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Introduction générale

L’évolution des systemes de télécommunications dans les applications satellite,
RADAR et grand public (mobile), a conduit a la recherche de nouvelles techniques de
transmission de données pour répondre aux besoins croissants de transmettre ou d’accéder a
un volume d’information de plus en plus important, avec des vitesses de plus en plus grandes,
avec la plus grande souplesse, et le tout avec une mobilité, si possible, sans limite. Cette
nécessité requiert une utilisation de techniques de modulations de plus en plus complexes qui
se concrétisent par la mise en ceuvre de signaux modulés compliqués occupant une largeur de
bande de plus en plus importante et présentant de grandes variations d’amplitudes et/ou de
phases ou de fréquences. La modulation, contenant 1’information a acheminer, doit &tre
suffisamment amplifiée pour étre émise sur I’ensemble du trajet souhaité. L’amplification de
puissance est une fonction critique dans la chaine de transmission dans la mesure ou elle a une
influence prépondérante sur les performances globales de la chaine en termes de puissance, de
consommation et de distorsion. Cette fonction doit étre optimisée pour satisfaire les

contraintes sur les performances.

L’optimisation actuelle des critéres de performance d’un amplificateur de puissance
(puissance, consommation, linéarité) consiste a trouver un compromis entre ces critéres,
plutot que d’atteindre de maniere conjuguée et simultanée le triple objectif. La difficulté de
recherche de compromis s’accroit avec 1’¢largissement des bandes passantes et la complexité

des signaux. Cette recherche de compromis dans les conceptions actuelles peut se faire :

e en simulation au niveau circuit (simulation en équilibrage harmonique) : des
simulations en mode CW ou biton sont effectuées mais elles ne prennent pas en
compte des effets mémoire liés a 1’utilisation de signaux modulés complexes,

e en simulation au niveau systeme (simulation transitoire d’enveloppe): ces
simulations requierent 1’utilisation de mod¢les fiables aptes a représenter tous les
effets memoires hautes fréquences et basses fréquences qui peuvent exister dans
les systemes non linéaires,

e en caractérisation au niveau circuit : des mesures CW ou biton apportent des
connaissances fondamentales au concepteur sur le comportement non linéaire des

composants ou des circuits utilisés. Toutefois tous les phénomeénes transitoires liés
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a l’utilisation de signaux modulés complexes ne peuvent étre déduits de ces
caractérisations,

e en caractérisation au niveau systeme: des mesures permettent 1’accés aux
enveloppes des signaux presents aux acces de dispositifs sous test non linéaires
dans des bandes relativement étroites et en omettant (par filtrage passe bande
autour de la porteuse) tous les phénoménes qui existent aux fréquences

harmoniques.

Un systeme de caractérisation temporelle calibré, a tres large bande et a forte
dynamique d’amplitude émulant la mesure temporelle RF simultanée aux acces de dispositifs
microondes non linéaires, se révele d’étre un outil trés intéressant pour offrir aux concepteurs
un outil d’analyse et d’optimisation des performances visuelles. Cet outil doit encore
permettre 1’extraction et la validation des modeles électriques et électrothermiques au niveau
circuit/composant ou systeme. Les travaux de la thése présentés dans ce manuscrit
s’inscrivent dans ce contexte de développement d’outil de caractérisation temporelle a trés

large bande pour la mesure d’architectures complexes d’amplificateur de puissance.

Le premier chapitre est consacré a la présentation du contexte de la caractérisation des
amplificateurs RF de forte puissance et a 1’écriture des définitions des principaux facteurs de
mérite utilisés en simulation et en caractérisation expérimentale des architectures avancées

d’amplification de puissance dans les systemes de télécommunications.

Un second chapitre, présente 1’état actuel des systémes de mesure temporelle. Dans les
travaux de cette thése, une forte attention est portée aux oscilloscopes numériques a
échantillonnage en temps équivalent. Les principes fondamentaux des architectures des
systemes d’échantillonnage utilisés dans ces oscilloscopes pour la mesure a temps équivalent
sont présentés. Ces architectures conduisent a deux principes de fonctionnement avec
échantillonnage a temps équivalent: [I’échantillonnage « par déclenchement » et
I’échantillonnage « cohérent ». Les avantages et les inconvénients liés a ces deux principes
sont exposes. Ce chapitre décrit aussi les améliorations que ces travaux de thése ont permis
d’apporter a I’architecture de base du systéeme de mesure temporelle 4-canaux développé a
XLIM. Ces améliorations portent principalement sur les performances de ce systéme de
caractérisation temporelle et sur des études des limitations pour la mesure temporelle large

bande. Ces dernieres sont principalement liées a I’implémentation de la procédure
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d’acquisition avec échantillonnage a temps équivalent cohérent entrelacé non séquentiel qui

est détaillée dans ce second chapitre.

Le troisiéme chapitre est dédié a la description d’une nouvelle procédure de calibrage
du systeme de mesure pour la caractérisation large bande et ultra haute résolution. Les étapes
de validation et de vérification de la nouvelle procédure, particuliérement pour 1’étalonnage
absolu, sont décrites. A la fin de ce chapitre des résultats expérimentaux des caractérisations
impulsionnelles temporelles calibrées de dispositifs passif et actif sont présentés. Ces résultats
permettent de démontrer que le systéme de mesure associé a la nouvelle procédure de

calibrage constitue un instrument de mesure innovant avec des potentialités tres attractives.

Le chapitre quatre met en évidence I’intérét primordial de I’utilisation du systeme de
mesure complet. Les capacités et les potentialités dans la mesure temporelle calibrée sont

exposees pour différentes applications :

e la caractérisation large bande des non linéarités d’un amplificateur de forte
puissance (C/l, ACPR, NPR),

¢ lalinéarisation par prédistorsion numérique en bande de base,

e la caractérisation d’un amplificateur de puissance dans une architecture de

transmission polaire.

Finalement, une conclusion générale résume les travaux de cette thése et présente les

investigations futures associées a ce travail.
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Chapitre I : Contexte de la caractérisation des amplificateurs de puissance RF

1.1 Introduction

Les systemes de télécommunications modernes ont subi une évolution spectaculaire
dans les applications satellite, RADAR et grand public, afin d’¢largir I’offre des services aux
utilisateurs (téléphonie, vidéo, transmissions de données multimédias, Internet, ...). Cette
évolution a conduit a la recherche de nouvelles techniques de transmission des données afin
d’optimiser [’utilisation du spectre radio. Elle s’accompagne aussi d’une demande de
conception de systemes de transmission fonctionnant avec des bandes tres larges capables de
supporter des signaux multiporteuse ou des modulations a large bande passante. Le point
déterminant dans 1’évolution de ses systeme réside dans la conception d’amplificateurs RF de
trés fortes puissances (plusieurs dizaines de Watts), larges bandes, linéaires, et a haut

rendements.

Ce chapitre est consacré a la présentation du contexte des principales évolutions
futures des systéemes de télécommunications. Un second paragraphe présentera les parametres
fondamentaux qui sont nécessaires pour évaluer les performances des étages d’amplification
de puissance de ces futurs systemes de télécommunications. Ces derniers doivent travailler en
présence de signaux modulés complexes qui requierent souvent des architectures avancées
d’amplification de puissance et qui doivent permettre d’accéder a des fonctionnements
optimisés en termes de puissance, rendement et linéarité. Quelques-unes de ces architectures
sont succinctement présentées (amplificateurs en classe commutée, architecture polaire). Le
test, la compréhension du fonctionnement et la modélisation de ces architectures nécessitent
des outils de caractérisation expérimentale tres performants pour accéder au maximum

d’informations utiles a :

e la quantification de leurs performances,
e 1’évaluation de leurs caractéristiques fondamentales,

e la définition de leurs parameétres principaux.

Les définitions des principaux paramétres et facteur de meérite utilisés en
caractérisation comme en simulation pour rendre compte du fonctionnement en puissance,

rendement et linéarité des amplificateurs sont présentés dans la derniere partie de ce chapitre.
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1.2 Contexte des systemes de télecommunications

1.2.1 Systéemes de communications mobiles

Les systemes de communications mobiles [1] ont suivi de nombreuses évolutions pour
atteindre des objectifs majeurs de performances: en termes de débit et d’efficacité
énergétique. La premiéere génération (1G) correspond au déploiement de la téléphonie mobile
de base fonctionnant a partir de différentes technologies analogiques. La seconde génération
(2G) a marqué une rupture avec la premiére génération grace au passage de I’analogique vers
le numeérique pour offrir plus de performances et de services. Le GSM (Global System for
Mobile Communications) a été la premiere norme 2G principalement utilisée pour la
communication vocale. Elle permettait de transmettre des données numériques grace a des

débits de 64 kbps maximum.

Une évolution significative des systemes de communications mobiles a été présentée
par la troisiétme génération (3G) dont les exigences ont ¢été précisées par 1’Union
Internationale de Télécommunications (UIT) dans le cadre du programme IMT-2000
(International Mobile Telecommunications). Cette génération est portée principalement par la
norme UMTS (Universal Mobile Telecommunications System). Elle utilise un codage W-
CDMA (Wideband Code Division Multiple Access) [2] et autorise des débits bien plus
rapides puisqu’ils peuvent atteindre 2 Mbps avec une bande passante fréquentielle de 5 MHz.
La 3G ouvre alors la porte a des applications multimédia telles que la transmission de vidéo,

la visio-conférence et 1’accés a I’internet haut débit.

L’émergence de nouvelles technologies dans les systemes de communications mobiles
ainsi que I’augmentation du nombre d’utilisateurs ont permis I’apparition d’une nouvelle
génération de standards téléphoniques (4G). Les deux normes LTE-A (Long Term Evolution-
Advanced) et WIMAX mobile (Worldwide Interoperability for Microwave Access-802.16m)
ont répondu aux exigences de cette génération, détaillées dans les spécifications de IMT-
Advanced [3] [4]. Ces normes utilisent des techniques de codage OFDMA (Orthogonal
Frequency Division Multiple Access) et SC-FDMA (Single Carrier Frequency Division
Multiple Access) qui doivent étre capables, selon les exigences formulées, de supporter des
débits supérieurs a 100 Mbps en mobilité totale et d’au minimum 1 Gbps a I’arrét ou en

mobilité reduite avec une bande fréquentielle de 100 MHz. Ces normes apportent aussi des
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améliorations comme 1’efficacité spectrale, 1’apport du tout IP (Internet Protocol) et la gestion
dynamique des réseaux. La Figure I-1 illustre I’évolution des systémes de communications

mobiles depuis le début des années 1990 jusqu’a maintenant.
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Figure I-1 : Evolution des systéemes de communications mobiles [5].

Malgré 1’évolution spectaculaire des systemes de communications mobiles pendant
ces deux derniéres décennies, les usagers demandent de plus en plus de capacités en termes
d’applications et de débits ¢levés avec une souplesse et une mobilité sans limite. Le nouveau
défi qui se pose alors est celui de la conception de systémes universels capables de
communiquer dans tout environnement a travers différents standards et différentes bandes de

fréquences.
1.2.2 Radio logicielle

Les terminaux mobiles actuels utilisent généralement plusieurs émetteurs-récepteurs.
Chaqgue émetteur-récepteur est consacré a un mode de fonctionnement lié a un standard de
communication (GSM, Bluetooth, Wi-Fi, ...). La réalisation d’un émetteur-récepteur pour
chaque mode de fonctionnement offre une meilleure performance, mais d’un autre coté, cette
approche pénalise considérablement la complexité du circuit global et donc la consommation

d’énergie et le colt de la mise en ceuvre. Afin de résoudre ces problémes et d’avoir un acces
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efficace aux réseaux sans fils a travers différents standards et plusieurs bandes de fréquences,

des architectures radio logicielles sont trés largement étudiées.

Le concept de la radio logicielle (en anglais Software Radio) a été proposée a 1’origine
par Mitola [6]. Idéalement, la radio logicielle est un émetteur-récepteur qui réalise le
maximum du traitement de signal dans le domaine numérique plutét que dans le domaine
analogique afin d’augmenter la flexibilité et la reconfigurabilité. Cette technologie rend plus
flexible 1’accés aux services, et permet aux terminaux de se reconfigurer par logiciel afin de
communiquer avec plusieurs standards ayant des spécifications différentes, telles que la
fréquence porteuse, la largeur de bande du signal, et la technique de modulation. La radio
logicielle idéale est un systéme multi-standard, multi-modulation, multi-bande et multi-mode
capable de moduler et de démoduler en numérique n’importe quel signal. La Figure 1-2

représente le principe de la radio logicielle idéale.

(W)

RF
1
]
C 1 )
1
N | :‘ Flllgrgge Tx
Traitements A i
numériques RF 1
(DSP) ¢ : Filtrage
e A l—i 9 e Rx
1 RF
N i
!

Figure 1-2 : Schéma de principe de la radio logicielle idéale.

Cette architecture qui consiste a amener les conversions analogique numérique (CAN)
et numérique analogique (CNA) au plus proche de I’antenne pour effectuer un maximum
d’opérations en numérique, reste irréalisable dans un avenir proche a cause de limitations
technologiques (résolution des convertisseurs, limitation de la bande passante, consommation
élevée, ...) [7] [8]. De nombreux travaux se sont orientés vers une technologie sous optimale,

il s’agit de la radio logicielle restreinte (en anglais Software Defined Radio).
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1.2.2.1 Radio logicielle restreinte (SDR)

La radio logicielle restreinte (SDR, Software Defined Radio) est définie comme une
version actuelle réalisable de la radio logicielle idéale [9] [10]. Le concept de systeme SDR
fait intervenir un traitement préliminaire de signaux, afin de réduire la fréquence a I’interface
du systtme SDR par une phase de translation de la fréquence vers une fréquence
intermédiaire (FI). La partie logicielle ne s’applique donc qu’a un sous ensemble du systéme
radio complet, et la numérisation est effectuée a un certain étage (en aval ou en amont) de

I’antenne. Le synoptique simplifié de I’architecture d’un systtme SDR est illustré sur la

Figure 1-3.
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A i FI FI/RF i RF 7
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DSP : :

b :
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i FI RF/FI i RF

N |t |
1 1

Figure 1-3 : Schéma de principe de la radio logicielle restreinte.

1.2.2.2 Radio cognitive

Une radio cognitive est un systéme autonome fondé sur une radio logicielle et ayant la
capacité de détecter 1’activité radio dans son environnement, de suivre les modifications, et
d’adapter en fonction d’objectifs prédéfinis (orienter le traitement, planifier des
configurations, allouer des ressources, reconfiguration, ...) [11] [12]. Un terminal radio

cognitif peut étre décrit de fagon simplifiée par la Figure I-4.
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Décider

Apprendre

Figure 1-4 : Cycle simplifié d'un terminal cognitif [12].

L’une des utilisations principales du concept de radio cognitive est actuellement la
gestion des ressources radio fondée sur I’accés dynamique au spectre radio (DSA, Dynamic
Spectrum Access) ou 1’accés opportuniste aux bandes de fréquences sous-utilisées est libre.
Ainsi la radio cognitive est une technologie qui peut aider a optimiser l’utilisation des
fréquences radio disponibles et a fournir des connexions hétérogenes dans les futurs réseaux

de communication sans fil.
1.2.2.3 Intéréts et conséquences

La radio logicielle apporte de nombreux avantages pour les systemes de
télécommunications et plus particulierement pour les systétmes de communication mobiles
(gestion des mises a jour, intégration de nouvelles technologies, ...) et les systemes RADARs
(attaque électronique, identification des types d’émission radio, ...). Une radio logicielle est
un choix pertinent pour offrir une grande variété de fonctionnalités et une mobilité totale
grace a un fonctionnement multi-standard. En conséquence, la radio logicielle est la
technologie qui peut étre une solution pour réduire la complexité des circuits et donc la
consommation d’énergie et le colit de la mise en ceuvre grace a la disparition de certains

équipements analogiques codteux et encombrants (oscillateur, filtre, etc.).

