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Sumario

’

Mantenha simples: o mais simples possivel, mas ndo simplorio.
- A. Einstein

Este trabalho, tem como objetivo o desenvolvimento de novas técnicas, para andlise de regime
permanente ndo-autonoma de circuitos de alta-velocidade ndo-lineares em grande-escala. Para
tal, é proposto um novo método do balango harmonico (BH) fundamentado em uma eficiente
metodologia de decomposicdo multi-niveis, que subdivide um circuito ndo-linear em grande-
escala em uma estrutura hierarquica de super-redes (SuRs) esparsamente interconectadas. Mais
precisamente, em cada nivel de hierarquia, o circuito é composto por SuRs intermediarias, SuRs
de fundo, e redes de conexdo (RCs). As SuRs de fundo sdo decompostas em um aglomerado de sub-
redes ndo-lineares (SRNs) correspondendo a dispositivos semicondutores, que por sua vez, estdo
envolvidos por uma sub-rede linear (SRL). A equagdo de estado e de sonda das SuRs de fundo
foram obtidas utilizando uma nova metodologia que combina a formulagdo de espago de estado
(FEE) para as SRNs com a formulagdo nodal modificada (FNM) para a SRL. Esta metodologia
FEE/FNM produz um sistema quadrado de equagdes com menor tamanho possivel. Para
realizacdo das conversoes do sinal entre os dominios do tempo e da frequéncia, foram discutidas
e implementadas diferentes transformadas de Fourier discreta (TFDs), para operagdo em regime
multi-tons, incluindo sinais com modula¢do digital. A equag¢do determinante do BH multi-niveis
do circuito assume uma estrutura hierarquica do tipo bloco diagonal com borda , que pode ser
eficientemente resolvida utilizando técnicas de processamento paralelo. A matriz jacobiana de
cada SuR de fundo é processada utilizando eficientes técnicas de matrizes esparsas, junto com o
conceito de espectro de derivada. Para a solu¢do da equacgdo determinante, foram utilizados os
métodos de Newton e do tensor para problemas de pequena- e média-escala, e os métodos de
Newton inexato e do tensor inexato para problemas em grande-escala. A globaliza¢do via
pesquisa-em-linha com retrocedimento, foi adotada para nestes solucionadores ndo-lineares.
Entretanto, para o método do tensor e do tensor inexato, também foi adotada a técnica de
pesquisa-em-linha curvilinear. Nos métodos inexatos, técnicas de pré-condicionamento foram
utilizadas, para aumentar a eficiéncia e a robustez do solucionador linear iterativo em subespaco
de Krylov (GMRES, GMRES-Bt e TGMRES-Bt). Finalmente, a formulacdo proposta foi validada
e a eficiéncia do método do tensor e do tensor inexato comparada com o método de Newton e de
Newton inexato, para diferentes topologias de circuitos utilizando diodos, FETs e HBTs, e
operando sob diferentes regimes de excitagdo multi-tons.



Abstract

’

“Keep it simple: as simple as possible, but no simpler.’
- A. Einstein

This work deals with the development of new techniques for nonautonomous nonlinear steady-state
analysis of high-speed large-scale integrated circuits. To this end, it is proposed a novel harmonic
balance (HB) method fundamented on a efficient multi-level decomposition methodology, that
divides a large-scale circuit into hierarchical structure of sparsely interconnected supernetworks
(SuNs). More precisely, the circuit is composed by intermediary SuRs, bottom SuRs and connection
networks (CNs). The bottom SuNs are decomposed into a cluster of nonlinear subnetworks (NSNs)
corresponding to the opto-electronic semiconductor devices, which in turn, are embedded by a
linear subnetwork (LSN). Multi-port elements can be included in the LSN, in order to use measured
data or results from electromagnetic analysis of structures with complex geometries. The
formulation of the bottom SuN state and probe equations uses an improved table-oriented state-
space formulation (SSF), that produces a square system with the lowest possible size, which is
equal to the number of nonlinear state-variables (branch voltages and currents) that act as
argument of the fuctions representing the semiconductor devices nonlinearities. The SSF is
compared with the classical modified nodal formulation (MNF). For dealing with signal time-
frequency conversions, discrete Fourier transform (DFT) techniques for different multi-tone
regimes are discussed, including complex digitally modulated signals. The multi-level HB
determining equation of the circuit assumes a hierarchical block bordered structure that can be
efficiently tackled by parallel processing techniques. The HB jacobian matrix is handled using
efficient sparse matrix techniques with a proper definition of the derivatives spectra. For the
solution of a large-size HB problem, we investigated the applications of inexact tensor method
based on Krylov-subspace techniques. Preconditioning are used to improve the robustness of the
iterative tensor solver. To determine the circuit DC regime, we employ the tensor method. We
adopted the backtracking linesearch technique as a globalisation strategy. However, for the tensor
method, in particular, a curvilinear linesearch was also implemented. Finally, the formulation was
validated and, the tensor and inexact tensor method efficiency was compared with the Newton and
inexact Newton method, respectively, for several different circuits using diodos, FETs and HBTs,
and operating under different multi-tone regimes.
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Acrogramas

AABR
ABR
ACC
AGV
AP
APC
BAD
BAFC
BCF
BE
BF
BFM
BH
BHM
BM
BTF
CA
CC
CEE
CIRF
CF
CFD
CFR
CFRB
CFS
CG
DBF
DD
DDS
DF
DFDT
DIM
EC
EDPM
EDP
EF
EM
EP
E/S
FARMO
FAROC
FEE
FEEP
FI
FNM

Antena + Amplificador de Baixo-Ruido
Amplificador de Baixo Ruido
Amplificador Classe-C

Amplificador de Ganho Variavel
Amplificador de Poténcia

Amplificador de Poténcia Corporativo
Buffer + Acoplador Direcional

Balan¢o de Amostra Fundamentado-em-Convolugéo
Buffer do Conversor de Frequéncia
Balango Espectral

Balan¢o de Forma-de-onda

Balango de Forma-de-onda Modificado
Balango Harmonico

Balango Harmdnico Modificado

Buraco Metalizado

Buffer do Triplicador de Frequéncia
Corrente Alternada

Corrente Continua

Circuito Elétrico Equivalente

Circuito Integrado de Radio frequéncia
Conversor (ou Conversdo) de Frequéncia
Conversdo de Frequéncia de Descida
Conversao de Frequéncia Resistivo
Conversdo de Frequéncia Resistivo Balanceado
Conversao de Frequéncia de Subida
Célula de Gilbert

Dispersao de Baixa Frequéncia
Decomposi¢ido-de-Dominio

Dispositivo Definido-Simbolicamente
Diferenca Finita

Diferenca Finita no Dominio do Tempo
Distor¢ao por Intermodulagao

Elemento de Contorno

Equagdo Diferencial Parcial Multi-Tempos
Equagdo Diferencial Parcial

Elemento Finito

Eletromagnética

Elemento de Processamento

Entrada/Saida

Fonte de Alimenta¢do com Retificagdo de Meia-Onda

Fonte de Alimentagdao com Retificagdo de Onda-Completa

Formulacdo Espago-Estado

Formulagdo Espago-Estado Paramétrica
Frequéncia Intermediéria

Formula¢ao de Nodal-Modificada
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IDT
IF

™M

LIT

LKC

LKT
LPTV
MAB
MAQQ
MAQQ-BD
MF

MFA
MLT

MP

NLR

NQE

OCT

OL

RAE
RC

RF
RMP
SDF
SRL
SRLA
SRN
SRNC
SuR
QE
TE

TF
TFD
TFDM
TFMT
TFQP
TFR
TFRM
UBB
UCF
UCP
UOL
URF

Integrag¢do no Dominio no Tempo
Integragdo Finita

Intermodulagao

Linear Invariante-no-Tempo

Lei de Kirchhoff para corrente

Lei de Kirchhoff para tensao

Linear Periddico Variante-no-Tempo
Multiplicador Analdgico Balanceado
Multiplicador Analdgico de Quatro-Quadrantes
Multiplicador Analégico de Quatro-Quadrantes com Baixo-Deslocamento
Multiplicador de Frequéncia
Mapeamento-de-Frequéncia Artificial
Matriz Linha de Transmissao

Multi-Porta

N6 Local de Referéncia
Nao-Quasi-Estatico

Oscilador Controlado por Tensao
Oscilador Local

Ressoador Ativo

Rede de Alimentagdo Externa

Rede de Conexao

Razao de Desempenho

Radio Frequéncia

Rede Multi-Porta

Série Dupla de Fourier

Sub-Rede Linear

Sub-Rede Linear Ampliada

Sub-Rede Nao-Linear

Sub-Rede Nao-Linear Compactada
Super-Rede

Quasi-Estatico

Transiente da Envoltdria

Triplicador de Frequéncia

Transformada de Fourier Discreta
Transformada de Fourier Discreta Multi-Dimensional
Transformada de Fourier Multi-Tons
Transformada de Fourier Quasi-Periddica
Transformada de Fourier R4pida
Transformada de Fourier Rapida Multi-Dimensional
Unidade Banda-Base

Unidade de Conversao de Frequéncia
Unidade Central de Processamento
Unidade de Oscilador Local

Unidade de Rédio Frequéncia

Elementos basicos de circuito:

CAP
CAPN
CC

Capacitor
Capacitor Nao-linear
Corrente de Controle
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CCN Corrente de Controle Nio-linear

FC Fonte de Corrente

FCC Fonte de Corrente Controlada

FCCC Fonte de Corrente Controlada por Corrente
FCCN Fonte de Corrente Controlada Nao-linear
FCCT Fonte de Corrente Controlada por Tensao
FCE Fonte de Corrente Externa

FT Fonte de Tensao

FTC Fonte de Tensdo Controlada

FTCC Fonte de Tens2o Controlada por Corrente
FTCN Fonte de Tensdo Controlada Nao-linear
FTCT Fonte de Corrente Controlada por Corrente
FTE Fonte de Tensdo Externa

IND Indutor

INDN Indutor Nao-linear

LT Linha de Transmissdo

LTA Linha de Transmissdo em Circuito Aberto
LTC Linha de Transmissdo em Curto-Circuito
RCT Resistor Controlado por Tensao

RCC Resistor Controlado por Corrente

RES Resistor

SC Sonda de Corrente

SCE Sonda de Corrente Externa

ST Sonda de Tensao

STE Sonda de Tensdo Externa

TC Tensdo de Controle

TCN Tensdo de Controle Ndo-linear

Acrogramas em inglés:

ACPR Adjacent Channel Power Ratio
AM Amplitude Modulation
BARITT Barrier Injection Transit-Time
BE Boundary Element

BiCG Bi-Conjugate Gradient

BJT Bipolar Junction Transistor
CAD Computer Aided Design

CCPR Cochannel Power Ratio

CFD Computational Fluid Dynamics
CG Conjugate Gradient

CGS Conjugate Gradient Squared
CIR Cochannel Interference Ratio
CN Connection Network

CPU Central Processing Unit

CSSB Convolution-Based Sample Balance
DC Direct Current

DFB Distributed Feedback

DFT Dicrete Fourier Transform

DH Double Heterostructure

ET Envelope Transient



FD
FE

FET

FFT
FGMBACK
FGMRES
FI
GMBACK
GMRES
GSM

HB

HBT
HEMT
M

IMD
IMPATT
ISI

JFET
LAN
LDMOS
LNA
LSN
MEMS
MESFET
MGH
MHB
MIM
MMIC
MMID
MNF
MOSFET
MPDE
MWB
M3IC
NRZ
NSN
TGMRES
TMHB
NPR
OFDM
PAN
PAPR
PHEMT
PIN

PM
QMR
QPSK
RFID

SB

SDD

Finite Difference

Finite Element

Field-Effect Transistor

Fast Fourier Transform

Flexible Generalized Minimal Backward Error
Flexible Generalized Minimal Residual
Finite Integration

Generalized Minimal Backward Error
Generalized Minimal Residual
Gram-Schmidt Modificada

Harmonic Balance

Heterojunction Bipolar Transistor
High-Electron Mobility Transistor
Intermodulation

Intermodulation Distortion

Impact Ionization Avalanche Transit-Time
Inter-Symbol Interference

Junction Field-Effect Transistor

Local Area Network

Laterally Diffused Metal Oxide Semiconductor
Low-Noise Amplifier

Linear Sub-Network
Microelectromechanical Systems

Metal Semiconductor Field Effect Transistor
Moré/Garbow/Hillstrom

Modified Harmonic Balance

Monolithic Integrated Microwave

Monolithic Microwave Integrated Circuit
Millimeter-Wave Identification
Modified-Nodal Formulation

Metal Oxide Semiconductor Field-Effect Transistor
Multi-time Partial Differential Equation
Modified Waveform Balance

Monolithic Millimeter-wave Integrated Circuit
Non-Return-to-Zero

Nonlinear Sub-Network

Tensor Generalized Minimal Residual
Time-Mapped Harmonic Balance

Noise Power Ratio

Orthogonal Frequency-Division Multiplexing
Personal Area Network

Peak-to-Average Power Ratio
Pseudo-morphic HEMT

p-i-n (diode)

Phase Modulation

Quasi-Minimal Residual

Quadrature Phase-Shift Keying

Radio Frequency Identification

Spectral Balance

Symbolically-Defined Device
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SINAD
SOR

SSF

SSOR

SuN

TLM
TRAPATT
VCSEL
WB
WCDMA

Signal-to-Noise and Distortion

Successive Over-Relaxation

State-Space Formulation

Symmetric Successive Over-Relaxation
Super-Network

Transmission Line Matrix

Trapped Plasma Avalanche Triggered Transit
Vertical Cavity Surface Emitting Laser
Waveform Balance

Wide-band Code Division Multiple Access
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Operador imagindrio, j = J/-1.

Numero natural, e = 2,71828... .

Incluséo de elemento, inclusdo de conjunto, unido.

Para todo.

Somatoéria.

Elemento ndo definido.

Numeros inteiros, reais, e complexos.

Transposta do vetor x, transposta de 4 .

Norma arbitraria, norma-M;, norma-M,, norma—Mp, e norma-M_ em R”.
Fungédo exponencial de xe R.

Fungdo sinal x, onde sinal(x) = 1,se x>0, sinal(x) = -1 se x<0.

Fungio logaritimo de xe R nabase be R.

Fungdo maximo e minimo, onde méx(x,y) = x,se x>y € min(x,y) = x,se x<y.
Vetor em R” com valores tipicos de xe R".

Dimenséo do vetor x .

Matriz bloco diagonal.

Tempo, frequéncia angular.

SRL.

SRLA, £c &,.

k -ésima SRN.

SRNC, o, c 9, para ke [1,ngpy].

m -ésima rede de conexdo de nivel v .

k -ésima super-rede de nivel v .

Indice de nivel da hieraquia.

Numero de SuRs e de RCs no nivel v .

Subescritos utilizados para indicar o tipo de conexao.

Subescritos utilizados para indicar o tipo de conexao.

Numero de terminais alimentados-por-tensdo e alimentados-por-corrente.
Numero de terminais externos.

Numero de terminais externos alimentados-por tenséo e alimentados-por corrente.
Numero de terminais externos da i -ésima SRN, nimero de terminais externos da SRL.
Numero de terminais externos do tipo a1, a2, B1,e 2 da SRLA e da SRNC.
Numero de terminais externos do tipo y1, y2, 81, ¢ 82 da SuR.

Numero de sondas, nimero de sondas externas e internas.

Numero de variaveis de estado, nimero de variaveis de estado linear e ndo-linear.

Numero de fun¢des ndo-lineares, numero de fun¢des ndo-lineares estaticas e dindmicas.
Resisténcia, capacitancia, indutancia, impedéancia caracteristica, tempo de atraso.

Vetores de equagdo de estado no dominio do tempo e da frequéncia.

Vetores de fung¢do ndo-linear no dominio do tempo e da frequéncia.
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Vetores de fung@o nao-linear estatica no dominio do tempo e da frequéncia.

Vetores de fun¢do ndo-linear dindmica no dominio do tempo e da frequéncia.

Vetores de fungo ndo-linear estatica no dominio do tempo e da frequéncia.

Vetores de fun¢do ndo-linear dindmica no dominio do tempo e da frequéncia.

Vetor de tensdo nodal (FNM).

Vetores de corrente nodal, de fonte de corrente ndo-linear nodal e de carga ndo-linear nodal
(FNM).

Vetores de tensdo e de corrente de ramo na FNM.

Matrizes de incidéncia associadas a LKT e a LKC (FNM).

Matrizes elementares de permutacdo utilizadas na FNM.

Vetores de varidveis de estado, e de variaveis de estado linear e ndo-linear.

Vetores de fonte nodal, de fonte nio-linear nodal, de fonte independente nodal e de fonte
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Vetores de fonte externa e de fonte independente.

Matriz nodal-modificada (FNM).

Matriz hibrida obtida da inversdo da matriz nodal-modificada (FNM).
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Subescritos utilizados para indicar o tipo de conexdo externa de um SLRA, SRNC e SuR.
Vetores de fonte externa e de sonda externa da SRLA e da SRNC.
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Matrizes constitutivas da equag¢ao de sonda da SRNC, v = i, ¢, eg .

Vetores de variavel de estado, de fungéo ndo-linear, e de fonte independente da SuR, &, , .
Vetores de fonte externa e de sonda externa da SuR, §,, , .

Vetores de variavel de estado de conexdo y € § daSuR, §, .

Matrizes constitutivas da equacéo de estado da SuR de fundo.

Matrizes constitutivas da equagio de sonda da SuR de fundo, v = i, e, e5.

Matrizes constitutivas da equacio de estado da SuR, §, .

Matrizes constitutivas da equagio de sonda da SuR, &, v =i e, e;5.

Matrizes constitutivas de estado associada a RC, ¢, da SuR,s,_,
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Matrizes de incidéncia associadas as varidveis de conexdo externa e terminagdes externas da
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Matrizes de incidéncia associadas as varidveis de conexdo externa e terminagdes externasda &, ;.
Indices de harménico, de produto de IM ou de numero da frequéncia.

Vetores de indices de harmonico de um produto de IM.
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1. Introducao

ETODOS COMPUTACIONAIS para simulagdo (analise e otimizagdo) de circuitos ndo-lineares
Mtém sido extensivamente desenvolvidos desde os idos de mil novecentos e sessenta, sendo
a analise dindmica via integra¢do no dominio do tempo (IDT) um dos primeiros métodos que foram
desenvolvidos [1],[2]. O programa SPICE [3], amplamente aceito na academia e na industria,
consiste em uma das mais bem suscedidas implementagdes para solucdo de problemas de valor
inicial. Entretanto, a menos que uma técnica de extrapolacdo seja utilizada [4], o método de IDT
requer a integragdo do transiente antes de ser capaz de determinar a resposta de regime permanente
do circuito. Em circuitos levemente amortecidos, a convergéncia deste método (e suas variagdes
para problemas duros) ¢ muito lenta, tendo em vista que, neste caso, a integragdo deve se extender
por muitos periodos, o que torna a determinag@o do regime permanente uma computagdo de alto
custo. A andlise de circuitos (ou sistemas) de telecomunicagdo com portadoras de radio-frequéncia
(RF) moduladas por sinais digitais na banda-base (BB) também representa uma séria dificuldade.
Uma vez que nesta situacdo, temos um sinal de RF de rdpida-variagcdo no tempo (tipicamente maior
do que 108 ciclos por segundo) e um sinal na BB de lenta-variacdo no tempo (tipicamente menor
do que 10° ciclos por segundo). Apesar disto, o método de IDT ndo possui nenhuma limitagcdo para
representacdo de sinais de entrada (ou excitacdes) com formas-de-onda complexas. A inclusdo de
elementos distribuidos ndo-dispersivos na analise via IDT foi demonstrada em [5], com aplicagdes
em circuitos de alta-frequéncia. Se os elementos distribuidos forem dispersivos em frequéncia,
pode ser empregada a técnica de convolugdo descrita em [6].

Para evitar as dificuldades citadas acima, com o método de for¢a bruta de IDT, foi desenvolvido
o método das tentativas fundamentado no calculo direto, no dominio do tempo, da resposta de
regime permanente do circuito. O sistema ndo-linear de equacdes algébricas diferenciais (EADs)
que precisa ser resolvido para este calculo, equivale a um problema de valor de contorno de dois-
pontos, resultante da imposicdo de uma condi¢do que descarta a solucdo transiente. A teoria, a
implementagdo e a aplicacdo numerica deste método podem ser encontradas em [7],[8]. No método
das tentativas, o resultado € obtido utilizando técnica de solug¢do de equagdes nao-lineares, e.g., 0
método de Newton, onde a dimensdo do problema ¢ igual ao nimero de varidveis de estado
presentes no circuito. Um outro método relacionado € o de diferenga finita no dominio do tempo
(DFDT) discutido em [9], que utiliza aproximag¢des por diferengas finitas para discretizar no
tempo, sobre um periodo, o sistema de EADs governantes do circuito. Isto resulta em um sistema

de equagdes algébricas que sdo resolvidas simultdneamente para a determinagdo das varidveis de



estado do circuito em todos os pontos de tempo da grade de discretizagdo. A convergéncia deste
método € inferior ao das tentativas e também demanda uma maior quantidade de memoria.
Infelizmente, o método das tentativas e de DFDT estdo restritos a aplicagdo em circuitos nao-
lineares excitados por sinais periddicos.

Uma outra alternativa para a determinagio do regime permanente via solugdo direta, porém no
dominio da frequéncia, é o estabelecido método do balan¢o harmonico (BH) (tradug@o nossa do
termo em inglés harmonic balance (HB)) [10],[11],[12]. Neste método, a dimensdo do problema
¢ igual ao produto do numero de varidveis de estado (parte real e imaginaria) vezes o numero de
linhas espectrais para representagdo do sinal, e sua aplicag@o na andlise ndo-linear de circuitos e/
ou sistemas de RF pode facilmente envolver um alto custo computacional. Para minimizar este
custo, o numero de varidveis de estado por harmdnico a serem determinadas pode ser
significantemente reduzido, utilizando a técnica de decomposi¢ao de circuito por partes [13]. A
solug¢do do problema tem sido conduzida utilizando métodos de relaxagdo (e.g., Jacobi, Gauss-
Seidel [14]) [12],[15],[16] e métodos iterativos que utilizam a matriz jacobiana do BH de forma
explicita (e.g., Newton, secante, modificagdo [17]) [11],[18],[19],[20] ou implicita (e.g., Newton
inexato [21]) [22],[23],[24],[25],[26]. Apesar dos métodos de relaxagdo ndo utilizarem a matriz
jacobiana, a sua aplicag@o restringe-se a solu¢do de problemas onde a poténcia dos sinais de
entrada mantém o circuito operando em um regime fracamente nao-linear. Para aumentar o limite
de manipulag@o de poténcia, deve-se empregar métodos que utilizam a matriz jacobiana. Neste
contexto, com relacdo a dimensdo do problema, é conveniente introduzir as seguintes
classificagdes: problemas de pequena-escala, quando os sistemas jacobianos podem ser resolvidos
utilizando representacdo densa e fatorizagdo QR; média-escala, quando precisam ser resolvidos
utilizando representacdo esparsa e fatorizagdo LU; e grande-escala, quando sé podem ser
resolvidos via métodos iterativos lineares, como os que operam em subespago de Krylov (e.g.,
generalized minimal residual (GMRES) [27]). Nos problemas de grande-escala, técnicas de matriz
esparsa sao necessarias para formagao e solug¢ao dos pré-condicionadores utilizados para assegurar
a robustez dos métodos iterativos lineares.

Uma dificuldade inerente do método do BH € a sua limitagdo na representacdo das formas-de-
onda que excitam o circuito, tendo em vista que isto resulta em um aumento na dimensdo do
problema e na complexidade da conversdo do sinal de tempo para frequéncia e vice-versa. O
trucamento em frequéncia depende do tipo de analise a ser realizada e deve efetivar-se de forma
que o sinal possa ser devidamente representado. Apesar de classificado como um método no
dominio-da-frequéncia, o método do BH realiza o célculo das fungdes ndo-lineares no dominio do

tempo. Com isto, faz-se necessario a representacdo no tempo das varidveis de estado, e de



conversdes de sinal entre 0 dominio do tempo e da frequéncia. Estas conversdes sdo conduzidas
pela transformada de Fourier discreta (TFD), e sua computagdo e implementacdo representam um
dos pontos criticos para uma eficiente conducio da andlise do BH, especialmente para sinais quasi-
periodicos, i.e., quando existe mais de uma frequéncia fundamental (ou tom) ndo-comensurada.

Neste trabalho, apresentaremos, pela primeira vez, uma nova metodologia para a formulagéo e
a solucdo do problema do BH envolvendo circuitos ndo-lineares for¢ados (ndo-autonomos), bem
como, uma discussdo detalhada na teoria e na implementacdo das TFDs para sinais periddicos
(espectro de frequéncia de unico-tom) e quasi-periodicos (espectro de frequéncia multi-tons). Para
formulacdo das equagdes de circuito, exporemos um procedimento tabular utilizando a técnica de
espaco-de-estado. Convém ressaltar que esta formulagdo produz expressdes mais simples no
calculo e na implementacdo numérica da matriz jacobiana, quando comparada com a formulacio
de espaco de estado paramétrica (FFEP) introduzida em [18]. Vale destacar que, quando
comparada com a representagdo nodal-modificada [28], a representacdo de espago-de-estado para
dispositivos nao-lineares produz uma formulacdo mais econdmica em termos do numero de
variaveis de estado. Para a resolu¢do de problemas de grande-escala, introduziremos a técnica de
decomposi¢do de circuito multi-niveis. Nesta decomposi¢@o, o circuito assume uma estrutura
hierarquica, descrito por um sistema de equagdo ndo-linear bloco diagonal com borda dupla.

Para a solu¢do do problema do BH empregar-se-4 uma nova familia de métodos, entitulados
métodos do tensor. Estes métodos utilizam a matriz jacobiana e estdo fundamentados na solucio
de um modelo local, com informag¢ao de segunda ordem, para determinagdo de cada nova iteragao.
Os métodos do tensor possuem um custo computacional comparavel ao do tradicional método de
Newton, porém, apresentam significantes vantagens tedricas sobre ele em problemas onde a matriz
jacobiana ¢ mal-condicionada ou singular na raiz. O método do tensor para a solug@o de problemas
em pequena-escala, via fatorizagdo QR, ¢ apresentado em [29] e para média-escala, via fatorizagao
LU, ¢ apresentado em [30]. Para problemas em grande-escala, foram propostos, mais
recentemente, métodos do tensor inexato [31],[32]. O desempenho dos métodos do tensor e do
tensor inexato versus o método de Newton e de Newton inexato sdo comparados em [29],[30],[33].
Ja comparagdes do desempenho dos métodos do tensor inexato versus o método de Newton inexato
podem ser encontradas em [32],[31],[34],[35]. Estas comparag¢des revelam uma superioridade dos
métodos do tensor. Neste trabalho, motivado por estes resultados, verificaremos o desempenho
destes novos métodos na analise de corrente continua (CC) ¢ do BH envolvendo circuitos
integrados ndo-lineares de RF.

Abaixo, apresentaremos uma breve revisdo do atual estado-da-arte do método do BH para

analise de circuitos ndo-lineares for¢ados, seguido de um resumo descrevendo as extensdes deste



método para inclusdo da variacdo térmica e de sinais com portadoras de RF moduladas por
complexos esquemas digitais. Para oferecer uma visao comparativa do método do BH, exporemos
uma discussio relatando suas vantagens e desvantagens em relagdo a outros métodos competitivos.
Para finalizar, decreveremos as principais contribui¢des deste trabalho, a organizacdo deste

manuscrito e uma descri¢do suscinta do contetido de cada capitulo.

1.1. Analise de Regime Permanente para Circuitos Nao-Lineares Forcados

Nesta se¢do, apresentaremos uma breve revisdo da evolucio da técnica do BH para analise de
regime permanente em circuitos e sistemas nao-lineares de RF nao-autdnomos (ou for¢ados). Em
seguida, exporemos uma breve revisdo nas extensdes do método do BH para lidar com efeitos
térmicos e sinais de RF digitalmente modulados. Finalizaremos com uma breve revisdo de outras

técnicas concorrentes.

1.1.1. Método do Equilibrio Harménico: Estado-da-Arte

Um interessante resumo historico e comparativo, na evolu¢do do método do BH até o final da
década de oitenta, pode ser encontada em [36]. Em adigdo, revisdes detalhadas descrevendo o
estado-da-arte deste método, até o periodo citado, foram reportadas em [37],[38],[39].
Complementando estas revisdes, a seguir, apresentaremos um resumo dos significantes avangos
até a presente data.

Conforme mencionado acima, o método do BH caracteriza-se pela determinagdo direta da
resposta de regime permanente de um circuito, através da resolucdo de um sistema de equag@o nao-
linear (ou equacdo determinante). Em acréscimo, assume-se que a resposta de regime permanente
pode ser representada em série de Fourier, onde os coeficientes (de Fourier) a serem determinados
sdo fasores representando as componentes em frequéncia das variaveis de estado (tensdes e
correntes) do circuito. Desta forma, para um circuito em grande-escala, excitado por sinais com
formas-de-onda complexas, o céalculo destes fasores pode facilmente resultar em um problema de
alto custo computacional, em termos de memoria exigida e de tempo de processamento. Apesar da
analise do BH ser considerada uma técnica no dominio-da-frequéncia, tendo em vista que, os
vetores de residuo (associado a equacgdo determinante) e de varidvel de estado sdo definidos neste
dominio, as fun¢des ndo-lineares (cargas e fluxos), que representam as nao-linearidades existentes
no circuito, sdo descritas no dominio-do-tempo, o que requer a utilizagdo da TFD para a conversio

do sinal de tempo para frequéncia e de frequéncia para tempo. Para dispositivos eletronicos, as



fungdes ndo-lineares correspondem as correntes de conducdo (I/V) e de deslocamento (Q/V),
ambas dependente de tensao.

Um avango significante na redug¢do da dimensdo do problema do BH foi obtido com a
introduc¢do da técnica de decomposi¢do em pedagos (ou por partes) do circuito, citada acima. Nesta
técnica, o circuito € dividido em uma parte linear e outra parte ndo-linear. Com isto, o tamanho da
equagdo determinante pode ser reduzido a uma dimensao igual ao produto do nimero de varidveis
de estado ndo-lineares vezes o numero de linhas espectrais. Lembremos que, as variaveis de estado
nao-lineares, por definicdo, sdo aquelas que atuam como argumento das fun¢des ndo-lineares.
Utilizando a decomposi¢do em pedagos, foi proposta, em [40], a formulagdo das equagdes do
circuito através da combinacdo da cléssica formula¢do nodal-modificada (FNM) [28] aplicada a
parte linear, com a formulagdo espaco-estado paramétrica (FEEP) aplicada a parte ndo-linear,
associada aos dispositivos eletronicos ndo-lineares (diodos, transistores, etc). Em geral, a aplica¢do
desta técnica de decomposi¢ao esta limitada ao dominio da frequéncia. Fundamentada no principio
de Diakoptics para andlise de circuitos em grande-escala no dominio do tempo, foi proposta a
técnica de decomposi¢do multi-niveis [41]-[43], possibilitando a subdivisdo de um circuito em
uma estrutura hierarquica de sub-circuitos esparsamente interconectados em cada nivel de
hierarquia. Esta técnica produz um sistema de equagdes com uma estrutura tipo bloco diagonal
com dupla borda que pode ser eficientemente resolvido com o emprego de técnicas de
processamento paralelo em sistemas de computacdo distribuida. A estruturagdo do problema ¢
obtida com a introdug@o de um conjunto adicional de variaveis e equagdes com dimensao igual ao
nimero de pontos de interconexdo entre os sub-circuitos. A aplicag@o desta técnica, no contexto
da analise do BH, utilizando apenas um nivel de decomposic¢do, foi apresentada em [44].

Um dos primeiros métodos utilizados na solu¢do da equagdo determinante do BH foi o cléassico
método de Newton, conforme descrito no trabalho [11]. Posteriormente, visando reduzir
consideravelmente o esforco computacional (espaco de memoria e tempo de processamento)
associado a formacdo e a fatorizagdo da matriz jacobiana, foi sugerida a aplicacdo da técnica de
relaxacdo para circuitos, operando em um regime fracamente ndo-linear. Uma discussdo sobre a
aplicacdo dos método de relaxac¢do ndo-linear tipo bloco Jacobi e bloco Jacobi-Newton pode ser
encontrada em [15],[16],[45]. Convém ressaltar que, neste ultimo método de relaxacdo, as
equagdes sdo resolvidas iterativamente, para cada frequéncia, sendo também conhecido como
técnica de relaxacdo harmonica. Quando as nao-lincaridades se manifestarem de forma
significante, métodos utilizando a matriz jacobiana devem ser empregados, sendo os métodos de
Newton e quasi-Newton [17],[46],[19] os mais utilizados. O método da continuagdo (homotopia)

com iteracdo do tipo previsdo-correcdo também pode ser utilizado, como no exemplo da analise de



um amplificador de microonda classe-C apresentada em [47]. A iteragdo-previsdo pode ser
conduzida via extrapolacdo polinomial [47] ou racional via Padé [48], enquanto a iteracdo-
correg¢do pode ser obtida via o método do tensor ou de Newton.

Infelizmente para a analise do BH para circuitos contendo um ntimero significante de sub-redes
ndo-lineares (SRNs) e operando em complexo regime multi-tons, o tamanho da matriz jacobiana,
em representagdo densa, ¢ a sua fatorizacdo podem facilmente possuir uma complexidade
numérica que excede o limite computacional do hardware utilizado. Neste caso, para mitigar os
custos computacionais, técnicas de matrizes esparsa devem ser utilizadas para o controle do padrao
ndo-zero da matriz jacobiana e, com isto, possibilitar o seu armazenamento e a sua fatorizagio na
forma LU. Esta situag¢do de solugdo direta do sistema jacobiano, na definicdo introduzida acima,
corresponde aos problemas de média-escala. O controle de esparsidade da matriz jacobiana ¢
obtido com a introdug¢do do conceito de espectro de derivadas [39],[49]. No método linear céntrico
do BH proposto em [20], a matrix jacobiana do tipo bloco diagonal contém apenas informagao de
CC, i.e., o espectro de derivada € composto apenas pela componente de frequéncia zero. Este
método, na verdade, ¢ equivalente ao método das cordas paralelas [17].

Utilizando o processo desenvolvido em [50], para a redu¢do da ordem de um circuito ndo-linear
operando em regime permanente, o tamanho da matriz jacobiana do BH pode ser diminuido de
forma significante. Este processo de redugdo estd fundamentado na introdugdo de um parametro
de continuagdo, permitindo que o vetor de variavel de estado e o vetor de fungdo nio-linear sejam
expandidos em série de Maclaurin finita em relagdo a este parametro. Os coeficientes desta
expansdo sdo calculados via um processo recursivo para o casamento de poténcia dos termos da
série. Posteriormente, uma base ortonormal do subespaco, definida pelos coeficientes da série, é
construida via fatorizagdo QR. Esta base representa a transformagao linear utilizada para a redugdo
dréstica da dimensdo do sistema nao-linear, i.e., da ordem da matriz jacobiana. A precisdo desta
técnica é determinada pelo numero de termos utilizados na expansdo em série. E importante
destacar que, a decomposi¢ao de ciruito por partes, que, por sua vez, representa um processo de
reducdo de ordem, ndo foi aplicada aos exemplos apresentados em [50].

Na analise do BH para circuitos “fortemente” ndo-lineares e em grande-escala, métodos lineares
(ou solucionadores lineares) iterativos devem ser utilizados para resolug@o dos sistemas jacobianos
que emergem a cada iteracdo. Para esta tarefa, métodos de subespaco de Krylov [27] podem ser
utilizados, conforme sugerido em [51], sendo o0 método do GMRES com reinicio [52], um dos mais
utilizados. Estes métodos requerem a matriz jacobiana apenas para operagdes do tipo produto
matriz-por-vetor que, por sua vez, podem ser conduzidas de forma explicita ou implicita. Em

adicdo, a cada iteragdo do método de Newton inexato, a solu¢do do modelo local, que define a



corre¢do de Newton, é aproximada, com o nivel de aproximacgao sendo determinado por um termo
forcante. A escolha correta da sequéncia de termos forgantes ¢ importante na minimizagdo do
problema de sobre-resolucdo (“oversolving”), que tem como objetivo reduzir o nimero de
iteracdoes do solucionador linear [22],[24],[26],[53],[54]. Infelizmente, em geral, os métodos
iterativos utilizando subespago de Krylov podem apresentar uma dificuldade de convergéncia.
Sendo assim, para ampliar a sua robustez, uma eficiente técnica de pré-condicionamento deve ser
aplicada. Lembremos que a decomposi¢cdo multi-niveis pode ser vista como um tipo de pré-
condicionador. Isto por que a eficiéncia do solucionador linear iterativo pode ser significantemente
melhorada utilizando a decomposi¢do multi-niveis, que produz uma matriz jacobiana estruturada
na forma bloco diagonal com dupla borda. No contexto da anélise do BH, os pré-condicionadores
mais utilizados sdo do tipo bloco diagonal (ou Jacobi) [26] e bloco adaptativo [160]. Em acréscimo,
o uso de técnicas de matrizes esparsas devem ser utilizadas para uma eficiente formacgdo e
fatorizacdo destes pré-condicionadores, utilizando a matriz jacobiana.

A dimensao da equacdo determinante também pode ser reduzida, simplificando o espectro de
frequéncia utilizado na representacdo do sinal que descreve as varidveis de estado ndo-lineares,
porém, isto limita a precisdo e a aplicabilidade do método. A necessidade da conversdo do sinal
entre os dominios do tempo e da frequéncia representa um ponto crucial na implementagdo, na
eficiéncia e na precisdo da andlise do BH. Para sinais periddicos, a forma mais adequada (precisa)
de se conduzir estas conversdes ¢ através da TFD. Para regime periddico, onde temos apenas uma
unica frequéncia fundamental ou inumeras frequéncias fundamentais harmonicamente
relacionadas, a transformada de Fourier rapida (TFR) representa a escolha étima. Infelizmente,
para conversdo de sinais quasi-periodicos, esta transformada assume uma estrutura multi-
dimensional, onde o nimero de dimensdes ¢ igual ao nimero de frequéncias fundamentais nio-
harmonicamente relacionadas. Devido a este fato, a transformada de Fourier réapida multi-
dimensional (TFRM) é geralmente implementada até trés tons [55]. Devemos lembrar que, as
TFRs uni- e multi-dimensional operam no plano de fase, produzindo uma amostragem 6tima. Com
o intuito de resolver esta dificuldade, foram propostas outros tipos transformadas. Pode-se destacar
a transformada de Fourier quasi-periddica (TFQP) [56],[57], utilizando amostragem no tempo com
pontos igulamente espacados (escolha trivial) e com espagamento aleatdrio. Para regime de dois-
tons, pode ser adotado o esquema de amostragem proposto em [58]. A escolha do esquema de
amostragem no tempo possui um direto impacto no condicionamento desta transformada,
conforme discutido por outras implementagdes da TFQP [59],[60].

Em paralelo ao surgimento da TFQP, foi proposto o método do balango harmoénico modificado

(BHM) (traducdo nossa do termo em inglés modified harmonic balance (MHB)) [61], para analise



de regime permanente com excitacdo de dois-tons. Entretanto, devido as operacdes de translacdo
em frequéncia (fundamentado no teorema de amostragem passa-faixa), este método requer muitas
modificagdes na estrutura padrdo da andlise do BH. Para complicar ainda mais, ele possui
restricdes com relagdo a ordem das ndo-linearidades e a largura do espagamento entre as
frequéncias fundamentais que excitam o circuito.

Uma outra possibilidade de implementacdo das TFDs para sinais quasi-periddicos ¢ através da
técnica de mapeamento-em-frequéncia artificial (MFA). A grande virtude do MFA ¢ possibilitar a
condugdo das conversdes tempo-frequéncia via TFR-1D (uni-dimensional), sem a inclusao de
componentes extras de frequéncia. Para regime de dois-tons, foram desenvolvidos mapeamentos
para a topologia de espectro de frequéncia com grade triangular [62] e retangular [9]. A
generalizacdo do mapeamento com grade retangular para regime multi-tons foi apresentada em
[63]. Convém citar que, a TFRM também utiliza truncamento com grade hiper-retangular. A
técnica de MFA pode ser aplicada na andlise de sistemas de telecomunicagdo com portadora(s) de
RF modulada(s) por sinal digital na banda-base, porém, sua implementacgdo requer cuidados para
evitar possiveis erros de aliasing [64]. Obedecendo a uma condi¢do de amostragem, a
transformada de Fourier multi-tons (TFMT), introduzida em [65], oferece uma alternativa para
implementag@o da TFD para sinais de RF digitalmente modulados. A TFMT ¢ conduzida via uma
TFR-1D e em contra-posicao a técnica de MFA, ndo esta sujeita ao efeito de aliasing.

Atualmente, sistemas avangados de telecomunicagdo empregam complexos esquemas de
modulacdo digital (QPSK, QAM, OFDM, etc [66]), que, por sua vez, envolvem sinais pseudo-
aleatdrios que ndo podem ser considerados como regime permanente. Devido a limitacdo de
memoria e tempo de processamento, na andlise do BH, estes sinais estdo limitados a uma
representacdo através de uma sequéncia periddica de simbolos de comprimento limitado. O uso
deste tipo de sinais e/ou multi-senos, possibilitam a analise de recrescimento espectral ou de
vazamento de poténcia em canal adjacente e a determinagdo de importantes figuras de mérito:
adjacente channel power ratio (ACPR), co-channel power ratio (CCPR), e noise power ratio
(NPR), em amplificadores e conversores de frequéncia.

Um interessante estudo apresentado em [67] considera o efeito do truncamento em frequéncia
na deterioriza¢do da convergéncia e na perda de precisio do método do BH, e oferece, para
melhoria da robustez e eficiéncia, uma técnica de pré-filtragem de harmonicos de facil
implementagdo numérica. Em circuitos com fortes nio-linearidades e circuitos periddicamente
chaveados, onde o nimero de harmonicos gerados com amplitude consideravel ¢ muito elevado, o
uso desta técnica de pré-filtragem pode ser mandatério. Um outra alternativa para lidar com

circuitos envolvendo sinais de resposta com transi¢des rapidas ¢ o método do balango harmonico



mapeado no tempo (BHMT) (tradugdo nossa do termo em inglés time-mapped harmonic balance
(TMHB)) [68]. Neste método, um dos aspectos importantes € a selegdo da grade, no tempo que
define 0 mapeamento [69].

O método do BH pode ser utilizado na andlise de um sistema de radio-enlace envolvendo
multiplos transmissores e receptores de RF. Para este propodsito, pode-se lancar mido da
metodologia apresentada em [70], incluindo o conceito de matriz de transferéncia do enlance. Esta
metotologia considera as diferentes situagdes para decomposi¢do das estruturas radiantes e nao-
radiantes. Para simula¢do de estruturas eletromagnéticas, pode ser utilizado o método da
segmentacdo introduzido em [71]. Um modelo (no tempo-frequéncia) simplificado para emissdo
(antena do transmissor + canal) e recep¢do (antena do receptor), que pode ser imediatamente
incorporado a formulagdo do BH, ¢é descrito em [72]. Um procedimento para caracterizagdo de
antenas ultra-banda-larga, utilizando este modelo simplificado, também ¢ descrito em [72].

Vale ressaltar que, qualquer dispositivo ndo-linear representado por equagdes de espago de
estado do tipo integral-diferencial-diferenca-ndo-linear pode ser descrito na formulacdo do BH.
Para exemplificar, podemos citar a andlise do BH envolvendo dispositivo fotonico do tipo laser
semicondutor [73] e sistemas de estruturas micro eletro-mecanicas, também conhecidas como

microelectromechanical systems (MEMS) [74].

1.1.2. Extensdes da Analise do Equilibrio Harménico

Devido a limitacdo de espaco, consideraremos, neste trabalho, que os circuitos a serem
analisados sdo invariantes com a temperatura. Para introduzir o efeito da variacdo de temperatura
no calculo simultaneo da reposta elétrica e térmica de regime permanente do circuito utilizando a
analise do BH, pode ser empregada a metodologia proposta em [75]. Esta metodologia foi validada
com a analise de um amplificador operando em regime multi-tons com excitagao tipo RF-pulsada.
O comportamento térmico do circuito é descrito por um circuito elétrico equivalente (CEE),
composto de uma fonte de corrente, representando a poténcia dissipada no dipositivo € uma matriz
de impedancia térmica, no dominio s da transformada de Laplace, que pode ser obtida
analiticamente, via série dupla de Fourier (SDF) [76] ou numericamente via métodos de diferenca
finita (DF) [77]. O desenvolvimento de um modelo matematico para estes dispositivos, capaz de
descrever a variacdo das suas caracteristicas elétricas com a temperatura em regime de grande-
sinal, é de crucial importancia. Excluindo as fontes de CC, se apenas excitacdes de RF (sinais de
alta velocidade em relagdo as constantes térmicas) estiverem presentes, entdo, a matriz de

impedancia térmica ¢ meramente resistiva e sua determinacgao ¢ significativamente simplificada.



A anélise do BH [75] também ¢ simplificada, uma vez que, a realimentago térmica ocorre apenas
na frequéncia de CC.

Para resolver a dificuldade do método do BH em lidar com andlise envolvendo sinais com
répida e lenta taxa de varia¢do no tempo, pode ser empregada a técnica de transiente envoltoria
(TE) (tradugdo nossa do termo em inglés envelope transient (ET)) [78],[79],[80]. Nesta técnica de
solucdo de equacdo diferencial parcial multi-tempos (EDPM) [81], com escalas de tempo
amplamente separadas, combina-se a andlise do BH, escala de tempo-rapida, com a técnica de IDT,
escala de tempo-lenta. Mais precisamente, assume-se que os coeficientes de Fourier a serem
determinados a cada intervalo da IDT sdo variantes no tempo correspondente a escala lenta. Desta
forma, o espectro de frequéncia dos coeficientes de Fourier possuem um faixa de frequéncia
definida pela largura de banda do sinal de baixa-taxa. Na simula¢do de sistemas de
telecomunicacdes via andlise de TE, os sinais digitais (informagdo modulada em BB)
correspondem a escala de tempo-lento, enquanto os sinais de RF (portadoras) correspondem a de
tempo-rapida. Para uma introducdo na técnica de TE, podem ser consultadas [79],[80]. Para
determinar o regime permanente (solug@o periddica) na escala de tempo rapida, pode ser aplicado
o método das tentativas. Sistemas de telecomunicagdo operando com multiplas portadoras de RF,
e.g., OFDM, também podem ser simulados via a técnica de TE, conforme descrito em [82].

Uma eficiente metodologia para analise eletro-térmica via método de TE em circuitos de RF

ndo-lineares excitados por sinais digitais de baixa-velocidade, pode ser encontrada em [83].

1.1.3. Outros Métodos

O método da corrente ndo-linecar (CNL) [84], fundamentado na classica teoria de Wiener-
Volterra [85],[86], representa uma eficiente técnica para analise no dominio da frequéncia de
circuitos ndo-lineares operando em um regime “fracamente” ndo-linear. Nesta andlise, com a
introducdo do conceito de func¢do de transferéncia ndo-linear, as respostas (de regime permanente)
de um circuito sdo expressas em termos de série funcional de Volterra, sendo a ordem da expansdo
em série ditada pela “for¢a” das ndo-linearidades. Em adi¢do, as fungdes ndo-lineares, descrevendo
as nao-linearidades dos dispositivos eletronicos (correntes de condugdo e de deslocamento), estdo
limitadas a uma representagdo em série de poténcia (i.e., série de Maclaurin). A aplicacdo do
método da corrente ndo-linear para caracterizacdo da distor¢do harmonica, em circuitos
amplificadores de microondas pode ser encontrada em [87],[88]. Recentemente, em [89], a analise
de Volterra foi utilizada na caracterizagdo de distor¢do por intermodulagdo (DIM) em sistemas de

RF operando em regime multi-tons. O método da CNL também pode ser empregado na analise de
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circuito linear periddico variante-no-tempo (LPTV), utilizando a série de Volterra variante no
tempo, onde os coeficientes da série podem ser calculados via o método do BH. A extensdo desta
técnica para analise de DIM em conversores de frequéncia € ilustrada em [90], para um sinal
modulante (pertubag¢do) de unico-tom e de dois-tons (figuras de desempenho: pontos de
interceptacdo de segunda e terceira-ordem), e, em [91], para uma perturbacdo com complexa
representacdo multi-tons (figuras de desempenho: rescrescimento espectral, ACPR, CCPR, NPR).

Um eficiente método que combina a andlise de Wiener-Volterra com alguns dos principios
tipicos da técnica do BH foi introduzido em [92], para o céalculo do regime permanente, sob
excitacdo periddica, de circuitos com fortes ndo-linearidades.

Fundamentado na técnica de relaxagao de Jacobi, o0 método da substitui¢do proposto em [93],
pode ser utilizado no célculo da resposta de regime permanente de circuitos ndo-lineares forcados
alimentados por sinais multi-tons. A solu¢do em cada iteracao ¢ obtida resolvendo-se um associado
circuito linear invariante-no-tempo (LIT) em todas as componentes de frequéncia do sinal. A
construgdo deste circuito associado € realizada aplicando analise de sensitividade nos elementos
ndo-lineares, eliminando as fontes independentes, colocando-as em curto-circuito ou circuito
aberto e alimentando com fontes associadas ao erro residual. Este método possui dificuldades de
convergéncia para circuitos com “fortes” ndo-linearidades. Sendo assim, para ampliar a capacidade
de manipulacdo de poténcia deste método de relaxacgdo, foi proposta em [94] a constru¢do do
circuito associado, aplicando analise de sensitividade nos elementos lineares e introduzindo
elementos de compensagao em série. O circuito associado também pode ser construido utilizando
um software de propdsito-geral, e.g. SPICE [95]. Nesta construgdo sdo realizadas anélise de CC e/
ou andlise de transiente e andlise de CA em sub-circuitos.

O método do balango forma-de-onda (BF) (tradug¢do nossa do termo em inglés waveform
balance (WB)) foi proposto em [96] e, ao contrario do método do BH, na equagdo determinante os
vetores de residuo e de varidvel de estado ndo-linear sdo definidos no dominio do tempo. Neste
método, a matriz jacobiana associada a derivada do vetor de residuo com relagdo ao vetor de
variavel de estado ndo-linear pode ser facilmente calculada. Para o calculo do vetor de residuo, o
par de transformada de Fourier (direta e inversa) é requisitado. Para a eliminagdo da necessidade
do calculo da transformada de Fourier direta (conversdo de tempo-para-frequéncia), foi proposto
o método do balango forma-de-onda modificado (BFM) (tradug¢do nossa do termo em inglés
modified waveform balance (MWB)) [97]. Com isto, um grande numero de pontos de amostragem
pode ser utilizado para a formacdo da TFQP inversa resultando em um melhor esquema de
ortogonalizag@o. Vale mencionar que, na analise do BFM, a TFQP ¢ necessdria para se obter a

equagdo determinante. O método do balan¢o de amostra fundamentado-em-convolucdo (BAFC)
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(tradug@o nossa do termo em inglés convolution-based sample balance (CBSB)), introduzido em
[98], esta diretamente relacionado com o método EF evita a operagdo em um dominio misto de
tempo-frequéncia, durante o processo de solugdo. A grande dificuldade com os métodos BF, BFM
e BAFC deve-se ao fato da natureza fisica da matriz jacobiana tornar dificil a exploragdo de
técnicas de matrizes esparsas para a solugcdo de problemas de grande-escala, principalmente em
regime multi-tons. Os métodos de BF e BAFC foram originalmente proposto para a determinagdo
do regime permanente de unico-tom de circuitos de RF ndo-lineares forcados.

Um forte competidor do método do BH, ¢ o método do balango espectral (BE) (traducdo nossa
do termo em inglés spectral balance (SB)) [99],[100],[101],[102],[103],[104]. A grande vantagem
deste método, é o fato de ele operar integralmente no dominio da frequéncia, eliminando a
necessidade de conversdes tempo-frequéncia do sinal via transformadas de Fourier especializadas.
Entretanto, esta vantagem ¢ resultante de uma limitacdo deste método, que ¢ a necessidade de
modelar as fun¢des nao-lineares do dispositivo ativo intrinseco no dominio da frequéncia, uma vez
que, estas fungdes sdo modeladas tradicionalmente no dominio do tempo, utilizando complexas
expressoes algébricas. Todavia, elementos dispersivos em frequéncia podem ser naturalmente
representados. Em acréscimo, as fungdes ndo-lineares (descrevendo as nao-linearidades do
circuito) devem ser aproximadas por expansdo polinomial (Chebyshev [103]) e/ou racional
(Hermite [104]). Vale ressaltar que, as expansdes racionais de Hermite aproximam ndo apenas a
funcdo, mas também sua derivada, possibilitando resultados mais precisos para a DIM, quando
comparado com expansdes polinomiais. Estas expansdes no dominio do tempo envolvem as
operagdes de adigdo, subtragdo, multiplicagdo e divisdo, que correspondem, respectivamente, a
adicdo, subtragdo, convolucdo e deconvolug¢do no dominio da frequéncia. Finalmente, em [104],
assumindo uma topologia regular para o espectro de frequéncia de um sinal de RF modulado por
um sinal de baixa velocidade na BB e utilizando geracdo de vetor de indexagdo e técnicas de
matrizes de convolucdo, consegue-se um eficiente algoritmo de BE para a determinacdo de figuras
de mérito em regime multi-tons.

Uma revisdo do estado-da-arte dos métodos para simulacdo de sistemas de RF pode ser

encontrada em [105],[106].

1.2. Contribuic¢des deste Trabalho

Além da avangada implementag@o niimerica da teoria proposta, desenvolvida em uma estrutura
objeto-orientada com a linguagem de programagdo C++ [107], as principais contribui¢des deste

trabalho para analise do BH em circuitos de RF nao-lineares forcados se concentram na formulagao
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da equacdo determinante e na aplicacdo dos novos métodos do tensor para a solucdo desta equacdo
em pequena, média, e grande-escala.

Com relagdo a formulagdo da equacdo determinante do BH, foi introduzida pela primeira vez
uma eficiente técnica para a decomposi¢cdo multi-niveis de circuitos (ou sistemas) em grande-
escala. Nesta técnica de diakoptics [108],[109],[110], o circuito ¢ sub-dividido em uma estrutura
hierarquica com maultiplos niveis, onde cada nivel ¢ composto de super-redes (SuRs)1
esparsamente interconectadas. Nesta estrutura, além da SuR topo, sdo utilizadas SuRs
intermedidrias ¢ SuRs de fundo. Por definicdo, ¢ sem perda de generalidade, as SuRs
intermedidrias sdo formadas por um niimero arbitrario de SuRs criangas (intermedidrias ou de
fundo) e por uma rede de conexdo (RC). Quando nenhum nivel de hierarquia ¢ especificado, o
circuito é representado apenas por uma SuR topo que assume a mesma estrutura de um SuR de
fundo. Vale destacar que, as SuRs de fundo ndo possuem hierarquia e sdo formadas por elementos
estruturais de circuito e/ou por redes multi-terminais, representando resultados de dispositivos
medidos experimentalmente ou obtidos utilizando andlise de estruturas eletromagnéticas de
composi¢do e geometria complexa. Para a separagcdo da SuR de fundo em sub-rede linear ampliada
(SRLA) e sub-rede ndo-linear compactada (SRNC), aplicar-se-a a técnica de decomposicdo por
partes.

Para a formulacao das equacdes das SuRs de fundo, estamos propondo uma nova metodologia
que combina a classica FNM, aplicada a sub-rede linear (SRL), e a uma nova formulagio espaco-
estado (FEE) aplicada a SRN. Inspirada em [112], a FEE proposta ¢ valida para qualquer topologia
e segue um procedimento tabular ad-hoc, o que resulta em uma facil implementa¢do nimerica. A
motivagdo para o desenvolvimento da FEE deve-se ao fato desta produzir, em geral, um menor
nimero de variaveis ou equagdes ndo-lineares, quando comparada a FNM. Em adi¢do, quando
comparada com a FNM-SRL/FEEP-SRN [39], a metodologia proposta resulta em expressoes
andliticas mais simples para os elementos da matriz jacobiana, o que torna mais facil sua
implementagao nimerica e mais eficiente o seu calculo.

Apesar de ndo discutida neste trabalho, a FEE proposta para as SRNs foi desenvolvida incluindo
a presenca de fontes de ruido arbitrariamente correlatas [113]. Isto possibilita a analise e a
otimizag¢do unificada de sinal-ruido e define o carater generalizado da metodologia introduzida,
i.e., uma ferramenta de proposito geral.

A formula¢do multi-niveis produz uma equacdo determinante do BH envolvendo matrizes com

estrutura bloco diagonal sem borda, com borda simples e com borda dupla de multiplos niveis. A

LA terminologia super-rede ¢ inspirada na palavra superblock introduzida em [111].
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construcdo destas matrizes segue a seguinte organizagdo sequencial: por SuR intermedidria, por
frequéncia e por SuR de fundo. Com esta estrutura, a matriz jacobiana associada a equagao
determinante mantém o mesmo padrido nio-zero apds o processo de fatorizagdo LU. No contexto
da analise do BH multi-niveis, foram implementadas técnicas para o controle de esparsidade da
matriz jacobiana, estabelecendo-se uma relagdo de compromisso com a capacidade de
manipulagdo de poténcia. Vale destacar que a formulagdo multi-niveis proposta possibilita um alto
ganho de desempenho em termos de mémoria e de tempo de central processing unit (CPU),
particularmente, em sistemas distribuidos, onde recursos para processamento paralelo estdo a
disposi¢do.

A outra contribuicdo deste trabalho refere-se a aplicacdo de um nova classe de métodos,
entitulados métodos do tensor para a andlise do BH ndo-auténoma, envolvendo problemas de
pequena e média-escala [30] e os métodos do tensor inexato para analise do BH em grande-escala
[31],[114]. Neste trabalho, investigaremos o desempenho dos métodos do tensor com relagdo ao
método de Newton (ou método padrao) e dos métodos do tensor inexato com relagdo ao método
de Newton inexato. Também serdo feitas comparagdes entre os métodos do tensor e de Newton
para a analise de CC dos circuitos testes utilizados neste trabalho, além de serem conduzidos testes
para uma avaliacdo das estratégias de pesquisa-em-linha curvilinear e padrdo, empregadas pelos
métodos do tensor e do tensor inexato.

Embora néo tenha sido o nosso principal objetivo, foi desenvolvido neste trabalho uma TFD
para analise de DIM em circuitos conversores-em-frequéncia (CFs). Esta TFD para regime quasi-

periodico multi-tons estd fundamentada em uma extensdo da TFMT.

1.3. Organizacao da Tese

Este manuscrito estd dividido em nove capitulos e trés apéndices. Excluindo este capitulo
introdutério e o ultimo capitulo com as observagdes finais e as sugestdes de trabalhos futuros, cada
capitulo inicia e termina com uma se¢o de introducdo e uma se¢do de conclusio, respectivamente.
Como de costume, a secdo de introducdo destaca os principais aspectos a serem discutidos no
capitulo e a se¢@o de conclusdo € reservada para os argumentos finais. As referéncias bibliograficas
sdo listadas no final deste manuscrito. Abaixo, apresentaremos um sumario dos topicos discutidos
em cada capitulo.

No Capitulo 2, descrever-se-a a técnica de decomposi¢do multi-niveis para a formulagdo das
equacdes de circuitos ndo-lineares em grande-escala. Este capitulo esta dividido em cinco seg¢des.

Na segunda secdo, apos a introdugdo, iniciamos nossa discussdo com a descri¢do da técnica de
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decomposicdo de circuito multi-niveis. Em seguida, na terceira se¢do, apresentamos a descri¢do da
técnica de decomposi¢do de rede subdivisdopor partes para a subdivisdo de uma SuR de fundo em
uma SRLA e uma SRNC. A decomposi¢cdo multi-niveis de um circuito receptor de onda-
milimétrica [115] é apresentada, na se¢do quatro, como um exemplo ilustrativo da metodologia
proposta.

O Capitulo 3 esta dividido em seis secdes. A segunda secdo, apresenta a descricdo dos
elementos estruturais (resistores, indutores, etc) utilizados na composi¢do da SRL e da SRN. A
terceira secdo, subdividida em duas subsecdes, apresenta uma breve revisdo na formulagdo, no
dominio da frequéncia, da equagdo de sonda da SRL (primeira subse¢o) e das equagdes de estado
e de sonda da SRN (segunda subsecdo), utilizando a classica FNM. Na se¢do seguinte,
introduzimos a FEE para a formulacio das equacdes de estado e de sonda da SRN. Esta secdo foi
subdividida em uma subse¢do que apresenta a equagdo topoldgica, € em uma outra que apresenta
as equagdes de estado e de sonda. O Apéndice A apresenta as tabelas com as relagdes constitutivas
dos elementos basicos utilizados na construgdo destas equagdes. A quinta se¢do apresenta a
aplicagdo da FEE na geragdo das equagdes do CEE de grande-sinal de dispositivos do tipo FET e
HBT. O Apéndice B contém detalhes desta formula¢do incluindo dispositivo definido-
simbolicamente (DDS) descrito pela FNM. Em DDS, apenas a parte intrinseca, descrita por
correntes de condugdo e de deslocamento (modelo de carga), € representada.

Utilizando os resultados dos Capitulos 2 e 3, no Capitulo 4 sera introduzida a formulacio das
equagoes do circuito. Para tal, dividimos este capitulo em sete se¢des. A segunda e terceira segoes
apresentam a formulagdo das equacdes de sonda da SLRA (SRL + rede de ampliagdo) e das
equagoes de estado e de sonda da SRNC (SRNs + rede de permutacdo), respectivamente. Na se¢ao
subsequente, utilizando estas equagdes, ¢ apresentada a formulagdo das equagdes da SuR de fundo
(SRLA + SRNC). Com estes resultados, a quinta secdo apresenta a formulacdo multi-niveis das
equacdes de estado e de sonda do circuito. Na sexta se¢do, ultima antes da conclusio, apresentamos
um procedimento para de redugdo de nivel.

No Capitulo 5 discutiremos, em oito segdes, a formulagdo multi-niveis do problema do BH para
circuitos ndo-lineares ndo-autonomos. Inicialmente, na segunda secao, introduzimos as topologias
de espectro de frequéncia utilizados nas analises do BH de tinico, dois, trés e multi-tons. A terceira
se¢do ¢ dedicada a descrigdo de sinais de RF digitalmente modulados na andlise do BH. Associadas
as topologias de espectro introduzidas, serdo discutidas, na se¢do quatro, a teoria e a
implementag¢ao das TFDs para conversao do sinal de tempo-para-frequéncia e vice-versa. Na se¢do
cinco, a técnica de MFA ¢ discutida. Na sexta se¢do, apresentaremos a formulagdo da equacdo

determinante do BH no contexto da decomposi¢do multi-niveis, introduzida nos capitulos
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anteriores. Na sétima secdo, apresentamos o calculo analitico da matriz jacobiana e a técnica de
controle de esparsidade fundamentado no conceito de espectro de derivadas. O Apéndice C
descreve a fatorizagdo e a solugdo via retro-substituicdo da matriz jacobiana multi-niveis.

