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INTRODUZIONE 1

INTRODUZIONE

L'oggetto di questa tesi e l'identificazione e lataesi di modelli ridotti di strutture elettromadinhe
passive. Gli effetti di disturbo dell'integrita deiegnali nei circuiti elettronici rappresentano un
argomento di interesse sempre maggiore, a caukatdetlenza verso circuiti di dimensioni ridotte e
verso frequenze operative sempre piu alte. Ciorohirte la necessita di analizzare tali effetti per
tenerne conto in fase di progettazione e simul&ziba caratterizzazione dei componenti di un siatem
complesso in termini di sole grandezze circuitatide molto piu agevole I'analisi complessiva di tal
strutture (“system level simulation”). La desooizé dei circuiti, in particolare quando si tratta d
strutture complesse con componenti numerosi e naersi tra loro, richiede il ricorso a modelli di
ordine ridotto. In particolare le strutture chezaausa delle frequenze in gioco, richiedano un’anali
termini di campo possono essere opportunamenteritesinn frequenza, o attraverso simulazioni
elettromagnetiche o con una caratterizzazione meatale, adottando poi una strategia di
identificazione in frequenza, che consiste neldrewvun’approssimazione razionale della funzione (o
matrice) di trasferimento del sistema, eventualmeittucendone I'ordine. Lo scopo finale & quello di
fornire per tutti i componenti del sistema un citaclequivalente a parametri concentrati, cosi darmo
effettuare una simulazione nel dominio del tempiwedlo di sistema, considerando componenti tra lor
tutte omogenee.

Esistono diverse tecniche di approssimazione magoper sistemi lineari, che garantiscono ottimi
risultati in termini di accuratezza, ma quelle chescitano maggiore interesse sono le tecniche che
impongono durante o dopo il processo di identifimaz il rispetto di alcune proprieta fisiche,
indispensabili per garantire il successo della &miane a livello del sistema completo. La nostra
attenzione é focalizzata sulle tecniche di iderdifione passiva in cui tutti i componenti sintedtzz
siano effettivamente passivi, in quanto la passigarantisce che il circuito ottenuto non mostri un
comportamento instabile, quando é inserito alltimbedel sistema, poiché non puo esserci erogazibne
potenza. La tecnica di approssimazione utilizzat@uesta tesi forza la passivita durante la fase di
identificazione, garantendo che il modello ottengima passivo. E doveroso sottolineare che
l'identificazione deve garantire un’elevata premi® ed essere orientata ad una sintesi semplice e
concretamente passiva.

Il contributo di questo lavoro & consistito nellafidizione, da un punto di vista teorico, e nella
realizzazione software, di una procedura di sinteartire dai risultati forniti da una tecnica di
identificazione passiva. Sono stati consideratigilschemi di sintesi per un doppio bipolo LTI pass

e l'attenzione e stata concentrata su uno di qgekegmi di sintesi che puo essere facilmente esteso

caso di un sistema multi-porta.
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L’elaborato e strutturato come segue: nel capifolono descritti i sistemi elettromagnetici lineari
passivi, considerandone la proprieta che saramuttage nel processo di identificazione: passieta
stabilita. Il capitolo 2 é incentrato sull'identiizione in frequenza: sono considerate diverséegtea
presenti in letteratura, ma l'attenzione e rivatgprattutto verso I'approccio di identificaziongeri
noto come Positive Fraction Vector Fitting (PFVIFapitolo 3 affronta il problema della sintesio&
propone delle soluzioni su come realizzare congretde il circuito a partire dai risultati ottenuti
mediante I'identificazione. In particolare si & silerata, per la sua semplicita, la sintesi di appib
bipolo, fornendo piu di uno schema circuitale, a0 equivalenti. Il capitolo 4 e dedicato alla
descrizione dellimplementazione software dellitificazione passiva e soprattutto della successiva
sintesi, che conduce alla generazione automaticmalinet-list SPICE. Sono infine considerati alcuni
casi test con diverso grado di complessita, chesatono di apprezzare i risultati dell’applicazione
delle procedure di identificazione e sintesi détnel corso di questa tesi. Infine nell’ Appendéocmo
riportati cenni sull'ottimizzazione convessa, cairfcorso il PFVF, e i listati Matlab che implemand

le tecniche di sintesi discusse.
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Capitolo 1

1 PROPRIETA DEI SISTEMI ELETTROMAGNETICI LINEARI E
PASSIVI

La progettazione e la simulazione di circuiti eletted elettronici nei diversi ambiti tecnologicanno
manifestato I'orientamento verso modelli miniatmat, il consumo di bassa potenza, e l'integrazion
di circuiti analogici con blocchi digitali; questma reso I'analisi dell'integrita del segnale un pitm
difficile. La richiesta di applicazioni ad alta velocita hasswin luce gli effetti prima trascurabili delle
interconnessioni, quali il ringing, il ritardo degnale, la distorsione, la riflessione e il crdg&sta]. Si
intuisce che le interconnessioni saranno le maggesponsabili della degradazione del segnale nei
sistemi ad alta velocita. Quanto detto ha fatt@hs le interconnessioni tra i dispositivi eletti@ni
debbano essere viste ed analizzate come struttuparametri distribuiti, per cui lo studio del
comportamento di tali strutture ha assunto un rg@mpre piu importante nella ricerca scientifica e
tecnologica. Gli effetti dovuti a tali interconngs¥ influenzano fortemente l'integrita dei segnali
quindi il corretto funzionamento dei circuiti stessio determina I'esigenza di studiare tali effett
mediante l'utilizzo di tecniche di simulazione ate ed efficienti. Inoltre la natura fortementenno
lineare e tempo variante dei dispositivi elettronig circuiti d'interesse applicativo impone lacasasita

di effettuare l'analisi di questi sistemi nel doimirdel tempo. Un approccio largamente seguito in
letteratura per analizzare circuiti complessi ¢oiiida elementi distribuiti ed elementi concetitra
consiste nel dividere l'intero sistema in compoiedistinguendo i sottosistemi che interagiscorzo tr
loro solo attraverso le terminazioni. Successivam&angono caratterizzati sia i circuiti concemtche
quelli distribuiti con riferimento al loro comporteento terminale: in tal modo l'intero sistema viene
analizzato attraverso tecniche tipiche dell’anafiei circuiti, che sono piu adeguate per l'analisi
transitoria nel dominio del tempo. Per affrontawestudio di reti composte da elementi a parametri
concentrati e distribuiti, utilizzando tutte le meche di analisi tipiche della teoria sui circwitincentrati,

e necessario fornire un metodo generale, che ctansiecaratterizzare le strutture distribuite conme
multi-porta equivalente, ossia di descriverne importamento attraverso le tensioni e le correnti ai
terminali. Normalmente le strutture elettromagrietgisono descritte mediante dei modelli composti da
resistori, induttori, capacita e componenti a pataimdistribuiti; siccome le dimensioni di questi
modelli possono crescere significativamente, sotati gntrodotti degli algoritmi di riduzione
dell'ordine dei modelli. Per quanto riguardo le gamenti lineari a parametri concentrati, € possibil
conveniente adottare delle procedure di identifarze in frequenza, che consistono nell’approssimare
guella struttura con un modello matematico, nornaali| in forma razionale, che viene poi sintetizzato
con un circuito ridotto a parametri concentrati.plrticolare la scelta si € orientata verso modlli

ordine ridotto passivi. Questo comporta un ulterismincolo nella strategia di identificazione: la
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passivita, una proprieta indispensabile per questielli, in quanto un modello non passivo potrebbe
causare instabilitd in fase di simulazione a liveli sistema. Questo capitolo & dedicato alla
caratterizzazione dei sistemi elettrici passivi deminio della frequenza complessa, con particolare
attenzione alle proprieta dei sistemi, quali la szdith, la stabilita e la passivita. Inoltre si pon
I'attenzione sulle caratteristiche di una matriceérasferimento di un sistema passivo, che deveress
Reale Positiva [2]. Poiché la nostra attenzion@ gaincipalmente rivolta allo studio dei doppi Hipo
passivi, consideriamo piu nel dettaglio come sispas rappresentare tali circuiti attraverso il
formalismo matriciale, ricorrendo alle matrici deiimpedenze e delle ammettenze. Per descrivere le
proprieta di un circuito lineare passivo, € oppaotuicorrere alla teoria dei sistemi lineari tempo-

invarianti, che qui di seguito richiamiamo.

1.1 Modello di un sistema LTI

Un sistema lineare tempo-invariante di ordin€onm ingressi edn uscite pud essere descritto nel
dominio del tempo mediante un’insieme di equaziamicui compaiono le matrici € R™" , B €
R™™ (¢ € R™™ D € R™™, rispettivamente note come matrice di stato, matdegli ingressi,

matrice delle uscite e termine diretto.

d_x = Ax(t) + Bu(t)

dt

y(t) = Cx(t) + Du(t)

(1.1)

La determinazione della soluzione del sistema oslidio del tempo richiede un notevole dispendio di
risorse, in quanto il legame ingresso-uscita éitoitst da un sistema di equazioni differenzialielari a
coefficienti costanti, per cui si ritiene piu comiente ricorrere alla rappresentazione del sistesia
dominio della frequenza complessa, attraverso ldedta trasformata di Laplace. In questo modo tnfat
i legami di tipo differenziale diventano di tipaabrico, per sistemi SISO (a un solo ingresso esofa
uscita)4, B, C, D sono semplici quantita scalari, mentre per sistdiMO (con piu ingressi ed uscite) si

ricorre al formalismo matriciale.

1.2 Trasformata di Laplace

La trasformata di Laplace stabilisce una corrispozd biunivoca tra le funzioni del temp6t) e le
funzioni di variabile compless¥(s), doves = 0 + jw € la frequenza o pulsazione complessa. Questa
proprieta & fondamentale perché consente di trasi@ un problema definito nel dominio del tempo in

un problema definito nel dominio della variab$iedi risolverlo nel dominio trasformato, trovando |
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trasformata della soluzione e di antitrasformarestp nel dominio di, ottenendo la soluzione cercata.
Esistono due tipi diversi di operatori che vengaelti a seconda dei casi: la trasformata di Laplac
bilatera e la trasformata di Laplace monolatera.

La trasformata di Laplace bilatedauna funzionec(t) e definita nel modo seguente:

+o0

X(s) = fx(t)e‘“dt

— 00

(1.2)
La trasformata di Laplace monolateliauna funzione(t) & definita in questo modo:
+o0
X(s) = J x(t)e stdt
o
(1.3)

La trasformata monolatera viene introdotta pertlmli® di sistemi in cui si € interessati a detemmén
funzioni pert > 0 con condizioni iniziali eventualmente non nullé.f& notare che come estremo
inferiore di integrazione si & scelto® per tenere in conto di eventuali impulsi presestio 0 nella
funzione x(t). Osserviamo che se consideriamo funzioni definitéenpert < 0 e con condizioni
iniziali nulle le definizioni monolatera e bilatesano equivalenti. La trasformazione di Laplace aon
definita per tutte le funzioni. Affinché una funam sia trasformabile secondo Laplace deve esistere
lintegrale di definizione per almeno un valore €li Quando questo avviene possiamo dire che
lintegrale e definito su regioni del piano complesdellas (semipiani di convergenza) del tipo
Re{s} > a . Laa si chiama ascissa di convergenza. Per riportagefumzione definita nel dominio
delle s nel dominio del tempo si introduce la trasformaeidnversa, I'antitrasformata di Laplace,

definita dal seguente integrale:

c+joo
x(t) = J X(s)eStds
c=joo
(1.4)
dove c e un gualsiasi numero reale maggiore di
Concludiamo la digressione sulla trasformata dildeg@ richiamando alcune delle sue principali

proprieta:

Unicita: L{f (£)} = L{g(®)} < f() =g() .
(1.5)

Linearita:L{A; f1 () + A2£2(0)} = L L{f1(D} + LL{f2(D)} .
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(1.6)
DerivazionedL{f '(t)} = sL{f(t)} - f(07)
L{f "} = s’L{f®}- s f(07) - f7(07)
Lf )} = s"L{f @) 3 - s"7Hf(07) - ... - fP71(07).

(1.7)
Integrazione:L {fot_f(r)dr} = %L{f(t)} .

(1.8)
Prodotto di convoluzione:
f©O*g® =[] f@g —Dde = [1] ft—D)g@)dr;
L{f(®©) » g(©)} = F(s)G(s).

(1.9)

Adesso vediamo come € possibile rappresentare dellwodi un sistema LTI nel dominio della
frequenza complessa. In forma piu generale il nodiegjresso-stato-uscita di un sistema lineare temp

invariante é descritto da queste equazioni:

Ex' = Ax + Bu
y=Cx+Du.
(1.10)
Con A,B,C,D,E matrici, u vettore degli ingressix vettore delle variabili di statog’ vettore delle
derivate delle variabili di statg, vettore delle uscite. Possiamo riferire questioresia nel dominio del
tempo, sia nel dominio di Laplace.

La matrice di trasferimento, cioé quella matride tzheY (s) = H(s)U(s) € la seguente:

H(s)=C(sE—A)"'B+D.
(1.11)
Il sistema si definisce regolare Bee una matrice non singolare, cioé se esiste larmtdce inversa
E~1, altrimenti si definisce sistema descrittore.

Per un sistema regolare I'equazione di stato siivis nella forma seguente:

x' =(E"'A)x+ (E"'B)u.
(1.12)
Per ragioni di compattezza € opportuno indicaraaérici E~14 e E~1B ancora con gli stessi simbdli

e B, cosi che la matrice di trasferimento sia deltanfo piu comune:

H(s)=C(sI—A)™'B+D
(1.13)
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1.3 Rappresentazione di un m-porte

Nel processo di identificazione si tenta di approase una matrice di trasferimento in forma raziena
e tale matrice per un sistema elettrico m-porte@ matrice di scattering, o una matrice ibridana u
matrice delle impedenze, o una matrice delle anemett Se € possibile applicare a ciascuna porta un
generatore di corrente e misurare la tensione finspondenza di ogni porta allora ha senso defiaire
matrice delle impedenzé(s) che legaV(s) e I(s), rispettivamente vettori di tensioni e correntl ne
dominio della frequenza complessa, secondo quelstaione matricialel/ (s) = Z(s)I(s) . Il generico
termine della matrice delle impedenze e cosi defid; ; = ﬁ , cioé rappresenta il rapporto
I .=0,vk+j
tra la tensione misurata in corrispondenza delldapeesima e la corrente applicata alla portairpas
guando tutte le altre porte sono “a vuoto”. In daesppresentazione dell’ m-porte si sono scelte le
correnti come variabili indipendenti e le tensionime variabili dipendenti. E da sottolineare |aipita
nell'uso dellaZ(s) per connessioni in serie. In modo del tutto amal@gambiando il ruolo tra variabili
dipendenti e indipendenti tra tensione e correnigpssibile definire la matrice delle ammetterige),
tale chel(s) = Y(s)V(s) . Si tratta in questo caso di applicare un genegali tensione ad ogni porta e
valutare la corrente che fluisce per effetto dillguéensione in ogni porta; la singola ammettenza,
coefficiente della matrice/(s) e: Y;; = ;—‘ - La matrice delle ammettenze trova facile
Iy =0,vk=j
applicazione per connessioni in parallelo. Se ngossibile applicare a tutte le porte un solo fipo
generatore si pudo comunque definire una matrigdaild (s) , tale cheR(s) = H(s)U(s) , doveR(s)
e U(s) sono i vettori delle variabili dipendenti e indikenti. Tale matrice € opportuna quando si
caratterizza una rete in cui ci sono connessiosiargerie e parallelo. Quando si fa riferimentegnali
incidenti, riflessi o trasmessi & possibile de&nla matrice di scatterin§(s) , che lega i segnali
incidenti e quelli riflessi secondo questa relagidi (s) = S(s)V*(s) , dove il generico coefficiente

_ Vi

della matrice S(s) €: S;; =
J

Vi =0Vk+j
k , ]

particolarmente interessante poiché non richiedalidientare ogni porta con un tipo di generatore;
inoltre esiste sempre, anche quando le altre matricaratterizzazione sono singolari, quindi ha
un’applicazione piu generale; tuttavia nel corstadeattazione faremo riferimento alla matriceldel
impedenze e al piu a quella delle ammettenze.

Particolarizziamo il discorso appena fatto peasa di un doppio bipolo.
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1.3.1 Caratterizzazione di un doppio bipolo

Consideriamo un doppio bipolo di impedenze, chetiena elementi passivi R,L,C e trasformatori
ideali. E possibile caratterizzare un circuito $indttraverso la matrice delle impedenze se & Ipissi
alimentare entrambe le porte in corrente, oppuraarso la matrice delle ammettenze, se vicewrsa
utilizza un’alimentazione in tensione [3]. La reta tra tensione e corrente & sempre delipoZI
oppure del tipd = YV; V, I sono i vettori di fasori di tensione e corrententr&Z eY sono le matrici

2 % 2 delle impedenze e delle ammettenze.

Per esteso:

Vi =211 + 272511,
Vo =211y + Z3;1
(1.14)
| parametriZ;; sono operatori di impedenza, in genere compléwdipendenti dai fasori di tensione e

corrente, definiti in questo modo:

Vi

Z11 = T
1',=0
Vi

Zyp = n
2'p=0
V,

Zy = T
1l,=0
V;

Zyy = T
2'p=0

(1.15)
Z11 €Z,, Sono le impedenze proprie, mentrg e Z,, sono le impedenze mutue. Un circuito R,L,C con
trasformatori ideal2 x 2 & un doppio bipolo reciproco, per cui la sua roatdelle impedenze risulta

simmetricaZ,, = Z,,.La matriceZ quindi e:

Z:(Z“ Z12>=(Zl1 le)
Zo1 Lz Z12 Lz

(1.16)
Inoltre la parte reale delle impedenze proprie poB essere negativa se il circuito contiene solo
elementi passivi.

In modo del tutto analogo per le ammettenze si ha:

L =YV + Yo,
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I; = Y51 V1 + Y,V
(1.17)
| termini complessYij sono i coefficienti della matrice delle ammetterd®e nel caso sia invertibile, &
proprio l'inversa della matrice delle impedenze. iBeloppio bipolo & reciproco la matrice delle
ammettenze € simmetrica, ciBg = Y,;. Inoltre la parte reale delle ammettenze proprieY,, non

puo essere negativa se il doppio bipolo é fatspllicomponenti passivi. La matriequindi é:

Y = (Yll YlZ) — (Yll YlZ)
Y21 Y22 Y12 Y22

(1.17)

1.4 Definizione matrice reale positiva

L'interesse per queste matrici risiede nella pakssildi legare le proprieta matematiche di talitrica a
quelle fisiche del modello elettrico considerataponendo per il nostro approccio alcuni vincoliaul
loro rappresentazione. Consideriamo una matri¢eagferimento di un sistema m-porte lineare tempo-
invariante e passivo, se questa matrice & la matigdle impedenze o delle ammettenze e possibile
dimostrare che tale matrice e definita reale pasifPR) [2], mentre se il sistema & rappresentalia d
matrice di scattering allora risulta che tale noati limitata reale.

Una matriceH (s) si definisce reale positiva se, ger{s} > 0, risultano soddisfatte queste condizioni:

H(s) e analitica;

H*(s) = H(s");

H(s) + Hi(s) =0,

(1.18)

H*(s) e la matrice complessa coniugatdids) ;
HY(s) & 'hermitiana di H(s) , cioé la matrice trasposta coniuga&:(s) = [H” (s)]* .
Le prime due proprieta sono tipiche di una funzisteettamente stabile, cioé con i poli tutti nel
semipiano sinistro, mentre la terza proprieta sponde a dir@e{H} = 0 < eig{Re[H(jw)]} = 0 per
ogni w , con “eig” l'intero set di autovalori. Quest’utia condizione implica la passivita del sistema,
come di seguito dimostriamo (cfr. § 1.6.4).

