JQ) + Hy(j$2 +J3—T)F2(JQ) + Hj(j2 + 13—T)F3(JQ) =0
1 o ot o
T Hy (59 +J3—T)F1(JQ) + H,(jN2 +13—T)F2(JQ) + H3(jQ + 33—T)F3(JQ) = 0.

(B.1)

pour—%<Q<—3lT Pour—3lT<Q<3lTona

;

37 UG + H (GO () + Hs(jQ) (7)) = ce ™
ﬁ Hy (5 + J§—T>F1(JQ) + Ha (5 + J?Q)—T)Fz(ﬁ) + H3(jQ2 + Js—T)Fg(JQ)) 0
7 (G0 — 2R + i — S Fli) + Hali — SR () ) 0.
(B.2)

T T
Enfin, pour 37 << 3T on a:

(

7 (G F(GQ) + Ha(Q) Fa(5) + Hs (52 F(52)) = ce M
1 o o o
VT H(]Q_]B_T)Fl<]9)+H2(]Q_]3_T)F2(JQ)+H3(]Q_]3_T)F3(]Q) =0
1 Arr Arr Ar
—  ( H(GQ = 1Z2VF(5Q) + Hy(GQ — =V Fy(5Q) + Hs(1Q — ) F5(§) | = 0.
Wi (j J3T) 1Y) + Ha(y ]ST) 5(7) 4+ Hs(j jST) 3(jQ2) ) =0

(B.3)
Les trois systemes d’équations (B.1), (B.2) et (B.3) sont pour le cas particulier des
filtres donnés par (2.43) en mettant s = j :

F(58) + J’QFz(jﬂ) - Q2F3(jQ) - cMTe—J'Qd’

F1(7) + j( Q+3—T)F2(JQ) (Q+— “F(j92) =0
™ T ™
pour—T<Q<—3—T Pour—3—T<Q<3—Tona

F1(jQ) +jQF2(jQ) — PF(§Q) = cMTe—de’
Fi(j) + (2 + 22)B(Q) — (Q+ 22)*Fa(9) =
Fi(jQ) +j(Q— 3_T V() — (Q_ = F3 (jQ) = 0.
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T T
Enfin, pour 37 << 3T on a:

F(jQ) + jQR(1Q) — Q2 F3(jQ) = cMTe 9

Fi() + (2~ 2R — (2 — 22 Fy(0) = (B.)
F(GD) + 50— ) BGQ) — (@ — 02y (0) =

Avec les notations a = 27/3T et E = cMTe 7% les solutions des trois systémes

sont : C 0?30 02
+ a + 2a ™ T
E —— << ——
22 TT SV S T37
) 02 — a? T T
Fi(i) =< —_F < Q< = B.7
() ST o< (B.7)
02 —-30+2a®> =
E — << =
\ 22 37 SV ST
( 200 + 3a T
F —— << ——
=@ T S STy
2Q) T 7
i) =<K —jE=— — << — B.8
»(7©2) B g << g (B.8)
200 —
j e T g T
\ 2a? 3T T
( 1 T
Y o N o N
22 T S S TaT
1 T T
F() =L F— —— << — B.9
3(J$2) 5 oTgp <2< g7 (B.9)
1 s s
Y R o R
(T"22°37 ST

Ensuite, on calcule les transformés de Fourier inverses :

Sl

fin(t) = o / F,(jQ) e dQ) (B.10)

S
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pour m € {1,2,3}. En calculant les intégrales on obtient :

1 87t — d')3a?

3sin U=L) _ gip Sald)
f2(t) =MTec 7T(t _ d’)2a2 (B.ll)

3sin 29D _ gipy Jalt=d)

t)=MT 2 2
\f3( ) c QW(t—d/)GQ
Si on choisit les filtres de synthese comme ci-dessus, la sortie sera :

y(t) = ca(t - d). (B.12)

Soit ., (kMT) le signal de sortie du m-ieme filtre d’analyse, échantillonné, alors y,, (1),

le signal de sortie du m-ieme filtre de synthese est :

oo

Yn(t) = > @p(kMT) fo(t — EMT). (B.13)
k=—o00
Soit i (KT') défini comme suit :
rm(kT) k= Mr
0 k # Mr
pour r € Z. On définit aussi :
Ymi(t) = > Toi(KT) frn(t — KT). (B.15)
k=—0o0

De la définition (B.14) il résulte directement que :

Ymi(t) = Ym(t). (B.16)

Soit f,,(n) le filtre numérique qui résulte en échantillonnant la réponse impulsionnelle

du m-ieme filtre de synthese avec la période T :

fm(n) = fin()]i=nr- (B.17)

Ala place des filtres de synthese analogiques on met maintenant les filtres en temps

discret définis en (B.17). La sortie du m-ieéme filtre sera un signal échantillonné :