D’autre part, le concept multi-standard et multi-bande de la radio logicielle implique
une grande diversité de bandes de fréquences et différentes techniques de modulation a

12
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prendre en considération. L’objectif d’un émetteur radio logicielle est donc d’émettre
I’ensemble de la bande correspondant aux standards avec une seule chaine radio. Les signaux
résultants de différents standards sont alors a trés large bande et a forte dynamique, et par
consequence ces signaux sont trés sensibles aux non linéarités des éléments analogiques de

la chaine d’émission et plus particulierement a celles de 1’amplificateur de puissance RF.

1.2.3 Systemes RADARs

Les RADARs sont des systemes de télédetection, et peuvent étre rattachés au monde
des télécommunications. Un RADAR (RAdio Detection And Ranging) utilise la propriété de
réflexion totale ou partielle des ondes electromagnétiques afin de détecter et localiser des
cibles utiles situées a sa portée.

Difféerentes classifications des systemes RADARs sont utilisées en fonction de
I’information recherchée (vitesse, distance, ...), du type de cibles (primaires, secondaires), et
de la résolution (conventionnelle, haute résolution). Suite a ces classifications, les systéemes

RADARSs utilisent globalement deux types d’ondes afin de détecter leurs cibles.

Les RADARSs a onde continue génerent un signal hyperfréquence continu a amplitude
constante. Ces systémes servent a mesurer des vitesses grace au principe de ’effet Doppler

[13], et ne permettent pas d’accéder a la mesure des distances.

Le second type est les RADARS a impulsions, capable de fournir plus d’informations,
en émettant des signaux hyperfréquences impulsionnels de forte puissance. Ils sont trés
largement utilisés pour des applications militaires et civiles, telles que I’aéronautique et la
météorologie. Ces RADARS a impulsions permettent de déterminer les vitesses, les distances,
les directions et les altitudes, et parfois les formes des objets. La résolution et la couverture de

ces RADARs dépendent de la fréquence et de la largeur d’impulsions choisies.

Des besoins modernes comme 1’amélioration de I’identification des cibles en termes
de résolution, de discrimination et de classification accrue ont conduit a 1’utilisation de
nouvelles technologies dans les systemes RADARs a impulsions. Les nouveaux systéemes
RADARs [14] [15] utilisent des signaux a trés large bande passante obtenus soit directement
par I’émission d’un signal trés bref (signal RF sinusoidal émis pendant 1 ns par exemple), soit

indirectement, par modulation du signal RF émis. A titre d’exemple, la compression
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d’impulsion est une technique de modulation utilisée dans les RADARSs afin d’augmenter la
résolution en distance ainsi que le rapport signal sur bruit [16]. L’idée générale de cette
technique est d’obtenir une impulsion longue modulée en fréquence ou en phase afin de
maximiser 1’énergie émise. Cette technique consiste a conserver une énergie suffisante a la
réception, sans pour autant sacrifier la résolution par rapport a une impulsion courte. Une des
problématiques importante de ces RADARSs réside dans le fait que le signal émis doit étre
distordus le moins possible par les fonctions analogiques d’amplification de puissance qui se

doivent d’étre le plus linéaires possible, a large bande et , en général, & haut rendement.

1.3 L’amplification de puissance dans les systémes de

téeléecommunications modernes

1.3.1 Défis de la conception et de la caractérisation des amplificateurs de puissance

L’évolution spectaculaire des systemes de télécommunications modernes pour des
applications mobile et RADAR a conduit a la recherche de nouvelles techniques de
transmission de données afin d’optimiser ’utilisation du spectre radio, et d’élargir 1I’offre des
services aux utilisateurs avec une grande variété de fonctionnalités. L’utilisation de ces
techniques a considérablement augmenté la demande de conception de systémes de

transmission :

e fonctionnant avec des signaux multiporteuses et a large bande passante pour la
transmission de données a haut débit (LTE, WIMAX),

e fonctionnant avec des signaux impulsionnels modulés a tres large bande pour
la détection a haute résolution (RADARS a impulsions).

e fonctionnant en multi-mode et en multi-standard pour la radio logicielle et la

radio cognitive.

Force est de constater quun dénominateur commun entre tous ces systémes de
télécommunications est le besoin de dispositifs a large bande passante, de forte puissance, a
faible consommation d’énergie et a haute linéarité. Ce besoin est le plus souvent limité dans
les systémes par 1’étage d’amplification de puissance a 1’émission. La conception d’un

amplificateur de puissance RF fonctionnant avec des signaux large bande, et répondant aux
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exigences de bande passante, de linéarité et la consommation est effectivement extrémement

complexe et fait I’objet depuis plusieurs années d’une recherche trés importante.

L’amplificateur de puissance est donc un ¢lément déterminant de la chaine de
transmission. En effet, les performances du systeme de transmission sont directement liées
aux performances de I’amplificateur de puissance qui a une influence déterminante sur le
bilan global du systeme en termes de puissance délivrée, de consommation (rendement) et de
distorsions (linéarite). Un autre critére de performance du systéme de transmission fortement
li¢ a ’amplificateur de puissance RF est la bande passante dans laquelle 1’amplificateur est
capable de travailler. Cette bande passante est le plus souvent limitée par les dispositifs

d’adaptation passifs de I’amplificateur.

Les critéres de performance (puissance, rendement, linéarit¢) d’un amplificateur de
puissance sont antagonistes. La conception actuelle des amplificateurs consistent plutét a
trouver des compromis entre puissance, rendement et linéarité plutét que d’atteindre de
maniére conjuguée et simultanée ce triple objectif. La recherche d’un compromis entre ces
critéres s’accroit avec 1’¢largissement des bandes passantes li¢ a une utilisation de signaux
modulés large bande, a enveloppe variable et a forte dynamique en puissance. Le cahier des
charges pour la conception de I’amplificateur est fortement dépendant de la définition des
signaux modulés associés aux applications auxquelles il est destiné. Les signaux modulés
imposent donc de concevoir I’amplificateur avec une linéarité définie sur une dynamique en
puissance caractérisée par le critere appelé Peak to Average Power Ratio (PAPR). Le PAPR
est défini par I’équation (1.1) comme étant la différence en dB entre la puissance
maximale (P,.qx) €t la puissance moyenne (P,,,) du signal modulé. La grandeur de ce

facteur est liée a la technique de modulation utilisée.

PAPR (dB) = 10log,, (%) (1.1)
avg

L’utilisation de ces signaux (large bande et a enveloppe variable) dans un systéme de
transmission conduit a améliorer I’efficacité de transmission des données. En revanche, ces
signaux imposent a I’amplificateur de puissance de fonctionner avec un recul en puissance
trés important (back-off) par rapport au point de compression a 1dB. La valeur de ce recul est
égale, au minimum, au facteur de dynamique en puissance du signal, afin de travailler dans la

zone linéaire et pour éviter de déformer le signal par les non linéarités de I’amplificateur de
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puissance. Cela conduit a une réduction du rendement de I’amplificateur et par la méme de
celui du systeme global. Le comportement de 1’amplificateur de puissance en régime linéaire

et prés de la zone de saturation se présente selon le principe décrit sur la Figure 1-5.

Puissance a

. Rendement
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Figure I-5 : Fonctionnement de 1I’amplificateur de puissance.

D’aprés la Figure 1-5, deux zones de fonctionnement de 1’amplificateur de puissance
sont clairement identifiées. La zone linéaire dans laquelle une bonne linéarité est obtenue : il
n’y a alors pas de distorsions pour le signal temporel en sortie de 1’amplificateur. En
revanche, comme le rendement augmente avec la puissance d’entrée, le fonctionnement a
faible puissance pour avoir une bonne linéarité implique un faible rendement et donc

engendre une forte perte d’énergie.

L’autre zone de fonctionnement a forte puissance d’entrée pres de la zone de
saturation conduit & un bon rendement. En revanche, les effets de non linéarités sont

importants, et le signal temporel a la sortie de ’amplificateur subit des distorsions

importantes.
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La réponse de I’amplificateur de puissance présentée sur la Figure I-5 est déterminee
par une caractérisation mono-porteuse (CW, Continuous Wave), en excitant 1’amplificateur
avec un signal sinusoidal non modulé (PAPR = 0 dB). Cette caractérisation, simple & mettre
en ceuvre, permet d’évaluer grossiérement les capacités de I’amplificateur. D’autre part, la
réponse de I’amplificateur déterminée par ce type de caractérisation est dépendante de la
fréquence du signal CW de test. Cette dépendance vient des effets dispersifs de mémoire
haute fréquence [17] [18].

Généralement, on distingue deux catégories de phénoménes de mémoire en fonction
de leurs constantes de temps, la mémoire haute fréquence (HF) et la mémoire basse fréquence
(BF). Les effets de mémoire haute fréquence sont la conséquence des constantes de temps
courtes du méme ordre de grandeur que la période de la porteuse RF. lls sont principalement
liés aux composants (transistors), et aux réseaux d’adaptations qui présentent des variations
du gain de I’amplificateur dans la bande. A la différence de la mémoire HF, les effets de
mémoire basse fréquence [19] proviennent des constantes de temps longues du méme ordre
de grandeur que la période de 1’enveloppe du signal RF. Ils résultent principalement des
phénomenes de pieges, des circuits de polarisation et des effets thermiques. Ces effets de
mémoire BF n’influent sur les caractéristiques de I’amplificateur qu’en présence d’un signal a

enveloppe variable.

La connaissance trés précise et tres fine de ces effets de mémoire et donc de la
distorsion apportée par I’amplificateur de puissance sur les signaux modulés requiert une
caractérisation plus complexe que celle mono-porteuse. C’est donc la nature des signaux
utilisés par les systemes de télécommunications modernes (majoritairement a enveloppe
variable et a tres large bande passante), qui impose une caractérisation expérimentale fine et
efficace en présence de signaux complexes. Cette caractérisation permet d’observer les
dispositifs dans leurs conditions réelles de fonctionnement. Il est donc indispensable de
disposer d’un outil de caractérisation fonctionnelle de dispositifs sous test excités avec des
signaux plus ou moins complexes (CW, impulsionnel, modulations numériques, ...). Cet outil
doit alors permettre de fournir aux concepteurs les informations nécessaires pour obtenir le
meilleur compromis entre les différents critéres de performance de 1’amplificateur de

puissance.
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1.3.2 Classes de fonctionnement d’un amplificateur

Les classes de fonctionnement permettent de connaitre le mode de fonctionnement
d’un transistor en fonction de sa polarisation et lorsqu’il est excité par un signal sinusoidal
(classes A, B, AB, C, F, J). Avec I’arrivée de techniques modernes utilisées pour amplifier

des signaux non sinusoidaux, d’autre classes sont apparues (classes D, E, S, etc.) [20] [21].
1.3.2.1 Classes de fonctionnement sinusoidales

Les classes de fonctionnement sinusoidales permettent de déterminer le rendement de
I’amplificateur en fonction de la polarisation (courant de repos appliqué au transistor) et de
I’angle d’ouverture (angle de conduction, 6) du transistor. Le Tableau I-1 résume les classes
de fonctionnement sinusoidales ainsi que leurs angles d’ouverture, rendements maximums

théoriques, et linéarités associés.

Tableau I-1 : Classes de fonctionnement sinusoidales.

Classe | Angle d’ouverture, # | Rendement théorique | Linéarité
A 2n 50 % Excellent
AB T— 21 50-78.5% Entre AetB
T 78.5% Raisonnable
C O-mn 78.5-100 % Faible

1.3.2.2 Classes de fonctionnement haut rendement

Les classes de fonctionnement haut rendement, comme les classes sinusoidales
cherchent a diminuer le temps de coexistence entre le courant et la tension de drain afin
d’améliorer le rendement en diminuant la puissance dissipée. Ces classes comprennent des
techniques de gestion des signaux aux fréquences harmoniques (classe F, F, ...), et des
techniques de fonctionnement en commutation (classe D, E, ...). Ces techniques permettent
de réduire I’angle d’ouverture et par conséquence d’augmenter le rendement qui peut
atteindre théoriquement 100%. En conséquence, les classes de fonctionnement haut

rendement servent a distinguer les technologies utilisées et non plus I’angle d’ouverture.
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1.3.2.2.1 Les classes F et F inverse

La classe F [20] [22] permet d’obtenir un rendement élevé et une forte puissance de
sortie en utilisant un signal d’excitation de forme sinusoidale. Le principe de la classe F est de
gérer les signaux aux fréquences harmoniques en présentant des impédances de charge
spécifiques dans le réseau d’adaptation de sortie aux différentes fréquences harmoniques.
Idéalement, des courts circuits sont présentés aux bornes de la source de courant non linéaire
aux fréquences harmoniques paires et des circuits ouverts aux fréquences harmoniques
impaires. La tension de drain ainsi obtenue aux bornes de la source non linéaire est de forme
carrée. Elle est associée a un courant en opposition de phase de forme demi-sinusoidale. En
pratique, la complexité des circuits résonnants utilisés pour réaliser de telles adaptations
limite le contréle a un nombre fini d’harmoniques (en générale les trois premicres

harmoniques) [23].

A Dinverse de la classe F, la classe F inverse (F™) présente aux bornes de la source de
courant non linéaire des circuits ouverts aux fréquences harmoniques paires et des courts
circuits aux fréquences harmoniques impaires. Les composantes aux fréquences impaires du
courant de drain généré par la source de courant non linéaire conduisent a I’obtention d’une

forme carrée de ce courant. La tension associée se rapproche d’une forme demi-sinusoidale.

La Figure I-6 illustre le schéma de principe d’un amplificateur idéal fonctionnant selon

les classes F et F*. Cet amplificateur idéal dispose d’un rendement théorique de 100 %.

Voo | |
- ——————————— ——————1 Vi " Imax
| Nnf, : court-circuit nf, : circuit-ouvert | ! !
| n: pair (F) n: pair (F1) : | |
| N :impair (F1) n : impair (F) | ! |
I Controle (b) 1
o d’harmoniques ; }

_||: Vmaxi 3 I max
R | |
; s

- @) - © t

Figure 1-6 : Schéma de principe d’un amplificateur idéal classe F et F* (a), et formes d’ondes
de tension et de courant de la classe F (b), et de la classe F* (c).

19



Chapitre I : Contexte de la caractérisation des amplificateurs de puissance RF

La forme carrée de la tension (classe F, Figure 1-6(b)) et du courant (classe F*, Figure
I-6(c)) est inaccessible en réalisation pratique, a cause de la limitation du nombre de

fréquences harmoniques contrdlées dans les circuits d’adaptation.
1.3.2.2.2 Laclasse J

Cette classe de fonctionnement est définie par S. Cripps dés 2006 [20]. Cette classe
¢vite 1’utilisation de circuits d’adaptation résonants trés sélectifs. Elle est fondée sur
I’utilisation d’une charge qui a une fonction de type passe bas dont I’objectif est d’atténuer les
composantes aux fréquences harmoniques. Cette classe présente donc un intérét certain pour
obtenir des performances RF en puissance sur des bandes passantes plus larges que celles
proposées par les classes F et F™.