Si consideri la potenza complessa di un bipolo:

p=ivr= 1Z|1|2
20 2

! L’hermitiana di una matric# & quella matrice che associa al generico terfineé termineh; ;.
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(1.19)
doveV ed! sono le funzioni complesse di tensione e correnntreZ € I'impedenza del bipolo, tale

cheV = ZI. La potenza media € la parte real® deioe:

1
Pn = Re{P} =5 Re(Z}|I]?

(1.20)
Quindi & immediato affermare che un bipolo pass$igouna matrice delle impedenze con parte reale
positiva. Estendiamo il ragionamento al caso dsistema multi-porta, ricorrendo ai vettori di temsie

correnti nel dominio di Laplace. La potenza comgdes:

P = %VTI* = % (1" = %ITZI* = %Zm2

(1.21)
doveVT & il vettore trasposto delle tensioHi& il complesso coniugato del vettore delle corrghé la
matrice delle impedenze, tale clie= ZI. In modo analogo a quanto visto in precedenzaptanza

media €:

1
P, = Re{P} = ERe{Z}lIIZ

(1.22)
Poiché un sistema é passivo se la sua potenza rasslabita € maggiore o uguale a zero, bisogna
imporre cheRe{Z} > 0. Questo equivale a dire che gli autovalorZdilevono essere non negativi; lo
stesso discorso puo essere fatto esprimendo lazzota termini di ammettenze e tensioni, arrivando

alla condizione;:

Re{Y} >0
(1.23)
Le due condizioni sul segno degli autovalorZdedY corrispondono alla terza condizione della (1.18).
Si € gia detto che la matrice di scattering di istema passivo LTI deve essere limitata reale; una

matriceH (s) e detta limitata reale se, peg{s} > 0, risulta:

H(s) e analitica;
H*(s) = H(s*);
I —HH(s)H(s) = 0.
(1.24)

I rappresenta la matrice identita, con le stessertiioni diH(s) .
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1.5 Lemma Reale Positivo

Poiché la matrice di trasferimento di un sistemasp® € reale positiva, come le matrici delle
impedenze o delle ammettenze per un sistema m-padsivo lineare tempo-invariante, e possibile
sfruttare il seguente teorema, noto come LemmaeRRasitivo. Per sistemi regolari, vale il seguente

enunciato:

Date le matrici di un sistema nella forma ingrestde-uscitad, B, C, D, se e solo se esiste una matrice

simmetricak, tale che siano verificate le seguenti condizioni:

(—ATK—KA —KB+CT)>O
—BTK +C D+DT )~

K>0
(1.25)
Allora H(s) e reale positiva, quindi il sistema & passivaovihe le condizioni di matrice reale positiva
sono, necessarie e sufficienti per la passivitastgéma. Per un sistema descrittore, cioé inaHi é

una matrice singolare (a determinante nullo, pérman €& possibile calcolare la sua inversa), e

necessario imporre un’ulteriore condizione:

ETK =KTE >0
(1.26)

1.6 Proprieta dei sistemi LTI

Nel corso della trattazione si fara piu volte iifggnto alle proprietd di un sistema elettrico, a&an
solitamente la rappresentazione ingresso-statdausici particolare si & sottolineata la necessita d
ottenere, a valle del processo di identificaziodej poli stabili per la funzione (o matrice) di
trasferimento. Questa & una caratteristica comutotea le tecniche menzionate. Diverso ¢ il disoors
sulla passivita: imposta a-priori in alcuni appiipccverificata dopo I'identificazione, ed eventuante

forzata con tecniche perturbative.

1.6.1 Stabilita

La stabilita [4] e la proprieta di un sistema di@onche da informazioni su come il sistema reagace
fronte di un perturbazione. Per un sistema liné@rsenso parlare di stabilita del sistema, in quant

possibile applicare il principio di sovrapposiziodegli effetti, mentre piu in generale la stabiléa
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riferita alla traiettoria o al punto di equilibri@ dipende in tal caso da ingresso e stato inizlade
stabilita si dice interna se si considera l'effetioe la perturbazione dello stato iniziale ha sulla
traiettoria dello stato, mentre la stabilita esteronsidera gli effetti sulla traiettoria dell’usciA partire

da una traiettoria “nominale”, una perturbazionkodgtato iniziale pud determinare:

- una traiettoria perturbata che rimane sempre prasaiquella nominale (stabilita semplice);
- una traiettoria perturbata che rimane sempre prassa quella nominale e che tende
asintoticamente ad essa (stabilita asintotica);

- unatraiettoria perturbata che diverge da quelfainale (instabilita).

1.6.2 Stabilita interna

Una traiettoriax(t) si dice stabile s&s > 0 esisted, > 0 tale che per ogni perturbazione dello stato
iniziale x, tale chel|dx,|l < 6, risulti |[x(t) —x(t)|| <&, Vt =ty cont, stato iniziale,x(t)
traiettoria perturbata.

Si parla di stabilita asintotica se vale anche guelteriore condizione:

lim|lx(6) —x(O)ll = 0.
(1.27)

La stabilita interna di un sistema é legata alla sappresentazione nella forma ingresso-statoajscit

ricorrendo alla trasformata di Laplace ricaviamesia relazione:

dx
— = Ax(t) + Bu(t)

at

(1.28)

che nel dominio di Laplace diventa:

sX(s) —xo = AX(s) + BU(s)

(1.29)

da cui ricaviamo:

X(s) = (sl —A)TBU(s) + (sI — A)™x,.

(1.30)

Antitrasformando si trova

x(t) = L7YX(s)] = LY (sI — A)71BU(s)] + L[ (sI — A)~1x,].
(1.31)
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Se la traiettoria perturbata é la seguente:

{ Xo + 0x¢
Llu(®] =U(s)
(1.32)
x(t) = L7Y(sI — A)*BU(s)] + L™Y(sI — A) " xq] + L7Y[(sI — A)~16x,].
(1.33)
Per cui la quantita da analizzare per determirsastdbilita del sistema é:
() = @Ol = L7 [(s] — A) " 6x]ll,
(1.34)
dove
(sI—A)t= %,
(1.35)

per cui la distanza tra la traiettoria perturbatguella nominale € combinazione lineare di segrdi
un decadimento esponenziale governato dalla pedie degli autovalori della matrice di statolIn

conclusione (stabilita interna):

- stabilita asintotica: tutti gli autovalori di sono a parte reale negativa;
- stabilita semplice: tutti gli autovalori di sono a parte reale non positiva ed eventuali alaav
a parte reale nulla hanno molteplicita singola;
- instabilita: esiste almeno un auto valoreddcon parte reale positiva o nulla con molteplicita

maggiore di 1.

Nei sistemi lineari la stabilita asintotica intelingplica quella esterna, in quanto l'uscita & camalzione
lineare della traiettoria dello stato. Inoltre ata dalla stabilita asintotica si pud parlarestdibilita in
senso BIBS (Bounded Input Bounded State) e in sBi8Q (Bounded Input Bounded Output), cioe

stato e uscita sono rispettivamente limitati segfesso € limitato.

1.6.3 Stabilita esterna

Si cerca di caratterizzare le proprieta ingressitausdli un sistema a fronte di una perturbazione de
segnale di ingresso. Data una traiettoria nomimkde sistema (un certo stato iniziale e un certo
ingresso), l'obiettivo e caratterizzare I'effettd dna perturbazione impulsiva sull'ingresso. Le

definizioni di stabilita semplice o asintotica rgghiano quelle valide per lo stato, purché siitsista
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y(t) al posto dix(t) e du al posto didx,. Per le relazioni tra stabilita esterna e funziate
trasferimento del sistema consideriamo, senza alpendita di generalita, come traiettoria nominkle
punto di equilibrio con stato iniziale nullo e iegso nullo. Quindi e sufficiente analizzare lao&p di

un sistema a fronte di un ingresso impulsivo.

y(t) = Cx(t) + Du(t)

(1.36)
Applicando la trasformata di Laplace:
Y(s) = CX(s) + DU(s)
(1.37)
Sostituendo I'espressione gia trovata Jés):
X(s) = (sl —A)IBU(s) + (sI — A)~1xy = (sI — A)~1BU(s)
(1.38)
Dove si é tenuto conto dell'ipotegj = 0.
Y(s) =[C(sI —A)™1B + DIU(s) = G(s)U(s)
(1.39)
L[su(®)] =6 > y(t) = L7'[G(s)]6
(1.40)

Quindi analogamente a quanto detto prima, la staleisterna dipende d¥s):

- stabilita asintotica: tutti i poli di (s) sono a parte reale negativa;

- stabilita semplice: tutti i poli dell&(s) sono a parte reale non positiva, eventuali pgagde
reale nulla con molteplicita 1;

- instabilita: esiste almeno un polo @(s) a parte reale positiva oppure a parte reale molfa

molteplicita maggiore di 1.

Poiché per costruzione i poli deli&(s) costituiscono un sottoinsieme degli autovaloriAdisi puo
affermare che la stabilitd semplice (o asintotestgrna € implicata dalla stabilita semplice (otasica)
interna. Non e vero il viceversa, poiché potreblesserci cancellazioni tra zeri e poli deflés), che
corrispondono ad autovalori a parte reale posp@ala matriced. Infine anche la stabilita asintotica

esterna implica la stabilita in senso BIBO (ingrdissitati determinano uscite limitate).
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1.6.4 Passivita

Il concetto di passivita pud essere riferito adbigpolo, tenendo presente che gli stessi conceti e
stesse definizioni sono chiaramente estendibibraponenti elettrici dotati di piu morsetti. Un bipo
statico e passivo se la potenza assorbita, in mgante di tempo ed in qualunque condizione di
funzionamento, é positiva. Se consideriamo la conme@e del generatore, definiamo passivo un bipolo
la cui potenza erogata, in ogni istante di tempoiredjualunque condizione di funzionamento, é
negativa. Per i bipoli dinamici, induttore e consigiore, non e possibile utilizzare la definizione d
bipolo passivo appena data. In tal caso infattiegno della potenza assorbita o erogata noriréhdief

a priori, ma dipende dallo stato in cui si trovadmponente. In questo caso si ricorre ad unaidefire
diversa piu generale di bipolo passivo. Considesiantale proposito un bipolo che all'istante aebity

to venga collegato ad una sorgente e che fino a'igtasiite non abbia accumulato energia. Sotto queste
condizioni tale componente € definito passivo sadtgia assorbita nell'intervallo di tempg,[T] €

sempre non negativa, per qualsiasi valorE.dfale quindi la condizione

T

&) = fv(t)i(t)dt =0

to
(1.41)
dove abbiamo espresso I'energia asso®f@) come integrale nel tempo della potenza assorlsita d
componente nell'intervallo di tempo considerator Bstendere ad un multi-porta la condizione di
passivita sull’energia definiamo i vettori di temsé e corrente(t) e i(t) di dimensioni pari al numero

di porteM. La condizione di passivita diventa:

T

&) = jv’(t)i(t)dt =0

to
(1.42)

Dove

M

YOI = ) 5O4©

j=1
(1.43)
e il prodotto scalare tra i due vettori e rapprésda potenza istantanea assorbita dal componente,
ottenuta sommando le potenze assorbite da ogra.phipartire dalla definizione di passivita, seriib
termini di energia, possiamo definire un componguatesivo in altri termini, come un dispositivo che

non e in grado di erogare piu energia di quantahiéa in precedenza assorbito.
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Adesso dimostriamo ch&e{Z(jw)} = 0 per ogniw € condizione necessaria e sufficiente per la
passivita di una rete.

L'energia trasferita alla rete

+ 00

€= f v(t)i(t)dt

— 00

(1.44)

Si applica il Teorema di Parseval

IR I
S_E f V(jw)I"(jw)dw

(1.45)

Poiche

V(jw) =Z(jw)l(jw)
(1.46)
€= % f Z(jw)|I(jw)|*dw = %J Re{Z(jw)}I(jw)|*dw
—o0 0

(1.47)

In quest'ultimo passaggio si € sfruttata la prdpriéi Z(jw), la cui parte reale € una funzione pari,

mentre la parte immaginaria € una funzione dispairete € passiva se lintegrale ottenuto € una
guantita non negativa, e questo accadRe$€ (jw)} = 0 per ogniw.

La definizione di passivita di un multi-porta legadlla sua matrice di trasferimento dipende dalla
tipologia di rappresentazione adottata [6]. Nelocdsmatrice di impedenze, ammettenze o ibrida, la
matrice di trasferimento deve essere reale positile corso della trattazione faremo riferimento a
sistemi strettamente stabili senza poli sul’'agsenaginario, per cui la condizione di passivita puo
essere espressa imponendo che la parte hermitile rdatrice di trasferimento sia definita non

negativa sull'asse immaginario, cioe:

G(jw) = %(H(jw) + H(jw)) =20 Vo.

(1.48)
Questa condizione puo essere verificata assicusaetie tutti gli autovalori della matrice(jw) siano

non negativi a qualsiasi frequenza:

A(w) =0 VA(jw) € A(G(jw)) Vo
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(1.49)
Nel caso di rappresentazione mediante la matricecditering, la passivita richiede cHe&jw) sia

limitata reale, cioe:

I —HH(jw)H(jw) = 0 Vo,
(1.50)

che equivale a dire che:

rrilgxai(jw) <1 Vo,(jw) € o(H(jw)),
(1.51)
che significa che tutti i valori singolari #i(jw) devono essere limitati da 1 a tutte le frequeSkearla
di stretta passivita nel caso in cui le disuguagiasu indicate siano delle disuguaglianze strette
Queste condizioni possono essere verificate agerdbkrin un set discreto di frequenze, ma questo non
da alcuna garanzia sulla passivita del sisteméte leifrequenze, se il campionamento non & agzurat
Per tale motivo € preferibile un approccio in @plssivita sia trattata algebricamente, cosi tierlpo

verificare a tutte le frequenze.

1.6.5 Teorema di Parseval

L'uguaglianza di Parseval consente di affermarel’energia mutua tra due segnali pud essere caicola
nel dominio del tempo oppure, equivalentementedasaiinio della frequenza. In altri termini, I'eneag
del segnale si conserva passando dal dominio dglde quello della frequenza. | segngli) e i(t)

siano segnali di energia a quadrato sommabile.drfga mutua &

+ oo + oo

€= J v(®)i(t)dt = l%f V(jw)e/*tdw|i(t)dt

— 00

(1.52)

Dove si e sfruttata la formula di sintesi dellasfommata di Fourier

+ 00
1 .
= — j jot
v(t) o f V(jw)e!* dw

(1.53)
E quindi possibile scambiare I'ordine di integramodato che i segnali sono a quadrato sommabile,

ottenendo
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+00 +00 +0o0 +00
1 . 1 1
= — i i jwt [ — . s - . %[
€ 7 f V(jw) f i(t)e!dtdw o J V(jw)l(—jw)dw o J V(i) (jow)dw

(1.54)

Dove si € utilizzata la formula di analisi per lea3formata di Fourier

+00
I(jw) = J i(t)e Jotdt

(1.55)

Quindi

+00
I(—jw) = f i(t)el®tdt = I'(jw)

(1.56)

In quantoi(t) é per ipotesi un segnale reale, quindi la suafdmasta di Fourier € hermitiana. In

definitiva:

L
8=£f V(jw)I"(jw)dw

(1.57)

1.6.6 Causalita

In un sistema causale [4] I'uscita all'istamtdipende dagli ingressi passati e dall'ingresseqmte, ma

non dipende dagli ingressi futuri. Partiamo dadliazione ingresso-uscita di un sistema:

y(@) = S[{x(Wlyer;t]
(1.58)

Per un fissata, possiamo suddividere il segndbe(u)},cr in tre contributi:{x(u)},; rappresenta
l'ingresso passatdyx(u)},-: = x(t) rappresenta l'ingresso preserfte(u)},~; rappresenta l'ingresso
futuro: in generale, quindi, l'uscita(t) all'istantet dipende dall'ingresso passato, presente e futuro.
Interpretando l'ingresso come causa e l'uscita ceffietto, la dipendenza dell’'uscita da valori futur
dell'ingresso viola il principio di causalita, sexo il quale I'effetto non puo precedere la ca&ia.
giunge allora alla fondamentale definizione diesizh causale, ovvero di un sistema per il quale la

relazione i-u assume la forma:
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y(®) = SH{x(Wlyse 5t

(1.59)
dove con{x(u)},<; Si intendono i valori dell'ingresso(u) peru < t, ovvero i valori passati ed il
valore presente dell'ingresso. In altri termini,un sistema causale l'uscita all'istantelipende dagli
ingressi passati e dall'ingresso presente, ma npende dagli ingressi futuBegue un’importante
proprieta di un sistema causale: Sign6ét) e y,(t) le uscite di un sistema TC in risposta ai segnali
x1(t) e x,(t), rispettivamente. Il sistema e causale se e sl@per ognit, € R € per ognix;(t) e
x, (1), tali chex, (t) = x,(t), pert < t,, risulta chey,(t) = y,(t), pert < t,. E bene osservare che
la causalita (cosi come tutte le proprieta deiegigt € una proprieta dei sistemi e non dei segnali.
Pertanto, per dimostrare che un dato sistema a@leadsnecessario che la proprieta appena dissigsa
soddisfatta per ogni coppia di segnal(t) e x,(t), tali chex;(t) = x,(t), pert < t,, cont, € R
arbitrariamente scelto. Viceversa, per dimostréie un dato sistema € non causale é sufficientéréorn
uno ed un solo esempild segnali di ingresse, (t) ex,(t), tali chex, (t) = x,(t), pert < ty, con un
certot, € R, in corrispondenza dei quali (t) # y,(t), per uno o piu valoridi < t,.
Passiamo ora a considerare i sistemi LTI, il cgahae i-u &€ descritto dalla convoluzione tra ingress

x(t) e risposta impulsiva(t):

+ oo

y(t) = f x(t)h(t — 7)dt

— 00

(1.60)
Si puo verificare che un sistema TC é causalessdoesen(t) = 0, pert <0 .
In questo caso, la relazione i-u assume la forma:
+00 t
y(t) = J h(Dx(t — 1)dt = fx(r)h(t —1)dt
0 —co
(1.61)

Se la risposta impulsiva del sistema LTI non e tidamente nulla per<0 il sistema & non causale.
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Capitolo 2

2 IDENTIFICAZIONE DI MODELLI LTI

| circuiti elettronici spesso sono modellati coego piu sotto-blocchi di grandi dimensioni contgne
componenti passivi. Questi blocchi possono essaredelli di reti RLC, oppure packages di circuiti
integrati, o ancora modelli di canali di propagagoE ormai indispensabile il ricorso alluso di
software per analisi e simulazione, data la consjiteslei calcoli richiesti. Affinché la simulaziosea
accurata occorre, in particolare, utilizzare madelie descrivano in modo corretto i fenomeni
elettromagnetici che caratterizzano le intercorinags Prima di effettuare una simulazione e
indispensabile, per ragioni di efficienza computaaie, ricorrere a tecniche di riduzione d'ordired d
modelli, che consentano di ottenere circuiti egleine facilmente implementabili in simulatori ciritali
standard, in grado di garantire una buona appregsime almeno nel dominio d’interesse (ad esempio
in un determinato range di frequenze), conservatidostesso tempo le principali proprieta del siste
quali la stabilita, la passivita e la sintetizzaailLa passivita in particolare e indispensabilsuzcesso

di una simulazione di una rete di grandi dimensiersto che un circuito di per sé stabile ma non
passivo inserito in un macro-modello puo generareamportamento instabile. Un modello lineare di
un componente di un sistema di potenza puo esseyenierale incluso in una simulazione nel dominio
del tempo, attraverso delle convoluzioni tra lengiezze elettriche applicate all'ingresso alle ceppi
nodi del circuito e le risposte impulsive che damzano il modello. E possibile individuare le
componenti lineari all'interno di un macro-mode#iodescriverle nel dominio della frequenza anziché
nel dominio del tempo. Questo tipo di approccicsdata sulla trasformata di Fourier o su quella di
Laplace, consente di ottenere dei risultati soddesfti dal punto di vista dell’approssimazioneaauh
importante vantaggio, che e quello di ridurre digativamente i tempi di calcolo, rispetto ad
un’identificazione nel dominio del tempo. E quifidhdamentale trovare una buona approssimazione in

forma razionale della risposta in frequenza deéésiselettrici lineari.

2.1 Identificazione in frequenza

Il processo di identificazione per sistemi lineeonsiste nel cercare una forma approssimata rdeiona
per la matrice (o funzione) di trasferimento di sistema. L’espressione trovata analiticamente, in
termini di rapporto tra polinomi o in termini di Ipe residui, deve approssimare in maniera accuaata
risposta in frequenza del sistema, e soddisfapedprieta fisiche e le specifiche del sistema digeaa,
descritto da tale matrice (o funzione) di trasfeno. L'approssimazione trovata deve essere valda
ampi intervalli di frequenze e fornire un metodmgpéice di sintesi concretamente passiva del cioguit

peraltro compatibile con un ambiente di simulazi@RICE. Normalmente l'identificazione non si
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limita a cercare una buona approssimazione delizidune di trasferimento, ma impone dei vincoli
rendendo necessaria la risoluzione di un probleomalineare. L’identificazione si pud formulare come

un problema ai minimi quadrati:

N

{ajhib &t

) 2
P ;i1
Yi=1 bijwi
Q -1
Zj:laj]ak

f(jwk) -

(2.1)
Dove f(jwy) € la risposta in frequenza notg,e b; sono le incognite del problemg, || 2 ¢ la norma
della distanza tra I@ e la forma approssimata trovata. Nel risolvere mbblema si incontrano delle
difficolta legate alla non linearita del problemdgvuta al fatto che le incognite; stanno al
denominatore; inoltre la necessita di applicarestpuapproccio per valori elevati BjQ e per range di
frequenze molto ampi, fa si che i coefficigisf spazino in intervalli troppo ampi, portando a peohi
numericamente mal condizionati. Infine & bene asserche la rappresentazione in termini di poli e
residui € piu comoda per la sintesi circuitale etsp alla forma di rapporto tra polinomi. Dato dhe
nostro approccio si riferisce a sistemi multi-pagtapportuno riformulare il problema consideranao |

matrice complessa X m H(jw) di cui disponiamo dN campioni in frequenza:

{H, = HGwi)}k=1.n

(2.2)
L’approssimazione per ld(jw) pud essere la seguente:
~ P Bifi(
H(](L)) — Zé—l Lfl(]w)
2;2199;(w)
(2.3)

Dove {B;} sono matricin x m; {a;} sono valori scalari; £}, {g,} sono generiche funzioni di base.