[e.9]

Ym(n) = Y @pi(kT) fr(nT — kT). (B.18)

k=—00
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On a utilisé z,,;(kT) (qui est un signal en temps discret de cadence 7') a la place
de z,,(kMT) (qui est un signal en temps discret de cadence MT') parce que f,,(n)
est un signal en temps discret de cadence T'. On peut donc remarquer que le signal
Ym(n) en (B.18) est une version échantillonnée du signal y,,;(¢) en (B.13). Mais on
a vu (B.16) que ymi(t) = ym(t). Donc y,,(n) est une version échantillonnée du signal

Ym (t). Tenant compte du fait que :

y() =D ym(t) (B.19)
et o
YuT) = 3 ynl) (B.20)

on peut affirmer que, si on met a la place des filtres de synthese a temps continu,
leurs versions a temps discret (B.17), la sortie représente le signal y(t) échantillonné.
Le banc de filtres analogique, initial étant a reconstruction parfaite, le banc hybride
dérivé sera lui aussi a reconstruction parfaite (dans ’hypothese que le signal d’entrée
est de bande limitée). Donc, on peut obtenir ainsi un banc de filtres hybride a temps
continu. Les réponses impulsionnelles des filtres numériques sont donc :

. d/(n—d) 2,12
sin “5—=(24 + 3(n — d)%a’?)
pumy \/z 2
fi(n) ¢ 8m(n — d)3a’?

3sin a/(n;d)
3 sin L=9)
= MT2c—— 2
| fs() “On(n — d)a?

ouad =21/3etd=d/T.
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Annexe C

Calcul du SFDR pour un banc de

filtres hybride a temps continu

Les valeurs du SFDR pour les cas des structures a entrelacement temporel et
pour les BFH a temps discret ont été calculées dans [89]. Dans cette annexe on
montre que les valeurs trouvées dans le cas des BFH a temps discret, peuvent aussi
s’appliquer pour les BFH a temps continu. Pour calculer le SF DR dun convertisseur

analogique /numérique on applique & son entrée un signal sinusoidal :
x(t) = Spcos(2mFot). (C.1)

En analysant le spectre de sa sortie, on va observer une raie spectrale sur la fréquence
du signal d’entrée, Fy (le signal utile). On va également observer des raies sur d’autres
fréquences et du bruit de quantification et provenant d’autres sources. Le SFDR se
définit ([79], [89]) comme la moyenne quadratique de 'amplitude de la composante
sur Fy sur le maximum des moyennes quadratiques des autres amplitudes des raies
parasites. On a vu dans le paragraphe 2.3.1 que, dans le cas d’'un BFH a temps

continu, le spectre de sa sortie est :

Y (&) = % MZ_I X(j(Q - %))Tp(eﬂﬂ + i Fo(e7)Bp(e*M)  (C.2)
p=—(M-1) m=1
ol Tp(e/*) est :
7)) = % f: A (EMVE, (¢9) H,, (](Q - ]2\%7,)) (C.3)



C.1. ERREURS DE GAIN ET DE PHASE

et
w = OT.

Les fonctions A,,(e’*) et B,,(e’*) sont données par (2.45) et (2.49) et modélisent
les erreurs de gain, de phase et de décalage. Comme a,,(n) sont numériques, leurs
transformées de Fourier sont périodiques en pulsation, de période 2w/MT, ou, en

pulsation normalisée, 2. Alors, on peut écrire la relation (2.45) :
A (7)) = TFTD{am(n)} = (1 4 @y )e I med 2mdm (C4)

ol a,, est 'erreur de gain sur la branche m et d,,, représente I'erreur de phase. L’utili-
sation de la fonction modulo en (C.4) est faite pour mettre en évidence la périodicité
de la fonction de transfert A,,(e’*) avec la période 2. Cette mise en évidence de la

périodicité de la fonction A,,(e’*) est nécessaire pour des développements ultérieurs.

C.1 Erreurs de gain et de phase

On considere d’abord que les erreurs de décalage sont nulles et on s’intéresse aux

erreurs de gain et de phase. En regardant I’équation (C.2) il est clair que, en dehors du
2mp
M )
ou fo=FTetpe{—(M-1),..,M —1}\{0}. La transformée de Fourier du signal

d’entrée étant :

signal sur fy, la sortie aura des signaux sur les pulsations de repliement 427 f, +

X(5Q2) = F{a(t)} = Som [6(£2 = €0) + 0(€2 + Q)] (C.5)

la transformée de Fourier de la sortie sera :

M-1

, 1 2 2 N

Y(e)== > Som [5(9 — Qo+ 170) +3(Q+ Qo+ 10| (). (C6)
p=—(M-1)