1.3.2.3 Classes de fonctionnement a commutation

1.3.2.3.1 La classe E

La classe E est une classe en commutation, pour laquelle le mode de fonctionnement
du transistor est soit passant, soit bloqué [24]. Cependant, I’amplificateur classe E ne dispose
que d’un seul transistor utilisé comme un interrupteur. Le principe de fonctionnement consiste
a employer un réseau d’¢léments passifs (réseau de charge) destiné a empécher la tension et le
courant de drain de se superposer afin d’atteindre théoriquement un rendement de 100 %. La
Figure 1-7 représente le schéma de principe d’un amplificateur classe E, ainsi que les formes

d’ondes de tension et de courant RF de drain intrinseéque.
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Figure I-7 : Schéma de principe d’un amplificateur classe E.
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Le réseau de charge a la sortie du transistor [25] comporte un circuit résonant série
LoCo a la fréquence fondamentale, présentant des fortes impédances aux fréquences
harmoniques, et une capacité en « shunt » (Cg,), permettant la mise en forme de la tension de

drain.

1.3.2.3.2 Les classes D

Un amplificateur de classe D (classe dite ‘en commutation’ [20]), fonctionne avec
deux transistors qui travaillent comme des interrupteurs commandés par deux excitations
sinusoidales déphasées de 180°. Des résonateurs sont placés a la sortie des transistors afin de
retrouver la fréquence fondamentale et d’¢liminer les fréquences harmoniques d’ordre
supérieur. Suivant la position du circuit résonnant, deux topologies d’amplificateur classe D
sont distinguées. La premiére représentée sur la Figure 1-8(a) est connue comme amplificateur
classe D en mode tension (VMCD, Voltage Mode Class D) [26]. Dans cette topologie, le
circuit résonnant est connecté en série a la sortie du transistor, donnant lieu a une

commutation de la tension et un courant demi-sinusoidal.

Dans la deuxieme topologie, le circuit résonnant est connecté en paralléle, permettant
une commutation en courant et donnant lieu a une tension demi-sinusoidale. Cette topologie
représentée sur la Figure 1-8(b) est connue comme amplificateur classe D en mode courant
(CMCD, Current Mode Class D) [27].
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Figure 1-8 : Schéma de principe d’un amplificateur classe D en mode tension (a), et en mode
courant (b).

Les amplificateurs classe D peuvent atteindre théoriqguement un rendement de 100%,
comme il n’y a pas un temps de coexistence entre la tension et le courant RF intrinséques. En
revanche, ces amplificateurs souffrent d’un certain nombre de problémes qui les rendent
difficiles a réaliser en particulier a des fréquences élevées. Ces problémes sont liés aux pertes
de commutations (vitesse de commutation, résistance de saturation, capacité parasite). Ainsi,
la génération de signaux d’excitations a des fréquences élevées et de forte puissance demeure
un point tres difficile. En général, les amplificateurs classe D utilisent la modulation de
largeur d’impulsion, la modulation de densité d’impulsions ou des formes plus avancées de

modulation comme la modulation Delta-Sigma afin de générer les signaux d’excitations.
1.3.3 Architectures avancées d’amplification de puissance

Les amplificateurs de puissance & haut rendement, tels que les classes F, F*, D et E, en
théorie, peuvent atteindre un rendement de 100%, puisqu’ils convertissent la totalité de la
puissance continue d’alimentation (DC, Direct Current) en forme amplifiée du signal
d’entrée. Donc, théoriquement, aucune puissance n’est dissipée en interne. Le principe de
fonctionnement en commutation de ces amplificateurs entraine le plus souvent des

performances faibles en termes de linéarité. En revanche, lorsqu’ils sont utilisés comme une
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unité d’amplification dans une architecture d’amplification avancée, ils peuvent fournir une

bonne linéarité en garantissant un fort rendement.

Les architectures avancées d’amplification de puissance [28] comprennent des
techniques d’amélioration de la linéarité, telles que la prédistorsion, la correction par contre-
réaction (Feedback) et la correction par réaction anticipée (Feedforward). D’autres techniques

sont dédiées a I’amélioration du rendement, telles que celles utilisées dans les architectures de

type :

e LINC (Linear amplification with Nonlinear Components),
e Doherty,

e EER (Enveloppe Elimination and Restoration),

e suivi d’enveloppe (ET, Envelope Tracking),

e classe S,

e polaires.

Les architectures qui semblent répondre a la fois aux exigences des systémes de
télécommunications modernes en termes de compromis linéarité/rendement, de bande
passante et de flexibilité (multi-standard, multi-bande, ...), sont les architectures qui utilisent
des amplificateurs en classe commutée excités avec des signaux a enveloppe constante. Ce
principe de fonctionnement est employé dans la technique EER, ’amplification classe S et

dans des architectures polaires d’amplification.

1.3.3.1 EER

La technique d’¢limination et restauration d’enveloppe (EER) a été initialement
proposeée par Kahn [29]. Cette technique consiste a traiter séparément 1’amplitude et la phase
du signal RF en utilisant deux amplificateurs a haut rendement (classe commutée). Le schéma
de principe est illustré par la Figure 1-9.
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Figure 1-9 : Schéma de principe de I’architecture EER.

Le signal modulé RF a I’entrée de I’architecture est écrété par un limiteur afin
d’obtenir un signal a enveloppe constante contenant I’information de phase. Ce signal est
ensuite amplifié par un amplificateur RF de classe commutée (D, E, F, ...). L’excitation de
I’amplificateur de puissance avec un signal a enveloppe constante permet de relaxer les
contraintes de non linéarités en garantissant un fort rendement. D’un autre c6té, un détecteur
d’enveloppe est utilisé afin de séparer I’amplitude de I’enveloppe du signal RF. Ensuite,
I’amplitude est codée et amplifiée en utilisant un étage comprenant un modulateur en largeur
d’impulsion (PWM, Pulse Width Modulation), un amplificateur basse fréquence a haut
rendement de type classe commutée et un filtre passe-bas [30]. Le signal résultant permet de
controler I’alimentation de I’amplificateur et en méme temps de reconstruire le signal amplifié

a enveloppe variable a la sortie.

Malgré 1’amélioration linéarité/rendement qui peut étre obtenue par cette technique,

elle reste tres sensible aux erreurs de synchronisation des voies d’enveloppe et de phase.
1.3.3.2 Classe S

Un amplificateur classe S [31] peut étre consideré comme une architecture avancee
d’amplification de puissance composée de quatre blocs principaux illustrés par la Figure I-10.
Le premier comporte un modulateur qui peut étre de type Delta-Sigma passe-bande [32]. Ce
modulateur réalise la conversion du signal RF modulé en une séquence binaire RF. Le bloc

suivant est un circuit de pilotage permettant d’amplifier les signaux d’excitations afin
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d’atteindre le niveau de puissance d’entrée requis par I’amplificateur en classe commutée
(classe D) qui intervient dans le troisiéme bloc de I’architecture. Le circuit de pilotage permet
encore de décaler les signaux a la vitesse requise de fonctionnement des commutateurs de
I’amplificateur classe D. Dans le dernier bloc de I’architecture, le signal amplifié est filtré
avec un filtre passe-bande afin de reconstruire le signal RF initial a enveloppe variable avant

I’émission.

(V)

VDD
LI AN Ml ------------

Modulateur Etage de } ~_

AX pilotage M, } ,,,,, 7 //"\\/,
VE L 1 i Filtre Av9

passe-bande

Amplificateur classe
commutée

Figure 1-10 : Schéma de principe d’un amplificateur classe S.

L’intégration de signaux numériques dans la classe S implique une architecture
d’amplification plus compliquée. En revanche, cette intégration rend I’architecture plus
flexible pour répondre aux demandes des systémes de télécommunications modernes sans

oublier que la réalisation demeure un point tres difficile.
1.3.3.3 Architecture polaire

Les architectures polaires peuvent étre considérées comme des évolutions de
I’architecture EER, et comme des architectures réalisables de la classe S. Elles suivent le
procédé de séparation de I’enveloppe et de la phase utilis¢ dans I’EER, avec des différences
au niveau du type de codeur d’enveloppe, de la technique de recombinaison des voies et du
type de filtre de reconstruction qui peut étre soit passe-bas pour filtrer I’enveloppe, soit passe-

bande pour reconstruire le signal a la sortie de I’amplificateur.

L’architecture EER classique peut étre modifiée de telle maniere que la recombinaison
des signaux de I’enveloppe codée et de phase est faite par une simple multiplication avant

I’amplificateur de puissance. Cependant, le signal a enveloppe variable est reconstruit apres
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I’amplificateur par un filtrage passe-bande. Une telle architecture utilisant un modulateur
d’enveloppe de type Delta-Sigma (AX) passe-bas a deux niveaux (0 et +a) est reportée dans
[33]. Une évolution de cette architecture consiste a générer les signaux d’enveloppe et de
phase numériquement a partir d’un signal en bande de base, ce qui permet donc d’utiliser un
modulateur AX numérique et repousser les contraintes sur la fréquence d’échantillonnage du
modulateur [34]. Dans cette architecture, I’enveloppe est codée a deux niveaux d’amplitude
(+a et -a). Une autre modification de I’architecture reportée dans [33] a €té proposée dans
[35]. Son but est de surmonter le probléme du bruit de convolution qui intervient lors de la
recombinaison d’enveloppe codée et de phase. Une autre architecture polaire utilisant un
modulateur AX avec une horloge modulée par le signal de phase est reportée dans [36]. Un

schéma de principe simplifié d’une architecture polaire est illustré par la Figure 1-11.

()

'!"'I‘ 140 M A r |1II |
* ’> . AR
. Architecture de

modulation polaire %
Amplificateur Filtre
haut rendement passe-bande

Figure 1-11 : Schéma de principe d’une architecture polaire.

Un avantage des architectures polaires par rapport a I’EER est que les erreurs de
synchronisation des voies d’enveloppe et de phase sont diminuées, car la recombinaison est
établie avant I’amplificateur et, par conséquent, le filtre passe-bas sur la voie d’enveloppe
n’est plus utilisé. En revanche, indépendamment du type de recombinaison utilisé, un des
principaux problémes des architectures polaires reste le décalage entre les voies d’enveloppe
et de phase méme s’il est diminué par rapport a ’EER. Un autre inconvénient de ces
architectures réside dans le bruit de quantification, introduit par le modulateur AX et qui doit

étre filtré apres ’amplification.

Les architectures polaires permettent d’obtenir théoriquement une amélioration de la
linéarité en garantissant un bon rendement grace a 1’utilisation d’un amplificateur en classe

commutée excité avec des signaux a enveloppe constante. D’autre part, ces architectures
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flexibles et reconfigurables peuvent étre particulierement intéressantes pour des applications

radios logicielles et cognitives.

Malgre toutes les modifications apportées sur les différentes architectures polaires
citées, I’implémentation reste un point treés difficile. Autrement, afin de repousser les
difficultés de la mise en ceuvre et surtout le probléme de synchronisation des voies, 1’idée de
décomposition de 1’enveloppe et de la phase et celle du codage de 1’enveloppe sont retenues
dans le cadre de ce travail de theése. Une implémentation totalement numérique d’une
architecture de modulation polaire en positionnant la conversion numérique analogique au
plus proche de I’amplificateur de puissance est proposée et détaillée dans le paragraphe

suivant.

L’implémentation totalement numérique d’une architecture de modulation polaire
peut étre utile tant que d’autres solutions ne sont pas ¢élaborées. Cette implémentation permet
de valider le principe de fonctionnement et de caractériser efficacement les performances d’un
amplificateur de puissance en classe commutée utilisé dans une architecture d’amplification
polaire sans tenir compte des problémes liés a la génération des signaux (modulation polaire)

qui doivent étre a enveloppe constante dans une telle architecture.

1.3.3.3.1 Architecture retenue

L’architecture polaire retenue, consiste a générer numériquement les signaux
d’excitations RF a enveloppe constante et a réaliser la conversion numérique analogique avant
I’amplificateur de puissance. Le principe est fondé sur 1I’idée de décomposition de I’enveloppe
et de la phase et sur celle de la modulation de I’information de 1’enveloppe avec un
modulateur de type AX implémenté numériquement. Le schéma de principe de cette

architecture est représenté sur la Figure 1-12.
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Figure 1-12 : Architecture polaire avec modulation numerique.

Dans I’architecture de modulation polaire, les données sont traitées numériquement en
bande de base afin d’extraire I’amplitude (1.2) et la phase (1.3) de I’enveloppe. L’amplitude
est ensuite modulée avec un AX 1-bit passe-bas. Par conséquent, comme spécifié en sortie du
bloc AX de la Figure 1-12, le signal résultant a une amplitude d’enveloppe constante (|a|) et
une phase d’enveloppe variable (£m). Ensuite, la sortie du modulateur AX et les signaux de la
phase (cos@(t),sin@(t)) sont recombinés et modulés en RF avec un modulateur 1Q
numerique. Finalement, le signal S(t) a la sortie du modulateur 1Q décrit par 1’équation (1.6)

est a enveloppe constante.

|Enveloppe(t)| = VI(t)? + Q(t)? (1.2)

05 9(6) = D sinp(6) = e 1.3
VI®? + 0?2 VI®? +Q)?

S(t) = +a(cos(wyt) cos @(t) — sin(wyt) sin @(t)) (1.4)

S(t) = tacos(wot + ¢(t)) (1.5)

S(t) = acos(wot + @(t) + 1) (1.6)

Un convertisseur numérique analogique permet la génération du signal RF a
enveloppe constante S(t) avant d’exciter I’amplificateur de puissance qui, idéalement, doit
étre en classe commutée afin d’obtenir un fort rendement. Avant I’émission, le signal RF

modulé en amplitude et en phase est restitue par filtrage passe-bande.
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1.3.3.3.2 Modulateur Delta-Sigma

Le modulateur Delta-Sigma (AX) est un bloc critique de 1’architecture de modulation
polaire. 1l permet de coder les signaux analogiques avec un niveau de résolution élevé en
employant juste un bit. Le principe de fonctionnement du modulateur AX découle de celui du
modulateur Delta (A) qui code sur 1-bit la pente du signal d’entrée en quantifiant le
changement du signal d’un échantillon a I’autre plutét que la valeur absolue du signal a
chaque échantillon [37], et par conséquent, les performances du modulateur A sont

dépendantes de la fréquence du signal d’entrée.

Le modulateur A est constitué d’un comparateur, d’un quantificateur, d’un
échantillonneur-bloqueur (SHA, Sample and Hold Amplifier) et d’un ou plusieurs
intégrateurs suivant ’ordre du modulateur. Le schéma de principe d’'un modulateur et d’un

démodulateur A d’ordre unitaire est représenté sur la Figure 1-13.

Quantificateur
1-bit

SHA

X))+ |_ v Y(t)\ Y (t) Filtre |[X(@®)
J — i _)[ passe-bas —
(b)

(@)

Figure 1-13 : Modulateur (a) et démodulateur (b) A d’ordre unitaire.

Du fait que ’intégration est une opération linéaire, le modulateur AX permet d’inclure
I’intégrateur du démodulateur A devant le modulateur A. Ensuite, les deux intégrateurs
peuvent étre remplacés par un seul intégrateur dans la voie directe comme illustré par la
Figure 1-14. Le terme A correspond donc a la différence entre le signal d’entrée et le signal de

sortie quantifie et le terme X a ’intégration, d’ou le nom AX du modulateur.