Una volta scelte le funzioni di base, bisogna itfieate {a;} e {B;} con un problema di fitting:

N 2

min Z
{a;}.(Bi}

k=1

Yie1 Bifi( wi)
%2 a;9;Gwi)

H(jwy) —

F
(2.4)

Dove

1/2

N N
iz = > > 4

i=1 j=1
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(2.5)
rappresenta la norma di Frobenius. Quello appep@areaentato € un problema ai minimi quadrati che
pud essere risolto con gli algoritmi di Levenbergsfijuardt o di Gauss-Newton. Per i circuiti a

parametri concentrati € conveniente porre le funziobasef; e g; rispettivamente:

fi=jo' " eg;=jo’".
(2.6)
Questo comporta che la matriégé(jw) sia una matrice di rapporti tra polinomi. Una plogs
linearizzazione del problema si ottiene moltiplidarambo i termini per il denominatore, ottenenda un
nuova funzione pesata da minimizzare:

N 2

Q P
(@) B 2. |[FG@o le 4 9;Gwi) - Z Bifi(j )

k=1 F

(2.7)
Tuttavia se il denominatore da significative vaioatz di peso per frequenze diversg, Si pud
commettere un errore di approssimazione elevajmssibile riscrivere lo stesso problema nella forma

iterativa di Sanathanan e Koerner:

N 2

min z
{aj}{B}

k=1

H(jwi) - ;™ g;(Gwg) — Sy B V£ wi)
2714 ™ g;Gw)

(2.8)
Questa volta il denominatore é fissato ad ognattiene, per cui il problema é lineare, e se coreverg
riconduce esattamente alla formula di partenzaedessario ribadire lo svantaggio derivante dakdtac
di f; e gj , che comporta un ordine di approssimazione saatifo nelle bande di frequenze di
interesse. Per identificare una tale approssimaziamionale sono stati proposti in letteraturagidiv
algoritmi, tra cui quello del Vector Fitting (VFp]. Fondamentalmente, il VF & un algoritmo iterativ
basato sulla ricollocazione dei poli; ad ogni isoae viene risolto un problema lineare, fino argl@

non si raggiunge la migliore accuratezza possibile.

2.2 Vector Fitting

L'idea alla base del Vector Fitting & di suddivielélrproblema di partenza di per sé non linearann
due stadi, ognuno dei quali risolve un problemadne. Questa procedura porta ad una funzione con
poli stabili, ma cid non assicura la passivita,derdo necessario il ricorso a tecniche di forzament

della passivita. Per semplicita facciamo riferingeatl’algoritmo del Vector Fitting per I'espansione
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approssimata di una funzione, ma il discorso pwseresesteso ad una matrice, come del resto e
necessario per il nostro approccio. A valle delcpsso di Vector Fitting si giunge a questo tipo di

approssimazione per Jqs):

N

f=) ="

m:

+d+sh

(2.9)
Le incognite da determinare song,p, ,d, h. La non linearita del problema sta nella preserelke d
incognite p,, al denominatore. E perd possibile suddividergdbtema in due problemi lineari: in un
primo stadio si determinano i poli delffs), mentre nel secondo si calcolano i residui délls),

fissando i poli trovati nello step precedente.

2.2.1 Vector Fitting: 1° stadio

Si fissa un set di polp,,; si introduce una funzione ausiliaria incogrita), che moltiplichiamo per la

f(s), e che approssimiamo con una funzione che haegisispolip,,, della funzione prodotto(s)f (s):

N
o(s
m=1
(2.10)
N
o($)f(s) = Z —+d+h
(2.11)
Moltiplicandoo (s) perf(s) si trova:
N N : N :
Z +d+sh—a(s)~<25_";5 +1>f(s)=25_";5 f(s)+£(s)
m=1 m=1 m m=1 m
(2.12)
Lasciandof (s) al secondo membro si ha:
N
Z —+d+sh - 2 () = £(S)
(2.13)

Per una generica frequengasi giunge ad un’equazione del tiggx = b, dove:
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Ak:

— .. — 1 Sk .
Sk — P1 Sk — PN Sk — PN Sk — PN

< 1 1 —f(sk) ) _f(sk)>

X = (Cl . Oy d h 61 e 6N)T

by = f(sk)

(2.14)
A, rappresenta il vettore dei coefficienti noti dedjuazione (contiene i poli di tentativo, le frecees),
e i campioni dellaf per tali frequenze)x rappresenta il vettore delle incognite del printad®
dell'algoritmo (i coefficienti al numeratore delfgs) e dellac(s) ); b, rappresenta un campione della
f. Scritta I'equazione per diverse frequengg si ottiene un problema lineare sovradimensionato
Ax = b; se il numero di campioni utilizzati & superior2(@ + 1) infatti, il problema ha un numero di
equazioni maggiore rispetto al numero di incogrpkey, cui la matriced del problema &€ una matrice
rettangolare con tante righe (cioé i vettdg)) quanti sono i campior,, € con un numero di colonne
pari a2(N + 1). Risolvendo tale sistema (con I'approccio dei minguadrati) si trovac, da cui Si

ricava I'espressione pet(s) ea(s)f(s):

_ h=a(s = Zm)

a(s)

- Hrl\rllzl(s - ﬁm)
(2.15)
_ 11\{1-;11(5 B Zm)
P =)
(2.16)
Dal rapporto si ricava la
_a®f ) TImEi(s — zm)
e TE RS VAN ERr
(2.17)

dove non compaiono piu i poli di proyg,, che erano gli stessi sia pefs) che pera(s)f(s). | poli
della f(s) dunque sono gli zeri della(s), che possono essere calcolati determinando gbvalari
della matriceH = A — béT, in cui A é la matrice diagonale contenente i poli di padengz; b & il
vettore riga di valori unitarig” & un vettore colonna contenente i residus (). Nel caso di poli
complessi coniugati si apportano delle modificHa edatriceA e al vettore rigd& , cosi che la matrice

H diventa una matrice reale e i suoi autovalori dessg appaiono come coppie complesse coniugate.



2.2.2 Vector Fitting: 2 stadio 25

2.2.2 Vector Fitting: 2° stadio

Sostituendo ad i valori trovati nello step precedente, cioé iiphl f(s) che corrispondono agli zeri
dellac(s), quest’ultima & uguale ad 1 per tutte le frequenze
Quindi:

Cm
S —Pm

+d+sh

N
o)) = f(5) = )
m=1

(2.18)
Postos = s, per diverse frequenze si ottiene nuovamente ublgmma lineare nella formdx = b,

dovex contiene i coefficientt,, , d, h.

1 1
Ak = ( — ... — 1 Sk)
Sk —P1 Sk — Dn

x=(c;..cy d h)T

by = f(sk)
(2.19)
Risolto tale sistema si giunge alla espressioneroggimata in poli e residui della funzione di
trasferimento di partenza.
Riepilogando: si definisce un set di poli di pam#nsi riformula il problema nella forma lineare
sovradimensionata ricorrendo alla funzione ausliafs); si risolve un problema di minimi quadrati
lineare all'interno dell'iterazione, calcolando pelresidui; si ripete la procedura usando i polvati in

precedenza, arrestando l'iterazione quan@) tende ad 1.

2.2.3 Considerazioni sul Vector Fitting

Gustavsen ha mostrato successivamente che e possibuiovere il vincolo sul comportamento

asintotico della funzione ausiliarig(s) accelerando la convergenza, modificando la suaidiehe:

N ~
Cm -
o(s) = Z —+ k
m=1S — Pm
(2.20)

E da notare che l'algoritmo del Vector Fitting éomducibile allo schema proposto da Sanathanan e

Koerner, che riproponiamo:
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X |[HU@0 3 g™ g5 G0 = S BV RG wo)|
lajhiBi} £~ 2?21 a;™ g;(jwy) v
(2.21)
Dove le funzioni di base sono state scelte coméralgi semplici:
(fi 1 - LeQ=2fo-1=1 fog=s;
{ S—p;
1
k gjzs_pj]=1,...,P—1;gp=1;
(2.22)

Il denominatore della formula iterativa di Sanatae Koerner con le sostituzioni proposte diventa:

N
=N Gy g Tl —z™)
O =) s T T e G-p)
S TP j=1(s = p;

(2.23)

Gli zeri di questa funzione sono i poli della fusrze di trasferimento sotto norma di Frobenius, chsi

il processo iterativo usi un nuovo set di p{(zlli(")} ad ogni iterazione, migliorando I'approssimazione.
Tale schema & noto come “ricollocazione dei paliapplicazione del Vector Fitting ha successo se il
problema lineare e risolto con una buona accuratezper raggiungere tale scopo e significativa la
scelta dei poli di partenza. Consideriamo due pdssgiifficolta nell'uso dell'algoritmo legate a la
scelta. In primo luogo abbiamo gia constatato aisoldi poli di partenza reali conduce ad un protae
lineare mal condizionato nella fornd = b, che puo portare a risultati poco precisi a mene la
funzione da approssimare non abbia un andament® dl@ntamente variabile in frequenza). A tale
problema si pud owviare scegliendo coppie di potnplessi coniugati in partenza, opportuno se sono
presenti dei picchi di risonanza. Un ulteriore peofa € legato al peso della funzione ausiliatis)

che potrebbe variare in modo significativo rispettts, portando ad una notevole differenza tra i poli
scelti in partenza e quelli determinati con I'aigmp. E quindi opportuno scegliere accuratamerpialii
iniziali e riutilizzare ad ogni iterazione come wupoli quelli appena identificati nello step prdeate.

E importante sottolineare che il Vector Fitting pssere usato anche per le matrici di trasferimeeto

le quali i poli identificati vengono posti in unti@re, da qui il nome dell'algoritmo.

2.2.4 Applicazione del Vector Fitting a vettori e ratrici

Se si vuole effettuare il fitting di un vettore @fgciente riscrivere I'equazione di partenza dostindo a

f(s) il vettore colonnah(s). i poli di partenza saranno gli stessi per tuitiegementi del vettore, che
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indichiamo conh;(s); quindi ogni elemento del vettore sara approssincaime una funzione scalare

nella forma:

N
C.
hi(s) ~ (hy) ie(s) = ZS Tt ditse, 0=l

— Pm

m=1

(2.24)
Doven € la lunghezza del vettols), c;, €p,, SONo rispettivamente residui e poli.
Se anziché un vettore vogliamo approssimare unaiaedi(s), € possibile creare uno stack degli
elementi di tale matrice in un unico vettore colancui viene applicata la procedura gia esposty/Bel

L’approssimazione del generico coefficiente d€a) sara dunque la seguente:

N
Cijm
(Zij)fit(s) = z s—p. + dl] + se;j.
m=1

(2.25)
Se la matricé(s) € una matricer X n, € possibile rappresentarla in frazioni parzialh ema matrice

per ogni polo:

N

R;
Z(S)=Zs + D + sE

i=1

i

(2.26)

Doves = jw eR; € di tipon X n.

2.3 Cenni sui problemi ai minimi quadrati

Nell'analisi dell’algoritmo del Vector Fitting siffrionta un problema del tipalx = b [7], e si e
sottolineato il fatto che il problema non pud ess#solto in senso classico poiché la matidcaon é

una matrice quadrata, ma il numero di righe supaedlo delle colonne, per cui il sistema ha un name

di equazioni maggiore rispetto al numero di righ&omunque possibile trovare una soluzione in senso
debole, risolvendo nel senso dei minimi quadrat. &segnato un sistema lineare sovradimensionato

descritto dal sistema di equazioni:

Ax=b, AER™™;, xeR;beR™
(2.27)
Il problema é sovradimensionato poiché> n, en € il rango della matricd. Risolvere il problema nel

senso dei minimi quadrati significa cercare il @t tale che:
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|Ax — b||? < ||Az — b||*> Vz € R™
(2.28)
che equivale a dire che il vettore corrispondefitesia di minima distanza dh tra tutti i possibili
vettori Az. Ax € detto elemento di minimo scarto ed € la proieziortogonale db nel sottospazio
vettoriale di equaziong = Ax, cioé I'elementoAx tale che il vettoreAx — b sia ortogonale a tale

sottospazio. La condizione di ortogonalita e esitmilannella forma:

ATAx—b) =0 & ATA=ATh & x=(ATA)"1ATb

(2.29)
doved* = (ATA)1AT é detta matrice inversa di Moore-Penrogel = I e in particolare sev = n (4
€ una matrice quadrata) l'inversa di Moore-Penmsacide con la matrice inversa di Il sistema
appena descrittd” (Ax — b) = 0 o I'equivalenteA”A = ATb & detto sistema di equazioni normali e
notiamo ched”4 & una matricer X n, mentrex e A”b sono vettori di cardinalita. | seguenti due
teoremi consentono di affermare che il sistemagdiagioni normali pud essere risolto nel senso dei
minimi quadrati e che la soluzione & unica se lerate di4 sono linearmente indipendenti.

Teorema: se esiste un vettare R™ tale ched” (Ax — b) = 0, allora:

|Ax — b||? < ||Az — b||?> Vz € R"
(2.30)
Quindi se esiste una soluzione del sistema di égpiazormali, allorax € una soluzione dell’equazione
Ax — b = 0 nel senso dei minimi quadrati.
Teorema: la matricd” A é singolare (determinante nullo) se e solo selenoe diA sono linearmente

dipendenti.

2.4 |dentificazione passiva

Le tecniche di identificazione piu comunemente @igatniscono un’approssimazione razionale della
funzione o matrice di trasferimentd(s) o Y (s)), garantendo un basso errore quadratico medio RMS
rispetto ai dati, ma allo stesso tempo il circuit@ volta sintetizzato puo risultare non passivaeso

si verifica se il modello identificato stabile eserito all'interno di un macro-modello: I'eventuale
presenza di componenti attivi (generatori pilotatip causare l'instabilita del sistema compless8io.
ricorre pertanto alle metodologie di forzamentdalphssivita. E importante sottolineare che uresist
passivo € sicuramente stabile e causale, ma nanluaplicazione inversa. Spesso la necessita di
giungere ad un ordine di approssimazione elevatibenme secondo piano la necessita di soddisfare le

proprieta del modello finale di causalita, stabilé passivitd. Esistono due tipologie di approcci
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nell'identificazione passiva: un approccio a-paster che consiste nel correggere le violazioni di
passivita del modello identificato con tecnichetydrative [8-12], e un approccio a-priori, nel qual

giunge ad un modello passivo imponendo dei vindaliante la fase di identificazione [13-15]. La
tecnica a-posteriori € comunemente nota come “Wgsdenforcement” ed € la piu semplice e
largamente diffusa, mentre quella a-priori ha v&ligiu generale, ma richiede un costo computaona

significativo se formulata come problema di ottir@izione convessa [16].

2.5 Approcci a-posteriori

Prima di considerare piu nel dettaglio le tecnieipriori € opportuno fare riferimento ad alcuni
approcci di forzamento a-posteriori della passivita

Se la passivita non e verificata a valle del precedi identificazione, si procede alla “correziomgl
modello, che perd comporta un peggioramento dglf@gsimazione. Tra le tecniche proposte
consideriamo le seguenti: QP-Passive [10] e Hamdtwa [11]. In alcune tecniche di identificazioae |
condizione di passivita & imposta solo per un sefreto di frequenze appartenenti ad un intenvallo
cui c’é almeno un autovalore che assume valoretiwegaioé é presente una violazione della passivit
Tuttavia & piu rigoroso un approccio in cui la pats sia garantita a tutte le frequenze. Si apgplc
delle perturbazioni ai parametri del modello nossde per correggere le violazioni di passivita. E
possibile che il processo di identificazione verigatuto piu volte fino alla convergenza, ma puotan
essere che dopo un certo numero di iterazioni negaggiunga la convergenza, cioe permangono le

violazioni di passivita.

2.5.1 Quadratic Programming Passive

E una tecnica basata sulla perturbazione dellaiceatii trasferimento espressa in forma di poli e
residui. Al modello non passivé si aggiunge un fattore correttivd! valido solo per un preciso set di

pulsazioni {;}:

L AR,
s—ay,
n=1

(2.31)

Un termine correttivo viene sommato anche agli\zaltwi:

A+ A =eig[Hjw;) + AH(w;)] =0 peri=1..1
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(2.32)
La relazione tra gli autovalori della parte readlalmatrice delle impedenze (o delle ammettenzg) e
elementi della matrice dei residui viene lineariazaisolvendo un problema ai minimi quadrati

vincolato che minimizza le perturbazioni che rermldmodello passivo.

AX = RAR
(2.33)
Lo svantaggio di questa tecnica risiede nella marecai una garanzia di passivita del modello otienu
e nel fatto che il forzamento della passivita egragto solo nel set di pulsazioni prese in

considerazione.

2.5.2 Hamiltoniana

A partire dalla forma di stato (modello del sisten@n le matrici4, B,C,D) € possibile forzare la

passivita (per tutte le pulsazianj) perturbando la matrice Hamiltoniana:

Ny = (A —TB(D + ?T_)l—lc —B(l; + DT)_Tllﬁ T)
CT(O+DM1c —-A+Cc"(D+D") B

(2.34)
La presenza di autovalori immaginari p#f indica la presenza di violazioni della passivita.
Analizzando le sequenze di autovalori ed autoviettmrispondenti si riesce a determinare quali sono
gli intervalli con violazioni di passivita. La cezione si effettua perturbando la matri¢en modo
opportuno, fino a far scomparire tutti gli autovalanmaginari (mediante un processo iterativo
opportuno). L'importante vantaggio offerto da qoeapproccio e che i risultati ottenuti valgono per

tutte le frequenze.
2.6 Approcci a-priori

Per giungere al modello passivo la condizione dsspdéta viene imposta nel processo di
minimizzazione non lineare, di notevole complesskapossibile procedere con un’identificazione
parametrica di modelli a sotto-blocchi passivi, w@p calcolare i poli, quindi imporre i vincoli

sull'identificazione dei residui in uno step suaies. Da qui hasce la possibilita di scrivere ioglh

sottoforma di relazioni “affini”, e quindi il ricao alle tecniche di ottimizzazione convessa.
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2.6.1 Cenni di ottimizzazione convessa

Si intende minimizzare la funzion@(x) a partire da funzioni convesggx) > 0 peri =1,...,p; e
vincoli di uguaglianza affink;(x) = 0 peri =1, ..., q.

Una funzione si dice convessa feR™ — R™ U + e definita convessa se soddisfa:

flax+ (1 —-—a)y) <af(x)+ (A —-a)f(y) Vx,y € R", a € (0,1);
(2.35)
h; = al x — b; sono i vincoli affini.

Rispetto all'ottimizzazione non lineare, quella gessa ha importanti vantaggi:

- L'ottimo €& globale;
- Sono disponibili algoritmi numerici efficienti;

- Non fattibilita, non limitatezza e pseudo-ottimalfiossono essere stabilite a-priori.

Per formulare il problema in modo convesso e necisscrivere la funzione da minimizzare in forma
affine e stabilire la forma dei vincoli. Gli algtrii di programmazione convessa [16] richiedono glhe
ingressi abbiano una formulazione precisa: le dedtd standard forms. Si ricorre all’'uso di inteda

di alto livello (es. CVX per 'ambiente Matlab) peffettuare la traduzione del problema originario i

forma standard.

2.6.2 Approccio a-priori basato sul Positive Real @mma

L’'Approccio a-priori proposto in questa tesi € lasaulla possibilitd di imporre la condizione di
matrice reale positiva su ogni singolo termine aleflatrice di trasferimento del sistema passivo. Un
approccio diverso [13] adotta un vincolo basatoPasitive Real Lemma (PRL), che richiamiamo qui:

Sia assegnato il modello di sistema lineare tempariante nella forma di stato:

x' = Ax + Bu
y=Cx+Du
(2.36)

DoveH(s) € la matrice di trasferimento cosi definita:

H(s)=C(sI—A)™'B+D
(2.37)



2.6.2 Approccio a-priori basato sul Positive Real Lemma 32

Supposto che il sistema sia stabile, cioe cheiidddl (s) si trovino o nel semipiano sinistro o sull'asse
immaginario (in tal caso devono essere sempliei)esiste una matrice simmetriga= K tale che

siano soddisfatte le disuguaglianze matricialidimseguenti:

(—ATK—KA —KB+CT)>0
-B"K+C D+D" /™

K>0
(2.38)
Allora H(s) & reale positiva. Viceversa He&s) & PR allora esiste una matrice simmetica K7 tale
che siano soddisfatte le condizioni appena esp@iime gia mostrato in precedenza, la matrice di

trasferimentdi (s) € PR se sono soddisfatte tre condizioniRs} > 0 :

H(s) e analitica;

H*(s) = H(s");

H(s) + Hi(s) >0 .