Donc, le spectre de sortie est composé d’une raie utile sur la fréquence normalisée f
(le terme pour p = 0) et des raies parasites sur les pulsations normalisées

2
wy = £27fy + % (C.7)

pour p € {—(M —1),..., M —1}\{0}. Alors, tenant compte de la définition du SFDR,

on peut écrire :

E {‘To(ej”)

)
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Tp(‘fjw)

maX{E{

pe{—(M-1),....M—-1}\{0}
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On calcule tout d’abord E { T, ()

1

_ {ML D3 (3 (2= 372 ) 12 (52— 272 Yl e e ) } -
(C.9)

_ %;; (5 (- JQ\%))H; (i(2- %))Fk(em)ﬂ»’;(aw), (C.10)

(14 B{ar} + B{@,} + B, }) B {eieH mod 20—} |

Mais les erreurs de gain sur les voies sont supposées aléatoires de moyenne nulle et
variance E{a?}, indépendantes et identiquement distribuées. Cette supposition est
vraie surtout dans le cas des technologies des composants discrets. Pour les circuits
intégrés, cette supposition n’est plus vraie mais, pour avoir une idée de I'influence des
BFH sur les erreurs d’appariement on va accepter cette approximation. Dans ce cas,

I’équation (C.10) devient :

B {]T},(ew) 2} _
= E Xl ) e ) e O
m=1 k=1

-(1+E{ga:, ) E {ej(wM mod 2w)(dm—dk)} .

On peut mettre (C.11) sous la forme :

b B (50 - 22))

m=

M M
1 4 27p . 2mp ; ; (WM mod 27)(dy —d
—>) H((Q——)>H(<Q——)>F 0)F* (e79)E { /(WM mod 2m)(dm—d)
+M2m:1k:1 \J mT) )\ MT b)) Fr(e)E {e ;

k#m

B{[fie)

(C.12)

wM mod 27")(dm*dk)} ne dépend pas de m et k parce

11 est facile & montrer que E {e/(
que les variables d,,, m € {1,..., M} sont identiquement distribuées. Donc on peut

le sortir en facteur commun. Comme E{ T,(e7%)

2
} est un réel et on va voir que
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M M
27Tp * . 27Tp Jw * [ jw : 4
Z Z Hy, ( (Q MT))H ( (Q MT))Fk(e )F (€7*) est aussi un nombre réel,

on peut écrire :

E{ T, (e7%) 2} = # i_“ +E{@*})| F (&) m(ﬂ( - %))
J\;QE {cos((wM mod 27)(dm — di))} - (C.13)

53 ui(o- ) (o Z2)) e

Mais, pour v << 1, en développant cos v en série de McLaurin et en gardant les deux

premiers termes, on a :

1]2

cosv = 1—3. (C.14)

Mais les erreurs de phase sont supposées aléatoire de moyenne nulle et de variance
E{d?}. Par ailleurs elles sont indépendantes et identiquement distribuées (dans une
premiére approximation). Comme d,,, sont petits, on peut écrire wM (d,, — dy) << 1
et Pexpression (C.13) devient :

E{ I,

G

'} = 3 0 BE I

(=3[ +

eSS (- E)mie- E)Aemer e

(1 = (wM mod 27)*E{d?}).
Pour calculer le terme noté avec D dans 1'équation (C.15) on part de I'expression

qui donne les fonctions de repliement et de distorsion(2.27) et on calcule |T),(e7*)|? :

|T,(e™)? = Z'H Q—@ ’|F )|* + D. (C.16)

Le BFH considéré sans les imperfections est supposé avoir la propriété de reconstruc-
tion parfaite. Donc, utilisant I’équation (2.35) on peut écrire :

. 2 p=0
T ={ """ (C.17)

Enfin, en utilisant les équations (C.16) et (C.17), on peut écrire 1’équation (C.15)

pour les différentes valeurs de p comme suit :
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e Pourpe {—(M —1),...M —1}\{0} :

p{ [t} -

_ b (wM mod 27)°E{d*} + E{@®}) > _ |F(e’)]?

fin(3(2 - 577))

M? o
(C.18)
e Pour p=0:
A2 1 9 il D) LA 12
B{ [fole)| } = 701+ BN 3 1Fn(c )R oGO+
" (C.19)
+(1 — (wM mod 27)*E{d?}) (c2 -0 Z |H,,,(jQ)? \Fm(ejW)f) .