Capitulo 6 foi organizado em oito se¢des e descreve a teoria € a implementagdo do método do
tensor para andlise de CC e do BH envolvendo problemas de pequena e média-escala. Na primeira
se¢do, apos a introdugdo, apresentamos consideragdes iniciais referentes a natureza do processo de
solu¢do para andlise do BH em circuitos for¢ados. Na se¢do seguinte, introduzimos o conceito de
funcdo nivel utilizado pela estratégia de globalizagdo via pesquisa-em-linha. Para facilitar a
discussdo do método do tensor, apresentamos na quarta secdo, em duas subse¢des, uma breve
revisdo na teoria do método de Newton (método padrdo), sendo a primeira subsegdo referente a
globalizacdo via peequisa-em-linha, e a segunda concernente a uma implementacdo modificada. A
quinta se¢do diz respeito ao método do tensor e foi organizada em quatro subsegdes. A primeira e
a segunda subse¢des apresentam uma discussdo na constugdo e na solu¢do do modelo do tensor,
respectivamente. As duas subsegdes seguintes discutem a globalizagdo, via pesquisa-em-linha, e
apresenta uma implementacdo modificada. A subsecdo referente a pesquisa-em-linha ¢é
subdividida em duas subse¢des que apresentam a estratégia padrdo e a curvilinear. A sexta se¢ao
discute o método da continuagdo. Em seguida, na sétima se¢do, apresentamos os testes
preliminares para validacdo numerica do método do tensor. Algoritmos descrevendo a
implementag@o dos métodos de Newton e do tensor sdo fornecidos e discutidos.

O Capitulo 7 foi organizado em sete secdes e descreve a teoria e a implementagdo do método
do tensor inexato para analise do BH, envolvendo problemas de grande-escala. Seguindo a mesma
filosofia do capitulo anterior, para facilitar a discussdo no método do tensor inexato, iniciamos
nossa discussdo (segunda se¢do) com uma breve revisdo na teoria do método de Newton inexato
(método padrao). Esta discussao foi organizada em cinco subse¢des. Nas primeiras duas subse¢oes
discutimos a solugdo iterativa do modelo do tensor e o pré-condicionamento para este modelo. Ja
na terceira subsecdo, apresentamos uma discussdo na escolha da sequéncia de termos forgantes
para solu¢do aproximada do modelo do linear que define a corre¢do de Newton, seguida, na quarta
subsecdo de uma discussdo na teoria e implementacdo da estratégia de globalizagdo via pesquisa-
em-linha. Para concluir a segunda se¢do, na quinta subse¢do apresentamos a implementacio
modificada do método Newton inexato. Na terceira se¢do, dividida também em quatro subseg¢des,
iniciamos a discussdo no método do tensor inexato. A primeira subsecdo discute a solucio iterativa
aproximada do modelo do tensor, empregando técnicas de subespago de Krylov e pré-
condicionamento. Mais precisamente, para resolucdo do modelo do tensor, discutimos a teoria e a

implementagao dos processos de solucdo simplicada, modificada e completa. Em seguida, na
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segunda subsecdo debatemos a escolha da sequéncia de termos for¢antes, onde ¢ sugerida uma
nova escolha utilizando a informag¢ao do modelo do tensor. Na terceira subsecdo apresentamos a
teoria e implementacdo da globalizagdo via pesquisa-em-linha utilizando a estratégia padrio e a
estratégia curvilinear. Para encerrar a discussdo do método do tensor inexato, na quarta subsecao
apresentamos uma implementacdo modificada deste método. J4 na quarta secdo, discutimos o
produto matriz jacobiana-vetor na analise do BH utilizando a formulag¢do proposta. Na quinta
secdo, a implementago de pré-condicionadores para analise do BH. Na sexta se¢do, apresentamos
os testes preliminares utilizados para validagdo numerica da implementagdo modificada.
algoritmos descrevendo a implementac¢ido do método de Newton e do tensor inexato sdo fornecidos
e discutidos detalhadamente.

Finalmente, no Capitulo 8, organizado em cinco se¢des, sdo apresentados os exemplos de
circuitos ndo-lineares for¢ados e os resultados nimericos que avaliam o desempenho e validam a
teoria proposta neste trabalho. Na segunda secdo, apresentamos uma breve discussdo na
implementagdo do sistema de computer-aided design (CAD) utilizado para obtencdo dos
resultados. Na terceira se¢do, apresentamos a descrig@o dos circuitos testes utilizados na validacio
da teoria proposta. Para tal, sub-dividimos esta se¢do em oito subse¢des. A primeira subse¢ao
apresenta exemplos com circuitos basicos, utilizando diodos ou bipolar-junction transistors
(BJTs). Estes circuitos possuem descrigao e resultados reportados na literatura [7],[8],[13]. Devido
ao tamanho destes circuitos, em termos de numero de dispositivos ndo-lineares, estes circuitos
permitem realizar validagdes nimericas envolvendo sinais com formas-de-onda complexas. A
segunda subsecdo envolve circuitos de RF utilizando dispositivos do tipo metal semiconductor
field effect transistor (MESFET) e pseudomorphic high electron mobility (PHEMT). Até esta
secdo os circuitos possuem apenas um nivel de hierarquia, i.e., compostos apenas de uma SuR de
topo do tipo de fundo. A terceira e ultima subseg¢do apresenta circuitos com representacdo
hierarquica de multiplos niveis. Estes circuitos estdo fundamentados em dispositivos tipo
MESFET e HBT. Para finalizar, utilizando os circuitos testes, a quarta se¢do, apresenta os
resultados da anélise do BH conduzida com os métodos do tensor e de Newton e com os métodos

do tensor inexato e de Newton inexato.
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2. Decomposicao Multi-Niveis do Circuito

2.1. Introducio

NTES DE APRESENTARMOS a formulagdo das equagdes, introduziremos uma eficiente
Atécnica para a decomposi¢do multi-niveis de circuitos ndo-lineares em grande-escala,
particularmente circuitos integrados (Cls) de alta-velocidade (i.e., operando na faixa de RF, de
microonda e de onda milimétrica). A teoria de diakoptics, fundamentada no principio de dividir-
para-conquistar, foi introduzida em [108], para solugcdo de sistemas fisicos em grande-escala.
Nesta teoria, o sistema que se deseja analisar ¢ decomposto em subsistemas de menor escala, ¢ a
solugdo € obtida através da composicdo das solugdes individuais de cada um dos subsistemas. Até
a presente data, uma grande quantidade de artigos explorando o conceito de diakoptics tem
emergido em diferentes campos de pesquisa, destacando-se, e.g., andlise de circuitos lineares
[116],[117],[118],[119], andlise de circuitos nao-lineares [120],[121],[41]-[43], andlise e
otimizagdo de interconexdes em circuitos de alta-velocidade [122], diagndstico de falha em
circuitos [123],[124], analise de distribui¢do de campo em antenas [125],[126], andlise
eletromagnética de estrutura planares [127],[128], e analise de estruturas eletromagnéticas
descritas por CEE [129],[130].

Como extensdo do método de Kron, foi introduzida por Bowden [110] uma técnica de
decomposi¢cdo multi-niveis para sistemas hierarquicos. A decomposi¢do multi-niveis possibilita a
utilizacdo de tecnologia de multi-processamento € computagdo distribuida. Lembremos que um
sistema multi-processador ¢ um computador, ou um conjunto de computadores, consistindo de
varios elementos de processamento (EPs), onde cada EP consiste de uma unidade central de
processamento (UCP), uma memoria, e um subsistema de entrada/saida (E/S). A computacio
distribuida ¢ uma concep¢do mais geral de multi-processamento, na qual os EPs estdo ligados
através de algum tipo de local area network (LAN). A aplicagcdo/implementacido de uma rede
“transputers” para a solucdo do problema decomposto por diakoptics, via métodos nao-iterativos,
¢ discutida em [109].

Fundamentada na teoria proposta em [110], na Se¢do 2.2. veremos que o método de
decomposicdo multi-niveis proposto, possibilita que um circuito ndo-linear em grande-escala
possa ser hierarquicamente sub-dividido em sub-circuitos (ou subsistemas) entitulados de SuRs.
Estas SuRs sdo dos seguintes tipos: intermédiaria e de fundo. A SuR intermedidria é compostas de

SuRs de niveis superiores ¢ de uma rede de conexdo, enquanto, a SuR de fundo ¢ composta por
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elementos estruturais (lineares e ndo-lineares) de circuito. Para este tipo SuR serd aplicada a
técnica de decomposicdo de rede por partes introduzida em [13]. Com esta técnica, discutida na
Se¢do 2.3, uma SuR de fundo pode ser subdividida em parte linear e ndo-linear, representadas aqui
por uma SRLA e uma SRNC, respectivamente. Com o objetivo de ilustrar a metodologia proposta,
a Se¢do 2.4 apresenta um exemplo pratico da decomposi¢do multi-niveis aplicada a um circuito
transceptor de onda-milimétrica. Também sdo discutidos procedimentos para decomposi¢do de um

sistema completo de comunicagdo sem fio. As observag¢des finais sdo reservadas para a Se¢ao 2.5.
2.2. Decomposicio do Circuito em Super-Redes

A estrutura da decomposi¢do multi-niveis de circuito, proposta neste trabalho, ¢ ilustrada na
Fig. 2.1(a). Como podemos observar, o circuito foi decomposto em uma estrutura hierdrquica de
multiplos niveis compostas de SuRs e redes de conexdo. Para maior eficiéncia, assume-se que em
cada nivel da hierarquia estas SuRs estdo esparsamente interconectadas. A representacdo em
arvore da estrutura hierarquica do circuito, pode ser visualizada na Fig. 2.1(b), onde o Nivel 0
(zero) se refere ao topo da hierarquia. Na notagdo adotada, a a-€sima SuR localizada no h-ésimo
nivel da hierarquia ¢ indicada por §, ,; sendo assim, a SuR de topo ¢ indicada por §, ; ou
simplesmente §,. Similarmente, a a-ésima rede de conexdo localizada no b-ésimo nivel da
hierarquia € indicada por €, , , sendo assim, a rede de conexao no nivel 0 (zero) ¢ indicada por ¢, ,
ou simplesmente €.

Conforme citado na introducdo, as SuRs podem ser de dois tipos: intermediaria ou de fundo.
Convém mencionar, que a SuR de topo sera do tipo intermedidria se o circuito tiver mais de um
nivel, ou caso contrario sera do tipo de fundo. Este tltimo caso, refere-se a situagdo convencional,
sem decomposicao multi-niveis, i.e., sé existe o nivel 0 e o circuito € descrito apenas por uma SuR
de topo. Na situacdo seguinte, o circuito é descrito por uma SuR de topo composta de diversas
SuRs de fundo interconectadas via uma rede de conexao.

As SuRs intermedidrias se caracterizam por terem hierarquia, e sdo compostas exclusivamente
de SuRs de nivel superior (intermediaria ou de fundo) e de uma rede de conex@o. Sua introdugao
possibilita a geragdo de uma estrutura hierdrquica multi-niveis. A RC da SuR intermediaria
(parente) representa as interconexdes entre as suas SuRs de nivel superior (criangas), e ¢ formada
por nos- e/ou ramos-de-decomposi¢do, ver Capitulo 4. Na Fig. 2.1(c), foi representada a SuR

(v-1)

. L, ) ~1) 4 . , ,
intermediaria, § com 1<i<n ", onde n>-" ¢ igual ao niimero total de SuRs no nivel

—1,i°

v-1. Esta SuR intermediaria ¢ composta de /- +1 SuRs (intermedidrias ou de fundo) de nivel
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Fig. 2.1 (a) Estrutura da decomposi¢do multi-niveis de um circuito. O circuito € decomposto em
super-redes (SuRs) hierarquicamente interconectadas através de redes de conexdo. (b)
Representagdo em arvore da estrutura hierarquica do circuito. (¢) Detalhe da estrutura hierarquica
demonstrando a i-ésima SuR intermediaria localizada no nivel v -1 de hierarquia, e a k-ésima
SuR de fundo localizada no v -ésimo nivel. Em geral, a j - e /-¢sima SuR indicadas podem ser do
tipo intermediaria ou de fundo.

superior com 1 <j</< ngl;)R , onde ngl;)R ¢ igual ao niimero total de SuRs nonivel v. ARC, ¢,

-1 -1) 1
e temos que: 1<m<nly ', onde n% " ¢ igual ao

mo
realiza as conexdes das SuRs &, ... s, ,,
numero total de RCs no nivel v-1.

Sem hierarquia, as SuRs de fundo estdo localizadas nos extremos de cada ramo da estrutura
hierarquica, conforme ilustrado na Fig. 2.1(c), ver &, , onde j <k <. Estas SuRs sdo compostas de
elementos estruturais lineares (resistor, capacitor, indutor, etc) e ndo-lineares (resistor ndo-linear,

capacitor ndo-linear, etc). Como elementos estruturais lineares multi-portas, eles podem conter
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Fig. 2.2 Estrutura de uma super-rede (SuR) de tltimo nivel de hierarquia, localizado no nivel v,
e decomposta em partes linear e ndo-linear.

estruturas eletromagnéticas e dispositivos medidos, ambos representados por matrizes hibridas
(multi-terminais multi-portas, onde uma porta ¢ formada por um terminal e um né de referéncia).
Sem hierarquia, e compostas de elementos estruturais lineares (resistor, indutor, etc) e ndo-lineares
(resistor ndo-linear, capacitor ndo-linear, etc), as SuRs de fundo estdo localizadas nos extremos de
cada ramo da estrutura hierarquica, conforme ilustrado na Fig. 2.1(c). Para estes tipos de SuRs, sera
aplicada a técnica de decomposicdo de circuito por partes [13]. Lembremos que, nesta
decomposic¢do, a SuR de fundo € subdividida em uma SRNA (parte linear) e em uma SRNC (parte

ndo-linear).

2.3. Decomposicio por partes das Super-Redes de Fundo

Para descrevermos a técnica de decomposi¢do por partes da SuR de fundo, vamos considerar a
representacdo descrita na Fig. 2.2. De imediato, podemos observar que a SuR de fundo foi

decomposta em uma SRLA, ¢, e em uma SRNC, o, ambas compostas de elementos estruturais
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invariantes no tempo. Neste trabalho, as super e sub-redes assumem uma representagdo multi-
terminais, ¢ serdo considerados todos os tipos de conexdo entre a SRLA e a SRNC. Seguindo o
mecanismo sugerido em [131], redes de compensacgdo e de degeneracdo podem ser incluidas para
remover possiveis ambiguidades na interconex@o entre a SRLA e a SRNC. A implementagdo de
né local de referéncia (NLR) [132], para a analise de circuitos espacialmente distribuidos, esta
prevista na metodologia discutida.

A parte linear da SuR de fundo, correspondente a SRLA, representa a estrutura de circuito que
envolve (completa ou parte intrinseca) os dispositivos semicondutores eletronicos e fotdnicos (e.g.,
diodos (Schottky, PIN, IMPATT, BARITT, TRAPATT, Gunn, etc), transistores (JFET, MOSFET,
LDMOS, MESFET, HEMT, PHEMT, BJT, HBT, etc), diodos lasers (DH, DFB, VCSEL, etc),
foto-diodos, etc.), e ¢ composta de uma SRL, ¢, e uma rede de ampliacdo. Por outro lado, a parte
ndo-linear, correspondente a SRNC, é composta de ng,, sub-redes ndo-lineares (SRNs), o,
i =1,..,ngy, representando os disposivos semicondutores (completa ou parte intrinseca), e de
uma rede de permutacao para a correta conexao destes dispositivos com a SRLA. Ressaltamos que,
arede de permutacdo (sem degeneragdo-compensacdo) da SRNC ndo contém elementos estruturais
de circuito e sua fun¢do € permutar as terminagdes externas das SRNs de forma a compatibilizar
com a sequéncia de conexdes externas da SRLA. Ja a rede de ampliagcdo (sem compensagio-
degeneracdo) da SRLA, também ndo possui elementos estruturais, e sua fungao ¢ prover diferentes
vias para as conexdes com as SRNS.

Conforme citado acima, a SRL € constituida de elementos estruturais de circuito concentrados
e distribuidos (e.g., resistores lineares e ndo-lineares, indutores lineares e ndo-lineares, capacitores
lineares e ndo-lineares, linhas de transmissao, guias de onda, MEMS, etc). Para ser geral, assume-
se neste trabalho que os elementos estruturais possam ser descritos por relagdes constitutivas ou
por uma matriz de parametros hibridos descrevendo as relacdes de transferéncia entre todos os
terminais do elemento estrutural (ou dispositivo). Sendo assim, dispositivos caracterizados
experimentalmente ou via simulacdo eletromagnética (EM) podem ser facilmente incluidos na
composicdo da SRL sob forma de uma rede multi-terminais (i.e., multi-portas, onde cada porta
possui um no de referéncia local ou global).

Como podemos observar na Fig. 2.2, os terminais externos da SuR de fundo, e, € ¢;, sdo

Y

providos pela SRL. Os terminais externos, e, sdo utilizados para conexao com outras SuRs do

’Y 2
mesmo nivel de hierarquia, enquanto os terminais externos, ey, sdo utilizados para conexdo com

13 2

SuRs de niveis inferiores. Os subescritos e 781” indicam terminais externos com

vl
representacdo fonte de tensdo, £, e sonda de corrente, /, € os subescritos “y2” e “82 ” indicam com

representacao fonte de corrente, J, e sonda de tensdo, V. O nimero de terminais externos da SuR
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de fundo € igual a ng  * gt g g

Também podemos observar na Fig. 2.2, que os terminais externos e, ¢ ¢ representam as
interconexdes entre a SRLA e a SRNC. Os subescritos “o1 ” e “02 ” indicam mesma representacio
fonte/sonda para SRLA e SRNC. Os subescritos 1 e “B2” indicam a situag@o contraria. Como
podemos observar estes subescritos indicam as condigdes de contorno a serem utilizadas na
formulacao das equagdes do circuito, e sdo classificados da seguinte forma: (a1 ) SRLA - fonte de
corrente, J, e sonda de tensdo, V, ¢ SRNC - fonte de corrente, J, e sonda de tensdo, V; («2) SRLA
- fonte de tensdo, E, e sonda de corrente, /, ¢ SRNC - fonte de tensdo, £, e sonda de corrente, /;
(B1) SRLA - fonte de corrente, .J, ¢ sonda de tensdo, ¥, e SRNC - fonte de corrente, E, ¢ sonda de
tensdo, /; e (B2) SRLA - fonte de tensdo, E, e sonda de corrente, /, ¢ SRNC - fonte de corrente, J,
e sonda de tensdo, V. Ainda com relacdo a Fig. 2.2, podemos observar que a SRL possui
nrE, T, terminais externos que representam os pontos de conexdo com as SRNs, ou com a

SRNC via a rede de ampliacdo. Sendo assim, podemos escrever a seguinte relacdo,

(D (ngrN)
"TE,, " MTE,, T MTEy, T MTEy, T MTEL T T e,

2.4. Exemplo Ilustrativo

Para ilustrar a técnica de decomposi¢do multi-niveis, introduzida acima, vamos considerar o
exemplo da Fig. 2.3, que consiste do estagio de recep¢do de um real transceptor de onda-
milimétrica [133]. Para realizacdo deste transceptor, que opera em 60 GHz (banda-V), foram
empregados transistores bipolares em tecnologia de silicio-germanio (SiGe) de 0,12um, e os
seguintes Cls foram fabricados: amplificador de baixo-ruido (ABR), conversor de descida (bloco
triplicador de frequéncia, acoplador direcional, conversor em frequéncia e ABR2), oscilador
controlado por tensdo (OCT) e amplificador de poténcia (AP). Em adicdo, este transceptor foi
idealizado para implementag¢do de uma personal area network (PAN) com comunicagdo sem fio
de alta taxa-de-transmissdo, € o circuito do receptor possui um total de 61 transistores.

Como podemos observar, na Fig. 2.3(a), o circuito foi decomposto em uma estrutura hierdrquica
de 3 (trés) niveis. No primeiro nivel, temos a SuR de topo, §,,, representando o circuito do receptor.
Esta SuR € composta dos seguintes elementos: RC, ¢, formada pelos nos de conexao n, | -n; g,
SuR intermediaria, § 11> com 1 nivel de hierarquia, SuR intermediaria, 1 ,, com 2 niveis de
hierarquia, SuR intermediaria $, 3 com 2 niveis de hierarquia e SuR intermediéria, $1 45 referente
a unidade banda-base (UBB), que nao sera definida aqui. Como podemos observar, na Fig. 2.3(b),

o primeiro nivel ¢ formado apenas por SuRs intermedidrias.

23



SuR#1,1: Unidade de Radio frequéncia (URF)
SuR#2,1: Antena + Amplificador de Baixo-Ruido (AABR) 12
SuR#2,2: Amplificador de Baixo-Ruido 2 (LNA2)

SuR#1,2: Unidade de Conversdo em frequéncia (UCF)

SuR#2,3(2,4): Conversor em frequéncia (CF)
SuR#3,1(3,3): Buffer do Conversor em frequéncia (BCF) S11
SuR#3,2(3,4): Célula de Gilbert (CG)
SuR#2,5: Buffer + Acoplador Direcional (BAD)

SuR#1,3: Unidade de Oscilador Local (UOL) " 522
SuR#2,6: Oscilador Controlado por Tensdo (OCT)
SuR#2,7: Triplicador de frequéncia (TF) <L
SuR#2,8: Buffer do Triplicador de frequéncia (TF) X

SuR#1,4: Unidade de Banda-Base (UBB)
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Fig. 2.3 (a) Exemplo da decomposi¢do de circuito multi-niveis aplicado ao estagio de recepcio
de um transceptor de RF. (b) Estrutura em arvore da decomposi¢do multi-niveis do estagio de
recepgdo, ilustrado em (a).

No segundo nivel, temos a SuR intermediaria, Si1s referente a unidade de radio frequéncia
(URF), composta dos seguintes elementos: RC, ¢, |, formada pelos nds de conexdo », |, SuR de
fundo, s, |, (com 5 transistores) referente a antena + amplificador de baixo-ruido (AABR) e SuR
de fundo, §, ,, (com 5 transistores) referente a0 ABR2. A SuR intermediaria, §, ,, referente a
unidade de conversdo em frequéncia (UCF) ¢ composta dos seguintes elementos: RC, ¢, ,,
formada pelos nos de conexdo n, ,-n, 5, SuR intermediaria, §, ;, com 1 nivel de hirarquia, SuR
intermediaria, §, ,, com 1 nivel de hierarquia e SuR de fundo, §, 5, (com 3 transistores) referente

a buffer + acoplador direcional (BAD). A SuR intermedidria, §, 5, referente a unidade de oscilador
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local (UOL) ¢ composta dos seguintes elementos: RC, €, 5, formada pelos nos de conex@o, n, ¢ -
ny9, SUR de fundo §, ¢ (com 4 transistores), referente ao OCT, SuR de fundo, &, , (com 5
transistores), referente a triplicador de frequéncia (TF) e SuR de fundo, §, ; (com 8 transistores),
referente a buffer do triplicador de frequéncia (BTF).

Finalmente, no terceiro e ultimo nivel da hierarquia, temos a SuR intermediéria, S, 3, que €
composta dos seguintes elementos: RC ¢, ; formada pelos ndés de conexao, n, |-n, ,, SuR de
fundo, §, | (com 8 transistores), referente ao buffer do conversor em frequéncia (BCF) e SuR de
fundo, §; , (com 7 transistores), referente a célula de Gilbert (CG). A SuR intermediaria, §, 4, €
composta dos seguintes elementos: RC, ¢, ,, formada pelos nos de conexdo n, 3-n, ,, SuR de

fundo, 3.3 referente 8 BCF, e SuR de fundo, §; ,, referente a CG.

2.5. Conclusao

Uma eficiente técnica para a decomposicdo multi-niveis de circuitos (ou sistemas) em grande-
escala, foi apresentada. Conforme demonstrado acima, com a aplicacdo desta técnica de
decomposicdo, o circuito assume uma estrutura hierarquica de multiplos niveis, onde cada nivel é
formado por um conjunto de SuRs esparsamente interconectadas. Dois tipos de SuR foram
introduzidas, a saber: intermediaria e de fundo. A SuR intermedidria ¢ formada por SuRs
(intermedidrias e/ou de fundo) de nivel superior e por uma rede de conexdo. Enquanto a SuR de
fundo, contento os elementos estruturais do circuito, ¢ composta de uma SRLA (parte linear) e de
uma SRNC (parte ndo-linear) resultante da aplicagdo da técnica de decomposi¢cdo de rede por
partes. A rede de conexdo da SuR intermediaria (parente) representa as interconexdes entre as
SuRs de nivel superior (criangas).

Para ilustragdo da técnica proposta, a decomposi¢do multi-niveis foi aplicada a um exemplo de

circuito transceptor de onda-milimétrica.
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3. Formulac¢io das Equac¢des das Sub-Redes Linear e Nao-Linear

3.1. Introducéio

ESTE CAPITULO, DICUTIREMOS A ESTRUTURA E APRESENTAREMOS a formulagdo, no
N dominio da frequéncia, das equag¢des governantes da SRL e da SRN introduzidas
anteriormente. Para tal, serdo discutidas a classica FNM [28],[134] ¢ uma nova FEE [112]. Ambas
as formulagdes seguem um procedimento tabular, porém para esta ultima a sua construg¢do ¢ mais
elaborada. A FNM introduzida em [28], representa uma eficiente técnica para geragdo das
equagdes governantes de um circuito no dominio do tempo ou no dominio da frequéncia. Em geral,
esta formulagdo produz um sistema de equagdes bem condicionado, com dominancia diagonal. A
FNM pode ser empregada na derivagdo das equagdes da SRN e da SRL, sendo as variaveis de
estado tensdes de no e correntes de ramo. Por envolver tensdes de nd, em geral, s3o necessarias
duas variaveis de estado para representar uma tensdo de controle. Na FEE as varidveis de estado
sdo tensdes de ramo e correntes de ramo, o que torna essa formulacido mais eficiente na descri¢do
de uma SRN. Porém, quando consideramos a descri¢do de uma SRL com elementos densamente
interconectados a situacdo € reversa, i.e., a FNM frequentemente resulta em uma formula¢do mais
compacta, mais facil de ser gerada e mais bem condicionda, quando comparada com a FEE. Com
relagdo a FEEP [18] para a SRN, a FEE possui uma forma mais simples € ndo resulta em um
sistema de equacdo ndo-linear retangular.

Na proxima se¢do, iniciamos nossa discussdo com a introdugdo da estrutura de circuito da SRL
e da SRN. Esta estrutura serd formada por um conjunto de elementos basicos, incluindo rede multi-
portas para inclusdo de estruturas EMs ou resultados experimentais. Na Sec¢ao 3.4 sera apresentada
uma breve revis@o da FNM, e sua aplicacdo na determinag@o da equacdo de sonda da SRL (Secdo
3.4.1), e das equacdes de estado e de sonda da SRN (Se¢do 3.4.2). Em seguida, na Se¢do 3.5,
apresentaremos a FEE para a descricdo da SRN, iniciando com a determinacdo da equacio
topoldgica (Secdo 3.5.1), e posteriormente com a determinac¢ao das equagdes de estado e de sonda
(Secdo 3.5.2). Em programas comerciais, sob forma de dispositivo definido-simbolicamente
(DDS), a formulag@o da SRN esta restrita apenas a descri¢do da parte intrinseca dos dispositivos
semicondutores (diodos, transistores, lasers, etc). Na formulagdo proposta, a parte extrinseca pode
ser facilmente eliminada, reduzindo a complexidade da formulagdo da equagdo do circuito, quando
existirem varios dispositivos eletronicos ndo-lineares iguais no mesmo circuito. As equagdes finais

de estado e de sonda obtidas via um processo de reducdo, envolvem apenas varidveis de estado
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ndo-lineares.
Para finalizar, na Secdo 3.6 serdo apresentados exemplos ilustrando a aplicacdo da teoria
proposta na formulagdo das equagdes de transistores de alta-velocidade do tipo FET e HBT. As

conclusdes sdo reservadas para a Se¢do 3.7.

3.2. Consideracoes Iniciais

Neste trabalho, vamos considerar que os dispositivos eletronicos, parte intrinseca (ndo-linear)
constituida da regido ativa descrita por correntes de deslocamento e de conducdo [135], e parte
extrinseca (linear) representando a estrutura parasita de acesso a regido ativa, sdo descritos por
meio de um CEE [136]. Uma outra possibilidade, ¢ o modelo fisico fundamentado na
representacdo dindmica da regido ativa através das equagdes fisicas (equacdo de continuidade-
elétron ou buraco, equacdo de Poisson, equacdo do momentum, equagdo de conservacdo de
energia) que descrevem o funcionamento eletronico desta regido. Estas equagdes sdo geradas apds
um processo de discretizagdo espacial em escala microspocopica em relacio as metalizagdes (parte
extrinseca) das vias de acesso ao dispositivos. Procedimentos quasi-estatico (QE) e ndo-quasi-
estatico (NQE), no dominio da frequéncia, para a incorpora¢do em um simulador de circuito de
dispositivos descritos por um modelo fisico ou por um CEE, sdo discutidos em [137]. A
incorporagdo de um modelo fisico descrito por relagdes implicitas na analise de EH ¢ descrito em
[138]. Para evitar a complexidade da simulac¢do fisica de dispositivo em 3D e 2D, mantendo um
razoavel nivel de precisdo numérica, o problema ¢ comumente aproximado por uma estrutura
quasi-2D (ver referéncia [139]). Vale ressaltar que, a solucdo das equacdes do modelo fisic, pode
ser utilizada na geracdo de um CEE, conforme demonstrado em [139].

Em adicdo, o processo de solucdo discutido neste trabalho, se concentra na situagdo em que o
simulador de circuito utiliza os resultados de simulador de estruturas EM via o método da
segmentacgdo [71]. A situacdo inversa também ¢ possivel, via o método de compressao [140],[71],

porém, isso resulta em problemas com um significante maior nimero de equacdes .

3.3. Estrutura das Sub-Redes Linear e Nio-Linear

Sem perda de generalidade, e levando em conta as consideragdes acima, neste trabalho iremos

assumir que a SRL e a SRN possuem a estrutura descrita na Fig. 3.1. Como podemos observar, os

terminais externos destas sub-redes sdo do tipo alimentado-por-tensdo e alimentado-por-corrente.
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Fig. 3.1 Estrutura geral de uma sub-rede constituida de elementos basicos estruturais, onde n;,
€ nppc representam o numero de terminais externos alimentados-por-tensdo e alimentados-por-
corrrente, respectivamente. Os elementos basicos estruturais para formagéo da sub-rede ndo-linear
(SRN) e da sub-rede linear (SRL) sdo destacados.

Este primeiro tipo de terminais externos sdo compostos de uma fonte de tensdo externa (FTE) e
uma sonda de corrente externa (SCE), enquanto os terminais externos alimentado-por-corrente sdo
compostos de uma fonte de corrente externa (FCE) e sonda de tensdo externa (STE). Os elementos
basicos para a formagdo da estrutura interna da SRL e da SRN, sdo: fonte de corrente (FC), fonte

de tensdo (FT), resistor (RES), capacitor (CAP), indutor (IND), linha de transmissdo (LT), linha

de transmissdo em circuito aberto (LTA), linha de transmissdo em curto-circuito (LTC), fonte de
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tensdo controlada (FTC), fonte de corrente controlada (FCC), tensdo de controle (TC), corrente de
controle (CC), sonda de tensdo (ST), sonda de corrente (SC), resistor controlado por tensdo (RCT),
resistor controlado por corrente (RCC), capacitor ndo-linear (CAPN), indutor ndo-linear (INDN),
fonte de tensdo controlada nao-linear (FTCN), fonte de corrente controlada nao-linear (FCCN),
tensdo de controle ndo-linear (TCN), corrente de controle ndo-linear (CCN), e rede multi-porta
(RMP). Vale ressaltar que, a fonte de corrente controlada por corrente (FTCT) € formada por uma
FT e uma TC, a fonte de tens@o controlada por corrente (FTCC) ¢ formada por uma FT e uma CC,
a fonte de corrente controlada por tensdo (FCCT) ¢ formada por uma FC e uma TC, ¢ a fonte de
corrente controlada por corrente (FCCC) ¢ formada por uma FC e uma CC.

A introdu¢do da RMP como elemento basico, possibilita incluir, na simulagdo de circuito,
estruturas EMs caracterizadas via resultados experimentais ou numéricos (simulagdo em CAD).
Nesta ultima, os métodos mais utilizados sdo: elemento finito (EF) (finite element (FE)) [141],
diferenca finita (DF) (finite difference (FD)) [142], integracdo finita (IF) (finite integration (FI))
[143], matriz linha de transmissdo (MLT) (transmission line matrix (TLM)) [144] ou elemento de
contorno (EC) (boundary element (BE)). Em alta-frequéncia, a caracterizagdo experimental ¢
conduzida com base nos parametros de espalhamento (formulagdo em termos de ondas de
poténcia), que podem ser facilmente convertidos para os pardmetros hibridos utilizados
internamente pelos simuladores de circuito com formulacdo em termos de tensdes e correntes. Em
adi¢do, a RMP também possibilita a inclusdo do ruido de substrato em circuitos integrados de alta-
velocidade.

Antes de apresentarmos as formulagdes citadas acima, vamos introduzir o vetor de espacgo de
estado nos dominios do tempo e frequéncia x(¢) e o X(®) e o vetor de func¢do ndo-linear

u/(x(1)) = [u L(x(1)) Mfd(X(l)):ITO—O Uf(w), composto por fungdes estdticas, u (1) e R e

A "END
dinamicas, ug(t) e R

, onde ng,, ¢ o nimero de fungdes na-lineares estaticas € npy, € 0
nimero de funcdes ndo-lineares dindmicas. Lembremos que X(m)e C * e Ufo)e "™ onde nyg
¢ o numero de variaveis de estado € nyy = npyp + npy, € 0 nUmMero de fungdes ndo-lineares. O vetor
de fungdo estatica é composto de fontes de corrente controladas ndo-linearmente, jf(t) oo J(w), ¢
de fontes de tensdo controlada ndo-linearmente, efr) eo E(0), tal que: JAD), eft) € ug,(1). Além
disso, o vetor de fun¢do dindmica ¢ composto de fontes de carga controlada ndo-linearmente,
(1) +< Q(0), € de fontes de fluxo controlado ndo-linearmente, 0(1) oo @(w), tal que:
(1), O/(1) € upy(1). Em resumo, as fungdes estaticas estdo associadas aos resistores nao-lineares
controlados por tensdo e controlados por corrente, e as fontes de corrente e de tensdo de controle

ndo-linear. As funcdes de carga e de fluxo que descrevem os capacitores e os indutores ndo-

lineares, respectivamente, sdo denominadas de fun¢des dinamicas.
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As sondas estdo organizadas em dois grupos, sdo eles: sondas externas, referenciadas pelo

subescrito “e”, e sondas internas referenciadas pelo subescrito “/”. As sondas externas
encompassam as sondas de tensdo e de corrente associadas aos terminais externos alimentados-
por-corrente € aos terminais externos alimentados-por-tensdo, respectivamente, ver Fig. 3.1. As
sondas internas permitem o acesso as tensoes e as correntes dentro da SRN. Sendo assim, podemos

escrever o vetor de sonda da seguinte forma
T n
¥(o) = [¥,(0) Y(0) ™, 3.1)

nrg PR . N .
onde Y, (0)e C e Y(mw)e C sdo sub-vetores associados as sondas externas e internas,
M n r 4 r
respectivamente. Lembremos que Y(w)e C °, onde n ¢ = nggp+ng, € 0 nimero de sondas, ny, €0
numero de terminais externos, € ng, ¢ o nimero de sondas internas. Vale ressaltar que ng, = nyp,

onde n,; nimero de terminais externos.
3.4. Formulac¢iao Nodal-Modificada

Inicialmente vamos discutir a derivagdo das equagdes da SRL e da SRN utilizando a
estabelecida FNM, introduzida em [28]. Esta formulacdo envolve a solugdo de um sistema linear
de equagdes diagonalmente dominante, e sua descrigdo detalhada pode ser encontrada em [134].
Sendo assim, nesta se¢@o, iremos nos restringir a uma suscinta descri¢do desta formulagao,
incluindo rede multi-terminais.

Fundamentado na Fig. 3.1, iremos assumir que a topologia de uma sub-rede consiste dos
seguintes ramos:

* Ramos de corrente de controle de fonte controlada nao-linear,

representados pela matriz de incidéncia A, e pelas relagdes definidas por v, = 0.

* Ramos de tensdo de controle de fonte controlada ndo-linear,

representados pela matriz de incidéncia A e pelas relagdes definida por 1, = 0.

* Ramos de fonte de corrente controlada nao-linear e resistor controlado por tensao,
representados pela matriz de incidéncia A, e pelas relagdes definida por I;; = J(w).

* Ramos de fonte de tensdo controlada ndo-linear e resistor controlado por corrente,
representados pela matriz de incidéncia A/, e pelas relagdes definida por V,, = E(w).

* Ramos de capacitor ndo-linear,

representadgs pela matriz de incidéncia A, e pelas relagdes definida por 7, = ijf((o) .
« Ramos de indutor nido-linear,

representados pela matriz de incidéncia A, e pelas relagdes definida por v, = jmcbf(m) .
* Ramos de admitancia que inclui todos elementos representados por uma admitancia,
representados pela matriz de incidéncia A, e pelas relagdes constitutivas 1, = K (o)V,.
* Ramos de impedancia que inclui todos elementos representados por uma impedancia,
representados pela matriz de incidéncia A_ e pelas relagdes constitutivas V, = K_(o)I., .
* Ramos de correntes de controle de fontes de tensdo controlada por corrente,
representados pela matriz de incidéncia A, e pelas relagdes definidas por v, = 0.
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* Ramos de correntes de controle de fontes de corrente controlada por corrente,
representados pela matriz de incidéncia A ;; e pelas relagdes definidas por V_;; = 0.
* Ramos de tensdes de controle de fonte de tensdo controlada por tensao,
representados pela matriz de incidéncia A, e pelas relagdes definida por 1., = 0.
* Ramos de tensdes de controle de fonte de corrente controlada por tensao,
representados pela matriz de incidéncia A ; e pelas relagdes definidapor 7. = 0.
* Ramos de fontes de tens@o controlada por corrente,
representados pela matriz de incidéncia A ; e pelas relagdes definida por Vv, = K (o)1 ;.
* Ramos de fontes de corrente controlada por corrente,
representados pela matriz de incidéncia A; e pelas relagdes definida por 1, = K,;(w)I
* Ramos de fontes de corrente controlada por tensao,
representados pela matriz de incidéncia A, e pelas relagdes definida por I, = K, (0)V;, .
* Ramos de fontes de tens@o controlada por tensdo,
representados pela matriz de incidéncia A | e pelas relagdes definida por vV, = K (0)V,,, .
* Ramos de currente da rede multi-portas,
representados pela matriz de incidéncia A, e por relagcdes constitutivas definidas por
I, () = H, (0)V;,(0) + H,(0)],(®) .
* Ramos de tensao da rede multi-portas,
representados pela matriz de incidéncia A, e por relagdes constitutivas definidas por
V,,(©) = H, (0)V,,(0)+H,(0)],,(®).
* Ramos de fontes de corrente independente,
representados pelas matrizes de incidéncia A; e pelas relagdes definidas por 1, = J.
* Ramos de fontes de tensdo independente,
representados pela matrizes de incidéncia A, e pelas relagdes definidas por V, = E.
* Ramos de fontes de corrente externa,
representados pelas matrizes de incidéncia A e pelas relacdes definidas por L=,
* Ramos de fontes de tensdo externa,
representados pela matrizes de incidéncia A, ¢ pelas relagdes definidas por vV, = E,.
* Ramos de 777,
representados pela matrizes de incidéncia A e pelas relacdes definidas por v, = 0.

cii *

Convém ressaltar, que os seis primeiros ramos da lista acima sdo definidos apenas para a SRN,
enquanto os quatro ultimos ramos sdo definidos apenas para a SRL.

Para simplificar a notagdo, iremos suprimir o argumento referente a frequéncia angular, , nos
vetores de tensdo, de corrente, e de fontes de tensdo e de corrente das equagdes (3.2.a)-(3.2.d)
apresentadas abaixo. Como V@» V €1 encompassam todas as tensoes de nd, tensdes de ramo, €
correntes de ramo da sub-rede, respectivamente. Entdo, a lei de Kirchhoff para corrente (LKC) e

lei de Kirchhoff para tensdo (LKT) podem ser escritas, respectivamente, como se segue

Ad(0) =0 (3.1.a)
V(0) - ALV (0) = 0, (3.1.b)
onde
T
1= |:Iy Iz ILlV Iczz Ivz Il Izv Ivv J Ie Jf fe fd) Iih Ivh:| 4 (328')
T
V= I:Vy Vz chv chi Viv Vvi Vvv E E]Ef(]) Vih Vvh:l ’ (32b)
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. A

e A

Jfq A

A] = |:Ay Az Aciv Acii Avi Aii Aiv Avv Aj Ae A fo

; Ay A, A AeJ : (3.2.0)

AV = |:Ay Az Acvv Acvi Aiv Avi Avv Ae A e Af(b Aih Avh Ai:|

. A ]. (3.2.d)

As fontes de corrente independentes, J(w), as fontes de corrente controladas de controle nao-
linear, J(), e 0s capacitores ndo-lineares, 0(w), podem ser expressos em termos de corrente

nodais utilizando as seguintes expressoes

Jg(®) = -AJ(0) ,Je,.Ee (3.3.2)
Jaf®) = -A T (o), (3.3.b)
Qa/®) = -A,0(®). (3.3.0)

Finalmente, utilizando a expressdo da matriz de admitancia nodal dada por

Kgy(©) = A K (@A +A, K, (A, +A,H, (A, (3.4)

A A%

e as equagdes (3.1.a)-(3.3.a), a equacdo nodal modificada pode ser escrita da seguinte forma
Ug(0) = Mg(m)X(0), (3.5)

onde Ug(0) = Ugy(w) + Ug () + Ug,(0) € V(o) I(0)cX(0). Em adi¢cdo, temos que ,
Jg(0), E(w) C Ug,(0), J (0),E (0)cUg,(0) ¢ Jg(o),0q(0), E(0), ®(0)c Uy ). A matriz
nodal-modificada, My (w), pode ser facilmente construida por inspe¢do utilizando as regras de
constru¢do fornecidas em [134]. As barras sobre matriz e vetores na equacdo (3.5), indicam que o
sistema ndo esta ordenado para uma eficiente solucdo numerica. Em seguida, utilizando a
expressdo acima, apresentaremos a formulacdo das equagdes da SRN (equacdo de estado e de
sonda) e da SRL (equacdo de sonda). A natureza multi-terminais da formulagao apresentada aqui,
possibilita a imediata implementag@o de nods locais de referéncia (NLRs) para analise de circuitos

distribuidos espacialmente [132],[145].
3.4.1. Formulacido da Sub-Rede Nao-Linear

Considerando que em uma SRN nao existem fontes (de tensdo e de corrente) independentes,
Ugg(®) =0, ¢ introduzimos, respectivamente, as matrizes elementares de permutagdo, L, e L,
para separagdo da parte linear e ndo-linear da equag¢do nodal-modificada. Entdo, podemos re-

escrever (3.5) da seguinte forma

L1 Ugo(0) = Ly M (0)X(0) + Uy (0)], (3.6.2)
LiU, . (0) = L;,[M@(u))X(w)Jr Ug ()] (3.6.b)
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Para separacdo das varidveis de estado lineares e ndo-lineares, introduziremos as matrizes

clementares, K, e K, , respectivamente. Utilizando estas matrizes podemos escrever

X(w) = K, X, (0) + KX (o), (3.7)

nygL nyeEN

onde X, (w)e R e Xy(0w)e R sdo os vetores de variavel de estado linear e de variavel de
estado ndo-linear, respectivamente. Em adi¢do, ny; = nyp tnypy, onde nyp, € nppy
correspondem ao nuimero de varidveis de estado linear e ao nimero de varidveis de estado nio-
linear, respectivamente.

A relagdo entre o vetor de fun¢do ndo-linear ¢ o vetor Uy (), que contém os elementos ndo-
lineares de n6 e de ramo sob forma de fontes de corrente, fontes de tensdo, cargas e fluxos, pode
ser facilmente estabelecida com a introdug¢do da matriz elementar de permutacdo, L. Sendo assim,

temos que:

Ugy/o) = LU (). (3.8)

Introduzindo, U(w) = LLTU@(O)), Substituindo as relagdes (3.7) e (3.8) nas equagdes (3.6.a) e

(3.6.b), obtemos o seguinte resultado

U(@) = My (@)X, (@) + M, y(0)X(0)+N,Uw), (3.9.a)
0 = My, (0)X;(0) +Myp(0)Xy(0) + NyUlo), (3.9.b)
onde
M, (®) = L{M@(u))KL, (3.10.2)
M (@) = LiMg(0)Ky, (3.10.b)
N, = LiL,, (3.10.c)
My, (@) = LyM (@)K, (3.10.d)
My () = L;M@(m)KN, (3.10.¢)
Ny = LyL,. (3.10.9)

Antes de obtermos a equagdo de estado e de sonda, vamos introduzir U(w) = K,U,(0) €
Y(w) = KTX(u)) ,onde U,(0) é o vetor de fonte externa e ¥(w) € o vetor de sonda externa e interna;
¢ K, ¢ K sdo matrizes elementares (para sele¢do de tensdes de nos e correntes de ramos referentes
as sondas). Com estas introdugdes, isolando as varidveis de estado lineares, X, (0), em (3.9.a), e

substituindo o resultado em (3.9.b), obtemos a equacdo de estado da SRN, dada por

0 = An(0)Xy(0) +B(0)U(w) + B (0)U,(0), (3.11)

onde
Ap(®) = My (0) — My, (0)M, ,(0) M, \(0), (3.12.2)
B(®) = Ny~ My, ()M, (0) 'N,, (3.12.b)
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B, (o) = K,. (3.12.¢)

Utilizando (3.9.a), a equagao de sonda externa e interna pode ser escrita da seguinte forma

Y(©) = My(@)X)(0) + N(0)U(0) + N (0)U,(0), (3.13)
onde
My() = KMy (0) ' M, (), (3.14.a)
N(o) = KM, (o) 'N, , (3.14.b)
N, (o) = K'K,. (3.14.0)

Como podemos facilmente observar, as equagdes de estado (3.11) e de sonda (3.13) envolvem

apenas varidveis de estado ndo-lineares.
3.4.2. Formulac¢ao da Sub-Rede Linear

Para a formulagdo da SRL, lembramos que, por defini¢do, a equacdo (3.9.b) ndo existe e a
equacdo (3.9.a) envolve apenas os vetores Ug(w) e X (o). Em adi¢do, temos que:
Y(0) = K'x ;(®). Com estas considera¢des, a formula¢do da equag¢do de sonda da SRL
relacionando ¥(w) e U,(w) € imediato. No processo de formulagdo, estamos apenas interesados em
poucas linhas da inversa da matriz nodal-modificada, M,,(®). Sabe-se bem [28],[134] que a
melhor forma de calcular numericamente estas linhas € via decomposi¢do LU do sistema adjunto
de (3.5). Para uma SRL em grande-escala uma fatorizacdo LU densa envolvera 0((dim(M@(m)))3)
operagdes de ponto flutuante. Fortunadamente, em geral, a matriz nodal modificada, Mg (o), é
extremamente esparsa € numericamente bem condicionada. Desta forma, para retomar esta forte
dominancia diagonal, devemos processar trocas de linhas e de colunas da matriz nodal modificada,
como descrito em [28]. Ap0s este estagio, obtemos uma matriz fortemente diagonal que pode ser
decomposta utilizando técnicas de matriz esparsa [146],[147],[148]. Abaixo, iremos assumir que
H (o) ¢ a matriz hibrida contendo as desejadas linhas da inversa da matriz nodal modificada,
Mg(®). Em adi¢do, vamos introduzir as matrizes elementares K, , K. € K, para selecionar as linhas
de H (o) associadas com as sondas externas e internas, e as fontes independentes de excitagcdo
(geradores), respectivamente.

Antes de determinar as equacdes da SRL, utilizando as matrizes elementares e a matriz hibrida

Hg (), ¢ conviniente introduzirmos os seguintes vetores: Y,(®) € Y,(®) que encompassam todas

as sondas externas, internas e de conexao, respectivamente. Lembrando que K, = anEN cK, =9,
podemos representar estes vetores, como se segue
T
Y, (0) = KX, (o) (3.15)
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onde v = e, i. Similarmente, podemos representar os vetores, Ugo(®) ¢ Ug, (w), em termos dos
vetores de fonte independente, Uy(w), € de fonte externa, U, (o) utilizando a transposta das

matrizes elementares, K e K,, respectivamente. Sendo assim, temos que
Uy (0) = KU (0) (3.16)

onde v = e g. Agora, utilizando as relacdes (3.15) e (3.16), e aplicando o principio da

superposi¢do, obtemos as equacdes hibridas reduzidas, viz.

Y (0) = H, (0)U,(0)+H (@)U ), (3.17.2)

onde
H,(0) = KIH_(0)K,, (3.17.b)
H (o) = KIT,H@((D)Kg, (3.17.c)

e v = e, i. Vale ressaltar que, a equag@o de sonda externa serve para descrever a conexao da SRL
com um circuito externo, enquanto as sondas internas representam correntes e tensdes dentro da

SRL.

3.5. Formulagdo de Espaco-Estado da Sub-Rede Nao-Linear

A formulacdo das equagdes para circuitos do tipo concentrado/distribuido/ndo-linear (C/D/N)
introduzida em [112], sera utilizada na formulacdo da equagdo de estado e de sonda da SRN.
Lembremos que, nesta formulagdo, as varidveis de estado sdo as tensdes de ramo e as correntes de
ramo. O procedimento para a FEE pode ser basicamente divido em duas etapas. A primeira etapa
consiste na formulacdo da equagdo topoldgica, e a segunda na formulagdo da equagdo de estado e
de sonda. Para o conjunto de elementos basicos, descritos na Fig. 3.1, € possivel simplificar a

derivagdo apresentada em [112], sem perda de generalidade.

3.5.1. Equagao Topologica

Na Fig. 3.1, podemos observar a estrutura geral de uma SRN composta da interconexao de n,,
elementos basicos e de ny, (= nypo+nppp) fontes externas. As fontes externas de tensdo e de
corrente sdo introduzidas para possibilitar um meio de conex@o da SRN com um circuito externo.
Devido a formulagdo multi-terminais, estas fontes possuem um terminal conectado a um no de
referéncia (e.g., terra ou no local de referéncia).

O conjunto de elementos basicos utilizados na representacdo geral de uma SRN ¢ indicado na

Fig. 3.1, e sdo dados por: 1) FTE, 2) FTC, 3) CC, 4) FTCN, 5) CAPN, 6) SC e SCE, 7) CAP, 8)
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CCN, 9) RCC, 10) RES, 11) LT, 12) LTA, 13) LTC, 14) RCT, 15) TCN, 16) IND, 17) ST e¢ STE,
18) INDN, 19) FCCN, 20) TC, 21) FCC e 23) FCE. Para a lista acima, a arvore e co-arvore que
descrevem o grafo da SRN, sdo as definidas pelos elementos basicos 1-7 e 16-22, respectivamente.
Os outros elementos, 8-15, podem ser colocados em ambas, arvore ou co-arvore. Indutores
acoplados e transformador ideal foram classificados em [112] como elementos concentrados
basicos, porém eles podem ser implementados utilizando fontes controladas lineares e indutores.
Sendo assim, estes elementos ndo foram incluidos na lista de elementos basicos fornecida acima.
Em adicdo, de acordo com a teoria descrita em [149], linhas de transmissdo acopladas podem ser
implementadas utilizando linhas de transmissado desacopladas e fontes controladas lineares.

A topologia descrevendo as interconexdes de uma SRN pode ser representeda através de grafos
desconectados. Uma vez que a orientagdo dos ramos para cada grafo esteja estabelecida, formando

um digrafo [2], nds podemos escrever a matrix de incidéncia da SRN como

A= [At AJ . (3.18)

“ 29

Na express@o acima, os subescritos “t” e referem-se a drvore (ou floresta) e co-drvore (ou co-
floresta) do digrafo, respectivamente. O procedimento para escolha apropriada da arvore sera
discutido abaixo. Utilizando as particdes da matriz de incidéncia associadas a arvore e a co-arvore,

podemos escrever a matriz corte fundamental, D, através da seguinte relacdo
D=-A'A. (3.19)

Com a matriz corte fundamental, podemos expressar mais compactamente as leis de tensdo e de

corrente de Kirchhoff (LTK e LCK), da seguinte forma

\It((b)] _ [ 0 D} [Vt(co)]’ (320
Vo) |-pT of||1.(®)
onde
() = [I(0) 1, (m)] , (3.21.a)
Vi) = [V, (0) V()] - (3.21.b)
1) = [1() 1) (3.21.c)
V@) = [V, (@) V()] - (321.d)
Os subescritos “f” e “c” referem-se aos ramos na floresta e na co-floresta, respectivamente,

99 “ ” (13

enquanto os subescritos “‘ef , “pt”, e “pc”, referem-se aos terminais externos alimentados-

por-tensdo e alimentados-por-corrente, e as portas alimentadas-por-tensdo e alimentadas-por-
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corrente, respectivamente.

Seguindo as convengdes acima, a matriz (3.19) pode ser organizada da seguinte forma

D - [De,,pf D, ] (3.22)

Dpc,pt Dpc, ec

Neste ponto da formulagdo, é conviniente introduzirmos os seguintes vetores,

U(o) = |1,,(0) th(w)JTe R (3.23.2)
20)= [V, () I (0)] € R, (3.23.b)
U0 = [V, (@) L) <R™, (3.23.0)

onde U, Z, ¢ U, correspondem aos vetores de entrada, de saida, e das fontes externas,
respectivamente [112] e ng, € ny; referem-se ao niimero de elementos basicos e terminagdes
externas, respectivamente.

Finalmente, utilizando as sub-matrizes em (3.22) e os vetores (3.23.a)-(3.23.c) na equagdo

(3.20), podemos escrever a equagdo topoldgica da SRN como

U(w) = FZ(0)+E U, (o), (3.24)
onde
0 D
F=| pert (3.25.2)
_Dpc,pt 0
0 D c,ec
E, = . pe e (3.25.b)
7Det,pl 0

3.5.2. Equacéo de Estado e de Sonda

Obtida a formulagdo das equagdes topologicas da SRN, podemos focalizar a atencdo para a
derivacdo da equagdo de estado e de sonda, seguindo o procedimento tabular apresentado em
[112]. Para iniciar, cada elemento basico que introduz pelo menos uma variavel-de-estado ¢
classificado de acordo com a natureza das suas relacdes constitutivas. Sendo assim, foi adotada a
seguinte classificacdo:

*» Grupo 1d: tensdes nos capacitores na floresta e correntes nos indutores na cofloresta;
* Grupo 1i: tensdes nos capacitores na cofloresta e correntes nos indutores na floresta;
* Grupo 2: ondas de tensdo refletidas nos elementos distribuidos;

* Grupo 24: tensdes e correntes de controle linear com atraso;
* Grupo 34: tensdes e correntes de controle ndo-linear com atraso; e

37



* Grupo 3: tensdes e correntes de controle ndo-linear.

Os grupos 1d, 1i, (2,24) e (34,3) estdo associados com equagdes algébricas do tipo diferencial,
integral, diferenca e ndo-linear, respectivamente. A primeira parte das equagdes ndo-lineares,
associada ao group 34, pode ser classificada como equagdes diferenca ndo-linear. A classifica¢do
acima, resulta em um vetor de varidvel-de-estado, no dominio do tempo, estruturado da seguinte

forma
T nyg
x(t) = |:x1d(t) x1,‘(t) X5 (1) x5 4(8) x3,4(t) x3(t)j| e R . (326)

onde podemos observar a inclusdo de varidveis-de-estado com atraso (grupos 24 e 3A4). Estas
variaveis atuam como variaveis de controle das fontes controladas linearmente e ndo-linearmente.

Neste ponto ¢ conveniente introduzir o seguinte vetor

t T "
x(t) = {dxld(z)/dtj X (0T Xy (1 T5) X (1T, 4) X3,(1 T3 ) x3(t)} eR'", (3.27)

onde 1,, 1,, € 15, se referem aos tempos de atraso, de tal forma que

T
x (1-1)) = |:xu, 1=y ) Xy p =Ty 9) e Xy (=T ”Xu):| ) (3.28)

para u =2,24,34 € 1T, =1,7T,,,7;,. Para os elementos distribuidos temos que:
12,211 = Ty 01 —J(Q)y 5;_ /O € T2 = T2.2i-1 Parai = 1,n, ., onde n,, é o nimero de linhas
de transmissdo (LTs), e 1, ; = 212’1.—]2(0(1)2’ /O para i =2n g+ Lnyp . Vale ressaltar que,
nyg, = 2npptn gyt nppe, onde ny g, ¢ o numero de linhas de transmissdo em circuito aberto
(LTAs), € n; 7 ¢ o numero de linhas de transmissdo em curto-circuito (LTCs). A parte complexa
dos tempos de atraso sera diferente de zero se os elementos distribuidos forem de natureza

dissipativa. No dominio da frequéncia, em associa¢do a (3.27), podemos definir a seguinte matriz

I' (o) = {jmln I 1 . e_j(m“ e_jm}A 0, } ) (3.29)
VE3

VEyq j_(’—J "VE,
associada aos operadores diferencial, integral e diferenca. Sendo assim, temos que:

X(0) = T (0)X(), (3.30)
onde

T
X(©) = [X,40) X,,(0) X,(0) X, ,(0) Xy ,(0) Xy(o)] . (3.31)

Conforme citado anteriormente, o vetor de fung¢do ndo-linear ¢ composto de fung¢des ndo-
lineares estaticas, up(x(1), € dinamincas, up(x(1)) . Sendo assim, é conveniente introduzir o vetor

T
(1) = [uﬂ(t ) dup,(1)/ dt} . Para facilitar vamos introduzir a seguinte matriz

I(®) = [o jmlnpj (3.32)

€ temos que:
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Uf®) = T(0)Ufo).

(3.33)

Introduzindo os indices j e [1,n,,.] , Juy€ smpyls j€ [ nggl (ngp numero de elementos

basicos) e j, € [1,ng], que se referem a posi¢ao da varidvel de estado no vetor X(w), da fungdo néo-

linear (estatica e dindmica) em U(w), da variavel de entrada em U(w), ¢ sonda (externa e interna)

em Y(w), respectivamente. Entdo, com as preparacdes acima, os elementos basicos de uma SRN,

ilustrados na Fig. 3.1, podem ser descritos por:

(lxl) 2 ) (] 7o) (1) Uwdu) » G) God) . (
(©) = A (@)+B, " U/ (@)+ B U (0),
(] u
2@ = ¢x @)+ D) " U (@) + DV U ),

YD () = N () |

onde

(m) € X(m) e X (m) € X(w) sio os sub-vetores de variaveis-de-estado,
Uf (0)) € Uﬂm) ¢ o sub-vetor de fun¢do nao-linear,
UU)(co) e Uw) e Z(j)(m) e Z(») sdo os sub-vetores de entrada e de saida,

&4 )(co) e Y(») € o sub-vetor de sonda,
U U 0y Uy~ . . x
A/ ,A7,B ¢B T sdoas sub-matrizes reais da equagdo de estado,

r o
cY ), l_)j(,i ) e DY) sd0 as sub-matrizes reais das equagdo de saida, e

N ¢ a sub-matriz real da equacdo de sonda.

(3.34.2)
(3.34.b)

(3.34.0)

Para um melhor entendimento das equagdes (3.34.a)-(3.34.c), ver as tabelas constitutivas descritas

no Apéndice A.

Neste trabalho, o papel das matrizes elementares P, e P,, definidas em [112], € interpretado

pelos indices ;. e j. Em adigdo, estes indices controlam a posi¢do de cada entrada associada a um

elemento basico nas matrizes de estado, de saida e de sonda, definidas acima. Utilizando as

representacdes dos elementos basicos, descritas nas tabelas do Apéndice A, apos a inclusdo das

equagoes de estado, de saida e de sonda de todos os elementos basicos que integram a SRN,

obtemos

AX(0) = A X(0) +BU[(0) + BU(),
Z(®) = QX(m)H_)f(}f(m)ﬂ_)U(m),

Y(0) = NU(0),

(3.35.2)
(3.35.b)
(3.35.¢)

Lembrando que os vetores X, U,, U, Z ¢ Y encompassam todos os elementos correspondente aos

vetores x(lx) R u/(,]f) R u? R z(j) € y(j) , € as matrizes A,A B

B, B,C,D,

elementos correspondente as matrizes A(' o AY"), l_%j(,"*), _(] 2 cV D}]) e p”.
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Substituindo a equagdo de saida (3.35.b) em (3.24) obtém-se a equagao hibrida

LU(o) = KX(m)+Lfi]J(m)+LeUe(m) , (3.36)
onde
L=1-FD, (3.37.2)
K - FC, (3.37.b)
L, = FD,, (3.37.¢)
L, - E,. (3.37.d)

Na metodologia acima, a unica condi¢@o para existéncia das equagdes de espago-de-estado e de

sonda, é que a matriz K, seja inversivel. De acordo com [112], a matriz K,, sera singular, se a SRN:

(1) tiver corte (“cutset”) consistindo de apenas indutores e/ou fontes de corrente, ou
(11) tiver malha fechada (“loop”) consistindo apenas de capacitores e/ou fontes de tensdo, ou
(ii1) na presenca de fontes controladas em alguns dispositivos especiais, condi¢do que ndo ocorre

em SRNs.

Finalmente, utilizando a equacdo hibrida, podemos determinar a equagdo de estado e de sonda
da SRN eliminando o vetor de entrada, U(w), nas equagdes (3.35.a) e (3.35.b), respectivamente.

Sendo assim, substituindo (3.36) em (3.35.a), obtemos a equagdo de estado

AX(0) = ArX(m)+BfiJJ4m)+BeUe(m), (3.38)
onde
A=A, (3.39.2)
A, = A +BL 'K, (3.39.b)
B,- B,+BL L, (3.39.c)
B, = BL 'L,; (3.39.d)

e substituindo (3.36) em (3.35.b), obtemos a equagdo de sonda

Y(0) = MX(0) + NU(0) +N,U,(0), (3.40)
onde
M = NL 'K, (3.41.2)
N, = NL'L,, (3.41.b)
N, = NL'L,. (3.41.0)

O processo de geracdo da equacdo topoldgica e das equagdes de estado (3.38) e de sonda (3.40),
sdo ilustradas nos fluxogramas da Fig. 3.2(a) e (b), respectivamente.
Sabemos, de consideragdes prévias, que as variaveis de estado de uma SRN podem ser

organizadas em trés diferentes grupos, correspondendo as equacdes do tipo diferencial, diferenga
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Fontes Externas | Elementos Basicos

Equaédo de Estado

Equa‘gdo de Sonda
(b)

Fig. 3.2 (a) Fluxograma da geragdo das equacdo topoldgica. (b) Fluxograma da geragdo das
equacdes de estado e de sonda.

e ndo-linear. Estes grupos formam um sistema misto de equagdes, descrito em (3.38). Assumindo
a organizac¢do acima, podemos definir o vetor de varidvel de estado linear, X,(®) e """ que
encompassa todas as variaveis de estado dos grupos 1 e 2. O grupo restante (3A, 3) esta associado

com as equacdes ndo-lineares em (3.38), e, consequentemente, as varidveis de estado deste grupo
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-7 ~ . n ~
definem o vetor de varidvel de estado ndo-linear, X, (o) e C " . Com estas observagdes temos que

T

[Xl(m) Xz(w)JT [X3A(°)) X3(m)JT

X(0) = e R"E (3.42)

X, (@) X\ (@)

onde n,, = nyp, +n,py. As componentes do vetor de fun¢do ndo-linear, nas equagdes (3.38) e
(3.40), s@o funcdes ndo-lineares cujos argumentos sio as variaveis de estado dos grupos 34 e 3.