29



Chapitre I : Contexte de la caractérisation des amplificateurs de puissance RF

Quantificateur
1-bit

SHA
X0+ f—’ [ v Lre  rol fe |XQ
/ J — passe-bas
(b)

(@)

Figure 1-14 : Modulateur (a) et démodulateur (b) AX d’ordre unitaire.

Le modulateur AX quantifie la valeur absolue du signal a chaque échantillon et non

plus son changement. Par conséquent, les performances sont indépendantes de la fréquence du

signal d’entrée [38].

Un modulateur AX d’ordre 1 peut étre encore décrit dans le domaine z tel que montré

par la Figure 1-15.

X(z2) i‘fz':\ 71 + Y(2)

1—2z71

Figure 1-15 : Modé¢le d’un modulateur AX d’ordre 1.

Dans ce modele, le quantificateur 1-bit est modélisé comme une source de bruit
additif (E(z)). Le signal de sortie en domaine z du modulateur AX d’ordre 1 est décrit par

I’équation simplifiée (1.7).
Y(2)=z7'X(2)+ (1 -z DE(2) (1.7)
L’ordre du modulateur AX est défini par le nombre d’intégrateurs dans la structure.

Dans un modele du modulateur AX d’ordre égale ou supérieur a 1, d’'une maniére générale,
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le(s) intégrateur(s) peuvent étre représentés par une fonction de transfert (H(z)) comme

illustré par la Figure 1-16.

+ +
@) )fz-:\ A H(z) Y(i)

Figure 1-16 : Modéle d’un modulateur AX d’ordre N.
Le signal de sortie du modulateur AX d’ordre N est donc décrit par 1’équation (1.8).

Y(2) = Hz)(X(2) - Y(2)) + E(2)

= STF X(z) + NTF E(2) (18)

La mise en évidence de la fonction de transfert du signal (STF, Signal Transfer

Function), et celle du bruit (NTF, Noise Transfer Function) permet de les définir en tant que :

_ H()
R Tes) (19)
1
_ 1.10
NTF = TS (1.10)

Un des avantages de I’utilisation d’un modulateur AX est la mise en forme du bruit de
quantification en dehors de la bande du signal utile. Les performances en termes de bruit dans
la bande du signal utile (fz), sont exprimées par le rapport signal sur bruit (SNR, Signal to
Noise Ratio). Le SNR dépend de la fréquence de codage ainsi que de 1’ordre du modulateur.
Un modulateur d’ordre élevé permet d’obtenir une meilleure mise en forme du bruit. En
revanche, pour des modulateurs d’ordres supérieurs a 2, des problémes d’instabilités peuvent
apparaitre [39] [40]. D’autre part, le facteur de sur-échantillonnage (OSR, Over Sampling
Ratio) défini comme le rapport entre la fréquence d’échantillonnage (fas) et la fréquence de

Shannon (2f5) a encore un effet direct sur le SNR. La Figure 1-17(a) montre les variations du
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bruit de quantification en fonction de I’ordre du modulateur AY, ainsi que 1’avantage de
’utilisation d’un modulateur AX sur-échantillonné par rapport a un modulateur Nyquist. La
mise en forme du signal utile et celle du bruit de quantification par le modulateur AX sont
respectivement illustrées par les Figure I-17(b) et Figure I-17 (c) t.

Bruit dans la bande - Nyquist

DSP(f) DSP(f)
Bruit dans la bande — sur-échantillonné STF
Il Bruit dans la bande — AX sur-échantillonné
AX d’ordre 3
AX d’ordre 2 (b)
DSP(f)
AX d’ordre 1 NTF
I3 Fréquences fax/2 ©

(@)

Figure 1-17 : Bruit dans la bande d’un modulateur AX (a), mise en forme du signal utile (b) et
du bruit (c).

Pour respecter les contraintes de réalisation d’un modulateur AX, un compromis entre

OSR, SNR, et I’ordre du modulateur est donc nécessaire.

1.3.3.3.3 Mise en ceuvre de Parchitecture de modulation polaire numérique

L’avantage principal de I’architecture de modulation polaire est qu’elle génere un
signal a enveloppe constante obtenu grace au codage de 1’enveloppe par un modulateur AX.
Ce dernier est I’élément déterminant de D’architecture de modulation polaire. Ainsi, les
performances de 1’architecture en termes de bruit sont directement liées a la structure du
modulateur. Dans 1’architecture retenue, un modulateur AX d’ordre 2 est choisi afin d’éviter

les problémes d’instabilités [39] et pour respecter les contraintes de 1’implémentation.

Dans le modulateur AX d’ordre 2, une boucle supplémentaire est ajoutée par rapport a

un modulateur d’ordre unitaire. Cette boucle comporte un intégrateur sans retard de maniére a
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n’avoir qu’un seul intégrateur dans chacune des boucles. Le modele d’un modulateur AX

d’ordre 2 en domaine z est représenté par la Figure 1-18.

Figure 1-18 : Modé¢le d’un modulateur AX d’ordre 2.

Le signal de sortie du modulateur AX d’ordre 2 est décrit par 1’équation (1.11).
Y(z) =z7'X(2) + (1 - z7H)%E(2) (1.12)

La mise en ceuvre du modulateur AX comporte deux étapes. La premiére étape consiste
a déterminer les coefficients de la structure a synthétiser en utilisant la toolbox Matlab de
Schreier [41]. Premiéerement, la fonction de transfert du bruit est synthétisée avec la toolbox
par le réglage de certains parametres comme 1’ordre du modulateur et le facteur de sur-
échantillonnage. Ensuite, les coefficients du modulateur sont synthétisés en choisissant une
structure du modulateur proposée par la toolbox. Une structure d’ordre 2 telle que celle a
cascades d’intégrateurs et a contre réaction (CIFB, Cascade-of-Integrators, FeedBack form)

représentée par la Figure 1-19 a été choisie pour sa meilleure stabilité [41].
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Figure 1-19 : Structure du modulateur AX d’ordre 2 a contre réaction.

Une fois que les coefficients de la structure (aq,a,, by, by, bs,cq,c5,91) SONt
synthétisés, le modulateur est implémenté en utilisant le logiciel de simulation ADS —

Ptolemy (Advanced Design System).

L’exemple d’un signal sinusoidal codé par le modulateur AX d’ordre 2 est présenté sur

la Figure 1-20(a). La Figure 1-20(b) présente ainsi le spectre du signal a la sortie du

modulateur.
+a H 10
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Figure 1-20 : Signal d’entrée et de sortie du modulateur AX d’ordre 2 (a) et spectre du signal
codé (b).
Le spectre du signal codé montre la mise en forme de bruit de quantification par le
modulateur AX en le repoussant vers les hautes fréquences. D’autre part, un repliement de
spectre du signal codé est obtenu aux fréquences multiples de la fréguence

d’échantillonnage(fas).
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L’architecture de modulation polaire comporte d’autres fonctions que le modulateur
AX tels que, d’une part, la recombinaison des signaux de 1’enveloppe codée et de la phase et,
d’autre part, la modulation IQ (Figure 1-12). Ces fonctions de traitement numérique sont
encore développées sous Matlab. La transposition du signal a la fréquence porteuse par le
modulateur 1Q est réalisée par une simple multiplication numérique des signaux. Cette
multiplication dans le domaine temporel est mathématiquement une convolution dans le
domaine fréquentiel. Par conséquent, afin d’éviter le recouvrement de spectre, une condition
entre la fréquence de codage du modulateur (f,5 dans la Figure 1-12) et la fréquence de la
porteuse (f, dans la Figure 1-12) doit étre respectée. Cette condition peut étre exprimée par

1I’équation (1.12).

fas = E (1.12)

Ou m est un entier.

Le signal obtenu a la sortie de I’architecture de modulation polaire mise en ceuvre est
un signal numérique a enveloppe constante. Ce signal est ensuite converti dans le domaine
analogique par I’intermédiaire d’un étage de conversion numérique analogique de puissance
(CNA dans la Figure 1-12). Cette étage comporte un générateur de signaux arbitraires (AWG,
Arbitrary Waveform Generator) [42] qui assure la conversion numérique analogique du
signal, suivi par un amplificateur linéaire d’instrumentation afin d’atteindre le niveau de

puissance d’entrée requis par I’amplificateur de puissance en classe commutée.

L’architecture de modulation polaire implémentée numériquement va permettre de
caractériser efficacement les performances d’un amplificateur de puissance a haut rendement
utilis€ dans une architecture d’amplification polaire. Un des objectifs de ce travail de these
consiste a comprendre et Vérifier I’intérét de ce type d’architecture d’amplificateur de
puissance. Pour ce faire, un outil de caractérisation spécifique a été congu afin de récupérer le
maximum d’informations aux accés d’un amplificateur a architecture polaire. Avant de
détailler le fonctionnement de cet outil, il est fondamental d’expliciter clairement les
caractéristiques qui sont nécessaires a la mesure des performances d’un amplificateur et plus

généralement d’un dispositif radiofréquence non linéaire de forte puissance.
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1.4 Bilan en puissance des multipdles

1.4.1 Notions de puissance en fonction de tension/courant

Considérons le cas d’un dipodle linéaire représenté par la Figure 1-21. Ce dip0le linéaire
est connecté a son entrée a un genérateur (E,, Z,) sinusoidal a la fréquence fondamentale f;.

Les notions de puissance sont donc définies en régime sinusoidal établi.

acces i
Zg I

R
| I :
a; i

ADIQY) —1 oy []ZL

b; !
) i
1

Figure 1-21 : Puissance délivrée a un dip0le linéaire.

Dans le cas général, en utilisant la notation complexe, la tension et le courant a

’acces i du dipdle sont exprimés & la pulsation (w,) par les équations suivantes :
V(wg) = Vel@ot (1.13)
Avec I’amplitude complexe en tension (voltage phasor) :
V =Veelo (1.14)
Et:
I(wg) = Te/@ot (1.15)
Avec I’amplitude complexe en courant (current phasor) :
I'=l,e/?: (1.16)

Dans le domaine temporel, en régime sinusoidal établi, la tension et le courant sont

exprimés comme suit :
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V(t) = Vo cos(wot + ¢1) (1.17)
I(t) = Iy cos(wot + @) (1.18)

Les equations (1.17) et (1.18) conduisent a une définition de la puissance

instantanée (P;,s(t)) a I’acces i du dipdle :

Pins(t) =V (t) X I(t)
= VoI, cos(wot + @1) cos(wot + ¢5)
Volo

= [cos(Qwgt + @1 + @3) + cos(p; — ;)]

(1.19)

Le premier terme de 1’équation est la partie variable dans le temps de la puissance, et
le second terme est la partie constante. La puissance moyenne délivrée a un dipble linéaire a

I’acces 1 et a la pulsation w, s’écrit donc :

Volo

Pavg(wo) = TCOS(p (1.20)

Ou ¢ = (¢, — @,), décrit le déphasage entre la tension et le courant a 1’accés i du

dipole.

Ainsi, il est possible de déterminer la puissance moyenne délivrée a un

dipdle (Ppg(wo)) en intégrant la puissance instantanée sur la période du signal (T, =

21 /wq) comme défini par 1’équation (1.21).

1 [To
Pavg (wo) = T_o,f Pips(t)dt (1.22)
0

De méme, la puissance moyenne peut étre définie en utilisant les amplitudes

complexes définies par les équations (1.14) et (1.16) :

|
Pavg((‘)o) = Em[v X 1] (1.22)

La puissance disponible du générateur a la pulsation wq (Pg4(w,)) est décrite par la

force électromotrice du générateur et son impédance interne comme :
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1|E ?
Pyg(wo) = g% (1.23)

1.4.2 Définitions des ondes de puissance

Dans le domaine des microondes, la taille des circuits est de 1’ordre de grandeur de la
longueur d’onde. Les tensions et courants présents dans ces circuits dépendent du temps, mais
aussi de I’espace. La caractérisation de dispositifs microondes nécessite la définition tres
précise d’accés (ou ports) aux bornes desquels il est tres difficile de mesurer les courants et
les tensions faute de sondes existantes a ces fréquences. Les mesures les plus courantes des
dispositifs microondes consistent a déterminer les ondes de puissance présentes a leurs acces

dans le domaine fréquentiel.

Ces ondes de puissance incidente et réfléchie sont des grandeurs complexes permettant
de traiter de facon plus simple les problemes de transfert de puissance dans les circuits
microondes [43]. L’onde de puissance incidente a 1’accés i d’un multipole et a la fréquence f;,

est définie par 1’équation (1.24).

Vi(fo) + Zc x Ii(fy)
a;(fo) = 02 A - (1.24)

V.(fy) et I;(f,) décrivent respectivement la tension et le courant complexes a la

fréquence f;.

L’onde de puissance réfléchie a 1’acceés i et a la fréquence f, est définie par

1’équation (1.25).

Vi(fo) — Z¢ x I;(fo)
bi(fo) = 02 ST - (1.25)

Z . définit ’impédance complexe caractéristique du circuit connecté a 1’acces i, et Z;
est le complexe conjugué de Z.. La majorité des instruments disponibles a I’heure actuelle

présente des impédances caractéristiques reelles égales a 50 ohms.

A partir des équations (1.24) et (1.25) les ondes de tensions incidente et réfléchie

déterminées a 1’acces i du multipdle a la fréquence f; [44] :
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Vi(fo) + Z x I;(fy)

a;(fo) = > (1.26)
bi(f,) = Vi(fo) — ZZC x I;(fo) (1.27)

Il est encore possible en utilisant les équations (1.26) et (1.27) de remonter a la tension

et au courant présents a un accés i a la fréquence f :

Vi(fo) = a;(fo) + by (fo) (1.28)

a;(fo) — bi(fo) (1.29)
Zc

Ii(fo) =
Ces relations peuvent étre encore exprimées dans le domaine temporel :

Vi(t) = a;(t) + b;(t) (1.30)

a;(t) — b;(t) (1.31)

L;(t) = Z

D’apres les formalismes d’ondes de tension données ci-dessous ((1.26) et (1.27)), la
puissance moyenne dissipée par un dipble linéaire a la pulsation w, peut étre définie comme
la différence entre la puissance incidente (P;,.(w,)) et la puissance réfléchie (P (w,)) par
ce dipdle a la méme pulsation. La puissance moyenne délivrée a un dipole linéaire a 1’acces 1
et a la pulsation w, = 27 f, est donc décrite par I’équation (1.32).

Pavg(wo) = (lai(wo)l? = 1bi(we)I?) (1.32)

2R[Z]

Dans le cas ou I'impédance interne du genérateur (Z,;) est égale a I'impedance
caracteristique (Z.), la puissance disponible du générateur a la pulsation w, (Pgq(w,)) est
décrite par 1’équation (1.33).

1

Pyg(wo) = T[Zc]lai(w‘))lz (1.33)
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1.4.3 Application a un amplificateur de puissance

Dans la partie précédente, les principales notions et définitions de puissance en régime
sinusoidal ont éte établies a la fréquence de fonctionnement f,. Il s’agit maintenant de définir,
dans le cas d’un amplificateur de puissance, des notions de puissance plus générales pouvant
étre appliqués en mode monoporteuse (f,) et en mode multiporteuse pour des signaux

modulés plus complexes.
1.4.3.1 Bilan en puissance d’un amplificateur

Un amplificateur de puissance (AP) est considéré comme un quadrip6le non linéaire
permettant le transfert de 1’énergie entre deux dipoles. La Figure 1-22 donne la représentation

d’un amplificateur connecté a son entrée (accés 1) a un générateur (E,4, Z,) et chargé par une

impédance (Z,) a I’acces 2.

— —
Pag 1 P, Pgs v P
acces 1 acces 2

Figure 1-22 : Amplificateur de puissance.