En général on considere un BFH pour lequel, s’il n’y a pas d’erreurs de distorsion
et de repliement, la sortie est I’entrée échantillonnée et retardée. Donc on va
considérer par la suite ¢ = 1. Comme les variances des erreurs de gain et de
décalage sont tres petites :
E{a’} << 1
(wM mod 27)*E{d*} << 1
on a:

E {‘To(ejw) 2} ~1. (C.20)

Pour pouvoir calculer les valeurs du SFDR pour le cas d'un BFH a temps continu,

quelques hypotheses sont nécessaires en ce qui concerne les caractéristiques d’ampli-

tude des filtres. On suppose donc que le module des filtres a la forme suivante :

(\/MJQ\E ((m_1>7r+6, o7 —6)

MT MT
’Hm(]Q)l — BT ’ |Q| c (mj\;Tl‘)W —e (mj\;j})ﬂ— +e| U _]77\;7; — €, _]7\37;_ + €
—— e
Qmin (m) QMaz (m)
\h’ , sinon
(C.21)
— )m mm
a7 Ll (m _
VMym e\ Tomr €
F(e) =4 gy L (m—Dm  (m—1r (mﬂ _omm )
el e T €, VT +€ UT E,MT+6
k', sinon
(C.22)
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C.1. ERREURS DE GAIN ET DE PHASE

pour m € {2,.... M} et pour m =1 :

( s
VM |0 € (0,—— )
€] MT ET[‘

H,(jQ)| = (__ T ) C.23
| H1(592)] BT ,|Q € T T T E (C.23)

\h’ , sinon

( ™

VM e (0 — )
Fy(39)] — Jwl ( _ ) C.24
[F(e™)] = BT 2 € (7677 1€ (C.24)

\h’ , sinon.

Dans les équations (C.21), (C.22), (C.23) et (C.24) « BT » symbolise la bande de
transition dans laquelle, le module des filtres diminue de la valeur dans la bande
passante jusqu’a la valeur en bande coupée. On considere que € << % h' est
I’atténuation dans la bande coupée. On suppose qu’au milieu des bandes de transition

se trouvent les fréquences de coupure (3 dB) :

)| = s 2 = ©25)
5,670 = |7 T = “g (C.26)

pour m € {2,...., M }.
Avec ces hypotheses concernant les caractéristiques d’amplitude des filtres on peut
calculer le SFDR dans le cas du BFH a temps continu affecté par les erreurs des

convertisseurs de branche.

Erreurs de gain

Maintenant, on considere qu’il y a uniquement les erreurs de gain (les erreurs
de phase et de décalage sont nulles - E{d?} = E{b?} = 0). Alors, I’équation (C.18)

devient :
3 in(3(2 - 577)

On a vu en (C.8) que, pour calculer le SFDR, on doit estimer E {’Tp(ej“’)

T,(e) (C.27)

2
aux

pulsations parasites wy,. Si une des fréquences parasites se trouve dans une des bandes

‘ 2

'} = R X B
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C.1. ERREURS DE GAIN ET DE PHASE

de transition, le SF'DR est minimum, parce que 'atténuation des filtres est faible.

k
En effet, si par exemple w, = MW pour un certain k € {—(M —1),..., M — 1}\{0} :

8

On étudie maintenant la somme en (C.28). Pour voir les termes qui ont des contri-

T, (e35) H, (j(% - f\%’i)) '2. (C.28)

2 1 ~2 . jET 12
b= @) Y Ea ()
m=1

butions non-négligeables, on suppose que h' = 0. |F,, (/7 )|2 est différent de zéro si
m = |k| ou m = |k| + 1. En réalité, h' # 0, mais si on choisit les filtres telles que A’/
soit trés petit, les autres termes vont étre tres petits par rapport aux termes m = |k
oum = |k| + 1. Alors, on va limiter notre analyse a seuls ces deux termes. Donc, on

peut écrire :

2
E{ T, (e7%) } —
1 jEm o ko 2mp\\ [
= g Bla ) | [Fju(e’0) " | Hiyy (J (m - m)) + (C.29)
PTESN o km 2mp 2
B3P i (1 (577 = 577)) | )

Pour que la somme en (C.29) soit différente de zéro, il faut qu’au moins un des

tin(i(ag = 37))| e [ (i 37)

—_— = soit différent de zéro.
MT MT
Ceci arrive quand :

termes

k—2p
_Q axr _szn
el IM) < P < Q)
ou (C.30)
— Qe (|k]+ 1) < k= 2p < —Quin(|k] + 1)
Maz MT s min
pour k> 1, ou:
k—2
Qnin (k) < =27 < Qusan (]
ou (C.31)

k
Quin(|k] + 1
1k +1) < =

T < QMam<|k| -+ 1)

MT
pour k < —1. Mais on a supposé que —e << 1, donc la seule solution possible est
™

p=k.
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C.1. ERREURS DE GAIN ET DE PHASE

Pour k = 1, |Fy(e37)|? et | Fy(e777 ) |? sont différentes de zéro et

(0577~ 37|

2
et |Hy (j (% — %)) sont différentes de zéros si p = 1. Et, de la méme maniere,
pour k£ = —1 on doit avoir p = —1.