Isto significa que o vetor de fun¢@o ndo-linear, u(xy () € R , € caracterizado pelo mapeamento

f:RnVEN —R"™ Introduzindo as equagdes (3.30) e (3.33), obtemos
A®) = A, —AT (0), (3.43.2)
By(w) = BT (o). (3.43.b)

Utilizando a parti¢do definida em (3.42), para as varidveis de estado lineares e ndo-lineares,

podemos escrever (3.38) da seguinte forma
0 = A (0)X(0) + A X (0) + B (0)Uf0) + B, U(0) (3.44.2)
0 = Ay X (0) + Ayp(@)Xy(0) + By(o)Ufw) + B, U, (o) (3.44.b)

Para eliminarmos X, (») no sistema acima € preciso inverter a matriz caracteristica, A, (o). Apos
esta inversdo, podemos por em evidéncia X, (w) em (3.44.a), e substituir este resultado em (3.44.b),

para produzir a equagdo de estado da SRN, dada por:

0 = A(@)X(®)+ B(0)U )+ B (0)U,(0) (3.45)
onde
A(®) = Ay (©)— Ay, A, (0) Ay, (3.46.2)
B(o) = B,NfANLALL(m)’leL(m) , (3.46.b)
B,(®) = By—Ay,A4,,(0) B, (0) . (3.46.0)

A inversdo da matriz caracteristica, para eliminagdo das variaveis de estado lineares, ¢ bem
condicionada e representa a absor¢do da parte linear da SRN. Uma importante caracteristica do
sistema de equagdes (3.45), é o fato deste ser quadrado com dimensdo igual a n..

Agora, em fun¢do de (3.42), introduziremos a seguinte parti¢do, M = [ML MNJ , ha equacgdo de
sonda (3.40). Sendo assim, substituindo (3.44.a), apos o isolamento de X, neste resultado, obtemos

a equacdo de sonda da SRN, dada por:

Y(0) = M(0)Xy (o) + N(0)U(®)+ N, (0)U,(0), (3.47)

42



onde

M(0) = My—M,4,,(0) A,y (3.48.2)
N(®) = N-M 4, (0) By (3.48.b)
N,(®) = N-M,4,,(0) 'B,, . (3.48.¢)

Convém ressaltar, que a dimensdo da matriz caracteristica, A, (o), depende da localizagdo do
plano de separagdo da SRLA e SRNC, ver Fig. 2.2. Em adi¢8o0, para as SRNs onde nio ha
elementos concentrados com memdria (indutores e capacitores) ou elementos distribuidos (linhas

de transmissdo), nenhuma inversao precisa ser conduzida.

3.6. Dispositivos Semicondutores

Os dispositivos semicondutores eletronicos e opto-eletronicos (e.g., diodos, transistores, lasers,
etc.) sdo essencialmente de natureza nao-linear, e podem ser descritos através de um circuito
elétrico equivalente (CEE) utilizando os elementos basicos descritos na Fig. 3.1. Para ilustrar a
aplicacdo da metodologia desenvolvida acima, vamos considerar a formulacdo do CEE, com
topologia entitulada “A”, dos dispositivos FET e HBT, ilustrados na Fig. 3.3(a) e (b),
respectivamente. Para o FET, ¢ comum uma topologia B, onde os diodos D, e D, estdo em
paralelo com os capacitores ndo-lineares ¢, € gq,,, respectivamente [150]. Em adi¢do, também
temos a topologia C, onde os resistores intrinsecos R, € R,, sdo iguais a zero [151]. Excluindo,
uma possivel tensdo v, com atraso, para as topologias A, B e C, a FEE utiliza, respectivamente,
4, 3 e 2 variaveis de estado ndo-lineares. J4 na FNM, estas topologias utilizam 5, 5 e 3, variaveis,
respectivamente. Para o HBT considerado, a FEE utiliza 3 varidveis de estado ndo-lineares,
enquanto a FNM utiliza 4. Para o FET com topologia B, utilizando a FEE temos uma econémia de
40% em relagdo a FNM.

Se os capacitores intrinsecos no CEE do FET e do HBT forem fung¢des de duas ou mais tensdes
de controle, ira surgir o problema da transcapacitancia e de conservagao de carga. Sem considerar
as transcapacitancias, s6 ¢ possivel manter a compatibilidade entre 0 modelo incremental (ou de
pequeno-sinal) e o de grande-sinal para apenas um ponto de polarizagdo.

No Apéndice B, ¢ apresentada a FEE para os CEEs ilustrados na Fig. 3.3. Também ¢
apresentada a FEE para o dispositivo representado sob forma de DDS. Lembremos que, para
minimizar o numero de equagdes, o DDS deve ser utilizado apenas para representacdo da parte

intrinseca (correntes de condu¢do e de deslocamento) do dispositivo em consideragdo. Desta
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Fig. 3.3 (a) Circuito elétrico equivalente (CEE) do FET para regime CC e CA, incluindo a rede
de alimentagdo externa (RAE). (b) CEE do HBT para regime CC e CA, incluindo a RAE.
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forma, todas as variaveis de estado sdo ndo-lineares e correspondem as tensdes de nds associadas

as terminacdes externas do DDS e as correntes de ramo para as relagdes auxiliares.

3.7. Conclusao

Neste capitulo, foi apresentada, no dominio da frequéncia a formulacdo das equagdes da SRL e
da SRN introduzidas no capitulo anterior. Para formulagdo da equacdo de sonda da SRL, foi
realizada uma breve revisdo da FNM cléssica. Também foi apresentada a FNM para a formulagédo
da equagdo de estado e de sonda da SRN, incluindo uma técnica de reducdo de ordem para a
eliminacdo das varidveis de estado lineares. Infelizmente, neste caso, sdo necessarias duas
variaveis de estado ndo-lineares (tensdes de nds) para representar uma tensio de controle que atua
como argumento de uma func¢do nao-linear. Este fato nos motivou ao desenvolvimento da FEE
introduzida acima. Nesta formulacdo a tens2o de controle ndo-linear € representada por uma tinica
variavel de estado ndo-linear (tensdo de ramo). Assim como na FNM, a FEE segue um
procedimento tabular de facil implementacdo numérica. Ao contrario da FEEP, a formulagdo
proposta sempre resultard em um sistema quadrado de equacdes. Lembremos, também, que ndo
existe nenhuma metologia para geragdo automatica de equagdes de estado paramétricas.

Para exemplificar a aplicacdo da nova FEE, foi apresentada a formula¢do das equacdes de
estado e de sonda dos CEEs utilizados na representagdo de dispositivos eletronicos do tipo FET e
HBT, lembrando que o dispositivo eletronico corresponde a uma SRN. Em adi¢@o, também foi
apresentada a formulag¢do destas equagdes, com a parte intrinseca (SRN) destes dispositivos
representada sob forma de DDS. Neste caso, foi demonstrado que a FEE pode ser configurada de
uma forma exatamente equivalente 8 FNM. Por esta razdo, a formulacdo tradicional, utilizando

DDS, pode ser vista como um caso particular da teoria aqui proposta.
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4. Formula¢iao Multi-Niveis das Equacdes do Circuito

4.1. Introducio

TILIZANDO A TECNICA DE DECOMPOSICAO multi-niveis e as formulagdes das equagdes da
U SRL, via FNM, e da SRN, via FEE (ou FNM), apresentadas em detalhe nos capitulos
anteriores, iremos introduzir neste capitulo uma nova e eficiente técnica para formulag¢do, no
dominio da frequéncia, das equacdes de estado e de sonda do circuito. A equacgdo de estado, em
geral, de natureza ndo-linear, representa as relagdes governantes que descrevem a operacdo do
circuito. Enquanto a equagdo de sonda, associada as sondas internas, possibilita obter as respostas
desejadas, uma vez que a solu¢do da equagdo de estado for obtida.

Para determinacdo das equag¢des do circuito, serdo discutidas, nas secdes 4.2 ¢ 4.3 as
formulagdes da SRLA e da SRNC, que por sua vez, estio fundamentadas nos resultados do
capitulo anterior. Utilizando estas formulacdes, as equacdes das SuRs de fundo podem ser obtidas
empregando o esquema (fonte/sonda externa) de decomposicao por partes discutido no Capitulo 2.
Conforme citado anteriormente, a equagdo de estado (ou governante) de uma SuR de fundo,
consiste de um sistema quadrado com dimensdo igual a soma do nimero de varidveis de estado
ndo-lineares presentes nas SRNs mais o numero de variaveis associadas aos terminais externos de
conexdo com outras SuRs. A formulagdo da SuR de fundo serd apresentada na Secdo 4.4, e
comparada com outras formulagdes [28],[145],[18].

Finalmente, utilizando as equagdes de estado e de sonda da SuR de fundo, na Secdo 4.5 serd
apresentada a formulagdo multi-niveis das equagdes do circuito. Esta formulagdo produz um
sistema quadrado de equagdes de multiplos niveis, onde cada nivel assume uma estrutura quadrada
do tipo bloco diagonal com dupla borda [41]-[43]. Vale ressaltar que, este tipo de estrutura ¢
semelhante as estruturas resultantes da aplicag¢do da técnica de decomposi¢do-de-dominio (DD),
via FD ou FE, comumente empregada na solu¢do de problemas de dindmica computacional dos
fluidos [27]. Em geral, a formulagdo da SuR de fundo envolve a inversdo de uma matriz com
dimensao igual ao niimero de terminais externos utilizados na interconexdo SRLA/SRNC. Sendo
assim, para reduzir o custo desta inversao, no caso de um nimero elevado de terminais externos,
serd proposta, na Sec¢do 4.6, um eficiente procedimento que permite o nivelamento (ou eliminacéo
dos niveis de hierarquia) de uma SuR intermediaria. Para ilustrar a teoria proposta, vamos
considerar, na Se¢do 4.7, a formulagdo do exemplo de decomposi¢do multi-niveis introduzido no

Capitulo 2. As observagdes finais sdo reservadas para a Se¢do 4.8.
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4.2. Formulac¢iao das Equac¢des da Sub-Rede Linear Ampliada

Conforme discutido no Capitulo 2, ver Fig. 2.1, a SRLA é composta de uma SRL e uma rede de
ampliacdo (podendo incluir possiveis elementos resistivos de degeneracdo). Para enterdermos a
formulagdo da equagdo de sonda que descreve a SRLA, vamos nos referir a Fig. 4.1. Nesta figura,
podemos observar, em detalhe, o esquema elétrico empregado na separagdo da SRLA e da SRNC,
utilizando fontes e sondas externas. Lembremos que os terminais alimentados por corrente sdo
representados por uma fonte de corrente ¢ uma sonda de tensdo (equivalente de Norton), e os
terminais alimentados por tens@o sdo representados por uma fonte de tens@o e uma sonda de
corrente (equivalente de Thévenin). Para generalizagdo da formulacdo proposta, todos os tipos
possiveis de conexdes entre a SRLA e a SRNC foram considerados [152]. Utilizando os resultados

do Capitulo 3, e as defini¢des de terminais externos e

w> B> €y € egs introduzidas no Capitulo 2,

podemos escrever a equacdo da SRLA (via FNM), como se segue
Sa £a SG Sa Sﬂ Sﬂ Sﬂ Sa Sﬂ SG Sﬂ
Y, (0) = H (@)U, (0)+H, (0)U,'(0)+H; (@)U, ) +H, (@)U, +Hg o)U, (), 4.1)
onde

Hf:l((o) = K H (0K, 4.2)

v=iegepgeney © L= g ey eq e,y Lembrando que o superescrito “¢£_ ” se refere a SRLA, e
serve para diferenciar da SRNC descrita abaixo. Convém relembrar que, os terminais externos, e,
e ep, estdo associados a conexdo com a SRNC, e os terminais externos, e, © eg, estdo associados
a conexao com outras SuRs de mesmo nivel e de niveis inferiores, respectivamente. As conexdes

externas, “e.,”, sd0 conexdes nas quais a representacdo fonte-sonda da SRL/SRN ¢ do tipo

o

2

corrente-tensdo/corrente-tensdo ou tensdo-corrente/tensdo-corrente. As conexoes externas, “eB ,
correspondem ao caso complementar, i.e., corrente-tensdo/tensdo-corrente ou tensdo-corrente/

corrente-tensdo.
4.3. Formulac¢ao das Equac¢des da Sub-Rede Nao-Linear Compactada

No Capitulo 3, foi apresentada uma eficiente metodologia para a formulacido das equagdes de
uma SRN utilizando FEE ou FNM. Estas formulagdes podem ser aplicadas aos dispositivos
eletronicos de microonda e de onda-milimétrica, e dispositivos fotonicos, e.g.: diodos, transistores
(FETs e HBTs), lasers, etc. Conforme ja discutido, em geral, a FEE resulta em um sistema nao-

linear de menor dimensdo quando comparado com a FNM. Seguindo a decomposi¢do introduzida
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Fig. 4.1 Esquema elétrico das fontes e das sondas utilizadas na representa¢do da interconexao
entre a sub-rede linear ampliada (SRLA) e a sub-rede ndo-linear compactada (SRNC). Também
sdo indicadas as fontes e as sondas utilizadas na conexao da super-rede (SuR) de fundo com um
circuito externo.

no Capitulo 2, ver Fig. 2.1, a SRNC ¢ formada por SRNs e uma rede de permutagdo (podendo
incluir possiveis elementos resistivos de compensagdo). Utilizando os resultados do capitulo
anterior, podemos formular eficientemente as equagdes de estado e de sonda da SRNC, ilustrada

na Fig. 4.1. Sendo assim, assumindo para os superescritos que (j) = (9,) , onde 9t; ¢ aj-ésima SRN,

48



com € [1,ngpy] onde ngp, € 0 niimero de SRNs. Entdo, as equagdes de estado e de sonda, podem

ser escritas da seguinte forma

0 = AV ()XY () + B}’)(m)U}’)(m) +BY(0) 07 () (4.3.a)

e
v (@) = MU ()XY (@) + N(@)U) @)+ N U o), (4.3.b)
respectivamente, onde v = i, e. Vale ressaltar que, as equacdes acima envolvem apenas variaveis

de estado ndo-lineares, Lembremos que as variaveis de estado lineares foram eliminadas antes de
compactarmos as SRN.

Com as variaveis de estado lineares eliminadas do contexto, podemos agrupar as equacdes de
estado e de sonda de todas as SRNs, para formar as equagdes da SRNC. Para tal, convém introduzir
o vetor de variavel de estado ndo-linear que envolve todas as variaveis de estado ndo-lineares das

SRNs ilustradas na Fig. 2.1. Escrevendo este vetor, temos que:

T o,
N, 1 (nggrw)
X ‘(o) = [X( )((D) X(z)((D) X”SRN (m)} c C”’VEN (4.4)
e (M 4 @) (1) ¢
onde ”VEN = nypy ”VEN+ -tn,py €onumero de variaveis de estado ndo-lineares na SRNC. Os
e m

N

vetores Uf ‘(m) e e U ‘(o) € "™ assumem a mesma estrutura definida em (4.4), onde

Ty @y Ose) o e (D) @)y ()

ney = npy gy npy npp = npptngp npp  correspondem ao numero de fungdes

nao-lineares na SRNC e ao numero de terminais externos da SRNC, respectivamente. O
superescrito “N” é utilizado para referir a SRNC.
Em geral, ndo existe acoplamento entre as SRNs, o que resulta, para SNRC, em um sistema de

equacdes do tipo bloco diagonal. Desta forma, em virtude de (4.4), convém introduzir

A7) = diag4(0), 4 (o), ..., AV SR”)(m)]. (4.5)

Adotando a mesma estrutura acima para outras matrizes constitutivas em (4.3.a) e (4.3.b), podemos
agrupar todas as equagdes de estado e de sonda das SRNs. Sendo assim, apds incluir a rede de
permutacdo (ver Fig. 2.2), obtemos as equagdes de estado e de sonda (interna e externa) da SRNC,

respectivamente, dadas por:
0= A (co)X(co)JrBf ((o)U/(co)+B ((o)U (03)+B (w)U ‘(o) (4.6)

a, a, a, ax, o, N, o,
Y, (@) = M, (@)X(@) + N,f (@) U[0) + Ny, (0)U, )+ N, (@)U, (©), (4.7

e v = i e, e5. Como podemos observar, as equagdes (4.6) e (4.7) envolvem apenas variaveis de

estado ndo-lineares das SRNS.
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4.4. Formulac¢ao das Equacgdes da Super-Rede de Fundo

Para iniciarmos a formulacdo das equagdes das SuRs de fundo, vamos considerar a
decomposic¢ao por partes ilustrada na Fig. 4.1. Nesta figura, podemos observar que todos os tipos
de combinagdes fonte-sonda externa sdo permitidas na representagdo das interconexdes entre a

SRLA e a SRNC. As conexdes externas, e, , representam as conexdes tradicionalmente utilizadas

al>
na andlise de EH [45],[37],[39], i.e, minimiza-se o erro entre as correntes que entram na SRLA e
SRNC, tendo a tensdo como varidvel independente. Considerando a FNM para SRLA, sem
inclusdo de corrente nos ramos (variaveis extras), ¢ necessario a inversdo de uma matriz cuja
dimensao ¢ igual ao nimero de terminais externos. Para evitar esta inversao, em [145] foi proposto

o uso exclusivo de conexdes externas, e ,, onde se equilibra a tensdo, com a corrente sendo a

o2

variavel independente do problema. Ressaltamos que, os pontos definidos pelo plano de conexao,
T, representam pontos de terra virtual.

As fontes e sondas externas, respectivamente, sdo representadas pelos seguintes vetores
‘Sa’ (‘%c _ Sa’ €N, fa, €N, T
Y. (w) = [Vew (®) L (co)} ) (4.8.2)
U ey = [ e gt 1 (4.8.b)
€op Jea,ﬁ (o) Eem’[5 ()| » -0
onde v = ¢, eg. As condi¢des de contorno para as conexdes externas do tipo, ¢, sdo descritas
pelas seguintes equacdes
Y, (0) = Yea(co), (4.9.2)
gz'(? Sa
U, (®) = U, (o). (4.9.b)
As condigdes de contorno para as conexdes externas, eg, sdo dadas por
o e
Yeﬁ”((n) = Ue;(a)), (4.10.a)
o, e
U, (0) = Y (0). (4.10.b)

Como podemos observar na Fig. 4.1, os vetores de fonte externa UZXC e Uf”, descritos por fontes
de tensdo equivalentes de Thévenin e por fontes de corrente equivalentes de Norton, estdo
associados aos terminais externos da SRNC e da SRLA, respectivamente.

Aplicando a FNM para SRLA e a FEE (ou FNM) para SRNC, podemos determinar a equacdo
de estado e de sonda de uma SuR de fundo, §. Para este propdsito, vamos utilizar as expressoes
(4.1), (4.7), e as condi¢des de contorno (4.9.a)-(4.9.b) e (4.10.2)-(4.10.b). Também vamos adotar

X(0) = X o), Uf(m) = Ufz"(w), Ug(m) = Uf“(co), Ufy((o) = Uf:(co) e Ui(m) = Uf;(co). Assim

50



N .
sendo, resolvendo estas equagdes para o vetor U, , e substituindo o resultado em (4.6), obtemos a

equagdo de estado da SuR de fundo dada por

0=4"(0)X () +B_;§(m)uﬁ(m) +B§(m)U§(m) +Bjy(u))U§y(u)) +B§6(m)U§6(m), (4.11)
onde
AP (@) = A (o) + P(0)D() (4.12.a)
B;(co) = 3?”(m)+\y(m)c1>f(m), (4.12.b)
B} (0) = ¥(0)®, (), (4.12.c)
¥(0) = B. (0)T(®) ', (4.12.d)

e = g e, e Das equagdes acima, podemos observar que (4.12.d) envolve a inversdo da matrix

I'(w), dada por

£ﬂ @[C gﬂ mc %C £a ®z’c
) = | Teaal® ™ Neqe ()1 Hog(OMNepe (0 = Ne o (@) T He o (00N gy, (©) (4.13)
e © o, ° o, ' '
~H,, (0)+H, (0N, (0) 1-H,', (0N, (o)

Esta inversdao ¢ densa e possui complexidade proporcional ao cubo do numero de terminais
externos (nTEm + nrg,, tnpg + nTEBz) das SRNs. As matrizes @, D, d)eY e cI>€6, introduzidas

acima, serdo utilizadas posteriormente nas equagdes de sonda, e sdo dadas por

M. (@)~ H.", ()M ()

W) — ()] w

o) =| Ca’p ‘B , (4.14.a)
Sa gjzC
Hope (@OM, (@) |

o, L, €N,
N, f(0)—H,", (0)N, (o)

® () - . N : (4.14.b)
Hy (0N () |
H," (o)
@, (0) = ;“ , (4.14.c)
He;’u(w)

onde pu = g, e, eg - A equagdo de estado (4.11) se constitui em um sistema quadrado com dimensao
igual ao namero de variaveis de estado ndo-lineares.

Para finalizar a formulacdo das equacdes da SuR de fundo precisamos determinar as equagdes
de sonda interna e externa. Iniciando com a equag¢ao de sonda interna, vamos utilizar as expressoes
(4.1) e (4.7) e as condi¢des de contorno (4.9.a)-(4.9.b) e (4.10.a)-(4.10.b). Assim sendo, resolvendo

I, .
estas equagdes para o vetor U, © e substituindo o resultado em (4.7), e observando que

T
Y (0) = [Y?tc(u)) Yj“(u))} : (4.15)
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obtemos a equacgdo de sonda interna da SuR, dada por

¥ (0) =M (0)X’ (0) + N(0)Uf(0) + N @) Uy (@) + N, (@)U, (@) + N, (@)U (0) (4.16)

onde
M, ()
M (0) = . i o | e, (4.17.a)
H; (0)M, ‘(®)
B B
N, (@)
_ if
Ni(m) o ()@ (0), (4.17.b)
ieﬁ(ﬂ)) eﬁf((D)
0
Np(@) = | o [+P(0)0,(0), 4.17.0)
Hyi(w)
o, o,
N, (o) N, ‘(o) 0
¥(0) = o B o) , (4.17.d)
£, £, x, £, AN,
Hiea(m) +Hie[5((’0)NeBea((’0) Hieﬁ((’o)NeBeB(w)

e u = g e, 5. Seguindo os mesmos passos para a dedugdo de (4.16), demonstra-se facilmente que

a equagdo de sonda externa da SuR de fundo (referente aos terminais externos e, ©eg ), € dada por

¥y(0) = My(0)X” (@) + N (0)U7(0) + Ny (0)Ug(0) + Ny, (0)Ug (0)+ Ny, (0)Up (@) (4.18)

onde
M (@) = Hyl (@M, (0)+ ¥, (0)0(), (4.19.2)
N‘jf(w) = Hfgﬁ(m)NfE;(w)+q’v(w)q;,(m), (4.19.b)
Ny (@) = Hf:l(co)+‘l‘v(m)<b“((o), (4.19.c)
¥, (0) = {Hfza(m) +Hf:ﬁ(m)NZ:;a(m) Hf:ﬁ(m)Nz;B(m)} T, (4.19.d)

vV =e,e5 € 1= ge,e;. Emresumo, as equagdes de estado ¢ de sonda interna e externa de uma
SuR de fundo sdo dadas por (4.11), (4.16) e (4.18), respectivamente.

Confirmando o carater geral e a eficiéncia da formulacdo acima, para a determinagdo das
equacdes de uma SuR de fundo contendo apenas SRNs descrevendo a parte intrinseca dos
dispositivos eletronicos representadas por DDSs (ver Apéndice B), nenhuma matriz precisa ser
invertida, tendo em vista que I'(w) = 1. Em contraposi¢do, neste caso, toda a parte extrinseca do
dispositivo eletronico vai para a SRLA, o que aumenta a complexidade desta rede, e
consequentemente o custo computacional para calcular a sua equagio de sonda (4.1). Esta situacdo
¢ proporcionalmente mais critica, em favor da representagdo completa do dispositivo (parte

extrinseca+intriseca), quando se emprega uma grande quantidade de dispositivos iguais, fato
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S™ 2 utilizam DDSs para

comum em muitos ClIs. A maioria dos programas comerciais, e.g. AD
representacdo da parte intrinseca dos dispositivos eletronicos e opto-eletronicos, que € um caso
particular da formulagdo proposta.

Agora, vamos comparar os desenvolvimentos acima com a formulagdo da SuR de fundo

utilizando a FEEP proposta em [18]. Nesta formula¢do, a i-ésima SRN ¢ representada por

o o o de iy dx () d'x )
Yo (1) = ¢, {x O =3 —=, X (t—r)} (4.20.a)
' dt dt
o, o, o,
w0 =y "{x%(t),dx dt(’),dz x 0 ., d’x m(t),x%(t—T)} (4.20.b)
' dt dt

(1) (i) () (i)
(‘%i nTEt nTEl g)’Li 1 " 1 ~ ~ ~ . ro
onde 1 = o,B, 9, "R 'R ‘ey R 'R ' sdo vetores de fun¢do ndo-linear no dominio

i

do tempo. Seguindo a notag¢do adotada, ujf/ e yzz correspondem aos vetores de fonte e de sonda
externa, respectivamente. Infelizmente, aparentemente ndo existe nenhuma metodologia para se
gerar automaticamente as relagdes paramétricas expressas em (4.20.a) e (4.20.b). Utilizando estas
relagdes, no dominio da frequéncia, as equagdes (4.9.a), (4.9.b), (4.10.a) e (4.10.b) assumem a

seguinte forma

Y (o) = @ (0), (4.21.2)
U, (o) = ¥, (0), (4.21.b)
Yf;(u)) = ‘I’gt”(u)), (4.21.0)
U, (@) = @ (0), (4.21.d)

respectivamente. Se substituirmos as relagdes (4.21.a)-(4.21.d) na equagdo hibrida (4.1), obtemos

a equacdo de estado paramétrica que descreve a SuR de fundo, dada por

o, <, o, <, o, £, <, <, £, 8, g,
0 =@, (0)-H,, (0)¥, (®)- Heueﬁ(m)d)[; (@)~ H, (0)U(0) - H,’, (0)U,"(0) - H,’, () U, (), (4.22.2)

0=, ()~ H,, ()P, (0) - H,’, (0)®4"(0) ~ H, ' (0) U, '(0) - H

epey

(m)Uf_:’(m)—Hy“ (@)U, (), (4.22.b)

eges

Em geral, o sistema ndo-linear acima € retangular (n ), # ny; ). Sendo assim, para quadra-lo deve-
se prover um conjunto adicional de equagdes resultante da aplicagdo da LKT e/ou da LKC na SRN.
Apesar de ndo apresentada aqui, devido a limitacdo de espago, a FEE proposta neste trabalho,
quando comparada com a FEEP, também oferece uma maior flexibilidade na representa¢do do

ruido.

2 ADS™ = Advanced Design System
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4.5. Formulaciao Multi-Niveis das Equacées do Circuito

Para desenvolvermos a formulagdo multi-niveis das equagdes do circuito, vamos considerar
inicialmente a estrutura descrita na Fig. 2.1(¢c), e assumir que a hierarquia do circuito ¢ formada de
v niveis, com v > 1. O processo de formulagdo descrito abaixo, ¢ recursivo, iniciando do ultimo
nivel superior até o nivel 0 (zero) que corresponde ao topo da hierarquia. Seguindo a notagéo e
convengdo adotada no Capitulo 2, e assumindo que j, /€ [1, ng‘;,; Y1 sdo os indices da primeira e da
Gltima SuR de nivel v, contidas na SuR &, ;. Também vamos assumir (v, k) = (5,, ;) para que os
superescritos que indicam a SuR. Desta forma, /—j+ 1 ¢ o nimero de SuRs no nivel v, contidas
na §,_, ;. Os vetores de varidvel de estado, de fung¢do ndo-linear, de fonte independente, e de

sonda (interna e externa) da §,,_, ;, sdo dados por:

, . T
XDy = {X(“’J)(m) X (w) X(Yufl’l)(m)} , (4.23.a)
. 1 r
o) = [0 ) o) (4.23.b)
. i r
YO 1) = [Yi"’f)(m) B ”(0))} , (4.23.0)

onde p = f;s e v = i, e, e5, respectivamente.

Y
Para j<k<1I, as equagdes de estado e de sonda (interna e externa) da k-ésima SuR de fundo no

v -€ésimo nivel, S ,, sdo dadas por:

0 = 4V (@)X Y (w) + B> (@)U P (o) + B P o) 0 P o)
v, k) ’

(w)

(4.24)

v, k) v, k) v, k)

+B‘ ()U( (@) + By (@)U,

v ) = M ")(m)x“” D(0)+ N @)U P ) + N (@)U P (w) 425
, 4.25
N YU ) + N @)Uy P w)

respectivamente, onde v = i, e, e5. Introduzindo, n,,; como o numero de sondas externas do tipo,
v

v
e, , € 0s vetores de sonda externa

(U 1, i)

YSY) 1, )(m) - [ 121;;11,1)(0)) Vi:;f’l)(‘”) } e’ , (4.26.2)
Y(Dfl,i) _ (v-1,1) v-1,0) ! ngl ’
p (o) = gy (@) V(eg’s2 (@) .. €C 7, (4.26.b)
7o t)(u)) = | o A1) Te Cn(TUEI) (4.26.c)
‘, e p1(©) . Vo "1 () .. .26.
YOP@y=| ok S0 oK) 0B Te c"(%ﬁk) (4.26.d)
es @31!}72(0)) es’ps(m) es,qz(m) 85’113( ) ... 5 .20.
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Rede de
Conexdo '
e, J<k<I
—1,m
= . . (v, k) v, k) (v, k) (v, k)
v-1,0) Ieyl’pl Eewl’l Ee,“,p] Ievl’pl :
+ YL <= + -
¢ o
v-1,i) v, k) 0, k) 0
V2, u, V(&,z, 9 Véyzv 9 .
e + - - +
- j: v, k) v, k) I
‘ w-1 il >J(eﬂ’q' J(eyz,q,(—:) D)
| v-1,i) (v-1,i) . 11 v, , ¢ v, v, :
| e teyr H Xg; tl’I) ]@énpz Eeaupz E"snpz ](@51:/72 .
" T + — o« O —
i \— o * T Super-Rede
| o
. v-1,4) : Vi) o) o) : S
[ V(ey% 5 X(52~ u, Visz: 92 V(eﬁzy 92 3 D’k
| - + — + - - +
* D OFsRem()
| (o-1,1) & &
‘Jiyz’ s, —> : T . _(>k‘)](eab 9> Jéaz, qz(_k') 5
-1 -1 * ol (v, k) v, v, v,
‘ Eean: ]@mJ‘z X(Sli ,l‘l) €51, P3 E"aups E"shl’x €51 P3
| -— (I - S
. . o « ©
[
L vl : vEli) v, k) L) :
| Vi’azv 55 X(EZ, uy ' VE’&, a3 V(ﬁ’esz, a3
| — + — + CI) - - (l) F
v—l,i)(l) v, k) v, k)
: J(eaz, s, T E - J(ﬁ’eszv L8 Ji&’ [ :
I - .
7; To,m :
V-1 ) Super-Rede
Nivel v Se 1
v—1,i
Nivel v—1

Fig. 4.2 Esquema elétrico para conexdes externas das super-redes (SuRs) associadas com a estrutura da
Fig. 2.1(c).

para k = j,...,/, entdo, de acordo com o esquema elétrico da Fig. 4.2, podemos escrever as

seguintes relagdes,

!
Yg”l”')(m) = ZCL‘Y’Q?YQE Dw), (4.27)
k=)
l
v o) = ZCSS)e;‘)YSS) D), (4.28)
k=j
/
0= ZA(YE’Yk)YS;’ D, (4.29)
k=)

onde Ciuéf) , CS;;? e A(Y‘e) " | sdo matrizes de incidéncia referentes 4 aplicagdo da LKT e da LKC
Y Y

na rede de conexdo ¢, _, ,,. Introduzindo os vetores de fonte externa
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, T nrE,
v ) = [ EC M@y S () } eC v, (4.30.2)

ewrl

i T nrg
vy o) = { EC ) S0 () } ec’™ | (4.30.b)
2 302
T n(U,/f)
v () = { ECB )y SO B } eC ™, (4.30.¢)
Y eyrpl eyvql
(. T
v, - (v, k) (v, k) v, k) v, k) " TEs
U, (o) [ Eop (@) o By () .. fe&qzm) fe&%(m) } eC @, (4.30.d)

entdo, podemos escrever as seguintes relagoes:

v @) = AR X ), (4.31)
v v
Ugy o) = B, (+32)
X0 0 = DY U @)+ D U0 o). (4.33)
Y Y 3 3

Substituindo (4.25), (4.31) e (4.32) na equagdo de conexao interna (4.29), obtemos o seguinte

resultado
1
, k ,k ,k ,k N Lk
0 = 3 (P @x" @)+ b @)U )+ b ) U P (0)) (4.34)
k=
+C;U—l,i)(m)XS{\)—l,i)(w)+D(61)—1,i)(0))xgv—1,i)(w)
onde
P ) = A(Y‘e” u P w), (4.35.2)
Y Y
(v, k) a0, k) (v, k)
D, "(0) = Ayey NeYH (@), (4.35.b)
!
(v-1,1) _ (v, k) (0, k) v, k). T
c, () = ZAYEY Nee, (‘*’)(Avey ), (4.35.¢)
k=j
/
—-1,i  k Lk Lk
py’ ") = 3 AN DB (4.35.d)

k=j

com pu = £, 5. A equagdo (4.34) representa as interconexdes de todas as SuRs de fundo j, ...,/ de
nivel v, contidasem 5, ;.

Finalmente, utilizando os vetores (4.23.a)-(4.23.c), (4.26.a)-(4.26.d) e (4.30.2)-(4.30.d), e
substituindo (4.31) em (4.24) e (4.34), obtemos a equagdo de estado da SuR intermediaria, 5, | ;.

Esta equacdo de estado assume a mesma forma de (4.24), apds as seguintes substituicdes:

(v, k) = (v—1,i). As matrizes constitutivas da equagdo de estado sdo dadas por:
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—-1,4)

AV M) = : (4.36.2)

AV D (@) AE{U’ D(w)

v

_C(U’j)((o) L Do) Cy”"")(m)_

(v, /)
B (o)

—1,i)

B (w) = , (4.36.b)

D" () ... D{” D)

[0, )]
Be5 (0))8856

(v-1,19) _ (v—1,10)
B, (® =] ) 0. D, , (4.36.c)
B, (0)B,;

—1,i
D(gu I)((D)

Ay)’ D) = B k)((D)(A(y‘e)’ 9", (4.36.d)
Y Y

onde p = f,g e v = ¢, e5. Podemos observar que as matrizes (4.36.a) e (4.36.b) assumem uma

v

estrutura bloco diagonal com borda dupla e bloco diagonal com borda simples, respectivamente.
Para obtermos as equagdes de sonda (interna e externa) da SuR intermedidria, §,, | ;, devemos

substituir (4.31) em (4.25). Estas equagdes assumem a mesma forma de (4.25) apos as seguintes

substitui¢des (v, k) — (v - 1, i) . Para as sondas internas, temos que

| M () My (o)
M) = : (4.37.2)

M (o) Mf;’ Dw)

e
Ny~ w) = : (4.37.b)
i
Ny V(@)
1 i
| Ny (0B
N (@) = Dy "7, (4.37.¢)
(v, ) (v, 1)
Nies (O‘))Besﬁ
,k Lk o T
My V) = MY oA (437.d)

onde n = f,g € v = e, e5. Para as sondas externas, temos que

v
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veg

M () = [cgggwgg’ﬁ(m) e M o )Mil;l’i)(w)}a (4.38.2)

MO ZC(“ ONG P @Al (4.39.2)

N(vl;f (@) = l:C(UJ)N(DJ)((D) ¢t ”N%’“”(m)}, (4.39.b)

N0y = My (oDl 7, (4.39.c)

N (@) = icg‘;ngge?( B, (4.39.d)
k=j

onde v = epes, V' = e e5 € U= fg. Podemos observar que as matrizes (4.37.a)/(4.38.a) e

Y
(4.37.b)/(4.39.b) assumem uma estrutura bloco diagonal com borda simples e bloco diagonal (sem
bordas), respectivamente

As matrizes (4.36.¢), (4.37.c) e (4.39.c) contém as informagdes da &, _; ; que serdo transmitidas
para o nivel inferior subsequente da estrutura hierdrquica. Se esta for a SuR de topo, entdo as
matrizes em questio ndo sao definidas. Caso contrario, o processo acima € repetido recursivamente
para cada nivel até chegar a SuR de topo.

Excluindo a formulagdo das equacdes das SuRs de fundo, a formulagdo multi-niveis das

equacdes de circuito em grande-escala, apresentada acima, envolve apenas operagdes de adicdo,

de multiplicagdo e de manipulagdo com bloco de matrizes densas e esparsas.

4.6. Eliminacao de Niveis da SuR Intermediaria

Conforme discutido anteriormente, o aumento no numero de SRNs produz uma maior
complexidade numérica na formulag¢do das equagdes de uma SuR de fundo. Isto deve-se ao fato,
da dimensao da matriz I, em (4.13), ser diretamente proporcional ao nimero de terminais externos
das SRNs. Com a decomposi¢do multi-niveis, a complexidade da formulagdo (inversdo de I') pode
ser facilmente controlada. Para este fim, vamos introduzir um procedimento para eliminacao dos
niveis de hierarquia de determinadas SuRs intermedidrias, i.e., transformé-las em SuRs de fundo.
Isto possibilita maior flexibilidade no controle da estrutura hierarquica do circuito. Para o
nivelamento, ou elimina¢do de niveis, de uma determinada SuR intermediaria, vamos introduzir o
seguinte procedimento recursivo.

Sem perda de generalidade, vamos considerar que a SuR intermediaria (parente), $

v, i’

composta de /—j+1 SuRs de fundo (criancas) no nivel v 1. Assume-se, que SuR intermediaria
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(parente), a ser nivelada, s6 possui SuRs criangas do tipo SuR de fundo (naturais ou niveladas). O
nosso objetivo € transformar a SuR intermediaria, §,,_, ;, em uma SuR de fundo. Para tal, o vetor

de varidvel de estado associado a §,, , ; deve ser organizado da seguinte forma

X LD = [X(D’j)(m) X(U’l)(m)J , (4.40)

A equacio de estado das SuRs de fundo (criangas), s, ,, com ke [j, /] é dada por (4.24). Sendo

v, k°

assim, isolando o vetor Xguf L) em (4.34), e substituindo o resultado na equagdo (4.24) via

(4.31)-(4.33), obtemos a equagdo de estado da SuR, s, _, ;, dada por:

AV (@) = . : (4.41)
—(U 1)(0))1'1(1) J)(m) A(D l)(m) +—(v 1)(0))1-[(\), l)(oo)

BV " w) = , (4.42)

._(u I)

B, By, + 2" @y’ )l

esVv

(v, k)

(v, (\) k)
2 (w) =

A @ ), (4.43)

onde v = ep e, € assumindo as seguintes equivaléncias: (A, II)= (4, C), (Bs D)), (B, D,) .

A equagdo de sonda (interna e externa), &, ,, com ke [j,/] ¢ dada por (4.25). Seguindo os
mesmos passos acima, obtemos a equagdo de sonda (interna e externa) da SuR, s, _, ;, dada por:

Yu

o) = ; (4.44)
_(u 1)) ~(v l)

v-1

A(
(co)n("”(m) =AY (0) + 20 V(0™ D ()

(©) = , (4.45)
.—(U l)

(v-1,1)
Ny

/ / -1, , 1

Ny (@Bg, "+ 2 V@)c’ T )Dy”

=(v, k) IO S BN N (v-1,i), 1
Zy, (@) = =N U (@€ (), (4.46)

onde p = i e e5, v = e,e5 € (AT)=(M,, C),(N,;D),(N,,D,) .

v

4.7. Exemplo Ilustrativo

Referindo-se ao exemplo da Fig. 2.3, vamos assumir que cada transistor bipolar intruduz 3 (trés)
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Sy

® A(w) B(w) BS((:))
= ||
i
Tjri ﬁ i
M(o) N/ o) Ny (o)
(b)

Fig. 4.3 Estrutura multi-niveis, tipo bloco diagonal com e sem borda das matrizes constitutivas da
equagdo (a) de estado e (b) de sonda do circuito da Fig. 2.3.

variaveis de estado ndo-lineares e 6 (seis) fun¢des ndo-lineares (ver Fig. 3.3(b)). Desta forma, com
uma decomposicao em 3 (trés) niveis, para o circuito do receptor temos um total de 183 variaveis
de estado ndo-lineares dos transistores, 22 variaveis de estado das redes de conexdo, 366 fungdes
nao-lineares dos transistores, 27 fontes independentes. Em relacdo as fontes independentes, temos
26 de polarizagdo CC e 1 (uma) de RF, representando o sinal captado pela antena de recepgdo. O
numero de sondas ¢ arbitrario.

Nas Figs. 4.3(a) e (b), podemos observar a estrutura do padrao de blocos ndo-zero das matrizes
que constituem a equacdo de estado e de sonda, respectivamente. A matriz A(®) assume uma
estrutura do tipo bloco diagonal com borda dupla, as matrizes B(w) ¢ B(w) sd0 do tipo bloco
diagonal com borda simples de orientacdo horizontal, a matriz M(®») € do tipo bloco diagonal com
borda simples de orientagdo vertical, e as matriz N{(®) e N (o) sdo do tipo bloco diagonal.
Conforme sera visto mais adiante, a principal vantagem destas estruturas ¢ o fato de preservarem

o padrdo de blocos ndo-zero da matriz jacobiana, ap6s uma fatorizagdo LU.

4.8. Conclusiao

Apresentamos, neste capitulo, uma eficiente metodologia para a formulagdo das equagdes de
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estado e de sonda, no dominio da frequéncia, de um circuito em grande-escala. Esta formulacdo
esta fundamentada na técnica de decomposicao multi-niveis do circuito e nas formulagdes da SRL
e da SRN, introduzidas nos capitulos 2 e 3, respectivamente. Lembremos que, para uma maior
eficiéncia, assume-se que em cada nivel de hierarquia as SuRs intermediarias e de fundo estdo
esparsamente interconectadas.

Podemos resumir o processo de formulagdo multi-niveis das equagdes de circuito, apresentado
acima, da seguinte forma: (i) formulacdo da equacdo de sonda da SRLA (equagdes hibridas)
obtidas via fatorizacdo LU da matriz nodal-modificada (procedimento padrao), (i1) formulagado das
equacdes de estado (com menor dimensdo possivel) e de sonda (interna e externa) da SRNC via
FEE, (ii1) formulagdo das equagdes de estado e de sonda das SuRs de fundo, envolvendo uma
inversdo de matriz com dimens3o igual ao numero de terminais externos da SRNC, e (iv)
formulacao hierarquica das equagdes de estado e de sonda do circuito, combinando as equagdes de
estado e de sonda das SuRs de fundo via um eficiente processo recursivo. A etapa (ii) envolve uma
inversdo de matriz para eliminagdo da parte linear de cada SRN. Vale ressaltar que, esta inversao
possue um custo muito baixo, tendo em vista a sua dimensdo. Além disso, um circuito em grande-
escala muitas vezes ¢ composto por varios dispositivos (SRNs), se ndo todos, idénticos. Excluindo
a situacdo de representacdo de SRNs exclusivamente por DDS, a etapa (iii) também envolve uma
inversdo de matriz com dimensao igual ao nimero de terminais externos da SRNC. Considerando
as etapas de (i) a (iii), devido a grande flexibilidade da metodologia proposta, podemos dizer que,
a formulagdo das SuRs de fundo apresentada constitui uma extensdo das formulagdes existentes, e
resulta sempre em um sistema com o menor nimero possivel de varidveis de estado ndo-lineares.

Conforme demonstrado, a equagdo de estado e de sonda do circuito assume uma estrutura multi-
niveis tipo bloco diagonal com borda dupla e bloco diagonal com borda horizontal. Esta estrutura
possibilita o uso de técnicas de processamento paralelo para resolugdo do problema. Também foi
apresentada uma técnica de nivelamento de SuRs intermedidrias, que possibilita o controle da
estrutura hierarquica do circuito, além de uma maior eficiéncia na formulagdo da etapa (iii).

Finalmente, as operacdes com as matrizes envolvidas na formulagdo acima, podem ser

eficientemente conduzidas com o auxilio de técnicas de matrizes esparsas [148],[146],[147],[27].
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5. Analise do Balan¢co Harmonico

5.1. Introducao

Ol DESENVOLVIDA NO CAPITULO ANTERIOR, uma nova ¢ eficiente metodologia para
Fformula(;ﬁo multi-niveis das equacdes de circuitos em grande-escala, i.e., contendo um
grande numero de aglomerados de SRNs (dispositivos eletronicos e opto-eletronicos)
hierarquicamente interconectados. Nesta formulagdo, cada aglomerado corresponde a uma SuR de
fundo, que, por sua vez, podem ser interconectadas para formar SuRs intermediérias e, com isso,
niveis de hierarquia. Neste capitulo, iremos utilizar estas equacdes para desenvolver uma nova
metodologia para analise do BH multi-niveis.

Iniciaremos nossa discuss@o com a descrigdo, na Se¢do 5.2, das principais topologias de
espectro de frequéncia para representacdo do sinal, utilizadas na determinagdo do regime
permanente em circuitos ndo-lineares. Estas topologias de espectro dependem do tipo de excitagcdo
imposta ao circuito, sendo as mais comumente utilizadas: compresséo e distor¢do com unico-tom,
dois-tons, trés-tons e multi-tons, de compressao, distor¢cdo por intermodulagdo e conversdo em
frequéncia, recrescimento espectral. Na Se¢do 5.3 € apresentada uma breve discussdo sobre a
representacdo de sinais de RF digitalmente modulados, utilizando multisenos. Em seguida, na
Secdo 5.4, apresentaremos uma discussdo na teoria e na implementagdo das transformadas de
Fourier empregadas para a conversdo do sinal de tempo-para-frequéncia e de frequéncia-para-
tempo em regime de unico- € multi-tons. A condugdo eficiente destas conversdes consiste em um
dos aspectos criticos da andlise do BH, especialmente quando envolve mais de uma frequéncia
fundamental ndo-harmonicamente relacionada. Para evitar transformadas de Fourier multi-
dimensionais, caso multi-tons, a Se¢do 5.5 apresenta a técnica de MFA.

Utilizando as equagdes de estado e de sonda do circuito, obtidas no capitulo anterior, a Se¢do
5.6 descreve a formula¢do multi-niveis da equagdo de estado (ou determinante) e da equacdo de
sonda para andlise do BH. Nesta formulacdo, as equacdes sdo construidas seguindo uma
orientacdo-por-SuR (estrutura multi-niveis, tipo bloco diagonal com borda) e depois uma
orientagdo-por-frequéncia (estrutura bloco diagonal). Para finalizar, na Se¢do 5.7, sera apresentada
uma discussio sobre a determinacdo da matriz jacobiana associada com a equacgdo determinante
do BH multi-niveis. Conforme serd demonstrado, a matriz jacobiana assume uma estrutura tipo
bloco diagonal com dupla borda [41], e com isto pode ser eficientemente processada em sistemas

distribuidos de computadores [27],[109]. Para a determinag@o dos blocos que compdem a matriz
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jacobiana ¢ necessario determinar as matrizes jacobianas das SuRs de fundo associadas com o
vetor de funcdo ndo-linear. Serdo apresentadas expressdes analiticas para o calculo dos elementos
destas matrizes jacobianas, para os regimes de Unico-tom e multi-tons. Para uma eficiente
formacao e fatoriza¢do da matriz jacobiana do BH, utilizando técnicas de matrizes esparsas, sera
introduzido um controle de esparsidade fundamentado no conceito de espectro de frequéncia de

derivada. As observagdes finais sdo reservadas para a Secdo 5.8.
5.2. Espectro de Frequéncia

Antes de apresentarmos a formulagdo da equacdo determinante do BH, ¢ conviniente
discutirmos os tipos mais comuns de topologia de espectro de frequéncia utilizados nas analises do
BH com excitagdo de unico-tom, dois-tons, trés-tons e multi-tons. Assumimos que o regime
transiente foi extinto, e que o circuito ndo-linear sob analise € estavel e alimentado por “NT” fontes
senoidais independentes, com frequéncias angulares O, Op, 0 O Entdo, em regime de estado
permanente, introduzindo a série de Fourier, as formas-de-onda das variaveis de estado nio-

lineares (tensdes e correntes) do circuito podem ser expressas, de forma geral, como

jo.r
x,(1) = Re Z X, (0e " p =12 iy, (5.1)
0, € S,
onde
NT
o, = z ko, Vk; € Z (5.2)

i=1
sdo as frequéncias de intermodulacdo e s_ é o espectro de frequéncia do sinal gerado pela lei de
intermodulagdo (5.2). Acima foi introduzida a seguinte notagdo: w, = Op ook onde
k = ky, ky, ..., kyy. Por razdes praticas, este espectro deve ser truncado, porém sem sacrificar a
precisdo da solugdo do problema. Desta forma, o espectro truncado ¢ dado por
S ={wy 0, ...,0ys_;} <=8, onde NF é o numero de frequéncias presente em s. Vale ressaltar
que, o, € igual a zero, correspondendo a componente de CC. Com um niimero finito de linhas
espectrais, o problema de determinacdo dos fasores complexos, X (o) » €m (5.1), torna-se
numericamente praticavel. O esquema de truncamento em frequéncia depende da andlise a ser
desempenhada conforme sera discutido a seguir.

Para o caso da anélise com uma excitagdo de inico-tom, a expressdo (5.2) assume a seguinte
forma

o, = ko, Vke Z, (5.3)
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Nesta situagdo monocromatica, o espectro de frequéncia do sinal é dado por:

s = londe (5.4)

onde NH ¢é o nuimero de harmoénicos (NF = NH+ 1) utilizados. Quando apenas uma tnica
frequéncia angular fundamental, o, estd presente na analise do BH, todas as frequéncias
(harmonicos) produzidas pelas ndo-linearidades do circuito (estavel) estardo harmonicamente
relacionadas com a fundamental, e toda forma-de-onda sera uma funcao periédica no tempo, com
periodo iguala 7 = 2n/w;,.

Se mais de uma frequéncia fundamental incomensurdvel, i.e., nao-harmonicamente
relacionada, estiver presente no circuito, o espectro de frequéncia do sinal assume uma forma mais
complexa, quando comparado com (5.4). Neste caso, as frequéncias positivas que precisam ser
consideradas na analise, sdo dadas por (5.2), i.e., ®; = |k ;0. +ky @5+ ... +kyy ;0\, onde
je [0, NF—1]. Para geracdo destas frequéncias (produtos de intermoducdo) distintas, o primeiro
k; ; ndo-zero deve ser maior que zero. Os valores maximos de |; | irdo depender da forca das ndo-
linearidades do circuito. No método do BH, dependendo do mecanismo de operag¢do do circuito
(amplificador, oscilador, multiplicador de frequéncia, conversor de frequéncia, divisor de
frequéncia, etc) e do tipo de teste (distor¢do harmdnica, distor¢do por intermodulacdo, conversdo
de frequéncia, recrescimento espectral, etc) a ser simulado, um determinado esquema de
truncamento em frequéncia deve ser adotado para minimizar o custo de memoria e o tempo de
processamento. A Tabela 5.1 descreve as topologias do espectro de frequéncia comumente
utilizadas na andlise do BH, para circuitos ndo-autonomos operando em regime de dois- e trés-tons.
Nas analises de intermodulagdo (IM) de dois- e trés-tons a grade de frequéncia assume a forma
diamante ou piramide, repectivamente. Em adi¢do, o numero de frequéncias envolvidas nas
analises de distor¢do por IM de dois-tons e de trés-tons sdo iguais a M,,,(M,,-1)+1 €

(2/3)M5(My (M5 —372) +7/2)— 1, respectivamente. O valor do pardmetro de maxima
ordem, M,,,, € M;,,,, dependera da for¢a das ndo-linearidades presentes no circuito € da amplitude
das fontes de alimentacdo. A andlise do BH de dois-tons para um circuito excitado por um sinal de
grande amplitude, referente a portadora de OL (tom 1) representado por M, ,, ¢ por um sinal de
amplitude incremental, referente a modula¢do (tom 2) representado por Mg, = 1, produz
resultados equivalentes a andlise de conversao de frequéncia [153]. Nesta andlise, o numero de
frequéncias (ou linhas espectrais) envolvidas, € igual a 3M,,, +2. Lembramos que, na analise de

conversao em frequéncia, o circuito € linearizado no entorno do regime permanente imposto pelo

64



Tabela 5.1
TOPOLOGIAS DO ESPECTRO DE FREQUENCIA DO SINAL PARA DIFERENTES
TIPOS DE ANALISE DE EQUILIBRIO DE HARMONICO

Analise de Intermodulagao

dois-tons trés-tons

k| + k| + ks| < M
|k1|+|k2|§M[M2 ‘ 1| | 2’ | 3| M3
onde:

’kl‘ <Mp; = NH,
|k2| <My = NH,
|k3| <My, = NH,

s onde: .
IM2 — |k1| SM[Mz — NHO IM3 —

’kzy <Mp, = NH,

Andlise de Conversdo em frequéncia

Anadlise de Conversdo em frequéncia ~
com Intermodulagao

dois-tons trés-tons
|y +ky + k5| < My
|y + ko <M, o] + ks < Mpppn
Sep = onde: Sep s = onde:
lky| <NH,, = NH, || <Nop = NH,
|ko| <NHp; = NH, ko <Mpp;y g = NH,
|k3| < My = NH,

sinal de OL, e o sinal modulante ¢ considerado como uma perturbagdo incremental (pequeno sinal).

Na Fig. 5.1, podemos observar as topologias do espectro de frequéncia para determinacdo da
caracteristica de recrescimento espectral nas respostas multi-tons de amplificadores e
multiplicadores em frequéncia, ver Fig. 5.1(a), e conversores em frequéncia, ver Fig. 5.1(b).
Conforme sera discutido abaixo, estes espectros de frequéncia sdo particularmente uteis na
representacdo de sinais de RF digitalmente modulados. Em adi¢@o, discutiremos a conexao destas
topologias com eficientes implementagdes numéricas da transformada de Fourier discreta (TFD)

para sinais de natureza multi-tons.
5.3. Excitacio Digital e Multi-Senos
Uma excitagdo representando um sinal digital pode ser implementada numericamente

utilizando uma sequéncia pseudo-aleatoria de simbolos. Por sua vez, esta sequéncia de simbolos

pode ser representada por multi-senos [154],[155], que consistem de uma cole¢do de ondas
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Fig. 5.1 Topologia do espectro de frequéncia e grade de frequéncia para: (a) transformada de
Fourier multi-tons (TFMT) e (b) para a transformada de Fourier multi-tons em duas dimensdes
(TFMT-2D).

senoidais geradas simultaneamente. Tipicamente, estas ondas senoidais possuem uma frequéncia
constante € com um espagamento em frequéncia Af. Em [154], foi apresentado um estudo
comparativo entre diferentes tipos de exitacdes multi-senos para determinagdo da ACPR. Neste
estudo, foram considerados multi-senos com magnitude e fase constantes, magnitude e fase
aleatorias, magnitude constante e fase de Schroeder, e sinal digital representado por uma sequéncia
pseudo-aleatdria de 32 simbolos com modulagéo digital QPSK e formatacdo de pulso via cosseno
levantado. Conforme discutido em [154], diferentes tipos de excitacdo multi-senos produzirao
diferentes resultados de ACPR, principalmente entre excitacdes com razdo de poténcia entre pico
e média (traducdo nossa para peak-to-avarage power ratio) PAPR bem distintas. As formas-de-
onda e a associada densidade espectral de poténcia, do inglés power spectral density (PSD), para

sinais GSM ¢ WCDMA 2000, podem ser visualizadas em [106].
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Fig. 5.2 (a) Forma-de-onda de um de um sinal de digital representado por uma sequéncia pseudo-
aleatoria de NSimb simbolos com 4 niveis de quantizacdo. (b) Constelag@o associada a modulagao
16 QAM. (c) Passagem de um sinal digital por um filtro de ISI. (d) Forma-de-onda dos sinais i(z)
e ¢(¢) obtidos numericamente com formatacdo de pulso cosseno levantado. (e) Espectro de
frequéncia /(f) e Q(f) dos sinais i(¢) € ¢(t), respectivamente, obtidos via TFMT.

Para ilustrar a implementacdo de uma excitacdo digital, vamos considerar a Fig. 5.2(a), onde
podemos observar uma sequéncia pseudo-aleatéria de simbolos com quatro niveis de quantizacao
(i.e., NNQ = 4) de amplitude. Este tipo de sequéncia pode ser utilizada para representar as
componentes em-fase (i) e em quadratura (q), do sistema descrito pela constelagdo 16 QAM da Fig.
5.2(b). Mais precisamente, para possibilitar a representa¢do na analise do BH, vamos considerar
que sequéncia de simbolos consiste de uma série periodica de NSimb simbolos. Cada simbolo

possue NApSimb amostas no tempo, sendo A o intervalo entre cada amostragem. Convém ressaltar
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que, 0 aumento em NApSimb produz um aumento em /, . = 1/Ar, possibilitando um maior espago
para a determinacdo do recrescimento espectral. A taxa de transmissdo de simbolos ¢ dada por

foimp = 1/ Tyimp» ONAE T,

simb ~ simb » simb

= NApSimb - At.

O problema de interferéncia entre simbolos, do inglés inter-symbol interference (IS1), ¢é
particularmente importante em sistemas de comunicagdo sem fio, devido a faixa estreita de
frequéncia permitida para cada canal. Para mitigar o efeito de ISI, pode ser utilizada a formatagao
de pulso no transmissor e a equalizagdo no receptor. Para formatacdo de pulso uma das técnicas
mais utilizadas consiste na utilizacdo de um filtro de ISI com resposta em frequéncia do tipo pulso
cosseno levantado, conforme demonstrado na Fig. 5.2(c). A func¢do que define o pulso cosseno

levantado no dominio da frequéncia ¢ dada por [66]:

Tyimp 0< 1 <f;:(1 - Oﬂ)fsimb/Z
HU) = (1/2)Tsl’mh(l + COs(nTsz’mh(m —ft)/OL)), ft< m <fc=(l + a)fvimh/z- (55)
0, f.<If

onde 0<a<1 ¢ fator de decaimento ¢ 7, e f. sdo as frequéncias de transi¢do e de corte,
respectivamente. Na pratica, sdo utilizados filtros cosseno levantado decompostos em dois filtros
cuja resposta em frequéncia ¢ definida pela raiz quadrada de (5.5). Neste caso, temos um filtro no
transmissor e o outro no receptor.

As formas-de-onda obtidas numericamente das componentes em fase, i(¢), € em quadratura,
q(#), de um sinal digital com modulag¢do 16 QAM, utilizando filtro de ISI cosseno levantado com

At eT

simb

iguais a 12,5 us e 50 us, respectivamente, podem ser visualizadas na Fig. 5.2(d). Estes
sinais sdo do tipo sem retorno-a-zero (NRZ - non-return-to-zero) e possuem uma PAPR no entorno
de 6 dB. Os espectros de frequéncia destes sinais podem ser observados na Fig. 5.2(e), onde /.,
foimp © Fnae S30 iguais a 13,5 kHz para a = 0,35, 20 ksimbs/s (ou seja, 20 kHz) e 80 kHz,
respectivamente. A excitacdo digital 16 QAM, descrita acima, sera utilizada no Capitulo 8, para
validacdo numérica do recrescimento espectral em amplificadores e conversores em frequéncia.
No ambiente de software de simulagdo desenvolvido, outros tipos de modulagdo também foram
implementadas, e.g., m/4-QPSK, etc [66]. A seguir serd apresentado uma TFD que possibilita uma
eficiente implementacdo numérica das conversdes de tempo-frequéncia para sinais de RF

digitalmente modulados.

5.4. Transformada de Fourier Discreta

A conducio eficiente das conversdes do sinal de tempo-para-frequéncia e de frequéncia-para-

68



tempo ¢ um ponto crucial na andlise do BH. A razdo disto deve-se a necessidade do célculo dos
fasores complexos das fungdes ndo-lineares e suas derivadas no dominio do tempo. Desta forma,
o método do BH pode ser visto como um método de dominio misto. Lembramos que, devido ao
truncamento em frequéncia e amostragem do tempo, estas conversdes estdo sujeitas aos erros de
“aliasing” [64].

Para um circuito operando em regime de Unico-tom, as conversdes do sinal de tempo-para-

frequéncia e de frequéncia-para-tempo, podem ser eficientemente conduzidas via [64]

NS-1
Xty =y x(r)y W (5.6.2)
F=0
© VLI
(=Y xtow, (5.6.b)
k=-NH

—j2n/NS
1278 Lembremos que estas transformadas operam no plano de

respectivamente, onde W = e
fase. Para que (5.6.b) represente uma forma-de-onda real, devemos ter X(k) = X(-k)" . As
somatdrias acima podem ser eficientemente calculadas via transformada de Fourier rapida (TFR)
e sua inversa, respectivamente. A complexidade da TFR ¢ igual a O(NS - log(NS)) , que ¢ bem
menor do que a complexidade (O(NSH), requerida pela computacdo direta da somatoria (5.6.a).
Para evitar “aliasing” na ultima componente espectral produzida pelo algoritmo TFR, devemos
selecionar NS = 2NH +1 (NS impar).