Les puissances moyennes mises en jeu sont définies comme suit :

Py - Puissance maximale disponible du générateur

P, : Puissance entrante dans 1I’amplificateur

P4 : Puissance maximale disponible a la sortie de I’amplificateur
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P, : Puissance délivrée a la charge
P,. : Puissance continue fournie par I’alimentation

Py : Puissance thermique dissipée par I’amplificateur

Les puissances moyennes sont généralement exprimées en dBm. La relation entre la

puissance exprimée en milliwatts et celle exprimée en dBm est définie par 1’équation (1.34).

Papmy = 10 X loglO(P(mW)) (1.34)

1.4.3.2 Expressions des puissances aux acces de ’amplificateur

D’une maniere générale, et en mode de fonctionnement réel, un amplificateur de
puissance est excité avec un signal RF réel modulé plus ou moins complexe exprimé sous la
forme :

x(t) = A(t) cos(wot + ¢ (1)) (1.35)
Ou:

e A(t) : correspond a la variation d’amplitude instantanée,
e ((t) : correspond a la variation de phase instantanée,

e w,: représente la pulsation liée a la fréquence f, = w,/2m au centre de la bande.

\

Il est possible d’associer a ce signal RF réel, une représentation de 1’enveloppe

complexe a bande limitée exprimée par :
%(t) = A(D)el?® (1.36)
Ce signal est lié au signal RF réel par la relation suivante :
x(t) = R[x(t)e/ "] (1.37)

L’enveloppe complexe X(t) se décompose genéralement en deux signaux en bande de

base (format 1/Q) décrits par les équations suivantes :
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I(t) = A(t) cos(p(t)) (1.38)
Q(t) = A(t) sin((p(t)) (1.39)

On pose T,,,,,, la période de I’enveloppe du signal modulé et I’impédance de référence
normalisee a 1 ohm. Alors, la puissance moyenne (F,,4) d’un signal RF réel peut étre

exprimée par I’équation suivante :

Pavg :T_

env

Tenv
f lx(t)|? dt (1.40)

L’enveloppe complexe conduit encore a une définition de la puissance moyenne

(Pavg) décrite par :

Tenv

1
— = 2
Pavg = 57— fo 1Z(0)|2 dt (1.41)

On peut encore introduire la notion de la puissance instantanée du signal RF

réel (Payg inst), COMme la puissance moyenne du signal RF réel dans une fenétre de largeur
trés inférieur a une période de 1’enveloppe T,,,,. Cette puissance est décrite par 1’équation

suivante :

1 (7
Pavg_inst = ;J Ix(t)lz dt (1.42)
0

Avec T = n x T, correspond a la largeur de la fenétre, n estun entieretT, = 1/f,.

La puissance instantanée peut étre encore obtenue a partir de 1’enveloppe complexe

comme défini par 1’équation (1.43).

|X(t)]? (1.43)

P avg_inst —

N[ =

Dans le domaine des microondes, les expressions des puissances aux acces de
I’amplificateur de puissance doivent étre définies en fonction des expressions d’ondes de
tension a I’entrée (a,, b,) et a la sortie (a,, b,) de ’amplificateur (Figure 1-22). Suivant le

domaine de représentation d’ondes de tension (temporel ou fréquentiel), des définitions
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différentes des puissances moyennes mises en jeu aux acces de I’amplificateur sont écrites.
Un bilan des expressions des puissances est donné, par rapport a une impédance

caracteristique reelle Ry = Z; = 50 ohms, dans le Tableau I1V-2.

Tableau I-2 : Définitions des puissances aux acces de I’amplificateur de puissance.

Domaine temporel Domaine fréquentiel
fmax
1 (Tenw|a(8)]? 1
P, e, LS o
g Tenv 0 RO 2RO | 1(f)|
f=Fmin
fmax fmax

PeZPincl_Prefl

1 [Tenv|a, ()]? 1 (Tenv by (t)|? 1 , 1 5
fo d JO Todt 2R, z la; ()] " 7R, Z [by ()]

Tenv RO Tenv F=Fmi f=fmi
fmax
P L[ IO, > (PP
ds Tonv Jo R, 2R0f—f . 2
—Jmin

fmax fmax

PL=PinCZ_Pref2

L[ IbOF L[l , |1 1
dt - de | D 1O =5 > la(PI?
0 0 R, 2R, | T ; 2(f

Tenv RO Tenv o oy
=J'min =J'min

Ces expressions des puissances sont exprimées en Watt. Elles sont encore valables

pour déterminer les puissances a la fréquence f, en utilisant les définitions dans le domaine

fréquentiel avec (finin = finax = fo0)-

1.4.3.3 Gains en puissance

Les relations entre les puissances mises en jeu pour un amplificateur de puissance sont

exprimées par trois types de gains qui sont les suivants :

Le gain en puissance (G,) est défini par I’équation (l.44) comme le rapport de la

puissance (en Watt) délivrée a la charge sur la puissance (en Watt) entrant effectivement dans

I’amplificateur.

Py
Gp = P (1.44)
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Le gain transducique (Gr) aussi appelé gain d’insertion est défini par 1’équation (1.45)
comme le rapport de la puissance (en Watt) délivrée a la charge sur la puissance disponible du
générateur en Watt :

P
Gr = 5— (1.45)
Pdg )

Enfin, le gain disponible (G,) est défini par 1’équation (1.46) comme le rapport entre la
puissance maximale disponible (en Watt) a la sortic de 1’amplificateur sur la puissance

maximale disponible du générateur (en Watt).

_ Pas

Gg = Pay (1.46)

L’expression du gain transducique est la plus utilisée dans la conception des
amplificateurs de puissance, puisqu’elle est facilement mesurable et qu’elle permet de prendre

en compte 1’adaptation en entrée et en sortie de 1’amplificateur.
1.4.3.4 Les notions de rendement

Afin d’amplifier un signal, les amplificateurs de puissance utilisent une alimentation
continue comme illustré sur la Figure 1-22. Cependant, il est impossible d’avoir une
conversion totale de 1’énergie DC vers 1’énergie RF en sortie de I’amplificateur du fait que
tous les composants contiennent des éléments a pertes (dissipatifs). La notion de rendement
d’un amplificateur de puissance doit donc étre introduite. Le bilan de transfert de 1’énergie est

donc défini par I’équation (1.47).
By + Py = Pas + Pyjss (1.47)
Généralement, deux notions de rendement sont définies.

Le rendement de drain (DE, Drain Efficiency) est défini par 1’équation (1.48) comme
le rapport entre la puissance disponible a la sortie de I’amplificateur (en Watt) et la puissance

continue fournie par 1’alimentation.

DE ) = 2% % 100
o) = p X (1.48)
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La deuxiéme notion est le rendement en puissance ajoutée (PAE, Power Added
Efficiency) défini par 1’équation (1.49). La PAE prend en compte la puissance d’entrée de
I’amplificateur.

Pds -

P
& ° %100 (1.49)
Pdc '

PAEy,) =

Dans le cas ou le gain en puissance est important (G, > 10), le rendement en

puissance ajoutée (PAE) tend vers le rendement de drain (DE).

|.5 Caractérisation des amplificateurs de puissance

Les méthodes de caractérisation expérimentale des amplificateurs de puissance ne
cessent de s’améliorer afin d’offrir aux concepteurs toutes les caractéristiques et grandeurs
indispensables a la conception de sous-systemes. Ces méthodes de caractérisation consistent a
placer les dispositifs dans des conditions réelles de fonctionnement. Cela conduit a définir des
méthodes de caractérisations avec des signaux plus ou moins complexes, a enveloppe fixe ou
variable, en monoporteuse (CW) ou avec des signaux d’excitation a treés large bande passante
(modulations multiporteuses, impulsionnel, ...). Il est donc indispensable de définir des
critéres de performance pour les différentes méthodes de caractérisation afin de mettre en
évidence les différentes grandeurs (puissance, rendement, linéarité). Il convient aussi de
mettre en ceuvre des bancs de caractérisation fonctionnelle permettant la mesure de ces

grandeurs.
1.5.1 Caractérisation en mode monoporteuse (CW)

La caractérisation fonctionnelle la plus courante (hors caractérisation en parameétre
[S]) de I’amplificateur de puissance s’effectue en présence d’un signal sinusoidal (x(t)) a la
fréquence fondamentale (f;) positionnée au centre de la bande de fonctionnement. Ce signal

est décrit par 1’équation (1.50).

x(t) = Acos(wot + ¢) (1.50)

Cette caractérisation dite en mode monoporteuse (CW, Continuous Wave) est

relativement simple a mettre en ceuvre. Elle permet de décrire la zone de fonctionnement
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optimale de I’amplificateur et d’évaluer dans une premiére approche ses capacités et la forme
de non linéarité en puissance qu’il présente. Elle consiste a décrire les courbes de conversion
AM/AM et AM/PM ainsi que le rendement a la fréquence fondamentale de I’amplificateur

sous test. Le principe de la caractérisation mono-porteuse est représenté par la Figure 1-23.

NN yAWARE
\/ \./Ten;ps \/ \/7‘9',05

Amplificateur non
linéaire

Y(f)

fo Fréquences fo 2fo 3fo Fréquences

/ A . A Déphasage du signal de\

Portie A 108 sortie par rapport au
7 signal d’entrée
/
P entrée P entrée
\ Conversion AM/AM Conversion AM/PM

Figure 1-23 : Principe de caractérisation AM/AM et AM/PM en mode monoporteuse.

La courbe AM/AM traduit la variation de la puissance de sortie en fonction de la
puissance d’entrée a la fréquence fondamentale (f;). Elle permet de déterminer les trois zones
de fonctionnement de ’amplificateur (lin€aire, compression, saturation) et d’en déduire le
gain dans la zone linéaire et dans la zone de compression (a 1, 2 ou x dB de compression). En
revanche la caractéristigue AM/AM a la fréquence fondamentale (f,) manque de précision
puisqu’elle ne donne pas d’information quantitative de la distorsion engendrée par les non

linéarités de I’amplificateur (fréquences harmoniques notamment).
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Dans la caractérisation en mode CW, les puissances moyennes délivrées aux charges
d’entrée et de sortie de I’amplificateur a la fréquence fondamentale (f;) peuvent étre

exprimées en se référant aux equations definies dans le paragraphe (1.4.3.2).
1.5.2 Caractérisation en mode CW impulsionnel [45], [46]

Les amplificateurs de forte puissance, et particulierement ceux utilisés dans les
systemes RADARSs ne sont pas toujours congus pour un fonctionnement en mode continu
(CW), ainsi la caractérisation en mode CW peut engendrer un risque de destruction des
composants. En revanche, en utilisant des signaux d’excitations CW impulsionnel
(Continuous Pulsed Wave), ces amplificateurs peuvent étre caractérisés dans des conditions
réelles de fonctionnement et avec des niveaux d’amplitudes plus importants pouvant aller
jusqu’a la saturation tout en réduisant les risques de destruction. De plus, la caractérisation en
mode CW impulsionnel offre un meilleur contréle de 1’influence de 1’auto-échauffement sur

les performances des dispositifs sous test au cours de la caractérisation.

Un signal CW impulsionnel idéal peut étre exprimé mathématiquement dans le
domaine temporel comme une sinusoide de pulsation w, multipliée par une impulsion carrée

de largeur 7. Ce signal est décrit analytiquement par 1’équation suivante :
+ 00
x(t) = A cos(wyt) X z rect.(t — nT) (1.51)
n=-—oo

T est la période de répétition de I’impulsion (PRI, Pulse Repetition Interval).

La caractérisation d’un amplificateur en mode CW impulsionnel est représentée par la

Figure 1-24.

47



Chapitre I : Contexte de la caractérisation des amplificateurs de puissance RF
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x(HT - %}_ )
/1N =
fo Fréqui'nces
Y(H T f
BF fo : 2f, nf, Fréquences

Figure 1-24 : Caractérisation en mode CW impulsionnel.

Généralement, la caractérisation en mode CW impulsionnel consiste, comme le mode
CW, a décrire les courbes de conversion AM/AM et AM/PM de I’amplificateur sous test a la
fréquence fondamentale (f,). En revanche, plusieurs puissances caractéristiques pour les
signaux d’entrée et de sortie obtenus par ce mode de caractérisation peuvent étre définies. Ces
définitions dépendent le plus souvent du domaine dans lequel I’outil de caractérisation

fonctionne : domaine temporel ou fréquentiel.
1.5.2.1 Expression des puissances dans le domaine temporel

Pour une caractérisation dans le domaine temporel, la puissance instantanée d’un

signal CW impulsionnel est définie par I’équation suivante :
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Pins(t) = V(&) X I(t) (1.52)

Dans ce cas, la tension (V(t)) et le courant (I(t)) sont mesurés sur une large bande

autour de la fréquence de la porteuse (f;), et non plus a la fréquence (f;) uniquement.

A partir de la puissance instantanée, il est possible de définir la puissance
impulsionnelle (P,), qui correspond a la puissance moyenne sur la largeur de I’impulsion.

Cette grandeur est décrite par 1’équation (1.53). Elle est égale dans le cas d’une impulsion

idéale a la puissance moyenne de la sinusoide de la porteuse dans 1’impulsion.

1 T

Ainsi, la puissance moyenne d’un signal CW impulsionnel (Pavg) est definie par

I’équation suivante :

1 T
Pavg = ?J‘ Pips()dt (1.54)
0

Dans le cas d’une impulsion idéale, la puissance moyenne d’un signal CW

impulsionnel peut étre reliée a la puissance impulsionnelle par la relation suivante :

T
Pavg = Pp (T) (1.55)
1.5.2.2 Expression des puissances dans le domaine fréquentiel

La caractérisation en mode CW impulsionnel dans le domaine fréquentiel consiste
généralement a filtrer le spectre du signal de maniére a ne garder que la raie centrale. Donc,

elle permet de mesurer seulement la puissance de la raie centrale a la fréquence fj.

Ensuite, des relations entre la puissance contenue a la fréquence f; et les différentes
puissances definies précédemment a partir de la caractérisation dans le domaine temporel

peuvent étre établies. Ces relations sont décrites par les équations (1.56) et (1.57).
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Pty = Pavg (7 (1.56)
Po=h () (1.57)

Ces relations ne sont valables que pour une impulsion idéale. Dans le cas réel, un
signal impulsionnel présente des temps de montée et de descente non négligeables et peut

présenter certaines fluctuations dans I’impulsion.

Un autre inconvénient de la caractérisation dans le domaine fréquentiel est la perte en
dynamique de mesure qui représente la différence en dB entre le plancher de bruit et le plus
grand signal pouvant étre mesuré [47]. En mode CW impulsionnel, cette grandeur est
habituellement réduite par le rapport cyclique (z/T). La formulation analytique de la perte en

dynamique est donnée par 1’équation (1.58).
T
Perte en dynamiquep) = 20log;g (T) (1.58)

1.5.3 Caractérisation en mode multiporteuse

Un amplificateur de puissance non linéaire génere des distorsions de type harmonique
et non harmonique (distorsions de porteuse et d’enveloppe). La distorsion harmonique est due
aux fréquences harmoniques de la porteuse qui sont générés sur les fréquences
multiples (2fy, 3f5, ... ). La distorsion non harmonique intervient a I’intérieur et autour de la
bande de fréquence occupée par le signal modulant. La distorsion harmonique est facilement
éliminée par filtrage passe-bas, ce qui n’est pas les cas pour la distorsion non harmonique.
D’ou la nécessité des différents modes de caractérisation autres que le mode CW, afin de
caractériser les non linéarités de 1’amplificateur qui sont associés par défaut a la distorsion

non harmonique.
1.5.3.1 Cas biporteuse

La technique classique de caractérisation des non linéarités de I’amplificateur de
puissance consiste a réaliser des mesures en mode biporteuse : 1’amplificateur est excité par
un signal composé de deux porteuses sinusoidales de pulsation w; et w, espacées d’une

pulsation 2wpgp. Le principe de cette caractérisation est représenté sur la Figure 1-25.
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Amplificateur non
linéaire
x(H1T
W1 W2 Fréquences
YiHT
C/l3
eI
w1 Wy Wy + w; Fréqu,ences

Figure 1-25 : Caractérisation en mode biporteuse.