km
Donc, si la pulsation du signal de repliement est w, = 7 Pour un certain k €

(=M = 1), . M~ 1)V}, | ()|

Ces termes correspondent a m = |k| et m = |k| + 1. On peut aussi remarquer que si

aura deux termes différents de zéro si p = k.

km

wp = — est la pulsation d'un signal de repliement il y aura aussi une raie spectrale
M

km 2 R k|2 s

SUT W) = — Donc mais aussi |T_g(e/ ™ )| auront deux termes différents

Ti.(e757)
de zéro. On peut écrire (C.29) :

A sk 2
E{ T (e23r) } =
1 B kﬂ' 2k 2
= WE{CLQ} <|F|k| ‘Hk MT MT>>
N e ot (C.32)
wwww%wwm*mwwz

1 B \/M 2 \/M 2
‘W““”(ﬂ) (ﬂ)

On peut finalement écrire les erreurs maximales de gain pour un BFH a temps continu :
« 2 E{a?
E{ }: o} (C.33)

2
Utilisant les expressions (C.8), (C.20) et (C.33) on trouve le SFDR minimum pour

(¢75)

un BFH affecté par des erreurs de gain dans les convertisseurs analogique /numérique

de branche :
2

E{a?}

Comme on a vu, il est déduit dans la situtation la plus défavorable, quand un des

SED Rppiimin = (C.34)

signaux de repliement tombe dans une bande de transition des filtres composant le
banc. Une situation plus probable arrive quand la fréquence du signal de repliement
est située dans une des bandes passantes des filtres du banc :

wp (k— 1) km
T € ( UT + €, € (C.35)
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pour k € {1,..., M}. On écrit alors :

B { |

) = er S| - 2)
H&j(%-%))‘ (36
i (3(52 - 22))|

pour p € {—(M —1),...., M —1}\{0}. Tenant compte du fait que p # 0 on peut écrire

M
+ D | Ea(e™)?
m=1

m#k

le premier terme de la derniere somme dans 1’équation ci-dessus :

| (e0) |2 | H, <j (ﬂ . Zﬂ")) = MK, (C.37)

2
TMT‘

w
Pour calculer le reste de la somme, on remarque que si Tp est dans 'une des bandes
passantes des filtres, 0y = 27 F} est aussi dans I'une des bandes passantes des filtres.
Et comme

Y TP _ 1, (C.38)

il existe un unique m € {1,..., M}, m # k pour lequel :

1,55 = 370)) | = V90 = VAL

Pour cette valeur de m, on a :
|[Fn(e?0)] = 1

puisque m # k. On peut donc écrire :
E { T, ()

ou h est défini comme le rapport entre I'atténuation dans la bande coupée et 'atté-

2 1 ¥ , "
} = WE{CL?}th? = 2E{a’} h? (C.39)

nuation dans la bande passante pour les deux cas (le cas des filtres d’analyse et le cas
des filtres de synthese) :
h/
VM

Alors, tenant compte des équations (C.20), (C.39) et (C.8) on peut calculer le SFDR

h:

(C.40)

typique pour un BFH a temps continu en présence des erreurs de gain sur les conver-
tisseurs analogique /numérique de branche :

1

SFDRBFthpique = W

(C.41)
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C.1. ERREURS DE GAIN ET DE PHASE

Plus 'atténuation des filtres est grande, plus p est petit, donc le SFDR prend de
bonnes valeurs.
Pour un CAN réalisé avec une structure a entrelacement temporel, le SFDR est

[89] :
M

Erreurs de phase

Maintenant on considere que les erreurs de gain et de décalage sont nulles et on a

uniquement les erreurs de phase E{a*} = E{b*} =0 :

(wM mod 27)*E{d*} Z |En ()

m=1

E {’Tp(ej“’)
1
Y

. 2 (C.43)
i (32 377)

. 2
Comme on I'a vu dans le paragraphe précédent, le terme | F},, (e/*)|? 'Hm (j (Q - ﬂ))

MT
prend ses plus grandes valeurs dans les bandes de transition des filtres. Donc, si un

’ 2

km
des signaux de repliement « tombe » dans une de ces bandes (w, = Vi et que, de
plus, k est impaire auquel cas wM mod 27 prend sa valeur maximale (7) le SFDR

prend sa valeur minimale. Avec un calcul similaire que dans le paragraphe précédent

et tenant compte de (C.43) on obtient :
N2\ 2

E{ 2} _ %E{dQ}ﬂQ (W Vo) =g

2
A Taide des équations (C.8), (C.20) et (C.44) on trouve Pexpression du SFDR mini-

mum dans le cas d’'un BFH affecté par les erreurs de phase des convertisseurs analo-

gique/numérique de branche :