Em um circuito operando em regime multi-tons, a forma mais precisa de conduzir as conversdes
dos sinais de tempo-para-frequéncia e de frequéncia-para-tempo ¢ via transformada de Fourier
discreta multi-dimensional (TFDM) e sua inversa, repectivamente [55],[64],[156]. Sua superior
precisdo, resulta do fato desta transformada operar no plano de fase e, com isto, produzir uma

amostragem 6tima. A TFDM e sua inversa sdo generalizacdes das transformadas uni-dimensionais

(5.6.a) e (5.6.b), dadas por:

LNONTT L V09— 1 1Yo T

Xy ey k) = Y {{ 3 ( 3 x(rl,rz,...,rNT)W]f‘rl] W?rﬂ...}wj‘v”;"‘” (5.7.2)
ry,=0 =0

ryr=0 2
e
NHy;, NH, NH,
- Xky Jory oo ey W 22| L BT (5.7 1)
X(Fs Fos oo Iyp) = z z z (kyskys s kyp) W4 ) e tWyr .
kyg=—-NHy, ky=-NH, k, =-NH,
~j2n/NS;

respectivamente, onde 7, = e para j = 1,..., NT. Analogamente, a transformada uni-
dimensional (5.6.b), para que (5.7.b) represente uma forma-de-onda real devemos ter

X(kys by, s kyyp) = X(=ky, ks, ..., —kyp)” . As somas acima podem ser eficientemente calculadas
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utilizando a transformada de Fourier rapida multi-dimensional (TFRM). Esta transformada possue
uma complexidade igual a O(NS|-NS,-...-NSyp-log(NS,+NS,+...+NSy,)) . Para evitar
“aliasing” na ultima componente espectral produzida pelo algoritmo TFRM, devemos selecionar
NS, = 2NH,+1, para j = . nr. O numero de frequéncias envolvidas na TFRM (grade
quadrada) ¢ igual a (1/2)(NF,-NF,-...- NFy;+1) ,onde NF; = 2NH;+ 1 . Em geral, 0 numero de
frequéncias envolvidas nas topologias de espectro multi-tons, sumarizadas na Tabela 5.1, € inferior
ao numero de frequéncias presentes na TFRM. Neste caso, para aplica¢do da transformada de
Fourier em uma variavel de estado, os fasores complexos correspondente as frequéncias ausentes
na analise do BH sdo considerados igual a zero. Esta operagdo corresponde a uma interpolagdo no
dominio do tempo, da forma-de-onda associada a variavel de estado [156]. Convém ressaltar que,
no estagio de pos-processamento, os resultados de forma-de-onda ndo podem ser obtidos da TFRM
inversa; isto se deve ao fato da decomposicao artificial da varidvel tempo em multiplas (duas ou
trés) dimensdes. Nao obstante isso, as formas-de-onda podem ser facilmente determinadas via
série complexa de Fourier [64].

Conforme discutido acima, a grade de frequéncia utilizada na TFRM ¢ retangular, independente
da analise do BH a ser conduzida, e pode incluir frequéncias ndo definidas nas topologias do
espectro de frequéncia definidas na Tabela 5.1. Para eliminar esta dificuldade, foi proposta a
transformada de Fourier quasi-periodica (TFQP) [56],[57] para regime multi-tons. Na TFQP, a
grade de frequéncia € definida pelas linhas espectrais consideradas na andlise, e sua implementacao
numerica ¢ bem mais simples. A conversao de frequéncia-para-tempo, i.e., a inversa da TFQP, ¢

naturalmente definida por

I 2cos(wt,) —2sin(w, ;) 2cos(wytg) ... =2sin(Opnp_qt)
r, - 1 2cos(w;t)) —2sin(wt;) 2co8(myty) ... 2sin(Oyp_ 1) . (5.8)
1 2cos(otyg_ 1) —2sin(®2yg_ 1) 2€08(Wytng_ 1) -n —28IN(Onp_1Iys_1)

O resultado acima decorre diretamente da série de Fourier [64]. Utilizando (5.8), a conversdo de

frequéncia-para-tempo, pode ser escrita de forma mais compacta, viz.
x =TX, (5.9

onde x e X sdo os vetores de forma-de-onda e de espectro de frequéncia, respectivamente.
Infelizmente, a TFQP, em geral, ndo ¢ bem condicionada. Para NS = 2NF -1 (caso ndo-sobre-
amostrado), o critério mais simples de amostragem ¢ a utilizagdo de amostras no tempo igualmente

espacgadas. Porém, isto resulta em I' mal condicionada numericamente €, como consequéncia, uma
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imprecisa TFQP, que corresponde a inversa de I'. Um dos remédios para amenizar este problema
de condicionamento consiste na utilizagdo de sobre-amostragem, com as amostras no tempo

geradas aleatoriamente [56],[57]. Sendo assim, a conversdo de tempo-para-frequéncia ¢ dada por

X =TI'x (5.10)
onde
-1
r NS = 2NF—1
r' ={ o . (5.11)
@'ty !, NS>2NF-1

Na equacdo (5.11) para o caso sobre-amostrado, podemos observar que a transformada ¢ calculada
utilizando a férmula generalizada de Penrose [157]. A aplicagdo da TFQP e da sua inversa tem uma
complexidade O(NS- (2NF-1)) . Infelizmente, ao contrario da TFD, que opera no plano de fase, a
estabilidade e precisdo da TFQP depedende do esquema de amostragem do tempo adotado. Sendo
assim, se a amostragem do tempo ndo for 6tima, a transformada (5.11), T", pode se tornar

numericamente mal condicionada. O nimero de condicdo de ' € especificado como [157]
K,(D) = [T, I, (5.12)

tendo como objetivo determinar a sensitividade de (5.10) para pequenas mudancas em I'" ou em x.

Se X+ 58X satisfaz (5.10) com x + dx, temos que [157]

% +
oxl, (r)Mﬂ. (5.13.2)
Ix+8x1, 7 " r,

Similarmente, se X + 8X satisfaz (5.10), com T + 8T, temos que [157]

Bk
——£r< T
i, =

I,

I,

(5.13.b)

Na pratica, as normas mais comuns sdo: /;-norm (p = 1), /r-norm (p = 2) e [.-norm (p = «)

[157]. Seguindo [158], podemos definir o fator de estabilidade como se segue

(5.14)

log,(x(T)), NS = 2NF -1
B() = {

(logo(K(T)/(2NF - 1))), NS>2NF-1

Quando B(T") se aproxima de zero, o desempenho da TFQP se aproxima ao limite 6timo imposto

pela TFDM. Uma outra figura de mérito que estima a precisao da conversao (5.11) € definida como
&(T) = log1o]1 - T (5.15)

Além das TFQPs discutidas acima, podemos destacar os seguintes tipos: com amostragem
ortogonal-proxima [59], ortogonalizada via minimos-quadrados [159], quasi-ortogonal [158],

quase TFD-equivalente [58] e a ortogonal [60]. Os resultados apresentados em [159], sdo
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questionados em [158], devido ao fato deles violarem o limite 6timo imposto pela TFDM. O
método quasi-ortogonal proposto em [158], possue dificeis parametros de sintonizagdo, como ¢
observado em [58]. A transformada proposta em [58], estd limitada a operag¢do com sinais de dois-
tons. Finalmente, a TFQP ortogonal, proposta em [60], explora o erro de truncamento numérico
para poder satisfazer a ortogonalidade da transformada.

Para verificar a precisdo das TFQPs, discutidas acima, dois testes simples foram conduzidos.

Para este proposito, vamos considerar o simples e hipotético sistema ndo-linear dado por [159]

w
y(t) = Zai~(x(t))i coma, = 10, (5.16)

i=0
onde o sinal de entrada é composto por duas frequéncias fundamentais, e dado por

x(1) = cos(A 1)+ cos (A1) . (5.17)

O primeiro experimento foi conduzido transformando a forma-de-onda (5.16) para o dominio da
frequéncia. Os resultados obtidos com a TFRM e as TFQPs uniformemente amostrada,
aleatoriamente amostrada e ortogonal-proxima, sdo sumarizadas nas Figs. 5.3 (a) e (b). Para a
TFQPs aleatoriamente amostrada e ortogonal-préxima, o fator de sobre-amostragem ¢ igual a 2.
Para uma ordem de intermodulacdo, M,,,, igual 5, todas as transformadas desempenham bem.
Entretanto, para M,,, = 10 a TFQP igualmente amostrada e a ortogonal-préxima nio produzem
resultados aceitdveis, indicando a pobre estratégia de amostragem destas transformadas. Estes
resultados confirmam os testes de condicionamento numérico ilustrados na Fig. 5.4.. O segundo
teste foi conduzido transformando o sinal no dominio da frequéncia, definido em (5.17), para o
dominio do tempo e, entdo, transformando de volta para o dominio da frequéncia. Os resultados
deste teste sdo ilustrados nas Figs. 5.3(¢) e (d) e, como esperado, conduz as mesmas conclusdes do
primeiro teste. Em resumo, podemos obsevar o comportamento erratico da TFQP com amostragem
uniforme e ortogonal-proxima.

Conforme demonstrado em [65], obedecendo uma condi¢do de amostragem ndo restritiva,
utilizando a topologia do espectro de frequéncia da Fig. 5.1(a), as conversdes de tempo-frequéncia
dos sinais podem ser conduzidas em uma dimensao, via TFR. Em [65], a transformada que realiza
estas conversdes foi entitulada transformada de Fourier multi-tons (TFMT). Este tipo de
transformada, pode ser extendido para a analise de conversdo em frequéncia em regime multi-tons,
se considerarmos a topologia do espectro de frequéncia da Fig. 5.1(b). Neste caso, entitulamos esta
transformada de transformada de Fourier multi-tons em duas dimensoes (TFMT-2D), pois utiliza

a TFR em duas-dimensdes para a realizacdo das conversdes dos sinais. A grade de frequéncia para
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Fig. 5.3 Teste de precisdo das transformadas de Fourier discretas para sinais quasi-periodicos. As
frequéncias fundamentais sdo A, = 2n GHz e A, = 2n-0,7 GHz. (a) e (c) M}, = 5. (b) e (d)
M;,,, = 10. O fator de sobre-amostragem, m , é igual a 2.

a TFMT-2D ¢ indicada na Fig. 5.1(b). Com estas transformadas, a andlise do BH pode ser

extendida para sinais de RF digitalmente modulados.

5.5. Mapeamento-de-Frequéncia Artificial

Assim como a TFMT descrita acima, a técnica de mapeamento-de-frequéncia articial (MFA),
proposta em [62], possibilita que as conversdes de tempo-frequéncia dos sinais em um circuito
operando em regime multi-tons, possam ser conduzidas via TFR uni-dimensional. A escolha do
mapeamento adequado resulta no conhecido problema de diophatine [9]. Nas Fig. 5.5(a) e (b),
podemos observar a aplicacio da técnica de MFA para um espectro de frequéncia de dois-tons com
grade no formato de diamante e retangular, respectivamente. Para um espectro de frequéncia
definido por uma grade truncada no formato retangular, o mapeamento pode ser generalizado para

o caso multi-dimensional [63]. Neste caso, a transformada de Fourier via MAF ¢ equivalente a
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Fig. 5.4 As frequéncias fundamentais sdo A; = 2n GHze A, = A, +2n/2 Hz. (@) m = 1, (b) m = 2,
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TFRM. Convém ressaltar que, o ordenamento incorreto das frequéncias fundamentais para geracio
dos produtos de IM, ver (5.2), pode conduzir ao problema de aliasing. Recentemente, a técnica de

MAF foi sugerida para simulagdo de sistemas digitais com multi-portadoras de RF [82].

5.6. Equacio Determinante

Utilizando os resultados dos capitulos anteriores, vamos, nesta se¢@o, obter a equagao de estado
(ou determinante) para analise do BH. Iniciando com a organizagdo por frequéncia, e seguindo a
classica notagdo introduzida em [45], o vetor de variavel de estado ndo-linear da k-ésima SuR de

fundo no nivel v da hierarquia, §_ ,, pode ser organizado por frequéncia da seguinte forma

v, k>
. . T
X(U,k) _ I:X(l),k)(o) X(l),k),re(l) X(l),k),zm(l) X(l),k),re(z) X(\),k),lm(NF_l):I ’ (518)
Jk Jk Jk Jk r
X900y = [x1*P0) x*P(0) ...X;}’“,}(O)} ,
k), k), k), T VEN
O B R ) R e R
VEN
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Fig. 5.5 Exemplo da aplica¢do da técnica de mapeamento artificial em frequéncia para espectro de
frequéncia de dois-tons: (a) grade triangular e (b) grade retangular.

k) o ’ <y . ~ . —(v, k — (v, k ~
onde »;Y ¢é o niimero de varidveis de estado ndo-lineares. Os vetores Uy " e T estio

associados com as fung¢des ndo-lineares e as fontes independentes, respectivamente, e sdo

organizados da mesma forma descrita em (5.18). Seguindo esta notacdo, a matriz constitutiva

—(v, ¢
4" assume a forma

_ (v, 1), re (v, 1), im
%0 = diagla®90), {A (1) -A (1)}

A(U. 1), re(z) 7A(1), 1), im(z)
A(l),t),im(l) A(n,r),re(l)

7 A E= ) A V-1 (5.19)
A(D,t),im(z) A(U,I),re(z)

A(D’r)’im(NFfl) A(D’I)’ye(NF*I)

(v, k)

. . . — —(v, k
As matrizes constitutivas Bf (& B(D’ )

N

sdo organizadas da mesma forma descrita em (5.19).
No contexto da andlise do BH, seguindo a formula¢do multi-niveis apresentada no Capitulo 4,

podemos escrever o vetor de variavel de estado associado a SuR intermediaria, §,, ver (4.23.a),

—1,i>

COmMo S€ segue

—(v—-1,1 (0, / (0. 5 r
O [X(v Do )Xi(v)} . (5.20)

Podemos seguir o processo de construgao recursivo, descrito no capitulo anterior, e formulado para
um ponto em frequéncia. Entdo, podemos compactar as equacdes constitutivas das SuRs de fundo
e as equacdes das redes de conexdo, segundo a organizagdo por frequéncia descrita acima. A
equagdo determinante do BH do circuito, com decomposi¢o hierarquica em multiplos niveis, pode

ser compactamente escrita como

F(X) = AX+ BU(X) + W, (5.21)

75



onde

W = B,U,. (5.22)

Na equagdo determinante multi-niveis (5.21), a matriz 4 assume uma estrutura multi-niveis tipo
bloco diagonal com dupla borda, enquanto as matrizes B, ¢ B, assumem uma estrutura multi-
niveis bloco diagonal com borda horizontal. As matrizes sdo organizadas por SuR e por frequéncia.
Apos a determinag@o do vetor de variavel de estado, podemos calcular as tensdes e as correntes

associadas com as sondas internas das SuRs de fundo, utilizando a seguinte expressio
Y = MX+NU(X)+N,U,. (5.23)

Para a equagdo de sonda (5.23), a matriz M assume uma estrutura multi-niveis bloco diagonal com
borda vertical, enquanto as matrizes N, ¢ N, assumem uma estrutura multi-niveis bloco diagonal.
As matrizes sdo organizadas por SuR e por frequéncia. Uma eficiente representagdo multi-niveis,
para implementagdo numérica de matrizes bloco diagonal com bordas, foi desenvolvida. Em
conjunto, também foram implementadas numericamente técnicas de matrizes densas e esparsas

para operar neste tipo de matrizes.

5.7. Matriz Jacobiana

Uma aspecto crucial na andlise do BH € a geracdo, o armazenamento (demanda de memoria), e
a fatorizagdo (tempo de processamento) da matriz jacobiana associada com a equagdo
determinante. Os sistemas jacobianos que emergem a cada iteragdo do solucionador ndo-linear
utilizado na solugdo da equagdo determinante do BH, sdo resolvidos via fatorizagdo LU. Para os
solucionadores de equagdo nao-linear, com solugdo iterativa dos sistemas jacobianos, e.g. métodos
de Newton inexato e do tensor inexato, a serem discutidos em capitulo subsequénte, exige-se um
eficiente pré-condicionador fundamentado na matriz jacobiana. O mais utilizado ¢ o pré-
condicionador do tipo bloco diagonal que, por sua vez, é resolvido via fatorizagdo LU [26],[160].
Vale ressaltar que, a técnica de decomposi¢@o hierarquica do circuito, introduzida acima, permite
reduzir significantemente os custos de formacao e de fatorizacdo da matriz jacobiana, que assume
uma estrutura multi-niveis tipo bloco diagonal com dupla borda. Em adi¢do, a matriz jacobiana
associada ao vetor de funcdo ndo-linear do circuito assume uma estrutura bloco diagonal, onde
cada bloco corresponde a matriz jacobiana associada ao vetor de fun¢io ndo-linear de uma SuR de
fundo. Dependendo do nimero de varidveis de estado ndo-linear e do niimero de linhas espectrais
envolvidas no problema do BH, a dimensdo de cada bloco da matriz jacobiana pode ser

excessivamente alta para ser armazenada e processada utilizando técnicas de matriz densa. Nesta
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Fig. 5.6 Estrutura da matriz jacobiana com (a) 1 (um) nivel e (b) 2 (dois) niveis de decomposig¢ao.
(c) Estrutura multi-niveis (bloco diagonal com borda dupla) da matriz jacobiana para sucessivas
decomposic¢des incluindo um nivel adicional. Assume-se que cada transistor intruduz 3 (trés)
variaveis de estado ndo-linear (NF = 2NF-1).

condic¢do, o uso de técnicas de matrizes esparsas ¢ mandatorio [146],[148].

Para ilustrar as observagdes acima, a estrutura da matriz jacobiana associada ao exemplo de
circuito descrito na Fig. 2.3, do Capitulo 2, para diferentes esquemas de decomposi¢cdo multi-
niveis, pode ser visualizada na Fig. 5.6. Mais precisamente, nas Figs. 5.6(a) e (b), podemos
observar a estrutura de 1 nivel e com decomposi¢ao de 2 niveis, respectivamente. Enqunato na Fig.
5.6(c) ¢ apresentada a estrutura da matriz jacobiana do circuito para esquemas de decomposi¢do
com 2, 3 e 4 niveis de hierarquia. Vale ressaltar que a estrututura de 2 niveis da Fig. 5.6(b) pode
ser obtida apartir das estruturas apresentadas na Fig. 5.6(c), com a aplica¢do da técnica de
nivelamento, introduzida no capitulo anterior. Apds o nivelamento, podemos observar que o
complemento de Shur, da decomposicdo da Fig. 5.6(b), possue uma dimensdo comparavel ao
maior bloco diagonal, sendo esta dimensao igual a soma das dimensdes dos complementos de Shur
da estrutura de 4 niveis da Fig. 5.6(c). E importante destacar, que a fatorizagio LU de uma matriz
na forma multi-niveis tipo bloco diagonal com borda dupla ndo gera elementos ndo-zero extras, ver

Apéndice C.
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A matriz jacobiana correspondente a derivada do vetor de residuo, definido pela equagdo

determinante multi-niveis (5.21), com relacdo ao vetor de varidavel de estado, ¢ dada por

IX) = % - A+BG/(X), (5.24)
onde
&% = X (5.25)
AR ’

A matriz jacobiana, J(X) , assume uma estrutura multi-niveis tipo bloco diagonal com dupla borda.
Os blocos na diagonal correspondem as matrizes jacobianas das SuRs de fundo e os blocos da
borda horizontal correspondem as matrizes jacobianas associadas as redes de conex@o. Os blocos
na borda vertical é igual aos blocos na borda vertical de 4, uma vez que o vetor de funcdo nio-

linear ndo depende das varidveis de estado das redes de conexdo. Seguindo a formulagdo do

capitulo anterior, a matriz jacobiana da SuR intermediaria, s, , ., ¢ dada por
._](U,])(X(Drj)) Z’(Y’Un/)
—(D—l,i) _(1)_1’1') _
J (X ) = S0 gD 4D | (5.26)
(X)) Ay
~(0,)), (v, —(0, 1), (0, D) (-1
Jg(v,])(X(D,j)) J;U, )(X(D’ )) C;D i)
onde
(u 1) <(v,1) (U 4 X -, =M= (1) 1) <(V,1)
X" = oF _(X) _ A" +By; X, (5.27.a)
X (0 1) !
aF" (%)
IRy = e = 2 p e X, (5.27.b)
X~ '

Lembremos que o vetor de residuo, F(X), possue a mesma organizagdo do vetor de variavel de
estado, X, ver e (5.20).

A matriz jacobiana, G«(X), definida em (5.25), assume uma estrutura multi-niveis tipo bloco
diagonal com borda vertical. Os blocos na diagonal correspondentes as matrizes jacobianas das
SuRs de fundo /, ..., 7. Em adi¢@o, a borda vertical € igual a zero, uma vez que o vetor de fung¢éo

nao-linear ndo depende das variaveis de estado das redes de conexao.

aj(ﬁurl)(x(u’.])) 0
—(v-1Li) o(v-1,0) 5.28
Gy X ) = E (5.28)
(D l)()—((\) l)) 0
onde
=0, 1) <
_ oF. X
v t)(X(u r)) y (X) (5.29)
aX(U 1)
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A seguir, discutiremos o calculo da matriz jacobiana, "

(X ) , associada ao vetor de funcao
ndo-linear de uma SuR de fundo, &, ,. Para simplificar nota¢do, nas expressdes abaixo iremos
suprimir o superescrito (v, 7).

Sendo assim, as derivadas das componentes espectrais do vetor de fun¢do ndo-linear, em

relacdo as componentes espectrais do vetor de varidvel ndo-linear, s3o dadas por:

IU; (@) ()
_fp 0
9X, () Z ax (tn) (5.30.2)
Uy () auf (t,)
aX (@) Z ox,(t,) Vi (530.b)
AUy () au, () AU, (@) au, (1) im
ey ke (-2r’") (5.30.¢)
(o) ZO 5,5 X (o) ZO oy (1) - !
oU, (® ) (@) (L, ) j
fP k CLp K lm
n Mk, n ,7 Wi n (530(1)
2X* (@) ZO ax (” o ax””(m,) nz Ty 1
onde pe [1,ngy] € g€ [1,n,5,]. Os coeficientes complexos
Yin =@t (5.31.a)
€
T, = D +im, = (1/NS)e Aoty (5.31.b)

correspondem aos elementos da matriz que definem a TFD, e sua inversa, respectivamente. Da

equagdo (5.31.b), podemos verificar facilmente que

re
20k = Dot Ui (5.32.a)

2rnk (D, =T, ) (5.32.b)

Neste ponto, é conveniente definir: gpq() = duy (x(1)/dx (1) Agora, substituindo as relacdes

(5.32.a) e (5.32.b) nas expressoes (5.30.a)-(5.30.d), e observando que

J(u)ki w1,

Vel 41 = (1/NS)e =Vktin> (5.33)
podemos escrever as expressdes correspondentes as derivadas do harménico da fungdo nao-linear
com relagdo ao harmdnico da variavel de estado. Estas expressdes sao dadas por:

aUﬁp(mO)

W = qu((L)O) (5343)
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AU (@) U (o) ;
__Lpr Tk e _Lpr Tk Aim
o~ O TGy~ el (5.34.b)
U U 4
w = 2G,(-®) w = 2G,n(-®) (5.34.c)
X, () X" (o)
AU, () AU (w,) . .
Ee K G+ @)+ Gl (0, - o) —LEE = 67w+ 0,)-G (0, - ©) (5.34.d)
aX;e(m,) pq Tk / pq Tk / aXf]m(o),) pq Tk 7~ pg Tk /
M=Gim(m + @)+ G (0, - o) M=—G’e(m +0)+ G (0, - ) (5.34.¢)
8X;e(co,) pg Tk ! pg kTl aX;’”(m,) pq Tk / pg~k Tl

onde k /e [0,NF] ¢ |0, to]e S (NF,)D>S(NF) . S/(NF,) e NF, correspondem ao espectro de

frequéncia de derivadas e ao numero de frequéncias em S,. Os coeficientes G, , G, , € G,

correspondem aos coeficientes de Fourier da fun¢do no tempo, g, , definida previamente. A

re,im re,im

(k) = [Gyo

As expressdes acima, podem ser generalizadas para regime multi-tons empregando a TFDM,

notagdo de matriz de bloco, G(0) = [G,, (D] ¢ G (k)] , foi utilizada.

ver somatdrias (5.7.a) e (5.7.b). Sendo assim, introduzindo o vetor de indice k = (k| k,, ..., kyp) ,

para simplificar a notagdo, podemos escrever

U, ,(0)

X, (0) = Gpg® (5.35.a)
AU (k) UM (kY
_hp\ e fip _ im
an(O) Pq(k) an(O) qu(k) (5.35.b)
U, (0 AU, (0 .
ZD g T - g (5.35.0)
X, (1) X" (1)
aU}"e (k) aUre (k) ) .
—Lo Gkt D+ G-l —L— = Gk -Gk 1) (5.35.d)
aX;e(l) pPq Pq aX;m(l) Pq pq
Uk ‘ AU (k)
—LE— = Gk D+ Gkl —EE— = Gk D+ Gk ) (535.¢)
aX;e(l) P4q P4q aqum(l) Pq Pq

onde k,le [-NH,NH] (NH = (NH|,NH,,..,NHy;) ) € |0, 1+ € Sy(NF,) D S(NF) . Convém
ressaltar, que as expressdes acima assumem uma forma mais simples do que as expressoes obtidas
com a equacdo paramétrica, descrita em [18]. Como ilustracdo, a matriz jacobiana para um regime
de tnico-tom com NH harmodnicos € mostrada na proxima pagina em (5.36).

Utilizando técnicas de matrizes esparsas, o controle de esparsidade da matriz jacobiana, para

solucdo do problema EH no caso de tnico-tom, pode ser conduzido com

80



S, = || <M. (5.36)

Para entendermos o significado fisico da expressdo acima, vamos considerar que a amplitude
(nivel de poténcia) das fontes de excitagdo de CA € pequena o suficiente para ndo afetar as nao-
linearidades das SuRs de fundo. Nesta condi¢do, apenas a componente de CC (NF, = 1) do
espectro de frequéncia de derivadas, S,;, € necessaria para a solug¢do precisa da equagdo
determinante do BH. Com o aumento do nivel de poténcia das fontes de excitacdo, se torna
necessario o aumento da largura-de-banda da matriz jacobiana. Na Fig. 5.7(a), podemos observar
o padrdo de esparsidade da matriz jacobiana, para o caso de unico-tom gerado por (5.36), com
M, =4 e NH, = 16. Neste caso, a fatorizagdo LU ndo produzira nenhum elemento nio-zero
adicional, i.e., o padrdo de esparsidade ¢é preservado [146].

Em regime multi-tons, para a exploracdo de técnicas de matriz esparsa, a estrutura ndo-zero da
matriz jacobiana associada ao vetor de funcdo ndo-linear, pode ser definida pelo seguinte espectro
de frequéncia de derivada

Ny

z |k < M,
! , (5.37)

where:
|kl.| SNH,1<i<NT

k;=0,N;+1<i<NT

onde N, e M, sdo nimeros inteiros, com N,<NT [18]. Como o, ., = |o, * ®], entdo, em vista de
(5.35.a)-(5.35.¢) e da terceira relagdo de (5.37), os produtos de IM gerados por o, € o, serdo
considerados acoplados apenas quando |k = |/|, para k; = 0, N,+ 1 <i< NT . Neste caso, temos que
o, +,€ S,(NF,) . Vale notar que o pardmetro M, controla a largura-de-banda da matriz jacobiana.
Conforme destacado em [18], em algumas situagdes a técnica de frequency-windowing [49]
produzird um desacoplamento da matriz jacobiana estruturalmente semelhante a estrutura tipo
bloco diagonal, obtida com (5.37). Para ilustrar a aplicagao do espectro de derivada (5.37), na Fig.
5.7(b) podemos observar o padrdo de esparsidade da matriz jacobiana obtida com N, =1 e
M, = 2. Neste caso, a fatoriza¢do LU ndo produzira uma entrada ndo-zero. A topologia do espectro
de sinal corresponde a um conversor de frequéncia de dois-tons (N7 = 2), ver Tabela 5.1, com
Mo =6, N, ,=NHy=4 € Ngy = NH, = 3.

Dependendo do tipo de andlise o espectro de derivadas pode ser diferente de uma SuR para
outra. Para exemplificar, com o arquétipo dado no Capitulo 2, podemos considerar a analise de um

tipico sistema de recepcdo de RF composto dos seguintes modulos: amplificador de RF de baixo-
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Fig. 5.7 (a) Padrao de esparsidade da matriz jacobiana para analise de Unico-tom. (b) Padrdo de
esparsidade da matriz jacobiana para analise de dois-tons (7,,, - nimero de blocos ndo-zero).
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ruido, conversor em frequéncia de descida, oscilador local (OL) e amplificador de frequéncia
intermediaria (FI). Assumindo que cada um destes modulos consiste de uma SuR, vamos assumir
que estamos interessados na determinacdo da faixa dindmica do sistema de recepg¢do. Neste caso,
o amplificador de RF de sinais pode ser co. A rede de conexdo pode ser considerada com o mesmo

espectro de derivadas definido para o CF.

5.8. Conclusao

Iniciamos este capitulo com a apresentacio das diferentes topologias do espectro de frequéncia,
comumente utilizadas na analise do BH em regime de dois, trés e multi-tons. A analise do BH em
regime multi-tons inclui uma versdo particularmente Util na determinagdo da caracteristica de
recrescimento espectral em amplificadores, multiplicadores e conversores em frequéncia, e
consequéntemente, na determinag@o de figuras de mérito para distor¢do por IM , e.g., ACPR.

Em seguida, foram descritas diferentes técnicas para implementacdo das TFDs utilizadas nas
conversdes tempo-frequéncia do sinal, e requeridas durante o processo de andlise do BH. Para a
simulagdo em regime de unico-tom, a implementag¢ao via TFR (versdo radix, i.e., ndo limitada por
uma base de 2) ¢ a op¢do mais eficiente. Para regime de dois e trés-tons a TFR-2D e a TFR-3D.,
respectivamente, devem ser utilizadas para obter a méxima precisdo. Diferentes versdes TFQPs
foram discutidas e implementadas para comparag¢do com as TFRMs. Para andlise de sistemas com
multi-portadoras de RF, foi introduzida a técnica de MAF, que permite a condugio de conversdes
via TFR uni-dimensional. Para operagdes envolvendo sinais com modulagao digital, foi discutida
e implementada a TFMT para analise de amplificadores, e a TFMT-2D para andlise de conversores
em frequéncia. Vale ressaltar que, este tipo de transformada pode ser facilmente extendida para
sistemas com multi-portadoras utilizando MAF. tipicamente, para sistemas de Unica- e multi-
portadoras de RF moduladas digitalmente, a analise ¢ conduzida via método do BH-TE. A
representacdo numérica de um sinal digital, utilizando multi-senos, foi discutida e implementada.

Finalmente, utilizando o desenvolvimento dos capitulos anteriores, apresentamos a formulagdo
da equagdo determinante do BH, no contexto da decomposi¢do multi-niveis de circuito. As
matrizes envolvidas nesta formulagdo, sdo todas formadas de multiplos niveis, onde cada nivel
assume uma forma tipo bloco diagonal com e sem bordas laterais. Para resolu¢do desta equacdo
determinante, foi apresentado o calculo analitico da matriz jacobiana do BH, que assume uma
estrutura hierdrquica multi-niveis tipo bloco diagonal com borda dupla. O conceito de espectro de

frequéncia de derivada foi discutido e implementado, oferecendo um controle de esparsidade da
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matriz jacobiana. O impacto da formulagdo multi-niveis na fatoriza¢do da matriz jacobiana do BH,
para a solucdo direta ou iterativa via pré-condicionadores dos sistemas jacobianos, serd discutido

nos proximos capitulos.
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6. Métodos de Newton e do Tensor

6.1. Introducio

O CAPITULO ANTERIOR, foi introduzida uma eficiente metodologia para a formulag¢do

multi-niveis do problema do BH associado a analise (e otimiza¢ao) de circuitos de RF em
grande-escala. Agora, discutiremos a teoria ¢ a implementagdo de métodos iterativos, para a
eficiente solucdo deste problema, com o circuito operando em regime fortemente nao-linear.
Consideraremos que as SuRs de fundo produzem subsistemas do BH de pequena- e média-escala.
Tradicionalmente, estes métodos fundamentam-se em aproximacdes sucessivas da raiz, obtida da
solugdo de um modelo linear local (sistema jacobiano), resultante da linearizacdo da equacdo
determinante do BH entorno da iteracdo corrente. O classico método de Newton (método padrao)
com ou sem iterag¢des de corda e de Shamanskii, bem como, os métodos da secante (quasi-Newton)
[17],[46] sdao os mais utilizados na analise do BH, conforme descrito em [37],[38],[45],[18],[19].
Neste capitulo, investigaremos a aplicagdo (robustez e eficiéncia) de uma nova classe de métodos,
entitulados métodos do tensor. O desempenho do método do tensor sera avaliado, discutido e
implementado em relagdo ao método padrio. Estes métodos apresentam como principal
caracteristica o fato de fundamentarem-se em um modelo local, de extensdo do modelo linear que
¢ utilizado na iteragdo de Newton com a inclusdo de um termo quadratico contendo informagao de
segunda-ordem.

Iniciaremos a nossa discussao, se¢des 6.2 € 6.3, descrevendo a natureza do problema do BH para
analise de circuitos for¢ados, definindo notagdo e apresentando o conceito de funcdo nivel. Em
seguida, na Secdo 6.4, apresentaremos um resumo na teoria € na implementagdo do método de
Newton. Neste resumo, que também facilitard a discuss@o do método do tensor, as subsegdes 6.4.1
e 6.4.2, respectivamente, discutem a estratégia de globalizacdo via pesquisa-em-linha, e a
.mplementa¢cdo numérica adotada para o método padrdo. Na Se¢do 6.5, organizada em quatro
subsec¢des, apresentaremos a teoria € a implementacido do método do tensor [29],[30]. Para iniciar,
as subsecdes 6.5.1 € 6.5.2 expdem a teoria basica adotada na construgdo e na solu¢do do modelo
do tensor. A Subsecdo 6.5.3 discute duas diferentes estratégias de globalizagdo via pesquisa-em-
linha., especificas para os métodos do tensor, a saber: estratégia padrao (ver Subse¢do 6.5.3.a) [33]
e estratégia curvilinear (ver Subseg¢do 6.5.3.b) [161]. A ultima Subsecdo 6.5.4, delineia a
implementagdo do método do tensor adotada neste trabalho. Em adicdo, sdo apresentados
algoritmos detalhados descrevendo a implementacdo numérica destes métodos.

Ainda neste capitulo, com o objetivo de ampliar a regido de convergéncia dos solucionadores

&5



ndo-lineares, na Sec¢do 6.6 ¢ apresentada a técnica de continuagdo (ou homotopia) [47]
implementada neste trabalho. Para valida¢do dos algoritmos implementados e verificacdo
preliminar no desempenho do método de Newton e do tensor, na Secdo 6.7 sdo apresentados os
resultados de uma série de testes numéricos realizados. As conclusdes finais sdo reservadas para a

Sec¢do 6.8.
6.2. Consideracdes Preliminares

Conforme discutido anteriormente, a determinacdo da reposta de regime permanente em
circuitos ndo-lineares forcados, via analise do BH, requer a solu¢do de um sistema nao-linear de
equacdes algébricas. Sendo assim, este tipo de andlise ¢ equivalente a um problema de

determinag¢do-de-raiz, que pode ser postulado da seguine forma
Dado F: RY 5 R", encontrar X" e R" tal que F(X)=0¢e rRY. (6.1)

onde N ¢ a dimens3o do problema. Lembramos que, na analise do BH, a dimensao ¢ igual ao
produto do numero de varidveis de estado vezes o nimero de linhas espectrais. Alternativamente,
introduzindo a fung¢fo objetivo uni-dimensional, U, podemos postular a mesma andalise como um

problema de otimizagao sem restrigdes, onde
Dado U: RV SR , encontrar X e R no qual U(X) é minimizada. (6.2)

A funcdo objetivo ¢ usualmente fundamentada na norma de minimo-quadrado (M2), ou
simplesmente norma-M2, do mapeamento ndo-linear, F. De acordo com o debate apresentado em
[162], a analise do BH deve ser conduzida utilizando (6.1). Isto deve-se a superior velocidade de
convergéncia local dos métodos de determinagdo-de-raiz (e.g., método de Newton e do tensor) em
relacdo aos métodos de otimizagdo. No caso de sistemas autdnomos e sincronizados, a andlise do
BH pode ser iniciada como um problema de otimizagao (6.2), para determinar uma itera¢ao inicial
dentro da regido de convergéncia local para solugdo de (6.1) [163]. Seguindo a classica notagdo
adotada em analise funcional, neste capitulo iremos representar os vetores X € F(X) pelos vetores

x e F(x), respectivamente.
6.3. Fun¢ao Nivel

A fungdo nivel (ou mérito) ¢ um tipo especial de fun¢do, que pode ser utilizada na condugio do

teste de aceitacdo (ou monotonicidade) do fator de amortecimento em estratégias de globalizac¢ao
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do tipo pesquisa-em-linha. Esta fung¢do, no ponto x,, ¢ definida pela seguinte expressdo [166]

def]

fix,|4,) = E”ApF(xk)Hi = %F(xk)T;IpF(xk) (6.3)

13 2

, . e, . o . — T .
onde 4, ¢ uma matriz (N,N) arbitraria constante ndo-singular ¢ 4, = 4,°4,. O subescrito “p
indica que a matriz, A, ¢ calculada em um determinado ponto estacionario, X, Mais
recentemente, foi introduzida, em [164], a fun¢do norma vetor com peso definida por

. _ 1/2
N(xy|A,) P A, F(x)) (6.4)

Como podemos observar, as fungdes definidas em (6.3) e (6.4) estdo diretamente relacionadas, e

os gradientes destas fun¢des possuem a mesma dire¢do, e s2o dados por

VAx,|4,) = J(x) A, F(xp) (6.5)

T_
VN(xy|4,) = J(xp) A,F(x;), (6.6)

1
N(xg|4,)

. NxN . . . .
respectivamente, onde J(x;) € R" " ¢é a matriz jacobiana, em x,, associada 40 mapeamento F.

Apesar deste fato, a defini¢do de funcdo nivel (6.3) ndo € citada em [164].

6.4. Método de Newton

O método de Newton ¢ fundamentalmente um processo iterativo de aproximacdes lineares
suscessivas, para determinacdo da raiz de um sistema de equagdo nio-linear. Mais precisamente,
fundamenta cada iteracdo em um vetor de correcdo, d, resultante da solu¢do do modelo linear dado
por

M(x,+d) = F(x;)+J(x)d, (6.7)

N N NxN . ~ ,
onde x, € R", F(x))e R", e J(x,) e R * correspondem ao vetor de iteracdo, vetor de residuo e
matrix jacobiana, respectivamente. Observa-se, de imediato, que a raiz do modelo local descrito

acima, corresponde a correcdo de Newton, e pode ser obtida através da solug@o do seguinte sistema
Jxpd,y, = ~F(xp). (6.8)
Obviamente, a raiz existe apenas se J, for uma matriz ndo-singular. Ap6s o calculo do vetor d,, .,

a nova iteracdo pode ser facilmente calculada como x,, , = x, +d,, ,. Sendo assim, o método de

Newton pode ser postulado como se segue:

Dado: x, e RY (6.9.2)
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Para k< 0 passo 1 até “convergéncia” faca: (6.9.b)
Encontrar: dy, , € R" tal que My(x;+dy ) =0 (6.9.c)

Xpo X tdy (6.9.d)

Assumindo que a convergéncia ¢ atingida na k-ésima iteragao, entdo podemos dizer que o processo
iterativo acima & equivalente a solugdo de “k” sistemas lineares (ou sistemas jacobianos) descritos
por (6.7).

A convergéncia do processo iterativo (6.9.a)-(6.9.d) pode ser caracterizada por importantes
resultados teoricos (andlise funcional), e.g.: teorema de Newton-Kantorovich [17, p. 421], teorema
de Newton-Mysovskii [17, p. 412] e o teorema apresentado por Dennis-Schnabel em [46, p. 95].
Versdes refinadas dos dois primeiros teoremas e invariantes sob transformacdo afim foram
apresentadas em [165]. As principais suposi¢des nestes teoremas, sdo: (i) a matriz jacobiana em
um dominio, D,,, onde a solug@o € procurada, deve ser ndo-singular, e (i1) 0 mapeamento ndo-linear
F:DcRY 5 RY deve ser Fréchet diferenciavel em um conjunto convexo, D, tal que: DycD. As

outras suposigdes sao:

) - I <y y—x x,ye D, , (6.10.2)
liy l<p xep,,e (6.10.b)
[7cxg) " Fxg)| < - (6.10.¢)

A suposi¢do (6.10.a) corresponde a condicdo de continuidade Lipschitz (caso particular da
condigdo de continuidade de Holder) em D,,. No contexto deste trabalho, esta suposigdo requer que
as funcdes representando as caracteristicas ndo-lineares dos dispositivos ativos sejam Lipschitz
continua, i.e., possuam no minimo derivadas continuas de primeira-ordem (de ordem superior, no
caso de Holder continua) e de suave variagdo em D. As demais suposicdes (6.10.b) e (6.10.c),
definem um limite superior para o nimero de condicionamento da matriz jacobiana inversa, e para
a norma do vetor de corre¢do inicial, respectivamente. (Problema de deficiéncia de posto.)

As propriedades de convergéncia do método de Newton descritas nos teoremas classicos citados
acima sdo de natureza local, i.e., validas apenas quando a iteragdo esta suficientemente proxima da
raiz. Sendo assim, para extensido do dominio de convergéncia, uma estratégia de globalizagdo deve
ser empregada. No contexto do método de Newton, as estratégias comumente utilizadas sdo
pesquisa-em-linha e regido-de-confianga. Esta tltima ¢ mais adequada aos métodos de otimizagao.
Neste trabalho, vamos considerar a estratégia de pesquisa-em-linha.

A determinacdo da corre¢do de Newton (6.8), quando a matriz jacobiana for esparsa, pode ser

eficientemente conduzida utilizando a fatoriza¢do LU e técnicas de matrizes esparsas [146],[148].
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Para matriz jacobiana com representag@o densa, limitada a solucdo de sistemas de pequena-escala,
a fatorizagdo LU e o processo de retro-substituigdes possuem complexidades O(N’/3) e O(NY),
respectivamente.

Com o proposito de ampliar o conhecimento teorico, e para comparagdo de desempenho, além
do método de Newton, durante a execucdo deste trabalho, foram analisados e implementados os
seguintes métodos: “Global Affine Invariant Newton” (GAIN) [166],[167],[168] e “Global
Approximate Newton” (GAN) [169]. No método GAIN, o processo iterativo consiste basicamente
de uma malha a-priori, e uma malha a-posteriori. Na malha a-priori a matriz jacobiana ¢ sempre
calculada e fatorada, e a corre¢do de Newton ¢ utilizada. J4 na malha a-posteriori, a matriz
jacobiana ¢ mantida constante, € uma correcdo de Newton simplificada ¢ utilizada. Neste método,
o critério de chaveamento entre as malhas, esta associado com a fung¢do nivel natural (ou
escalamento natural), ¢ o fator de amortecimento ¢ determinado em fun¢do de estimativas,
chamadas de quantidades (ou pardmetros) de Kantorovich. No método GAN, o fator de
amortecimento ¢ determinado de forma simples, através da norma do residuo e de um parametro
adicional que controla a velocidade de convergéncia. Nos problemas testes considerados, estes
métodos demonstraram um desempenho comparavel, porém inferior ao método de Newton
globalizado com pesquisa-em-linha.

Métodos fundamentados no modelo linear (6.7), no qual a matriz jacobiana, ou a sua inversa,
pode ser aproximada em determinadas iteragdes, sdo chamados de quasi-Newton. O método da
secante de Broyden [170] ¢ um dos mais utilizados. Neste método, a aproximacdo secante da
matriz jacobiana, ou da sua inversa, produz a boa, ou a ma, férmula de atualizacdo de Broyden,
respectivamente [46]. Este tipo de método € mais adequado para solucdo de sistemas nao-lineares
de pequena-escala, onde a matriz jacobiana € do tipo densa. A formula de atualizagdo de Broyden
pode ser eficientemente calculada, utilizando a matriz jacobiana decomposta via fatorizacdo QR

[46],[171].

6.4.1. Globalizacao via Pesquisa-em-Linha

A pesquisa-em-linha via retrocedimento ¢ uma estratégia de globalizagdo, de implementagdo ad
hoc, comumente empregada no método de Newton, para melhorar sua robustez na busca da raiz
quando a estimativa reside fora da regido de convergéncia local. Assume-se que x, € d
correspondem aos vetores de iteragdo e de corre¢dao (de Newton ou do tensor), respectivamente.
Entdo, a estratégia em questdo tenta encontrar uma nova iteragdo x,,, = x,+A.d, com

L. € R:(0,1], que satisfaga um apropriado critério de redug¢do da fungdo nivel, i.e., teste de
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monotonicidade. Numa j-ésima iteragdo da pesquisa-em-linha, o valor 6timo do fator de
amortecimento (ou relaxag¢do), 1, ;, pode ser obtido analiticamente através da solu¢do de um
polindmio de baixa-ordem, tipicamente de ordem quadritica, que interpola a funcdo nivel
parametrizada }(xk’ |4 = A+ di|4,) . Notar que, £R >R & uma fungdo de restrigio uni-
dimensional. Uma estratégia mais simples ¢ a dividindo-pela-metade, onde o fator de
amortecimento ¢ simplesmente divido pela metade cada vez que o critério de aceitacdo ¢ violado.

Utilizando a defini¢do de fung¢éo nivel (6.3), e do seu gradiente (6.5), o teste de monotonicidade

para aceitagdo do fator de amortecimento, %, ;, pode ser implementado via

flx, + kk,jdk|Ak) Sf(xk’Ak) + Ockk,jtax_inck , (6.11)

, n .. . 4 o,
onde ooe R ¢ um pardmetro tipicamente igual a 10 ~, correspondendo a um suave critério de

aceitagdo, e tax_inc, € R € a faxa de inclinagdo (ou derivada direcional) de / no ponto x, , dada por

tax_inc, = V/x,[dp) dy = ~Flx) ALF(x,) . (6.12)

O teste monotonico (6.11) corresponde a bem conhecida condi¢do de Armijo [46],[17] e
favorece a caracteristica de rapida convergéncia local (q-quadratica) dos métodos de Newton e do
tensor (a ser discutido), particularmente quando a iteragdo corrente ndo estd proxima da raiz
procurada. Na pratica, para assegurar esta caracteristica, o fator de amortecimento deve ser restrito

a um valor minimo, A_. e R:(0,1]. Adicionalmente, o valor inicial do fator de amortecimento,

'min
Ao € R:(0,1], deve ser selecionado de forma a evitar que a corre¢do conduza a uma possivel
divergéncia em problemas com acentuadas nao-linearidades. Fundamentada em experéncias
nimericas em uma grande variedade de problemas, a Tabela 6.1 apresenta um simples critério para
selecdo do fator de amortecimento inicial € minimo [168]. Como podemos observar, a sele¢ao
depende da classe do problema, definida em termos da for¢a das ndo-linearidades presentes no

mapeamento ndo-linear F(x).

Tabela 6.1
DEFINICAO DE CLASSE DO PROBLEMA

Fator de amortecimento
Classe do Problema inicial minimo
(%) (Amin)
linear 1 —
suavemente ndo-linear 1 0.0001
altamente ndo-linear 0.01 0.0001
extremamente ndo-linear 0.0001 0.0001
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O teste de aceitacdo (6.3) pode produzir diferentes resultados a depender da defini¢do da matriz
de peso 4,. Um importante resultado ¢ o da func¢do nivel associada com a norma de minimos-

quadrados (M2), ou simplesmente norma-M2, onde temos que

1 T
fip(X) = fix|1) = 2F(x) F(x)
a,-1=" D=3 . (6.13)
Vi) = VAx(1) = J(x) F(x)

Neste caso, utilizando (6.12) e (6.13) deduzimos que a taxa de inclinacdo em norma-M2 ¢ dada por

tax_incy, , = VAp(p) dy o = —Flxp) Flxp). (6.14)

Deste resultado, podemos observar que o teste (6.11) ira monitorar a reducdo da norma-M2 do
residuo (ou mapeamento nao-linear), tal que: [F G+ Ry dy D, < (1= J|FCxp)|, - O angulo entre
a corre¢do de Newton e do passo de mdxima-descida em, x, , pode ser calculado através da seguinte

expressdo

F(x,) F(x,) !

cosO(-Vip(xp), dy 1) = ‘ (6.15)

| o Fe], WD

onde x,(J) = ||J||2||fl||2 ¢ o numero de condicionamento de J em norma-M2 [17]. Conforme
discutido em [164], o angulo definido em (6.15), pode variar de 0 a 90 graus, tendo em vista que
fT(xk)Jfl(xk) e J(xk)JT(xk) sd0 matrizes simétricas do tipo positiva definida compartilhando os
mesmos auto-vetores € com reciprocos auto-valores. As diregdes sdo coincidentes apenas quando
F(x,) ¢ paralelo a um, e apenas um, dos auto-vetores de fT(xk)fl(xk) , uma rara situagdo mas de
possivel ocorréncia. em um outro extremo, as dire¢des tendem a ortogonalidade, quando F(x))
contém uma ampla distribui¢cdo de auto-vetores, e fT(xk)fl(xk) possui uma grande divergéncia
em auto-valores, correspondendo a um elevado nimero de condicionamento, ver (6.15).
Infelizmente, esta ultima condi¢o co-relaciona bem com o aumento dos erros de arredondamento
em operacdes de ponto flutuante nos procedimentos de fatorizacdo de matriz e retro-substituico.
Isto resulta na perda de precisdo na determinag@o da correcdo de Newton, podendo produzir um
angulo acima de 90 graus entre as dire¢cdes em consideracdo. Neste extremo, ndo existirda nenhum
valor para o fator de amortecimento que satisfaga o teste de monotonicidade (6.77).

Para remediar a situagdo descrita acima, foi proposta em [166], a fungdo nivel natural que ¢ a
funcdo nivel associada com corre¢do de Newton, i.e., com a norma de atualizagdo-de-Newton

(aN), ou norma-aN [164]. Neste caso, temos que
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fanx) = fld )™ = 3F@ 90 Iy F)

A =J(x) = (6.16)

Vi x) = VAxIE) ™) = J0) I J(x) F(x)

O ponto estacionario, x,, definido anteriormente, ¢ dado por x, = x,. As expressoes em (6.16)
definem a condigdo de escalamento natural para a correcio de Newton. Introduzindo,

x = x;+ 1y dy ., e utilizando (6.16), a fungdo nivel natural parametrizada em %, ; ¢ dada por

b 1 -1 2 1~ 2
FanOy ) = faon G+ hy iy o %)) = E”J(xk) Flxg+hy dy, k)H2 = EH a2 (6.17)
Como podemos observar esta fun¢do tem como peso a matriz jacobiana inversa, J(xk)f1 , €0 seu
calculo implica na resolugdo do seguinte sistema jacobiano
Fxthy jdy )+ Jx) d Nk = 0. (6.18)

Assumindo que a matriz jacobiana, J(x,), se encontra fatorizada na forma LU, entdo a solucédo do
sistema acima requer apenas retro-substitui¢des com complexidade O(N%).

Para a norma-aN, a taxa de inclinag@o utilizada no teste de monotonicidade (6.11) ¢ dada por

. T T
tax_inc,y ;= VNG x) dy = —dy g dy p (6.19)

Isto significa que este teste ird monitorar a reducdo da norma-M2 de d v,k ; em relacdo a norma-

M2 da correg¢ao de Newton,

D i< =ady pldy i, -

Com as consideracdes acima, o algoritmo de pesquisa-em-linha, entitulado Algoritmo BLS,

pode ser, entdo, apresentado como se segue:

Algoritmo BLS
(“Backtracking Line-Search”)

(L-1)  Dado: x, RN, dy 1 € RN, ae R, Ay, € ReNIP
(L-2) Calcular: Vf(xk|A Q= J(xk)TF(xk) (gradiente);

max 20 ’

(L-3)  Calcular: tax_inc; = Vf(x;|4 k)TdN, ; (taxa de inclina¢@o);
(L-4) PARA j < 0 PASSO 1 ATE NIP,, FACA:

(L-5) SE (flx;+ & dy, i|Ap) SSx|Aj) + ok jtax_inc; ) ENTAO 4, <Ay ; RETORNE.
(L-6) CASO CONTRARIO
(L-7) Para dividindo-pela-metade: A, <1, ;/2, ou
para interpolagao: Memp € quad(hy s, fxy + Ay d), f(x), tax_inc) ;
(L-8) Mg ;< max{ Ay Ay 10}
(L-9) A ;e max{dy A
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A condi¢do de convergéncia, na linha (L-5) do algoritmo acima, ¢ ativada quando o teste de
monotonicidade (6.11) € satisfeito. Por outro lado, para ativar a condicao de divergéncia devemos

ter j>NIP, .. ,onde NIP_, € 0 maximo numero de iteragdes na pesquisa-em-linha. Esta condi¢éo

méx >
pode ser utilizada para sinalizar divergéncia no método de Newton. Na linha (L-7) sdo indicadas
as opgoOes para determinacdo do fator de amortecimento, nomeando, dividindo-pela-metade ou
interpolagdo quadratica [46]. Para evitar que o fator de amortecimento se torne muito pequeno,
foram introduzidas as prote¢des nas linhas (L-8) e (L-9) (ver Tabela 6.1 para sele¢do de A, ). Para
o calculo do fator de amortecimento utilizando a op¢ao dividindo-pela-metade, a linha (L-8) nao
possui nenhum efeito.

Apesar de ndo implementado neste trabalho, conforme introduzido em [172], existe a

possibilidade de generalizagdo de (6.11) no seguinte teste nao-monotdnico,

f(xk + }"j, de, P 0 S;nsé)r;(k) [f(xk_p)] +o- 7‘1(,] . taX_ian (620)
onde
m(0) = 0, 0<m(k) <min[m(k—1)+1, M] para k>0, (6.21)

e para Me Z, . Testes numericos revelam que, quando comparado com a sua versdo monotonica
(M =0), o0 teste (6.20) para M = 5 ou M = 10 ¢ geralmente competitivo, € na maioria dos casos
mais eficiente. A aplicagdo desta técnica na analise de CC e do BH em circuitos eletronicos pode

ser encontrada em [173]. A implementagdo do teste ndo-monotdnico ¢ relativamente simples.
6.4.2. Implementacio Modificada

Uma versdo modificada do processo iterativo (6.9.2)-(6.9.d) (método classico de Newton),
equipado com a globalizagdo de pesquisa-em-linha, via retrocedimento, foi implementado
incluindo uma malha interna dentro da malha externa. Na malha interna, cada nova correcéo,
denominada de corregdo de Newton simplificada, é calculada sem atualiza¢do da matriz jacobiana.
O algoritmo GN, descrito abaixo, foi desenvolvido com base nesta modificacdo e na estrutura

proposta em [19].

Algoritmo GN
(“Global Newton”)

(L-1) Dado: x,e R”, Ze[0,1), NI

max’

NILJ_, >0 € NIM_, >0;

(L-2)  k<«o0;
(L-3) PARA i« 0 PASSO 1 ATE N1J_, FACA: (malha externa)
(L-4) Calcular e fatorar: J, = J(x,) € RNXN; (matriz jacobiana)
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(L-5) Determinar: 4, , tal que My(x; +dy ;) = 0;

(L-6) PARA j < 0 PASSO 1 ATE NIM,, FACA: (malha interna)
(L-7) Determinar: A, e R via Algoritmo BLS;

(L-8) Xppy X T hdy s

(L-9) SE (“CONVERGENCIA” OU “DIVERGENCIA”) ENTAO x, < x, , ; ; RETORNE.
(L-10) SE (NIM,,, >0) ENTAO

(L-11) SE (2 = 0 OU f(x,, |)/f(x;) <E) ENTAO

(L-12) Determinar: dy ; tal que My(x, ,  +dy ;) = 07;
(L-13) dy < dy, i (utilizar corre¢@o simplificada)
(L-14) CASO CONTRARIO

(L-15) SE ( f(x;,,)/f(x;)>1) ENTAO FIM PARA;

(L-16) ke—k+1.

P My +dy) = Flx. ) +Jdy

Para o teste de convergéncia na linha (L-9), no algoritmo acima, foi adotado o seguinte critério,
|F(x,)| <ef,onde e, ¢ uma tolerancia de parada. Um outro critério, que também pode ser utilizado
€ |F(xp)|| <&ro| Fxg)| [34]. Ja a divergéncia ¢ detectada nas seguintes situagdes: a primeira, quando

¢ atingido o niimero maximo de iteragdes, k = NI

max?

e a sgunda, quando a norma do vetor de
corre¢do € menor do que uma determinada tolerancia de parada, £ [34].

Se fizermos NIM_, = 0, no algoritmo acima, obtemos o método de Newton convencional, i.¢.,
sem correcdes simplificadas. No outro extremo, gerando apenas corregdes simplificadas, = = 0 e
NIM,, = NI_. >0, obtemos o método de corda-paralela, com a matriz jacobiana calculada no
ponto inicial e mantida constante em todas as iteragdes [17]. Para 0 < NIM_, <<NI_. obtemos o
método de Newton-Shamanskii [17], sem e com chaveamento para fora da malha interna (L-6)-(L-
15), E = 0 e 0<E<1, respectivamente. O parametro = determina a minima razio de reducdo da
funcdo nivel para se manter na malha interna de corre¢des simplificadas. Em muitas aplicagdes,
este parametro pode ser tipicamente selecionado em torno de 0,5-0,95. Como podemos observar,
a matriz jacobiana ¢ mantida constante durante as iteracdes simplificadas. Na linha (L-7), o
emprego da globalizagdo, via pesquisa-em-linha para amortecimento do passo (ou corre¢do), pode
ser eliminado fazendo NPL_, = 0 no algoritmo BLS. Uma outra possibilidade, para formula¢do
da corre¢do de Newton simplificada, estd fundamentada na férmula de atualiza¢do de posto-dois
de Davidon-Fletcher-Powell (DFP), desenvolvida para utilizagdo com a matrix jacobiana
fatorizada na forma LU [17]. Porém, esta técnica requer uma drea extra de mémoria para
armazenagem de vetores de trabalho, e a aplicacdo de uma sequéncia de operagdes aritiméticas

com estes vetores, que cresce linearmente a cada iteragdo simplificada.
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No contexto da andlise do BH, se assumirmos que matriz jacobiana é calculada no ponto de
iteracdo inicial, utilizando um espectro de derivada contendo apenas a componente de frequéncia
de CC, e mantida constante durante todas as iteragdes. Entdo, o algoritmo GN (operando como
método das cordas) produzird iteragdes equivalentes ao método céntrico-linear apresentado em
[20]. A andlise e a otimizacdo da distor¢do por intermodulagdo (DIM) em circuitos nio-lineares
via BH, tipicamente resulta em um problema de grande-escala, onde este método pode ser a inica

alternativa viavel.
6.5. Método do Tensor

No trabalho apresentado em [29], foi proposto um novo método para solugdo de sistemas de
equagdes nao-lineares, que fundamenta cada corre¢do, d, na solucdo de um modelo com
informagdo de segunda-ordem, representando uma aproximagdo de F na vizinhanga de x, . Este
novo modelo local, pode ser visto como uma extensdo do modelo linear (6.7), onde foi adicionado

um novo termo quadratico, dado por
M(x, +d) = F(x,)+J(x)d+ %T(xk)dz , (6.22)

NXNXN 4 . o . .
* Y & um objeto tri-dimensional frequentemente referido como tensor, € com sua

onde T(x,) € R
composi¢do descrita em [29]. Por esta razdo, (6.22) é descrito como modelo do tensor, € os
métodos fundamentados nele de métodos do tensor. Idealmente, seria interessante utilizar o tensor
de derivadas de segunda-ordem, em (6.22), porém sua gerag¢do, armazenagem e solucdo teriam um
custo inaceitavel por iteragdo. Nao obstante, estas dificuldades podem ser superadas escolhendo
T, com uma forma de baixo posto, gerada através de um processo interpolativo envolvendo o
mapeamento ndo-linear (ou a matriz jacobiana), a ser discutido abaixo.

Em geral, o processo iterativo basico descrevendo o método do tensor, pode ser descrito da

seguinte forma

Dado: x, € RY (6.23.2)
Para k < 0 passo 1 até “convergéncia” faga: (6.23.b)
Encontrar: 4y , e RY tal que M(x;+dy ;) = 0 (6.23.¢)
Encontrar: d; ; e rRY que minimiza |M(x; +dr )|, (6.23.d)
Escolher: 4, entre d,, e dy, (6.23.¢)
X X td, (6.23.1)

Para que o processo iterativo acima seja eficiente, quando comparado com (6.9.a2)-(6.9.d), a
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construcdo e a solu¢do do modelo do tensor, em (6.23.d), deve exigir o minimo de recursos de
memoria e tempo de processamento. Convém ressaltar que a determinacao da correcdo do tensor
pode resultar em um problema de minimizag¢ao, pois o modelo do tensor pode ndo ter raiz. Outro
aspecto importante, ¢ a implementacgdo de (6.23.¢) utilizando um eficiente critério para selecdo da
correcdo entre dy € d;.

A analise de convergéncia local desenvolvida em [174], sobre leve suposicdes, estabelece
vantagens teoricas dos métodos do tensor sobre o método de Newton, nos problemas em que a
matriz jacobiana na raiz possui uma pequena deficiéncia de posto. A analise também demonstra
que, quando a matriz jacobiana ¢ ndo-singular na raiz, o método do tensor converge pelo menos
quadraticamente. Em adi¢do, como resultado das diversas experiéncias numéricas reportadas em
[29] pode-se afirmar que o método do tensor, a ser discutido abaixo, ¢ muito frequentemente mais
eficiente que o método de Newton, e nunca significantemente menos eficiente, principalmente em
problemas cuja a matriz jacobiana ¢ singular ou mal condicionada na raiz. Estes resultados
motivaram a investiga¢cdo do seu desempenho com relacdo ao método de Newton quando aplicado

na andlise de regime CC e do BH (em pequena escala).
6.5.1. Constucao do Modelo Tensor

Conforme discutido acima, o termo quadratico no modelo do tensor (6.22) ndo contém
informacdo de derivadas de segunda-ordem; ao invés disso, o modelo € construido impondo a
condi¢do de interpolagdo do mapeamento ndo-linear F(x), ou de sua associada matriz jacobiana
J(x), em pontos passados, ndo necessariamene consecutivos. Se utilizarmos a condi¢do de

interpolagdo do mapeamento nao-linear, assumimos que o modelo do tensor satisfaz
1 .
F(x_ ) = F(xk)+J(xk)sj+§T(xk)sjsj j=1..,P (6.24)

onde

Sik = X kX j=1..,P. (6.25)

Seguindo as argumentagdes apresentadas em [63], a historia de pontos passados ndo deve exceder

P < J/N. Se introduzirmos, os vetores
z 4 = 2(F(x ;) = F(x) = J(x))s; ) j=1,..,P (6.26)
entdo o sistema (6.24) pode ser escrito mais compactamente como

T(xp)8; 48,k = % & j=1,..,P. (6.27)
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Adotando-se a pratica padrdo, e bem suscedida, utilizada em métodos da secante para solugdo de
equagdes ndo-lineares e problemas de otimizagao (ver [46]), o objeto tensor T(x,) pode ser gerado
através da solucdo do seguinte problema [29]

mmlmlzarT(Xk) . RNXNXNH T(xk)HF 6.28)

tal que T(xk)sj,ksj’k=zj,k j=1,..,P
onde =, ¢ anorma de Frobenius [157]. Neste ponto, ¢ conviniente definirmos a matriz Z, e rRV*F
. . - s . 2

cujas as linhas sdo formadas pelos vetores z; ,’s, e a matriz M, e R"*” na qual (Ml = (sZ Sk
1<i,j<P. Conforme demonstrado em [29], a solu¢do do problema (6.28), consiste na somatoria

de P tensores de posto-um, cujas faces horizontais sdo simétricas e dadas por

P
T(x)[l, m,n] = z a; ([Ns; ([mls; ;[n] 1<l,mn<N, (6.29)
j=1

P —1 ’ . . ~
com Ak = ZkMk € Sk € a matriz cujas colunas sdo

onde a; , ¢ a j-ésima coluna de 4, e RV
formadas pelos vetores s, ’s. Entdo, notando que d* = dd, e utilizando a defini¢do do produto vetor

com objeto tensor, podemos finalmente escrever o modelo tensor como
1 T2
M(x+d) = F(x) +J(x)d +5A4,(Sd) . (6.30)

Na expressdo acima, foi introduzida a notacao (v)2 ,onde ve RY denota um vetor we R tal que
wlil = v[il*,i=1,.., M.