(2.39)

A partire dal Lemma Reale Positivo & possibile ifieare con buona approssimazione i poli della
matrice di trasferimento del sistema, per poi vistd un problema di ottimizzazione vincolata cosees
allo scopo di ricavare i residui corrispondenti.sistema identificato risultera passivo, ma cid non
assicura che ogni componente utilizzato nella sintel circuito sia effettivamente passivo. Tale
approccio ha validita generale ma la sua compéessitha impedito una larga diffusione. Le condizion
di matrice PR necessarie e sufficienti presenti Pesitive Real Lemma sono i vincoli convessi
semidefiniti positivi. Le matriciA e B sono mantenute costanti nel processo di ottimianaz La
matriceA é stimata nell’algoritmo che identifica i poli daktema (in questo passaggio non vi é stata
alcuna considerazione sulla passivita. La matBiqaud essere determinata sfruttando i gradi di téber
disponibili nel modello di sistema nella forma ¢ite. Si definisce quindi una funzione di errore ch
sara minimizzata mediante la programmazione coavégsmatriciC e D sono determinate in seguito a
tale minimizzazione, per cui € su queste matri@ itfluiscono i vincoli relativi al PRL. In sintedi

problema di ottimizzazione convessa puo esserdawsulato:

assegnatiV campioni in frequenza della matrice di trasferitoeki(s): {H(jwk)}k:1 N si vogliono
determinare le matri@ e D minimizzando la funzione di errore in questo nfodo
. . 7 . 2
{Cc,D}=arg {gg'rll{} ”vec (H(]a)k) - H(]a)k))”
(2.40)

2 'operatore vec] inserisce tutte le colonne della matrice su gis@e in un unico vettore colonna
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| vincoli imposti sono le condizioni del PRL (2.38p formulazione del problema é ottima da un punto
di vista matematico poiché la condizione utilizzatanecessaria e sufficiente, ma c’@ comunque lo
svantaggio legato all'introduzione della matrike che aumenta il numero di variabili rispetto ai

parametri del problemé eD.

2.7 Positive Fraction Vector Fitting

Un approccio simile ma meno generale consiste idefitificare laH(s) di un sistema multi-porta
lineare imponendo a-priori la passivita. Il nomeaydéesta procedura [23] deriva dal fatto che i potio
identificati mediante il Vector Fitting, e la matgi che si ottiene, una volta determinati anchsidcg, &

un’espansione in frazione positiva. Le idee di lidisgpesta tecnica sono:

- per un sistema passivo € possibile ottenere umegmze approssimata in poli e residui
imponendo la passivita su ogni termine;

- il vincolo di passivita &€ imposto su ogni termineipendentemente dalla frequenza;

- lidentificazione dei poli pud essere svolta coraprocedura standard (es. il Vector Fitting),
formulando il calcolo dei residui come un probledhattimizzazione convessa, a partire dalla

conoscenza dei poli, gia identificati in un passaggecedente.

Lo scopo ultimo di questa procedura € la realizwazi concretamente passiva di modelli ridotti
associata all'espansione di Foster generalizzatan Iprimo passaggio ci soffermiamo sulla tecniela d
PFVF, basata sull'ottimizzazione convessa appliatadentificazione di poli e residui, per poi
mostrare come questa formulazione consente lazrealbne concretamente passiva del modello

circuitale ridotto.

2.7.1 PFVF per sistemi SISO

Per agevolare la comprensione dell'approccio dugegdescritto per sistemi MIMO, & opportuno
illustrare I'applicazione del Positive Fraction YecFitting (PFVF) per una funzione di trasferiment
[14] (scegliamo un’impedenza) di un circuito passiper poi estendere il metodo al caso di un sistem
multi-porta. Sottolineiamo che sia da un puntoisiiasteorico che matematico non c’é alcuna diffeaen
nel passaggio dal caso scalare a quello matricedenon un owvio aumento della complessita
dell’algoritmo. Per questo motivo limitiamo la t&ione al caso di un sistema SISO solo ai passaggi
essenziali, lasciando maggiore spazio a osseniaz@rparagrafo successivo, dedicato al caso in cui
I'identificazione riguarda una matrice. L'algoritm@ suddiviso in due stadi: I'identificazione deilipo
attraverso I'uso della procedura standard del \feitting e la successiva identificazione dei rasid

con un problema di programmazione convessa.
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Premettiamo le condizioni necessarie e sufficiaffitnché una funzione scalaZgs) sia definita Reale
Positiva (PR):

- Z(s)reale pes reale ed e un rapporto tra polinomisin
- Re{Z(jw)} = 0Vw;
- I polidi Z(s) devono stare nel semipiano sinistro e/o sull’asseaginario. Questi ultimi

devono essere semplici e con residuo positivo.

Supponiamo di conoscere dei campioni in frequeretka dunzione scalare di impedenza del circuito

passivo che vogliamo identificare, o per misuragidimetta o attraverso delle simulazioni full-wave:

{wk'z(jwk)}k=1...1('

(2.41)
Stiamo cercando una funzione di trasferimento RRda approssimarla al(s) :
N, Ny+N, .
Z(s) =ag+ z . fnpn + Z (s fnpn + fnp;l) ~ Z(s).
n=1 n=Ny+1
(2.42)

Supposto di aver gia identificato i poli stabililldefunzione di trasferimento con il Vector Fitting
restano da calcolare le incognite al numerator@ ¢iresidui, minimizzando (con il vincolo della
passivita) la funzione di errore definita come IHedenza tra la funzione identificata e quella aot
attraverso i campioni in frequenza. Anziché adetirPRL per imporre la passivita, approccio che
come gia detto in precedenza introduce ulterioriakéli per I'aggiunta della matrice simmetriég si
garantisce che l'intera funzione di trasferimentoRR, imponendo che ciascun termine dell’espansion
in somma di frazioni positive, sia relativo ad wigreale, sia relativo ad una coppia di poli coespl
coniugati, sia PR, con il terming, che deve essere non negativo. Infatti poiché naifmeZ(s) € la
somma di questi termini PR, sara anch’essa PRrafiatdi una condizione sufficiente ma non
necessaria, in quanto se la parte real€(giv) € non negativa cid non implica che tutti i termini
dell’espansione siano anch’essi a parte reale egativa. Le condizioni di funzione reale positicas
rispettivamente:

per poli realip, < 0 :

a
Re{_ }20Va)<—>a20;
Jw — Pr

(2.43)

per una coppia di poli complessi coniugattt jw, , (o, < 0):
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_(ao-c + :ch) =0
—(ao, —Bw;) =0 °

a+j a—j
Re{ ]B. + - ]ﬁ.
JW — 0c — JW¢ ](‘)_Gc+]wc

}ZOVQ)H{

(2.44)
| vincoli sono disuguaglianze lineari visto che alip(complessi coniugati e reali) sono gia stati

identificati. Il problema di minimizzazione convasguindi € formulato come segue:

K
. . gy 2
{a,, b, cn} = arg{ min }Z|Z(]wk) —Z(]a)k)| ,
=1

Qap,bp,C
(2.45)
dove
N, N b
a jw + ¢
Z(0) =ao+ y —— g ()
jw —py —w?+djow+e,
n=1 n=1
(2.46)

Si e riscritto il termine relativo ai poli compléssoniugati in forma piu compatta, ma €& del tutto

equivalente alla formulazione precedente; i vinaplblicati sono i seguenti:

a, > 0forn=0..N,
(2.47)

{bndn -, =0

¢, >0 forn=1..N,.

(2.48)

2.7.2 Identificazione dellaH (s) per sistemi MIMO

Si consideri innanzitutto la matrice di trasferiteeH (s) del modello da identificare e da sintetizzare
con la tecnica di forzamento della passivita, @asatle proprieta di una matrice reale positivaHl(a)

puo essere la matrice delle impedefiZe), o quella delle ammettenZ&s) o al piu la matrice ibrida.
Lo scopo dell'identificazione & quello di approsamnlaH (s) con questa espansione (Foster) in poli e

residui:

Nep Nyp

T, Ty T,
H(s)=R0+E [ LI ”*]An+§ A,
— LS —=Pn S —Dn — S~ Pn
n=1 n=1

(2.49)
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Dove s € la variabile compless®,, 4,, sono matrici quadrat® x M, reali simmetriche e definite
positive; N, € il numero di coppie di poli complessi coniugatientreN,,, e il numero di poli reali;
N¢, e N, ovviamente rappresentano anche il numero di resealativi ai poli. Disponendo di una
matrice con questa rappresentazione, € possibiietigzare un circuito passivo a parametri conegintr
La passivita della rete &€ garantita dalle propriitana matrice delle impedenze (o delle ammetdenze
reale positiva. In particolare & nostro scopoat##re solo componenti passivi, quindi bisogna imgor
che ogni singolo termine dell’espansione di Fostier reale positivo, perché se ci limitassimo a
considerare l'interad(s) reale positiva, potrebbero esserci delle candehazli poli a parte reale
positiva, cui corrispondono dei componenti non pasSoncentriamo la nostra attenzione sulla tegnic
di ottimizzazione convessa per l'identificaziondrazione positiva dell& (s). E possibile esprimere la
condizione di passivita indipendentemente dallgdemza su ciascun termine dell’espansione in poli e

residui:

Ry = 0;
(2.50)
R, = 0;
(2.51)
—[Re{pr}Re{R,} + Im{p,}im{R,}] = 0
{—[Re{pn}Re{Rn} — Im{p ,}Im{R,,}] 2 0
(2.52)

Quest'ultima coppia di condizioni deriva dalla gbgga di rielaborare I'espressione relativa alla
somma dei termini relativi alla coppia di poli cdegsi coniugati, giungendo ad una condizione che
coinvolge solo i termini al numeratore. DoRg = z,4,, sono le matrici dei residui e il simbol®
indica che si tratta di matrici definite positivéuccessivamente si identificano i residui formdtaun
problema di ottimizzazione convessa a partire deinoscenza dei poli (fissati), identificati in un

passaggio precedente (es. con il Vector Fittingrdblema si pud esprimere in questi termini:

(Ra) = argminl|vec(H o) ~ Aol
(2.53)

DoveH indica i dati.

I vincoli sono imposti secondo questo schema (pseodice):

Ry = 0;

% Una matrice & definita positiva se i suoi autokiatono tutti positivi, mentre & semidefinita positse i suoi
autovalori sono tutti non negativi.
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forn=1:N
if p, € reale
R, = 0;
else ifp,, e p,+1 SONO una coppia di poli complessi coniugati
{—[Re{pn}Re{Rn} + Im{p,}Im{Rp}] = 0
—[Re{pn}Re{Ry} — Im{p,}Im{R,}] = 0
end

E necessario identificare poli e residui in duespggi distinti e successivi, poiché la conoscerga d
poli consente di formulare il problema di ottimizkme convessa per calcolare i residui (problema
lineare). Il problema di identificazione convessaramtisce una condizione di passivita
indipendentemente dalla frequenza a-priori e quaatverge porta ad una soluzione che é nella forma
di H(s) con le proprieta di una matrice PR. Si ricorréuath del software CVX [16] che trasforma
automaticamente il problema (2.53) con le condizsmtia passivita in un programma semi-definito, e
chiama la ruotine per risolverlo. L'ingresso di gieetipo di software non puo essere un problema
formulato come minimizzazione di una norma, peré&uecessario ricorrere alla trasformazione dalla
funzione da minimizzare in una funzione affine.rBportante notare che la condizione di passivita
utilizzata in questo approccio e sufficiente ma negessaria, cioé & possibile ottenere un ciraéto
complesso passivo collegando componenti sia pasBwiattivi. Questo rende da un lato il metodo
basato sul PRL piu rigoroso e generale, ma € parcle € fondamentale nella simulazione dei modelli
ridotti garantire I'uso di soli componenti circditpassivi. L’approccio fin qui descritto non gatisce

il miglior risultato quando laH(s) presenta dei termini di espansione non PR; incé&lo € piu
opportuno ricorrere ad altre metodologie piu spete#f (quindi meno generali) ma meno costose da un
punto di vista computazionale. Infatti se da uo lattecniche perturbative non garantiscono a-pldor
passivita, richiedendo una successiva correzionpesdlita di accuratezza, € pur vero che la
programmazione passiva ha una crescita della cesifde computazionale molto piu rapida

allaumentare del numero di poli o di porte.



3 SINTESI DI MULTI-PORTA LTI PASSIVI 38

Capitolo 3

3 SINTESI DI MULTI-PORTA LTI PASSIVI

Una procedura di identificazione per sistemi ebatiagnetici multi-porta e finalizzata a definire una
rappresentazione matematica della matrice di tiasf@to del sistema considerato, per poi definiene
topologia circuitale. Questo passaggio e definitdesi circuitale. Una volta descritto il circuit®
possibile effettuare un simulazione e verificarectarettezza dei risultati ottenuti nella proceddra
identificazione, sia per quanto riguarda I'approesiione, sia per quanto riguarda le proprietaHesic
che quel modello deve possedere. E nostro scofiazag@ un circuito concretamente passivo, e per
guesta ragione abbiamo basato l'identificazionecolimta sulla rappresentazione della matrice di
trasferimento di Foster. Riportiamo la definiziodie Belevitch [17] di un circuito concretamente
passivo: i suoi elementi costitutivi sono tutti gigs mentre un circuito astrattamente passivoleune
complesso passivo, ma puo contenere degli elerativi (le tecniche di identificazione e sintesiech
non forzano la passivita su ogni singolo terminggye tipicamente all’'uso di generatori pilota8g si
adotta questa seconda scelta, in presenza di erreell'algoritmo o numerici € possibile ritrovane
comportamento instabile del sistema. Prima di espluso della sintesi di Foster generalizzata per
matrici di trasferimento reali positive [18, 19],cénveniente riportare brevemente alcune tecniche d
sintesi circuitale. Le tecniche elementari di ssnt® basano sull’estrazione successiva di impezlenz
ammettenze realizzabili, in modo che la restantgepsia ancora una funzione realizzabile (le piu
comuni sono: rimozione di un polo allinfinito, romione di un polo nell’origine, rimozione di una
coppia di poli immaginari coniugati, rimozione dnau costante). Di tutte le impedenze realizzabili
consideriamo un sottoinsieme che comprende solpiedC, RC o RL; concentriamoci dapprima sullo
studio di impedenze relative a circuiti LC. Useceimdifferentemente il termine immettenza per
riferirci all'impedenza o allammettenza di unagatC. L'interesse per le immettenze e legato abfat
che sia limpedenza che I'ammettenza relative autiodi e condensatori o ad una loro qualsiasi
combinazione hanno parte reale identicamente nRHEZ (jw)} = 0 (Re{Y(jw)} = 0 ) per qualsiasi
frequenzaw. Si pud dimostrare che i poli e gli zeri di un’irattenza si trovano sull’asse immaginario;
inoltre 'origine e I'infinito sono sempre dellengjolarita (o zeri o poli); infine poli e zeri sosemplici

e sono alternati sull’'asse immaginario. L'impedepeauna rete LC assume questa forma:

ko <o 2kis
Z(s) = kms+—+z:—2

s s + w;
i=1

(3.1)

Dove:
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- kys indica la presenza di un polo all'infinito;

0

ko 4 . e
- indica la presenza di un polo nell’origine;

!
_ Zm ZkiS
=1 524 ?

e la somma dei contributi delle coppie di poli iegimari puri al finito.

ko, ko, k; sono i residui calcolati nei poli e devono esgmusitivi affinché si possa dire clifs) e
fisicamente realizzabile utilizzando questo metodo.

1
ko = lim —Z(s)
S

-0 S
(3.2)
ko =lim sZ(s)
s—0
(3.3)
o SEHwf
k; = lim Z(s)
SowW; S
(3.4)

3.1 Sintesi di Foster e Cauer

Con le operazioni elementari di sintesi si ricavémalue Sintesi Canoniche di Foster. Si definiscono
“canoniche” poiché non & possibile realizzare ¢St immettenza con un numero minore di elementi. |
singoli termini dell’espansione possono essereresgmtati come degli elementi in serie tra loraneo

e mostrato in figura (3.1):

1
ki
'_ ______________ h
I || :
| |
i | |
o | oo e
1 1
1 ke 1 L
ko ks
h

Figura 3.1:12 Forma Canonica di Foster

Se si adotta la stessa espansione per 'ammettiefiazrete LC:

1 ko
Y(S):Ts):koos+?o+z

(3.5)
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Calcolando nuovamente poli e residui, si possoppresentare i singoli termini come degli elememti i

parallelo tra loro:

Figura 3.2: 11 Forma Canonica di Foster

Se la funzione di partenza e reale positiva, l&esindi Foster garantisce che anche i singoli teirmi
dell’espansione conservino tale proprieta. La sinté Foster € anche nota come sviluppo in frazione
parziale. Un procedimento equivalente che consistie sviluppo in frazione continua della funziatie
partenza e la Sintesi di Cauer. Si tratta di unoohetbasato sull’utilizzo delle frazioni continuesel
fatto che rimuovendo da una funzione realizzabile wn polo nell'origine o un polo all’infinito si
ottiene ancora una funzione realizzabile LC. Questace € la procedura relativa alla rimozionesiter

di poli all'infinito: se Z(s) ha un polo all'infinito il circuito realizzante han’induttanza in serie di

valoreL,, rimuovendo questo polo rimane una funzi@nés) con un polo nell’'origine cui corrisponde
1
Z5(s)
condensatore in parallelo con vald@kge, si prosegue cosi finché non é stata realizzdta fa funzione
Z(s).

La sintesi descritta corrisponde allo sviluppd ¢¥) in frazioni continue:

unaY,(s) = avente un polo all'infinito, che pud essere rinogxl al quale corrisponde un

1
Z(s)=sL; + 1
sC+——7—
SLy +———
SC4 + -
(3.6)
Lo schema di sintesi che ne deriva & mostratagumédi (3.3):
Ly
4 iy L; Va ge Z101=1
ot VIV £y 7

Figura 3.312 Forma Canonica di Cauer
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Y

Rimozione iterata di poli nell’origine: € un mecisano perfettamente duale. Supponendo Zhe)
abbia un polo nell’origine, esso si rimuovera carcandensatore in serie, al quale segue un in@uttor
parallelo, e si ripete la procedura fino a realieZatta laZ (s).

La sintesi descritta corrisponde allo sviluppd ¢¥) in frazioni continue:

1
Z(s)=sC; +
1
SLy + ———5—
sC+——
SL4 +_
(3.7)
Lo schema che ne deriva ¢ il seguente:
4 //.! qp Al00i=1
. [ [ 7
1 = 1 =T
2 G LY G L
AN
o 2 2 N\ —I—
k] ~, 3 2= 700 =m
J

Figura 3.4112 Forma Canonica di Cauer

E possibile effettuare un passaggio dalla rapptageme di Foster a quella di Cauer e viceversa
utilizzando opportune matrici di trasformazionetddbrmente & possibile sintetizzare reti RC eRétj
cioé sempre con solo due tipi di elementi. Inflattiifferenza rispetto al caso LC risiede nel fatte i

poli e gli zeri dellimmettenza questa volta siealtano sull'asse reale anziché su quello immaginari
Nel caso di una rete che contenga anche resistoaistormatori (circuito RLC-K) gli studi di Brune
[20] hanno dimostrato che i processi di estraziiimeui descritti possono condurre ad un’immettenza
che risulta essere una funzione minima, cioé unaidme la cui parte reale non € monotona rispdiio a
frequenza. Quindi né la sintesi di Foster né qudill@auer consentono di avere una funzione resto ch
sia ancora PR. Brune propone nel suo ciclo di #stma I'uso di un elemento che contiene un
trasformatore ad accoppiamento perfetto, tale dangjee, con un’opportuna scelta dei parametri,lahe

funzione resto a valle dell’'estrazione sia ancd®a P
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M
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—

Figura 3.5: Cella di Brune

Piu in generale e riferendoci al caso di un ci@uRLC-K multi-porta consideriamo la sintesi

generalizzata di Foster.
3.2 Sintesi generalizzata di Foster

Questa procedura [15, 19, 21, 22] pur non aventiditéagenerale, cioé non puo essere applicatéta tu
le reti RLC-K, rappresenta il punto di partenzdanabstra strategia di identificazione.