2

(C.45)

Dans les mémes conditions, le SF DR pour un CAN a entrelacement temporel est
[89] :

M
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De nouveau, une situation plus probable est quand les signaux parasites de re-
pliement ne « tombent » pas dans les bandes de transition des filtres mais dans les

bandes passantes. Par exemple, si les pulsations des signaux parasites sont de type

2k +1 2M —
wp = % avec |k| < 7 apres un calcul similaire que celui du paragraphe
précédent on trouve :
A (2 2
E{ T, (e?5) } E{dQ} o - E{dQ}%hQ. (C.47)

Et, considérant les équations (C.8), (C.20) et (C.47), on obtient la valeur typique
du SFDR dans le cas d'un BFH affecté par les erreurs de phase des convertisseurs
analogique /numérique de branche :

2
hm2E{d?}

De nouveau on peut remarquer que, tenant compte que h est le rapport entre 1’at-

SFD Rppiiypigue = (C.48)

ténuation des filtres dans la bande coupée et I'atténuation des filtres dans la bande
passante, plus I'atténuation des filtres est grande, la valeur typique du SFDR est
meilleure.

La valeur typique pour un systeme a entrelacement temporel, obtenue dans les
meémes conditions (c’est-a-dire les pulsations des signaux parasites sont de type w, =

(2k + 1) oM — 1 _
S avee |k| < ) est [89] :

AM

SFDRETtypique = W{CF}

(C.49)

C.2 Erreurs de décalage

Dans cette section on ne va considérer que les erreurs de décalage - E{a?} =
E{d*} = 0. On considere par ailleurs que le banc de filtres est & reconstruction parfaite,
donc les fonctions de repliement T,(e’*) pour p # 0 sont nulles. Dans ces conditions,

I'équation (2.53) devient :
M
Y(e) = X (jQ) To(e™) + > Fu(e™) By (™). (C.50)
m=1
Avec I'équation (2.48) on a :

Y () = X (jQ) Ty(e™) + ZF ) Z 5( 27”9 (C.51)

p=—00
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C.2. ERREURS DE DECALAGE

27p

MT
M M o

pES—|—+1],..., - 1| ¢. Pour calculer le SFDR on doit évaluer :

Donc, il y aura des raies parasites sur les pulsations ,cc = , pour

2
2

E{bQ} Z Z]F ) |” 59—@

p=—o00 m=1

E

Z Fm(ejw)Bm(ejWM)

(C.52)
On a supposé les erreurs de décalage aléatoires, indépendantes et identiquement dis-

tribuées. En évaluant la quantité ci-dessus a une pulsation particuliere, 2 = Q,cc on

J jw ]wM i o 47T2 2 \/M ’ \/M ’ .
o4 [ meme |t = ey | () + (G) |-
An?

- MT?E{b}

(C.53)

On suppose que la constante ¢ = 1 dans les conditions de reconstruction parfaite

1
v M
plitude de la sinusoide soit 1 a I'entrée des convertisseurs analogique/numérique. Le
spectre du signal d’entrée est donné en (C.5). Le SFDR est défini en (A.3) comme le

(2.35) et que 'amplitude du signal d’entrée en (C.1) est Sy = pour que 'am-

rapport entre la moyenne quadratique de 'amplitude du signal sur Fj et la moyenne
quadratique des amplitudes des signaux sur des fréquences parasites. Donc on peut
écrire a partir de (C.5), (C.53) :

(i)
SFDRgpy = ~Y M1/ (C.54)
4 B{p?}
MT?
Donc le SFDR pour un BFH a temps continu contenant des convertisseurs analo-

gique/numérique de branche affectés par des erreurs de décalage est :
1
4E{p?}

On remarque donc, que le SFDR dans ce cas est constant par rapport au nombre de

SFDRppy = (C.55)

voles ou a l'atténuation des filtres.

Pour un CAN implémenté en structure a entrelacement temporel, le SFDR est
[89] :
M

FD = —.
SFDRer = qprey

(C.56)
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Annexe D

Caractéristiques des bancs
d’analyse utilisés pour les

simulations

Cette annexe décrit pourquoi et comment ont été choisis les filtres d’analyse.
Chaque banc d’analyse est composé de résonateurs avec éventuellement un filtre passe-
bas du premier ordre. Pour chacun, on donne les caractéristiques des filtres a savoir
leur nombre (M), leur facteur de qualité ou leur largeur de bande et la regle qui
permet d’obtenir leur fréquence de résonance. On représente le module des fonctions
de transfert dans la bande utile.