Da expressao (6.30) podemos facilmente observar que utilizando interpolagdo com um ponto
passado (P = 1), o termo quadratico se reduz para ak(s]{d)z, e o seu calculo envolve um produto

interno (ou escalar) e um produto escalar-vetor. O modelo tensor (6.30) se reduz a seguinte forma

M(x, +d) = F(xk)+J(xk)d+%ak(s,fd)2, (6.31)
onde
Sp = Xp_ 1~ X, (6.32)
a, = %{(F(xkf D) —F(xp) —J(xp)s,) , (6.33)
2
m, = (s;5,) - (6.34)

Conforme discutiremos a seguir, a expansdo de segunda-ordem de posto-um (6.31), é a mais
simples representacdo do modelo do tensor, na qual a solugdo, i.e., a corre¢do do tensor, pode ser

obtida analiticamente.
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6.5.2. Soluciio do Modelo Tensor

Em geral, conforme discutido em [29], o modelo do tensor (6.30) pode ndo possuir uma raiz.
Desta forma, sua resolugdo deve ser considerada como um problema de minimizacao sem restri¢ao

que pode ser enunciado como se segue
min F{,\,||MT(xk+d)||2. (6.35)

Na situagdo em que o modelo tensor consiste de um sistema denso de equagdes de pequena-escala,
a solucdo pode ser eficientemente calculada utilizando o método da fatorizagdo QR, ver [29]. O
custo aproximado para determinagdo da solugdo ¢ de 20° /34 n’p+0(n®) operagdes aritiméticas.
Este procedimento possui a virtude de ser numericamente estdvel mesmo quando a matriz
jacobiana € singular ou mal-condicionada. Para a solu¢do eficiente do modelo do tensor constituido
de um sistema esparso de equagdes de pequena- a média-escala, pode ser adotado o procedimento
proposto em [30]. Para ser breve, destacaremos apenas os passos basicos deste procedimento
adequado para uma matriz jacobiana esparsa nao-singular.

Para iniciarmos o processo de solugdo esparsa de (6.35), convém introduzir a seguinte matriz

ortogonal
T NxN
0' = [uzer" (6.36)
onde
« UerM ¢ igual a J(x,) s, w,"* onde W, = S;(J(x) J(x))'s, = LL". Esta relagdo
resulta de uma escolha judiciosa a ser discutida abaixo.
o ze RV ¢ uma base ortonormal para o subespaco ortogonal medido pelas colunas da

matriz J;TS -

Da teoria bésica de algebra linear sabemos que, se aplicarmos a transformacédo ortogonal (6.36) em

(6.35), o problema de minimizagdo permanece inalterado, e pode ser re-escrito da seguinte forma

min (|0 M+ @), + |2 M+ ). (6.37)

de RY

Da defini¢do da matriz Z, da ortogonalidade de @ e do conceito de matriz de projecdo, podemos

escrever

zZ'5's, =0 (6.38)

zzh =1-vu’ (6.39)
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respectivamente. Para encontrarmos a solugdo de (6.37) devemos fazer ZTMT(xk +d) = 0 e assumir
uma solugdo na forma d = d, +&d, . Sendo assim, com a introdugio do vetor =S, de R”, ¢ das

relagdes (6.38) e (6.39), pode-se demonstrar que (6.37) se reduz em

min L7 g,(B)
Be rR”

25 (6.40)

e a corre¢do do tensor que minimiza (6.40) é dada por

dr i = IS W a®) - (B 3480, (6.41)
onde

q,(B) = S{J(x,) ' F,+p+ %s,fJ(xk)‘lA B (6.42)

Importante lembrar que B> e R” denota o vetor cuja i-ésima componente ¢ dada por [3?. Como
podemos observar, a determinag@o da correcdo do tensor requer a solu¢do de um problema P-
dimensional de minimizag¢do sem restrigdo. O procedimento discutido acima ¢ valido apenas
quando a matriz jacobiana possui posto completo, e pode ser visto como um caso particular do
procedimento desenvolvido para sistemas de minimos-quadrados nao-lineares [30].

Se considerarmos os métodos do tensor utilizando interpolagdo com apenas um ponto passado,
P =1, (6.40) se reduz a um problema uni-dimensional e, consequentemente pode ser resolvido
analiticamente. Neste caso, os objetos do tipo matriz e vetor, relacionados ao termo quadratico do

tensor se reduzem a objetos do tipo vetor e escalar, respectivamente, tal que

9;(B) = Co,k+[~)’+ €, kﬁz (6.43)

onde
o,k = *s/fdzv,k, (6.44.2)
e = 55y (6.44.b)

No calculo dos coeficientes acima, 4, , denota a corre¢do de Newton, ja definida em (6.8),

enquanto o vetor u, ¢ obtido como solugio do seguinte sistema jacobiano
J(x)u, = —a,. (6.45)

Nesta condi¢do, P = 1 e, utilizando (6.43) e (6.45), demonstra-se facilmente que a expressdo

(6.41), referente a correcdo do tensor, assume a seguinte forma

1,2
dp = dy i+ EBkuk+szk (6.46)

onde
By = argming _ p|q,(B)|, (6.47)
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Vi = Wi (B (6.48)

We = ViVes (6.49)
T vy = 5 (6.50.a)
J(x)z = ;- (6.50.b)

A computagio de (6.50.a) € (6.50.b) ndo € requerida quando o modelo do tensor, i.€., ¢,(B) , possuir
pelo menos uma raiz real. Neste caso, v, = 0, o calculo da corre¢do do tensor necessita apenas do
calculo de (6.45), via retro-substituicdes LU (complexidade O(N*)). Caso contrério, precisamos
determinar também (6.50.a) e (6.50.b), via retro-substitui¢des LU. Se o polindmio ¢,(B) possuir
raizes reais e distintas, sera selecionada a raiz de menor valor absoluto. Esta escolha conservativa
mantém a corre¢do do tensor mais proxima da corre¢do de Newton.

Quando a iteracgdo estd proxima da solugdo, o modelo do tensor, em aproximadamente todos os
casos, possuird uma raiz real. Sendo assim, os casos nos quais o modelo do tensor possui apenas
raizes complexas, usualmente ocorrem quando o solucionador nio-linear esta longe da solucdo e
executando grandes passos (ou corregdes). Nesta situagdo, o termo do tensor de segunda-ordem,
a, , que ¢ formado por uma aproximagio secante, e depende da norma da corre¢éo (ou tamanho do
passo), € muito provavelmente uma aproximagao pobre. Como resultado, o modelo do tensor local
pode desviar consideravelmente do mapeamento ndo-linear, F(x), em torno de x, e,
consequentemente, M,(x, +d) pode ndo ter mais uma raiz real.

A intui¢do nos sugere que, quando o modelo local estd significantemente errado, devemos
recuar e ser menos agressivos na tentativa de modelar o mapeamento nio-linear ao redor de x, .
Assim sendo, foi sugerido em [35], atenuar o modelo do tensor local através do escalamento da
informagao de segunda-ordem, para produzir um comportamento proximo a um modelo linear (o
mesmo que define a corre¢do de Newton). Para realizarmos esta funcdo, multiplicamos o termo do

t Lo 5Ty dmet lar, 7, de tal f
€Nnsor Eak(skd) pOI' um parame 1o €scalar, v, d€ tal 1orma que
2
Mp(x, +d) = F(xk)+J(xk)d+%rak(s,fd) . (6.51)

Este parametro ¢ inicialmente igual a um, o que implica na solu¢do do modelo do tensor padrio
(6.31), mas se uma raiz real ndo for encontrada, entdo escolhemos t e (0, 1], de tal forma que este
modelo possua uma raiz real. Isto ¢ obtido facilmente com a formagdo do polinomio quadratico

parametrizado

9B, 1) = coyk+[3+'cc2,k[32, (6.52)

onde os coeficientes deste polindmino sdo dados por (6.44.a) e (6.44.b). Se o polindmio quadratico

acima ndo tiver uma raiz real para t = 1, entdo o valor de t que admite uma Unica raiz real ¢ dado
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por

1

T= .
4co ko k

(6.53)

Neste caso, para que & = 1-4¢, ;c, , seja menor que zero (raizes complexas), devemos ter
4cy 1c5 x> 1 0 que, consequentemente, resulta em t< 1. Sob estas condicdes, a corre¢do do tensor

(6.46) ¢ simplesmente dada por: d, = d, + %Iﬁiu, onde

B = —2¢o 4 (6.54)

Pode-se demonstrar que apesar da exclusdo do altimo termo em (6.46), a corre¢do do tensor ainda
retém as mesmas propriedades de convergéncia local do método do tensor, com resolugdo
completa do seu associado modelo local [114]. A economia produzida com o procedimento acima
resulta da eliminag¢do da solugdo dos sistemas (6.50.a) e (6.50.b) via retro-substitui¢do LU com
complexidade O(N%) . As vantagens deste procedimento sdo significantes no desenvolvimento das

versdes inexatas do método do tensor, conforme serd descrito no proximo capitulo.

6.5.3. Globalizacao via Pesquisa-em-Linha

A seguir, serdo discutidas duas diferentes estratégias de pesquisa-em-linha, particularmente
desenvolvidas para o método do tensor. Estas estratégias, entituladas de pesquisa-em-linha padrado
e de pesquisa-em-linha curvilinear, foram originalmente propostas em [33] e [161],
respectivamente. Além destas estratégias, vale citar o algoritmo de pesquisa-emlinha proposto em

[29], e que segue a mesma filosofia da estratégia padrdo considerada.

6.5.3.a. Estratégia Padrao

Na estratégia padrdo, a direcdo do tensor possui a preferéncia, porém se esta dire¢do ndo
satisfizer um apropriado teste de monotonicidade, ¢ ndo for uma direcdo suficientemente de
descida, uma pesquisa-em-linha extra na direcdo de Newton seréd efetuada. Adicionalmente, uma
pesquisa-em-linha na dire¢do do tensor ¢ realizada. O algoritmo BLS-TS, descrito abaixo,
representa a realizagdo da estratégia padrdo neste trabalho, e segue a mesma implementagdo

utilizada no programa TENSOLVE [33].

Algoritmo BLS-TS
(“Backtracking Line-Search - Tensor Standard”)
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(L-1)  Dado: a,ye (0,1) (o = y = 10 *); xpdy o dy e RY;
(L-2)  Calcular: Vfix)) = J(xk)TF(xk) (gradiente);

(L-3)  Calcular: tax_inc, = Vf(xk)TdN, . (taxa de inclinag@o);
(L-4)  SE (fix, +dp ) <f(x}) + atax_inc, ) ENTAO

(L-5) didp 5 b1

(L-6) CASO CONTRARIO

(L-7) Determinar: Ay , € (0, 1] na dire¢o dy ;€ R" via o algoritmo BLS;
(L-8) SE (V/(xp) dy = ~Y|V/x)| |7 4], ) ENTAO

(L-9) dic—dy 5 MMy s

(L-10) CASO CONTRARIO

(L-11) Determinar: A, € (0, 1] na diregdo d; , e RY via o algoritmo BLS;
(L-12) SE flx; +dy ) <flx; +d ;) ENTAO

(L-13) dp—dy 5 Moy s

(L-14) CASO CONTRARIO

(L-15) dp<—dp 5 M= hp g

O teste, na linha (L-4) do algoritmo acima, € equivalente ao teste de monotonicidade (6.11) em
norma-M2, quando M= 1. Se este teste for satisfeito, a correcdo do tensor é selecionada.
Assumindo que o modelo do tensor tenha pelo menos uma raiz real, entdo, assim como na corre¢ao
de Newton, o calculo da corre¢@o do tensor necessita apenas da solucdo, via retro-substitui¢des, de
um sistema jacobiano fatorizado na forma LU. Caso a corre¢do do tensor ndo seja aprovada, outros
testes devem sdo realizados, para selecionar a melhor dire¢@o entre as direcdes de Newton e do
tensor. O primeiro destes testes, na linha (L-8), verifica se a corre¢do do tensor estd em uma dire¢ao
de suficiente descida, i.e, se o angulo entre a corre¢do do tensor e o seu gradiente esta abaixo de
um certo maximo definido pelo pardmetro y. Como podemos observar, a sua conducado necessita
do calculo do gradiente da fungdo nivel em x, . Se este teste falhar, entdo um segundo e tltimo

teste, ver (L-12), selecionara a correcdo que proporciona uma maior reducdo da funcio nivel.
6.5.3.b. Estratégia Curvilinear

Uma das principais vantagens da estratégia curvilinear, proposta em [161], € a eliminacdo de
uma eventual pesquisa-em-linha na direcdo da correcdo de Newton, necessaria na estratégia padrao

descrita anteriormente. Para tal, vamos considerar a seguinte modificagdo no modelo tensor,

1 T2
Mo +d) = Ny Fi+ Jid+5a,(s,d) (6.55)
onde podemos observar a presenga do fator de amortecimento, %, ;, variando com ; contador de
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iteragdes de pesquisa-em-linha. Seguindo o mesmo processo utilizado no célculo da corre¢do do
tensor (6.46), podemos escrever a correcdo do tensor curvilinear, associada ao modelo (6.55),

COmo S€ seguce

1 _
dr(M ) = Kk’de’k-i-EB(Xk’j)zuk-i-wquk(B(Xk’j), e )3 (6.56)
onde

GuBN) = —hspdy o+ B 35w B’ = Aeg B+, (B (6.57)

e B(hy ;) = argming rI7(B A j)| . De discussodes prévias, sabemos que B(Ay ) podera ser a raiz real
de menor magnitude do polindmio quadratico (6.57), ou o minimizador deste polindmio, se as
raizes forem complexas. Em ambas situacdes, utilizando uma simples linha de prova, demonstra-
se em [161], que [My(x;+dp(%; )| diminui monotonicamente quando %, ; = 0—1. Ou seja,
segue, em principio, a propriedade do passo de Newton, onde My(x;+X, dy ;) = (1=}, )F,
implica em uma redugdo linear de |My(x; + 1, ;dy )| emrelagdo a |F;|, com o aumento de A ; no
intervalo (0, 1]. Como podemos observar de (6.56) e (6.57), para %, ; = 1, a corre¢do do tensor
curvilinear (6.56) corresponde a corre¢do do tensor (6.46). Também demonstra-se em [161], que
esta corregdo assintoticamente se aproxima da dire¢do da corregdo de Newton, quando %, ;—0.
Sendo assim, a pesquisa-em-linha curvilinear, em discussdo, tem a virtude de emular o
comportamento dos métodos de regido de confianga, oferencendo a “melhor” corre¢do como
primeira tentativa, e gradualmente regressando para uma dire¢@o segura quando comprimento do
passo se encolhe para zero.

Devido a possibilidade da correcdo do tensor curvilinear ndo estar na direcao de descida, o teste

de monotonicidade na estratégia curvilinear, deve ser dado por
[l +dr(hy ) < flxp) + oy tax_iney, (6.58)

onde a derivada direcional, tax_inc,, € o produto-interno entre o gradiente, Vf{(x,), € a corregio de
Newton, d, ;. O algoritmo BLS-TC (“Backtracking Line-Search - Tensor Curvilinear”), que
representa a implementagdo da estratégia curvilinear neste trabalho, possui fundamentalmente a
mesma estrutura do Algoritmo BLS; por isto sua descri¢do foi omitida. Devido a dependéncia nao-
linear da corre¢do do tensor com o fator de amortecimento, a técnica dividindo-pela-metade foi
sugerida em substitu¢@o ao procedimento de interpolagdo. Na determinagdo da raiz real de menor
magnitude do polindmio (6.57), devemos considerar o problema do cancelamento da contribui¢ao

de A ¢y, no calculo desta raiz, quando dy(k; ;) —>dy ;.
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6.5.4. Implementacio Modificada

Seguindo a mesma concepgdo do algoritmo GN, foi desenvolvida uma vers@o modificada do
processo iterativo (6.23.a)-(6.23.f) (método do tensor), globalizado com estratégia de pesquisa-
em-linha. Na malha simplificada deste algoritmo, cada nova corre¢do, denominada de corregdo do
tensor simplificada, ¢ calculada sem atualizacdo da matriz jacobiana e dos vetores que definem o
termo quadratico do tensor. A implementa¢do envolve um objeto tensor de posto-um com
interpolag@o de um ponto passado na sua formac¢do. Com base nesta concepcao, foi desenvolvido

o algoritmo GT descrito abaixo.

Algoritmo GT
(“Global Tensor™)

(L-1)  Dado: x,e RY, Ze (0, 1), NI, NIJ,; >0 € NIM_, >0;

ax’

(L-2)  k<«o0;

(L-3) PARA i« 0 PASSO 1 ATE N1J_, FACA: (malha externa)

(L-4) Calcular e fatorar: J, = J(x,) e R"*"; (matriz jacobiana)

(L-5) Determinar: dy; , rR" tal que My(x,+dy ) = 0;

(L-6) SE (k>0) ENTAO

(L-7) Calcular: s, = x,-x, |, €a;, = n%{(F(xk_l)—F(xk)—Jisk);

(L-8) Determinar: d; ; R” tal que dp = argmin _y|M(x+d);

(L-9) PARA /< 0 PASSO 1 ATE NIM_, FACA: (malha interna)

(L-10) SE (k>0) ENTAO

(L-11) Determinar: A, € R e d, entre d; , ou d , via Algoritmo BLS-TS, ou
determinar: A, € R e d, « d (L) via algoritmo BLS-TC;

(L-12) CASO CONTRARIO

(L-13) Determinar: A, € R € d, < d, , via Algoritmo BLS;

(L-14) X Xt N

(L-15) SE (“CONVERGENCIA” OU “DIVERGENCIA”) ENTAO x, < x,, | RETORNE;

(L-16) SE (NIM,,, >0 E k>0) ENTAO

(L-17) SE (2 = 0 OU f(x,, ,)/f(x;,) <E) ENTAO

(L-18) Determinar: dy ;€ R" tal que My(x,, +dy ) =07

(L-19) Calcular: s, = x,-x, | €a;, = n%k(F(xk_l)fF(xk)fJisk);

(L-20) Determinar: d7 ;e R" tal que d7 ; = argmin__ RNHMT(xk St

(L-21) dp < dp 5 dy < dy ; (utilizar corregdes simplificadas)

(L-22) CASO CONTRARIO

(L-23) SE (f(x; ,)/f(x;)>1) ENTAO FIM PARA;

(L-24) ke k+1.
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F My, +dy) = Flx. ) +Jdy .

— — - 1 7— 2
My ) = Foy )+ Jr s Sasin

No algoritmo acima, foram empregados os mesmos testes de convergéncia e de divergéncia
adotados no Algoritmo GN (método de Newton), assim como os mesmos pardmetros de entrada.
Podemos observar facilmente que para N/M,_, = 0 obtemos o método do tensor convencional, i.e.,
sem corre¢des simplificadas. Porém, para £ = 0 € NIM,, = NI, >0, e para 0<NIM . <<NI_. ,
obtemos iteragdes analogas as definidas no método de Newton-corda-paralela e de Newton-
Shamanskii, respectivamente. Em geral, o valor do pardmetro =, que controla o uso da malha
interna, (L-9)-(L-23), pode ser selecionado na mesma faixa definida no Algoritmo GN. As
pesquisas-em-linha, nas linhas (L-11) e (L-13), para amortecimento do passo (ou corre¢do), pode

ser desabilitada fazendo NPL_, = 0 no Algoritmo BLS-TS ou BLS-TC, e no Algoritmo BLS,

respectivamente.
6.6. Técnica de Continuacao

Em geral, os métodos de Newton e do tensor convergem apenas quando a iteragdo inicial esta
localizada suficientemente préxima da raiz procurada. Para ampliar o dominio de convergéncia
destes métodos, quando a iteracdo inicial estiver fora da hiper-esfera que define a regido de
convergéncia local, pode ser empregad a técnica de continuagio (ou homotopia). A aplicagdo desta

~ ~ X 1: N_ 5l N
técnica ¢ simples, e envolve a solucdo da equacdo do operador ndo-linear, H:R" xR — R",

definido por [17]

H(x,z;) =0 CE [CO’C*] b (6'59)

onde { € o pardmetro de homotopia. Para { = {;, assume-se que (6.59) tem uma soluc¢do conhecida
dada por x,. Com isto, o objetivo é encontrar a solu¢do desconhecida, x, , para {={,#(,. Se o
problema depender do parametro, {, tal que: H(x;{) = F(x;{) , entdo nos referimos a esta situacdo
como continuag¢do natural. Por outro lado, denomina-se continuag¢do artificial quando o pardmetro
de continuagdo ¢ artificialmente introduzido [175],[17]. Esta tltima técnica, possui a desvantagem
de produzir solugdes nio-fisicas no caminho de homotopia, para {,<{<(,.

Neste trabalho, nas anélises de CC e do BH, assumimos que o problema depende naturalmente
do pardmetro de homotopia. Em geral, este parametro pode estar associado com: a intensidade de

fonte independente de CC e de RF, valor de um componente do circuito (resisténcia, indutancia,
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capacitancia, etc), temperatura, frequéncia de operacio, etc.
Antes de descrevermos o método de continuag@o implementado, vamos introduzir o parametro

de continuagdo, T, tal que: ¢ = ,+{(C,~Cy) ou § = ({-Ey)/ (5. ~Ey) , € 0s pontos x, € x,

(hom)

conectados por um caminho de homotopia, x :[0,1] = D . Neste caso, podemos re-escrever

(6.59) como se segue

(hom)

©:H =0  Celo1]. (6.60)

Da expressdo acima, é obvio que para { = 0 ¢ { = 1 obtemos a solugdo inicial e final do problema

(hom) (hom)

original dadas por x, = x (0) ex, = x (1), respectivamente.

Para implementacdo da técnica de continugdo, utilizamos o procedimento duplicando-
comprimento-do-passo, proposto em [47]. Para explicar o mecanismo basico de operagdo deste
procedimento, vamos assumir que o processo discreto de continuacdo ja progrediu através dos

A P P2 P> . . . h —
pardmetros . ,< ...< L. 1< Lo, selecionados sob o caminho de homotopia, com x""(Z.

, O,

independente pode ser estimada pela interpolagdo polinomial, dada por

) >

h
X "”’)(Cc 0), € onde . € a iteracdo corrente. Neste caso, a i-ésima variavel

q

T = T DEED = 12N (6.61)

i=0

onde L;(ic) denota os polindmios Lagrangeanos de ordem-¢ [175]. Neste trabalho esta predicao ¢
conduzida via extrapolagdo polinomial de até ordem cubica. Se as derivadas de x;({), com rela¢do
a C, forem suficientemente precisas e estiverem disponiveis, entdo a extrapolagdo utilizando
polindbmios de Hermite pode ser preferencial. Idealmente, gostariamos de controlar o
comprimento-do-passo [175], Aik, de tal forma que a iteragdo predita resida na regido de
convergéncia local (e o mais préoximo possivel da raiz) do solucionador ndo-linear [166]. Uma
discussdo sob o controle de Aik para os métodos de continuacao, incluindo aqueles fundamentados
em técnicas de extrapolacdo, pode ser encontrado em [175]. Em adi¢do, um interessante método
de continuagdo, fundamentado na extrapolacido de Padé, foi proposto em [48], para analise do BH.
Com a extrapolagdo, esperamos obter um caminho predito razoalvelmente préximo do caminho de
homotopia, onde cada ponto predito € utilizado como iterag¢do inicial na aplicagdo do método de
Newton ou do tensor (corretor), para encontrar a solugdo correta. Sendo assim, se a solugdo correta
puder ser encontrada, o método de continuagdo pode ser caracterizado como iteragdes do tipo
preditor-corretor. Entretanto, se uma solucdo do problema néao for encontrada, i.e., algum critério
de divergéncia for satisfeito, entdo o tamanho-de-passo Aik ¢ dividido pela metade e a solugdo ¢

novamente procurada. Para problemas fortemente ndo-lineares, o comprimento-do-passo pode
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decrescer abaixo de um limite aceitdvel. Como consequéncia, o tempo de computagdo pode
aumentar de forma consideravel tornando inviavel o processo de homotopia. Por outro lado, se
uma nova solugdo for encontrada, entdo uma extrapolagdo (preditor) ¢ feita, e apds uma série de
bem-suscedidos passos preditor-corretor, o comprimento-do-passo ¢ dobrado em uma tentativa de

acelarar o processo de homotopia.

6.7. Testes Preliminares

Para validar a implementagdo e avaliar o desempenho do método do tensor versus o método de
Newton, foram realizados uma série de experimentos numericos utilizando o conjunto de
problemas testes da colecdo de Moré, Garbow e Hillstrom (MGH) [176]. Os resultados
apresentados abaixo, foram obtidos das implementacdes do Algoritmo GN e do Algoritmo GT,
introduzidos acima.

Os primeiros resultados, comparando o método do tensor com o método de Newton, foram
sumarizados na Tabela 6.2. Nesta tabela, foram introduzidas os seguintes pardmetros: numero de
iteragdes, NI, e numero de calculo da fun¢do, NCF. Estes resultados foram obtidos empregando
pesquisa-em-linha com interpolacdo quadratica, e fun¢do nivel definida em norma-M2. No método
do tensor, foi utilizada a pesquisa-em-linha com a estratégia padrdo. Convém lembrar, que esta
estratégia de pesquisa-em-linha padrio, para o método do tensor, requer um maior, NCF, quando
comparada com a pesquisa-em-linha para o método de Newton. Nos resultados abaixo, para os

NI1J

A eqe . -7
parametros e, €,, NI i 2 foram utilizados os seguintes valores 10

1079, 150, 150, 0, e 10, respectivamente. Para a pesquisa-em-linha foram utilizados o = 1074,

NIM,, ¢ NIP

max ° X max

y=10", e A =10 . De imediato, dos resultados da Tabela 6.2, podemos observar que o
método de Newton produz 4 (quatro) falhas, enquanto o método do tensor produz apenas 2 (duas).

A seguir, para estabelecermos uma comparagdo grafica entre os métodos discutidos acima,
vamos utilizar a seguinte figura de mérito, entitulada de razao de desempenho (RD), e definida por:
RD(X) = log,(X - método padrdo/X - método novo) , onde X = NI, NCF [161]. Na Fig. 6.1, podemos
observar graficamente a RD, tendo o método de Newton como método padriao, e o método do
tensor como método novo. Lembramos que ambos os métodos foram globalizados com pesquisa-
em-linha, sendo que, no método do tensor, foi utilizada a estratégia padrdo. Mais precisamente, as
Figs. 6.1(a) e (b) se referem, respectivamente, aos problemas onde J(x.) ¢ ndo-sigular, e aos
problemas onde J(x.) € singular com posto(J(x.)) = n—1, sendo » igual a dimensdo do problema.

Vale ressaltar que, os dados da Tabela 6.2 correspondem ao grafico da Fig. 6.1(a). Definimos o
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Table 6.2
RESULTADOS PARA O CONJUNTO DE PROBLEMAS TESTES DE MORE, GARBOW E HILLSTROM [176].

Método padrdo: Newton Meétodo novo: tensor
Fungao n X0 ‘A* 2 f
NI | NCF | |F(x)|, NI | NCF | |F(xd)|,
1 1 2 3 3,7-8 3 4 2,0-16 9,9-5
7| Box3D 3 10 3 4 14-12 3 4 4810 143
3 Brown almost linear 10 L 150 162 —_ 12 >3 7.8-14 __
4 10 9 11 2,2-8 8 17 3,5-15 7,3-8
5 1 6 1,5-8 5 6 3,0-13 8,7-10
6 Broyden banded 30 10 11 12 5,7-12 9 10 5,7-15 3,2-13
7 100 17 18 3,5-15 13 14 1,7-10 1,0-11
8 1 4 5 1,1-9 4 5 6,4-12 9,4-11
9 Broyden tridiagonal 30 10 8 9 4,6-15 5 6 1,3-10 7,6-12
10 100 11 12 6,1-12 5 6 1,1-8 6,5-10
11 7 1 7 11 6,2-9 6 8 3,4-8 1,3-1
12 Chebyquad 9 1 150 1124 — 7 13 2,9-11 —
13 4 10 53 125 1,1-10 50 196 7,5-10 1,0
14 1 2 3 3,1-8 2 3 6,9-9 2,7-7
15 Discrete boundary 10 10 3 4 1,7-9 3 4 5,4-10 1,1-8
16 100 9 10 1,1-14 8 9 5,8-12 1,0-11
17 1 3 4 9,8-15 2 3 6,4-8 5,1-8
18 Discrete integral 30 10 3 4 3,1-8 3 4 8,6-9 1,8-8
19 100 9 10 2,2-13 7 8 2,7-8 2,5-8
20 1 9 12 4,1-11 9 18 2,6-16 3,0-12
21 Helical valley 3 10 12 19 6,9-8 11 28 1,3-13 5,4-9
22 100 17 25 6,1-8 12 33 1,3-9 4,2-9
23 1 14 15 4,7-8 3 4 2,3-16 1,5-4
24 Powell singular 4 10 17 18 7,4-8 3 4 7,6-15 1,9-4
25 100 21 22 2,9-8 3 4 3,0-12 1,2-4
26 1 14 27 0,0 7 21 0,0 0,0
27| Rosenbrock 2 10 3 5 1.3-14 6 15 2,28 1,5-9
28 1 13 26 3,2-8 11 42 1,3-9 5,1-2
29 Trigonometric 30 10 150 1120 — 150 2276 — —
30 100 150 989 — 115 1049 — —
31 1 14 15 2,6-12 8 9 4,7-12 5,9-15
32 Variable dimension 10 10 17 18 0,0 10 11 2,7-13 2,3-16
33 100 23 24 5,2-10 17 25 2,7-8 2,2-11
34 . 1 17 24 4,0-13 11 22 7,0-8 2,6-8
35 | Wood gradient 4 10 59 134 4814 61 217 1.9-14 8,2-15

¥ ___tensor Newton
A = x0T =X .

problema facil como aquele no qual a convergéncia ocorre em menos de dez iteracdes, i.e.,
NI = 10. Entdo, podemos observar que, em termos de N/, para o caso ndo-singular o método do
tensor ¢ sempre superior nos problemas dificeis e nos problemas faceis ¢ inferior apenas duas
vezes. Como esperado, para os problemas com matriz jacobiana singular na raiz, o método do
tensor possui uma dramatica vantagem sobre o método de Newton. Em termos de NCF, podemos
observar que a superioridade do método do tensor ¢ menos significante do que a razdo de
desempenho para NI. Isto deve-se ao maior custo por iteragdo (pesquisa nas dire¢des de Newton e
do tensor) da estratégia pesquisa-em-linha padrao, comparando-se com a curvilinear.

Nos graficos da Fig. 6.2., s@o apresentados os testes para avaliar o desempenho das estratégias
de pesquisa-em-linha utilizadas no método do tensor. Detalhando, na Fig. 6.2(a), a estratégia de
pesquisa-em-linha curvilinear, com retrocedimento via interpolagdo quadratica, ¢ comparada com

a estratégia de pesquisa-em-linha padrdo. Ja na Fig. 6.2(b), o retrocedimento com reducdo do
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Fig. 6.1 Gréficos da razdo de desempenho (RD) do método do tensor (novo) vs. método Newton
(padrdo) para: (a) J(x.) ndo-singular e (b) J(x,) singular com posto(J(x,)) = n—1.

pardmetro de amortecimento, via técnica A-dividindo-pela-metade, é comparada com a estratégia
padrdo. Os resultados destas figuras demonstram uma superioridade, em termos de NCF e NI, da
pesquisa-em-linha curvilinear sobre a padrio, exceto pelos resultados obtidos no problema 4.
Conforme esperado, € em contraposi¢do com os resultados da Fig. 6.1, as RDs para pesquisa-em-
linha, ilustradas na Fig. 6.2, sdo significantemente maiores em funcio de NCF, quando comparadas
com as RDs em fung¢do de NI.

Os resultados apresentados acima confirmam a superioridade do método do tensor,
particularmente quando este utiliza a pesquisa-em-linha curvilinear, em relagdo ao método de
Newton, em termos de tempo de processamento e robustez, com um insignificante custo extra de
memoria. Em adicao, estes resultados estdo consistentes com os obtidos em [29] e [161], e validam

a implementacdo dos solucionadores de equagdo nio-linear propostos.

6.8. Conclusao

Visando sua aplicacdo na andlise do BH multi-niveis, foi discutido acima, a teoria e a
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Fig. 6.2 Gréaficos da razdo de desempenho (RD) das estratégias de pesquisa-em-linha para o
método do tensor. (a) Pesquisa-em-linha curvilinear com interpolagdo quadratica vs. pesquisa-
em-linha padrdo. (b) Pesquisa-em-linha curvilinear com A-divindo-pela-metade vs. pesquisa-em-
linha padrao.

implementag¢do de solucionadores de equag@o ndo-linear com SuRs de fundo em pequena-escala,
utilizando matrizes densas, e em média-escala, utilizando a técnica de matrizes esparsas. Estes
solucionadores, método de Newton e do tensor, também serdo utilizados na analise de CC do
circuito, que define a iteracdo inicial utilizada na solug¢do do regime permanente do circuito. Em
adicdo, nestes métodos de solugdo direta do sistema jacobiano, a fatorizagdo da matriz jacobiana é
o que limita a sua aplicagdo em problemas com SuRs de fundo em grande-escala.

O conceito de fung@o nivel foi discutido e implementado, possibilitando testes de
monotonicidade operando com a redugdo da norma-M2 do mapeamento (residuo ndo-linear), ou
com a redu¢do da norma-M2 da corre¢@o, no método de Newton. A teoria basica do método de
Newton (ou método padrio), globalizado com a estratégia de pesquisa-em-linha, foi discutida
incluindo sua implementag@o numérica. O método do tensor discutido e implementado, utiliza um
objeto tensor de posto-um com interpolagdo de um ponto passado, tendo assim um custo por
iteragdo comparavel com o método padrdo. A correcdo do tensor estd fundamentada na

minimizacdo de um modelo quadratico local. Como estratégia de globalizacdo, foram discutidas e
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implementadas as estratégias de pesquisa-em-linha padrdo e curvilinear. Lembramos que a
estratégia curvilinear elimina a necessidade de uma pesquisa-em-linha na dire¢do da correcao de
Newton, e converge para esta dire¢do para valores criticos do fator de amortecimento. Com isto,
esta estratégia ird selecionar uma dire¢do definida entre as correcdes do tensor e de Newton,
emulando o método da regido de confianca. Versdes ndo-monotdnicas para a pesquisa-em-linha
com retrocedimento podem ser incorporadas para ambos os métodos.

Os resultados numericos referentes aos testes preliminares nos problemas da cole¢io MGH
foram apresentados sob forma de tabela e grafico. Estes resultados confirmam a superioridade do
método do tensor sobre o método de Newton, principalmente em problemas onde a matriz
jacobiana ¢ mal-condicionada ou singular na raiz. Os algoritmos referentes aos métodos
implementados neste trabalho, foram apresentados e discutidos em detalhe. A implementacdo
numérica foi realizada utilizando a linguagem objeto-orientada C++, sob forma de Standard
Template Library (STL). Para o método de Newton e do tensor, foi incluida uma modificagao que
permite manter constante a jacobiana em sucessivas iteragdes (i.e., iteracdes de cordas paralelas e
de Shamanskii). A utiliza¢do de escalamento nas fungdes e/ou variaveis pode ser aplicada em nossa
implementagdo, seguindo a metodologia proposta em [46],[168]. Finalmente, a técnica de
continuagdo (ou homotopia), fundamentada no método duplicando-comprimento-do-passo, foi

discutida e implementada.
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7. Método de Newton Inexato e do Tensor Inexato

7.1. Introducio

OI PROPOSTO PREVIAMENTE, a aplicagdo do método de Newton e do tensor para a analise do

BH (um nivel ou multi-niveis), quando a dimensao da equacdo determinante das SuRs de
fundo for de pequena- ou média-escala. Com base nestes métodos, discutir-se-a agora a teoria e a
implementagao do método de Newton inexato [21] e do tensor inexato [31], para eficiente solug¢ao
do problema do BH, quando a(s) SuR(s) de fundo produzir(em) subsistema(s) de grande-escala.
Como os nomes sugerem, estes métodos consistem de uma versao inexata dos métodos descritos
no capitulo anterior. Mais precisamente, o modelo linear local e 0 modelo quadratico (ou modelo
do tensor) local, que definem a corre¢do de Newton e do tensor, respectivamente, sdo resolvidos
apenas aproximadamente via um apropriado método iterativo (solucionador interno). Vale
ressaltar que, a principal diferenca entre os métodos de Newton inexato e o do tensor inexato € que,
neste ultimo, a resolugdo aproximada do modelo do tensor esta associada, em geral, a um problema
de minimizacao. Por sua vez, isto conduz a um diferente, ¢ mais elaborado, critério de parada para
o método iterativo (solucionador linear) utilizado na resolug@o aproximada do modelo do tensor,
quando comparado com o critério de parada para a resolu¢do amproximada do modelo linear
utilizado no método de Newton inexato.

A principal vantagem dos métodos inexatos ¢ a eliminagdo da etapa de fatorizacdo envolvendo
a matriz jacobiana. Nestes métodos, a matriz jacobiana ¢ solicitada apenas em operagdes do tipo
produto matriz-por-vetor ¢ em pré-condicionadores. O método de Newton inexato (ou método
inexato padrdo) tem sido amplamente utilizado na andlise do BH, como podemos observar nos
trabalhos [54],[22],[110],[26]. Seguindo a mesma organiza¢do do capitulo anterior, utilizaremos
este método para avaliar o desempenho e facilitar a discussdo tedrica sobre o método do tensor
inexato. Vale destacar, que o suscesso dos métodos inexatos depende diretamente da eficiéncia do
pré-condicionador utilizado pelo solucionador linear interno.

Observando igual estrutura do capitulo anterior, iniciaremos nossa discussdo apresentando, na
Secdo 7.2, um resumo da teoria e da implementa¢do do método de Newton inexato. Esta secdo esta
subdivida em quatro subse¢des. Na Subsecdo 7.2.1, discutiremos a solucdo iterativa do modelo
linear local que define a corre¢do de Newton inexata. Para tal, a Subsecdo 7.2.1.1 apresenta o pré-
condicionamento deste modelo linear, e a Subse¢do 7.2.1.2 técnicas em subespaco de Krylov, em
particular o método de GMRES com reinicio e pré-condicionamento para a sua solugdo

aproximada. Em seguida, a Subse¢do 7.2.2 discute a escolha da sequéncia de termos for¢antes que
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define o grau de precisdo da solug¢do aproximada a cada iteracdo externa, evitando com isso o
problema de sobressolu¢do. Na Subsec¢do 7.2.3, a estratégia de globalizagdo via pesquisa-em-linha
¢ considerada. Concluindo a discussdo do método de Newton inexato apresentamos, na Subse¢do
7.2.4, uma implementa¢do numérica modificada deste método.

Na Secdo 7.3, também organizada em quatro subsecdes, exporemos um resumo da teoria e
implementag¢ao do método do tensor inexato [29],[30]. Para iniciar, a Subse¢do 7.3.1 apresenta
diferentes processos para a solugdo iterativa do modelo do tensor, entitulados de processo de
solucdo simplificada [32], modificada [114] e completa [31],[34]. Neste sentido, a Subsecdo
7.3.1.1 traz o pré-condicionamento do modelo do tensor e a Subse¢do 7.3.1.2, subdividida em duas
partes, discute técnicas em subespago de Krylov para sua solu¢do. Na primeira parte, Subsecao
7.3.1.2.a, discutimos a teoria e implementag@o dos processos de solugdo simplificada e modificada
via o método GMRES em versdo escalar e bloco-2. Enquanto a segunda parte, Subsecdo 7.3.1.2.b,
considera o processo de solu¢do completa, via o método TGMRES-Bt com reinicio e pré-
condicionamento, e operando com bloco-2 ou bloco-3. Na Subsecdo 7.3.2, discutimos brevemente
a escolha da sequéncia de termos forgantes para a solu¢do aproximada do modelo do tensor. A
teoria das estratégias de globalizac¢do via pesquisa-em-linha utilizadas e sua implementagdo serdao
discutidas na Subse¢do 7.3.3. Mais precisamente, na Subsecdo 7.3.3.1 discutiremos a estratégia
padrdo, enquanto na Subse¢do 7.3.3.b, a estratégia curvilinear sera apresentada. Finalizando a
discussdo sobre o método do tensor, a Subse¢do 7.3.4 apresenta uma implementacdo numérica
modificada deste método.

Assim como no capitulo anterior, os algoritmos apresentados descrevem em detalhe a
implementagdo adotada para os métodos de Newton inexato e do tensor inexato. A Secdo 7.4
apresenta uma discuss@o sobre as diferentes formas de conduzir o produto matriz jacobiana por
vetor necessario aos métodos de subespaco de Krylov. A Secdo 7.5 discute os diferentes tipos de
pré-condicionadores utilizados na analise do BH [26],[160]. J4 a Sec¢do 7.6 apresenta um sumario
dos testes preliminares realizados para validar a implementagdo dos métodos inexatos propostos

neste capitulo. As conclusdes finais sdo reservadas para a Se¢do 7.7.

7.2. Método de Newton Inexato

O método de Newton inexato ¢ uma variagdo do método de Newton descrito no capitulo
anterior, onde, a cada iteragdo, o vetor de correcdo (ou passo) satisfaz, como raiz, apenas
aproximadamente a equagdo do modelo linear (6.7), porém, produzindo uma redu¢o na associada

funcdo de nivel (em norma-M2). Este método, pode ser descrito pelo processo iterativo (6.9.a)-
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(6.9.d), substituindo-se (6.9.c) por
Encontrar: dy , e R tal que |[M(x, +dy, )| <n|F(xp)| (7.1)

onde n, € R:(0,1) refere-se ao termo forgante que define o grau de precisdo da solugdo aproximada.
A escolha judiciosa da sequéncia de termos forcantes sera discutida a seguir. Para a solugdo dos
sistemas lineares jacobianos associados a (7.1), serdo considerados métodos iterativos que
envolvem a matriz jacobiana somente em operagdes do tipo produto matriz por vetor e que exigem
uma pequena area de memoria para armazenagem de vetores de trabalho. Devido a este fato, o
método de Newton inexato ¢ um execelente candidato a problemas em grande-escala, onde a
fatorizag¢do da matriz jacobiana torna se impraticavel. Em geral, a robustez dos métodos iterativos,
dependera da distribuicdo dos auto-valores (i.e., espectro) da matriz jacobiana em cada iteracao.
Por sua vez, utilizando a técnica de pré-condicionamento, o espectro da matriz jacobiana pode ser
aglomerado dentro de uma elipse que define rapida convergéncia do método iterativo utilizado.
A caracteristica de convergéncia local do método de Newton inexato depende diretamente da
escolha da sequéncia de termos forcantes, conforme discutido em [21]. Em [177], foram
apresentadas provas de convergéncia para diferentes escolhas da sequéncia de termos forgantes.
Em adi¢do, podemos citar os trabalhos que apresentam analise de convergéncia local em
problemas de deficiéncia de posto na raiz [178], em métodos modificados sob transformagdo afim
e quando combinado com métodos de projecdo [179]. Para andlise de convergéncia, incluindo
estratégias de globalizagdo do tipo de pesquisa-em-linha e de regido-de-confianca, temos
[180],[181]. Estes resultados tedricos apresentam caracteristicas de convergéncia quadratica e
superlinear. Vale ressaltar que, a versao inexata do método GAIN descrito no capitulo anterior e
que opera com a norma do erro foi desenvolvida em [182], incluido uma teoria para caracterizacio

de convergéncia. A implementacdo detalhada deste método pode ser encontrada em [168].
7.2.1. Solucio Iterativa do Modelo Linear

Conforme discutido acima, o suscesso no calculo aproximado da corre¢do de Newton depende
da robustez do método iterativo utilizado na solu¢do do modelo linear (6.7). Os tipos mais comuns
de métodos iterativos, para esta funcdo, sdo classificados como: estacionarios (e.g., Jacobi, Gauss-
Siedel, successive over-relaxation (SOR), symmetric successive over-relaxation (SSOR), etc) e
ndo-estacionarios (e.g., comjugate gradient (CG), bi-conjugate gradient (BiCG), conjugate
gradient squared (CGS), quasi-minimal residual (QMR), generalised minimal residual (GMRES),

etc). Os métodos ndo-estacionarios, na sua maioria fundamentados na idéia de sequéncia de vetores
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ortogonais, s30 mais efetivos e sua teoria relativamente mais recente. No contexto destes métodos,

€ conviniente introduzir o vetor de residuo definido como
&t 7.2
Iy g1 = —Flg) =J(xp)dy (7.2)

O subescrito / representa o contador de iteragdes do solucionador linear interno. Lembremos que,
F(x,) € J(x;) representam, respectivamente, 0 mapeamento nio-linear e sua matriz jacobiana, no
ponto estaciondrio x,, correspondente a k-ésima iteragdo externa referente ao solucionador nao-
linear. Utilizando a norma de (7.2), podemos definir o seguinte critério de parada para o

solucionador linear interno, da seguinte forma [183]:

lrn, i )/ |E ] <My (7.3)

onde m, ¢ uma tolerancia relativa de parada (ou termo forcante) na k-ésima iteragdo do
solucionador externo. Este critério de parada estd diretamente relacionado com (7.1), onde
observarmos que o vetor ry , ; esta diretamente relacionado com o modelo local, My(x; +dy ; ).

O vetor de erro associado a corre¢do de Newton inexata ¢ dado por:

(7.4)

eN k| € dy 1= 9N
onde d, , ¢ acorre¢do de Newton (exata) dada por (6.8). O calculo do vetor de erro possui um alto
custo, pois, necessita da solugao do sistema linear que se deseja resolver. Entretanto, um método
fundamentado na minimizacdo de estimativas precisas de (7.4) foi proposto em [182] com

implementagao em [168].

7.2.1.1. Pré-Condicionamento

Conforme descrito em [184],[183],[27], a razdo de convergéncia dos métodos iterativos para a
solucdo de sistemas de equagdes lineares algébricas pode variar dramaticamente dependendo do
tipo de problema (espectro de auto-valores da matriz de iteragdo) no qual sdo aplicados. Devido a
este fato, para a utilizacdo bem suscedida destes métodos, na solugdo dos sistemas jacobianos que
emergem a cada iteracdo nos métodos de Newton inexato e do tensor inexato, o desenvolvimento
de pré-condicionadores ¢ mandatorio. A aplica¢do de um pré-condicionador permite a redugdo do
raio espectral definido como p(J) = max|auto-valor(J)|, onde J € a matriz jacobiana [184] e,
consequentemente, um aumento na velocidade de convergéncia. Em geral, a matriz pré-

condicionadora pode ser escrita como M = MM, ¢ a versdo pré-condicionada do sistema

jacobiano (6.8) escrita como se segue [183]
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1 1 1
M, JxX'M, M,d - M, F(x)
R A S (7.5)

J(x") d F(x)

onde M, e M, sdo matrizes de pré-condicionamento. Da expressdo (7.5), para M, = M, e M, = 1
obtemos o pré-condicionamento a esquerda, para M, =1 € M, = M, obtemos o pré-
condicionamento a direita, e para M, =L e M, = U (M, = L" em sistemas simétricos) o pre-
condicionamento dividido. Da defini¢do do vetor de residuo (7.2), podemos concluir que o pré-
condionamento a esquerda afeta diretamente este vetor e, com isto, modifica o teste baseado em
sua norma. J& o pré-condicionamento a direita afeta diretamente o vetor de erro (7.4) e ndo o vetor
de residuo, por esta razao, utilizaremos este tipo de pré-condicionamento. Interessante observar
que, no método de Newton proposto em [182],[168], a norma do vetor de erro € utilizada como
critério de convergéncia (de parada), sendo neste caso, o pré-condicionamento a esquerda utilizado
na sua implementacéo.

Por razdes praticas, a matriz J(x) deve ter uma estrutura, tal que, a solugio do sistema pré-
condicionado (7.5) exija um pequeno esforco computacional e a distribui¢do de auto-valores esteja
aglomerada entorno do ponto complexo (1:0). Entretanto, estes objetivos sdo conflitantes, e.g., se
escolhermos M igual a matriz identidade, ndo teremos custo computacional associado com a
formacdo de M, porém, sem melhoria no espectro, i.e., sem redugio do raio espectral p(1 - J(x))
da matriz jacobiana. No outro extremo, se escolhermos M igual a inversa de J(x), temos um
espectro concentrado no ponto complexo (1:0) (i.e., raio espectral igual a zero), porém, com um
custo computacional de formagao igual ao custo de solug@o do problema original. Claramente, uma
relagdo de compromisso entre melhoria do espectro da matriz jacobiana e custo computacional

deve ser estabelecida.
7.2.1.2. Técnicas em Subespaco de Krylov

Os métodos iterativos mais utilizados para solucdo de sistemas lineares ndo-simétricos e
indefinidos, em subespa¢o de Krylov, estdo fundamentados no processo de ortogonalizacdo de
Arnoldi [185], ou no processo de bi-ortogonalizagdo de Lanczos [186],[187]. Apesar de exigir um
pequeno esfor¢o computacional e um baixo requerimento de memoria por iteracdo, o processo de
Lanczos pode produzir instabilidade nimerica e uma conseqiiente quebra, i.e., uma divisdo por
zero. Adicionalmente, o produto entre a matriz de coeficiente (i.e., matriz jacobiana) transposta e
um vetor faz se necessario. Excluindo a situagdo de quebra-incurdvel, para evitar o problema de

quebra, a estratégia olhando-adiante pode ser utilizada, o que resulta em uma implementacdo mais
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complexa e em aumento do tempo de processamento e de o espago de memdria por iteragdo. Por
sua vez, no processo de Arnoldi, as solugdes aproximadas a cada iteragdo sdo caracterizadas por
uma propriedade de minimizag¢do sobre os subespacos de Krylov. Neste processo, em aritimética
exata, uma quebra significa que a solucdo foi obtida e é chamada de quebra-afortunada [52]. A
dificuldade deste método deve-se ao fato da complexidade computacional e do espaco de memoria
crescerem linearmente com o numero de iteragao.

Neste trabalho, empregaremos o método GMRES com reinicio para solucdo de (7.1). Proposto
em [52] (ver também [157],[27]), este método € um dos mais bem suscedidos métodos de projecao
em subespacgo de Krylov e esta fundamentado no processo de ortogonalizagdo de Arnoldi. Abaixo
apresentaremos uma breve discussdo sobre a teoria € a implementagdo deste método. Para
simplificar a notag@o, suprimiremos o subescrito “k“ referente ao contador de numeros de
iteragdes do solucionador externo e assumiremos F = F(x;) € J = J(x,).

A primeira etapa do método GMRES consiste na constru¢do de uma base bem-condicionada,
que define o subespago de Krylov, dado por K, (J,v,)=span{v, Jv,, J2v1, N A 1v1}, onde
v, = r,_,/|r,_,| - Para tal construgdo pode ser empregada as seguintes técnicas de ortogonalizagdo:
Gram-Schmidt padrao, Gram-Schmidt modificada (GSM), GSM com re-ortogonalizacdo ou
Householder. Sendo as duas ultimas técnicas as mais eficientes, porém, computacionalmente mais
caras. A ortogonaliza¢cdo de Householder, conforme demonstrado em [188], produz uma melhoria
na estabilidade numérica, quando a norma do vetor de residuo tende ao limite inferior de precisao
de maquina. Porém, quando comparada com a técnica GSM, este tipo de ortogonalizagdo resulta
em um aumento no nimero de operagdes aritiméticas e em perda de paralelismo. O processo de

N .
*™ cujas colunas formam uma base

ortogonaliza¢do de Arnoldi constroi V, = {v,,v,,...,v,} € R
M2-ortonormal em subespago de Krylov, e a matriz H, de dimensdo (m+1)xm do tipo

Hessenberg superior. Em adi¢ao, esta construgdo satisfaz a seguinte relacao

JvVv. =V

m m+1

i . (7.6)

Utilizando a matriz definida por ¥, , assumimos que a solugdo de (7.1), i.e., minimizag¢@o de (7.2),

impondo (7.4), na /-ésima iteragdo possui a seguinte forma
d=d,_+V,y, (7.7)

onde ye R” com ¥V, ye K, (J,r, ). Utilizando (7.6) e (7.7) e Lembremos que ¥, , ; ¢ uma base

M2-ortonormal, podemos escrever a norma do vetor de residuo (7.2), como se segue

(7.8)

Irfl, = |Bei ~Husls

+1 g . )
onde B = I - 1||2 €e€ R"™"" é um vetor unitirio com um Unico elemento diferente de zero na
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primeira linha. A equagdo (7.8) forma um sistema de minimo-quadrados tendo o vetor y, que
minimiza esta expressdo, como solucdo. Aplicando-se nesta equagdo a fatorizacdo QR, via
rotagdes de Givens, o primeiro e o segundo termo da norma-M2 no lado direito de (7.8), sdo dados

2
por B@’e, =&, e R,y, respectivamente. A matriz M2-ortonormal, @ e R""""

, contém o0s
coeficientes das rotagdes de Givens para elimina¢do da sub-diagonal de H,, = Q,R,,. Com esta
fatorizacdo, o vetor solugo, y,., € eficientemente obtido, resolvendo-se, via retro-substitu¢des, o

sistema triangular superior formado por R, e R"" " D*”

, apos remover a sua ultima linha igual a
zero. Nesta resolugéo, o vetor de lado da méo-direita € dado por g, ., . Consequentemente, o vetor
de corregdo de Newton inexato € dado por dy , = d;_, +V,yy. (ver (7.7)). Cada estagio da iteragdo
de Amoldj, |g,, .| ¢ igual a norma-M2 do vetor de residuo, o que oferece uma forma barata para
realizacdo do critério de parada (7.3).

Em arimética exata, quando m = N, i.e., ortogonalizagdo completa, o GMRES converge em, no
maximo, N iteragdes. Entretanto, por razdes praticas, devemos restringir o valor maximo de m
(m<<N) tal que os requisitos de memdria sejam aceitaveis. Lembremos que, para um valor muito
baixo de m poderé ocorrer o problema de estagnagdo [27]. A andlise de convergéncia do método
GMRES(m) utiliza polindmios de Chebyshev e pode ser encontrada em [52],[27].

O Algoritmo RGMRES(m), descrito abaixo, descreve a implementagdo do método do GMRES

com reinicio, ortogonalizagdo GSM e pré-condicionamento a direita.

Algoritmo RGMRES(m)
(“Right-preconditioned Generalised Minimal Residual with restart™)

(L-1) Dado: dy ye R, NIL, € Z, € me (1,N];

(L-2) PARA /<1 PASSO 1 ATE NIL_, FACA:

(L-3) Caleular: ry, | = ~F-Jdy, |, B =|ry; 1|, €vi =y, 1/Bs
(L-4) PARA j < 1 PASSO | ATE m FACA:

(L-5) Resolver: Mpz; = v;;

(L-6) Calcular: w = Jz;;

(L-7) PARA i< 1 PASSO | ATE j FACA:

(L-8) Calcular: #, ; = wiv. ew = w—h; v

(L-9) Calcular: hivyj = Iwl, ;

(L-10) SE h;,, ;#0 ENTAO v, < w/h; , ; CASO CONTRARIO j <> m;

N . - — (m+1)xm,
(L-11) Resolver: y,. = argmin . RmHBel —HmyN‘ ,:onde H,, = [h 1€ R m .

N
(L-12) Calcule: dy , = dy ;| +M1}1 RN

(L-13) SE (“CONVERGENCIA”) ENTAO dy < d) ;; RETORNE.

No algoritmo da pagina anterior, a acdo dos pré-condicionadores (a direita) ocorrem nas linhas
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(L-5) e (L-12). O teste de quebra do processo de ortogonalizagdo € realizado em (L-10). A
convergéncia na linha (L-13) ocorre quando o critério de parada (7.3) for satisfeito e a divergéncia
quando o contador de itera¢des, /, exceder o limite maximo definido por L, .

Uma variante flexivel do método GMRES entitulada flexible generalised minimal residual
(FGMRES) foi apresentada em [188], no qual, cada nova iteragdo, d,, ¢ calculada em um espago
afim d, | +span{Z,}, formado utilizando as m solug¢des do sistema pré-condicionado. O GMRES
utiliza a norma do vetor de residuo (6.71) como condi¢do de parada, entretanto, isto pode ndo
refletir aproximagdes precisas da solugdo, quando a matriz de iteragdo, J(x;,), for mal-
condicionada. Para mitigar este problema, o método generalised minimal backward error
(GMBACK) com reinicio foi proposto em [190], incluindo a variante flexivel entitulada de flexible

generalised minimal backward error (FGMBACK).

7.2.2. Termo Forcante

O termo forgante, introduzido em (7.1), é o pardmetro que determina o grau de precisdo da
solucdo aproximada do modelo linear que define a corre¢ao de Newton. Mais precisamente, este
pardmetro corresponde ao erro relativo da norma do residuo linear (7.3) utilizado no critério de
parada do solucionador linear iterativo (e.g., método GMRES(m)). Sendo que, a cada iteragdo deve
ser escolhido de forma a evitar o problema de sobressolugdo, principalmente, longe da raiz como
nas primeiras iteracdes. Por exemplo, se escolhermos os termos forcantes de forma a impor um alto
grau de precisdo na aproximacdo da corre¢do de Newton, a convergéncia do solucionador linear
iterativo pode ser muito lenta. Em outro extremo, se os termos for¢antes forem escolhidos com
baixo grau de precisdo, a convergéncia do solucionador ndo-linear (i.e., método de Newton)
podera ser muito lenta ou nunca ocorrer. Desta forma, uma judiciosa relacdo de compromisso deve
ser estabelecida, tendo em mente, que a convergéncia local do método de Newton inexato ¢
controlada pela sequéncia de termos forcantes.

Em [177], foram analisadas as diversas escolhas para a defini¢do da sequéncia de termos

forgantes, sendo elas:

Escolha 0: m,<n, Ny (0,1), (7.9.a)
Escolha 1: n, « 1280 (7.9.b)
Escolha 2: my « min(1/(k+2), |[F(x)|) » (7.9.¢)
Escolha 3: ny - (|Fxp|/|Fx,_ )" ye[0,1],ae (1,2], (7.9.d)

Escolha 4: m; « |F(xp) -My(x;_+dy . D|/|F(x,_ )€ (7.9.¢)
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Escolha 5: ny < ||[F(xp)| ~ My, +dy o D/ [FCe_ )] - (7.9.f)

A Escolha 0 ¢ trivial e produz uma sequéncia constante de termos forgantes sem controle no
problema de sobressolu¢do. Por exemplo, para uma sequéncia uniforme de aproximagdes
modestas e proximas, podemos escolher n, = 10! e Ny = 1074, respectivamente. A Escolha 1,
proposta em [16], permite aproximagdes com baixo-grau de precisdo para k pequeno, evitando o
problema de sobressolug@o no estagio inicial, mas, sem incorporar nenhuma informacao sobre F.
Na Escolha 2, proposta em [32], tenta-se incorporar esta informagéo, porém, depende da escala
(norma) de F. Finalmente, as escolhas 4 ¢ 5 refletem diretamente a concordancia entre F ¢ seu
modelo local M), calculados na iteragdo atual (x,) e prévia (x, ), respectivamente. Apesar deste
fato, resultados numericos demonstram um pequeno indice de sobressolucdo quando aplicado a
problema praticos [30]. A caracterizacdo tedrica da razdo de convergéncia local do método de
Newton inexato, para as escolhas citadas acima, pode ser encontrada em [21],[181].

Obviamente, excluindo (7.9.a)-(7.9.c), as demais escolhas requerem a introdu¢do de um
mecanismo pratico de protegdo, para prevenir que o termo forcante possa ficar muito pequeno
muito rapidamente. Lembremos que, para £ = 0 temos n, < 1, ,onde n, <1 (esta tipicamente

entre 0,1 ¢ 0,9), entdo, foi sugerida em [177] a seguinte protecao:

max[n,, .1 my >0,1
nke{ o e T (7.10)

ups caso contrario
para k>0. Para a Escolha 3, os parametros o e y correspondem aos parametros em (7.9.d),
enquanto, para as escolhas 4 e 5 devemos utilizar oo = (1+./5)/2 € y = 1. Para definir um limite

superior no termo forg¢ante, uma prote¢do adicional requer que n, < min(M;, M,,,,) -
7.2.3. Globalizacao via Pesquisa-em-Linha

O critério de reducdo da fun¢do nivel, na estratégia de pesquisa-em-linha, para o método de
Newton inexato, ¢ fundamentado na norma-M2 (abaixo o subescrito “M2” foi suprimido) do
residuo ou mapeamento ndo-linear. Neste caso, esta estratégia de globalizagdo ¢ praticamente a
mesma utilizada no método de Newton, ver Algoritmo BLS. A unica diferenca reside no calculo
da taxa de inclinag¢do, tax_inc, utilizada nos testes monotdnico (6.11) e ndo-monotdnico (6.20) para
aceitacdo do fator de amortecimento. Para a determinag@o deste pardmetro, podemos substituir o

vetor de residuo (7.2) e o gradiente (6.13) em (6.12). Desta forma, obtemos:

tax_inc, = Vf(xp) dy = ~Fxp) (Fxp) +ry ) (7.11)
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Como podemos observar, para o calculo da expressdo anterior, ndo é necessario determinar o
gradiente através de um produto matriz por vetor, envolvendo a matriz jacobiana transposta,
J(xk)T. No método de Newton inexato, a utilizacdo da fun¢do nivel associada com a norma-aN
apresenta dificuldades, devido a necessidade da solugdo iterativa de um sistema jabobiano a cada
passo da pesquisa-em-linha. Uma discussdo detalhada na andlise de convergéncia de métodos
inexatos utilizando pesquisa-em-linha e outras estratégias pode ser encontrado em [180],[181]. Da
teoria de convergéncia apresentada em [180], sabemos que para satisfazer simultaneamente a
condi¢do de norma residual (7.3) e o teste de monotonicidade (6.11), devemos ter o < % ,onde o ¢

um parametro do teste (6.11).
7.2.4. Implementacio Modificada

Com base na estrutura do algoritmo GN e na teoria descrita acima, foi desenvolvido o algoritmo
GIN, versao inexata, que corresponde a uma implementacdo modificada do método de Newton
inexato, globalizado com a técnica de pesquisa-em-linha. Este algoritmo pode ser descrito da

seguinte forma:

Algoritmo GIN
(“Global Inexact Newton™)

>0, NIJ

max

(L-1) Dado: x,e R, 2e[0,1), NI

max

20, NIM_, >0 € 0<n . <1;
(L-2) ke 05 Mg Mypues
(L-3) PARA i« 0 PASSO 1 ATE NI, FACA (malha principal):

(L-4) Escolher: n, (termo forg¢ante) utilizando (7.9.a)-(7.9.1);

(L-5) Aplicar protec¢do (7.10) em n, tal que n, e (0,n,,,1;

(L-6) Calcular: J,=J(x)) € RV (matriz jacobiana);

(L-7) SE (atual pc) ENTAO calcule pré-condicionador;

(L-8) Determinar: dy , ¢ R tal que |ry o, <nFe), s

(L-9) PARA /< 0 PASSO 1 ATE /_, FACA (malha simplificada):

(L-10) Determinar: A, e R via Algoritmo BLS (com modificacdo (7.11));
(L-11) Xpoq Xt dy

(L-12) SE (“CONVERGENCIA” OU “DIVERGENCIA”) ENTAO x, < x, , | ; RETORNE.
(L-13) SE (7, >0) ENTAO

(L-14) SE (2 = 0 OU f(x,, ,)/f(x;) <E) ENTAO (executar iteracdo modificada)
(L-15) Determinar: dy ;e R tal que [y (| S0y ([ ) 5

(L-16) dy < dy, i (corregdo simplificada);

(L-17) CASO CONTRARIO

121



(L-18) SE ( f(x;,,)/f(x;)>1) ENTAO FIM PARA;
(L-19) ke—k+1.

f Fyper = —Flg ) —Jidy

No algoritmo acima, foram empregados os mesmos testes de convergéncia e de divergéncia

adotados no Algoritmo GN. Exceto pelo parametro, os parametros de entrada sdo os mesmos

descritos no Algoritmo GN. A escolha do termo forgante ¢ efetuada nas linhas (L-4) e (L-5). Como
podemos observar, em (L-7), o pré-conditionador € atualizado somente se bandeira atual pc estiver
alta. Na linha (L-8) o solucionador interno € acionado para a determinacdo da correcdo de Newton
inexata. O Algoritmo RGMRES(m) pode ser utilizado como solucionador interno. Conforme
indicado na linha (L-10), o Algoritmo BLS com a modificagdo (7.11) no célculo da taxa de
inclinagdo € utilizado para a pesquisa-em-linha com retrocedimento. As condi¢des para entrada e

saida da malha simplificada, definida pelas linhas (L-9)-(L-18), sdo as mesmas adotadas para o

Algoritmo GN.