Si consideri innanzitutto la matrice di trasferiteeH (s) del modello da identificare e da sintetizzare
con la tecnica di forzamento della passivita, lzasatle proprieta di una matrice reale positivaHI(a)

puod essere la matrice delle impedefiZe), o quella delle ammettenZd&s) o al piu la matrice ibrida.
Lo scopo dell'identificazione & quello di approsamnlaH (s) con questa espansione (Foster) in poli e

residui:

Nep Nyp

T, Ty T,
H(s)=R0+E [ LI ”*]An+§ "4,
— LS —Pn S —Dn — S — Dn
n=1 n=1

(3.8)
Dove s € la variabile compless®,, A, sono matrici quadrat®f x M, reali simmetriche e definite
positive; N, € il numero di coppie di poli complessi coniugatientreN,,, € il numero di poli reali;
N, e N, ovviamente rappresentano anche il numero di malirresidui relativi ai poli. Disponendo di
una matrice con questa rappresentazione, € pessbitetizzare un circuito passivo a parametri
concentrati. La passivita della rete & garantitée daoprieta di una matrice delle impedenze (dedel
ammettenze) reale positiva. In particolare & nostmpo utilizzare solo componenti passivi, quindi
bisogna imporre che ogni singolo termine dell’espame di Foster sia reale positivo, perché se ci
limitassimo a considerare l'intetd(s) reale positiva, potrebbero esserci delle candetiazli poli a
parte reale positiva, cui corrispondono dei comptingon passivi. Gli autovalori della matrié¢&(s)

devono essere tutti positivi, per ogni frequenzaglessa. Il coefficiente(4,,), ; puo essere fissato ad
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1, cosi da evitare un grado di liberta ridondanteuto al prodotto tra la matricg, e il corrispondente

residuor;,,. Ogni termine della matridé(s) ha la forma:

*

" "n
Hy(s) = (S ~ o, + S _p:l)An = hy(s)An

(3.9)
Si riconoscono una parte dipendente dalla frequentegata alla collocazione dei poli nel piano
complessoh, (s), che rappresenta una funzione complessa scalgrertiee dalla quale puo essere
sintetizzata un'impedenza o un’ammettenza concetégnpassiva, ed una parte costante rispetto ad
che e la matricel,,, che invece dipende dallampiezza dei poli. Basahdulla rappresentazione di
Cauer [21, 22] e possibile sintetizzare questoamtermine con un blocco circuitale che corrispond
ad un singolo bipolo (impedenza o ammettenza) ecemo numero di trasformatori ideali. Per
sintetizzare il circuito € possibile diagonalizzdsematriceA,,, scomponendola in matrici a rango

Supponiamo che esista una trasformazione lineateTig tale che:

Ay = Tn_lAnTn

(3.10)
Ay =Ty AGT,
(3.11)
Dove A;, € una matrice diagonale nella forma:
an1 0
A= . :
0 - aiy
(3.12)
avente per coefficienti non nulli gli autovalogltiequazione:
(An — aqmDUpm =0 m=1,..,.M
(3.13)

Dove M ¢ il numero di porte della rete. La matrice dstoamazioneT,, € ottenuta raggruppando gli

autovettori, cosi:

T, = [un,liun,zi ---:un,M]
(3.14)
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La matrice di trasformazione ottenuta & ortogdhaleiché & stata costruita per diagonalizzare una
matrice reale e simmetrica. Di conseguenza larsispasta e la sua inversa coincidono. In realtaénon
necessario ricorrere ad un set di autovettori orad, poiché é sufficiente trovare una matrice di
trasformazione che conservi la proprietédidi essere una matrice reale positiva, e la sisteezia
garantita dalla legge di inerzia di Sylvester. Latniae Ay, pud essere ulteriormente scomposta in

somma di matrici diagonali con un solo termine tieeda zero, in questo modo:

0 0 0
M .
A= L Aim=|0 = G 0
m=1 H
0 0 0
(3.15)
In modo analogo si puo scomporre anche la matrida somma di matrici a rangh
M
A, = Z An,m ; An,m = Tn_lA;Kl,an
m=1
(3.16)

Per realizzare I'impedenza (0 ammettenza) reladiVa-esima coppia di poli e al’'m-esimo termine

nella forma:

Hn,m (S) = hn (S)An,m = En,m (S) Kn,m
(3.17)

Dove hy, 1, (s) & Hp, ,, (s) moltiplicata per il primo coefficiente della matik, ,,,, che pertanto & uguale

al:

/ 1 kn11 k1M \|
2
K — kn,l,l kn,l,l kn.l,lkn,l,M
nm . . . :
knim Knpik k2
n,1,M n,1,1"n,1,M n,1,M m

(3.18)

* Una matrice ortogonale & una matrice quadratadinenN, tale che la sua trasposta coincide con la swersay
poiché il valore assoluto del determinante € ugaadlel. Il valore assoluto dei suoi autovalori € e, e il

numero di parametri indipendenti della matrice g @% (N -1).
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3.2.1 Schemi di sintesi per sistemi multi-porta

A questo punto € necessario distinguere tra larespptazione di una matrice delle impedehredelle
ammettenzé&’. Nel primo caso si utilizza un blocco circuitalgeecpuo essere visto come il parallelo tra
un’induttanza con perdite (un resistore in serieyna capacita con perdite (una conduttanza in
parallelo), che va connesso con un nuniére 1 di trasformatori ideali. Come gia detto in precetd®

le formule per calcolare i parametri R,L,C,G sorgpdnibili in [2], e nel caso di polo reale restdosla
capacita con la conduttanza in parallelo. Per quagtiardaR,, essa € rappresentata da un resistore per
ogni matrice a rango unitario. Dal momento che kirive Z € ottenuta sommando tutti i termini
dell'espansione di Foster, € necessario collegatequesti blocchi in serie, ottenendo questo fijho
configurazione:

R L

AN~ Y

C

LM A ."ﬂ."\. —

vV

Figura 3.6: Cella elementake per una coppia di poli complessi coniugati

MH';J\ I

|
-
%
N

MI‘

Figura 3.7: Schema di sintesi per 'impedenzainglad una rete coN blocchi eM porte
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Nel caso di una rappresentazione in termini di attenee, ogni singolo blocco é ottenuto collegamc
serie la capacita con perdite e I'induttanza cadifee mentre per i trasformatori si procede corele

impedenze. |l tutto va poi collegato in allelo, poiché si stanno sommando delle ammette

c

. [
M o -
AVAY,

Figura 3.8 Cella elementarY; per una coppia di poli complessi coniu

1 \J\’n U}; _________ ki
] LT -
AT NN
A
i Yl i YE i

Figura 3.9:Schema di sintesi pl’ammettenza relativa a una rete déiolocchi eM porte

Dal momento che ogni componente dell’espansioreale positivo (proprieta che implica la passivi
anche il circuito cosi sintetizzato € concretamgutgsivo, cioe non presenta alcun componente
La sintesi ottenuta approssimando la matricrasferimento della rete, sia essa delle impedertdadie
ammettenze, nella forma generalizzata di Fostecerslo la struttura proposta da Cauer, € sempdi

implementare in un ambiente di simulazione SPI
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3.3 Sintesi di un 2-porte LTI passivo

Fino ad ora é stato mostrato come e possibile ideseri sistemi multi-porta LTI passivi da un puialio
vista matematico, come approssimare la matriceagfdrimento in forma razionale in poli e residui
attraverso una procedura di identificazione vinieglae come si pud realizzare una sintesi
concretamente passiva, a partire dall'espansionergkzzata di Foster. A questo punto ci proponiamo
di applicare in dettaglio questo approccio al cdison doppio bipolo, cioé ponendd = 2, lasciando
come successivo margine di sviluppo I'estensioeealro intuitiva, di questi schemi di sintesi also

di un sistema multi-porta con un generidh E immediato pensare ai vantaggi implicati dalla
considerazione di un numero di porte limitato, isigermini di formulazione matematica (si pensi
all'ordine delle matrici), sia per quanto riguatdaomplessita e le dimensioni della topologialdiade
che ne consegue; infine questa semplicita si tewtuana riduzione della complessita computazignale
fondamentale quando si decide di implementare corsaftware questo tipo di sintesi. Il punto di

partenza € la gia nota espansione in singoli fpasitivi di Foster della matrice delle impedenze:

Nep Nyp

T, T T,
Z(s)=RO+E [ LI "*]An+g L
— LS —Pn S—Dn — S — Dn
n=1 n=1

(3.19)
dove le matricid,, adesso sono delle matrizix 2 reali, simmetriche e definite positive. Per senifalic
consideriamo nullo il termine costante (la matritg, che corrisponde a una matrice di resistenze, e
concentriamo la nostra attenzione sul singolo teenrieale positivo, relativo ad una coppia di poli

complessi coniugati:

Za(s) = ——+
ST™Pn S ~™Dn
(3.20)
e la matrice associag, (s) = z,(s)4,, che in forma esplicita é:
Zn =1n (ai_l Z;i) = (angz,l 2222)
(3.21)

E nostro scopo definire il circuito che implemetate matrice, garantendo che ogni suo componeate si
passivo, e definire il modo in cui questo tipo iditesi viene esteso al caso di un numero di poti(o
coppie di poli) maggiore di e di porte maggiore @&. Sono stati presi in considerazione diversi schemi

di sintesi, basati sul modo in cui viene manipolatanatriceZ,,; nei prossimi paragrafi sono proposti
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questi schemi, e sono sottolineati i loro vantaggsvantaggi, nonché le motivazioni che ci hanno

condotto a valutare piu di una soluzione di sintesi

3.3.1 L'impedenza scalarez,,

Notiamo sin da ora che nell’espressioneZdi compare l'impedenza scalarg, che abbiamo gia
espresso in forma razionale in termini di poli sidai in (3.20).0ra ci proponiamo di tradurre questa

impedenza in un circuito reale, trovando che essdsponde ad un blocco RLCG di questo tipo:

PN
c

. 1 .
I
G

Figura 3.10: Cella RLCG per ad un singolo termizappia di poli complessi coniugati)

| parametri utilizzati in questo blocteono ottenuti mediante delle formule a partirepdsii e residui di

z, [2]. L'impedenza cosi ottenuta e:

_ R + sL
=21 C v s(LG+RC)+RG+1°

(3.22)
E opportuno notare che in ogni schema di sintagjtelli proposti di seguito, kg, non compare mai da
sola nell’'espressione dj,, ma & sempre moltiplicata per una costante scatasemplice verificare che
la moltiplicazione di un’impedenza nella formaz]i per una costante scalare consiste nel moltiplicare
le componenti serie R e L e dividere le compongatallelo C e G per tale costante, come dimostrano

seguenti calcoli:

, 1z " R + sL kR + skL
nk — bp = K75 = .
SPLC+SUGHRO+RGHL 21 Oy s (1084 kr ) + kRG +1

(3.23)

! Per un polo reale resta solo I'impedenza relalvgarallelo tra C e G
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Figura 3.11: Impedenza scalata di un fattqrg, ,,

Quindi per ottenere un'impedenza moltiplicata pefattorek e sufficiente fare queste sostituzioni:

R - kR, L — kL
C - ¢ G- E
k’ k
(3.24)
Per un'impedenza relativa ad un polo reale e allacerrispondente matrice di residui, la cella éllqu
in figura (3.12), dove ci sono solo una capacitdgna conduttanza in parallelo, ma e possibile anche

sintetizzare lo stesso termine con un resistoseii® con un induttore:

Figura 3.12: Impedenzg, per polo reale

Valgono le stesse considerazioni sulla moltiplioagi per un fattore costarite

=) Zpn = k==
TGS TN TG G, O
KTS%
(3.25)
Clk
|l
I
Glk

avAY

Figura 3.13: Impedenza scalata di un fatfoper polo realezy ,,
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Quindi le sostituzioni da effettuare sono:

(3.26)

3.3.2 Schema disintesia T

Il problema che ci poniamo é: dato un doppio bipdlefinito attraverso la matrice delle impedenze,
vogliamo individuare il pit semplice circuito chébda la matrice delle impedenze assegnata. Un
importante vantaggio consiste nel fatto che la icetdi partenza & simmetrica. Uno schema di sintesi
proposto in letteratura e ben noto per un sistespar2 simmetrico € il modello a T, del tipo di 4ae

rappresentato in figura (3.14):

Z3 e
I—l ]—-
1 Iy 2
| |

Figura 3.14: Modello a T per un doppio bipolo dpmdenze

Nell'ipotesi di reciprocita%,, = Z,;), valgono:

le = [_ = Za + Zb
1',=0
V. V.
Z12=I_1 =Zz1:I_2 =Zy
2 1,=0 1 1,=0
V.
Zy, = 1—2 =7, + 2,
2

(3.27)

Da queste ricaviamo:

Zg=1211—Z12
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Zy =Zyy

Ze =1LZyy—Zyy
(3.28)
E ulteriormente possibile ricorrere al corrisportdemodello &1, valido per una rappresentazione in
termini di ammettenze. Tuttavia continuiamo a seguia trattazione in termini di impedenze, come é
stato fatto nel resto della tesi. E immediato rizavie espressioni delle impederzg Z,, Z. per la
matrice (3.21):

Zg = (1 - al,z)zn

Zp = Q12Zy

Ze = (a2 — 1zy

(3.29)

La semplicita con cui si ricavano queste formulg sintesi che ne consegue, non pud non teneo cont
del fatto che le quantita che si moltiplicano pgmpossono essere negative; questo significa chd con
modello a T non é garantita la concreta passiviacdcuito, in quanto il blocco e passivo nel suo
complesso, ma non & certo che anche le singoleamnti lo siano. E necessario quindi considerare un

altro modo per rappresentare la matége

3.3.3 Schema di sintesi serie-parallelo con trasfmatore

La seconda soluzione che abbiamo valutato consistemanipolare la matric&, affinché sia
scomposta in due matrici, di cui una e singolaren (determinante nullo) e rappresentabile con
un’'impedenza e un trasformatore ideale in parallglentre I'altra matrice ha soltanto un termine non

nullo, e consiste in un'impedenza in serie. La fache assume 1§, € la seguente:

1 0 1 k
Zy = (1 - hn)Zn (0 0) + Znhn (k k721>
n n
(3.30)

Dimostriamolo:

7 = ( 1 a1,2>_( Zn Znal,Z)
" "\az1 azp ZnQz1  ZnQz2)"

(3.31)

Ricordiamo che la matrice € simmetrica, quing, = a,; e poniamoz, = z, + z,, quindi laZ,

diventa:
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1 ZnQyq,2
_(Znt 2z Zna1,2> _(z;, 0O ( Zy Zna1,2> _ (1 0 " zy
In = ( ZnQip  ZpQza) (() ()) ZnQi2 ZnQpz) “n (0 0) +Zn ZnQi2  ZnQy
zy zy
(3.32)
z, € scelto in modo tale che sia soddisfatta questdizione:
zy =Zna1,2 =%_)Z,,=Z a%,z -, h
ZnQ12 ZpQzp Az " " Qaz,2 I
(3.33)
Poichéz,, = z,, + z,| = z;, + z,h, = z;, = (1 — h,)z,. Quindi laZ,, si riscrive cosi:
a
1 0 1 %
_ _ n
Zn=0—-hy)z, (0 0) + z,h, Gz Gy |
hyn  hy
(3.34)
Indichiamo per compattezza:
k. = %12 e %22 ﬁ k2
" he  hy BRSOV
(3.35)
ottenendo in conclusione:
_ 10 ky
Zyn=0—hy)z, (O O) + z,h, <kn k%)
(3.36)

La sintesi che si ottiene a partire da questa esgmtazione é la seguente:

{l_hn]Zn l:kn

—
=[] X

Figura 3.15: Cella relativa alla matriZg
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E semplice riconoscere nel bipolo in serie la printrice della (3.36), mentre nellimpedenza con in

parallelo il trasformatore ideale & riconoscibdeseconda matrice di (3.3®er la prima matrice:

(1 =hz (3 )
(3.37)
e banale verificare, ad esempio con un modello &h& Z, = (1 — h,)z,, mentreZ, e Z. sono
identicamente nulle, quindi il circuito che realizquesta matrice € semplicemente un doppio bipolo,

con un’impedenza sulla prima pofta— h,,)z, € un corto circuito sulla seconda, come in fig®a6):

“—'hnjzn

Figura 3.16: Doppio bipolo corrispondente alla cat(3.37)
Per la seconda matrice:

1 k
Z"h"<kn kg)

(3.38)

dimostriamo che lo schema corrispondente & quefiguta (3.17):

I I 1:kn I

B > d—a

.
hnZn 1 I V2
» -

Figura 3.17: Schema relativo ad una matrice nehlané (3.38)

Il trasformatore idealé: k,, € caratterizzato dalle seguenti equazioni:
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%
w=é
I = —kyl,
(3.39)
La correntd; che circola nella portasi suddivide nella componentgche entra nellimpedenzg, z,

e in quella che entra nel trasformatdié,

h=q+q=li—@5
nZn
(3.40)
Da questa relazione € possibile ricavigtreche é:
Vi = hpzydy + hykpzpl,
(3.41)
MentreV, essendo parif,V;, si pud scrivere cosi:
Vo = hypkpzply + hpk2z,1,
(3.42)

Ora tenendo conto che il blocco relativfla— h,,)z, va collegato in serie sulla portaotteniamo che:

Vi=Vi+A~-hy)z,1;
(3.43)

Quindi in conclusione si ha:

1 0 1 k
V=21=u—h04(0 &1+m@4k kgl
n

n

(3.44)

V. I o . . -
DoveV = (VI) el = (11). Il circuito corrispondente € quello in figural8):
2 2

54



3.3.3 Schema di sintesi serie-parallelo con trasformatore 55

(1'hn)2n I]_ I”]_ 1:kr| Iz

o N =

Vl hnZn ’1 Vz

Figura 3.18: Schema di sintesi4jj

Una configurazione equivalente si ottiene spostdidmpedenzah,,z, sulla porta2, moltiplicandola
per un fattorekZ, come rappresentato in figura (3.19). Questo discpud essere esteso anche al caso
di impedenza con piu coppie di poli complessi cgatuo poli reali, considerando I'espansione di

Foster; cio significa collegare in serie questoegeri celle.

(1-hq)zq 1:k,
—
- } I =

hnzn I'{n 2

Figura 3.19: Schema alternativo di sintestgli

Il merito di questo schema di sintesi consistefagd che il circuito ottenuto € concretamente pass
inoltre realizza la topologia piu sintetica, perdt@solo due impedenze, anziché tre come il modello
T, e un solo trasformatore anziché due, quantides®no necessari nello schema di sintesi bask#o su
diagonalizzazione della matricg,, che tra breve descriviamo. Uno svantaggio di tguéspologia
consiste nell’estendere il meccanismo al caso dinwmero di poli o coppie di poli maggiore i
'espansione di Foster suggerisce di collegareeiiedutte le celle, ma in realta &€ necessarioraglpa
attraverso l'uso di trasformatori a rapportp affinché ogni cella continui a comportarsi cooe
doppio bipolo. E pertanto necessario cercare tun s¢thema, che:

- sia concretamente passivo;

- utilizzi un numero di componenti non eccessivo;

- consenta lI'estensione al caso di numero di poligieag di uno;
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- abbia validita anche nel caso di un multi-portagaonM > 2.
Queste caratteristiche sono garantite dallo sclirsimtesi basato sulla diagonalizzazione dellericet

delle impedenze.

3.3.4 Sintesi basata sulla diagonalizzazione deliaatrice delle impedenze

Questa procedura e basata sul fatto che una ma&dde positiva, cosi come € quella ottenuta nel
processo di identificazione PFVF, da luogo ad umadrioe ancora reale positiva, se sottoposta ad una
trasformazione lineare reale che la diagonalizzatrasformazione puo essere effettuata sulla naatric
dei residui,A,, costante rispetto alla frequenza, oppure sull&riceaZ,,, che invece dipende dalla
frequenza, essendd,(s) = z,(s)A,. La scelta su come procedere dipende dai datisch@anno a
disposizione: se si conosce la forma razionaleolinepresidui, € conveniente diagonalizzare la ioatr

dei residui, una per ogni termine reale, o dueymer coppia di poli complessi coniugati; se invece e
nota solo la risposta in frequenza, € necessaaigodalizzare la matricg,(s), per un numero stabilito

di campioni in frequenza. In questo paragrafo aerskmo I'intera matrice, ricordando che la
dipendenza dalla frequenza legata,anon influisce per nulla sul processo di diagomrzazone. La

matrice in questione é:

1
Zn =zn( al'z) =z

az1 Qzp
(3.45)
Consideriamo una matrice di trasformazione r&aleon singolare che diagonalizZacioe:
_ A 0 750 (0 0 )
* 1 — 11 — 11 — 7* *
Z* =TT (0 Zé‘z) (0 0)+ 0 z3,) =%t
(3.46)

Z* & una matrice diagonale, ed é stata scompostarima di due matrici diagonali con un solo termine
sulla diagonale principale diverso da ze#j e Z; sono evidentemente matrici singolari e le
corrispondenti matricZ, e Z,, essendo simili, poiché ottenute mediante la atéssformazione (in

senso inverso), lo sono anch’esse.