D’aprés la Figure 1-25, ’amplificateur de puissance excité par un signal biporteuse
génere des composantes parasites autour de la bande du signal modulant (2wgr). Ces
composantes sont des produits d’intermodulations qui correspondant a une combinaison
linaire des fréquences fondamentales du signal et des fréquences harmoniques multiples des

fréquences fondamentales.

Pour quantifier les produits d’intermodulations, et ensuite le degré de linéarité¢ de
I’amplificateur, un facteur de mérite est défini : il est nommé C/I (Carrier to Intermodulation)
et correspond a la différence de puissance entre la raie d’une fondamentale (C) et une raie

d’intermodulation (I).

Ainsi on peut définir le rapport C/I d’ordre 3, 5, 7, ... suivant ’ordre de la raie

d’intermodulation.
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1.5.3.2 Cas multiporteuse

La caractérisation par un signal biporteuse n’est plus suffisante pour rendre
effectivement compte du comportement de 1’amplificateur de puissance utilis€ pour des
applications de télécommunications fonctionnant avec des signaux majoritairement large
bande et multiporteuse. La caractérisation de I’amplificateur avec un signal multiporteuse
devient alors nécessaire afin d’obtenir des mesures dans des conditions réelles de

fonctionnement.

Suivant le signal d’excitation utilisé, deux critéres sont définis pour quantifier les non

linéarités de 1I’amplificateur de puissance.

1.5.3.2.1 L’ACPR

Le critéere d’ACPR (Adjacent Channel Power Ratio) est un facteur de mérite utilisé
pour quantifier les remontées spectrales dans les bandes adjacentes de la bande du signal utile.
L’ACPR est la différence en puissance entre le lobe principal (signal utile) et un des lobes
secondaires. Les ACPR droite et gauche sont alors définis suivant le coté de la bande

adjacente. La dégradation de I’ACPR a travers un amplificateur de puissance est illustrée sur

la Figure 1-26.
DSF,(f) DSFs(f)
N N

ACPR
Amplificateur non : \
> linéaire i \\ >
fo Fréquences fo Fréquences
BWadjacent
<>
BWutile

Figure 1-26 : Principe de la caractérisation multiporteuse, critere ACPR.

L’expression de I’ACPR est donnée par I’équation (1.59).
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Syw.. DSP(f).df
I, DSP,(f). df

ACPR (dBc) = (1.59)

Wadjacent

1.5.3.2.2 Le NPR

Le critere NPR (Noise Power Ratio) est utilisé pour quantifier le bruit généré par les
non linéarités de 1’amplificateur de puissance dans la bande du signal. Le signal utilisé pour
déterminer le critere du NPR est constitué d’un grand nombre de porteuses d’amplitudes
¢gales et de phases aléatoires afin de se rapprocher d’un bruit gaussien a bande limitée. Pour
mesurer le bruit dans la bande du signal, un trou (en anglais notch) est généralement créé dans
le centre de la bande d’une largeur correspond a 1% de la bande. Le principe de la

caractérisation en NPR d’un amplificateur est illustré sur la Figure 1-27.

DSP.(f) DSFP(f)
N N BWtrou

—>i i<

; NPR

Amplificateur non /

. > linéaire >

fo Fréquences Fréquences
<>l >
BWporteuses

Figure 1-27 : Principe de la caractérisation multiporteuse, critere NPR.

Le NPR est alors défini par 1’équation (1.60) comme le rapport entre la puissance du

signal dans la bande utile et la puissance contenue dans le trou.

NPR (dB) Jowriouses PSP df
[ ow,,.. DSP(P).df (1.60)
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1.6 Conclusion

Ce chapitre a été consacré a la présentation du contexte des systemes de
télécommunications modernes, et plus particulierement I’environnement et les contraintes
associés a I’amplification de puissance dans ces systémes. Les difficultés de la conception et
de la caractérisation des amplificateurs de puissance utilisés dans des architectures de
transmission avancées ont ¢été¢ évoquées. La mise en ceuvre d’une architecture polaire de
transmission permettant d’obtenir théoriquement une amélioration de la linéarité en
garantissant un bon rendement grace a I’utilisation d’un amplificateur en classe commuté
excité avec des signaux a enveloppe constante est présenté. Enfin les différents modes de
caractérisation d’un amplificateur de puissance ont été détaillés ainsi que les facteurs de
mérite décrivant les grandeurs caractéristiques. Des outils de caractérisation temporelle
expérimentale fine et efficace permettant de déterminer les différents facteurs de mérite sont
alors indispensables.
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Chapitre II : Systéme de caractérisation temporelle de dispositifs non linéaires

11.1 Introduction

Le chapitre précédent a mis 1’accent sur I’importance de la caractérisation fine et
efficace de dispositifs non linéaires d’amplification de puissance utilisés dans les systemes de
télécommunications. Ces systémes, qu’ils soient utilisés pour des applications civiles ou
militaires, nécessitent I’emploi de techniques de modulation de plus en plus complexes dont la
bande passante occupée est de plus en plus importante afin de répondre aux besoins croissants
d’efficacité et de rapidité. L’amplification de puissance est une fonction extrémement critique
dans ces systemes dans la mesure ou elle a une influence prépondérante sur le bilan global du
systéme de transmission en termes de puissance, de consommation et de linéarité. De plus, la
recherche de compromis entre ces parameétres s’accroit avec la complexité des signaux utilisés

et I’¢largissement des bandes passantes.

Des systemes de caractérisation expérimentale tres performants sont donc
indispensables pour offrir aux concepteurs les outils d’évaluation des comportements de
dispositifs non linéaires dans les systemes de transmission, et pour aider a I’optimisation
expérimentale des performances de ces dispositifs. D’autre part, ces systémes de mesure sont
tres utiles pour la validation des méthodes de conception et celle des modéles des circuits
radiofréquences (RF) et microondes utilisés dans les logiciels de conception assistée par
ordinateur (CAO). De plus, ces systémes peuvent fournir des outils d’extraction de modéles
électriques et/ou électrothermiques, a partir des résultats de caractérisation, dans le cas ou les

modeles n’existent pas ou ne sont pas encore fiables.

Afin de caractériser finement les dispositifs non linéaires d’amplification de puissance
dans des conditions réelles de fonctionnement, le développement d’un outil de caractérisation
précis pour des signaux modulés a trés large bande et a forte dynamique d’amplitude devient
essentiel pour toute investigation sur les distorsions non linéaires. Cet outil doit permettre,
d’une part, d’extraire les critéres de performance en puissance, en rendement et en linéarité.
D’autre part, il doit contribuer a aider a I’extraction des modeles au niveau composant ou
systéeme. Comme la linéarité est devenu un critére capital pour les performances globales des
systéemes de transmission, la caractérisation des effets non linéaires dans les dispositifs
d’amplification de puissance doit consister & mesurer le plus précisément possible les
distorsions qui résultent des non linéarites de dispositifs ainsi que les phénomenes de

mémoire résultant des effets électriques, thermiques ou des phénomeénes de piéges. Dans ce
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contexte, il s’avere que seul un outil de caractérisation permettant la mesure des signaux RF
calibrés dans le domaine temporel permet 1’extraction compléete de toutes les informations

utiles décrivant totalement le comportement du dispositif sous test & ses acces.

Les systemes de mesure temporelle RF avec des capacités de mesure large bande sont
actuellement divisés en deux catégories suivant la stratégie de mesure qu’ils adoptent [48].

Ces systemes sont capables de reproduire une forme d’onde dans le domaine temporel :

e A partir d’une transformation de I’ensemble de toutes les composantes
fréquentielles mesurées avec les informations d’amplitude et phase extraites a un
instant donné,

e ou bien directement a partir d’un nombre d’échantillons temporels suffisants pour
décrire les variations les plus rapides des signaux sur une durée d’acquisition

donnée de ces derniers.

Les systemes de mesure les plus significatifs pour la caractérisation temporelle sont

représentés sur la Figure I1-1.

) )
Domaine Echantillonnage
Fréquentiel Temporel
— —
) )
Echantillonnage Echantillonnage
Bande Etroite RF

— _I_J
) /_Iﬁ

Conversion par Echantillonnage Sous
Mélange Direct Echantillonnage
_l_/ —
P e ————— — . [ |
i ; )
Hétérodynage HeFerodyna_ge ; Oscilloscope OSF illoscope par Oscilloscope
Bande Etroite Multiharmonique; § Temps Réel Declen_chement Cohérent
LSNA (Trigger)
——

Figure I1-1 : Les principales techniques de mesure temporelle [48].

La premiére catégorie de ces systéemes de mesure (dans le domaine frequentiel)
regroupe ceux fondés sur le principe de mesure par balayage fréquentiel (branche gauche de

la Figure I1-1). Cette catégorie a conduit a la définition d’outils regroupés sous Ia
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dénomination NVNA (Non-linear Vector Network Analyzer) [49] [50]. Sous cette
dénomination, deux types d’outils trés différents dans leur principe de fonctionnement
peuvent étre distingués. Le premier est celui fondé sur le principe de 1’« hétérodynage a bande
étroite ». Son fonctionnement est principalement 1lié a 1’utilisation d’une téte de réception
(« Front end ») constituée de mélangeurs pour réaliser une mesure hétérodyne. Cette téte de
réception convertit donc le signal RF constitué de plusieurs fréquences harmoniques en un
signal a plus basse fréquence (Frequence Intermédiaire fx;). Ce signal est alors envoyé dans
un filtre & bande étroite autour de la fréquence fz;. Ensuite, ce signal est converti dans le
domaine numérique par 1’utilisation d’un convertisseur analogique numérique (CAN) a bande
étroite et a haute résolution pour obtenir une grande dynamique de mesure. En revanche,
I’inconvénient majeur de ces systémes se situe dans la perte de la cohérence de phase entre les
différentes composantes fréquentielles du signal. Elle est due a la nécessité de réaliser un
balayage fréquentiel pour traiter chacune des fréquences composant le signal a mesurer. Ce
balayage implique une perte de cohérence de phase de 1’oscillateur local du mélangeur de la
téte de réception a chaque changement de fréquence. Ainsi, pour préserver 1’information de
phase durant la mesure et reconstruire le signal temporel, une référence de phase HPR
(Harmonic Phase Reference) et un mélangeur de référence supplémentaire sont indispensables
[51]. Cette voie de référence en phase additionnelle rend le systéme plus complexe et la

mesure temporelle limitée en bande d’enveloppe [52].

Le second outil de caractérisation regroupé sous la dénomination NVNA est appelé
LSNA (Large Signal Network Analyser). Il utilise le principe de 1’« hétérodynage
multiharmonique » qui peut étre vu d’un point de vue temporel comme un sous-
échantillonnage du signal RF. Il a été utilisé pour la caractérisation temporelle RF de
dispositifs non linéaires pour mesurer des signaux composeés de la fréquence fondamentale et
de plusieurs fréquences harmoniques ou pour des signaux modulés dont les bandes
d’enveloppe étaient principalement étroites [53] (inférieures a la bande passante du filtre FI
placé en sortie du mélangeur harmonique de la téte de réception : soit entre 10 et 20 MHz). Il
est & noter toutefois que ce systéme mesure aussi les composantes d’enveloppe autour des
fréquences harmoniques. Des modifications des tétes de réception pour des mesures de
signaux modulés large bande ont aussi été proposées [54] [55] mais n’ont jamais connu de
valorisation commerciale li¢ a la difficulté de proposer un étalon adéquat pour 1’étalonnage.
Les systemes de mesure a sous échantillonnage modifiés sont ainsi restés a 1’état d’outil de

caractérisation de laboratoire. Ces travaux de thése ne reprennent pas les descriptifs déja
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souvent décrits dans les travaux précedents réalises a XLIM ou dans d’autres laboratoires de

recherche mondiaux.

Les systemes de mesure fonctionnant dans le domaine temporel par échantillonnage
constituent la seconde catégorie d’outils de caractérisation RF (Branche droite de la Figure
I1-1). Dans ces systemes de mesure par échantillonnage les composantes fréquentielles

contenue dans la bande passante de la téte de réception sont mesurées simultanément.

Les oscilloscopes numériques qui sont utilisés pour realiser cet échantillonnage RF se
subdivisent généralement en deux familles qui permettent la caractérisation temporelle large

bande de dispositifs non lineaires :

e d’une part, les oscilloscopes numériques a échantillonnage en temps réel sont
capables d’échantillonner directement les signaux RF en utilisant des tétes
d’échantillonnage ultra rapides. Ces oscilloscopes, appelés aussi oscilloscopes
numériques a échantillonnage direct (DSO, Digital Sampling Oscilloscope), sont
souvent limités en dynamique pour des raisons liées aux contraintes de la
conception des CAN a grande vitesse d’échantillonnage et de haute résolution,

e d’autre part, les oscilloscopes numériques a échantillonnage en temps équivalent
fonctionnent avec le principe de sous-échantillonnage. Comme ils sont fondés sur
des horloges fonctionnant a des fréquences plus basses que les oscilloscopes a

temps réel, ces oscilloscopes sont capables d’atteindre des meilleures dynamiques.

Parmi les principes de fonctionnement des oscilloscopes a échantillonnage a temps

équivalent, deux sont largement utilisés :

e I’échantillonnage a temps équivalent « par déclenchement » (trigger),

e [I’échantillonnage a temps équivalent « cohérent ».

Certains de ces oscilloscopes peuvent garantir une mesure temporelle RF de signaux

pour des bandes fréquentielles analogiques pouvant aller jusqu’a 100 GHz [56] [57].

Ce chapitre est donc principalement consacré a la description de ces deux types
d’échantillonnage. Toutefois, la premicre partie de ce chapitre est tout d’abord dédi¢e a la

description des principes fondamentaux des systémes d’échantillonnage. Les différentes
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architectures des systémes d’échantillonnage utilisées pour la mesure a sous échantillonnage a

temps équivalent sont détaillées.

Dans la deuxieme partie de ce chapitre, les différentes techniques de génération du
signal d’horloge utilisées dans les oscilloscopes numériques a échantillonnage a temps
équivalent sont présentées. Elles permettent de distinguer clairement le fonctionnement des
oscilloscopes a temps équivalent «par déclenchement» et ceux a temps équivalent
« cohérent ». Les avantages et les inconvénients de ces deux types d’oscilloscopes sont
présentés. La derniére partie de ce chapitre consiste en une description succincte du systeme

de mesure temporelle développé a XLIM.
11.2 Systéme d’échantillonnage

11.2.1 Approche théorique [58]

Différentes architectures d’échantillonnage se retrouvent dans les systémes de
numérisation qui permettent de convertir un signal analogique en un signal numérique. Pour
réaliser cette conversion, deux étapes de discrétisation sont nécessaires : une discrétisation
temporelle réalisée par un échantillonneur, et une discrétisation d’amplitude a I’aide d’un

quantificateur.