Rappelons la fonction de transfert retenue pour modéliser les résonateurs :

0 s
H(s) = ——2m (D.1)
52 + Q—ms + Q2

m

ou ,, est la pulsation de résonance du résonateur et @, son facteur de qualité (ou
coefficient de surtension). Pour les filtres passe-bas, le fonction de transfert est :

0
s+

Remarque : Les signauzx et les coefficients des filtres étant réels, on ne considére

Hi(s) = (D.2)

que les fréquences positives. De plus, on utilise dans la suite les pulsations normalisées
par rapport a la fréquence d’échantillonnage du signal de sortie du BFH, soit w = QT.
De maniere générale, selon le principe des BFHs, le role des filtres d’analyse est

d’effectuer une décomposition fréquentielle du signal. Pour cela, nous définissons le
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module global du banc d’analyse comme max,, | H,,(j$2)|. Il faudrait intuitivement que
I’'ondulation de ce module soit minimale. Ceci va en faveur d’'une répartition linéaire
des filtres quand ceux-ci ont une largeur fréquentielle constante ou logarithmique
quand ceux-ci ont un facteur de qualité constant. De plus, les filtres analogiques
offrent un rapport signal sur bruit limité. Par conséquent, 'optimisation du rapport
signal sur bruit en sortie du banc d’analyse va dans le sens d’une répartition linéaire

(ou logarithmique selon le cas) des fréquences centrales.

Caractéristiques du banc d’analyse « Bancl »

Le premier banc d’analyse « Bancl » est un banc a 8 voies de type passe-bas,
donc couvrant la bande normalisée [0, 7]. Ce banc est constitué de sept résonateurs
et d’'un filtre passe-bas du premier ordre pour recouvrir les fréquences proches de
0. Les largeurs de bande des résonateurs ont été choisies identiques (soit 7/8). Les
fréquences centrales des résonateurs ont été réparties linéairement entre 0 et 7 selon
la regle suivante :

(2m — 1)m

W = g pour m=2,...,8 (D.3)

La fréquence de coupure du filtre passe-bas Hy(s) vaut 7/8.

A5

161

m
|

N

)

H Q)| endB

181

-20 I | I I I I
0 0.5 1 15 2 25 3
wen rad/éch

Fig. D.1 Module des fonctions de transfert des filtres du banc d’analyse « Bancl »
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Caractéristiques du banc d’analyse « Banc2 »

Le deuxieme banc d’analyse « Banc2 » est un banc de type passe-bas a M =
8 voies. Cette fois, les résonateurs ont un facteur de qualité identique ( = 2. La
fréquence de résonance du dernier résonateur Hg(s) vaut 87/9. Les autres fréquences

sont telles que :
ws

Wi = T {ppr—m POUT m=2,...,7 (D.4)

|H _( Q)| endB

m

—10f

121

—14F

—16

181

-20
0

| I I I I I
0.5 1 15 2 25 3
wen rad/éch

Fig. D.2 Module des fonctions de transfert des filtres du banc d’analyse « Banc2 »

Caractéristiques du banc d’analyse « Banc3 »

Le troisieme banc d’analyse « Banc3 » est un banc de type passe-bas a M = 4
voies. Le facteur de qualité des résonateurs est ()=5. La fréquence de coupure du filtre

passe-bas est & wy = /4. Les fréquences de résonance des résonateurs sont telles que :

Wm = wo(1.7)" pour m=2,3,4 (D.5)
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|H_(j Q)| endB

m

-20
0

I I I I I I
05 1 15 2 25 3
w en rad/éch

Fig. D.3 Module des fonctions de transfert des filtres du banc d’analyse passe-bas « Banc3

>

Caractéristiques du banc d’analyse « Banc4 »

Le quatrieme banc d’analyse « Banc4 » est un banc de type passe-bande a M =
4 voies, sur la bande [47, 57]. Il est constitué de quatre résonateurs de facteur de
qualité identique (@) = 11). Les fréquences centrales des résonateurs ont été réparties
uniformément sur une échelle logarithmique. La fréquence centrale du premier filtre est
wy = 4m rad/s. Le quatrieme filtre a été placé a 'autre extrémité de la bande, wy = 57

rad/s. Les deux autres fréquences se déduisent par la regle : wy, = Wy_1.(ws/wy)/3.
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8k 4

—10f 4

|H_( Q)| endB

m’

141 4

181 4

-20 L L L L L I I
10 11 12 13 14 15 16 17 18

wen rad/éch

Fig. D.4 Module des fonctions de transfert des filtres du banc d’analyse passe-bande «

Banc4 »
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Abbréviations et notations

Nous présentons ci-apres les abbréviations rencontrées dans le manuscrit et les

notations les plus souvent utilisées.