Z,=TZ;T™!
Z, =TZ;T™ !
Zo+2Z,=2

(3.47)

Z, €Z, sono matrici piene, cioe con i termini non nutlia come gia detto a determinante nullo:
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Zi11Zizz — Zi122i21 =0, i=a,b.

(3.48)
1 Za12
Ziqa 0\ ..e Z A Z 1 Kk
Z — T 11 T 1 — ( all alz) — Z all — Z ( ))
@ ( 0 0) Za21 Za22 a1l Za21 Za22 a1l k1 k12
Zall Zall
(3.49)
dove sono stati normalizzati i termini della matriespetto &,,,, ponendo:
Z
al2 — kl
Zall
(3.50)

k, € reale e successivamente si dimostrera la raelazibe sussiste tra la matrice di trasformazibmee
il rapporto di trasformazione del trasformatoreaide La matriceZ, ora e rappresentata in una forma
nota, cui corrisponde un circuito costituito daiongedenza di valorg,,; e un trasformatore ideale di

rapportol: k,, come in figura (3.20):

1:|{1
» a
Za11 I
» -

Figura 3.20: Schema di sintesi gigr

Se si applica la stessa trasformazione alla mafyjcsi ottiene:

e 1 k,
Zb = TZbT 1 = Zbll (kz k22>,

(3.51)
dove

1

ky=——
2 kl

(3.52)
Il circuito corrispondente e ovviamente identico qaello precedente, sostituendo chiaramente

'impedenza ed il rapporto di trasformazione:
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llkz
| p—
Zb11 I
= |

Figura 3.21: Schema di sintesi &r

In definitiva la matrice ottenuta e la seguente:

1 Ky 1k
Z=Zy+7Zp =Zan (,\,{1 kf)+zb11 (kz k%)

(3.53)
PoichéZ = Z, + Z,,, bisogna connettere i due doppi bipoli in serigerendo questo schema, che
corrisponde ad un singolo termine della matricdedehpedenze, relativo ad una coppia di poli
complessi coniugati o0 ad un polo reale.

1:k1

Zos I

Lot ii

1:k1

Figura 3.22: Schema di sintesi per un’impedefizame nella formula sopra)
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3.3.5 Proprieta della matrice di trasformazioner

L'espressione della matrice di trasformazidh@on €& univoca, in quanto non esiste un’unica atri
che diagonalizzZ. Pertanto il discorso che proponiamo adesso étoifad una possibile espressione di
T, rispetto alla quale vogliamo esprimere i parainditsintesi, ma e chiaro che una diversa forma di

guesta matrice determina gli stessi risultativinzione di parametri diversi. In generale:

ti1 t12
T=(1 )
ta1 l22

(3.54)
Innanzitutto assumiamo che Tasia ortogonale, quindi il modulo del suo determieaé unitario, per

Ccui c’é equivalenza tra la matrice inversa e latsasposta:

TT
Tt =m=TT, IT| =1

(3.55)
Questo comporta che il numero di parametri indigatiddi T sia semplicementé. Tra le forme

possibili consideriamo:
( 11 tlz) (_t11 t12)
—ti2 t11 tiz  tin

Quindi si ha, in entrambi i casi:

IT| = |th +th| =1 t12=‘/1—tf1
(3.57)

Per comodita continuiamo a mantenere nei simhgli pur sapendo che esso pud essere espresso in

(3.56)

funzione dit,,. La seconda matrice della (3.3& un’ulteriore proprieta, quella di invarianzgpato

alla trasposizione e all’inversione:

T-1=7"T=T
(3.58)

Questo consente di scrivere la formula di trasfaioree direttamente cosi:

Z*=TIT
(3.59)
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Nel seguito della trattazione utilizziamo la prirdalla (3.56), perché in tal modo si conserva la
generalita della diagonalizzazione, ricordandotieothe €& possibile omettere nelle form{ig, in
quanto & di sicuro pari ad E interessante esplicitare le matdgie Z, in funzione dei coefficienti di

T, perché sono proprio queste matrici che conserdoricavare i parametri del circuito.

7, =TZ:T1 = ( t11 t12) (Zfl 0) (t11 _t12) _

=tz t12/\0 0/ \t12 11
_ 7 ( t11 0) (t11 —t12) — 7 t7 —t11t12
1 _tlz O t12 tll 1 _t12t11 t122
(3.60)
Normalizzando rispetto &, si ottiene:
1 —il—z
11
Z, = Zi,t?

a 11%11 _t1_2 i

t1n  th
(3.61)

Come gia detto, il determinante di questa matricaulo, mentre il fattore moltiplicativdt, e

'impedenzaZ,,, sono legati & in questo modo:

t11
(3.62)
Za11 = Zi1th
(3.63)
werit= (L o) ) -
_ 2
I (R R iy
(3.63)
Normalizzando rispetto &, si ottiene:
Zy = Z3th | ty t%i [
iy th
(3.64)
ty 1
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(3.65)
Zy11 = Z3tt
(3.66)
Inoltre si trova anche una corrispondenza tra ke iipedenze,,, € Z,,,, che stanno tra loro in un

rapporto che dipende ancoratgaet,,, che indichiamo con:

Zp11 = €ZLg11
(3.67)

3.3.6 Equivalenza tra gli schemi di sintesi

In questo capitolo sono stati proposti alcuni sdheinsintesi, del tutto equivalenti, per realizzane

circuito descritto dalla matricg, reale positiva, nella forma:

P 1 ai o
=2Z ’
n "\az1 Ay

(3.68)
E utile conoscere la corrispondenza tra i paran@tduitali delle due topologie su cui ci siamo
soffermati, cosi da poter verificare I'equivalerdz relativi schemi e la loro correttezza. Lo scheaihn

sintesi in figura (3.15) e quello in figura (3.2@rrispondono rispettivamente alle seguenti matrici

7 = ( 1 hnkn)
m T ke hakd
(3.69)
7 -7 (1 k1)+Z (1 kz)_Z ( 1+c k1+ck2)
nUR kg k) TP Ky k3) T T \ky 4 ek, kE 4 ckd
(3.70)

Poiché sono due modi di rappresentare la stessdcena@ possibile eguagliare i termini omologhi,

ottenend® equazioni linearmente indipendenti:

Zn = Zg11(1+¢)
(3.71)
hnknzn = Zg11(ky + cky)
(3.72)
hnkizn = Zaq1(kf + ck3)
(3.73)
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E possibile fissare come parametyi h,,, k,,, e ricavare le incognitg,,, c, k; (k, & gia legato &),
oppure scambiare i ruoli tra incognite e param@alla prima equazione si ricava I'espressione di

VAREE:

Za1 = 12-}7-10
(3.74)
Dalla seconda € possibile esprimere
o Fa = haky
honken — ke
(3.75)

Dalla terza invece conviene ricavare anagra imporre l'uguaglianza tra le due espressiandte, e

ricavarek;:

ChakZ—kE kg — Rk,

k2 —hukZ  hpk, — ks

(o

(3.76)
Da questa si ricava un’equazione nella variabjlerisolta la quale & possibile ricavare a ritrosoteec

eZall.

hnknki — (hnkf — 1)k§ — (hnkf — Dky — hnky =0
(3.77)
E un’equazione def° grado, che ha radici immaginarie & radici antireciproche, che sokg ek,. E
opportuno notare che il modo in cui sono stateveitale equazioni per questi due schemi é del tutto
generale, pertanto puo essere applicato ancheradi@ldi schemi equivalenti, purché si eguaglino
termini omologhi della matrice (3.68) con quelliwha diversa rappresentazione della stessa matrice.
Quindi il discorso appena fatto pud essere gereetb se, anziché usare i paramédtsi e k,,

ricorriamo direttamente ai coefficient , ea, ,. Quindi per 'equazione che d& si ha:

al,zkiL —(az, — 1)"% - (az,z - 1)k1 —a;,=0
(3.78)

Mentre I'espressione didiventa:

ki —aq,
ap —ky

(3.79)
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Capitolo 4

4 IMPLEMENTAZIONE SOFTWARE E CASI TEST

Nell'implementazione software della procedura ditesi che e stata affrontata in questa tesi @ stat
utilizzato un programma scritto in Matlab. Una mgdara gia esistente realizza l'identificazione oli p

e residui secondo lo schema del PFVF (§ 2.7). &lgeritmo fornisce i poli e i residui della funzmen
identificata e i parametri di sintesi, immediataeeutilizzabili seguendo lo schema serie-paraltan
trasformatore (8 3.3.3). Il nostro lavoro, per dgoamiguarda la parte software, €& consistito
nell'implementare una procedura che genera autoamagnte una net-list SPICE a partire dai dati
identificati, o eventualmente da quelli forniti @akintesi. Sono stati valutati tutti gli schemisilitesi
per doppi bipoli passivi LTI proposti in (8 3.3)asel caso di un singolo termine, sia nel caso di
impedenza ottenuta dalla somma di piu termini, cime piu poli. Come € stato gia detto da un puinto d
vista teorico, anche nellimplementazione softwsireé riconosciuta la validita dello schema basatia s
diagonalizzazione (8§ 3.3.4), pertanto & su di eds® concentriamo la nostra attenzione. Prima di
discutere piu nel dettaglio le funzioni implemeatg€ Appendice B), € opportuno descrivere |l

programma in cui queste funzioni vanno a colloc&@itse chiamiamo d’ora in poi Main.

4.1 Main

Questo programma realizza un algoritmo che gememgodo random i dati, cioé la risposta in frequenza
di un sistema multi-porta, con un numero di port#i @oli che pud essere scelto arbitrariamente. La
funzione di trasferimento puo essere sia la mattédke impedenze che quella delle ammettenze. Quest
dati vengono poi identificati, utilizzando il VF][®er il calcolo dei poli, e il PFVF per il calcoltei
residui, utilizzando per questi ultimi I'ottimizzane convessa (CVX). E questa la parte critica del
programma, in quanto richiede un elevato costo ctazionale. La fase successiva consiste nel
sintetizzare i parametri del circuito, a partirdlal@onoscenza dei poli e dei residui identificalthpo
aver verificato che i risultati ottenuti corrispamb effettivamente a termini in frazione positigaa

guesto punto che interviene una delle funzionirdiesi.

4.1.1 Struttura del Main

Al di la di alcuni altri passaggi poco rilevantilaalfine della comprensione del funzionamento

dell'algoritmo, le principali funzioni svolte dal &in sono le seguenti:
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- Generazione dei dati
- Identificazione PFVF
- PFtest

- PF synthesis

4.1.2 Generazione dei dati

La generazione € di tipo random: si assegnano bforaobitrario i parametri RLCG relativi alla singol
impedenza scalarg, (3.20) e i parametih e k che definiscono la matricé, (3.21). La generazione
diventa random per la presenza di un offset su ceras parametro; la sub-routine
Data_generation_Foster_spi2011 (o una delle sue varianti) genera la rispostareqifenza
della rete descritta, effettuando un test suglowaibri e verificando la passivita dei dati e chddro

forma sia in frazione positiva.

4.1.3 ldentificazione PFVF

E la parte piti importante dell’algoritmo: realizidentificazione seguendo lo schema del PFVF. Si

effettuano le chiamate alle funzioni:

- ldentificateVF (effettua I'identificazione di poli e residui madte il Vector Fitting)

- ldentificatePFVF (effettua I'identificazione mediante il PFVF)

L'identificazione é realizzata gia con il VF, manee piu volte e stato sottolineato il risultato néon
garantito passivo. Il ricorso al VF €& un passadgimamentale, poiché serve a calcolare i poli, ima a
stesso tempo rappresenta una procedura rispedtguale si possono confrontare i risultati otteoati

il PFVF. | poli ottenuti con il VF sono utilizzatper identificare i residui con il ricorso alla
programmazione convessa, che risolve un problemdrami quadrati con la procedura CVX. Il PFVF
garantisce che l'approssimazione razionale dellaiceadi trasferimento sia in frazione reale peositi

poiché la passivita e stata imposta sui singahniteir e la loro somma continua ad essere realdipasi

4.1.4 PF test

- Esegue un test sugli autovalori per verificare dhesingoli termini dell'espansione
dellimmettenza (Z o Y) siano PF, sia per i daentlficati dal VF, sia per quelli forniti dal
PFVF. Le funzioni utilizzate in questa sezione sono

- PosFraccheck
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- Eigtest

4.1.5 PF synthesis (solo 2x2)

Effettua la sintesi dei parametri circuitali a partda poli e residui identificati, sfruttando lerifnule
fornite dalla teoria dei circuiti [2]. La sintesiasplicitamente riferita allo schema per doppicolap
proposto in (8 3.3.3), ma in realta i risultati poso essere generalizzati, in qualnt®k non sono altro
che due parametri che si sostituiscong aea, ,. Utilizza le funzioni di sintesi:

- CircuitSynth

- CircuitSynth11

4.2 Sintesi (2x2)

Adesso consideriamo la sezione di realizzazionle dehema di sintesi e la generazione della relativ
net-list. E opportuno sottolineare che la struttiieh Main & orientata, nella parte dedicata altéesi,
allo schema (8 3.3.3); cio rende necessaria lar@tead una funzione che genera la net-list. Tiattav
stato gia notato come I'estensione ad un numepldimaggiore di uno non sia facilmente traducibile
in una connessione in serie, ma € indispensaluterere a trasformatori ideali a rapporto unitario.
Inoltre ribadiamo che questo schema non e validosfgemi con piu di 2 porte. Per queste ragioni
focalizziamo la nostra attenzione direttamenteossithema (8 3.3.4). Sono stati implementati treimod
diversi per ottenere i parametri di sintesi basalia diagonalizzazione, tutti con gli stessi tiati) ma

ottenuti con modalita diverse e con diverso gradaffitienza.

4.2.1Si nt _di ag_param

La prima funzione che descriviamecsint_diag_param . Si tratta di una procedura che utilizza i
parametri di sintesi forniti dal Main, o quelli gaati o quelli identificati, che si riferiscono all
dipendenza dalla frequenza (RLCG determingne i parametrh e k, che tengono conto della matrice

a determinante nullo, e non dipendono dalla fregaebha diagonalizzazione deve essere effettuata sul
singolo termine, il che comporta la necessita diegare la risposta in frequenza per ogni termine,
mediante la funziongen_ris_freq . La diagonalizzazione viene eseguita per ogni ¢amepin
frequenza, perché per la successiva sintesi é saaeslisporre di poli e residui, ricavati dallapdsta

in frequenza, anche se e chiaro che la matriceaglidrmazione &€ sempre la stessa, non dipendendo in
alcun modo dalla frequenza. La procedura di dialigmezione & quella descritta in (3.3.4). E necgssa

eseguire un’identificazione per calcolare poli sidei, indispensabili per eseguire la sintesi, e pe
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questo si ricorre al VF. La sintesi € eseguitaladnnzionePF_synthesis  ed é svolta due volte per
ogni termine, in quanto la diagonalizzazione fareisdue matrici a determinante nullo, cui
corrispondono due celle con impedenza e trasfommatoparallelo. La procedura si ripete tante volte
quanti sono i poli reali e le coppie di poli congdeconiugati, sia memorizzando i parametri ciaduit
(RLCG-k), sia sommando ad ogni iterazione la rispas frequenza, cosi da verificare alla fine la
corrispondenza tra la risposta complessiva ottemutpuesta funzione con quella di partenza, oppure
con quella identificata nel Main. E da notare chesgo confronto serve solo a dimostrare che non ci
sono stati errori nella generazione della risposfeequenza per il singolo termine, oppure nekpsso

di diagonalizzazione. Infine viene chiamata la fane che scrive la net-lisNet_list_diag , che

discutiamo in un altro paragrafo (8 4.3).

4.2.2Si nt _di ag_equi val

Questa funzione & molto simile a quella precedegm&hé € basata sugli stessi presupposti teorici,
tuttavia garantisce un costo computazionale deastaninferiore, ed & per questo preferibile. La
diagonalizzazione & pur sempre alla base di questaedura, ma poiché disponiamo gia delle formule
di corrispondenza tra i parametri di sintesi fardil Main e quelli che caratterizzano lo schema di
diagonalizzazione (8 3.3.6), € possibile sfruttateformule ed equazioni, anziché effettuare isaam)i

e le chiamate di funzione descritte nediat_diag param  : questo si traduce in una procedura
equivalente, ma estremamente piu semplice e legfjer@stro unico sforzo & quello di ricavare i
parametri necessari alla sintesi, che sono soltanéoc, poiché tutti gli altri parametri sono ricavabili
da questi due e dagli ingressi (RLCG-k). | datigem memorizzati come prima e infine si chiama la

funzione che genera la net-list.

4.2.3Si nt _di ag_resi due

A differenza delle altre due funzioni, questa namtg dai parametri di sintesi ottenuti dal Main, ma
utilizza i dati identificati con il PFVF, cioe I'eansione di Foster in termini di poli e residui.n@ogia
detto in (8 3.3.4), la diagonalizzazione pu0 esssmdta sia sulla matricd,,, sia sull'intera matrice
Z,(s); adesso scegliamo di diagonalizzare direttamentedltrice dei residui di ciascun termine. Poiché
ad ogni polo corrisponde una matrice di residui, esso reale o complesso, alla fine di questa
diagonalizzazione si avra un numero doppio di riathi residui. E percid necessario ricostruire due
array con gli stessi poli di partenza (identifica¢l Main), e con le matrici dei residui a deteranite

nullo. E evidente che la somma di due matrici afterin questo passaggio restituisce esattamente la
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matrice che si aveva prima della diagonalizzazidreePF_synthesis  realizza la sintesi, poi si

procede come sopra: memorizzazione dei paramgéamnerazione della net-list.

4.3 Generazione della net-listNet | i st _di ag

Adesso consideriamo la funzione che genera laisteg-Fiportiamo alcune immagini che ne descrivono
i risultati.

Tale funzione é stata scritta in modo tale da gereautomaticamente la net-list, e allo stesso @emp
garantire la riconoscibilitd dello schema circ@talne ad essa corrisponde. Per tali ragioni & stato
definito un sottocircuito per polo reale e uno peppia di poli complessi coniugati. Per ogni vedtdr
parametri si effettua una chiamata al sottocir¢ustesegnando i valori di RLCG-k, e i 4 nodi che
collegano questa cella con il resto del circuite.ilmmagini successive dimostrano la semplicita e la
regolarita del criterio che é stato scelto nel rdedi il sottocircuito e i nodi stessi. Per realizza
trasformatore ideale si é fatto ricorso all'acceppénto mutuo perfetto tra due induttori, ai quadtato
assegnato un valore di induttanza elevato, cogiedderli trascurabili rispetto alle altre impedenze
presenti nel circuito, in quanto sono connessi analelo. La definizione del sottocircuito € molto
semplice e intuitiva: sono assegnate una capacitéirduttanza con perdite, e due induttanze che so
in accoppiamento mutuo perfetto. Il fattd€X cui si fa riferimento non e lo steskoche usiamo per
descrivere il rapporto di trasformazione idealén guesto caso il suo valore puo variare-trhe 1;
tuttavia per il nostro utilizzo e sufficiente assage akKX solo il segno del rapporto (cieél), poiché

c’e accoppiamento perfetto, e moltiplicare I'indunzal T2X per il vero fattoree al quadrato.

*SUBCIRCUIT 1CELLA DIAG COPPIA POLI COMPLESSI CONIUGATI

.SUBCKT1CELDIAGC 1 2 3 4
C 1 2 {CX}  RPAR={RPX}

L 1 2 {LX} RSER={RSX}

LT1 1 2 {LTIX

LT2 3 4 {LT2X}

K LT1 LT2 (KX}

.END 1CELDIAGC

*

Figura 4.1: Net-list per un sottocircuito SPICEatalo ad una coppia di poli complessi coniugati
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G ::c LT LT2
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2

Figura 4.2: Schematic per un sottocircuito SPIG&ti® ad una coppia di poli complessi coniugati

Per il termine relativo ad un polo reale cambia sbfatto che i parametri sord (r;, ep,,) € quindi &
sufficiente utilizzare o la capacita con perditd’ioduttanza con perdite. Abbiamo scelto la prima
possibilita. Lo schematic che ne segue é ovviamégatico a quello di figura (4.2), tranne per

'assenzadiR e L.