Dans un systéme d’échantillonnage réel, la quantification de I’échantillon n’est pas
immédiate. Ainsi, une deuxiéme fonction doit étre associée a 1’échantillonneur afin de
maintenir la valeur de [1’échantillon a la sortie. Les deux fonctions constituent un
échantillonneur-blogueur qui est physiquement réalisé en associant un étage de commutation
a une capacité de maintien. Le principe de fonctionnement d’un systeme d’échantillonnage

idéal est représenté sur la Figure 11-2.
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R(t)

AG) @ !D_.tw._ A0

Figure 11-2 : Principe du systéme d’échantillonnage.

Une modélisation simple a mettre en ceuvre consiste a considérer le systeme
d’échantillonnage idéal comme une résistance variable dans le temps (R(t)), définie par
I’équation (11.1), placée en série avec une capacité de maintien fixe (C). La sortie de ce circuit
est bien la tension aux bornes de la capacité. Cette derniére est supposée totalement déchargée

a 1’état initial.

Ry, te [0; t,]

R® ={+oo, t€ [ty; Tl (1)

On peut définir la résistance variable comme une fonction rectangulaire d’amplitude
(Ry) et de durée (t,,). Alors, la réponse impulsionnelle (h(t)) du systéme d’échantillonnage

peut étre calculée :

1 t

—e'T, o<t<t
h(t)={re ‘ w (11.2)
0, t,<t<T,

Avec T = R,(C , la constante de temps du systeéme d’échantillonnage.

La réponse en fréquence du systéeme d’échantillonnage (H(f)) est obtenue par

Transformée de Fourier (TF) de la réponse impulsionnelle :

1— e—tTW(1+j21'tfr)
H = 1.3
) 1+ j2nft (11:3)
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L’expression de 1’efficacité d’échantillonnage (SE, Sampling Efficiency) peut étre

déterminée a partir de 1’équation (11.3), puisqu’elle correspond au gain en DC (f = 0) du

systéme d’échantillonnage. Cette expression est décrite par 1’équation (11.4).

tw

SE=1-—e"7 (11.4)

Cette efficacité spectrale est un critére qui permet de donner une valeur quantitative de

I’estimation de la tension de sortie du circuit RC par rapport a la tension d’entrée. Deux cas

peuvent étre distingués a partir de la réponse fréquentielle du systéme d’échantillonnage
(équation (11.3)) :

1) t, < t:dans ce cas appelé par la suite « mode Sampling », la durée d’ouverture

2)

est trés petite par rapport a la constante de temps du systeme d’échantillonnage. La
réponse en fréquence du systeme d’échantillonnage est alors définie par I’équation

suivante :

H(f) = t?wsinc(ftw) (11.5)

Un parametre trés important a déterminer a 1’aide de la réponse en fréquence, est la
bande passante du systéme d’échantillonnage. En utilisant 1’équation (I1.5), la

bande passante (a -3 dB) [58] peut étre définie par:

0.442

fe(=3dB) = (11.6)

w
Ainsi, I’efficacité d’échantillonnage s’exprime dans ce cas par la relation suivante:

tW
SE =2
. (11.7)

A t donné, plus la durée de I’échantillonnage est courte, plus la tension de sortie

est « différente » de la tension d’entrée.

t, > T : dans ce cas appelé par la suite « mode Tracking », la durée d’ouverture

est trés grande par rapport a la constante de temps du systeme d’échantillonnage.
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La réponse en fréquence du systéme d’échantillonnage est alors donnée par

I’équation suivante :

1

H(f) = 1% j2nft (11.8)

La bande passante dans ce cas est exprimée par la relation suivante :

ﬁ(—3d3)==§%; (11.9)

Cependant, D’efficacité¢ d’échantillonnage est indépendante de la constante de
temps du systeme, et elle est égale a 100% : la tension de sortie est exactement la

tension d’entrée du systéme.
11.2.2 Approche physique des deux modes d’échantillonnage

Pour évaluer les caractéristiques fondamentales du systeme d’échantillonnage, les
deux cas présentés dans la partie précédente ont été étudiés théoriquement et plus précisément
en donnant des valeurs numériques aux éléments composants le circuit illustrant le principe

d’échantillonnage (Figure 11-2).
11.2.2.1 Mode « Sampling » (t,, < T)

Dans ce cas d’étude, les valeurs numériques données aux éléments Ry, C et t,, sont les

suivantes :
e R,=30Q,
e (C=10pF,
e t, =10ps.

La réponse fréquentielle du systéme déterminée a partir de 1’équation (11.5) avec les

valeurs précédentes est représentée sur la Figure 11-3.
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Figure 11-3 : Réponse fréquentielle du systéme d’échantillonnage en mode « Sampling ».

D’apres la réponse présentée sur la Figure 11-3, et en calculant les caractéristiques du

systéme d’échantillonnage, les grandeurs caractéristiques suivantes sont obtenues :

e la bande passante déterminée a -3 dB est égale a 44.2 GHz,

e [Defficacité d’échantillonnage est de 3.3%,

e le premier zéro dans la réponse fréquentielle (zéro du sinc) tombe a 100 GHz.

Dans ce cas d’étude, force est de constater que la bande passante fréquentielle du

systeme d’échantillonnage est trés large. En revanche, 1’efficacité d’échantillonnage obtenue

est trés faible.

Ce cas est typique d’un systeme d’échantillonnage en mode « Sampling ». Un

synoptique de principe de ce systeme réalisé a base de diodes Schottky est représentée sur la

Figure 11-4 [58].
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Figure 11-4 : Synoptique de principe d’un systéme d’échantillonnage en mode « Sampling ».

La Figure I1-4 décrit le synoptique d’une téte d’échantillonnage. Cette structure est
fondée sur un pont de diodes, polarisées en inverse par le réseau de résistance (Rj;,s). Les
diodes sont ensuite rendues brievement passantes par deux signaux impulsionnels (t,,) en
opposition de phase, ayant une largeur de quelques ps. Les charges accumulées dans les deux
capacités (C) durant I’échantillonnage, sont ensuite mesurées a la sortie par la tension V;(t), a
travers le sommateur de tension formé par les deux résistances (Rp;qs). L’architecture
différentielle permet une bonne isolation entre les entrées différentielles du signal
impulsionnel d’échantillonnage et la sortie V;(t). Cette structure ne nécessite pas de

préamplificateur et peut donc atteindre des bandes passantes de plusieurs dizaines de GHz.
11.2.2.2 Mode « Tracking » (t,, > T)
Les valeurs numériques données aux éléments Ry, C et t,, du circuit, dans ce cas

d’étude, sont les suivantes :
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o RO == 1.5 Q,
e ( =10pF,
e t, =1500ps.

La réponse fréquentielle du systéme d’échantillonnage peut étre déterminée a 1’aide de

1’équation (11.8). Cette reponse est illustrée par la Figure 11-5.
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Figure 11-5 : Réponse fréquentielle du systeme d’échantillonnage (t,, > 7).

Dans ce cas d’étude, les caractéristiques suivantes sont obtenues :

e la bande passante déterminée a -3 dB est égale a 10.6 GHz,

e [’efficacité d’échantillonnage est de 100%.

Une efficacit¢ d’échantillonnage parfaite est obtenue, mais le systeme
d’échantillonnage est limit¢ en bande passante. Cette limitation est directement liée a la
constante de temps (t) et donc a I’'impédance présentée par le circuit constitué des éléments
R, et C. La diminution de cette impédance présente actuellement un enjeu de recherche. Une
solution utilisée dans les systemes dits « Track and Hold » consiste a ajouter a ’entrée du
systéme d’échantillonnage un amplificateur suiveur de tension large bande avec une faible
impédance de sortie (R;) et une impédance d’entrée élevée. Ce dernier circuit permet alors de
diminuer la résistance équivalente dans le calcul de la constante de temps de
I’échantillonneur. En revanche, la diminution de la valeur de la capacité de maintien peut
entrainer une augmentation des phénomenes liés aux capacités parasites, d’ou la nécessité de

trouver un compromis entre la bande passante et la résolution qui peut étre affectée par ces
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phénomenes [59]. Un synoptique de base du systéme d’échantillonnage en mode « Tracking »

est représentée par la Figure 11-6.

i I:I S04 AmBIifica:[eur ——C| V()
suiveur

Figure 11-6 : Synoptique de base du systéme d’échantillonnage en mode « Tracking ».

L’entrée de ce systéme est adaptée par une résistance 50 ohms, I’impédance d’entrée
élevée de I’amplificateur suiveur, permet a ce dernier de mesurer la tension (V,(t)) aux
bornes de la résistance(50 Q) puis, de présenter cette tension au systéme d’échantillonnage
avec une impédance de sortie trés faible. Ainsi la constante de temps du systeme
d’échantillonnage est fortement réduite. En prenant un temps de fermeture t,, > 57 (57
correspond a la durée du régime transitoire), la tension V;(t) aux bornes de la capacité (C)
peut ainsi suivre la tension d’entrée, avec une efficacité de 100% si la fréquence est inférieure

a la fréquence de coupure du réseau RC, d’ou le nom du mode « Tracking ».
11.2.3 Techniques de fonctionnement de systéme d’échantillonnage

La conclusion concernant les deux modes d’échantillonnage : « Sampling » et

« Tracking » présentés dans le paragraphe précédent est la suivante :

v"le mode « Sampling » permet d’atteindre des bandes passantes trés élevées
(100 GHz), mais possede une efficacité d’échantillonnage trés faible,
v le mode «Tracking» permet quant a lui, d’avoir une efficacité

d’échantillonnage proche de 100%, mais a une bande passante relativement
faible (< 20 GHz).

Dans la suite, deux techniques permettant d’atteindre une efficacité d’échantillonnage

de 100% pour des architectures de type « Sampling » sont présentées. Ce sont celles a partir
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desquelles sont concus les circuits appelés « Sample and Hold circuits ». L’architecture dite
« Tracking » peut elle aussi étre modifiée pour aboutir aux circuits actuels appelés « Track

and Hold circuits».
11.2.3.1 Technique « Sample and Hold »

Un défi majeur a relever dans les systémes d’échantillonnage de type « Sampling » est
celui de [Daugmentation significative de D’efficacit¢ d’échantillonnage qui est
fondamentalement trés faible. Cette problématique conduit a I’ajout d’étages supplémentaires
a la sortie de la téte d’échantillonnage afin de compenser les pertes. Deux techniques de type
« Sample and Hold » permettant d’obtenir une efficacité d’échantillonnage de 100%, sont

présentées dans ce paragraphe.

11.2.3.1.1 Avec retour ou « feedback » [60] [61]

L’architecture « Sample and Hold » avec retour ou « feedback » est largement utilisée
dans les oscilloscopes numériques a échantillonnage a temps équivalent [62]. Le principe de
fonctionnement de cette architecture consiste a capturer la différence de tension entre deux
échantillons consécutifs plutét que la tension absolue de chaque échantillon. Ce principe peut
étre appliqué, si la différence de tension entre deux échantillons consécutifs n’est pas trop
grande. A cet effet, la tension capturée est réinjectée a I’entrée par feedback. Le schéma de
principe de [D’architecture « Sample and Hold » avec feedback et son principe de

fonctionnement sont représentés respectivement sur la Figure 11-7 et la Figure 11-8.

Feedback

® - oGO rre

e . 4 O]

CAN

1_Amplificateur AC T
-T- bande étroite

®

Figure I1-7 : Schéma de principe de I’architecture « Sample and Hold » avec « feedback ».
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Signal Entrée

Impulsion
d’échantillonnage

Tension Capacité

Sortie Amplificateur

Impulsion Mémoire

Sortie Intégrateur

Figure 11-8 : Principe de fonctionnement de 1’architecture « Sample and Hold » avec
« feedback ».

Précédemment, il a ét¢ montré, que dans un systéme d’échantillonnage « Sample and
Hold », la durée d’ouverture est trés petite par rapport a la constante de temps du
circuit RC (t,, «< 1). Pour cette raison, la capacité de maintien n’a pas le temps de se charger
a 100% de la tension RF du signal d’entrée. Par conséquent, comme illustré sur le diagramme
de la Figure 11-8, Iimpulsion d’échantillonnage est extrémement étroite, et 1’efficacité
d’échantillonnage réelle peut étre plus petite que 3%. L’amplificateur AC bande étroite
permet d’obtenir une version amplifiée et étirée dans le temps de I’impulsion échantillonnée.
Ensuite, I’impulsion a la sortie de I’amplificateur est intégrée pendant une durée relativement
longue afin d’atteindre un niveau égale a la tension RF d’entrée. La sortie de I’intégrateur est
le résultat cumulé des échantillons d’entrées successifs. Elle est également réinjectée a
I’entrée de ’amplificateur avec une boucle de feedback. Le feedback possede une constante
de temps tres lente afin de stabiliser le systeme. Ainsi, il faudra prés de la moitié de la période
d’échantillonnage pour « recharger » la capacité d’entrée au méme niveau que celui qui
existait lorsque D’échantillon a ¢été prélevé avant les opérations d’amplification, de

« mémorisation » et d’intégration. L utilisation de ce circuit de retour « feedback » se justifie
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par le maintien du niveau de tension de I’¢chantillon dans la capacité. Avec la seconde
impulsion d’échantillonnage, c’est la différence de tension entre deux échantillons qui est
alors capturée. Ainsi, la boucle de feedback peut étre considérée comme un circuit auto-
correcteur qui rend la performance de 1’échantillonnage indépendante des variations de gain

de I’amplificateur [60].

Les avantages et les inconvénients d’un systéme d’échantillonnage « Sample and

Hold » avec feedback sont les suivants :
Inconvénients :

e le systétme est incapable de fonctionner plus rapidement qu’a un taux
d’échantillonnage de 200 kéch/s, a cause de la durée d’intégration relativement
longue et de la constante de temps tres lente de la boucle de feedback,

e la différence entre les échantillons successifs doit étre faible.
Avantages :

e le systeme possede une large bande passante (70 GHz),

e [’efficacité d’échantillonnage est de 100%.

11.2.3.1.2 Sans feedback [63]

L’architecture du systéme d’échantillonnage « Sample and Hold » sans feedback peut
étre encore utilisée dans les oscilloscopes numériques a échantillonnage & temps équivalent
[57]. Le principe de fonctionnement est plus simple qu’une architecture avec feedback,
puisqu’elle comporte un amplificateur de type « Charge Amplifier » capable de compenser les
pertes du systéeme d’échantillonnage, et d’avoir une efficacité d’échantillonnage de 100%. Le

schéma de principe de cette architecture est représenté sur la Figure 11-9.
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Charge Amplifier

THA

CAN

Figure 11-9 : Schéma de principe de I’architecture « Sample and Hold » sans feedback.

Ainsi, le principe de fonctionnement de 1’architecture est illustré par la Figure 11-10.

Signal Entrée

Impulsion
d’échantillonnage

Sortie Amplificateur

Sortie THA

Figure 11-10 : Principe de fonctionnement de 1’architecture « Sample and Hold » sans

feedback.

Dans cette architecture, 1’amplitude maximale de I’impulsion d’échantillonnage

amplifiée et étirée dans le temps a la sortie de I’amplificateur est égale a la tension RF

échantillonnée. Afin de donner suffisamment de temps au CAN pour numériser la tension, un

THA (Track and Hold Amplifier) permet de maintenir la tension RF échantillonnée a la sortie

de I’amplificateur pendant toute la période d’échantillonnage.