7.3. Método do Tensor Inexato

O método do tensor inexato pode ser considerado como uma variagdo do método do tensor,
discutido no capitulo anterior, no qual a correcdo, definida como corregcdo do tensor inexata,
corresponde a solu¢do aproximada do modelo do tensor (6.31). Antes de iniciarmos a discussdo na
teoria dos métodos iterativos para a solucdo aproximada de (6.31), é conveniente re-escrever a

corre¢do do tensor (6.46) da seguinte forma

dp = (I-Ww)dy  +lad |+ sV, (7.12)

onde
Jxpd_y ;= —F(x;_ ), (7.13)
e = Bo/my, (7.14)

e dy , €acorregdo de Newton dada por (6.8). Os vetores s, ¢ z s3o definidos em (6.32) ¢ (6.50.a)-
(6.50.b), respectivamente, e os escalares m, € v sdo definidos em (6.34) e (6.48), respectivamente.
O parametro B, € a solugdo de (6.47), onde o polindmio quadritico g,(B) definido em (6.43),

possui coeficientes dados por (6.44.a) e

1T 1 T
Cok = _nTksk(dN,ker—LkJrsk) = a(co,k+skd—1,k+ Jm) s (7.15)

A expressao (7.15) produz um resultado equivalente a (6.44.b), porém, em uma forma conveniente
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para a determinagdo da corre¢do do tensor inexata.

A dificuldade na aplicacdo de técnicas em subespaco de Krylov para a solug¢do aproximada do
modelo do tensor (6.30) se deve a presenga do termo quadratico neste modelo. Nao obstante, para
o modelo do tensor de posto um (6.31), com uma interpolagdo de um ponto passado, eficientes
metodologias tem sido recentemente propostas. Estas metodologias resultam nos processos de
solucdo simplificada [32], modificada [114] e completa [31],[34] a serem discutidos abaixo.

Em vista de (7.12), o método do tensor inexato (sem amortecimento) pode ser descrito como
uma versdo inexata do processo iterativo (6.23.a)-(6.23.e). A corre¢do de Newton inexata
associada a (6.23.c), e presente em (6.23.d), pode ser obtida via (7.1). De imediato, a corre¢do do
tensor inexata, resolu¢do aproximada de (6.23.d), poderia ser obtida utilizando um método
iterativo (e.g. GMRES) para a resolucdo aproximada dos sistemas jacobianos (7.13), (6.50.a) e

(6.50.b) associados com

Encontrar: d_, ; € R" tal que |Fx, ) +Jx)d | | <G FGe, )| (7.16)

e
Encontrar: y e RY tal que Hsk—J(xk)TyH <Efsill» (7.17.a)
Encontrar: ze R" tal que |y —J(xpz| <yl (7.17.b)

respectivamente. Porém, além da solugdo iterativa (7.1) para determinacdo da corre¢do de Newton
inexata, trés sistemas adicionais (7.16)-(7.17.b), sendo um transposto (7.17.a), devem ser
resolvidos iterativamente para determinagdo da correcdo do tensor inexata. Obviamente, este tipo
solucdo possui um custo computacional (tempo de processamento e implementagdo)
consideravelmente mais elevado do que o método padrdo. Destarte, torna se mais dificil a escolha
da sequéncia de termos forgantes ¢, &, e ¢,. Para contornar estas dificuldades, discutiremos a
teoria e a implementagdo dos processos de solucdo simplificada e modificada, propostos em [32]
e [114], respectivamente. Também discutir-se-a4 um processo para a solu¢do completa de (6.23.d),

proposto em [31],[34], que resolve o seguinte problema de minimizagao,
Encontrar: d; , e R" tal que |Mp(x,+dy )| = [Mrgte,+dr D < piFxp)] » (7.18)

onde p, € R:(0,1) refere-se ao termo forgante que define o grau de precisdo da solugdo aproximada.
Esta minimizag¢do considera o quanto a norma do modelo do tensor se aproxima da norma de um
modelo do tensor que assume a corre¢do do tensor como exata. A definicdo de M . (x, +d;)
apresentar-se-a abaixo.

Além da solugdo iterativa do modelo do tensor para obtencdo da correcdo do tensor inexata,

apresentar-se-4 uma discussdo na escolha da sequéncia de termos forcantes e na técnica de
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globalizacdo via pesquisa-em-linha: estratégia padrdo [32] e curvilinear [31],[34]. algoritmos
apresentar-se-ao descrevendo detalhadamente a implementagdo proposta. No melhor do nosso
conhecimento, uma analise de convergéncia local para os métodos do tensor inexato citados acima
ainda nao foi apresentada na literatura técnica especializada. Além do método do tensor descrito
anteriormente, convém citar o método do tensor-GMRES [191]. Os processos de solugdo
simplificada e modificada permitem uma total flexibilidade na escolha do solucionador linear

interno. Enquanto o processo de solugido completa estd limitado ao uso do método TGMRES-Bt.
7.3.1. Solucio Iterativa do Modelo do Tensor

Para a versdo escalar da solugdo iterativa do modelo do tensor, nos processos de solugdo
simplificada e modificada, além de (7.2), € conviniente introduzir o vetor de residuo associado com

(7.13), dado por
rfl,k,[ :def_F(xkil)—J(xk)d,],k,[ (7.19)

O subescrito / representa o contador de iteracdes do solucionador interno. Utilizando a norma de

(7.19), pode se definir o seguinte critério de parada para o solucionador linear interno [183]

Ik |/ |FCe - D < (7.20)

onde n, ¢ uma tolerdncia relativa de parada (ou termo forg¢ante) na k-ésima iteracdo do
solucionador externo.
Para facilitar a discussdo deste método, introduziremos os seguintes vetores de residuo

ikt = —Fi = Jd; g s (7.21)

onde i = 1,...,¢. Convém ressaltar, que estamos trabalhando com 7 = 2, porém, a discussdo ¢ a
implementagdo apresentada aqui é valida para a solugdo simultanea de sistemas lineares com ¢
multiplos vetores de lado da mao-direita. Em adig@o, temos que: F, ;, = F(x,), F, , = F(x;_)),
Pkt = Nk Tkt = Tkt dpr = dy i © dy = d_ ;. Introduzindo o bloco de vetores:
E = [ G th:| e RV com (B, &) = (Ry p 1y ), (BF, F), (D) 1. d; ), podemos re-escrever
(7.21) de forma mais compacta como

R, = —BF,—J(x)D, . (7.22)

No caso da versdo em bloco, podemos definir os seguintes critérios de parada:

[Re /| Ceo] < » (7.23)
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ik I/ IF G <M e (7.24)

onde i = 1, ..., ¢. Pode-se observar, facilmente, que o critério (7.24) busca a aproximagao isolada
de cada componente do bloco D, ,, enquanto (7.23) considera uma aproximagéo global.
No contexto do processo de solu¢do completa do modelo do tensor, ¢ conviniente introduzir o

vetor de residuo associado com (6.31), e definido como
e 1 T 2
IT k1 o Fxe) +5ay(sdr ) TIxdr - (7.25)

Introduzindo o vetor de residuo "TE kI associado a Mpp(x;+dy ), O critério de parada para

minimizag¢do do vetor de residuo (7.25) estd fundamentado no seguinte teste

(e e Al = lrze, x D/ | FGep] <My (7.26)

Por sua vez, o teste acima esté diretamente associado com (7.18). Se houver interesse, no processo
de solugdo completa, o vetor de erro associado a correcdo do tensor pode ser calculado via

def

er k1~ A9, (7.27)

onde d;, ¢ a correcdo do tensor (exata) dada por (6.46). Podemos facilmente observar que o

calculo do vetor de erro implica na solugdo (exata) do modelo do tensor.

7.3.1.1. Pré-Condicionamento

Da discussdo acima, podemos concluir que o pré-condicionamento de (7.1) e (7.16), nos
processos de solug¢do simplificada e modificada, pode ser implementado seguindo a mesma
estrutura aplicada em (7.5). Ja no processo de solucdo completa, precisamos realizar o pré-
condicionamento de (6.31) para a resolugdo de (7.18). Utilizando as defini¢des previamente

estabelecidas em (7.5), podemos escrever o modelo do tensor pré-condicionado da seguinte forma

d
~1 ~1 ~1 1, -1 T, ~1—~— 2
M, J(x)M, Myd = - M, F(x) *§M1 a( s M, M,d ) . (7,28)
%—/%/—’ R —_—

J(x) d F(x) B

Conforme veremos a seguir o tipo de pré-condicionamento (a esquerda ou a direita) resultard em
diferentes metodologias para o processo de solugdo completa.

7.3.1.2. Técnicas em Subespaco de Krylov

Abaixo discutiremos a teoria para a aplicag¢do da técnica em subespacgo de Krylov nos processos
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de solugdo simplificada, modificada e completa do modelo do tensor. A implementagdo sera

apresentar-se-a sob forma de algoritmos.

7.3.1.2.a. Solucio Simplificada e Modificada

Para entendermos os processos de solugdo simplificada e modificada do modelo do tensor,
consideremos a expressdo da corre¢do do tensor (7.12). Como podemos observar, para determinar
a versao inexata desta correcdo precisamos calcular, com um grau de aproximacao desejado, os
vetores dy ,, d_; ; € z;. Lembremos que d, , € a corregdo de Newton inexata definida em (7.1),
d_ ; ¢ definido em (7.16) e z; ¢ definido em (7.17.a)-(7.17.b). No processo de solucdo
simplificada devemos assumir que o vetor z ndo produz nenhuma contribui¢do na corre¢cdo do
tensor € {, = n,. Esta suposi¢do so6 ¢ falsa quando o modelo do tensor ndo possuir uma raiz. Isto
¢, quando o polindomio quadratico ¢,(B) (ver (6.43)) possui raizes complexas e a corre¢do do tensor
¢ obtida via minimizagdo deste polindmio. Esta situacdo geralmente esta limitada as primeiras
iteracdes, quando a corregdo ainda estd longe da raiz. A medida em que melhores estimativas vio
sendo obtidas, o modelo do tensor tende a produzir uma melhor interpolagdo do mapeamento nao-
linear resultando em um modelo com raiz e, consequentemente com o vetor z igual a zero.

No processo de solucdo modificada, proposto em [114], o modelo do tensor padrdo (6.31) ¢
substituido pela expressdo (6.51). Lembremos da discussio no capitulo anterior, esta expressao s
introduz uma modificacdo no modelo padrdo quando este ndo possui uma raiz, i.e., a solucdo ¢
conduzida via minimiza¢do. Neste caso, o parametro, te R:(0, 1], que define o peso do termo
quadratico no modelo do tensor, ¢ selecionado de forma que este possua uma raiz real. Mais
precisamente, o fator de peso é selecionado no limite quando as raizes do polindmio quadratico
q(B) forem iguais. Desta forma, o termo quadratico ndo é completamente negligenciado como na
solugdo simplificada. O processo de solugdo modificada apresentado acima requer apenas a
solucdo de (7.1) e (7.16), sendo assim, podemos adotar a mesma metodologia utilizada no processo
de solugdo simplificada.

Para calcularmos os vetores 4, , ¢ d_; , necessarios nos processos de solu¢do simplificada e
modificada, a metodologia mais simples consiste em utilizar duas vezes um método iterativo linear
(e.g. GMRES(m)) para a determinagdo individual de cada um dos vetores. Seguindo o
procedimento proposto em [32], na solugdo do sistema (6.8), a iteracdo inicial ¢ igual a zero
(dy 1o = 0), porém, na solugdo do sistema (7.13), conforme sugerido em [32], a iterago inicial ¢
igual a solug¢@o aproximada do sistema (6.8) na iteragdo anterior (d_, , o = dy ,_, ). Esta escolha

fundamenta-se na suposicdo da matriz jacobiana ndo variar muito entre duas iteragdes,
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J(x) ~J(x,_ ).

Uma outra possibilidade ¢ a solugdo simultanea dos problemas (7.1) e (7.16), associados com
as corregdes inexatas dy , € d_; ,, utilizando um método iterativo operando em subespago de
Krylov de bloco 2 [114]. Neste trabalho, foi empregado um método que consiste em uma extensao
para operag¢do em bloco do método escalar GMRES, visto anteriormente. Conforme procedimento
descrito acima, os vetores de corre¢do iniciais dados por dy, =0 ¢ d |, =dy, | S0
determinados conforme procedimento descrito acima. Seguindo notagdo introduzida acima,
iremos assumiremos que D, ; € RV ¢a aproximacao inicial da solucdo para o bloco de vetores
D,,eRy € RY*" ¢ 0 bloco de vetores de residuo iniciais associado a D, , calculado via (7.22).

A seguir, suprimiremos o subescrito k, para simplificar a nota¢do e assumir J = J(x,) . Assim
como no método GMRES, a primeira etapa do método GMRES-Bt consiste na constru¢io de uma
base bem-condicionada que define o subespago de Krylov de bloco, dado por:
Ky(J,V)=span{V,JV, ...,J”'_th}, onde ¥V, = ["1 V,]Te RV ¢ VsV, E R sio vetores M2-
ortonormais. Também temos que: X, (J,V,) = C) Kn(J,v;). Os vetores iniciais v; ‘s sdo gerados

i=1
apartir de um processo de ortogonalizagdo (e.g., MGS), de tal forma que

R, = [vl vJBe RV, (7.29)

tXt -«

¢ uma matriz triangular superior. Agora, utilizando o bloco de vetores iniciais, V.

onde Be R '

e aplicando a variante da ortogonalizac¢do bloco Arnoldi [27], entitulada bloco Arnoldi-Ruhe [192],
obtemos o seguinte resultado
Jv. =V _H

m m+t

> (7.30)

que podemos comparar com (7.5). Na expressdo acima a matriz, H,,, construida pelo processo de
ortogonalizagdo, possui uma dimensdo (m +¢)xm e estrutura do tipo banda-Hessenberg superior
com ¢ sub-diagonais. Caso seja detectada uma divisdo por zero (ou quebra) em uma determinada
etapa do processo de ortogonalizagdo de Arnoldi-Ruhe, a dimens@o do bloco inicial € reduzida de
um, antes de seguir com a ortogonaliza¢@o. Se a dimensdo do bloco, apds redugdo de um, for igual
a zero, entdo, em aritimética exata, a solugdo foi atingida e pode ser construida conforme descrita
abaixo, utilizando um subespaco de Krylov de bloco com a dimensao dos vetores de bloco menor
ouigual a m.

Utilizando a mesma matriz V

m?

assume-se que a solucdo simultdnea de (7.1) e (7.16), i.e.,
minimizacao de (7.2) impondo (7.3), e de (7.19) impondo (7.20), respectivamente, assume a forma
descrita em (7.7). Generalizando estes resultados para qualquer dimenséo de bloco ¢ e escrevendo

sob forma de bloco de vetores, assumiremos uma solucao do tipo:
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D, =D, ,+V, Y, (7.31)

mxXt

onde Ye R""" eV, Ye K,(J,R, ;). Utilizando (7.30) e (7.31) e lembrando que ¥, , , ¢ uma base
ortonormal-M2, podemos escrever a norma-M2 (norma de Frobenius) do bloco de vetores de

residuo (7.22), como se segue

|R), = |EB-H,Y, (7.32)

na qual podemos observar a analogia com (7.8). Na expressdo acima, foi introduzido
E, = [el U S e,} Te RO onde e, € um vetor unitario com um Unico elemento diferente de
zero na i-ésima linha. A equagdo (7.32) forma um sistema de minimos-quadrados tendo o bloco de
vetores ¥ que minimiza a expressao como solucdo. Semelhante a versao escalar, aplicando-se em
(7.32) a fatorizagdo QR, via rotacdes de Givens, podemos eliminar as ¢ sub-diagonais em
H,=0,R,,onde Q, e R(’"”)2 ¢ uma matriz M2-ortonormal que contém os coeficientes das
rotagdes. Com isto, o bloco de vetores solugdo, Y., pode ser eficientemente obtido, resolvendo-se,

. . - A - . . . — +¢
via retro-substitucdes, ¢ idénticos, sistemas lineares triangulares formados por R,, € RO xm

removendo-se as suas ultimas ¢ linhas iguais a zero. O bloco de vetores de lado da mao-direita
nesta solu¢do ¢ dado por Q;Etﬁ =G, = [gl, m - 8 m} . Com este resultado o bloco de vetores de
corregdo inexata, D., pode ser determinado via (7.31). Em cada estagio da iteracdo de Arnoldi, a
norma-M2 do vetor de residuo associado com o i-ésimo lado de mao-direita ¢ dada por
|25, m, m+ 1:m+ | - Isto nos oferece uma forma barata para realiza¢do do critério de parada (7.3) e
(7.20) para determinagdo de dy , = d,. ede d_| | = d,., respectivamente.

Para ortogonalizacdo completa, m = N, em arimética exata, 0 GMRES-Bt convergira em, no
maximo, N iteragdes. Entretanto, pelas mesmas razdes discutidas no método GMRES devemos ter
preferencialmente, m<<N, porém com m acima do limite inferior, no qual ocorre o problema de
estagnacdo. A analise de convergéncia para o método GMRES-Bt(m) ¢ mais dificil do que em sua
versdo de Unico-vetor, + = 1, que equivale ao método GMRES. Isto possivelemente deve-se a
dificuldade de se estabelecer um convincente analogo para a relacdo com os polindmios de
Chebyshev [27].

Abaixo ¢ descrita a versdo de bloco do Algoritmo RGMRES(m) entitulado Algoritmo

RGMRES-Bt(m).

Algoritmo RGMRES-Bt(m)
(“Right Preconditioned Generalised Minimal Residual-Block with restart”)

(L-1) Dado: bye RY*', NIL,, € Z, e me (1,N];
(L-2) PARA /<1 PASSO 1 ATE NIL_, FACA:
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(L-3) Calcular: R, | = -BF-J(x)D, ,;

(L-4) Resolver:R, | = v BtalqueV,e RV*" §M2-ortonormale B e R'™ ¢triangularsuperior;
(L-5) PARA ;' < 1 PASSO | ATE m FACA:

(L-6) jejtt—1;

(L-7) Resolver: Mpz; = v;;

(L-8) Calcular: w = J(x)z;5

(L-9) PARA i< 1 PASSO 1 ATE j FACA:

(L-10) Calcular: #, ; = wiy ew= w—h; v

(L-11) Caleular: 7, . = Iwl,;

(L-12) SE h; | ;#0 ENTAO v, | < w/h;, | ; CASO CONTRARIO 7 ¢ —1;
(L-13) SE # = 0 ENTAO ;' <> m;

(L-14) Resolver: Y. = argmin ., EB-H,Y|, onde H, =[h, e RUmH0Xm

(L-15) Calcular: D, = D, + MgV, Y.;
(L-16) SE (“CONVERGENCIA”) ENTAO D, « D;; RETORNE.

Como podemos observar, para ¢ = 1, o algoritmo acima representa uma versdo escalar
coincidente com o Algoritmo RGMRES(m). Em adi¢do, a acdo dos pré-condicionadores (a direita)
ocorrem nas linhas (L-7) e (L-15). O teste de quebra do processo de ortogonalizagdo ¢ realizado
em (L-12). A convergéncia, na linha (L-16), ocorre quando o critério de parada (7.23) ou (7.24) for
satisfeito e a divergéncia quando o contador de iteragdes, /, exceder o limite maximo definido por
Lo -

Convém ressaltar, que a variante flexivel do método GMRES-Bt, com reinicio e pré-

condicionamento, também & possivel.
7.3.1.2.b. Solu¢io Completa

No processo de solucdo completa, a resolu¢do aproximada do modelo do tensor ¢ obtida
iterativamente e consiste no processo de miminizagao descrito em (7.18). Devido a existéncia do
termo quadratico, o subespaco de Krylov deve ser ampliado de forma a conter as diregdes 4, e/ou
s, » além da dire¢@o do vetor de residuo inicial associado com a parte linear do modelo do tensor.
Isto resulta em métodos operando com bloco de subespago de Krylov inicial com duas ou trés
colunas. Para simplificar notacdo, abaixo iremos suprimiremos o subescrito “k“ referente ao
contador de numero de iteragdes do solucionador externo.

Exceto pela defini¢do do bloco de vetores inciais, R, a primeira etapa do método TGMRES-Bt

para a construgdo de um bem-condicionado subespago de Krylov de bloco, X,(J, ¥,), € idéntica a
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descrita para o0 método GMRES-Bt. De acordo com a teoria a ser descrita abaixo, o bloco de
vetores iniciais para 0 método TGMRES de bloco 2 e 3 sdo dados por: R, = [’o a} ER, = [s ro a} ,
respectivamente.

Assumindo uma solu¢do do tipo (7.7), podemos expressar o termo quadratico do modelo do

tensor (7.25), como se segue
B = sle = sle_l-i-sTme. (7.33)

Entdo, a idéia basica do método TGMRES-Bt € transformar o termo quadratico em (6.31) em uma
func¢do apenas do ultimo elemento do vetor y. Esta transformacdo produzird duas diferentes
metodologias, dependendo de o vetor s estar ou ndo contido no espago definido por v, .

Quando s c R, podemos facilmente observar que sTVm = |s| ZeZ com 1<p<¢. Nesta situacao,

podemos fazer a seguinte transformacao:

y="Py, (7.34)

mXxXm

onde P, € R ¢ uma matriz de permuta¢ao utilizada para mover p-ésima componente, |is|, , do
vetor sTVm , para a ultima componente deste vetor. Esta transformag@o operard na permutagdo das
colunas da matriz H,,. Conforme veremos a seguir, esta situagdo ¢ de menor interesse pratico (s6
¢ valida para o modelo do tensor sem ou com pré-condicionamento a esquerda).

A outra situagdo, quando sz R,, ¢ mais complexa por envolver um processo de

ortogonaliza¢do. Neste caso, devemos introduzir a seguinte matriz M2-ortonormal, Qﬁnl) e R"™"

(ver equacdo (7.35) no fundo da préxima pagina), tal que

1)~
v =047, (7.36)
A1) _ T T o o ~(1) .
onde a; = _HV]'SHZ/vis para i=+t...m € j=1,...m-1. Os elementos q; ] da matriz
~(1 . . :
Qin) e R"™" sido calculados de forma a assegurar a ortogonalidade desta matriz. Enquanto os

mXm

elementos da matriz diagonal, Dinl) e R , sdo calculados de forma a transfomar Qinl) em uma

vlTsk v{sk vlTsk vlTsk vlTsk d(ll) ... 0 0 ... O 0
(}511) vth vth vth vth 0o .. dﬁl) 0o ... 0 0
~(1) T T T (1)
) 0 o gy 1 V1S o VS VS 0 ... 04/... 0 0
0, = , (7.35)
0o ... 0 0o ... v;_ls v;_ls o .. 0 0 .. dﬁ;il 0
0 .. 0 0o ¢V sl o ..0 o .. 0o dV
~(1) (1)
Qm Dm
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matriz M2-ortonormal.

Para simplificar a nota¢do, assumiremos para s« R, , que a matriz T',, ¢ o escalar y referem-
(1

., €4

A T . .
sea Q ‘Vms‘ ,, respectivamente. Enquanto que, para scR, , esta matriz e este escalar

referem-se a P, e a |s|,, respectivamente. Substituindo a expressdo (7.34)/(7.36) em (7.25)

obtemos
Fp= By HH, D5 Sa6Td e, (7.37)
onde
Fr=V o ro, (7.38.2)
Fo= Vo, (7.38.b)
a=V . a. (7.38.c)

A matriz H,T, ¢ uma matriz banda-Hessenberg superior com 7+ 1 sub-diagonais. Da expressdo
acima, podemos observar que B = sle_ .+, . Embora envolva longas operagdes matematicas,
pode-se demonstrar com facilidade que o produto FlmQﬁn]) pode ser eficientemente calculado em
apenas 2(m+ - 1)+t multiplicacdes e 4(m +¢—1) + ¢ adi¢des. Para o célculo de H,,P, o custo sdo
apenas m permutacdes.

Assim como no GMRES, o processo de eliminagdo das 7+ 1 sub-diagonais da matriz H,T',,
pode ser conduzido de forma eficiente através de uma série de rotagdes de Givens ou reflexdes de

mxm

Householder. Estas operagcdes podem ser representadas por uma matriz ortogonal anz) e R .

Aplicando esta matriz aos vetores de residuo associado as correcdes de Newton e do tensor,

obtemos:
Py = Tyt Hy,s (7.39)
($
= ?1_1+I?mﬁT+%&(sTd1_1+v}T,m)2, (7.40)
respectivamente, onde
Fr = O, (7.41.2)
R il (7.42.2)
a=0"%a, (7.42.b)
H, = 0VH,T, . (7.43.2)

A determinagdo da correg¢do do tensor inexata envolve a minimizacdo da norma-M2 do vetor de

residuo (7.40), o que € equivalente a minimizacdo das tltimas 7+ 1 linhas deste vetor, dadas por:

T
~ ~ N ~ 1~ T T A 2~2
Pomm+t = Tt mm+t |:hmm 0..0 0} Yrom ™t 3+ Sy T2 dy_wr YY) - (7.44)
%,—/
t zeros
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Como podemos observar, minimizar a expressdo acima em norma-M2 ¢ equivalente a
minimiza¢do de uma equagdo quartica em y,. Por sua vez, este problema é equivalente a
determinagdo da raiz da equagdo cubica resultante da diferenciacdo da equag@o quartica que se
deseja minimizar. Resolvendo a equacdo cubica, e escolhendo a raiz com menor magnitude
absoluta, obtemos y. , € consequentemente B. = s'd, +Yyps .- Com este tipo de escolha
conservadora, obtém-se uma corre¢do do tensor inexata mais proxima da correcdo de Newton,
conforme foi adotado no método do tensor. Utilizando B. podemos obter as outras componentes
do vetor y,. . Para tal, vamos considerar as seguintes componentes do vetor de residuo (7.40)

~ ~ ~ A ~ A 1~ 2
e itm—1 = M-t tm T o v,V o T o om0, 1m = YT 1 m -1 +§a1:m71B*' (7.45)

Fazendo o vetor acima igual a zero, obtemos yg,. . ,, € consequentemente a solu¢do
. X . T N . .

Vrs = I})T* N m} . Com este resultado, a correcdo do tensor inexata pode ser determinada
através de uma expressdo do tipo (7.7), dada por: d; , = d;_, +V, T, yp.. Utilizando os produtos
resultantes da solucdo iterativa do modelo do tensor, também podemos calcular facilmente e
praticamente sem custo computacional a corre¢@o de Newton inexata. Para tal, devemos considerar

as seguintes componentes do vetor de residuo (7.39)

rN,l,l:m = rl—l,l:m+Hm,1:m,1:myN' (746)

Analogamente a (7.45), fazendo o vetor acima igual a zero obtemos y,.. Com este resultado, a
correcdo de Newton inexata pode ser calculada através de uma expressao do tipo (7.7), dada por:

dy,;=d,_+V,T,yy.. Vale ressaltar que a norma de ry , ¢ dada por |

;N,l,m+1:m+t|| .

Com base nos resultados acima e seguindo a mesma filosofia do método GMRES, o critério de
parada (7.26) pode ser elaborado utilizando as linhas do vetor de residuo (7.40), localizadas abaixo
da parte triangular da matriz H,,. Sendo assim, a implementacdo de (7.26), assume a seguinte

forma [31],[34]:

177, 1 mem+d = |77, 1] < PIFCON (7.47)

Sem incluir uma contribuicdo de H,, no seu céalculo, uma alternativa mais simplificada para a

implementag¢ao de (7.26), também proposta em [31],[34], ¢ dada por

77,0 m+ 1:m ) S PIFCOL (7.48)

A determinacdo do termo do lado esquerdo da inequacdo acima, implica apenas na minimizagao
~ ret 2 . .

de uma equagao quadratica em B~ . Vale ressaltar que, quando o modelo do tensor possuir uma raiz,

a solugdo iterativa descrita acima, correspondera a uma aproximacao da corre¢do do tensor obtida

via solugdo direta (ver capitulo anterior), com precisdo definida pela a tolerancia, p. Na situagdo
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contraria, temos um problema de minimizagao e a correcdo do tensor obtida com (7.47) ou (7.48)
divergira da solucdo direta. Nesta situacdo, a norma do residuo, definido em (7.25), sera mais
elevada para a corre¢do do tensor inexata. Isto ocorre devido ao fato da minimizagdo do vetor y
ter sido separada em duas sub-minimizag¢des envolvendo a principio o escalar y;. , , € depois o sub-
vetor yr ., ;- E facil verificar esta situagdo quando ocorre uma quebra-afortunada.

Apesar de estarmos interessado na implementa¢do com pré-condicionamento a direita, vale
ressaltar que o método TGMRES-B3 requer distintas implementacdes para o pré-condionamento
a direita e a esquerda. Em adi¢@o, a implementagdo sem pré-condicionamento possui a mesma
estrutura de quando pré-condicionado a esquerda. J4 o método TGMRES-B2, n3o possui esta
particularidade, isto, por que ndo introduz s, no bloco de subespago de Krylov inicial, R,. Em [34],
mais detalhadamente em [31] € sugerido também uma versio bloco-2+.

Seguindo a teoria descrita acima, os métodos TGMRES-Bt com reinicio e pré-condicionamento

a direita, foram implementados sob forma do algoritmo RTGMRES-Bt(m), descrito abaixo.

.. .. . T T ..
Destacando-se o fato do pre-condicionamento a direita produzir, v,, = H v, Mp s‘ ,,0que elimina a

possibilidade de uma solugdo via transformagao (7.34), quando sc Vv, .

Algoritmo RTGMRES-Bt(m)
(“Right-preconditioned Tensor Generalised Minimal Residual of Block-t with restart™)

(L-1)  Dado: 4, € RN, NIL .. €Z, € me (1,N],;

(L-2) PARA /<1 PASSO 1 ATE NIL_, FACA:

(L-3) Calcular: r, | = F(x)+J(x)d,_;

(L-4)  Parabloco-2: 1 = 2, R, , = |1_1 4 e RV (algoritmo RTGMRES-B2(m)), ou
parabloco-3:7=3,R, | = [S ry a} e RV*? (algoritmo RTGMRES-B3(m));

(L-5) Resolver: R, , = VB talque ¥,e R"*' éM2-ortonormale B e R"*" étriangularsuperior;

(L-6) PARA j' < 1 PASSO | ATE m FACA:

(L-7) jeJ -1,

(L-8) Resolver: Mpz; = v;;

(L-9) Calcular: w = J(xX)z;;

(L-10) PARA i< 1 PASSO | ATE j FACA:

(L-11) Calcular: 7, ; wiv. e we w—h; v

(L-12) Calcular: iy, Iwl, €

(L-13) SE /;,, ;#0 ENTAO v, | < w/h; ., ; CASO CONTRARIO 7«1~ 1;

(L-14) SE ¢t = 1 ENTAO j < m

(L-15) Se(r=3AMp=1,)entdoT, = P, ey = |sl,;casocontrarioT,, = Qﬁnl) ey = H V;MgTs‘ 25
A . ~ = ~ I~ T A2

(L-16) Resolver: y, = argmin, _emlFy_ +H,T,y+sa(s d_+1y,) ’2,
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(L-17) onde A, T, = [h, ]e R" """,

(L-18) Calcular: d; , = d,_, + MV, Ty

(L-19) SE (“CONVERGENCIA”) ENTAO

Be, +I_1m1"mj)

(L-20) Resolver: y, = argmin _ 5
(L-21) Calcular: dy , = d;_ +M§1 V. T py; RETORNE;

(L-22) CASO CONTRARIO d,d ;.

Para + = 2 (bloco-2) e + = 3 (bloco-3), o algoritmo descrito acima corresponde aos algoritmos
RTGMRES-B2(m) e RTGMRES-B3(m), respectivamente. Na linha (L-4) é definido o bloco de
vetores iniciais a depender do algoritmo B2 ou B3. O teste de quebra no processo de
ortogonalizagdo ¢ conduzido em (L-13), o que resulta na reducdo do bloco, até satisfazer a
condi¢cdo imposta em (L-14) e que corresponde a quebra-afortunada. O pré-condicionamento a
direita ¢ aplicado nas linhas (L-8), (L-15) e (L-21). Convém observar, em (L-15), a diferente
implementagdo no método TGMRES-B3 para a versdo sem pré-condicionamento. A covergéncia
na linha (L-19) ocorre, se o critério de convergancia (7.26), implementado por (7.47) ou (7.48), for
satisfeito. O algoritmo acima fundamenta-se no processo de Arnoldi-Ruhe desenvolvido para

solugdo com bloco de vetor [192],[27].
7.3.2. Termo Forcante

No contexto dos métodos do tensor inexato, apenas a Escolha 0 (7.9.a) tem sido utilizada
[32],[31],[34],[114]. Os métodos publicados na literatura técnica especializada ndo abordam, sob
o ponto de vista experimental e/ou tedrico (analise de convergéncia), a questdo da escolha da
sequéncia dos termos forcantes para se evitar o problema de sobressolu¢cdo do modelo do tensor,
utilizando os processos de solucdo discutidos acima. Intuitivamente, no processo de solucdo
simplificada ou modificada, a escolha da sequéncia de termo forgante para solugdo de (7.1) e (7.16)
evitando o problema de sobressolucdo pode ser a mesma adotada no método de Newton inexato,
ver (7.9.a)-(7.9.f). Lembremos que, a mesma sequéncia de termos forcantes em (7.1) sera
empregada em (7.16) [32]. Também investigaremos experimentalmente, as seguintes escolhas,

respectivamente analogas a Escolha 4 (7.9.e) e a Escolha 5 (7.9.e), e dadas por:

Escolha 6: n, « |F(xp) = Mp(x;_ +dp )|/ |[FGx_ )| > € (7.49.2)

Escolha T: n « ||F(xp)| - [MpCe,_y +dy D/ |Fexi_ )] - (7.49.b)

Para aplicagcdo das escolhas acima, foi adotado o seguinte procedimento. Na pesquisa-em-linha
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com a estratégia padrdo, quando a correcéo do tensor for selecionada, a escolha 6 ou 7 ¢ utilizada,
caso contrario, a escolha 4 ou 5 sera utilizada. Na estratégia de pesquisa-em-linha curvilinear, do
capitulo anterior, sabemos que quando o fator de amortecimento se aproxima de zero, A — 0, a
dire¢do da correcdo do tensor curvilinear se aproxima da direcdo da corre¢do de Newton. De fato,

para um fator de amortecimento muito pequeno temos que . = oY, o que resulta em

Ay Ou_) = My o FOOG_ ) (~dy _+d_ ,_ +s,_,+vz), ver equagdo (7.12). Nesta situag@o, temos

dr o O A d . .

que: MT(xk71+T%’iil,ﬂ/)—>MN(xk71+%M), e com isto, as escolhas 6 e 7, devem produzir
T k-1 N, k-1

aproximadamente o mesmo efeito das escolhas 4 e 5, respectivamente. A adi¢do de protegdes, para
ampliar a margem de seguranca das escolha 6 e 7, conduzir-se-4 através de (7.10).

Por envolver um problema de minimizacao, a escolha da sequéncia de termo forcante para evitar
sobressolucdo, empregando o processo de solugdo completa, possui uma maior complexidade,

quando comparado com o procedimento acima.
7.3.3. Globalizac¢io via Pesquisa-em-Linha

No método do tensor inexato, pelas mesmas razoes apresentadas na discussdo da versao inexata
do método de Newton, consideraremos apenas a pesquisa-em-linha fundamentada na fung¢éo nivel

associada com a norma-M2.

7.3.3.1. Estratégia Padriao

A aplicagdo da estratégia padrao desenvolvida para o método tensor, requer o calculo da norma-
M2 do gradiente da funcdo nivel, que por sua vez, envolve o produto matriz-jacabiana-transposta
por vetor. Caso este produto ndo possa ser efetuado, o teste executado na linha (L-8) do Algoritmo

BLS-TS, deve ser simplifcado para
Vfixp dy  <0. (7.50)

Com isto, o parametro vy, definido no Algoritmo BLS-TS, ndo atua no teste de suficiente descida.
A inequagdo (7.50) pode ser calculada utilizando os produtos da solucdo iterativa do modelo do
tensor. De fato, para os processos de solucdo simplificada e modificada, temos os vetores de
residuo, ry , e r_, ., disponiveis das aproximgdes (7.1) e (7.16), respectivamente. Neste caso, o

teste (7.50) pode ser eficientemente calculado como se segue,

Vi dy = —Fle) Toepdy = —Fxp) (1-w) (Fep) +ry )+ W(F(x) + 1y~ J(xs) . (7.51)

Lembremos que, para a solucdo modificada, temos p, = u,(t). Para o processo de solugdo
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completa, temos disponivel o vetor de residuo, ;. , da solug@o aproximada de (7.18), significando

que (7.50) pode ser calculada atraves da seguinte expressao
2
Vixp dy = ~F(xp) (Flx) + %ak(sidﬁ BISTENE (7.52)

Considerando as colocacdes acima, o Algoritmo BLS-TS pode ser eficientemente utilizado para

conducdo da pesquisa-em-linha no método do tensor inexato.
7.3.3.b. Estratégia Curvilinear

Para a aplicagdo da técnica de pesquisa-em-linha curvilinear, utilizando os subprodutos do
método TGMRES-Bt, ¢ preciso introduzir o seguinte bloco de vetores iniciais:
R, | = [xk,jrk,l—l “k} para bloco-2 e R, | = [sk Mo i1 “kJ para bloco-3. Com esta

modifica¢do, o vetor de residuo (7.40) € dado por:
Fr = g i1, T 5+ L (s! 5y 7.53
P = Moty oy THRD Y+ 5a(spdy o 0wy, (7.53)

Como podemos observar na expressdo acima, o fator de amortecimento, A, ;, multiplica 7, ; ,
(2

ap0s as transformagdes envolvendo as matrizes T, € Q,

, desta forma, a maior parte do trabalho
para a obtenc¢do da solucdo em subespago de Krylov é poupado. Em adi¢do, pode-se demonstrar,
facilmente, que a minimiza¢do do vetor de residuo (7.53) resulta na seguinte corre¢do do tensor

curvilinear inexata (com pré-condicionamento):
1 N
dr( ) = Mg jdy T MRV, Ty, (7.54)

onde y, ¢ o minimizador em norma-M2 de (7.53) e também uma fung¢ao do fator de amortecimento
A ;- O custo computacional para o calculo da corre¢do curvilinear via (7.53) € relativamente baixo
(complexidade o(m®) ). Apds as modificacdes introduzidas acima o Algoritmo BLS pode ser

utilizado para realizagdo da pesquisa-em-linha curvilinear.
7.3.4. Implementacio Modificada

Fundamentado na teoria discutida acima, foi desenvolvida uma implementa¢do modificada do
método do tensor inexato globalizado com a técnica de pesquisa-em-linha (estratégia padrao ou

curvilinear). O Algoritmo GIT, que descreve esta implementagao, representa a versao inexata do

Algoritmo GT e pode ser descrito como se segue:
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Algoritmo GIT

(“Global Inexact Tensor™)

(L-1) Dado: x,e R, Ze (0,1), NI, >0, NI/, >0, NIM_ >0 e 0<n_, <leR;
(L-2)  ke05my e Npas

(L-3) PARA i« 0 PASSO 1 ATE NJI_, FACA: (malha principal)

(L-4) Escolher: n, (termo forgante) utilizando (7.9.a)-(7.9.1),(7.49.a)-(7.49.b);

(L-5) Aplicar prote¢do: n, € (0,n,,] utilizando (7.10);

(L-6) Calcular: J, = J(x,) e RV *; (matriz jacobiana)

(L-7) SE (atual pc) ENTAO calcule pré-condicionador;

(L-8) Determinar: d, . R tal que |ry |, <|F()],

(L-9) SE (k>0) ENTAO

(L-10) Calcular: s, = x,-x, | €a, = n%k(F(xk_l)fF(xk)fJ(xk)sk);
(L-11) Determinar: dr € R" tal que ‘”rn il = Irre, k”z‘ <SM|[FG)|, 5

(L-12) PARA /< 0 PASSO | ATE NIM,, FACA: (malha simplificada)
(L-13) SE (k>0) ENTAO

(L-14) Determinar: 4, € R via Algoritmo BLS-TS, com 4, entre d;,, ou dy ;, ou
(L-15) determinar: A, € R via algoritmo BLS-TC, com d, = d;(},);

(L-16) CASO CONTRARIO

(L-17) Determinar: A, € R via Algoritmo BLS, com 4 < dy ;;

(L-18) Xy e xt A,

(L-19) SE (“CONVERGENCIA” OU “DIVERGENCIA”) ENTAO x, < x, ., RETORNE;
(L-20) SE (/,,.>1) ENTAO

(L-21) SE (f,/ fC < Z) ENTAO (realize a iteracdo modificada)

(L-22) Determinar: dy e R tal que |fy o, o <0y, |[Fer, )| s

(L-23) Calcular: s, , | = x,,,-x, €a,,., = m}(—i;(F(xk)—F(xH1)—Jl.sk+ D
(L-24) Determinar: 7, ;€ R tal que [[#7 1], ~ [Fr g 1) S Mes 1 [FCx ) 75
(L-25) dr < dr s dy < dy ;5 (corregdes simplificadas)

(L-26) CASO CONTRARIO

(L-27) SE (f,/f,>1) ENTAO FIM PARA;

(L-28) kek+1.

t PN k1 = _F(xk+1)_Ji;lN,k-

i 5 _ 7 41 T oo 32
rrps1 = F(xk+1)+JidT,k+§ak+1(sk+1dT,k) .

No algoritmo acima, foram empregados os mesmos testes de convergéncia e de divergéncia
adotados no Algoritmo GT. Assim como, no Algoritmo GIN foi introduzida na (L-7) uma condi¢do

para a atualizagdo do pré-condicionador. As linhas (L-11) e (L-24) referem se ao processo de
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solugdo completa, porém, para os processos de solucdo simplificada e modificada basta alterar
estas linhas & determinacdo das corre¢des 4y, € dy, tal que, as expressdes (7.3) e (7.20),
implementagdo escalar, sejam satisfeitas, respectivamente. Para implementagdo em bloco deve-se
satisfazer a expressdo (7.23) ou (7.24). A globalizagdo, via estratégia de pesquisa-em-linha, foi
conduzida apds as modificagdes citadas acima, utilizando o Algoritmo BLS para correcdo de
Newton inicial e os algoritmos BLS-TS e BLS-TC para a corre¢do do tensor. As condi¢des para

entrada e saida da malha simplificada (L-12)-(L-27) sdo as mesmas adotadas no Algoritmo GT.
7.4. Produto Matriz Jacobiana-Vector na Analise do BH

Da teoria discutida acima, podemos observar a importancia da implementacdo niimerica do
produto matriz jacobiana por vetor na eficiéncia do solucionador interno. Se matriz jacobiana for
densa, a complexidade deste produto, via multiplicagdo direta, ¢ igual a O(N*) . Na anélise do BH,

podemos escrever este produto da seguinte forma
X = 1xhz, (7.55)

onde X' ¢ o vetor de varidvel de estado na iteracdo k e J(}_(k ) € a matriz jacobiana (associada com
vetor de residuo ndo-linear) no ponto definido por este vetor. O vetor Z ¢ um vetor arbitrario.

Utilizando os resultados do Capitulo 5, podemos re-escrever o produto acima como

VXY = 42+ BZ(X), (7.56)
onde

ZG(X’k) = @(X"‘)Z. (7.57)

Conforme ja discutido, a expressdo (7.56) envolve apenas matrizes multi-niveis. Lembremos que
estas matrizes possuem uma estrutura hierarquica, onde cada nivel assume uma forma do tipo
bloco diagonal com bordas. Em adi¢@o, os blocos associados com os pontos de fundo (associado
as SuRs de fundo) da hierarquia assumem uma representacdo bloco diagonal. Sendo assim, estas
matrizes sdo altamente esparsas e a sua computagdo numérica torna se irrelevante quando
comparado com (7.57). Em geral, o produto (7.57) também envolve uma matriz multi-niveis.
Porém, neste caso, cada nivel da hierarquia assume uma forma do tipo bloco diagonal e os blocos
associados as SuRs de fundo, assumem uma representacido do tipo bloco diagonal. Lembremos
que, a largura de banda, definida em cada un destes blocos, dependera proporcionalmente do limite
de manipulag@o de poténcia desejado. Abaixo, discutiremos formas alternativas para o calculo do

produto matriz por vetor (7.57), envolvendo a matriz jacobiana associada ao vetor de fun¢do néo-
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linear.

Utilizando a notagdo e os resultados do Capitulo 5 e introduzindo a soma multi-dimensional
(bys by .n b)) b, b, b,

> -y Y.y 00 vetor Z;, em (7.57), pode ser escrito da seguinte forma:

i=(ay,ay ..., a) h=aih=a, i;=a

(NH,, NH,, ..., NHyy)

Zep(® = CpyMZO+2 31 (GuuDZ D+ GpyZ" D), (7582
I=(1,1,..,1)
(NH,, NH,, ..., NH )

Zin ) = Gz Y Gk nZ - Gl nZl ), (158D)
I=(1,1,..,1)
(NH,,NH,, ..., NHy)

Zg 1 (k) = Gim(k)Z,(0) + Y Gz D+ G (D2 (D), (7589
I=(1,1,..,1)
(NH|, NH,, ..., NHyr)

Z6,m,pk) = > (Gro(k+DZ (D) + Gon(k+DZ," (1) , © (7.58.d)
I=(1,1,...,1)
(NH,, NH,, ..., NHyp)

ZIG”?H’p(k) = z (G;’Z(kﬂ)zge(lyG;f](kw)zgm(l)). (7.58.¢)
I=(1,1,..,1)
onde os subescritos # e T referem-se as contribuicdes do tipo Toeplitz e Hankel, respectivamente.

Adicionando estas contribui¢des, temos que:
7 k) = 2 1 () + 255y (k) (7.59.a)
Zg (0 = 2G5 0+ 2y (k) - (7.59.b)

Se definirmos €M) € z,(r), r = (0,0,...,0), ..., (NS; = 1, NS, ~ 1, ..., NSyp— 1) como as formas-
de-onda associadas aos espectros de frequéncia definidos por G,, € Z,, respectivamente. Entdo,
utilizando o teorema da convolucdo [64], as somatorias no dominio da frequéncia (7.59.a)-(7.59.b)

sdo equivalentes a operag¢do de convolug¢do no dominio do tempo e podem ser escritas como se

segue:
(NS, ~1,NS,— 1, .., NSy~ 1)
1
Zg (0 = 5 3 8,,(M2,(r) (7.60.a)
r=1(0,0,...,0)
(NS, =1,NSy— 1, ..., NSy, — 1)
e 1 r
Zg. 0 = 3 &Nz, W, (7.60.b)
r=1(0,0,...,0)
(NS;=1,NSy—1, ..., NSy~ 1)
4 | .
Z’G”fp(k) =5 z €pg(Mz, (1) Wf‘m . (7.60.c)
r=1(0,0,...,0)

As somatorias acima podem ser eficientemente calculadas via a TFRM [157] com complexidade
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O(NHy - log(NHy)) , onde NHy = NH,+NH,+ ...+ NHy, . A complexidade no calculo direto do
produto matriz densa por vetor ¢ igual a O(NH%). Se a técnica de matriz esparsa, discutida no
Capitulo 5, for utilizada na formagdo da matriz jacobiana, o custo em termos de operagdes
numéricas do produto direto pode ser menor do que no produto denso via o teorema da convolugao.

Por fim, o produto matriz jacobiana por vetor, pode ser aproximado utilizando uma

aproximacao de diferencas-finitas [16], através da seguinte formula (derivada direcional),

._I()_(k)Zzé(F()_(k+GZ)7F()_(k)) (7.61)
onde
T T sinal(()_(k )TZ)
o = Je-max{|(X") 2. tip(X") A= (7.62)
2
~ ~ T
tip(X") é um vetor com valores tipicos de X', |7 = [|Zl| ]Zdim(z)ﬂ ,e ¢ é 0 parametro de precisdo

da maquina. Neste trabalho, assumimos tip()_(k ) = 1 para as componentes em frequéncia das
tensdes e correntes do circuito, i.e., norma-M1 do vetor Z em (7.62). Em termos de tempo de
processamento, o produto (7.61) pode ser considerado a versdo mais eficiente, pois, ndo necessita
do célculo da matriz jacobiana, ._I(Xj( ) € sim do vetor de residuo R no ponto X0z, Entretanto,
sob o ponto de vista da precisdo numérica, este produto consiste em uma aproxima¢do O(s|Z,).
Convém ressaltar que, os produtos matriz por vetor via convolucdo (7.58.a)-(7.60.c) e diferencas-
finitas (7.61) produzem resultados equivalentes ao produto direto utilizando a matriz jacobiana

completa (densa), i.e., sem o controle de esparsidade introduzido no Capitulo 5.
7.5. Pré-Condicionadores para Analise do BH

Conforme menciondo acima, nos métodos de Newton inexato e do tensor inexato o uso da
técnica de pré-condicionamento ¢, em geral, vital para garantir a convergéncia do solucionador
interno (método iterativo linear e iterativo do tensor). No Capitulo 5, foi discutido a aplicacdo de
eficientes técnicas de matriz esparsa para a fatorizagcdo da matriz jacobiana em regime de nico- e
multi-tons. Este procedimento, pode ser utilizado para formar pré-condicionadores
suficientemente robustos. Por exemplo, em regime de Unico-tom, a matriz bloco diagonal (ou
bloco Jacobi) com informagao apenas da componente de CC no espectro de derivadas, pode servir
como pré-condicionador, com consideravel capacidade de manipulagdo de poténcia [26]. Para uma
extensdo do limite de manipulacdo de poténcia, pode-se ampliar a banda diagonal da matriz
jacobiana. Um procedimento adaptativo para esta ampliagdo pode ser encontrado em [160].

Utilizando técnicas de aproximag¢do da matriz jacobiana inversa, tal como, iteragdes de minimo
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residuo auto-pré-condicionado pode-se refinar o pré-condicionador para solugdo dos sistemas
jacobianos [193].

A decomposi¢do e formulagdo multi-niveis para circuitos em grande-escala, introduzida nos
capitulos anteriores, possibilitam a formacao de eficientes pré-condicionadores para analise do BH

envolvendo problemas de grande-escala.
7.6. Testes Preliminares

Para uma avaliag¢@o preliminar do desempenho do método do tensor inexato, em relagdo ao
método de Newton inexato (método padrdo), foram realizados uma série de experimentos
numericos utilizando os problemas testes listados na Tabela 7.1. Os problemas 1-6 foram extraidos
da colecdo de Moré/Garbow/Hillstrom (MGH) [176]. Ja os problemas 7-12, 13-18 e 19-24,
correspondem a uma modifica¢do dos problemas 1-6, onde a matriz jacobiana possui, na raiz, uma
deficiéncia de posto-um, posto-dois e posto-trés, respectivamente. Este tipo de modificacdo ¢
descrita em [35] e [191] e consiste em quadrar a ultima equacdo para deficiéncia de posto-um (7-
12), quadrar as duas ultimas equacdes para deficiéncia de posto-dois (13-18) e quadrar as trés
ultimas para deficiéncia de posto-trés (19-24). Os demais problemas correspondem a sistemas de
equagdo diferencial parcial (EDP) em duas dimensdes, sendo todos do tipo eliptico de valor de
contorno [32],[177],[168]. Estes problemas foram resolvidos utilizando os seguintes pré-
condicionadores:  Jacobi  (probs. 1-4,7-10,13-16,19-22) [183], tri-diagonal (probs.
5,6,11,12,17,18,23,24,33-36) e os operadores laplaciano (probs. 25-32,37-40) e biharmonico
(probs. 37-40) com decomposicao Choleski [157].

Na Tabela 7.1, a primeira e a segunda coluna referem se ao niumero ¢ ao nome do problema,
respectivamente. Para os problemas de EDPs, a terceira coluna refere se a grade de discretizagao
utilizada. A dimensdo do problema (nimero de varidveis) ¢ fornecida na quarta coluna. A quinta
coluna refere se ao ponto inicial, ver [29]. O parametro k;_ , que corresponde a dimensdo do
subespaco de Krylov utilizado em cada problema, ¢ listado na sexta coluna. Nas demais colunas,
sdo listados: o numero de iteragdes, N/, o numero de célculo da fun¢do, NCF, o numero de
iteragdes do solucionador linear, NIL, € a norma-M2 da fun¢do ndo-linear. A pesquisa-em-linha
foi conduzida utilizando interpolagdo quadratica para atualizacdo do fator de amortecimento.
Sendo que, no método do tensor inexato foi utilizada a estratégia padrdo. Para o solucionador linear
iterativo, foi adotado N/L_, = 500 e uma sequéncia de termo for¢ante definida pela Escolha 0 com

-3 . o . 1. . A -10
M, = 10 ~. Para o solucionador ndo-linear, foram utilizados os seguintes pardmetros: e, = 10

141



Tabela 7.1
RESULTADOS DOS PROBLEMAS TESTES

. ~ . Método novo: tensor inexato
Grade Meétodo padrao: Newton inexato pesquisa-em-linha: estratégia padrao
Fungdo NxN n X0 Ketim
NI | NCF| NIL | |F&2)|, NI | NCF| NIL | [FGx)|,
1 — 1000 | 100 5 18 19 18 7,9-11 11 12 20 8,6—11
“Broyden Banded”
2 — 1000 | 100 10 18 19 18 7,9-11 11 12 20 8,6—11
3 “Broyden Triangular” — 1000 | 100 5 12 13 14 5,011 8 13 20 1,9-13
4 — 1000 | 100 10 12 13 12 4,5-11 8 13 13 1,9-13
5 . — 1000 50 10 6 7 18 1,4-11 7 11 41 4,6-11
“Discrete Boundary”
6 — 1000 50 20 6 7 6 1,4-11 7 11 13 1,6-12
7 | “Broyden Banded with — 1000 1 10 21 22 21 2,7-11 8 9 15 3,3-11
8 | Rank-One Deficiency” — 1000 1 15 21 22 21 2,7-11 8 9 15 3,3-11
9 | “Broyden Triangular with — 1000 1 10 19 20 63 5,011 7 8 32 7,2-13
10 | Rank-One Deficiency” — 1000 1 20 19 20 19 5,0-11 7 8 13 7,9-13
11 “Discrete Boundary with — 1000 50 15 14 15 14 3,5-11 9 13 21 1,3-12
12 | Rank-One Deficiency” — 1000 50 25 14 15 14 3,5-11 9 13 17 3,6-15
13 | “Broyden Banded with — 1000 1 10 21 22 21 3,7-11 9 10 17 1,0-11
14 | Rank-Two Deficiency” — 1000 1 20 21 22 21 3,7-11 9 10 17 1,0-11
15 | “Broyden Triangular with — 1000 1 20 19 20 19 5,1-11 8 9 15 3,7-13
16 | Rank-Two Deficiency” — 1000 1 25 19 20 19 5,1-11 8 9 15 3,7-13
17 “Discrete Boundary with — 1000 50 15 12 13 932 — 9 10 865 4,6-11
18 | Rank-Two Deficiency” — 1000 50 25 14 15 14 42-11 10 14 19 3,6-14
19 | “Broyden Banded with — 1000 1 10 21 22 21 4.4-11 12 13 23 1,1-12
20 | Rank-Three Deficiency” — 1000 1 20 21 22 21 4.4-11 12 13 23 1,1-12
21 | “Broyden Triangular with — 1000 1 20 19 20 19 5,1-11 7 8 13 3.2-11
22 | Rank-Three Deficiency” — 1000 1 25 19 20 19 5,1-11 7 8 13 3.2-11
23 “Discrete Boundary with — 1000 50 15 3 4 568 — 5 6 873 —
24 | Rank-Three Deficiency” — 1000 50 25 14 15 14 5,0-11 9 13 17 5,0-14
25 | PDE 64 4096 1 15 14 21% 14 8,4-11 11 24 20 1,4-11
26 | x=275 64 4096 1 20 14 21% 14 8,411 11 24 21 5,4-11
27 | PDE 64 4096 1 20 150 | 1140 150 — 10 26 18 6,9-12
28 | k=280 64 4096 1 25 150 1140 150 — 10 26 18 6,9-12
29 | “Bratu” 32 1024 0 5 14 15 15 8,212 6 7 11 4,5-11
30 | A=6,8067408 32 1024 0 10 14 15 14 8,212 6 7 11 4,5-11
31 | “Modified Bratu” 64 4096 0 5 5 6 18 42-13 5 6 23 1,3-13
32 | A=x=10 64 4096 0 10 5 6 5 4,6-13 4 5 7 4,6-11
33 | “Porous Medium” 64 4096 1 20 9 10 77 1,4-12 8 9 111 1,2-13
34 | d=50 64 4096 1 35 9 10 39 1,7-12 7 8 51 5,7-11
35 | “Porous Medium” 64 4096 1 20 7 9 32 4.4-11 8 10 50 6,012
36 | d==50 64 4096 1 35 7 9 19 5,3-11 8 10 30 3,3-12
37 | “Lid Driven Cavity” 63 7938 0 10 6 7 30 9,9-11 6 7 49 9,1-11
38 | Re=250 63 7938 0 20 6 7 14 9,7-11 6 7 23 6,8—11
39 | “Lid Driven Cavity” 63 7938 0 15 8 9 41 1,8-11 8 9 72 1,3-11
40 | Re=500 63 7938 0 30 8 9 19 1,8-11 8 9 33 1,311
e =102, NI, = NIJ_. =150 e NIM_, = 0. Os parAmetros utilizados na pesquisa-em-linha
X 4 max max max : 4

foram: o = 10™*, NIP_. = 10 e A, = 10~ . Finalmente, no método do tensor inexato foi utilizado
o processo de solu¢do modificada com implementacdo escalar, para resolu¢do aproximada do
modelo do tensor. A diferenca entre as solugdes obtidas com os métodos em consideragdo foi
insignificante, i.e., |a.,<10”. Antecipadamente, nas condi¢des acima, podemos observar que o
método de Newton inexato produz quatro falhas (probs. 17,23,27,28), enquanto o método do tensor
inexato produz apenas uma (prob. 23). As falhas nos problemas 17 e 23 sdo eliminadas com o
aumento de kg, . Entretanto, as falhas do método padrdo nos problemas 27 e 28 estdo associadas
a falta de robustez do método de Newton inexato.

Utilizando a defini¢do de razdo de desempenho, RD, introduzida no capitulo anterior, podemos

comparar graficamente o desempenho do método do tensor inexato em relagdo ao método de
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Newton inexato. Neste sentido, nas Figs. 7.1(a)-(c), sdo representadas graficamente as RDs com o
modelo do tensor sendo (aproximadamente) resolvido via os processos de solugdo simplificada,
modificada, completa de bloco 2 e completa de bloco 3. Mais precisamente, os histogramas
apresentados nas Figs. 7.1(a), (b) e (c) correspondem as razdes de desempenho em termos do
numero de iteragdes, RD(NI), do nimero de calculo da fun¢do, RD(NCF) e do nimero de iteragdes
do solucionador linear, RD(NIL) . Vale ressaltar que, os resultados da Tabela 7.1, correspondem aos
histogramas referente a solu¢do modificada. Definindo um problema facil como aquele, no qual a
convergéncia ocorre em menos de cinco iteracdes, i.e., N/ = 5. Podemos observar, pelos
histogramas, que os métodos do tensor inexato possuem um superior desempenho em termos de
NI e NCF , principalmente para os problemas dificeis. Também podemos identificar, facilmente, a
superioridade nos problemas com deficiéncia de posto (um, dois e trés) da matriz jacobiana na raiz,
conforme previsto teoreticamente [174]. Porém, se considerarmos o desempenho em termos de
NIL , observarmos que os métodos do tensor inexato possuem um desempenho inferior ao método
padrdo. Ou seja, os métodos do tensor inexato, quando comparado com o método padrao,
produzem um menor N/ ¢ NCF abrindo mao do NIL, conforme discutido em [114]. Finalmente,
podemos observar que o processo de solugdo modificada é o mais eficiente entre os processos de
solug@o comparados. As falhas e a perda de desempenho do método do tensor inexato empregando
o processo de solugdo completa (bloco 2 ou 3) estdo associadas ao baixo limite imposto na
dimensdo do subespago de Krylov utilizado.

Considerando o método do tensor inexato, com resolugdo do modelo do tensor, via o processo
de solu¢do modificada (melhor desempenho nos resultados acima), apresentamos na Fig. 7.1(d) o
desempenho da implementacdo em bloco versus a implementacdo escalar. Como podemos
observar, excluindo as falhas, a implementacdo em bloco é apenas marginalmente superior a
implementagao escalar se considerarmos o N/L ¢ apenas marginalmente inferior considerando N/
e NCF. Nao obstante, considerando o hardware utilizado, a implementa¢do em bloco pode ser
muito superior a escalar em termos de tempo de processamento, conforme destacado em [114].