*SUBCIRCUIT 1CELLA DIAG POLO REALE

.SUBCKT1CELDIAGR 1 2 3 4
c 1 2 {CX}  RPAR={RPX}

LT1 1 2 {LTIX

LT2 3 4 {LT2X}

K LT1 LT2 (KX}

.END 1CELDIAGR

*

Figura 4.3: Net-list per un sottocircuito SPICEatelo ad un polo reale

1K
1 3
§ e == ¢ LT1 LT2
4

2

Figura 4.4: Schematic per un sottocircuito SPIQ&tk® ad un polo reale

4.4 Casi test

Riportiamo in questo paragrafo alcuni esempi diiappione della procedura di identificazione PFVF e
la relativa sintesi, riferendoci a casi test seanplion un numero di poli limitato, allo scopo dirificare
I'efficacia della procedura di identificazione, eisultati ottenuti dalla simulazione SPICE delcaito

sintetizzato con una delle funzioni descritte iaqedenza e riportate in appendice.
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4.4.1 primo caso test: 1 polo reale e 1 coppia dolpcomplessi coniugati

Come primo caso test consideriamo un’impedenzdivelalla somma di una coppia di poli complessi
coniugati e di un polo reale. E un caso estremagrgatnplice, che ci da pero la possibilita di descei
non solo i passaggi della procedura di identifioagiimplementata e i risultati delle simulaziong th
riportare anche i parametri di sintesi e il relati8chematic SPICE. Per i successivi esempi la
complessita dei circuiti rende poco pratica la rappntazione della topologia di sintesi, che coraanq
non € null'altro che la replicazione della stessdlac tante volte, per quanti sono i termini
dell'espansione di Foster; per cui ci limiteremonastrare i risultati di identificazione e simulazé
Innanzitutto riportiamo in figura (4.5) la risposta frequenza relativa allimpedenza generata: essa
rappresenta i valori assoluti &, e Z;,5. A partire dai dati generati si esegue l'idenéifione con il
PFVF: riportiamo in una tabella (4.1) i poli iddiati (come ci aspettiamo sono a parte reale negat

in quanto l'identificazione fornisce poli stabili.e successive due figure (4.6) e (4.7) riportano i
risultati relativi all'identificazione, cioe la f@sta in frequenza calcolata da poli e residuigedre
assoluto commesso, valutato come differenza tedorivassoluti dei terminiz;; generati e identificati.

E evidente che in luogo di una buona identificagibarrore & di diversi ordini di grandezza pitiquto
rispetto alla funzione cui si riferisce. Un'ultemoverifica della correttezza dell'identificaziopeio
essere eseguita confrontando i parametri di simgeserati e quelli identificati, riportati nellebille
(4.2) e (4.3). Ricordiamo che queste tabelle sdiedte allo schema riportato in (8§ 3.3.3). Effethdo

la chiamata ad una delle funzioni di sintesi basatta diagonalizzazione (8 4.2) si ottiene la lrsdt-
SPICE, che viene sottoposta a simulazione. La digar8) riproduce i risultati della simulazione per
moduli di Z;; e Z;, (in dB). Per verificare la correttezza della sdinte della conseguente net-list &
necessario confrontare i risultati ottenuti in SPIbn la risposta in frequenza gia calcolata inlabat
come gia detto e possibile fare un confronto calati generati, come é riprodotto in figura (4.9) e
(4.10), oppure con i dati identificati. Nel prim@so il grafico riporta I'errore relativo a tutta la
procedura, sia alla fase di sintesi che alla preatedidentificazione PFVF, mentre nel secondo caso
I'errore si riferirebbe solamente alle approssimazinumeriche utilizzate nella fase di sintesi dane
simulazione SPICE. E da notare che l'errore neltaukzione € pit disperso rispetto a quello di
identificazione. Infine riportiamo i parametri delcuito sintetizzato nella tabella (4.4) e il téla
schematic SPICE in figura (4.11): € da notare cparametrih sono tutti pari ad, in quanto stiamo
considerando la sintesi di matrici a determinani#on cui corrisponde solo un’impedenza con in

parallelo un trasformatore.

® In tutte le figure relative a grafici Matlab glssi sono logaritmici: sullasse delle ascisse émagentato il
logaritmo della pulsazione, mentre sull’asse detttinate il logaritmo del valore assoluto delle adpnze. Per le
figure relative alla simulazione SPICE sulle aseiseno riportate le frequenze in scala logaritmicantre sulle
ordinate sono rappresentati i valori assoluti in tiBolori adottati nei grafici Matlab sono gli sg scelti nei
grafici di SPICE: verde per &, e blu per |&,,.
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) Original data: amplitude plot and passivity violations
10 ¢ T Al T T T T T Ty
g 12,17
10" ; — 12}l é
NT10 £ E
10" .
10'27 Ll Ll Ll Ll Ll Ll Ll Hmuﬁ
10° 10" 10° 10° 10" 10° 10° 10’ 10°
omega [rad/s]
Figura 4.5: Risposta in frequenza relativa ai datierati (valori assoluti di;; € Z,,)
1 -4.6608e+005
2 | -23.6653:91.7634i
Tabella 4.1: Poli identificati
s Identification results
10 T Tt T T oo T Tt T AL | T TTTT T LN .
|Z,,| PFVF
PFVF error
10° F -
N
10° F -
10'10 Ll Ll Ll | Ll Ll Ll L
10° 10" 10° 10° 10" 10° 10° 10’ 10°

omega [rad/s]
Figura 4.6: Risultati di identificazione PFVF (mdadi Z,, e relativo errore rispetto ai dati)

Identification results

—1Z,,| PFVF
-~ ===PFVF error
100 [ \
N
10'5: _____________ - e e e e L -
10'10 Ll Ll Ll Ll Ll Ll Ll i
10° 10" 10° 10° 10" 10° 10° 107 10°

omega [rad/s]

Figura 4.7: Risultati di identificazione PFVF (mdadi Z,, e relativo errore rispetto ai dati)

70
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TERM | RFLAG R L G C k h
1 1 NaN NaN 1.094018e-001  2.347288e-007..889550e+0C | 7.446928e-001
2 0 | 4.302380€04 | 1.559279e-001 3.379801e-002  7.141330e-0@4509237e+0C | 6.477460e-001
Tabella 4.2: Parametri di sint per i dati generdti
TERM | RFLAG R L G C k h
1 1 NaN NaN 1.094018e-001  2.347289e-0071.889550e+0C | 7.446926e-001
2 0 | 3.984676@04 | 1.559279e-001 3.379812e-002  7.141324e-0@4509237e+0C | 6.477454e-001
Tabella 4.3: Parametri di sintesi per i cidentificati con il PFVI
V(1Y V(2)1(1
42dB ayia) yia1)
35dB-
28dB-
21dB-
14dB-
7dB-
0dB-
-7dB-
-14dB-
-21dB-
_28dB \\IHI\‘ T \I\IIH‘ T I\\Hl\l T \IIHH‘ T \\\II\Il T \\IHIIl T \IIHH‘ T \\\II\I‘
1Hz 10Hz 100Hz 1KHz 10KHz100KHz 1MHz 10MHz
Figura 4.8: Risultati della simulazione SPICE (mlodili Z,; e Z;,)
5 Amplitude plot from simulation
1Z,,
err|z,,|
10” + .
n
10° F .
10 Ll Ll Ll Ll Ll Ll Ll L
10° 10" 107 10° 10* 10° 10° 10’ 10°

omega [rad/sec]

Figura 4.9: Risultati della simulazione in Matlabddulo diZ;; e relativo errore rispetto ai de

” NaN sta per Not a Number e si usa per indicarevanabile che non assume alcun valore: nel n caso un
polo reale corrisponde al parallelo tra una capaeitina conduttanza, quindi R e L non sono assegRELAG é
una variabile logica che vale uno se il termineale, 0 s complesso.
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5 Amplitude plot from simulation
10 T T rrort T oot T T Ty T T rorrorg T T rororg L S S S — .
—1Z,,
—er|Z |
E
N
10° 1 .
10-10 Ll | Ll | Ll Ll Ll L
10° 10" 10° 10° 10 10° 10° 10’ 10°

omega [rad/sec]

Figura 4.10: Risultati della simulazione in Matf@bodulo diZ,, e relativo errore rispetto ai dati)

TERM | RFLAG R L G C k h
1 1 NaN NaN 7.402613e-001 1.588280e-006 -5.713902e- 1.000000e+00D
2 1 NaN NaN 1.283739e-00[1  2.754349e-007 1.75023Xk+01.000000e+00D
3 0 1.270403e-004 4.971324e-002 1.060094e{001 202B@S003| -2.275608e-001 1.000000e+p00
4 0 2.714273e-004 1.062146e-001 4.961717e{002 37948003| 4.394430e+000 1.000000e+P00

Tabella 4.4: Parametri di sintesi basata sullaahiatizzazione

1 1:k1 2

T © § G1 % LT1 ?Ln

* e T4

T €2 § G2 @ LT3 %LT-!-

5 1:k3 6
§ R3

T @3 G3 % LTS5 ?LT&
L3

7 1ha T8
R4

T c4 § G4 LT7 (CLT8
L4

!

Figura 4.11: Schematic SPICE per la sintesi basdla diagonalizzazione
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4.4.2 Secondo caso test: 4 coppie di poli complessniugati

Consideriamo un caso test di complessita ancorttopto limitata, con 4 coppie di poli complessi
coniugati. Ci limitiamo a riportare i grafici rebeait all'identificazione e alla simulazione e la &la con

i poli identificati, considerando che valgono leesste osservazioni gia fatte nel caso precedente.
Topologia e tabelle di sintesi sono analoghe atkxgdenti, variando solo nel numero di termini e
quindi di celle, percid sono state omesse. E inwgite sottolineare che al crescere del numerooti p

I'ildentificazione mantiene lo stesso ordine di aatezza.

-7.4148e+00%£1.1612e+002

-1.0434e+0031.0289e+004

-1.9196e+00384.2215e+004
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-5.7254e+0085.2352e+004

Tabella 4.5: Poli identificati
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Figura 4.12: Risposta in frequenza relativa ai gatierati (valori assoluti di,; eZ,,)
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Figura 4.13: Risultati di identificazione PFVF (nubal di Z, ; e relativo errore rispetto ai dati)



4.4.2 Secondo caso test: 4 coppie di poli complessi coniugati
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Figura 4.14: Risultati di identificazione PFVF (nubal di Z; , e relativo errore rispetto ai d:
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Figura 4.15: Risultati della simulazione SPICE (moddi Z,, € Z;5)
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Figura 4.16: Risultati della simulazione in Matf@bodulo diZ,, e relativo errore rispetto ai ds
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Amplitude plot from simulation
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Figura 4.17: Risultati della simulazione in Matf@bodulo diZ;, e relativo errore rispetto ai dati)

4.4.3 Terzo caso test: 10 coppie di poli complessiniugati

In questo terzo esempio consideriamo un numeraignificativo di poli: 10 coppie di poli complessi

coniugati, e seguiamo lo stesso approccio gia rosprer i due casi test precedenti.

-7.6216e+0083.4707e+001
-2.589e-00%4.16389e+001
-6.993e+000t4.6649 e+001,
-8.5962e+0081.8067e+002
-6.5581e+00£5.2955e+002
-3.7455e+00%2.3146e+003
-7.0026e+00%7.2524e+003
-1.2768e+0029.1875e+003
-1.255e+003t2.7495e+004i
-2.6652e+0043.6820e+005

Ol | N[Ol || W|IN]|PF

=
o

Tabella 4.6: Poli identificati
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Figura 4.19: Risultati di identificazione PFVF (nubal di Z, ; e relativo errore rispetto ai dati)
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Figura 4.20: Risultati di identificazione PFVF (nubal di Z, , e relativo errore rispetto ai dati)
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Figura 4.21: Risultati della simulazione SPICE (moddi Z,, € Z;5)
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Figura 4.22: Risultati della simulazione in Matl@bodulo diZ,, e relativo rrore rispetto ai dati)

Amplitude plot from simulation
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Figura 4.23: Risultati della simulazione in Matl@bodulo diZ, e relativo errore rispetto ai ds
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4.5 Conclusioni

La procedura di identificazione e sintesi presentatquesta tesi € stata sottoposta a verificdcuma
casi test, in cui i dati sono stati assegnati irdonoasuale, e i risultati dimostrano un soddisfecen
grado di accuratezza e convergenza. E oltretutssipite partire da una simulazione full-wave di una
struttura elettromagnetica passiva, con eventualazioni di passivita, e utilizzare questi datinu®
ingresso per la procedura di identificazione. Eelloso sottolineare che la complessita computazonal
legata all'uso della programmazione convessa ipetiaedura di identificazione proposta in questa tes
cresce notevolmente quando il numero di portelparmero di poli € elevato. Tuttavia questa tipdog
di identificazione si distingue per la semplicitalee generalitd della formulazione del problema,
attraverso l'imposizione del vincolo di passivital singolo termine di un’espansione in frazione
positiva, e sulla semplicita con cui € possibifgetizzare un circuito concretamente passivo arpata
poli e residui identificati. In questo lavoro dstei &€ concentrata I'attenzione su:

- la sistemazione teorica delle proprieta della roatdi trasferimento di una rete passiva lineare;

- la procedura di identificazione di poli e residuiediante la combinazione del Vector Fitting
con la programmazione convessa, con l'imposizi@ieidcoli di passivita su singolo termine;

- la corrispondenza tra la rappresentazione analitdtia matrice di trasferimento della rete e la
topologia del circuito che la implementa;

- lo sviluppo di una procedura che consente di geeénamodo automatico la net-list del circuito
corrispondente alla matrice identificata e verifiwala correttezza attraverso un confronto tra la
simulazione SPICE e i dati di partenza.

Restano dei problemi aperti: il miglioramento deltabustezza numerica dell'algoritmo di
identificazione, I'estensione della sintesi a gadicomplessi, cioé con un maggior numero di pali e
porte, la valutazione del costo computazionaleresaere dell'ordine della matrice di trasferimeato
del numero di porte, lo svincolo da procedure estdes. CVX) e l'implementazione della sintesi

relativa alla rappresentazione in termini di amsrete.

Alcune applicazioni (attuali o “potenziali”):

- modelli interconnessioni in sistemi elettronici ghi speed” o “mixed signal” (analogico-
digitale);

- modelli equivalenti per strutture a microonde, anteintegrate, strutture radianti etc.;

- interpolazione/estrapolazione di radar cross-sectio

- analisi di sistemi elettrici di potenza (in condizi estreme);

- simulazione termica ed elettrica di dispositivitetmnici mediante reti termiche equivalenti;

- implementazione numerica efficiente di problemittebenagnetici formulati con equazioni

integrali (approssimazione funzioni di Green);
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- riduzione d’ordine delle parti lineari di circuitiolto complessi;
- realizzazione passiva di sistemi di ordine frazranéFractance Devices)

- modellistica di catene di strutture per ottimizpes acceleratori di particelle...
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Appendice A
OTTIMIZZAZIONE CONVESSA

A.1 Ottimizzazione

La risoluzione dei problemi ai minimi quadrati puéssere eseguita attraverso il ricorso
all’'ottimizzazione vincolata convessa. L'ottimizaaze matematica € utilizzata in molte applicazieni
consente di fornire una stima dei parametri cheémizzano 'errore tra il modello matematico e iidat
derivanti da osservazioni sperimentali con algdritonmerici efficienti. L’utilizzo di un software gy
'esecuzione dell’algoritmo & chiaramente un paggagbbligato nel caso di problemi di una certa
complessita, quindi si da grande importanza altenfdazione dei problemi di ottimizzazione in modo
tale da poterli risolvere con gli strumenti softevadisponibili. La maggior parte delle procedure

utilizzate per I'identificazione dei parametri soraratterizzate dai seguenti due passi:

- Si definisce una funziong(x)che e adatta a misurare la discrepanza tra i patirsentali e i
dati forniti dal modello matematico. Tale funzioviene detta funzione obiettivo. Per esempio,
relativamente al metodo dei minimi quadrati, lazione obiettivo € la somma dei quadrati dei
residui.

- Si cercano quei valork™ dei parametri che caratterizzano il vettarérispetto ai quali la
funzione obiettivo raggiunge il minimo o il massimovalori di x* costituiscono la stima dei
parametrix. Il processo di valutazione del vettarge chiamato ottimizzazione.

Quando i parametri da identificare sono liberi samere un qualsiasi valore, si parla di ottimizzse
non vincolata, altrimenti si parla di ottimizzazeowincolata, per la quale solo determinati valohie

soddisfano certi vincoli, sono ammissibili.

A.2 Ottimizzazione vincolata

Un ampio numero di problemi nel campo dellingedmgruo essere formulato come un problema di

ottimizzazione vincolata, del tipo (standard form):
minimizzaref,(x),
imponendo ch¢;(x) <0 i=1,..,m;

hix)=0 i=1,..,p
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dovex e il vettore delle variabili di decisiong,(x) € la funzione obiettivof;(x) & la generica
funzione sottoposta al vincolo di disuguaglianzé;€x) e la generica funzione che deve soddisfare il
vincolo di uguaglianza. Se il numero di variabilidgcisione & grande, risolvere questo tipo di lenob
puo risultare molto complesso e costoso da un pdintsta computazionale. Le difficolta pit comuni

che si affrontano in un problema di ottimizzaziemecolata sono:

- Trovare un ottimo globale;

- Trovare un punto di ammissibilita (feasible poicihe unx che soddisfi tutte le condizioni di
uguaglianza e disuguaglianza;

- | criteri di arresto dell'algoritmo generalmentaeaarbitrari;

- L’algoritmo potrebbe avere una velocita di convezgemolto bassa;

- Problemi numerici possono arrestare I'algoritmanariche esso converga.

Se pero si formula il problema in forma di ottinazione convessa [16], cioé tutte fi€x) sono

funzioni convesse e I&;(x) sono affini, si hanno importanti vantaggi, come:

- Un ottimo trovato e globale;
- E possibile stabilire senza ambiguita se il prolleinrealizzabile, cioé se esiste almeno un
punto di ammissibilita;

- Esistono criteri precisi per arrestare I'algoritmo.

Restano tuttavia i problemi legati alla rapiditacdinvergenza, che non e garantita e la complessita
numerica. Prima di trattare piu nel dettaglio ikgemi di ottimizzazione convessa nella forma stathda

€ opportuno dare alcune definizioni.

Un puntox é feasibile (ammissibile) se soddisfa tutti i whgil set C di ammissibilita & I'insieme di
tutti i punti di ammissibilita. Il problema & amrsikile se esiste almeno un punto di ammissibillta.
problema € non vincolato 3 = p = 0. L'ottimo € indicato corf™ = infyec{fo(x)}; sef* = +oo il
problema non & ammissibile. Un punte& C & un punto di ottimo sf(x) = f* e il setC é ottimo se
Xopt ={x € C| f(x) = f*}. Un problema di ammissibilita & una forma particel di problema di
ottimizzazione, in cui si € interessati a trovanegualunque punto di ammissibilita, o a dimostidre il

set di ammissibilita & vuoto. Questo equivale alviere il sistema misto di equazioni e disequazioni

seguente o dimostrarne l'inconsistenza.

fix)<0 i=1,.. m;

hix)=0 i=1,..,p
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A.3 Ottimizzazione convessa

Una funzionef: R" — R™ & affine se é del tipp(x) = Ax + b (lineare piu termine costante). e
una funzione matriciale del tipo R™ — RP*? essa e affine sB(x) = Ay + x4, + -+ + x, 4, dove
A; € RP*1. Un dominioS < R™ & convesso se contiene il segmento che congiungecoppia di punti
che ne fanno parte, ciogy €S L, u=>0 A+p=1- Ax + uy € S. Una funziong’: R" - R si dice

convessa se il suo dominio &€ convessoexse € dom f,a € [0,1] vale:
flax+ (1 —a)y) <af(x)+ (1 —a)f(y).
f é concava sef e convessa. Consideriamo anche I'estensione diunz&éone convessg

x _(f(x) xedomf
f(x)_{+oo x & dom f

Tale definizione continua a soddisfare la disugaagh della definizione di base di funzione conaess
come una disuguaglianza #uU {+o}. Per semplicita indichiamo col simbolo sia la fiene f sia la
funzione convessa che la sua estensione. Un praldenttimizzazione in forma standard & convesso se

tutte le sue funzionf, fi, ..., f,, SONO convesse e i vincoli di uguagliafzaono affini, cioé:
minimizzaref,(x),

imponendo ch¢;(x) <0 i=1,..,m;

alx—b;=0 i=1,..,p.

Quest'ultima condizione puo essere riscritta nieltanaAx = b, doved € RP*™ eb € RP. Ricordiamo
che risolvere un problema di ottimizzazione conaesssente di trovare un punto di ottimo globaik e
stabilire in partenza se il problema ammette sohei Un punto di ammissibilita € C € un punto di
ottimo locale se soddisfa:

y€eCl|ly—x|l £R - fo(y) = fo(x) per qualsiask > 0.