AC Approximation Continue
AGMC Approximation Globale aux Moindres Carréees
ALMC Approximation Locale aux Moindres Carrées
BFH Banc de Filtres Hybrides
CAN Convertisseur Analogique Numérique
CDMA Code Division Multiple Access
ET Entrelacement Temporel
GSM  Global System for Mobile Communications
RII Réponse Impulsionnelle Infinie
OFDM  Orthogonal Frequency Division Multiplexing
RIF Réponse Impulsionnelle Finie
UMTS Universal Mobile Telecommunication System
SNR Rapport Signal sur Bruit
SFDR  Spurious Free Dynamic Range
UWB Ultra Wide Band

TFI Transformée de Fourier Inverse

AT Représente la matrice transposée de A

a* Représente le conjugué de a

AT Représente la matrice transposée et conjuguée de A

144



am(n)

b (n)
5($2)

Réponse impulsionnelle de la fonction de transfert du CAN de la branche m
Erreur de gain du CAN sur la voie m

Décalage du convertisseur de la branche m

Distribution Dirac

Facteur de sur-échantillonnage (lors de la synthese du BFH)

Facteur de sur-échantillonnage (simple sur-échantillonnage du signal d’entrée)
Retard introduit par le BFH

Erreur de phase de I’échantillonneur sur la voie m

Moyenne statistique de la variable aléatoire x

Réponse impulsionnelle du m-eme filtre de synthese du BFH

Fonctions de transfert des filtres de synthese pour un banc de filtres discret
Fonctions de transfert des filtres de synthese pour un BFH

Fonctions de transfert des filtres d’analyse pour un banc de filtres discret
Fonctions de transfert des filtres d’analyse pour un BFH

Indice représentant une voie d’'un BFH

Nombre de voies d'un BFH

Pulsation du signal discret

Pulsation signal continu

Quantificateur se trouvant sur la voie m d’'un BFH

Signal continu a échantillonner

Signal de sortie du BFH

Période d’échantillonnage du signal continu x(t)

Fonction de distorsion

Fonction de repliement d’ordre p, pour p = 0

L’ensemble des nombres entiers

L’ensemble des nombres réels
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Résumé

Afin de répondre aux besoins de la Radio Logicielle, les futurs systemes de nu-
mérisation devront convertir en large bande et étre versatiles. Les convertisseurs ana-
logique/numérique a bancs de filtres hybrides (BFH) sont une solution intéressante.
Ils se composent d’un banc de filtres analogiques dit banc d’analyse, de convertis-
seurs analogique/numérique et d’un banc de filtres numériques dit banc de synthese.
Ce travail a abouti a de nouvelles méthodes de synthese des BFH qui prennent en
compte les contraintes de réalisation des filtres analogiques. En effet, elles partent
d’un banc d’analyse quelconque mais supposé connu et calculent alors un banc de
synthese. Nous avons aussi montré l'intéret et surtout la possibilité de la conversion a
BFH en bande passante. De plus, les futurs systemes de numérisation devront étre ca-
pables de s’adapter dynamiquement a différents standards et différentes modulations.
Or, dans les BFH, les filtres de synthese étant numériques, leurs coefficients peuvent
étre modifiés par logiciel en fonction des besoins. Nous avons exploité cette idée et
obtenu une méthode qui permet d’améliorer la résolution potentielle dans une bande
de fréquence restreinte. Enfin, les méthodes présentées jusqu’alors trouvent un banc
de filtres numériques a réponse impulsionnelle finie (RIF). Or on peut aussi penser a
utiliser des filtres a réponse impulsionnelle infinie (RIT). Les études ont montré que
dans certains cas, les filtres RII permettent d’obtenir un BFH plus performant qu’un
BFH a filtres RIF pour le méme nombre d’opérations numériques. Nous avons mis au

point plusieurs méthodes de synthese de filtres RII pour BFH.
Mots clés

Conversion analogique/numérique - Bancs de filtres hybrides - Large-bande - Ver-

satilité - Bande passante
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Abstract

Future digitization systems will have to allow wide-band, high frequency and ver-
satile conversion. Hybrid filter banks (HFB) A/D converters systems are good can-
didates. They consist in analog filters (or analysis bank), A/D converters and digital
filters (or synthesis bank). This work lead to new synthesis methods that take into
account the analog implementation constraints. Those methods start from the know-
ledge of the analysis bank and compute the corresponding synthesis bank. We show
also the advantage and the capability of HFB to perform band-pass conversion. Mo-
reover, HFB enable potential versatility. Indeed, the coefficients can be easily changed
by software. We obtained a method that compute digital filters so that the resolution
is improved in a narrower bandwidth. Finally, we propose synthesis methods that
design IIR filters instead of FIR filters. The results shows that, in some cases, HFB
with IIR filters lead to better performances than HFB with FIR filters for the same

complexity.
Key words

Analog/digital conversion - Hybrid filter banks - Wide band - Versatility - Band-

pass

156