Ainda considerando o método do tensor inexato com solugdo modificada e implementagao
escalar, foram realizados testes para determinar o desempenho da estratégia de pesquisa-em-linha
curvilinear versus a estratégia de pesquisa-em-linha padrdo. Os resultados destes testes com
atualizacdo do fator de amortecimento via reducdo divindindo-pela-metade e s interpolagdo
quadratica sdo ilustrados no histograma da Fig. 7.2(a) e Fig. 7.2(b), respectivamente. Assim, como
na versao exata, ver resultados do Capitulo 6, em ambos os casos, a estratégia curvilinear ¢ apenas

marginalmente mais eficiente em termos de NCF . Em adicdo, a estratégia com reducio divindindo-
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Fig. 7.1 Gréficos da razdo de desempenho (RD) do método do tensor inexato (novo) vs. Newton

inexato (padrdo). (a) Processo de solucdo simplificada. (b) Processo de solu¢do modificada. (c)
Processo de solugdo completa B2. (d) Processo de solugdo completa B3.
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Fig. 7.2 Gréaficos da razdo de desempenho (RD) do método do tensor inexato com solugdo
modificada e implementacdo escalar. (a) Estratégia de pesquisa-em-linha curvilinear com
interpolacdo quadratica (novo) vs. estratégia padrdo (padrdo). (b) Estratégia de pesquisa-em-linha
curvilinear A-divindo-pela-metade (novo) vs. estratégia padrdo (padrio).

pela-metade produz quatro falhas adicionais, como podemos observar na Fig. 7.2(a).

Nos resultados acima, o termo forcante foi mantido constante (escolha trivial ou Escolha 0), o
que, em geral, resulta no problema de sobressolu¢do. Sendo assim, utilizando o Problema 39 (“Lid
Cavity”) da Tabela 7.1, foram realizados testes para avaliar o efeito de outras escolhas para
defini¢do da sequéncia de termo forgante. Os resultados destes testes, sob forma de histéricos de
convergéncia, sdo ilustrados na Fig. 7.3 e foram obtidos com as mesmas condi¢des adotadas para
a geracdo da Tabela 7.1. Ressaltando que, os graficos referentes ao método do tensor inexato foram
obtidos com a implementacdo em bloco em substituicdo a implementagdo escalar. Na Fig. 7.3(a) e
Fig. 7.3(b) podemos observar o histérico de convergéncia do método de Newton inexato utilizando
as escolhas 0 e 5, respectivamente. No grafico da Fig. 7.3(a), podemos observar claramente a
caracteristica dente de serra causada pelo efeito de sobressolu¢do. Para a Escolha 5, o termo
forcante inicial é dado por n, = 0,1. Conforme previsto em [177], o uso da Escolha 5,

praticamente elimina o problema de sobressolucdo que ocorre com a Escolha 0. Para avaliarmos o
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Fig. 7.3 Historico de convergéncia para solu¢do do problema 39 utilizando o método de Newton
inexato com (a) Escolha 0 e (b) Escolha 5. Historico de convergéncia (problema 39) do método
do tensor inexato com solu¢do modificada e implementacdo bloco utilizando (c) Escolha 0 e (d)
Escolha 7.

efeito de sobressolucdo com o método do tensor inexato com solugdo modificada e implementagao
em bloco, foi realizado um teste com a Escolha 0, ver Fig. 7.3(c) e um outro com a Escolha 7, ver
Fig. 7.3(d). E interessante observar que a Escolha 7, proposta neste trabalho, também produz uma
eliminagdo do problema de sobressolugao. Este tipo de resultado ndo estd apresentado em nenhuma
das referéncias listadas, e sendo assim, representa uma contribui¢do deste trabalho. Nos graficos
da Fig. 7.3, os simbolos “ /. “ e “</ “ indicam cada passo de corre¢do inexata do solucionador nio-
linear (iteragdes externas). Sendo que, o ultimo simbolo indica também a a¢@o da protegao (7.10).

Finalmente, os resultados descritos acima estdo em plena concordancia com os resultados

apresentados em [31]-[114], e desta forma, validam a implementacdo numérica proposta acima.

7.7. Conclusao

Para andlise do BH em grande-escala, foram discutidos e implementados as versdes inexatas
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dos métodos de Newton ¢ do tensor. Conforme foi destacado, na discussdo tedrica anterior, o
método do tensor inexato possui uma maior complexidade, na solucdo iterativa do modelo local,
que define a correg¢do para o calculo da proxima iteracdo. Para resolugdo deste modelo, foram
considerados os processos de solucdo simplificada, modificada e completa (terminologias
introduzidas neste trabalho). Sendo o processo de solugdo completa, um problema de minimizagao
(com dimensao igual ao subespaco de Krylov) do modelo do tensor.

No método de Newton inexato, como solucionador interno, foi discutido e implementado o
método GMRES com re-inicializagdo e pré-condicionamento a direita, RGMRES(m). Este
método, realiza a solugdo iterativa e aproximada do modelo linear local que define a corregdo de
Newton inexata. O pré-condicionamento tem o carater de assegurar robustez ¢ velocidade de
convergéncia. Conforme apresentado acima, os processos de solucdo simplificada e modificada
exigem a resolucdo iterativa e simultanea de dois sistemas de equagao ndo-linear. Para tal, foram
discutidos e implementados a versdo escalar RGMRES(m) e a versdo bloco-2 RGMRES-B2(m).
Para o processo de solugdo completa do modelo do tensor, como solucionador-interno, foi
discutido o método iterativo TGMRES-Bt com reinicio e pré-condicionamento. Mais
precisamente, foi discutido e implementado uma versdo que opera em subespaco de Krylov de
bloco-2, RTGMRES-B2(m) e uma outra versao de bloco-3, RTGMRES-B3(m). Esta lltima versao
trabalha com informag¢ao completa do modelo do tensor na formagao base inicial do subespago de
Krylov.

Para validar a nossa implementacdo numerica, foram realizados uma série de testes preliminares
comparando o desempenho do método de Newton inexato com o método do tensor inexato.

Na avaliagdo preliminar de desempenho apresentada acima, o método do tensor inexato com
processo de solucdo modificada apresentou uma maior eficiéncia quando comparado com o
método de Newton inexato. Porém, vale ressaltar que, os processos de solugcdo completa
demandam uma maior dimensao para o subespago de Krylov utilizado. Nos testes realizados, esta
dimensao foi estabelecida no limite de solu¢do do método de Newton inexato, e sob este aspecto,
a comparagdo pode ndo ter sido justa. Com relacdo a pesquisa-em-linha, os resultados que
comparam a estratégia curvilinear e a estratégia padrdo, aplicado ao processo de solugdo
modificada, demonstram um comportamento semelhante aos resultados envolvendo o método do
tensor (versdo exata) discutido no capitulo anterior. Diferentes escolhas para a sequéncia de termos
forcantes foram analisadas e testadas. Incluindo resultados que demonstram a eficacia da Escolha
7 (e da Escolha 8), proposta neste trabalho, para eliminacdo do problema de sobressolu¢do. Uma
comparagdo do desempenho da implementagdo em bloco versus implementacdo escalar no

processo de solugdo modificada, também foi apresentada. Em resumo, os testes realizados
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demonstram a superioridade do método do tensor inexato, particularmente, na solucdo de
problemas singulares ¢ mal-condicionados entorno da raiz. Em adi¢@o, pode se observar pelos
resultados que o método do tensor inexato negocia mais iteragdes internas por menos iteragdes
externas.

Para maior eficiéncia do solucionador-interno, na analise do BH, foram discutidas eficientes
técnicas para a conducdo do produto entre a matriz jacobiana do BH (associada a func¢do nao-
linear) e um vetor, sem formagdo explicita desta matriz. Também foram discutidas diferentes
técnicas de pré-condicionamento da matriz jacobiana (associada ao residuo), incluindo a
metodologia proposta de decomposi¢do multi-niveis do circuito.

Os algoritmos referentes aos métodos inexatos implementados, neste trabalho, foram descritos

em detalhe, seguindo a mesma estrutura de implementag@o numérica discutida no capitulo anterior.
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8. Validacao Numérica

8.1. Introducio

ESTE CAPITULO, serdo apresentados os exemplos de circuitos forgados utilizados na

validacdo da teoria proposta para formulacao e resolu¢do do problema do BH em regime
de dUnico-tom, dois-tons, trés-tons e multi-tons (distor¢do harmoénica, distor¢do por
intermodulag¢do, conversio em frequéncia e conversdo em frequéncia com distor¢do por
intermodula¢do). Por conveniéncia, estes exemplos foram sub-divididos em trés grupos. O
primeiro grupo consiste de circuitos basicos utilizando um niimero pequeno de dispositivos ativos
do tipo diodo ou transistor BJT (modelo de Ebers-Moll utilizando 2 diodos). Estes circuitos sdo:
fonte de alimentag¢do com retificagdo de meia-onda (FARMO) [7],[13],[4]; fonte de alimentagdo
com retificagdo de onda-completa (FAROC); amplificador classe-C (ACC) [8],[13],[4] e;
multiplicador de frequéncia (MF) [7],[8]. No segundo e terceiro grupo, foram considerados
circuitos fundamentados em transistores de microonda e de onda milimétrica do tipo MESFET,
pHEMT e HBT, cujos CEEs foram discutidos no Capitulo 3. Para o segundo grupo, foram
considerados os seguintes circuitos: amplificador de poténcia (AP); amplificador de poténcia
corporativo (APC) [196]; conversor de frequéncia resistivo (CFR) e; conversor de frequéncia
resistivo balanceado (CFRB) [113]. No terceiro e ultimo grupo, foram considerados os circuitos
com dezenas de transistores, onde a aplicagdo da decomposi¢do multi-niveis, introduzida no
Capitulo 2, produz uma significante redu¢do na complexidade da andlise do BH em termos de
memoria e tempo de processamento. Os circuitos em consideracdo sdo: ressoador ativo (RA)
[194]; multiplicador analégico de quatro-quadrantes (MAQQ) [195]; multiplicador anal6gico de
quatro-quadrantes de baixo-deslocamento (MAQQ-BD) [195] e; multiplicador analogico
balanceado (MAB) [197].

Na Secao 8.2, discutir-se-4, de forma resumida, a implementacdo em CAD da teoria proposta
neste trabalho. Em seguida, na Se¢do 8.3, serdo descritos os circuitos for¢ados utilizados como
exemplos e os resultados numéricos que validam o processo de formulacdo e de solugdo
introduzido nos capitulos anteriores. Esta secdo estd subdividida em 7 subsecdes, descrevendo
cada um dos circuitos citados acima. Nestas subsecdes, sdo apresentados esquematicos, modelo de
grande-sinal, tabela de pardmetros e as fungdes ndo-lineares dos circuitos. Para os circuitos com
estrutura hierdrquica, os esquemas de decomposicdo multi-niveis serdo expostos detalhadamente.
Em adigdo, para cada circuito de teste, sdo ilustrados os resultados obtidos com as SRNs descritas

pela FEE e pela FNM e o circuito com e sem hierarquia. Estes resultados, obtidos da analise de CC,
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analise MP, andlise de CA, andlise do BH, e andlise de CF-BH [153], demostram a precisdo da
nossa implementag@o nimerica. A Se¢ao 8.4 apresenta os resultados que comparam o desempenho
do método do tensor versus método de Newton em problemas de pequena e média-escala e do
método do tensor inexato versus método de Newton inexato, em problemas de grande-escala. A
Secdo 8.5 apresenta o desempenho da andlise do BH utilizando a técnica de decomposi¢do multi-

niveis. Finalmente, as conclusdes sdo reservadas para a Se¢ao 8.6.

8.2. Implementacio em CAD

Toda a teoria descrita neste trabalho foi implementada numericamente e integrada no ambiente
de programa para simula¢do de circuitos integrados, entitulado CDSys - Circuit Design System. A
linguagem de programacdo objeto-orientada C++ [107], foi adotada nesta implementagdo por
oferecer avangados recursos de programacao, tais como: classes, polimorfismo, fungdes virtuais,
sobre-carregamento (“overloading”) de fungdes e de operadores, classes abstratas, derivacdo de
classe, template, etc. O ambiente do programa esta sendo desenvolvido sob forma de Standard
Template Library (STL) o que garante a sua modularidade e portabilidade. Vale ressaltar que, o
sistema CDSYS esta apoiado na biblioteca numérica, entitulada NuPack - Numerical Package.
Esta biblioteca ¢ composta dos seguintes modulos: ILESOLYV - Iterative Linear Equation Solver,
ITESOLYV - Iterative Tensor Equation Solver; NESOLV - Nonlinear Equation Solver (Tensor,
Newton, multi-level, homotopy); DLESOLYV - Direct Linear Solver; EIGENSOLYV - Eigen Solver;
MATRIX (operagdes com matrizes de ponto e de bloco armazenada sob forma densa e esparsa);

VECTOR; DFT - Discrete Fourier Transform; DATFIT - Data Fitting; etc.

8.3. Descricio dos Circuitos e Resultados

Nesta secdo, descreveremos os circuitos ¢ os resultados numéricos que validam a teoria
desenvolvida neste trabalho. Inicialmente, apresentamos os circuitos basicos: FARMO, FAROC,
ACC e MF. Neste primeiro grupo, os circuitos utilizam diodos e BJTs descritos por um simples
CEE e a fung¢ao nao-linear padrio para corrente de condu¢do do diodo. Em seguida, no segundo
grupo, sdo apresentados os circuitos de microonda e de onda-milimétrica: AP, CFR ¢ CFRB.
Exceto pelo CFRB, que utiliza dois dispositivos do tipo FET, os demais circuitos utilizam apenas
um dispositivo. Vale lembrar, dos capitulos anteriores, que cada dispositivo corresponde a uma

SRN. Finalmente, empregando um maior niumero de dispositivos, apresentaremos os resultados
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para o terceiro grupo de circuitos: RA, MAQQ, MAQQ-BD, AAPC ¢ MAB que utilizam a
decomposi¢cdo multi-niveis. Os circuitos do segundo e terceiro grupo, estdo fundamentados nos
dispositivos de alta-velocidade do tipo MESFET, pHEMT e HBT, cujos CEEs foram descritos no
Capitulo 2.

8.3.1. Circuitos Basicos

Os circuitos basicos descritos na Fig. 8.1 tem sido tradicionalmente utilizados na validagdo
numérica de métodos para andlise de regime permanente em circuitos ndo-lineares forcados
[71,[8]1,[13],[4],[57],[198]. Sdo circuitos simples que possuem apenas um nivel de hierarquia (nivel
0) referente a SuR topo, 5,. O primeiro circuito bésico, utilizando 1 diodo, consiste de uma fonte
de alimentag¢do com retificagdo de meia-onda (FARMO) operando em 60 Hz, ver esquematico da
Fig. 8.1(a) [7],[13],[4]. Apesar de ndo ilustrado, também foi considerado o circuito de uma fonte
de alimentag@o com retificacdo de onda completa (FAROC) utilizando uma ponte de 4 diodos. As
formas-de-onda das tensdes retificadas geradas pelas fontes de alimentagio FARMO e FAROC
sdo ilustradas na Fig. 8.1(b). Estes resultados foram obtidos da analise do BH de tinico-tom com
32 harmonicos (i.e., 33 linhas espectrais), o que resulta em 65 varidveis na FEE; em 130 varidveis
na FNM para a FARMO; em 260 variaveis na FEE e em 520 varidveis na FNM para a FAROC.

Em seguida, consideramos o ACC operando em 100 MHz, cujo esquematico € fornecido na Fig.
8.1(c) [8],[13],[8]. Este circuito, utiliza um dispositivo do tipo BJT como elemento ativo,
representado pelo CEE de Ebers-Moll que utiliza 2 diodos e 2 FTCCs. A forma-de-onda da tensao
de saida pode ser observada na Fig. 8.1(d). Este resultado foi obtido da analise do BH de tnico-
tom com 16 hramonicos (i.e., 17 linhas espectrais), o que resulta em 33 varidveis na FEE e na FNM

O ultimo circuito basico a ser considerado, representado no esquematico da Fig. 8.1(e), ¢ o MF
utilizando BJT [7],[8]. Este circuito opera com frequéncia de entrada igual a 21 MHz e fator de
multiplicacdo em frequéncia igual a 2. O CEE do BJT ¢ o mesmo utilizado no ACC. Os resultados
da andlise do BH de inico-tom, com a forma-de-onda e o espectro de frequéncia da tensdo de saida
sdo apresentados nas Figs. 8.1(f) e (g), respectivamente. Estes resultados foram obtidos da analise
do BH de unico-tom com 16 harmonicos.

Na Tabela 8.1 ¢ listada a fun¢ao ndo-linear padrdo que descreve a corrente de conducdo de um
diodo de jungdo PN ou de barreira Schottky. Para evitar o problema de estouro do valor numérico,
em alta corrente, o modelo do diodo ¢ aproximado por uma funcdo quadratica com continuidade

de derivada de primeira e de segunda-ordem no ponto de transi¢do. O modelo paramétrico do diodo
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Fig. 8.1 (a) Esquematico e (b) resultado da fonte de alimentacdo com retificagdo de meia-onda
(FARMO) e de onda completa (FAROC). (c) Esquematico e (d) resultado do amplificador classe-
C (ACC) utilizando BJT. (e) Esquematico e (f) resultado multiplicador de frequéncia (MF)

utilizando BJT.

também ¢ comumente utilizado para solucionar este problema [199],[39].

8.3.2. Amplificador de Poténcia

O circuito do AP, ilustrado no esquematico da Fig. 8.2(a), estd fundamentado em um dispositivo

transistor do tipo GaAs MESFET de 8 dedos, fabricado pela Phillips Microwave, RU, com

comprimento de porta de 0,7um (processo D07) e largura de porta total de 900 um. As redes de
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Tabela 8.1
FUNCAO NAO-LINEAR DO MODELO DO DIODO

Corrente de Condugdo do Diodo

Jp 1) = L(exp(v(0)/(nVp)) - 1)
jD,z(V(t)) = ]S(exp(Vméx/(nVT))f1)+A2V(Z)2+A|v(f)+/10
Ag= ,4,= €4,=
jD(V(t)) = if(v(2) > VmaX’jD,1("(0)7]&2("(0))

adaptagdo de entrada e de saida foram projetadas para um casamento de poténcia simultdneo, na
frequéncia de 10 GHz (banda-X), resultando em um ganho de poténcia de aproximadamente 6 dB
em regime de pequeno-sinal. O ponto de polarizagdo do MESFET corresponde -1 V para a tensdo
de porta e 8 V para a tensdo de dreno. As redes de terminagdo TE1 (porta 1 - entrada) e TE2 (porta
2 - saida) s@o formadas por uma sonda de tensdo, uma sonda de corrente e uma excitacdo com
representacdo de Thevenin ou de Norton. Esta rede de terminagdo sera utilizada em todos os
exemplos a seguir.

Para representar os MESFETs, foi utilizado o CEE (top-B) do FET descrito na Fig. 3.3(a) do
Capitulo 3. Porém, neste exemplo, estamos considerando o CEE sem a presenga do diode D, ¢
com R, € q,, linear. Lembrando que, para este modelo temos 4 ou 6 variaveis de estado ndo-
lineares, se usarmos FEE ou FNM, respectivamente. Isto representa aproximadamente uma
redu¢do de 33% na dimensdo do problema do BH, a favor da FEE. Na Tabela 8.5 estdo listados os
parametros elétricos do CEE do MESFET. As funcdes nido-lineares, que descrevem o
comportamento do MESFET em regime de grande-sinal, estio fundamentadas no modelo
desenvolvido pela Phillips Microwave [196]. Neste modelo, a corrente dos diodos de porta-fonte
e de porta-dreno sdo representadas pelo funcional descrito na Tabela 8.1. Para a corrente de dreno,
a transicdo entre as regides de sub-limiar e de alta-corrente, é realizada da seguinte forma: quando

a tensdo porta-fonte, v, ., assume um valor menor que ¥, = ¥,,(1-A) (tensdo critica), a fun¢do f;

gsc?
assume a forma: f,(v) = K,exp(K,v). Os coeficientes K, e K, sdo determinados impondo
continuidade na fun¢do e na sua derivada de primeira-ordem. Este modelo possui apenas
continuidade na derivada de primeira ordem e, por este motivo, possui limita¢cdes na reproducéo
dos efeitos de DIM. O efeito de dispersdo em baixa-frequéncia (DBF) da condutancia do canal foi
considerado. Os pardmetros do CEE do MESFET de oito-portas estdo listados na Tabela 8.2. Os
parametros das fun¢des ndo-lineares, associadas as correntes de conducdo e deslocamento deste

modelo, se encontram listadas nas Tabelas 8.3 e 8.4.

Na Fig. 8.2(a) podemos observar a trajetdria I/V da corrente de dreno versus tensdo dreno-fonte
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Fig. 8.2 (a) Esquematico do amplificador de poténcia (AP) de microonda utilizando GaAs
MESFET. (c) Parametros de espalhamento. (b) Trajetorias I/V. (c) Poténcia de saida versus
poténcia de entrada para regime de unico-tom. (e) Poténcia de saida versus poténcia de entrada
em regime de dois-tons. (f) Formas-de-onda das tensdes de entrada e de saida e (g) recrescimento
espectral em regime multi-tons com excitacdode RF modulada digitalmente.

154



Tabela 8.2
PARAMETROS ELETRICOS DO CEE (TOP-A) DO GAAS MESFET

Extrinsecos Intrinsecos
Lgpar L jpar R jpar L IR v R Ry R, Csw PF/ T Rgm ngw
(pH) (pH) (D) pH () (Qmm) | (Qmm) | (Qmm) (mm) s) (Qmm) | (pF/mm)
w0 | 200 | oo | s | oo | @S BT S| G | 3T | ey | oo
Tabela 8.3

FUNCOES NAO-LINEARES DO MODELO DA PHILLIPS DO GAAS MESFET

Cargas de Porta-Fonte (x = gs) e de Porta-Dreno (x = gd)

q.(v (1) = CoVyi(1=(1= (v () + 0,57, )/ V)"V /m+C v (1)
e (vi() = v()—q. (v ())/Cyy

VCmax = Fchi

-0,57,

sat

Corrente de Dreno-Fonte

f10gsa) = (1 =vo )/ V) H(vg ()= V)

JasVgsa(1D: v 4 (D) = Lo (Vosa(D)f5 (v (1))

S0 0) = 1= exp (kg (0/ Vi) )/ (L vy (0 V)

Condutdncia de Saida CC

8l gy vy (1) = Agyg/ (1@~ exp(V = vy f(0)/ V) - In(1+ by (1)/(bvy (1))

(DC)

(DC)

Jds (vgsd(t), V(D) = gy (Vgsd(t)’ Vs (D) 45(0)

Condutancia de Saida CA

gi,f“(vgsd(z), V() = (1= g0/ (1+a- exp(Vyy—vyeg(0)/V,)/ (1+ by, (1)

(4C)

T a0 vagp(0) = 857 V(D v (0)v45(1)

Tabela 8.4
PARAMETROS DAS FUNCOES NAO-LINEARES DO MODELO DA PHILLIPS DO GAAS MESFET
Corrente de Dreno-Fonte (Dispersdo de Baixa-frequéncia)
Idmw V.Yat th k p A Edow @ b Va o
(mA/mm) V) V) (mS/mm) V)
3324 22,725
27) 0,4 -2,98 0,7 1,75 0,0025 22) 0,827 0,3 0,296 0,333
Cargas de Porta-Fonte e de Porta-Dreno Diodos de Porta-Fonte e de Porta-Dreno
Cgs()w ngOw Cgst ngBw Vbi m ]sgsw Isgdw n N,y VT
(pF/mm) | (pF/mm) | (pF/mm) | (pF/mm) %) (pA/mm) | (pA/mm) & £ (mV)
1,667 1,667 0,146 0,146 10,0 10,0
(277 277 (?7?) ?77) 08 0,331 (?7?) 27?7 1.0 1.0 31,2

em regime nao-linear. Na Fig. 8.2(b) podemos observar o recrescimento espectral da poténcia de
saida pra um sinal de entrada digital.

8.3.3. Amplificador de Poténcia Corporativo

A micrografia do circuito integrado de microonda monolitico (CIMM) (tradugdo nossa do termo
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em inglés monolithic microwave integrated circuit (MMIC)) do APC fabricado pela Phillips
Microwave, RU, em tecnologia de GaAs, pode ser visualizada na Fig. 8.3(a). Este circuito emprega
8 MESFETs com as mesmas dimensdes e caracteristicas elétricas do transistor utilizado no AP
descrito anteriormente, ver Fig. 8.2(a). Assim como no AP, o circuito do APC foi projetado para
operar em 10 GHz. As redes de adaptacdo de entrada e de saida, utilizadas para divisdo e
combinacdo de poténcia, respectivamente, formam uma estrutura binaria de oito-ramos conforme
podemos observar no diagrama esquemadtico da Fig. 8.3(b). Estas redes de adaptagdo e de
polarizacdo foram implementadas em linhas de transmissdo (LTs), fisicamente realizadas
utilizando estruturas de microfita em substrato de GaAs semi-isolante, cujas as dimensdes fisicas
e os parametros elétricos sdo apresentados na Fig. 8.3(b). Os buracos metalizados (BMs) (“via-
holes”), modelados por uma rede RL (resistor-indutor) série, fornecem o aterramento dos
capacitores microwave integrated monolithic (MIM) do tipo “overlay” utilizados nas redes de
adaptacdo, e dos terminais de fonte dos FETs. A rede externa de polarizagdo de porta (REPP) e de
dreno (REPD), compostas de fios de solda e “pads”, foram modeladas por uma rede LC passa-
baixa. O esquematico completo do AP utilizado € apresentado na Fig. 8.3(b).

As discontinuidades do tipo jun¢do-T e sobre-passo existentes no layout do APC produzem um
efeito desprezivel na faixa de frequéncia de operagdo, sendo assim, foram desprezadas. Porém, o
mesmo nao se pode dizer sobre as componentes harmonicas de alta-frequéncia com APC operando
em regime de grande-sinal.

Os parametros de espalhamento (ou parametros-s) calculados e medidos do APC, polarizado
com E;; = -1V e E,, = 8V, na faixa de frequéncia de 2 a 20 GHz, podem ser visualizados na
Fig. 8.3(c). Destes resultados observamos que o APC possui uma banda de passagem de 3-dB de
8,5 a 11,0 GHz, um ganho de poténcia de 8 dB, e uma poténcia de saida de +36 dBm no ponto de
compressdo de 1 dB. Os parametros-s calculados foram obtidos via andlise MP e andlise CA de
pequeno-sinal, utilizando a FEE e a FNM para as SRNs. Os resultados de grande-sinal da poténcia
de saida componente fundamental e das componentes de segunda e de terceira harmonica, em
funcdo da poténcia de entrada, sdo mostrados na Fig. 8.3(d). O ponto de compressdo de 1 dB ¢
também indicado nesta figura. Observe que as inclinagdes das curvas estdo de acordo com a teoria
descrita em [201].

Se considerarmos a andlise eletro-térmica [76], cada MESFET de 8 dedos de porta pode ser
considerado uma SuR intermediaria composta de 8 SuRs de fundo representando um arranjo de 8
células de MESFET de porta-tnica e de uma RC para a interligagdo destas SuRs (células) com os

terminais externos do dispositivo.

156



RF
en Estrutura
‘T O de Microfita:
APC,, = o =129
h =100 um
Suii M t=1,5um
Vee
FET,
”b—l,/u—l,h-
FET,
e o — RE2
My-1,/+3 v-1,/+4 I 30/830 RS2 |
pa— -
FET; RS8;
fﬁﬂi — 30/305 RS4
My—1,j+5 - V—1,j+ e 2
BM
Y -BM Y RAE2
l AP4
S 111000 11/50
11/460  11/475 11/620 10875 1982 )
Flos de Solda 25/500 25/440 25/625
300um 1000um 70/90 11/265 _— % neis g
FONAAS e 70220 30/270 00 I 0o 15620 @ 22100
o — | —— 20/200 15/100
21pF 27 I 0,56pF == 0,06pF 0,40pF 5pF
RAE  0,68pF T 0,25pF 0,25pF 5pF
REPP RES
o O | | £
(b) RS2 RS4 RES
10 (e T R T e e 48 e T T
i # [s21laB ] 400 Fee v (5008993
= & -
0 L s? e, M%%W"‘; gg > FNM f ﬁ‘/’}y E
" A ? E A E
I AL ISqelap e nen™ ] 250 Pougs@fr, _» E
/ E [\ g //
20F A E
] E e
15 -
" 10F %
¢ £ _
¢ } 8 50 —
! b 0r
Lt o 5E
t "7 ", I 10 ]
v Py ‘ - 55 Poutas@3f1 |
T ) 20F &
-40 |- I S R N E E
[ vy 12ldB o, 25¢ 7 e
/ 8y = A / E
i \ [ f ] -301 ///29 ///39 E
_50 7Hl‘\H‘H‘H\‘\H‘HHHH\‘Hl‘\H‘H‘\HhHHHH\‘H\‘\H‘H\\H’ _357\ L1l I L 11 L L1 ‘ 1 L ‘ L1l ‘ 11 \x‘ ] s |
2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 5 0 5 10 15 20 25 30 35
Frequéncia, GHz Pi, - Poténcia de Entrada, dBm ~29

(© (d)

Fig. 8.3 (a) Microfotografia do amplificador de poténcia corporativo (APC) fabricado pela
Phillips. (b) Esquematico do APC sub-dividido em 2 super-redes (SuRs). (c) Magnitude dos
parametros de espalhamento medidos e calculados. (d) Ponto de compressdo de 1 dB medido e
calculado.
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8.3.4. Conversores de Frequéncia Resistivos

O esquematico do circuito do CFR, projetado para operagdo em 94 GHz (banda-W), pode ser
visualizado na Fig. 8.4(a). Fig. 8.4 O projeto deste conversor de frequéncia foi desenvolvido para
a tecnologia de guia-de-onda coplanar utilizando as técnicas discutidas em [113]. Em acréscimo,
este conversor emprega um transistor do tipo pHEMT (ou MODFET), que atua como resistor
variavel de alta-velocidade. Os transistores foram polarizados de forma a operar na regido linear,
i.e., entorno da tensdo de dreno-fonte igual a zero.

Os pHEMTs fabricados em tecnologia de InP com um valor nominal de comprimento de porta
de 80 nm [113] foram modelados utilizando a metodologia de aproximacao quasi-estatica [136],
conforme descrito em [200]. O CEE (top-A) descrito na Fig. 3.3(a) foi utilizado para representar o
comportamento elétrico do pHEMT, com seus parametros elétricos fornecidos na Tabela 8.5. As
fun¢des ndo-lineares do modelo de Lin-Ku [200], utilizadas para representar as correntes de
conducdo e de deslocamento no dispositivo intriseco, sdo listadas na Tabela 8.6 ¢ os seus
parametros na Tabela 8.7. Ao contrario do AP, no modelo do FET, ndo foi utilizado a tensdo

intrinseca de porta-fonte com atraso, v,_.(¢—1), 1.e., assume-se T = 0.

gsc

Em operago heterddina com f, =94GHz ¢ f;=500MHz , podemos observar nas Fig. 8.4(b) e
(c) os resultados da analise do BH. Mais precisamente, foi representado graficamente, na Fig.
8.4(b), a perda de conversdo, L, versus a tensdo de polariza¢do de porta, Epp, para diferentes
niveis de poténcia de OL, P, , e na Fig. 8.4(c), a variacdo de L. com P, para Epp=-02V
analise de intermodulacdo de dois-tons. Estes resultados foram obtidos com uma poténcia de RF,
Pgp, 1gual a -25dBm. A analise foi conduzida utilizando 8 harmdnicos para representa¢do da
portadora (sinal na frequéncia de OL) e 1 harmonico para modulagdo (sinal na frequéncia de RF),
totalizando 26 linhas espectrais (incluindo a componente de CC).

O esquematico do circuito do CFRB, versdo com arquitetura de rejeicao de frequéncia imagem
do conversor acima, pode ser visualizado na Fig. 8.4(d). Nas Figs. 8.4(e) e (f) sdo apresentados os
resultados referente a analise do BH para ganho de conversdo e isolagdio OL-RF versus poténcia

de OL. Estes resultados foram obtidos utilizando 8 harmonicos para a frequéncia de OL (portadora/

grande-sinal) e 1 harmonico para a frequéncia de RF (modula¢do/pequeno-sinal).

8.3.5. Ressoador Ativo

O diagrama esquematico do RA proposto em [194], utilizando GaAs MESFETs de 1 um modo
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Tabela 8.5
PARAMETROS ELETRICOS DO CEE (TOP-B) DO INP PHEMT

Parasitas Intrinsecos
Lgpar Ldpar Lspar Rg Rd Rs Cds T Rgs Rgd
(pH) | (pH) | (pH) (L) (L) (©2) (fF) (ps) (©2) (€2)
24 14 1 13 25 20 3 0 14 14
Tabela 8.6

FUNCOES NAO-LINEARES DO MODELO DE LIN-KU DO INP PHEMT

Cargas de Porta-Fonte (x = gs) e de Porta-Dreno (x = gd)

¢, (v (1)) = Cptanh (A, v (1) + A ,) +A,3)
e, (v () = (1) —q, (v (1))/Cyq

Corrente de Dreno-Fonte

gds(vgsd(t)) = GdsO(tanh(Adslvgsd(t) +Ads2) + 1)

Jas(Vgsa(0); vy (D) = 84(Vga()) vy, (1)

Tabela 8.7
PARAMETROS DAS FUNCOES NAO-LINEARES DO MODELO DE LIN-KU DO INP PHEMT

Corrente de Dreno-Fonte

GdsO Adsl Ads2 Isgs Isgd ngs ngd VT
(mS) (1/V) (nA) MA) (mV)
31,2 4,53 0,05 0,63 0,63 4,5 4,5 7?7

Cargas de Porta-Fonte e de Porta-Dreno Diodos de Porta-Fonte ¢ de

Porta-Dreno
C A C A
gs0 gsl AgsZ AgsS 840 gdl Agd2 AgdS
(tF) (1/v) (fF) 1/v)
10,60 5,45 1,26 2,45 5,24 5,22 0,79 3,68

deple¢do (com tensdo de acionamento de -1.0 V) € descrito na Fig. 8.5(a) e (b). Como podemos
observar, o circuito do RA ¢ composto por 2 integradores em configuragdo inversora e nao-
inversora ligados em anel. As tensdes de polarizacdo de fonte, £, € de dreno, E,,, sdo iguais a
6V e -6V, respectivamente. Os transistores M, M,, Mg € M, compdem o integrador ndo-inversor,
enquanto os demais transistores compdem o integrador ndo-inversor. O transistor M € utilizado
para sintonia em frequéncia. Os transistores M{-M;, possuem uma largura de porta igual a 50 pum,
enquanto para o transistor M, esta largura € igual a 375 um.

Para descrever as correntes de condugao e de deslocamento do GaAs MESFET foram utilizados
as funcdes ndo-lineares descritas na Tabela 8.9 e que correspondem ao modelo HSPICE nivel 1

[195]. Os parametros destas fung¢des ndo-lineares e os valores dos componentes adotados para CEE
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Fig. 8.5 (a) Esquematico do circuito para teste do ressoador ativo (RA). (b) Esquematico do
circuito elétrico do RA utilizando GaAs MESFETs.

Tabela 8.8
PARAMETROS ELETRICOS DO CEE (TOP-C) DO GAAS MESFET
Extrinsecos Intrinsecos
Lgpar Ldpar dear Lspar Rspar ng Rdw st Cdsw T Rgsw ngw
(pH) (pH) (Q) pH Q) (Q-mm) (Q-mm) (©-mm) (pF/mm) (ps) (2:mm) (pF/mm)
20,0 20,0 0,01 12,8 0,01 0,64 0,34 0,34 1,64 3,7 1,43 0,124

Tabela 8.9
FUNCOES NAO-LINEARES DO MODELO HSPICE DO GAAS MESFET

Cargas de Porta-Fonte (x = gs ) e de Porta-Dreno (x = gd)

q, (v (1)) = Co) V(1 =1 =(v () +0,5V )/ Vbi)m)/m +C v, (1)

Vemae = FVyi =05V,
e,(v,(1) = V(1) — q,(v,(1)/Cyq e e ”’

Corrente de Dreno-Fonte

Fi0ged) = (1 =y O/ VY HOrgo =V fo(g(1) = 1= exp(h (v (1)/ Vo)) (14, (0/ V,0))
jds(vgsd(t)7 de(t)) = ]dssfl(vgsd(t))fZ(vds(t))

Tabela 8.10
PARAMETROS DAS FUNCOES NAO-LINEARES DO MODELO HSPICE DO GAAS MESFET

Corrente de Dreno-Fonte (Dispersdo de Baixa-frequéncia)

[ds.vw Vsat Vth k P A aow @ b Va o
(mA/mm) V) V) (mS/mm) V)

332,4 0,4 -2,98 0,7 1,75 0,0025 22,725 0,827 0,3 0,296 0,333

Cargas de Porta-Fonte e de Porta-Dreno Diodos de Porta-Fonte e de Porta-Dreno
CgsOw ng()w Cgst ngBw Vbi 7 Isgsw ]sgdw n n,y, VT
s

(pF/mm) (pF/mm) (pF/mm) (pF/mm) V) (pA/mm) (pA/mm) & & (mV)

1,667 1,667 0,146 0,146 0,8 0,331 10,0 10,0 1,0 1,0 31,2

(ver Capitulo 3) do MESFET normalizados para uma largura de 1 wm so descritos na Tabela 8.8

e Tabela 8.10, respectivamente. Esta topologia envolve, na FNM, 4 varidveis nao-lineares, e, na
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FEE, 3 variaveis nao-lineareas.

Para uma primeira demonstracdo da técnica de decomposi¢do multi-niveis, introduzida no
Capitulo 2, vamos considerar o esquema ilustrado na Fig. 8.6(a). Neste esquema, o circuito do RA
foi decomposto em uma estrutura hirarquica de dois niveis, cujas as SuRs de fundo &, |, §, , ¢
§,. 3, sBo representadas pelas células CEL, CEL, e CELj3, respectivamente, ver Fig. 8.6(b). O
nimero de variaveis de conexao € igual a 3 associadas aos nos de conexao: n |, ny , € ny 3 daRC
¢, - Neste caso, o nimero de variaveis de conexdo (via FEE) ¢ igual ao numero de variaveis nao-
lineares por transistor. Ou seja, para este circuito com 11 transistores, a decomposi¢do multi-niveis
introduz uma sobre-carga equivalente a introdu¢@o de um transistor. A estrutura do padrdo “nao-
zero” da matriz jacobiana associada ao esquema de decomposi¢do de dois-niveis da Fig. 8.6(a) é
representada na Fig. 8.6(c).

Para ilustrar a operagdo em frequéncia do RA em regime de pequenos sinais foi realizada uma
analise em frequéncia dos parametros de espalhamento de 45 MHz a 8 GHz. O resultado desta
analise pode ser visualizado na Fig. 8.5(d) e indica um ressonancia entorno da frequéncia de 1,7

GHz para uma tensdo de -5.5 V.

8.3.6. Multiplicadores Analdgicos de Quatro-Quadrantes

Os esquematicos dos circuitos dos MAQQs utilizando GaAs MESFETs (operando no modo-
deple¢do) sao ilustrados nas Figs. 8.7(a)-(c). O principio de operagdo destes multiplicadores, se
fundamenta na caracteristica aproximadamente quadratica da curva de transferéncia da corrente de
dreno versus tensao de porta-fonte. O MAQQ ilustrado na Fig. 8.7(b) utiliza 18 MESFETsSs e, como
podemos observar na Fig. 8.7(d), apresenta um alto deslocamento na sua curva de transferéncia
devido a modulagdo da corrente de dreno com a tensao de dreno-fonte. Para eliminagao deste efeito
de deslocamento, pode ser utilizado o MAQQ-BD ilustrado na Fig. 8.7(c) [195]. Na Fig. 8.7(d) sdo
apresentadas as curvas de transcondutancia estatica dos MAQQs sem e com compensagdo, onde
fica claro a agcdo de compensagio do circuito com baixo-deslocamento. O MAQQ-BD emprega 35
MESFETs correspondendo aproximadamente ao dobro de dispositivos da versdo sem
compensacao.

O CEE e as fung¢des ndo-lineares que descrevem os MESFETSs utilizados nos MAQQs sdo os
mesmos utilizados no circuito do RA, descrito anteriormente. Entretanto, para 0 MAQQ ¢ o
MAQQ-BD foram utilizados dispositivos com largura de porta de 32 pum e 16 um,

respectivamente.

162



Mg

ot 1, 10,2, M0 3

CEL4 CEL3 M,
2 "0:‘ 10,3 i P
1 2 (L_’
4
CEL, 'T M,

@ RS

CEL,4
(b)
FEE: 44,4% - FNM: 42,1%
12NF 1.1 CEL, Vq:-6,0:-4,5:0,5 V
~1,7 GHz
12NF S12 CEL,
ONF 913 CEL,
5 45 MHz
e = (d) m 8GHz
(c)
8000
7000
6000 X Linear
C:“ 5000 ® -10 dBm
< Pent <= ®  0dBm
§ 4000 ¢ 5dBm
T 3000 10 dBm
€ 2000
()
o 1000
L o
8 -1000
N 2000
-3000
-4000 N
1 15 1,7 2,5
Frequéncia, GHz (e)

Fig. 8.6 (a) Esquematico do RA decomposto hierarquicamente em super-redes (SuRs). (b)
Esquematico dos circuitos das SuRs utilizadas em (a). (c¢) Estrutura de dois niveis da matriz
jacobiana para o esquema de decomposi¢do (a) (em escala). (d) Impedancia de entrada do RA
versus frequéncia para diversos niveis de poténcia de entrada. (e) Coeficiente reflexdo de entrada
de pequeno-sinal do RA versus tensdo de sintonia, ¥, = 55 V.

Os esquematicos descrevendo a estrutura da decomposi¢do multi-niveis dos MAQQs sdo

ilustrados nas Fig. 8.8(a) e (b). Como podemos observar o MAQQ foi decomposto em uma
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Fig. 8.7 (a) Esquematico do circuito para teste do multiplicador de quatro-quadrantes (MAQQ) e
do multiplicador de quatro-quadrantes de baixo-deslocamento (MAQQ-BD) utilizando GaAs
MESFETs. (b) Esquematico do MAQQ. (c¢) Esquematico do MAQQ-BD. (d) Curvas de
transferéncia dos MAQQs operando em regime CC.

estrutura hirarquica de trés niveis. No primeiro nivel temos 2 SuRs intermediarias (8, ;,8, ,) ¢ RC
(€y) com 2 nos de conexao (ng | ,n , ). J& no segundo nivel, temos a SuR intermediéria, §, |, que
possui 2 SuRs de fundo (s, ;,5, ,) ¢ RC (¢, ;) com 2 nos de conex@o (n; ,,n; ,), ¢ a SuR
intermedidria, §, ,, que possui 3 SuRs de fundo (§, ;—§; 5) € RC (€ ,) com 2 nos de conexdo
(ny 3511 4)- O MAQQ-BD também foi decomposto em uma estrutura de trés niveis, com 2 SuRs
intermediarias (8, |,8, ,) € RC com 4 nds de conexdo (n, | —n, ,) no primeiro nivel. No nivel
seguinte, a SuR intermediaria, §, |, foi decomposta em 3 SuRs de fundo (8, -5, ;) e RC (¢, ;)
com 2 nos de conexao (n, ,n, ,), enquanto a SuR intermedidria, §, ,, foi decomposta em 5 SuRs
de fundo (8, ,—$§, g) ¢ RC com 3 nos de conexdo, (n; ;—n, 4). Neste caso, com a FEE, o numero

de varidveis introduzido pelas RCs, na decomposicdo do MAQQ e do MAQQ-BD, produz uma
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Fig. 8.8 Esquematico (a) do multiplicador analdgico de quatro-quadrantes (MAQQ) e (b) do
MAQQ-BD decomposto hierarquicamente em super-redes (SuRs). (¢) Esquematico dos circuitos
das SuRs de fundo utilizadas em (a) e (b). (d) e (e) Estrutura de trés-niveis da matriz jacobiana para
os esquemas de decomposicdo (a) e (b), respectivamente (em escala). (f) e (g) Estrutura de dois
niveis da matriz jacobiana do MAQQ e do MAQQ-BD, respectivamente (em escala). (a) Formas-
de-onda e (b) espectro de frequéncia da tensdo de saida dos MAQQs.
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sobre-carga igual ao nlimero de variaveis ndo-lineares em 2 e 3 transistores num circuito composto
por 18 e 35 transistores, respectivamente.

As estruturas do padrido ndo-zero da matriz jacobiana associadas as decomposi¢des de trés-
niveis da Fig. 8.8(a) e (b), sdo representadas nas Fig. 8.8(d) e (e), respectivamente. Se eliminarmos
um nivel de hierarquia da decomposi¢cdo multi-niveis da Fig. 8.8(a) e (b), i.e., nivelando as SuRs
intermediarias §, ; e &, ,, obtemos as estruturas de dois-niveis da Fig. 8.3(f) e (g),
respectivamente. Observe que neste caso os nos das redes de conexdo ¢, | e ¢, , passam a integrar
arede de conexdo ¢,. Convém ressaltar que a SuR de fundo s, 5 do MAQQ, ver Fig. 8.8(a), e 5, ¢
do MAQQ-BD, ver Fig. 8.8(b), ndo introduzem nenhuma variavel de estado adicional ao
problema, pois representa apenas a terminacao de saida, ver Fig. 8.8(c).

Na Fig. 8.8(h) e (i) sao ilustrados respectivamente a forma-de-onda e o espectro de frequéncia
da tensdo de saida dos MAQQs obtidos via simulagdo do BH com topologia do espectro de
frequéncia definida para anélise de IM de dois-tons. Os circuitos foram excitados pelas fontes de
entrada, E, e E, (ver Fig. 8.7(a) e Fig. 8.8(c)), operando com frequéncia fundamental de 200 MHz
e de 2 GHz, e amplitude de 0,25 V.

8.3.7. Multiplicador Analogico Balanceado

O ultimo exemplo a ser considerado ¢ o MAB desenvolvido pela antiga TRW [197], cuja
microfotografia do circuito fabricado, utilizando tecnologia de InP-HBT com emissores de 1x10
umz, pode ser visualizada na Fig. 8.9(a). O circuito do MAB ¢ composto de um amplificador de
RF, um amplificador de OL, um conversor de frequéncia, um amplificador de FI e redes de
adaptacdo de entrada de RF, de entrada de OL e de saida de FI, conforme ilustrado na Fig. 8.9. Os
circuitos dos amplificadores de RF, de OL e de FI, como podemos observar nesta figura, sdo
basicamente compostos de deslocadores de nivel de CC de entrada e de saida e um amplificador
diferencial. Em particular, o estidgio diferencial do amplificador de FI, inclui uma rede de
realimentacdo para obten¢do de uma resposta em frequéncia ultra-banda-larga com sacrificio do
ganho, mantendo constante o produto ganho-largura-de-banda. O circuito do conversor de
frequéncia ¢ implementado utilizando a bem-conhecida célula de Gilbert (CG) [202]. Os
amplificadores diferenciais de RF (Q5-Qg) € de OL (Q3-Qy4) € o amplificador transcondutivo da CG
(Q1-Q») utilizam degeneragdo de emissor, para ampliacdo da caracteristica de transferéncia linear
com relagdo a tensdo de entrada.

Além da fungdes de conversdo em frequéncia de descida e de subida, aplicando-se uma tensao

de CC variavel na entrada de OL (tensao de controle), o circuito do MAB pode operar como um
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amplificador de ganho varidvel (AGV) controlado por tensdo com uma resposta em frequéncia
ultra-banda-larga.

Como podemos observar, na Fig. 8.9, o circuito do MAB utiliza 10, 6 ¢ 6 HBTs de emissor-
unico no amplificador de RF (ARF), no amplificador de OL (AOL) e na célula de Gilbert (CG),
respectivamente. O amplificador de FI (AFI) utiliza 8§ HBTs de emissor-tinico e 2 HBTs de
emissor-quadruplo (estagio final de amplificacdo). Sendo assim, temos um total de 30 HBTs de
emissor-unico ¢ 2 HBTs de emissor-quadruplo. Se utilizarmos o modelo do HBT distribuido em
quatro fatias para representar os HBTs de emissor-quadruplo, entdo, temos um total de 38
transistores HBTs de emissor-unico. Este modelo distribuido do HBT pode ser diretamente
utilizado para andlise eletro-térmica [76] e, assim como no APC, os transistores de emissor
emissor-quadruplo podem ser respresentados por um SuR intermediéria, composta de 4 SuRs de
fundo correspondendo aos HBTs de emissor-unico e, de 1 RC.

O CEE (top-A), utilizado para representar os HBTs de emissor-unico e -quadruplo, ¢ ilustrado
na Fig. 3.3(b) do Capitulo 3. Os parametros elétricos do CEE sao listados na Tabela 8.11. Na FEE
e FNM, cada HBT introduz 3 e 4 variaveis de estado ndo-lineares, respectivamente. O modelo de
Wei et al. [203], empregando 5 diodos, foi utilizado para representar as correntes de condugao e
de deslocamento do HBT intrinseco. As fungdes ndo-lineares que descrevem a operagdo do HBT
em regime de grande-sinal sdo listadas na Tabela 8.12. Sendo assim, a FEE produzira uma
economia de 25% na dimensdo do problema, quando comparado com a FNM. O modelo foi
desenvolvido, considerando um HBT de emissor-quadruplo com area de emissor de 1x10 umz e
densidade de corrente de aproximadamente 50 kA/cm?. A tensdo de acionamento de base-emissor
¢ entorno de 0,5 V, valor tipico para InP HBTs [197]. As frequéncias f; € f,,,4x s30 iguais a 70 GHz
e 150 GHz, respectivamente. Estes valores simulados com tensdo de coletor-emissor igual a 2,0 V,
estdo préximos dos valores experimentais fornecidos em [204]. Os pardmetros associados as
fun¢des ndo-lineares utilizadas no modelo de grande-sinal sdo fornecidos na Tabela 8.13.

O esquematico da decomposi¢cdo multi-niveis do circuito do MAB ¢ ilustrado na Fig. 8.10(a).
Como podemos observar, o circuito foi sub-dividido numa estrutura hierarquica de 3 niveis.
Podemos observar na Fig. 8.10(b) que o circuito do ARF ¢ composto dos sub-circuitos ARF1 e
ARF2 com 6 e 4 HBTs, respectivamente. Similarmente, o circuito do AFI ¢ composto do AFI1 e
AFI2 com 8 e 2 HBTs, respectivamente. No segundo nivel (nivel 1) da hierarquia, temos a SuR
intermediaria §, | (AMP-RF), a SuR de fundo §, , (AMP-LO), a SuR de fundo §, ; (CG), a SuR
intermediaria §, , (AMP-FI), e 0s nos n, -n, darede de conexdo ¢,. No terceiro nivel, temos

as SuRs de fundo &, ; (AMP-RFI) e s, , (ARF2) que so criangas da SuR intermedidria §, ,;
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Fig. 8.9 (a) Microfotografia do multiplicador analégico balanceado (MAB) fabricado pela TRW.
(b) Esquematico do MAB.

temos as SuRs de fundo §, ; (AFIl)e s, , (AMP-FI2) que s@o criangas da SuR intermediaria s, 4,

¢ 0s nds da rede de conexdo contidas nas SuRs intermediarias §, | € §, ,, respectivamente. Neste

exemplo, temos um total de 114 varidveis de estado ndo-lineares (FEE). O estruturamento da

matriz jacobiana produzido pela decomposicdo multi-niveis, resulta num custo adional de 10

variaveis de conexao, i.e, acrescenta aproximadamente 10% a dimensao em relagdo a dimensao do

problema original. A estrutura “ndo-zero” da matriz jacobiana ¢ ilustrada na Fig. 8.10(c).
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Tabela 8.11
PARAMETROS ELETRICOS DO CEE (TOP-A) DO INP HBT

Extrinsecos Intrinsecos
SE SE SE SE SE SE
prar Rbpar char char Lepar Repar Rb] Rb2 RC Re
(pH) Q) (pH) Q) (pH) Q) ) () () (®)
10,0 0,05 10,0 0,05 1,0 0,01 6,4 16,0 12,0 3,88
QE QE QE QE QE QE
prar Rbpar char char Lepar Repar
(pPH) ) (PH) () (pH) ()
2,5 0,0125 2,5 0,0125 0,25 0,0025

Tabela 8.12
FUNCOES NAO-LINEARES DO MODELO DE GUMMEL-POON DO HBT

Corrente Coletada Direta

T30, vpe(1) = 010, (/ V) iy (9 (1))

Jr(Vpe(1), v (1) = 0 (1 + Vbe(t)/VA,)fljD,,(VbL}(t))

Cargas de Deplecao Base-Emissor (u = be ), Base-Coletor (u = be ) e Base-Coletor (u = bxc)

g, (v, (D) = =Co ¥, (1= (1 —vu(t)/Vj“)l /A m) Ve = FY

c’jx
ey (u(1) = vy (D)~ 4, (v, (1)/Cyg

Carga de Deple¢do Base-Coletor
Gpe Vpel(0)s V(1)) = g4 (v ())(1 _j/(ng(t): Vpe()/ i) Viax = FcV/'x

e Vpe (1, V(D) = vy (D) = G4 (Ve (0, v ()7 Ceg

Carga de Difusdo Base-Emissor

4/0(00) = Ty (73 (1)
?/(ng(t)) = ng(t)_‘]f(vbg(t))/C/[)

Cp = TRp,

Carga de Difusdo Base-Coletor (separar)

q, (v (D), v (1)) = T, 'jD’,(Vbc(t)) +1. 'J'D/(Vbe(t))
€, (Vo (1), Vo (D) = vy () = 4, (v (1), v (1)) / Coy
Cr() = TrRD,.“

Tabela 8.13
PARAMETROS DAS FUNCOES NAO-LINEARES DO MODELO DE GUMMEL-POON DO INP HBT

Correntes dos Diodos
Isf n [se n, [sr n, [sc n, st n, Vr
(pA) (pA) (pA) (pA) (fA) (mV)
421,0 1,2 9,15 1,9 872,0 1,6 128,0 2,1 418,0 2,1 26,0
Correntes Coletadas Cargas de Difusao
V V
o o, Ay 4, Tr (ps) o K
V) V) (ps) (ps)
0,96 0,1 1000 1000 0,4 2,0 1,4
Cargas de Deplecao
C. V. C. V. 1 C. V.
jbel jbe my, jbcO jbe my, 0 jbxcO Jjbxc my.. Fc
(fF) M (fF) M (mA) (fF) ™)
610,0 1,2 0,5 238 1,1 0,5 95 15,8 1,1 0,5 0,95
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Fig. 8.10(a) Esquematico do multiplicador analogico balanceado (MAB) decomposto
hierarquicamente em super-redes (SuRs). (b) Esquematico do circuito das SuRs de fundo
utilizadas em (a). (c) Estrutura de dois niveis da matriz jacobiana do MAB (em escala). (d)
Estrutura de trés niveis da matriz jacobiana para o esquema de decomposi¢ao (a) (em escala).
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Fig. 8.11(a) Esquematico do multiplicador andlogico balanceado (MAB) decomposto
hierarquicamente em super-redes (SuRs). (b) Esquematico dos circuitos das SuRs de fundo
utilizadas em (a). (c¢) Estrutura de dois niveis da matriz jacobiana do MAB (em escala). (c)
Estrutura de trés niveis da matriz jacobiana do MAB (em escala). (d) Estrutura de quatro niveis da
matriz jacobiana para o esquema de decomposi¢ao (a) (em escala).
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Fig. 8.12(a) Ganho direto versus frequéncia do MAB operando como amplificador de ganho
variavel (AGV). (b) Poténcia de saida versus poténcia de entrada em regime de Unico-tom do
MAB-AGV.

Os parametros de espalhamento do MAB operando como um AGV, em regime de pequeno
sinal, podem ser visualizados na Fig. 8.12(a) para diferentes valores da tensdo de controle. Como
podemos observar, em 10 GHz, para uma variagao da tensdo de controle 10 a 50 mV obtemos uma
variacdo de 0 a 11 dB no ganho de poténcia, respectivamente. Na Fig. 8.10(e), utilizando analise
do BH de unico-tom para determinacdo de DH com NH = 8, podemos observar o efeito de

compressdo no ganho de poténcia, para uma tensdo de controle igual a 50 mV.
8.4. Desempenho dos Métodos de Newton e do Tensor

Utilizando os circuitos acima, foram conduzidos uma série de testes para avaliar o desempenho
do método do tensor quando comparado ao método de Newton (ver Capitulo 6) e do método do
tensor inexato quando comparado com o método de Newton inexato (ver Capitulo 7).

Na Tabela 8.14 sdo listados os resultados de convergéncia do método do tensor € do método de
Newton na determina¢do do regime de CC dos circuitos testes. Estes resultados foram obtidos
adotando-se os seguintes parametros para os solucionadores ndo-lineares, sdo eles: ¢, = 10",
e, =10, NI =150, NIP,_. =10 e A_. = 10 . Como podemos observar, para a maioria dos
problemas a convergéncia ocorre em menos de 5 iteracdes sem necessidade de amortecimento via

pesquisa-em-linha. Exceto pelos problemas 7 e 10, envolvendo os circuitos do RA e do MAB-

AGV, respectivamente. No problema 7 com FNM, observamos que o método do tensor
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Tabela 8.14
LISTAS DOS PROBLEMAS TESTES E DOS RESULTADOS DA ANALISE DE CC
NC: NOME DO CIRCUITO, #T: NUMERO DE TRANSISTORES,
#FN: NUMERO DE FUNCOES NAO-LINEARES,
#VE: NUMERO DE VARIAVEIS DE ESTADO (FEE/FNM)

Tensor Tensor

#VE WG] PLT Padrio PLT Curvilinear

NC Polarizagio 4T | #FN Eﬁf/i (FELZ A FEE/FNM FEE/FNM

NI NCF NI NCF NI NCF

1 ACC Vee=30V 1 2 ; ; g ; 3 g j

2 MF V=12V 1 2 5 i ; ; i ; i

3| A | Ve ViveosV [ 1 |6 | F ot . : o : :

4 CFR Vee=1.0V 1 6 2 ; g ; ; g z

5 CFRB Vag=—1.0V 2 12 182 i i ; i ; ;

6 APC Vag=—1ViVpp=8V | 8 6 2 : g : 2 2 2

7 RA Vpp=6V;Vo=-5.5V | 11 | 66 ii i; 2(1) i; 1(3)(1) ﬁ ;f

8 MAQQ VCC=12,5V 18 | 108 ;3 ; g j 2 2 2

9 MggQ' VCC=12,5V 35 | 210 123 2 g j 2 j 2

| oy | VemowVessonv |2 2 | R ) S0 D | o | a | s
1 M(/:*FE" VEp=—6V 32 | 192 19268

TPL = pesquisa-em-linha

metade do NCF, quando comparado como o método de Newton, e também menos NI. Para este
mesmo problema com FEE, o desempenho do método do tensor curvilinear ¢ comparavel ao do
método de Newton. J& no problema 10 com FNM o desempenho do método de Newton, em termos
de NCF e NI, ¢ superior ao método do tensor com pesquisa-em-linha curvilinear possui um
desempenho comparavel ao do método de Newton. Conforme esperado, podemos verificar que o
método do tensor empregando a estratégia curvilinear produz uma redug¢do no NCF quando
comparada a estratégia padrao.

Na Tabela 8.15, ¢ fornecida uma lista dos problemas utilizados para avaliar, na analise do BH,
o desempenho do método do tensor versus o método de Newton e do método do tensor inexato
versus o método de Newton. Os problemas Nestes problemas os circuitos testes estdo operando em
diversas situagdes envolvendo excitagdo de unico-tom, dois-tons e trés-tons Para todos os
solucionadores foram adotados os mesmos parametros utilizados na analise CC, sendo que para os
métodos inexatos foi adotada a Escolha 0 para a sequéncia de termos forgantes com n, = 0,001.0O
limite no numero de iteragdes do solucionador foi imposto adotando-se NIL . = 500.