Diversamente un punto di ammissibilita € un ottighobale se la disuguaglianza vale non solo in un

intorno dix, ma in tutto il set di ammissibilitd: € C = f,(y) = fo(x). Dimostriamo che nei problemi

di ottimizzazione convessa I'ottimo locale e glabd@e per ipotesi € un punto di ottimo locale, ma per
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assurdo esiste um € C tale chef,(y) < fo(x), € possibile scegliere un punte= 1y + (1 — A)x con
A > 0 piccolo; tale punto € vicino @ per cui si puo affermare clfg(z) < f,(x), ma si trova anche in

un intorno dix, per cui contraddice I'ipotesi di partenzaxdpunto di ottimo locale.
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Appendice B

LISTATI MATLAB IMPLEMENTATI

In quest’appendice sono riportati i listati Matlabplementati per realizzare la sintesi basata sulla

diagonalizzazione (8 3.3.4) e la generazione auioanai una net-list SPICE. Le funzioni riportate

SOono:

Sint_diag_param : effettua la sintesi basata sulla diagonalizzazidelle matrici delle
impedenze dipendenti dalla frequenza, a partirgpdeametri di sintesi gia trovati nel Main (8
4.2.1);

Sint_diag_equival . effettua la sintesi basata sulla diagonalizzaziosfruttando le
formule di equivalenza tra gli schemi di sintesi(8.2);

Sint_diag_residue . effettua la sintesi basata sulla diagonalizzazidelle matrici dei
residui (8 4.2.3);

Net_list_diag : genera la net-list SPICE (8§ 4.3);

Gen_ris_freq : genera la risposta in frequenza a partire darpatri R,L,C,Gh,k per ogni
termine dell’'espansione di Foster;

PF_synthesis : effettua la sintesi a partire da poli e residacando la forma (3.30),
osservando che se le matrici dei residui sono wttemediante la diagonalizzazione tutti i

parametrih saranno pari atl.

B.1 Si nt _di ag_param

function Sint_diag_param(N_Terms,R,G,L,C,h,k,nome_f ile,Nports,Zflag,freq_samples,om)

% Gen_ris_freq

% Diagonalization
% ldentificateVF

% PF synthesis

% Storage parameters

% Print parameters

% Plot

% Net_list_diag

% input parameters  N_Terms

%
%

R
G



% L

% C

% h

% k

% nome_file

% Nports

% Zflag

% freq_samples
% om

dataTohand=zeros(2,2,freq_samples);
dataTohand2=zeros(2,2,freq_samples);

data=zeros(2,2,freq_samples,N_Terms);

for ind=1:N_Terms
if isnan(R(ind))
NRealPole=1;
NComplexPole=0;
else
NRealPole= 0;
NComplexPole=1;
end

% PARAMETERS FOR IDENTIFICATION

NVFCalls=14; % number of VF iterations
N_Id_poles=(2*NComplexPole+NRealPole);% number of p
(default=data)

%% Generati on frquency response section

[dataTofit}=Gen_ris_freq(R(ind),L(ind),C(ind),G(ind
data(:,:,:,ind)=dataTofit;

%% Di agonal i zati on section

for j=1:freq_samples
[b2,bl]=eig(dataTofit(:,:,)));
dataTohand(:,:,j)=(b2)*[b1(1,1) 0;0 O]*b2';
dataTohand2(:,:,j)=(b2)*[0 0;0 b1(2,2)]*b2";
end

dataTofit=dataTohand; % primo blocco
dataTofit2=dataTohand2; % secondo blocco

%% I dentification section

oles in identification

).h(ind),k(ind));

B.1 Sint_diag_param
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[pfit errorPFVF PFVFId]=IdentificateVF(om,dataTofit
% VF identification loop

[pfit2 errorPFVF2 PFVFId2]=IdentificateVF(om,dataTo
% VF identification loop

%% PF syntesis section

[ident_param,N_Terms1]=PF_synthesis(Nports,PFVFId,Z
[ident_param2,N_Terms2]=PF_synthesis(Nports,PFVFId2

%% St or age paraneters

rtp(ind)=ident_param.RealTermPos; % primo blocco
R_ident(ind)=ident_param.R;
L_ident(ind)=ident_param.L";
G_ident(ind)=ident_param.G';
C_ident(ind)=ident_param.C’;
k_ident(ind)=ident_param.k’;
h_ident(ind)=ident_param.h’;

rtp2(ind)=ident_param2.RealTermPos; % secondo blocc
R_ident2(ind)=ident_param2.R’;
L_ident2(ind)=ident_param2.L";
G_ident2(ind)=ident_param2.G";
C_ident2(ind)=ident_param2.C";
k_ident2(ind)=ident_param2.k’;
h_ident2(ind)=ident_param2.h’;

end
datasum=data(:,:,:;,1);
for i=2:N_Terms
datasum=datasum-+data(:,:,:,i);
end
fprintf(\n\nSint:\n %d Real + 2*%d Complex\n',sum(
fprintf(\t\t R \t L \t G\t C\t k \t h\n’);

for i=1:N_Terms

fprintf('%d\t%d\t%e\t%e\t%e\t%e\t%e\t%e\n',i,rtp(i)
C_ident(i),k_ident(i),h_ident(i));

B.1 Sint_diag_param

,N_Id_poles,NVFCalls);

fit2,N_Id_poles,NVFCalls);

flag); % primo blocco

,Zflag); % secondo blocco

rtp),length(rtp)-sum(rtp));

,R_ident(i),L_ident(i),G_ident(i),
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B.2 Sint_diag_equival

fprintf('%d\t%d\t%e\t%e\t%e\t%e\t%e\t%e\n',i,rtp2(i ),R_ident2(i),L_ident2(i),G_ident2
(i),C_ident2(i),k_ident2(i),h_ident2(i));

end

if Zflag
plotFname='Z';
else  %f(if Yflag)

plotFname="Y"

end
H(1)=DataResultPlotNd('Total impedance’,plotFname,o m,datasum);
Net_list_diag(nome_file,rtp,N_Terms,C_ident,G_ident ,L_ident,R_ident,k _ident,rtp2,N_Te

rms,C_ident2,G_ident2,L_ident2,R_ident2,k_ident2);

B.2 Si nt_di ag_equi val

function Sint_par_equival(N_Terms,rtp,R,G,L,C,h,k,n ome_file,Zflag)

% Storage parameters
% Print parameters

% Plot

% Net_list_diag

% input parameters  N_Terms

% rtp

% R

% G

% L

% C

% h

% k

% nome_file
% Zflag

for ind=1:N_Terms % funziona male per indice i,j, quindi si € scelto un nome a caso
ind

%% Cal col o dei paranetri

vec_k1=[h(ind)*k(ind) 1-h(ind)*k(ind)2 0 1-h(ind)* k(ind)"2 -h(ind)*k(ind)];
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% polinomio di 4° grado nell'incognita k1 (o k2)
rad=roots(vec_k1); % calcola le radici del polinom
ki(ind)=rad(4); % una é k1, l'altra & k2
k2(ind)=rad(1);
c(ind)=(k1(ind)-h(ind)*k(ind))/(h(ind)*k(ind)-k2(in

dall'uguaglianza tra i coefficientia_11 e a_12

%% St or age par aneters

rtp(ind)=isnan(R(ind)); % primo blocco
R_ident(ind)=R(ind)/(1+c(ind));
L_ident(ind)=L(ind)/(1+c(ind));
G_ident(ind)=G(ind)*(1+c(ind));
C_ident(ind)=C(ind)*(1+c(ind));
k_ident(ind)=k1(ind);

rtp2(ind)=isnan(R(ind)); % primo blocco
R_ident2(ind)=R(ind)*c(ind)/(1+c(ind));
L_ident2(ind)=L(ind)*c(ind)/(1+c(ind));
G_ident2(ind)=G(ind)*(1+c(ind))/c(ind);
C_ident2(ind)=C(ind)*(1+c(ind))/c(ind);
k_ident2(ind)=k2(ind);

end % end for

%% Print paranmeters

% Stampa i parametri per ogni termine

fprintf(\n\nldent:\n %d Real + 2*%d Complex\n',sum

fprintf(\tit R \t L \t G\t C\t k \t h\n);

for i=1:N_Terms

fprintf('%d\t%d\t%e\t%e\t%e\t%e\t%e\n',i,rtp(i),R_i
ent(i),k_ident(i));

fprintf('%d\t%d\t%e\t%e\t%e\t%e\t%e\n',i,rtp2(i),R_
C_ident2(i),k_ident2(i));

end

%% CGeneration Net-list

% chiamata alla funzione che scrive la net-list

B.2 Sint_diag_equival

io: 2 sono complesse e 2 reali

d)); % calcolato a partire

(rtp),length(rtp)-sum(rtp));

dent(i),L_ident(),G_ident(i),C_id

ident2(i),L_ident2(i),G_ident2(i),
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B.3 Sint_diag_residue

Net_list_diag(nome_file,rtp,N_Terms,C_ident,G_ident ,L_ident,R_ident,k_ident,rtp2,N_Te
rms,C_ident2,G_ident2,L_ident2,R_ident2,k_ident2);

B.3 Sint_diag _residue

function Sint_diag_residue(N_Terms,nome_file,PFVFId ,Nports,Zflag)

% Diagonalization residues matrices
% PF test

% PF syntesis

% Storage parameters

% Print parameters

% Net_list_diag

% input parameters  N_Terms

% nome_file
% PFVFId
% nome_file
% Nports

% Zflag

%% Di agonal i zation residue matrices

for i=1:length(PFVFId.poles)
[b2,bl]=eig(PFVFId.residue(:,:,i));
PFVFId1.residue(:,:,i)=b2*[b1(1,1) 0;0 O]*b2";
PFVFId2.residue(:,:,i)=b2*[0 0;0 b1(2,2)]*b2";

end

PFVFId1.poles=PFVFId.poles;
PFVFId2.poles=PFVFId.poles;

%% PF test

disp(‘------------ PFVF fitting PF test:")
PFVFId1.lsPosFrac=PosFraccheck(PFVFId1.poles,PFVFId 1.residue);
PFVFId2.1sPosFrac=PosFraccheck(PFVFId2.poles,PFVFId 2.residue);

%% PF synt hesi s

[ident_param1,N_Terms1]=PF_synthesis(Nports,PFVFId1 ,Zflag); % primo blocco
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[ident_param2,N_Terms2]=PF_synthesis(Nports,PFVFId2

%% St or age par aneters

% memorizza i parametri ad ogni iterazione

for ind=1:N_Terms

rtpl(ind)=ident_paraml.RealTermPos(ind); % primo
R_ident(ind)=ident_param1.R(ind)’;
L_ident(ind)=ident_param1.L(ind);
G_ident(ind)=ident_param1.G(ind);
C_ident(ind)=ident_param1.C(ind)';
k_ident(ind)=ident_param1.k(ind)";
h_ident(ind)=ident_param1.h(ind);

rtp2(ind)=ident_param2.RealTermPos(ind); % second

R_ident2(ind)=ident_param2.R(ind)’;
L_ident2(ind)=ident_param2.L(ind)";
G_ident2(ind)=ident_param2.G(ind)';
C_ident2(ind)=ident_param?2.C(ind)’;
k_ident2(ind)=ident_param2.k(ind)';
h_ident2(ind)=ident_param2.h(ind)’;

end

%0 Print paraneters

fprintf(\n\nldent:\n %d Real + 2*%d Complex\n',sum
fprintf(\t\t R \t L \t G\t C\t k \t h\n");

for i=1:N_Terms

fprintf('%d\t%d\t%e\t%e\t%e\t%e\t%e\t%e\n',i,rtpl(i
,C_ident(i),k_ident(i),h_ident(i));

fprintf('%d\t%d\t%e\t%e\t%e\t%e\t%e\t%e\n',i,rtp2(i
(i),C_ident2(i),k_ident2(i),h_ident2(i));

end

%% CGeneration Net-list

% chiamata alla funzione che scrive la net-list

Net_list_diag(nome_file,rtp1,N_Terms,C_ident,G_iden

erms,C_ident2,G_ident2,L_ident2,R_ident2,k_ident2);

B.3 Sint_diag_residue

Zflag); % secondo blocco

blocco

o blocco

(rtpl),length(rtpl)-sum(rtpl));

),R_ident(),L_ident(i),G_ident(i)

),R_ident2(i),L_ident2(i),G_ident2

t,L_ident,R_ident,k_ident,rtp2,N_T

90



B.4 Net_list_diag

B.4 Net |ist_diag

function Net_list_diag(nome_file,rtp,N_Terms,C,G,L,

% FUNZIONE PER GENERARE NET-LIST SPICE

% SCRITTURA SU FILE DELLA LISTA DEI PARAMETRIRL C

fid = fopen(nome_file(23:51),'wt");

% TABELLA PRIMA CELLA

fprintf(fid, Tabella prima cella:\n %d Real + 2*%d
sum(rtp));
fprintf(fid, TERM\tRFLAG\ R \t\t L \t\t G\t\t C\t\
for i=1:N_Terms

if (isnan(R(i)))

fprintf(fid,' %d\t%d\t%e\t\t%e\t\t%e\t%e\t%e\n',i,rt

else

fprintf(fid,'%d\t%d\t%e\t%e\t%e\t%e\t%e\n',i,rtp(i)
end

end

% TABELLA SECONDA CELLA

fprintf(fid,\n\nTabella seconda cella:\n %d Real +
Complex\n',sum(rtp2),length(rtp2)-sum(rtp2));
fprintf(fid, TERM\RFLAG\ R \t\t L \t\t G\t\t C\t\
for i=1:N_Terms2

if (isnan(R2(i)))

fprintf(fid,' %d\t%d\t%e\t\t%e\t\t%e\t%e\t%e\n',i,rt
)i

else

fprintf(fid,' %d\t%d\t%e\t%e\t%e\t%e\t%e\n',i,rtp2(i
end

end

fclose(fid);

R,k,rtp2,N_Terms2,C2,G2,L2,R2,k2)

GK

Complex\n',sum(rtp),length(rtp)-

tK\n);

P(0),R(),L(1),G(),C(0).k(D);

R(),L(),G(0),C(0).k(D);

2*%d

tk\n);

p2(i),R2(i),L2(i),G2(i),C2(i).k2(i

).R2(i),L2(i),G2(i),C2(i),k2(i));
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% SEZIONE PER GENERARE LA NET-LIST

f1d = fopen(nome_file(1:22),'wt); %APRE FILE.CIR

fprintf(f1d,*NET-LIST 2X2 %d REAL POLES & %d COUPL
POLES\n*\n',sum(rtp),length(rtp)-sum(rtp));

% SOTTOCIRCUITO SINGOLA CELLA: IMPEDENZA E COPPIAD

fprintf(f1d,*SUBCIRCUIT 1CELLA DIAG COMPLEX\n.SUBC

fprintf(f1d,' C\t1\t2W{CXMRPAR={RPX}nL\t1\t2\t{L
fprintf(f1d, LTI\t IM2\{L TIXANLT2\t3\t4\{L T2X\n
\n*\n");

% VARIANTE PER POLO REALE: NON CISONOLER
fprintf(f1d,*SUBCIRCUIT 1CELLA DIAG REAL\n.SUBCKT\
fprintf(f1d,' Ct1\t2W{CXIMRPAR={RPX}\n');

fprintf(f1d, LTIt IM2\{L TIXANLT2\t3\t4\{L T2X\n

\n*\n");

N_Poli=length(k);
for i=1:N_Poli
if (rtp(i)) % REAL POLE

fprintf(f1d, X D%d\t%d\t%d\t%d\t%d\t1 CELDIAGR\tCX=%e
=060\n', 2%i-1,4%-3,4%-1,4%1-2,4%, C(i), 1/G (i), (K(i
if (;==N_Poli) % SE E' L'ULTIMA CELLA & NE

fprintf(f1d,'’XD%d\t%d\t0\t%d\tO\t1 CELDIAGR\tCX=%%e\t
d\n', 2#,4%i-1,4%,C2(i), 1/G2()), (k2(i)"2)*1e+006,s

else

fprintf(f1d, XD%d\t%d\t%d\t%d\t%d\t1 CELDIAGR\tCX=%e
=%d\n',2%i,4%i-1,4*+1,4%i,4%i+2,C2(i), /G 2(i),(k2(
end
else % COMPLEX POLES

fprintf(f1d, XD%d\t%d\t%d\t%d\t%d\t1 CELDIAGC\tCX=%e
0B\MLT2X=0%e\tKX=0%60\n', 2%i-1,4%i-3,4%i-1,4%i-
2,4%,C(i), 1/G (i), L(i),R (i), (K(i)"2)*Le+0086,sign(k(

if (i==N_Poli)

fprintf(f1d,'’XD%d\t%d\t0\t%d\tO\t1 CELDIAGC\tCX=%%e\t
\LT2X=96e\KX=%d\n", 2%, 4*i-
1,4%,C2(i), 1/G2(i),L2(i),R2(i),(k2())*2)*1e+006,si

B.4 Net_list_diag

E OF CONJUGATE COMPLEX

I INDUTTORI ACCOPPIATI
KT\tLCELDIAGC\t1\t2\t3\t4\n");

XMRSER={RSX}\');
KALTL\MLT2\{KX)\n.END\t1CELDIAGC

t1CELDIAGR\t1\t2\t3\t4\n');

KMLTIMLT2\W{KXHAn.END\t{1CELDIAGR

\tRPX=%e\tLT1X=1e+006\L T2X=%e\tKX
)"2)*1e+006,sign(k(i)));

CESSARIO PORRE 2 NODI A MASSA (0)
RPX=%e\tLT1X=1e+006\LT2X=%e\tKX=%

ign(k2(i)));

\tRPX=%¢e\tLT1X=1e+006\tLT2X=%e\tKX
i)"2)*1e+006,sign(k2(i)));

\tRPX=%e\LX=%e\tRSX=%e\tLT1X=1e+0

0);

RPX=%e\tLX=%e\tRSX=%e\tLT1X=1e+006

gn(k2(i)));
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else

fprintf(f1d," XD%d\t%d\t%d\t%d\t%d\t1CELDIAGCUtCX=%e
06MLT2X=%e\tKX=%d\n',2*i,4*i-
1,4%+1,4%,4%+2,C2(i),1/G2(i),L2(i),R2(i),(k2()"
end

end
end
fprintf(f1d,'12 0 1 AC 10 0\nl2 0 2 AC 0 O\n');
fprintf(f1d,”*112 0 1 AC 0 O\n*I12 0 2 AC 10 O\n.AC D
15.915494MEG\n.END\n* V(1)/1(11) V(2)/1(11) V(1)/I(
fclose(f1d);

B.5 Gen_ris_freq

\tRPX=%e\tLX=%e\tRSX=%e\tLT1X=1e+0

2)*1e+0086,sign(k2(i)));

EC 62 0.159155
12) V(2)11(12));

B.5 Gen_ris freq

function [a]=Gen_ris_freq(R,L,C,G,h,k,freq_samples)

% funzione che genera la risposta in frequenza per

% input parameters ~ N_Terms

% R
% G
% L
% C
% h
% k
% freq_samples

a=zeros(2,2,freq_samples);

om=logspace(0,8,freq_samples);

for i=1:freq_samples

s=om(i)*sqrt(-1);
if isnan(R)
z=1/(G+s*C);
else
z=(R+s*L)/(s"2*L*C+s*(L*G+R*C)+R*G+1);
end
a(:,:,1)=z*[1,h*k;h*k,h*k"2];

end

un singolo termine
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B.6 PF_synthesis

end

B.6 PF_synt hesi s
function [ident_param,N_Terms]=PF_synthesis(Nports, PFVFId,zflag)
% funzione che svolge la sintesi a partire da poli e residui

% input parameters  Nports
% PFVFId
% Zflag

if Nports==1
ident_param=CircuitSynth(PFVFId,Zflag)
else
if Zflag
sc=1i;
for i=1:length(PFVFId.poles)
PFVF_id.residue(1,1,i)=PFVFId.residue(1 ,1,0);
PFVF_id.poles(1,i)=PFVFId.poles(:,);
end
ident_param=CircuitSynth11(PFVF_id,Zflag);
N_Terms=length(ident_param.RealTermPos);
=1
fori=1:N_Terms

if (ident_param.RealTermPos(i)==1) % re al
disp(‘'termine reale");
R_Id(:,:,i)= PFVFId.residue(:,:,));
else % complex
disp(‘termine complesso');
al= PFVFId.residue(:,:,));
a2= PFVFId.residue(:,:,j+1);

=it
R_Id(:,:,i)=(al+a2)/2;
end
h(i)=( R_Id(1,2,i))*R_Id(2,1,i) ) /( R_I d(1,1,i)*R_I1d(2,2,i) );

k()=R_Id(2,2,) /R_Id(L,2,);

if (imag(h(i))./real(h(i)))>1e-10
disp(['panic: complex h value' num2 str(i) D;
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else
h(i)=real(h(i));

end

if (imag(k(i))./real(k(i)))>1e-10
disp(['panic: complex transformers
else
k(i)=real(k(i));
end
=i+l
end

ident_param.h=h;
ident_param.k=k;
end

end

"num2str(i) 1);

B.6 PF_synthesis
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