Da Tabela 8.16. podemos observar o baixo desempenho do método do tensor em relagdo ao
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Tabela 8.15
LISTAS COM A ESTATISTICA DOS PROBLEMAS TESTES
NC: NOME DO CIRCUITO, DIM. TFD: DIMENSAO DA TRANSFORMADA DE FOURIER DISCRETA,
#D: NUMERO DE DIODOS, #T: NUMERO DE TRANSISTORES, #F: NUMERO DE FREQUENCIAS,
#FN: NUMERO DE FUNCOES NAO-LINEARES, #V: NUMERO DE VARIAVEIS (FEE/FNM),
#VBH: NUMERO DE VARIAVEIS NA ANALISE DO BH,
SNL: SOLUCIONADOR NAO-LINEAR (“E”=EXATO E “I”’=INEXATO)

#V
NC Descrigdo e Pardmetros Diw. #D | #T #F #FN | FEE/ #VBH SNL
TFD v | i)
| FARMO Analise de Distoréﬁo Harinlfz)n\i/ca (DH): NH=32; 1 1 0 33 1 1 16350 E-I
ent,max 2 (5)
- 260
2 | FAROC Andlise de DH: RH=32 1| 4| o] 33 4 . 520 E-I
ent,max (1 0)
3| Acc Anéhj‘e de D s ?KH@ 1o | 17 2 2 gg E-I
entmax > 3 (5)
4 MF Andlise de DE: FHEL6: Lo | 1| 1 2 : » E-I
ent,max V> (5)
Analise de DH: NH=8; 85
5 Prp=20dBm; 1 9 102 E-l
frp=9GHz )
Anélse de Intermodulagéo (IM) Dois-Tons: NHgp=6; 05
NHgp=6; 4
6 AP P =Paprl SdBm; 2 0 | 1 43 6 ] 5( ; ;) E-l
frp1=9GHzZ; frpy=9,01GHz
Analse de IM Trés-Tons: NHgp1=4; NHgp,=4; NHpp3=4; 315
7 Prr1=Prr2=Prp3=10dBm; 3 32 378 E-1
frr1=9GHZ, frpy=9,01GHz; fyp3=8,99GHz (5)
Analise de Conversdo em frequéncia (CF): NHgg=1; NHq =8; 255
8 Prp=—10dBm; P =10dBm; 2 26 306 E-l
frp=94,5GHz; fo; =94GHz Q)
CFR Analise de CF com IM dois-tons: NHgp1=2; NHRpy=2; 0 1 6 2
9 NHoL™4; 3 51 pro A
PRrp1=Prp;=—10dBm; P =10dBm; 6)
frp1=94,49GHz; frp,=94,51GHz; fo; =94GHz
Analise de CF: NHgg=1; NHq =8; 510
10 Prg=—10dBm; Py; =10dBm; 2 26 612 E-I
frp=94,5GHz; fo; =94GHz 5)
CFRB Analise de CF com IM dois-tons: NHgp1=2; NHgp)=2; 1 2 12 ig
1 NHoL™4; 2 51 22 | B
Prp1=Prp>=—10dBm; P =10dBm; 6)
frp=94,49GHz; frp,=94,51GHz; fo; =94GHz
Analise de DH: NH=8; 680
12 PRrEin=30dBm; 1 9 816 E-l
frp=10GHz (5)
Anélse de IM dois-tons: NHpg=3; NHgp=3; 1000
13 | ApC Pre=Prry=30dBm; 2 o | s 13 48 :g 1200 E1
frp1=10,1GHz; frp,=10GHz (5)
Analse de IM trés-tons: NHpg;=2; NHgp,=2; NHpp3=2; 1000
14 Prp1=PrEz=Prp3=25dBm; 3 13 1200 E-I
frp1=10,1GHz; fyp,=10GHz; frp3=10,1GHz (5)
Analise de DH: NH=8; 561
15 RA Prp=15dBm; 1 0o | 11 9 66 ii 748 E-I
frp=1,7 GHz )
Analise de IM dois-tons: NHy=5; NHy=5; 1350
16 | MAQQ Vx=Vy=1V; 2> | o | 18] 13 | 108 ?2 1800 I
fx=1,0GHz; fy=0,2GHz (10)
Anélise de IM dois-tons: NHx=5; NHy=>5; 2625
MAQQ- V. —1\U- 105
17 BD Vx=Vy=1V; 2 0 35 13 210 140 3500 I
fx=1,0GHz; fy=0,2GHz (10)
Andlise de DH: NH=16; 1632
18 Prp=10dBm; 1 17 2176 I
MAB- frr=8,0GHz (15)
AGV Anélse de IM dois-tons: NHgp =4; NHgp,=4; 9 3936
19 Prr=PRrry=—10dBm; 2 0 | 32 21 192 | g 5248 I
frp1=8,0 GHz; frpr=8,0GHz (15)
Anélise de CF (subida): NHg =8; NHge=1; 4896
20 Mgf' Prp=—30dBm; P =0dBm; 2 26 6528 I
frp=8,5GHz; fo;=8,0GHz (20)
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#FN: NUMERO DE FUNCOES NAO-LINEARES,

Tabela 8.16
LISTAS DOS PROBLEMAS TESTES E DOS RESULTADOS DA ANALISE DO BH
NC: NOME DO CIRCUITO, #T: NUMERO DE TRANSISTORES,

#VP: NUMERO DE VARIAVEIS DO PROBLEMA FEE/FNM

E=Tensor E=Tensor
E=Newton . .
4VpP [=Newton I ; I= Tensor inexato I=Tensor inexato
SOL. ewton Inexac PL Padri PLC i
NC FEE NL FEE/FNM aarao urvilinear
FNM FEE/FNM FEE/FNM
NI NCF NIL NI NCF NIL NI NCF NIL
E 11 23 — 52 233 — 34 75 .
65 11 23 57 260 33 73
! FARMO | 3, ! 1 23 7 32 163 23 63 134 308
11 23 74 31 146 216 65 137 304
E 28 65 — 9 508 — 56 147 —
260 28 67 46 206 52 129
2 FAROC 520 | 29 66 108 47 212 1168 46 100 560
28 67 92 39 219 359 29 69 160
E 5 7 _ 6 3 — 6 3 —
18 5 7 6 6 6 8
3 ACC 27 | 6 B 23 6 3 30 6 B 30
6 8 23 6 3 30 6 3 30
E 2 3 . 2 3 . 2 3 .
18 3 4 3 4 3 4
4 MF 27 ! 3 3 3 3 3 3 3 3 3
3 4 3 3 4 4 3 4 4
E 22 41 — 20 74 — 20 37 —
5 85 21 39 15 47 18 32
102 | 23 42 61 22 60 89 20 36 73
21 39 51 20 50 73 18 32 66
E 20 37 — 22 85 — 18 33 —
p AP 425 20 36 16 55 18 31
510 | 21 38 60 21 55 88 18 33 75
20 36 52 18 46 68 17 31 68
E 20 37 . 19 64 . 17 30 .
7 315 19 34 13 37 13 22
378 | 21 38 31 17 41 39 15 26 35
19 34 27 16 38 37 12 20 29
E 5 6 — 5 6 — 5 6 —
g 255 6 9 9 21 8 13
306 | 6 7 16 6 7 24 6 7 24
6 9 14 9 21 43 8 13 32
CFR E 5 6 — 5 6 — 5 6 —
9 505 6 9 9 21 8 13
606 | 6 7 16 6 7 25 6 7 25
6 9 15 9 21 43 8 13 33
E 6 7 . 5 6 . 5 6 .
10 510 8 11 12 29 9 14
o2 | 6 7 16 6 7 28 6 7 28
CFRB 7 10 18 9 25 50 9 14 40
E 6 7 — 5 6 — 5 6 —
" 270 8 11 13 31 9 14
324 | 6 7 16 6 7 26 6 7 26
7 10 18 9 26 44 9 14 39
E 11 18 — 7 17 — 8 11 —
" 680 10 16 7 13 7 10
816 | 12 19 21 9 15 29 8 11 30
10 16 17 9 13 34 8 12 28
E 26 49 . 27 113 — 22 41 —
3 APC 1000 26 48 25 97 21 39
1200 | 26 49 115 22 56 146 22 40 135
26 48 106 22 56 135 21 38 126
E 27 51 — 26 108 — 24 45 —
14 1000 27 50 27 109 23 43
1200 | 28 52 71 23 61 94 23 43 96
27 50 63 24 62 91 25 46 98
E 24 45 — 26 109 — 22 40 —
s RA 561 24 45 26 103 22 40
748 | 25 46 171 29 126 289 22 40 225
24 45 162 26 99 289 23 42 233
1350 23 40 40 19 50 70 20 36 61
16| MAQQ | 54 ! 21 37 39 28 11 97 31 57 82
17 MAQQ- | 2625 | 22 40 39 16 56 51 21 37 72
BD 3500 25 39 43 24 90 53 32 57 69
18 1632 | 28 62 116 26 76 161 28 66 178
MAB 2176 29 66 104 27 81 148 27 61 148
19 (AGV) | 3936 | 45 117 280 43 150 376 44 114 381
5248 44 114 203 42 146 292 42 110 292
20 MAB 4896 | 28 65 94 28 87 171 28 64 172
(CF) 6528 25 56 89 25 75 158 24 54 151
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método de Newton para os circuitos basicos FARMO e FAROC. Estes circuitos operam em regime
fortemente nao-linear. No caso do circuito do APC ¢ interessante observar a superioridade, em
termos de NI e NCF, do método do tensor com pesquisa-em-linha curvilinear quando comparado
com os outros métodos. Observamos também, que para quase todos os circuitos o método do tensor
com pesquisa-em-linha curvilinear minimiza o numero de NCF em relagdo ao método do tensor
com estratégia padrao de pesquisa-em-linha.

Para ilustrar o problema de sobressolucao discutido no Capitulo 7, vamos considerar a resolucio
do Problema 10 listado na Tabela 8.15, e referente ao circuito do MAB-AGV. Mais precisamente,
vamos considerar inicialmente a solugéo utilizando o método de Newton inexato com a sequéncia
de termos forcantes definida pela Escolha 0 € com um termo forgante inicial, n,, igual a 0,001. O
resultado desta solugdo ¢ apresentado nos graficos de histdrico de convergéncia da Fig. 8.13(a). J&
na Fig. 8.13(b), podemos observar o histérico de convergéncia utilizando a Escolha Sen, = 0, 1.
Assim como no exemplo do Capitulo 7 (ver Fig. 7.3(a)-(b)), podemos observar que a Escolha 5
minimiza o problema de sobressolu¢do. Em adicdo, aos testes acima, também foi realizado um
teste numérico utilizando o mesmo problema porém solucionado com o método de tensor inexato.
O resultado deste teste utilizando a Escolha 0 e , = 0, 001 pode ser observado na Fig. 8.13(c). Para
verificar o efeito da Escolha 7 foi realizado um teste com n, = 0,1 cujo resultado ¢ ilustrado na
Fig. 8.13(d). Como podemos observar o método do tensor inexato com a Escolha 7 também produz
uma minimiza¢do do problema de sobressolugdo. Para andlise do BH utilizando a FEE podemos
observar que as conclusdes sdo as mesmas, exceto por um pequeno aumento no numero maior de
iteragdes. Vale ressaltar que a FEE exige um menor nimero de varidveis, o que pode resultar num
menor tempo de processamento por iteragao.

Conforme destacado no Capitulo 7 o uso de pré-condicionadores pode ser vital para o sucesso
do solucionador linear iterativo utilizado pelos métodos inexatos de Newton e do tensor. Sendo
assm, considerando o circuito do APC (problema #10), operando em regime de unico-tom
aproximado por 8 harmdnicos. Na Fig. 8.14, podemos observar graficamente a a¢do do pré-
condicionador do tipo bloco Jacobi, i.e., formado sé com informagdo de CC, sobre o espectro da
matriz jacobiana do BH para uma poténcia de entrada de 10 e 30 dBm. Estes niveis de poténcia de
entrada estdo abaixo do ponto de compressdo de 1 dB. Vale ressaltar que a matriz jacobiana foi
calculada na solu¢do do problema. O raio espectral, p, € o nimero de condicionamento, x, da
matriz jacobiana sio fornecidos nos graficos da Fig. 8.14. Como podemos observar da Fig. 8.14(a),
para uma simulagdo com poténcia de entrada 10 dBm, o pré-condicionador na raiz do problema

possue um efeito dramético na distribuicdo dos auto-valores, aglomerando-os em torno do ponto
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Fig. 8.13Histdrico de convergéncia para solu¢do do BH do MAB-AGV (problema 18) via FNM
utilizando o método de método de Newton inexato com (a) Escolha 0 e (b) Escolha 5. Histérico
de convergéncia do problema 18 utilizando o método do tensor curvilinear inexato com (c)
Escolha 0 e (d) Escolha 7. Os resultados (e)-(h) se referem a FEE.
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Fig. 8.14Distribuicdo dos auto-velores (espectro) da matriz jacobiana do BH para o circuito do
APC, calculada na raiz do problema, com poténcia de entrada, P, igual (a) 10 e (b) 30 dBm.

(1,0). Se elevarmos a poténcia de entrada para 30 dBm, podemos observar que o pré-
condicionador ainda ¢ bastante eficaz em mover os auto-valores da origem, i.e., ponto (0, 0). Sdo

estes auto-valores que causam problemas para os métodos lineares iterativos.

8.5. Desempenho da Analise do BH Multi-Niveis

O desempenho da analise do BH utilizando a técnica de decomposi¢ao multi-niveis foi avaliado
utilizando os circuitos do RA, MAQQ, MAQQ-BD ¢ MAB, descritos anteriormente. Convém
destacar que os resultados apresentados a seguir foram obtidos via solug¢do explicita, conforme
discutido em [41]-[43]. Na Tabela 8.17 apresentamos a lista dos problemas utilizados nos testes
descritos abaixo.

Para avaliarmos graficamente o desempenho da decomposi¢do multi-niveis, vamos introduzir
uma RD definida em termos do tempo de processamento por itera¢do, 7,,. Mais precisamente,
como: RD(tp;) = log,(tp - sem decomposi¢do/tp; - com decomposicdo multi-niveis) . Utilizando  esta
defini¢do, na Fig. 8.15(a), podemos observar a RD(z,,) para os circuitos do RA (ver Fig. 8.6(a)-
(c)), dos MAQQs (ver Fig. 8.8(a)-(g)) e do MAB operando como AGV (ver Fig. 8.10 e Fig. 8.11).
Estes resultados foram obtidos utilizando o método de Newton como solucionador ndo-linear. No
solucionador empregado os sistemas jacobianos sdo resolvidos utilizando um processo de
fatorizagdo e retro-substituicdo LU com técnicas de matriz esparsa. Para globalizacdo foi adotada

a estratégia de pesquisa-em-linha com interpolagdo quadratica. Em adicdo, foi empregado um
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LISTAS COM A ESTATISTICA DOS PROBLEMAS TESTES
NC: NOME DO CIRCUITO, #NH: NUMERO DE NiVEIS DA HIERARQUIA,
DiM. TFD: DIMENSAO DA TRANSFORMADA DE FOURIER DISCRETA,

Tabela 8.17

#T: NUMERO DE TRANSISTORES, #F: NUMERO DE FREQUENCIAS,
#FN: NUMERO DE FUNCOES NAO-LINEARES, #V: NUMERO DE VARIAVEIS,

#VBH: NUMERO DE VARIAVEIS NA ANALISE DO BH,
SoL. NL: SOLUCIONADOR NAO-LINEAR (“E”=EXATO E “I”’=INEXATO)

NC #NH Descrigdo e Parametros %E\IA) #T #F #FN lf FXE #VBH kdim SNOIE
| NH=4 5 324 - E
Andlise de DH NH=8 9 612 5 I
nalise de N
2 RA 2 P, ~15dBm; ;1\11-11{:7162 | 173 66 | 33 ggg p 1;:
£=1,7 GH.
R PR NH=8 9 612 _ E
NH=16 17 1188 5 I
4 NHgp=3; NHgp,=3 s |13 1500 - E
NHgp;=6; NHpp,=6 13 5100 5 I
5 2 NHgp;=4; NHgpy=4 21 2460 - E
NHgp=7; NHpp,=7 21 6780 5 1
NHgy1=5; NHRp,=5 31 3660 - E
6 Analise de IM dois-tons: NH:EZS' NH;:;S 3] 700 5 I
MAQQ Vx=Vy=1V; — — 2 108 54
7 £,=1,0GHz; £,=0,2GHz | NHrr1=3: NHp,=3 13 1500 - E
NHgj(=6; NHppy=6 13 5100 5 I
8 3 NHgp=4; NHpp,=4 21 2460 - E
NHgp(=7; NHpp,=7 21 6780 5 1
9 NHgF;=5; NHgpo=5 31 3660 - E
NHgp;=8; NHpp,=8 3] 8700 5 I
10 NHgp;=3; NHrp,=3 13 2850 - E
NHgg=6; NHpp,=6 13 9690 5 1
m 2 NHgp=4; NHgp=4 21 4674 - E
NHgp;=7; NHpp,=7 21 12882 5 1
NHgp=5; NHgpy=5 31 6954 - E
12 Anélise de IM dois-tons: NHRFIZS, NHRF2:8 31 16530 5 1
Mggo- Vx=Vy=1V; RFL = " RF2 2 | 35 210 | 105
13 fx=1,0GHz; fy=0,2GHz NHRF1i3f NHRin3 13 2850 - E
NHgp=6; NHpp,=6 13 9690 5 1
14 5 NHgp=4; NHgpy=4 21 4674 - E
NHgp;=7; NHpp,=7 21 12882 5 I
s NHgp1=5; NHrpo=5 31 6954 - E
NHpgp(=8; NHpp,=8 31 16530 5 I
6 NH=4 5 972 - E
NH=8 9 1836 15 I
7 5 NH=6 7 1404 - E
NH=12 13 2700 15 I
18 NH=8 9 1836 - E
NH=16 17 3564 15 I
1o NH=4 5 972 - E
NH=8 9 1836 15 I
20 ; NH=6 7 1404 - E
NH=12 13 2700 15 I
21 NH=8 9 1836 - E
NH=16 17 3564 15 I
” NH=4 5 1044 - E
Anilise de DI NH=8 9 1972 15 I
nalise ae M
MAB- ' i NH=6 7 1508 - E
B Gy 2 [; RFf;%dGB;{“’ NH=12 P32 a3 [ 192 96 | 2900 | 15 | I
4 RF—S,00H2 NH=8 9 1972 - E
NH=16 17 3828 15 I
25 NH=4 5 1044 — E
NH=8 9 1972 15 1
NH=6 7 1508 - E
26 3 NH=12 13 2900 15 I
5 NH=8 9 1972 - E
NH=16 17 3828 15 I
28 NH=4 5 1044 - E
NH=8 9 1972 15 I
29 NH=6 7 1508 - E
4 NH=12 13 2900 15 I
30 NH=8 9 1972 _ E
NH=16 17 3828 15 I
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Fig. 8.15Graficos da razdo de desempenho (RD) da andlise do BH multi-niveis. (a) Solugédo
“exata” dos sistemas jacobianos via fatorizagdo/retro-substitui¢do LU. (b) Solugdo “inexata” via
GMRES/pré-condicionador LU.

espectro de derivada (ver definicdo no Capitulo 5), que inclui todas as frequéncias empregadas nas
TFDs para conversdo do sinal do dominio do tempo para o dominio da frequéncia, e vice-versa.
Como podemos observar pelos resultados o impacto da decomposi¢do multi-niveis é dramatico
produzindo um aumento na velocidade de resolu¢do do problema acima de 16(=24) vezes.
Também podemos observar que as RDs sdo praticamente insensitivas a variacdo no numero de
linhas espectrais utilizadas para representagdo do sinal.

Complementando a analise de desempenho, na Fig. 8.15(b) podemos observar a RD(zp,,) para a
analise do BH utilizando o método de Newton inexato como solucionador nio-linear. Assim como
no teste acima, a pesquisa-em-linha via interpolagdo quadratica foi utilizada como estratégia de

globalizacdo. Adicionalmente, como pré-condicionador foi utilizado a matriz jacobiana com
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espectro de derivada incluindo apenas a componente de CC. Como podemos observar a
decomposi¢ao multi-niveis produz impacto apenas um pouco menor do que na solugdo “exata” via
o método de Newton. Observe que o circuito do RA ¢ o que apresenta o menor impacto na redugdo
do 1,, via decomposi¢do multi-niveis. Isto deve-se a menor complexidade deste circuito em
relagdo aos outros circuitos considerados. Na solugdo via solucionadores inexatos a maior

contribuicdo da decomposicao multi-niveis esta relacionada a fatoriza¢do do pré-condicionador.

8.6. Conclusao

Apresentamos neste capitulo, os resultados numéricos referente a anélise do BH forcada em
regime multi-tons, para uma série de circuitos testes. As diversas comparagdes entre os resultados
obtidos validam a teoria apresentada nos capitulos anteriores.

Nos exemplos de circuito com hierarquia multi-niveis, podemos observar que a escolha dos
pontos de decomposi¢do do circuito para a formacdo de uma estrutura hierarquica de SuRs, pode
ser eficientemente realizada de forma intuitiva. Os parametros de espalhamento fornecidos acima
foram obtidos utilizando anélise MP e utilizando anélise de CA de pequeno-sinal. Nesta ultima
analise, as equagdes para cada ponto de frequéncia, s3o as mesmas utilizadas na composi¢do da
equagdo determinante do BH. Sendo assim, possibilitam a valida¢do do processo de formulagao
das equagdes de circuito para analise do BH. Para o CFR os resultados da andlise do BH foram
validados pelos resultados obtidos pela analise de CF. Lembrando que neste caso, a analise do BH
¢ conduzida utilizando uma excitagdo de dois-tons referente ao sinal de OL e de RF. Sendo que o
sinal de RF ¢ considerado como um pequeno-sinal representado por apenas 1 harmonico.

Uma série de teste foram realizados para determinar o desempenho do método do tensor versus
o método de Newton, e do método do tensor inexato versus o método de Newton inexato,
utilizando os circuitos testes introduzido neste capitulo. Estes testes indicam que o método do
tensor com pesquisa-em-linha curvilinear ¢ o método de Newton possuem um desempenho
comparavel. Para avaliar o desempenho da decomposi¢do multi-niveis na andlise do BH foram
realizados diversos testes, que indicaram uma redugdo dramatica no tempo de processamento,

quando comparada com a solu¢do sem decomposi¢do multi-niveis.
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9. Conclusao

9.1. Consideracoes Finais

PRESENTAMOS, NESTE TRABALHO, uma nova e eficiente metodologia para analise do BH de
A circuitos de RF ndo-lineares for¢ados, operando em regime multi-tons. Para circuitos em
grande-escala, foi introduzida uma técnica de decomposi¢do multi-niveis que permite a subdivisao
do circuito (ou sistema) em uma estrutura hierarquica composta de SuRs e RCs. Incluindo a SuR
de topo (nivel 0), foram definidas SuRs do tipo intermédiaria e de fundo. As SuRs intermédiarias
sdo compostas de SuRs (intermediarias e/ou de fundo) de nivel superior ¢ de uma RC. Os
elementos estruturais que integram o circuito sdo todos incluidos nas SuRs de fundo. Estas SuRs
sofrem decomposicdo de circuito por partes, para separacdo em uma parte linear, representada pela
SRLA, e outra parte ndo-linear, representada pela SRNC.

Para a formulagcdo da SRNC, foi introduzida a FEE, que permite, em geral, uma representagao
mais eficiente dos dispositivos semicondutores (diodos, transistores, lasers, etc), em termos do
numeros de variaveis de estado ndo-lineares, quando comparada com a FNM. Em adicdo, produz
expressdes mais simples que a FEEP, e ao contrario desta, sua derivacdo ¢ automatica, e obtida via
um eficiente procedimento tabular. Refletindo o carater generalizado da FEE proposta, caso seja
conveniente, esta pode assumir a mesma forma da FNM utilizada na formulacido de DDSs. Devido
a limitacdo de espaco, e por estar fora do contexto deste trabalho, ndo foi apresentada a extensio
original da FEE incluindo fontes de ruido arbitrariamente correlatas. Para uma eficiente
formulacdo da SRLA adotamos a FNM.

Vale ressaltar que a formulagdo das SuRs de fundo pode ser conduzida sem decomposicao de
circuito por partes. Neste caso, as matrizes constitutivas das equacgdes de estado e de sonda destas
SuRs, obitidas via FEE ou FNM, sdo invariantes em frequéncia e assumem uma estrutura
altamente esparsa. Em SuRs de fundo de grande-escala, a FNM € a mais indicada por ter um
superior condicionamento numérico e uma forte dominancia diagonal. Este tipo de representagdo
¢ ideal para analise e otimizag@o no dominio do tempo [134] ou em um dominio misto frequéncia-
tempo [81]. Apesar da maior dimensdo do problema, pela simplicidade na formulacdo das
equagdes do circuito, a andlise do BH sem decomposicdo em pedagos e empregando a FNM ¢
comumente utilizada [45],[22],[51].

Lang¢ando mao da combina¢do SRNC/FEE e SRLA/FNM para formulagdo das SuRs de fundo,

foi apresentado um procedimento generalizado para a obtencdo das equacdes de um circuito

182



hieradrquico composto de multiplos niveis. Nesta formulag@o, as matrizes constitutivas assumem
uma estrutura multi-niveis, onde cada nivel possui uma estrutura esparsa do tipo bloco diagonal
sem e com bordas. Para a realizagdo das conversdes tempo-frequéncia do sinal, apresentamos uma
discussao detalhada na teoria e na implementacdo da TFD para sinais quasi-periddicos resultante
de excitacdo dois-tons, trés-tons e multi-tons. A inclusd@o de sinais com modulagdo digital
utilizando a teoria de multi-senos foi discutida. Na verdade, qualquer forma de excitacdo multi-
senos ¢ possivel neste trabalho. Para lidar com este tipo de sinais, foi utilizada a TFMT, incluindo
uma generalizacdo que possibilita a andlise do BH com multiplas portadoras de RF moduladas por
sinais complexos. Definida a formulacdo das equagdes do circuito, a topologia de espectro de
frequéncia e as TFDs, apresentamos como formar a equacdo determinante do BH no contexto da
decomposicdo e formulacdo multi-niveis. A matriz jacobiana associada a esta equacdo
determinante possui multiplos niveis, onde cada nivel assume uma estrutura do tipo bloco diagonal
com borda dupla. Em adi¢fo, as expressdes analiticas que descrevem os elementos da matriz
jacobiana associada as fungdes ndo-lineares das SuRs de fundo para SRNC/SRLA com FEE/FNM,
confirmam a maior simplicidade destas expressdes, quando comparada com a técnica FEEP/FNM
[18]. O conceito de espectro de frequéncia de derivadas foi utilizado para o controle de esparsidade
ou da largura de banda desta matriz jacobiana e dos pré-condicionadores que estdo fundamentados
nela.

Para a andlise de CC e para analise do BH em pequena- e média-escala foram discutidos e
implementados os métodos do tensor ¢ de Newton globalizados com a estratégia de pesquisa-em-
linha via retrocedimento. Para o método do tensor, foram discutidas e implementadas as estratégias
de pesquisa-em-linha padrao e curvilinear [161],[31],[34]. O método do tensor estd fundamentado
na solug¢@o de um modelo local com informagéo de segunda-ordem, descrita por um objeto tensor
de posto-um. A formagdo e a solucdo do modelo do tensor possuem um custo comparavel a do
método de Newton (ou método padrdo). Os beneficios esperados do método do tensor sdo a maior
robustez € o menor numero de iteracdes, quando comparado ao método de Newton, que esta
fundamentado na solugdo de um modelo linear local a cada iteragdo. Os testes preliminares, que
foram realizados utilizando problemas especiais, confirmam estes beneficios.

Para andlise do BH, em grande-escala, foram discutidos e implementados os métodos do tensor
inexato e de Newton inexato. Para a solu¢do do modelo do tensor inexato, foram empregados os
processos de solucdo simplificada [32], solu¢do modificada [114] e solu¢do completa [31],[34].
Nos processos de solu¢do simplificada e modificada, o solucionador linear iterativo ¢ o
GMRES(m) implementagdo escalar ou o GMRES-B2(m) implementagdo em bloco. Caso o

GMRES(m) seja utilizado, duas solugdes aproximadas sdo necessarias para determinacdo da
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corre¢do do tensor. O método TGMRES(m) com implementacdes em bloco B2 e B3 foram
utilizados no processo de solugcdo completa. O método de Newton inexato utiliza o GMRES(m)
como solucionador linear interno. O pré-condicionamento a direita foi adotado para aumentar a
robustez e acelarar a convergéncia dos solucionadores iterativos para solugdo do modelo linear
(Newton) e do modelo do tensor. Nos métodos do tensor inexato e de Newton inexato (ou padrio),
adotamos a globalizacdo via pesquisa-em-linha com retrocedimento. As estratégias de pesquisa-
em-linha padrdo e curvilinear, para o método do tensor inexato, foram consideradas. Testes
preliminares em problemas especiciais foram conduzidos para a validagdo das implementagdes
propostas e também confirmam uma superioridade do método do tensor inexato frente ao método
padrio.

Algoritmos, com uma descricdo detalhada de todos os métodos citados acima, foram
apresentados. Nos solucionadores nao-lineares, eles descrevem uma implementacdo modificada
que permite a re-utilizagdo da matriz jacobiana, produzindo iteracdes de corda paralela ou iteragdes
do tipo Shamaskii. Para simplificar a avaliacdo de desempenho, alguns monitores de convergéncia
implementados ndo foram discutidos e nem utilizados neste trabalho.

Para validagdo da teoria proposta nesta tese, foram desenvolvidos varios exemplos de circuito
de RF. Em particular, a validagdo do processo de formulacdo foi conduzida comparando os
resultados da andlise CA, em regime de pequeno sinal, com os resultados obtidos com a analise
multi-porta utilizando parametros hibridos. Ressaltando que, a equacdo determinante do BH
consiste da combinagdo de equagdes da andlise de CA para cada linha espectral considerada na
analise. Devido a limitacdo de espago, apresentamos apenas uma suscinta discussdo da sofisticada

implementagao nimerica desenvolvida durante e antes deste trabalho de doutorado.

9.2. Trabalhos em Adamento e Futuros

Abaixo apresentamos um resumo das atividades que ja estdo e que serdo conduzidas como
extensdo do trabalho apresentado neste manuscrito. Entretanto, o ideal € que estas atividades sejam
desenvolvidas através da formacdo de um solido grupo de pesquisa e desenvolvimento (P&D).
Com a formagdo deste grupo, podemos ter um significante auxilio para conduzir novas
implementagdes em software e realizar validagdes numeéricas, ficando mais tempo para que
possamos desenvolver novas teorias e novos algoritmos. Principalmente, se considerarmos que
estamos lidando com o desenvolvimento de um avangado ambiente de software para simulagdo de
circuitos integrado de RF ndo-lineares e em grande-escala. Em adigo, estas atividades podem ser

conduzidas, de forma eficiente, como programas de pesquisa de iniciagdo cientifica, mestrado, e

184



doutorado, dependendo da complexidade do problema. Nestes projetos, seria interessante incluir a
fabricagdo e a caracterizagdo, em laboratério de circuitos e sistemas de telecomunicacdo em
tecnologia de MMICs e M3ICs. Isto possibilita uma validagdo experimental dos resultados
numericos gerados por este trabalho. Vale destacar que, para o projeto preciso de um circuito ou
sistema de RF, ¢ de grande importancia viabilizar uma estrutura de caracterizagdo experimental e
de modelagem numérica dos dispositivos semicondutores utilizados no projeto.

Apartir do final deste trabalho de tese, pretendemos investigar o desempenho dos métodos de
Newton e do tensor utilizando o modelo da regido de confianga como estratégia de globalizagao.
Também pretendo implementar e avaliar a pesquisa-em-linha ndo-monotdnica citada
anteriormente. Com relacdo a eficiéncia e robustez dos solucionadores lineares iterativos de
subespaco de Krylov, ¢ interessante desenvolver novos tipos de pré-condicionadores. No momento
ja foi implementado a técnica da matriz inversa aproximada [193] e, assim que possivel,
avaliaremos o seu desempenho na formacdo de pré-condicionadores para a analise do BH,
incluindo a extensdo deste tipo de pré-condicionador na formulagdo multi-niveis. Na metodologia
apresentada neste trabalho, ja esta prevista a possibilidade de definir diferentes topologias de
espectro de frequéncia de derivadas para cada SuR de fundo presernte no circuito. Isto possibilitara
um novo tipo de controle de esparsidade multi-niveis. Também, pretendemos desenvolver uma
nova técnica de solugdo multi-niveis para analise do BH, onde as SuRs de fundo podem ter
diferentes topologias de espectro de frequéncia, para a representacdo do sinal, dependendo da sua
operacao no circuito.

Realizando poucas modificagdes, o método do BH apresentado neste trabalho pode facilmente
ser utilizado na andlise e otimizagdo de circuitos autdbnomos e sincronizados [163] e também na
analise de estabilidade de circuitos. Na andlise destes circuitos, seria interessante investigar o
desempenho do método do tensor em relagdo ao método de Newton, principalmente na vizinhanga
de um ponto de virada (furning point) [114]. Para otimiza¢do de circuitos de ndo-lineares
(forcados, autdbnomos e sincronizados), serd preciso implementar o calculo das sensitividades com
relacdo ao parametro de otimizacdo. Lembramos que varios métodos de otimizacdo, incluindo o
método do tensor [205],[206], ja se encontram implementados na biblioteca NUPACK. A solugdo
de dois-niveis para circuitos autbnomos deve ser desenvolvida, onde, neste caso, uma aproximagao
inicial da solu¢do do problema ¢ obtida via otimizacao e, no segundo nivel, a solu¢ao final ¢ obtida
via um solucionador ndo-linear que utiliza a solu¢do do primeiro nivel como iterag¢do inicial.
Obviamente, espera-se que esta solucdo inicial esteja dentro da regido de convergéncia do
solucionador ndo-linear utilizado.

Apesar de ndo ser descrita neste trabalho, por uma limitag¢do de espago, o método da analise de
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conversdo (AC) [153], foi desenvolvido em paralelo para validacdo dos resultados do BH em
circuitos conversores de frequéncia. Em um proximo passo, estaremos extentendo o método AC
para andlise de conversdo de frequéncia e de modulag¢do do ruido. As aplicagdes deste tipo de
analise sdo a determinacdo da figura de ruido em CFs e a determinagdo do ruido de fase em
sistemas autdbnomos e sincronizados.

Com a introducdo da metodologia proposta em [70], € possivel a aplicacdo imediata do método
do BH na analise e na otimizagdo de sistemas de radio-enlace, envolvendo multiplas antenas de
transmissao e de recepgdo. Esta metodologia esta fundamentada no conceito da matriz de ligacao,
que, por sua vez, descreve as estruturas de radiagdo do transmissor e do receptor e o meio de
transmissao utilizado. A matriz de ligacdo pode ser determinada, considerando campo préximo ou
campo distante, via um simulador eletromagnético. Em casos simplificados, a matriz de ligacdo
pode ser derivada analiticamente. Uma aplicacdo interessante desta metodologia € a caracterizagao
de sistemas de radio frequency identication (RFID) [115], milimeter-wave identification (MMID)
[207] e sistemas de radar em geral. No contexto deste trabalho, caso a andlise simultanea
transmissor-receptor seja necessaria, as antenas de transmissdo e de recepcdo e o meio podem ser
representados por uma SuR de fundo linear.

Utilizando a avancada técnica de decomposicdo de circuito multi-niveis originalmente
desenvolvida neste trabalho, ja estd sendo implementado o método de TE. A validagdo nimerica
desta implementagcdo conduzir-se-a4 utilizando os resultados da analise do BH multi-tons
empregando a TFMT. O método de TE pertence a familia de métodos para a solugdo de EDPM
[81] e representa um método mais eficiente que o do BH, na determinacdo do regime permanente
de um circuito envolvendo portadoras de RF moduladas digitalmente. Apos o desenvolvimento e
implementagdo do método de TE, pretendemos desenvolver uma metodologia de otimizagdo para
linearizacdo de amplificadores e de conversores de frequéncia, excitados por sinais BB gerados por
complexos esquemas de modulagdo digital, conforme demonstrado em [208]. Também esta
prevista a implementagdo da analise de TE em circuitos autdbnomos e sincronizados e a analise de
sistemas de RF heterogéneos, i.e., operando com um mistura de sinais periddicos de RF e de
relogio digital e aperiddicos do tipo modulagdo de amplitude (amplitude modulation (AM)) e
modulagdo de fase (phase modulation (PM)). Um exemplo de aplicagdo deste tipo de analise ¢ a
simulagcdo de um transmissor polar para comunicacdo sem fio (“wireless™).

Considerando a andlise eletro-térmica via BH e TE, serd adotada, como base, a metodologia
proposta em [75]. Para o calculo da matriz de impedancia térmica e que representa o sistema
térmico, serd utilizado o método da SDF no espaco-s da transformada de Laplace [76]. Na verdade,

utilizando este método, na condicdo estatica, s = 0, ja foi desenvolvido um programa de
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computador que efetua o calculo da matriz de resisténcia térmica em dispositivos semicondutores
do tipo FET e HBT. No FET os pontos quentes estdo associados com os terminais de porta,
enquanto no HBT, os pontos quentes estdo associados aos terminais de emissor. Este tipo de
analise ¢ muito importante no projeto de amplificadores de alta-poténcia utilizando dispositivos
semicondutores com multiplas portas (FET) ou emissores (HBT).

A formulag¢do multi-niveis, apresentada neste trabalho, abre caminho para uma nova linha de
pesquisa, explorando os recursos de processamento paralelo. Visando este tipo de
desenvolvimento, a implementagdo proposta ja disponibiliza arquivos de dados, com todas as
informagdes do problema, em uma estrutura que pode ser facilmente utilizada em sistemas de
processamento distribuido. Com relacdo ao solucionador nao-linear, podem ser utilizados os
métodos desenvolvidos em [41]-[43],[209],[210]. Estes métodos consistem de generalizagdes do
método de Newton para a solug@o de sistemas nao-lineares do tipo bloco diagonal com borda dupla
e foram aplicados apenas em problemas com dois niveis de hierarquia. A nossa inten¢do &
desenvolver e avaliar estes métodos em problemas com descricdo multi-niveis. Em adicdo, ¢
preciso avaliar a possibilidade de adaptagdo do método do tensor para este tipo de solucdo. Existem
também possibilidades de pesquisa para avaliar a potencialidade do método de Newton inexato e
do tensor inexato, neste tipo de solugdo multi-processamentos.

A integracdo do nosso simulador de circuito, CDSYS - Circuit Design System, com o sistema
de simulacdo de estruturas eletromagnéticas tri-dimensionais de geometria complexa, EDSYS -
Electromagnetic Design System, também esta prevista utilizando a teoria e as implementagdes
apresentadas em [113]. Com esta integracdo, vamos na dire¢do de um ambiente de software para
o modelamento global de sistemas de telecomunicacdes. Atualmente, o software desenvolvido
para andlise de campos EDSYS opera no dominio do tempo, e estd fundamentado nas técnicas da
MLT e de DF [113]. A implementacdo destes métodos no dominio da frequéncia pode representar
um trabalho interessante de pesquisa. Lembremos que, até a presente data, estes métodos sdo bem
mais explorados no dominio do tempo.

Finalmente, seria interessante desenvolver uma interface grafica, utilizando a biblioteca
VISLIB - Visual Library [113], para defini¢ao do circuito (ou sistema) a ser simulado via um editor
de diagrama esquematico. A biblioteca VISLIB oferece recursos de construgdo automatica para
desenvolvimento de aplicagdes no sistema X Windows e combina as bibliotecas Xt Intrinsics e
Motif. Para o sistema EDSY'S, uma interface gréfica ja foi desenvolvida para edi¢do e simulacio
de estruturas EM. Os resultados podem ser exibidos utilizando o pacote grafico AGPACK -
Advanced Grafics Package [113], implementado utilizando a VISLIB.
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Apéndice A. Representacio dos Elementos Basicos para Analise de Espaco-de-
Estado

Neste apéndice, seguindo a teoria apresentada no Capitulo 3, serdo apresentadas as tabelas com
a equacdo de estado, de saida (relagdes constitutivas), e de sonda de cada elemento bésico utilizado
na constru¢cdo de uma SRN. Estas tabelas estdo organizadas de acordo com os grupos de variavel-
de-estado (1d,1i,2,24,34,3) introduzidos no Capitulo 3. Os indices que controlam a posi¢do de
insercdo dos sub-vetores e sub-matrizes sdo mostrados nestas tabelas. As entradas hachuriadas nas
tabelas abaixo correspondem & formulag¢do sem equa¢do de estado do tipo integral, i.e., ideal para
analise no dominio do tempo.

Seguindo a organiza¢do adotada, o vetor de varidvel-de-estado descrito nas tabelas abaixo ¢

organizado da seguinte forma

T
X = [deXu Xy X540 X34 X3}

X,, indutores na co-floresta e capacitores na floresta,

X,; indutores na floresta e capacitores na co-floresta,

X, linhas de transmisséo, linhas de transmissdo (toco) em aberto € linhas de transmissdo (toco)
em curto, sondas de tensio, e sondas de corrente,

X,, tensdes e correntes de controle com atraso das fontes de tensdo e de corrente de controle
linear,

X;, tensdes e correntes de controle ndo-linear com atraso dos elementos nio-lineares, e

X; tensdes e correntes de controle ndo-linear dos elementos ndo-lineares.

O vetor de fun¢@o ndo-linear descrito nas tabelas abaixo € organizado da seguinte forma

T
x9) = [y (x3) )]
onde

gy (x3) fungdes ndo-lineares estaticas (resistores ndo-lineares, fontes de tensdo de controle néo-
linear e fontes de corrente de controle ndo-linear), e
up(x;) fungdes ndo-lineares dinamincas (indutores ndo-lineares e capacitores ndo-lineares).
As fungdes ndo-lineares estaticas e dindmicas associadas aos resistores ndo-lineares, indutores

ndo-lineares e capacitores ndo-lineares, em geral, possuem na sua lista de argumentos uma variavel

de controle local e qualquer nimero de varidveis de controle remota.
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Tabela A.1:
REPRESENTACAO DE ESPACO-DE-ESTADO DOS ELEMENTOS CONCENTRADOS

Matrizes da Equagéo de Estado e de Saida
Elemento Estado Entrada Saida
A, A, B C D
- U=v =1 - - - - G
RES
- U=1 % - - - - R
X =V U=1 Z=V c 0 1 1 0
CAP
X, =1 U=V Z=1 1/C 0 1 1 0
X, =1 U=v Z=1 L 0 1 1 0
IND
X, =V U=1 Z=V 1/L 0 1 1 0
onde
R = 1/G é aresisténcia,
L ¢ a indutancia, e
C ¢ a capacitancia.
Tabela A.2:
REPRESENTACAO DE ESPACO-DE-ESTADO DOS ELEMENTOS DISTRIBUIDOS
Matrizes da Equagdo de Estado e de Saida
Elemento | Estado(s) | Entrada(s) | Saida(s)
A, A, B C D
v "o [ro] | Jo ]| Jor] | |2% O 0
v, LIl o1 | [-1o]] [10 0 -2v,[| |07,
Vi I V| 101 -1 0] 1 0] | 0 2 0 7,
LT | X, = — —
]| Y I e L I P e 01 2 0 o 0
v, LI 01 1 o] | |20 | [0-27, 0 Y,
v Ol | 22 |"] [ro {01} Z, 0 {20} b 0
I LI 1ol | |02z, 02 0 Z,
Sl u=v | z=1 1 -1 1 27, Y,
LTA | X, = [V J
U=1 Z=V 1 1 Z, 2 Z,
4 u=v | z=1 1 1 -1 27, Y,
LTC | X, = [V J
U=1 Z=V 1 -1 -Z, 2 z,
onde

Y, = 1/Z, é aimpedancia caracteristica,
o ¢ a constante de atenuacdo, ¢
1 ¢ 0 tempo de atraso.

197




Tabela A.3:
REPRESENTACAO DE ESPACO-DE-ESTADO DAS FONTES LINEARES CONTROLADAS

Matrizes da Equacdo de Estado e de Saida
Elemento Estado Entrada(s) Saida(s)
A, A, B C D
Fonte de Corrente - - - - - K,
Controlada u=r, zZ =1,
por Corrente Xy = Uy 0 -1 1 K 0
Fonte de Corrente - - - - - i
Controlada u=1r, zZ =1,
por Tensdo Xy =0 0 -1 1 K;, 0
Fonte de Tensdo - 7 [ - - - - K,
_ 1 _ 1
Controlada U= Z =
por Corrente X4 = U I V2] 0 -1 1 K, 0
Fonte de Tensdo - y A - - - - K,
_ 1 _ 1
Controlada U = Z =
por Tensdo X4 = U I, 1V 0 -1 1 K,, 0
onde
K;; € o ganho de corrente (adimensional),
K;, ¢ o ganho transcondutivo,
K,; é o ganho transresistivo,
K, € o ganho de tensdo (adimensional),
t € o tempo de atraso .
Tabela A.4:
REPRESENTACAO DE ESPACO-DE-ESTADO DOS ELEMENTOS NAO-LINEARES
Estado Matrizes da Equagdo de Estado e de Saida
Elemento © - Entrada Saida
Funcédo Al A, Bf B C ]—)f D
Nao-linear
Resistor Xy=Vv |U=V | z=1| 0 | -1 0 1 0 1 0
Controlado
por Tensdo Ufs = U=1 | 2=V 0 0 -1 1 1 0 0
Resistor Xy;=1 | U=1|2Z=V | 0 -1 0 1 0 1 0
Controlado
por Corrente U = U=V | Z=11 0 0 | -1 1 1 0 0
Capacitor Xy =7 u=7v Z =1 0 -1 0 1 0 1 0
de Controle
AL e Uy=Q | U=1|2Z=V | 0 0 -1 1 1 0 0
Indutor X, =1 U=1|zZ=Vv | 0 | -1 0 1 0 1
de Controle
Nao-Linear Ug = U=V | Z=1 0 0 -1 1 1 0 0
Fonte de Corrente
de Controle Us=J U=V | Z=1 0 - - - 0 1 0
Nao-Linear
Fonte de Tensdo
de Controle Uy = E U=1|2zZ=V 0 - - - 0 1 0
Nao-Linear
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REPRESENTACAO DE ESPACO-DE-ESTADO DOS ELEMENTOS DE CONTROLE LINEAR

Tabela A.5:

Matrizes da Equagdo de Estado e de Saida

Elemento Estado Entrada Saida
A, A, B C D
Correnteide Controle _ U=1 7 -V ) _ 0 0
Linear
Tensdo c.ke Controle ) U=y 7 -7 ) _ 0 0
Linear
Tensdo ou Corrente de
Controle Nao-Linear - - -1 1 0 0

com Atraso

Tabela A.6:

REPRESENTACAO DE ESPACO-DE-ESTADO DOS ELEMENTOS DE CONTROLE NAO-LINEAR

Matriz da Equacgio de Estado e de Saida

Elemento Estado(s) | Entrada Saida
A, A, B C D
Xy =1 U=1 Z=V -
Corrente de Controle 3 ! ! 0 0
Nao-Li
forHnet Xy=1 |Uu=v| z=1 0 I 1 0
X, =V = Z =171 _
Tensdo de Controle 3 v=r ! ! 0 0
Nio-Linear
X3 =V U=1 Z=1V 0 1 1 0
Tensdo ou Corrente de X
. T 3
Controle Nao-Linear - - [1 (ﬂ 0 - -
com Atraso X34~ X3
Tabela A.7:
REPRESENTACAO DE ESPACO-DE-ESTADO DAS SONDAS
Matrizes da Equagdo de Saida e de Sonda
Elemento Entrada Saida Sonda
C D
Sonda de Tensdo Uu=71V Z=1 Y=1 - 0
Sonda de Corrente U=1 Z=V Y="r - 0
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Apéndice B. Formulacio de Espaco-de-Estado do Circuito Elétrico Equivalente
do FET e do HBT

O digrafo correspondente ao CEE (top-A) do FET da Fig. 3.3(a), ¢ ilustrado na Fig. B.1(a). Os
vetores de variavel de estado, de func¢do ndo-linear, de entrada, de saida, e de sonda externa, sdo

dados por:
T
X = |:VR1| VR]Z VRI3 VR31 VR}z VR}S ]R21 IRzz ]sz VCus VCDS ]LG ]LD ILX ]CGS ]CGD VLS Vgsc ng" Vgs ng Vg.chi| ’
T
Uf = |:‘]Dp Jle st Jr,/X Qgs Qgci[ H
T T
Ue = [Jel Je2 Je3j| 4 Y@ = |:Vel VeZ Ve3j| H

U = [ IRI] ]RWZ ]RIS IR}I ]R32 IR33 ]Qg\ ]Qg¢l ICAI\ ]CI)S IRG IRD IRV ]Rgd IRX ]LS

2

T
VCas VC(JU VRg.& VX &s ng VLG VLD VLX VJ(/)' V‘/Dg,& Vjugu me VJJ)( VRu VR:z VR::» VEI Vez V93 :[

Y= [ VRII VRIZ VR13 VRJI VRJ: VR33 VQg,& VQ;:(I VC(/\ VCLJ_& VRG VRD VRA VRgt/ VR)( VLS
T
[CGS [CGD ]Rg.\ ]X IZ‘Y ]gd [LG ]LD [LX IJ(IY ]JD;;,\ ]']ng ]Ju\- ]Jux IRZ! ]Rzz [Rzz 131 192 163 i|

Na Tabela B.1 sdo descritas as equagdes de estado, de saida e de sonda dos elementos bésicos
do CEE do FET da Fig. 3.3(a). A construgdo das matrizes constitutivas descritas nas tabelas do
Apéndice A, pode ser facilmente visualizada.

O digrafo do CEE da parte intrinseca do FET, representada sob forma de DDS, ¢ ilustrado na
Fig. B.1(b). Os vetores de variavel de estado, de funcdo ndo-linear, de entrada, de saida, e de sonda

externa, sdo dados por:

T
X = |:VR,I VR,z VRB VR,_,, VRH Vg V.YL‘ Vdc I/.Y Vd Vgch:| s

T
Uf = |:JD;;.\ JDN st Jr,/X Qgs an;[ >
T T
Ue = [Jel Je2 J93j| 2 Yﬂ’ - |:Vel Ve2 Ve.“?:| 2

T
U= I:]RH IR,Z ]R” IRM ]RH [Qg.\ IQW ]g [sc [dc ].v VX Vgs ng V./w V./Dp V.]ng VJ(,A VJ(,X Vel VeZ Ve3:| ’

T
Y= [VRH VR12 VR13 VRM VRIS VQg,& Vdi Vg V“" V’/" VX IX 183' Igd [de 1‘][);:5 IJD;;J IJ(l.a IJ(/,\ Iﬁ’l 192 1‘33:| ?
Na Tabela B.2 s@o descritas as equagdes de estado, de saida e de sonda dos elementos basicos
do CEE da parte intrinseca do FET da Fig. 3.3(b) (ver Apéndice A).

O digrafo correspondente ao CEE (top-A) do HBT da Fig. 3.3(b), € ilustrado na Fig. B.1(a). Os

vetores de variavel de estado, de func¢do ndo-linear, de entrada, de saida, e de sonda externa, sdo
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Fig. B.1 (a) Digrafo do circuito elétrico equivalente (CEE) do FET incluindo rede de alimentacdo
externa (RAE). (b) Digrafo do CEE da parte intrinseca do FET sob forma de dispositivo definido-
simbolicamente (DDS) incluindo RAE.

Tabela B.1:
EQUACOES DE ESTADO E DE SAIDA DOS ELEMENTOS BASICOS DO CEE DO FET
floresta cofloresta
. . . Equacgio
: : Equacao Equacao . Jx ; Equacdo
Jj | J J EB Z J ; Jr EB Z de Estado
x ! de Saida de Estado (o) de Saida (de Sonda)
1 1 - AT 1 =5 0= r;}xl—ul 16 | 15 - Cos - xlS/j(DCGS = U
2 2 - 12 2 T X% 0= ﬂ;xz—uz 17 16 - Con - xlS/j(DCGS = U
3 3 - 13 Z3 T X3 0= ﬂ;x3—u3 18 17 - Cps - xlS/j(DCGS = U
4 4 - 31 Z4 T Xy 0= Vg}x4—u4 19 - - Res Z19 T R;”w
5 5 - 3 Z5 = X5 0= rgéxs—u5 20 - - X Zyy =
6 16| | r 26 = Xg 0=rpxe—ug | 2120 | = | s 2y =
7 11815 9gs Z7 = X8 0=jous—u; |22 ] 21 | - gd Zp =0
8 191 6 9gd 8 T X9 0 =joug—ug |23 | 11 | - Lg 23 T *n 0 = JoLgxy —uy
9 | 10] - Cas Z9 = X0 JOCyXig = Uy 24 12 | - Lp 2 T X2 0 = JoLpx;;—ty
10 — — R; Z10 RGu10 - 25 13 — Ly Zys = X3 0= ju)LXxB—u25
11| - - Rp 1 = Rpuy, - 26| - - Jay %26 ~ R}luzo _
12| - - Rg Z1p = Rguyy - 27| - 1 JDgs Zy7 = Up -
3] -1 - Req 213 = Ry - 28 | - 2 Jpgd Zpg = Up -
14 | - - Ry Zy4 = Ryuy, - 29 | - 3 Jas Zy9 T Up -
15114 ] - Lg Z1s T Xy x14/10Lg = w5 | 30 | — | 4 Jax I3 T Upy -
31 7 - a1 31~ % 0 = ryyx7—uy,
32 8 - "2 Z3 T Xg 0 = rypxg—us
33 9 - 23 Z33 X9 0 = rysxg—uy
1@ | - e 734 = (Y1 = uz4q)
3513 | - ) %35 ~ (Ve2 = u35)
36 13 | - 2 736 = 0 (Y3 = u36)
37 = [ = [ Ja - -
B = | = | Ja - -
¥ - [ =1 Jo - -
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Tabela B.2:
EQUACOES DE ESTADO E DE SAIDA DOS ELEMENTOS BAsIcOS DO CEE
DA PARTE INTRINSECA DO FET REPRESENTADA SOB FORMA DE DDS

floresta cofloresta
= . ; . Equacio
. . Equacgido Equacao . Jx ; Equacao
Jj Jx | Jr EB Z Jj ; Jf EB Z de Estado
de Saida de Estado (o) de Saida (de Sonda)
1 1 - 1 1= 0= r}:xl—ul 16 15 - Cos - xls/ijGS = U
2 2 - 12 T X 0= r];xz—uz 17 16 - Cop - xls/ijGS = U
3 3 - 13 Z3 T X3 0= rf3|x3—u3 18 17 - Cps - xls/ijGS = U
— -1 —1
4 4 - 31 Z4 T Xy 0 = ryx,—uy 19 - - Res Z1g = Ryuyg
5 5 - 3 Z5 = Xs 0= nglxs—us 20 - - X Zyy =
6 6 - 33 Zg = Xg 0= r;3|x6—u6 21 | 20 - gs Zy =
7 18 5 dgs Z7 = X8 0= jwuf5fu7 22 21 - gd Zyy =
8 191 6 gd Z3 = Xy 0 = joug —ug 23 11 - Lg 23 T X 0 = JoLgx —uyy
9 10 | - Cas Z9 = Xy JOCyX1g = Uy 24 | 12 - Lp Zu T X2 0 = JoLpx ), —uy
10 — — Rg; Z10 RGu10 — 25 13 — Ly Zy5 = X3 0= ijXxB_“zs
| - - Rp zn = Rpuy, - 26 | - - Jay Zyg = R;{lu20 -
12 _ _ Ry Z1y RS”]Z - 27 - 1 ngx Z7 T Un -
13| - - R,y Z3 = Rygtiy - 28 2 IDgd Zyg = Up -
14| - - Ry Zyy = Ryuy, - 29 | - 3 Jas Zy9 T Up -
15|14 - Lg Z15 T X ¥1g/J0Lg = w5 | 30 | — | 4 Jax Z3 T Up -
31 7 - 21 Z31 T Xq 0 = ryx;—u3
32 8 - "n Z32 T Xg 0 = rypxg—us
33 9 - 23 233 T X9 0 = ry3xg—us;
41 @ | - e 733=0 (Ver = u34)
351 - € 735 =0 (Ver = t35)
36| 3 | - 3 Z36 = 0 (Ve3 = t36)
37 - | - Jel - =
38 - - Je2 - -
39 - - Je3 - -
dados por:

T
X= |:VR11 VRl’_’ VRn VR3| VRsz VR33 ]Ru IR:: ]Rzz VC('E IL” ILL' [CHE ]CHC VLE Vb" Vbﬂ Vbx;l
T
U= |:Jbe Tbe Ip,,. Qve e QD“j

T T
U = [J 1 Je2 ‘193:[ » Y= |:Vel Ver Ve3} >
v= [ Tryy Iry Iy Ry, Try, Try Loy, 10, 0y Leep TRy TR TR, I,

T
VCE(' VCEE VRB2 VLB VL( VJIM' VJIM VJDIW( VRZI VR22 VR2} }

Y= [ Ve Ve Vey Vg Ve Vo Vo Voo Voo Veer Vey Voo Ve, Vi,
T
[CBC [CBE IREE ILB ILL IJf/U IJ/YL IJD/W( 1R21 IRZZ 1R23 }

Na Tabela B.3 sao descritas as equacdes de estado e de sonda dos elementos basicos do CEE do
HBT da Fig. 3.3(b) (ver Apéndice A).
O digrafo do CEE da parte intrinseca do HBT, representada sob forma de DDS, ¢ ilustrado na
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Fig. B.1 (a) Digrafo do circuito elétrico equivalente (CEE) do HBT incluindo rede de
alimentacdo externa (RAE). (b) Digrafo do CEE da parte intrinseca do HBT sob forma de
dispositivo definido-simbolicamente (DDS) incluindo RAE.

Tabela B.3:
EQUACOES DE ESTADO E DE SAIDA DOS ELEMENTOS BASIcOSs DO CEE po HBT
floresta cofloresta
. = 5 & Equacgéo
: : Equagao Equacéo . Jx ; Equacdo
Jo| Jx | Jr EB " j : Jf EB : de Estado
de Saida de Estado (o) de Saida (de Sonda)
1 1 - ¥ Zp =X 0= r;;xl—ul 14 | 13 - Cae - xX13/]0Cpp = uyy
2 2 - 12 Z =X 0= r[;xz—uz 15 | 14 - Cse - X14/10Cpc = uys
3 3 - T3 Z3 = X3 0= r[;x3—u3 16 | 15 - Cer - X15/10Ccx = uyg
4 4 - 31 Zy = Xy 0= r;;x4—u4 17 - - Rp, zyy = R;lzu17
5 5 - 3 Zs = X5 0= r;;x5—lt5 18 | 10 - Ly 23 = X 0 = joLgx;y—uy
6 | 6| - 733 Z6 = X 0 = rypxg—ug 19111 | - Le 24 T 12 0 = joLexy —up
7 116 | 4 9be Z7 = X3 0 =jouy—u; |20 | - 1 JDgs Zy0 = Up -
8 17 | 5 9pe Zg = Xy 0 = jous—ug 21 - 2 Ipgd Zy T Up -
9 | 18| 6 Tpxe Zg = Xy 0 = joug —ug 2| - 3 Jas Zy = Up _
10 | - - Rp) z19 = Rpjuy, - 23 7 - 21 Z3 T Y T I3Xg Uy
1| - - Re zy = Reuy, - 24 8 - "2 Zy4 T X 0 = ryyxg—tyy
12 | - - R Zip = Rpuy, - 25 9 - 23 Z35 = X9 0 = rysx9— 15
1B3]12] - Rea 713 = X1 Xp/joly =us |26 | () | - e Z6 = 0 (o1 = uy)
2712 | - € 7 =0 (Ve = 1y7)
281 3 | - 3 7 = 0 (ves = up5)
29 - [ =] Ja - .
0] - [ -] Ja - .
5] = [ =] e - .
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Tabela B.4:
EQUACOES DE ESTADO E DE SAIDA DOS ELEMENTOS BAsIcOS DO CEE
DA PARTE INTRINSECA DO HBT REPRESENTADA SOB FORMA DE DDS

floresta cofloresta
= . ; . Equacio
. . Equacgido Equacao . Jx ; Equacao
Jj Jx | Jr EB Z Jj ; Jf EB Z de Estado
de Saida de Estado (o) de Saida (de Sonda)
I I O ) ! 0 = rix —u, 1413 ] - | S - *13/30Che = e
2 2 - T2 Z =X 0= r};xz—u2 15| 14 | - Cye - x14/]0Cpc = uys
3 3 - T3 Z3 = X3 0= ;{3lx3—u3 16 | 15 - Cep - x15/]0Cop = Uy
4 4 - 31 Z4 T Xy 0= V;:X4—u4 17 - - Ry 217 T R;2”17
5 5| - 3 Zs = X5 0 = ropxs—us 18] 10 | — Ly Zy3 = Xy 0 = joLgx;o—ug
6 6 33 Z6 = X 0= r;3|x(,—u6 19 11 - Le 2 T X1 0= ijCxll_”l‘)
7 116 | 4 9be Z7 = X3 0 = jouy—u, 20 | - 1 JDgs Z20 T Up -
8 17 5 9bc Z3 T Xy 0 = jougs—ug 21 - 2 IDgd Zy1 T Up -
9 | 18] 6 Dpxe Z9 = Xy 0 =joug—uy | 22| - 3 Jds Iy = Ug -
10 - — Rp) z19 = Rpyuyg - 23 7 - 721 Zy3 T Xq 0 = ryzxy -y
1] - - Re zn = Reuyy - 24 8 - "2 Zy4 = Xg 0 = rypxg—uy,
12 - | - Ry zp = Rguy, - 251 9 - 3 Zy5 = X9 0 = rysxg—tiys
13 |12 | - Ry 213 T *12 X oLy = u;; | 26 | (1) - € Z =0 (Ver = )
27 1 (@ - € 7y =0 (e2 = )
2813 | - 2 Z =0 (Ve3 = u2g)
29 - - Jel - -
30 - - Jea - -
31 - | - Je3 - -

Fig. B.1(b). Os vetores de variavel de estado, de fun¢do ndo-linear, de entrada, de saida, e de sonda

externa, sdo dados por:
T
X = |:VR|1 VRIZ VR|3 VR}I VR}z VR33 IRZI ]Rzz IR23 VCCE ]LB ]LC [CBE ICBC VLE Vhﬁ’ be Vhl\’i} 2
T
Uy = |:‘]be Jbe Ip,.. Ove De QD,,J >

UL’ - |:Jel Je2 Je}JT > Ye = |:Ve1 V,z Vﬁ}T 1)

U = |: [Rll IRIZ ]Rl] IR}I ]R}Z [R33 ]Q)w ]QM Ile ]C(.'E [RBI IR(. IRE ILL'

T
VCBC VCBE VREZ VLB VLF V‘/Iw V‘/Iu V‘/Dhu VRZI VRZZ VRZ] :|

Y = |: VRII VRIZ VR13 VR}I VR32 VR33 VQIM' VleL VQ)N( VC('E VRBI VR( VRE VLL'

T
]CBF ]CBE ]RBZ ILB ]LF ]Jhc I‘/IM I‘]Dh\L ]Rll IRZZ ]R23 :|

Y= [ Vey Vey Ve Ve Ve Ve Ve Vae Ve Va Va,
T
Iy 1, 1,1, I, I I, I, I,1,1 }

X “gs “gd gy "pgs "Ipga Jas “Jax Tel Te2 Te3

Na Tabela B.4 sdo descritas as equagdes de estado, de saida e de sonda dos elementos bésicos

do CEE da parte intriseca do HBT da Fig. 3.3(b) (ver Apéndice A).
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Apéndice C. Solu¢cao multi-niveis de Sistema Bloco Diagonal com Dupla Borda

A solu¢do multi-niveis de um sistema jacobiano de estrutura bloco diagonal com borda dupla,
pode ser eficientemente calculada utilizando a fatorizagdo LU. Para ilustrarmos o processo de

fatorizacdo, vamos considerar a seguinte representacio

Ay 1 T L,,, I~ U, H
An—u B\H-" L., 0 U, Vu,“,
Au—lp Lu—l.p Uu—l.p
Ay, B,, L, 0 U, Vi
A, B, B,.,, |= L, 0 0 X U, Vi, Vi
C - C;D,, K, - K, L, 0 om
Ayry By L., 0 Uiy Viry
Coio - Coip v Gy Dy, K., - K., - Ky, Ly, o .. 0 e 00U,
J L U

associada a FIG. Da representagdo acima, podemos obter os termos LU associado a matriz 4, _; ,,

no nivel v, através da seguinte sequéncia de operagdes:

1) Fatoriza¢do: 4, ,= L, ,U, ,;

» 2) Retro-substitui¢do: L, .V, ,=B, =V,

vt vt vt v, 12

* 3) Retro-substitui¢do: K, U, ,=C, ,=>U

v, v, 1?2

onder =i ..,j;

k
* Fatorizagao: DUM—ZK V,,=>L, U

v, 1", ¢ v, m-v,m°*

t=j
Outros blocos no nivel v podem ser processados da mesma forma. No nivel v -1 a determinagao

dos fatores LU.

* 4) Fatorar: 4, _ 1.» para determinar L, , , e U,

,t —1,1°

* 5)Retro-resolver: L, , V, = B, , ,,para determinar V,

-1,t"v-1,t N

U

* 6) Retro-resolver K, | ,U, _,,

= C,_, ,, paradeterminar U, _, ,;

onder=p,..,q;

v-1,¢t"v-1, u—l,rUu_Lr;

. - q
 Fatorizagdo: D, , .- ZK Vo 1,=L

I=p
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determinag@o do passo 4. A determinacdo dos passos 5-6 requerem a solucdo a ser discutida
abaixo.

A solugdo do sistema pode ser obtida via retro-substitui¢do, utilizando os fatores L e U

Jx=b
L X( 0 Vo0 U W S b 00 0
z b
U x [ 0 U 0 U, ] - [ U, 0 - 0 0 ]
X Z

Da representagdo acima, podemos calcular a solugdo do sistema jacobiano multi-niveis. ??? Esta

solucdo ¢ obtida através da seguinte sequéncia de operacgdes
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