Le systeme d’échantillonnage « Sample and Hold » est capable d’offrir les

performances suivantes :
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e une large bande passante (100 GHz),

e une efficacité d’échantillonnage de 100%,

e Uun taux d’échantillonnage pouvant atteindre 10 Méch/s,

e cette architecture peut fonctionner avec des échantillons successifs ayant des

valeurs tres différentes.
11.2.3.2 Technique « Track and Hold »

Dans un systéme d’échantillonnage en mode « Tracking », la durée d’ouverture est
tres grande par rapport a la constante de temps (t,, > 7). Cette condition rend le systeme
limité en termes de bande passante comme montré dans le paragraphe (11.2.2.2), mais avec
une efficacité proche de 100%. Ce systéme est encore capable d’atteindre des fréquences

d’échantillonnage élevées.

L’architecture réelle d’un systéme d’échantillonnage « Track and Hold » est composée
de deux etages (échantillonneurs-bloqueurs master et slave) cascadés et déclenchés en
opposition de phase afin d’optimiser la vitesse de conversion du systeme. Chaque étage est
précédé par un amplificateur suiveur de tension large bande (EFA, Emitter Follower
Amplifier) présentant une forte impédance d’entrée et une impédance de sortie quasiment
nulle, afin d’optimiser la bande passante [59] [64]. Le schéma de principe de cette

architecture est représenté sur la Figure 11-11.

Echantillonneur- Echantillonneur-
Bloqueur (Master) Bloqueur (Slave)
Entrée l\
I T
Amplificateur Amplificateur Amplificateur
suiveur suiveur suiveur
l.\ /.\
Horloge @ T
Déphaseur

Figure 11-11 : Schéma de principe de 1’architecture « Track and Hold ».

Le principe de fonctionnement de 1’architecture « Track and Hold » est illustré par la
Figure 11-12.
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Figure 11-12 : Principe de fonctionnement de I’architecture « Track and Hold ».

La demi-période de I’horloge d’échantillonnage correspondant au mode bloqué (Hold)

du premier étage et au mode suiveur (Track) du second étage est appelée demi-période Tyr.

La demi-période de I’horloge d’échantillonnage correspondant au mode suiveur
(Track) du premier étage et au mode bloqué (Hold) du second étage est appelée demi- période
TTH-

La sortie du deuxiéme étage en mode suiveur lors de la demi-période Tyt est donc la
valeur de la sortie du premier étage en mode suiveur a la fin de la demi-période précédente
Tty maintenue par le second étage pendant cette demi-période Tyr. Le second étage suit

(Track) la tension bloquée du premier étage obtenue a la fin de la demi-période précédente.
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Lorsque le premier étage repasse en mode suiveur (demi- période Tty), le deuxieme
¢tage est en mode bloqué et par conséquent, la valeur de 1’échantillon est conservée a la

sortie.

Cette architecture composée de deux étages permet de conserver 1’amplitude de
I’échantillon a la sortie pendant toute la période d’échantillonnage. D’autre part, elle sert aussi
a isoler complétement le signal de sortie du signal d’entrée. La tension RF est directement
échantillonnée avec une efficacité de 100% et le CAN a suffisamment de temps pour

quantifier la tension.

L’inconvénient d’une telle architecture réside dans le compromis a établir entre les
trois parametres qui définissent les performances du systeme : la fréquence d’échantillonnage,
la bande passante et la résolution. Si la bande passante doit étre privilégiée, les

caractéristiques suivantes d’un systéme « Track and Hold » [64] [65] peuvent étre définie:

e une efficacité d’échantillonnage de 100%,
e des fréquences d’échantillonnage tres élevées (2 Géch/s),
e signal d’échantillonnage (horloge) sinusoidal,

e une bande passante limitée (13 /18 GHz).

11.3 Principes de fonctionnement des oscilloscopes

numerigues a échantillonnage a temps équivalent

Les principales architectures qui permettent de réaliser I’échantillonnage ont été
décrites dans le paragraphe précédent. Ces architectures nécessitent ensuite 1’utilisation de
circuits particuliers permettant de définir les instants d’échantillonnage. Ces circuits sont
concus selon deux techniques principales dans les oscilloscopes numériques a échantillonnage

a temps équivalent :

e la technique de 1’échantillonnage a temps équivalent par « déclenchement »

(trigger),
e I’échantillonnage a temps équivalent « cohérent ».
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11.3.1 Echantillonnage a temps équivalent par declenchement (trigger)
11.3.1.1 Mode séquentiel

Le mode d’échantillonnage séquentiel est le plus utilis¢ dans les instruments de
mesure temporelle fonctionnant par déclenchement. L’idée est de prendre un seul échantillon
a chaque période (ou toutes les N périodes) du signal RF. Le déclenchement de
I’échantillonnage, géré par un circuit « trigger », est décalé légérement d’un échantillon & un
autre. Ce décalage correspondant a un court intervalle de temps est noté (At). La valeur de At
détermine la densité d’échantillons et ensuite la fréquence d’échantillonnage équivalente. Ce

processus, illustré par la Figure 11-13, est répété jusqu’a ce que la totalité du signal soit acquis.

@) .

Signal ‘6(3)
Entrée
. n-1
(l): : : : : :(n) (1). (..(%)
Ty At (n— 2)At (n — 1At Signal

Echantillonné

CEON I | NN N | N

Figure 11-13 : Principe de 1’échantillonnage par déclenchement en mode séquentiel.

La période d’échantillonnage réelle est donc :

Te = NT; + At (11.10)
Ce qui permet de représenter le signal avec une résolution temporelle At.
11.3.1.2 Génération du signal de déclenchement (trigger) [61]

Le circuit de déclenchement (trigger) permet de gérer le délai (At) supplémentaire a
ajouter successivement sur les instants d’échantillonnage dans un mode de fonctionnement
séquentiel par déclenchement. Le schéma de principe de ce circuit est illustré par la Figure
11-14.
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Echantillonneur-

Bloqueur
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Trigger * -
Comparateur 1 J-
+
Controle
du pas CAN Comparateur 2

Figure 11-14 : Schéma de principe de la génération du signal de déclenchement (trigger).

Le controle de délai se fait en utilisant deux rampes de tension. D’abord, un circuit de
déclenchement (comparateur 1) permet de démarrer le générateur de signal rampe (rapide)
d’une maniére synchrone avec le signal RF d’intérét. La durée de la rampe définie la longueur
de la fenétre d’observation en tenant compte de la profondeur mémoire disponible. Une
deuxiéme rampe (tension en escalier), générée par le CNA, se déplace lentement de sorte que
les points d’intersections avec la rampe rapide sont légeérement retardés d’une période a une
autre. Les intersections sont détectées par un deuxiéme comparateur (comparateur 2) qui
déclenche les événements d’échantillonnage. La taille du pas de la tension d’escalier et la
vitesse de montée de la rampe rapide permettent de déterminer la fréquence d’échantillonnage

équivalente.

11.3.1.3 Avantages et inconvénients

L’échantillonnage par déclenchement englobe tous les intéréts de 1’échantillonnage en

temps équivalent et en particulier :

e ce principe ne demande pas une connaissance de la fréquence du signal a
échantillonner,

e la synchronisation avec le signal d’échantillonnage est réalisée automatiquement.

Néanmoins, le circuit de génération du signal d’échantillonnage souffre de quelques

limitations qui résultent principalement du bruit sur les rampes de tension, des effets non
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linéaires, et de la dérive de temps [61]. Ces limitations aménent aux principaux inconvenients

de I’échantillonnage par déclenchement :

distorsion de la base du temps due a la déviation de la rampe non idéale [66],

e limitation en profondeur mémoire (16 kpts) [56],

e taux d’échantillonnage lent de 200 kéch/s,

e la profondeur mémoire étant limitée, et la distorsion de la base de temps
importante, il est donc tres difficile de mesurer un signal répétitif complexe long
composé de deux échelles de temps : la période de la porteuse et la période du

signal modulant (avec cohérence entre I’enveloppe et la porteuse).

11.3.2 Echantillonnage a temps équivalent cohérent

Le principe d’échantillonnage a temps équivalent cohérent peut étre utilisé avec des
systémes d’échantillonnage « Sample and Hold » sans feedback et « Track and Hold ».
Effectivement, ces systemes tolerent une grande différence de niveau entre des échantillons
successifs. Ce principe permet d’avoir un instrument de meilleure précision car il ne fait pas
appel a un générateur de retard (comme dans les oscilloscopes a échantillonnage par
déclenchement décrit dans le paragraphe précédent). En revanche, la synchronisation sur le
signal d’entrée n’est pas automatique. Donc une configuration de I’instrument de mesure

avant le lancement de I’acquisition est nécessaire.

11.3.2.1 Mode « Coherent Interleaving Sampling (CIS) »

L’échantillonnage a temps €quivalent cohérent est implémenté dans les oscilloscopes
numériques dits « presque temps réel » (NRO, Near Real-time Oscilloscope) fonctionnant
avec le mode « Coherent Interleaving Sampling (CIS) » [67]. Le principe de fonctionnement

de la technique CIS est illustré par la Figure 11-15.
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Figure 11-15 : Principe de 1’échantillonnage cohérent en mode CIS.

Ce mode de fonctionnement aboutit a une fréquence du signal d’échantillonnage
constante autour de 10 Méch/s, synthétisé grace a une boucle a verrouillage de phase (PLL,
Phase Locked Loop) [68]. La fréquence constante autour de 10 Méch/s est obtenue en
découpant la trame du signal a acquérir en plusieurs sous intervalles (segments). Ensuite, une
acquisition d’un échantillon est effectuée dans chaque segment. Cela permet d’augmenter la

vitesse d’acquisition d’au moins 50 fois par rapport au mode d’échantillonnage séquentiel (10

Méch/s contre 200 kéch/s).
La notion d’entrelacement (Interleaving) vient du fait que les échantillons ne sont pas

acquis dans ’ordre croissant. Ainsi, un algorithme de reconstruction est nécessaire afin de

remettre chaque échantillon a sa place et permettre la visualisation du signal acquis.

11.3.2.2 Synthése du signal d’échantillonnage

Le principe d’échantillonnage a temps équivalent cohérent nécessite une synthése du

signal d’échantillonnage a partir d’une horloge issue de la méme référence que le signal a

capturer, et cela grace a une boucle a verrouillage de phase PLL [69]. La fréquence du signal
a synthétiser est déterminée grace aux parametres de la configuration de I’instrument fournis

par ’utilisateur (pour rappel, ce principe nécessite une configuration de I’instrument avant
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I’acquisition afin de synchroniser la base du temps sur I’horloge d’entrée) [70]. Un schéma de

principe de la synthése du signal d’échantillonnage est illustré par la Figure 11-16

Syntheése du
signal BB
\ 4
AWG
Echantillonneur-
Bloqueur
\ 4
(~) Modulateur > DST k' T
Référence 4+ T
/:\
Synthese de la
porteuse
PLL
N Synthése .| Synthese du signal
d’horloge “| d’échantillonnage

Figure 11-16 : Schéma de principe de la synthése du signal d’échantillonnage cohérent.

Comme le montre la Figure 11-16, ce type d’échantillonnage s’adresse a des signaux
composés de deux échelles de temps : la période d’une porteuse et la période du signal
modulant. Une cohérence entre la porteuse et 1’enveloppe doit donc étre assurée, ceci
implique que la période de I’enveloppe doit étre un multiple de celle de la porteuse. Ainsi, le
signal d’échantillonnage doit étre cohérent avec le signal & mesurer, ce qui implique une

référence commune entre 1’enveloppe, la porteuse et le signal d’échantillonnage.

11.3.2.3 Avantages et inconvénients

L’¢échantillonnage a temps équivalent cohérent apporte de nouvelles fonctionnalités et

performances par rapport au principe d’échantillonnage par déclenchement en termes de :

e taux d’échantillonnage : 50 fois plus rapide (10 Méch/s contre 200 kéch/s),

e une profondeur mémoire 250 fois plus large (4 Mpts contre 16 kpts),
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o la précision de I’instrument est améliorée, car il n’est pas nécessaire de calibrer le
générateur de retard (trigger),

e ce principe ne souffre pas de distorsions de la base du temps, puisque les instants
d’échantillonnages sont équidistants,

e comme le montre la Figure 11-16, il est maintenant possible avec ce type
d’échantillonnage, de mesurer un signal répétitif complexe long composé de deux

échelles de temps : porteuse et enveloppe.
L’inconvénient de 1’échantillonnage cohérent réside dans:

e la cohérence entre le signal a mesurer et le signal d’échantillonnage.

11.4 Systeme de mesure temporelle 4 canaux (XLIM)

11.4.1 Description du systeme de mesure

Le systéme d’échantillonnage « Track and Hold » est apparu comme un composant
trés intéressant dans le domaine d’instrumentation. Malgré la limitation de la bande passante
RF (13 ou 18 GHz), ce systeme offre une meilleure flexibilité avec des fréquences

d’échantillonnage pouvant atteindre 2 Géch/s et une efficacité d’échantillonnage de 100%.

Pour ces raisons, un systéme de mesure temporelle 4-canaux fondé sur I’utilisation des
THAs (Track and Hold Amplifiers) a été deéveloppé a XLIM avec, pour objectif, la
caractérisation temporelle large bande d’amplificateurs de puissance non linéaires excités
avec des signaux modulés et impulsionnels [71]. Le synoptique de ce systéme de mesure est
représenté par la Figure I1-17. Il est a noter que ce travail de thése n’a pas modifié
I’architecture de base du systéme de mesure mais il a contribué a en améliorer notablement les

performances en termes de résolution et de bandes passantes d’enveloppe mesurées.
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Figure 11-17 : Synoptique du systeme de mesure développé a XLIM.

Le systeme de mesure 4-canaux permet de mesurer simultanément les formes d’ondes
temporelles RF a ’entrée et a la sortie de dispositifs sous test (DST). 1l utilise pour cela deux
coupleurs bidirectionnels large bande (2-18 GHz) capables de séparer les signaux incidents et
réfléchis aux acces du DST. Ensuite, des coupleurs hybrides (180°) permettent d’envoyer les
signaux incidents et réfléchis d’entrée et de sortic en mode différentiels vers les entrées
différentielles de quatre récepteurs THAs (13 GHz BW, 2 Géch/s) [64].Les signaux a la sortie
des THAs sont ensuite amplifiés a 1’aide d’amplificateurs différentiels permettant de
minimiser le bruit de mesure et d’améliorer la dynamique du systéme. Les signaux a la sortie
des amplificateurs sont directement numériser en utilisant un CAN 4-canaux a grande vitesse
d’échantillonnage (420Méch/s) et de haute résolution (12 bits). Une source d’horloge
commune est utilisée a la fois pour le CAN et les THAs, ce qui réduit fortement la complexite
du systéeme. Des atténuateurs sont ajoutés sur les voies couplées afin de garantir un niveau de
puissance respectant la zone linéaire des récepteurs lors de la caractérisation de dispositifs de

forte puissance.
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Les signaux d’excitation sont générés par un générateur de signaux vectoriels RF
(R&S, SMBV100A) [49], suivi d’un amplificateur linéaire d’instrumentation afin d’atteindre
le niveau de puissance souhaité a I’entrée des DST. Le systéme, avant ce travail de thése était
totalement piloté en utilisant le logiciel Labview via la couche VISA de National Instrument
[72].

Deux modes de caractérisation de dispositifs non linéaires liés a deux principes de
fonctionnement différents du systéme de mesure développé sont accessibles. Le premier est
fondé sur le principe de sous échantillonnage en quadrature et il est dédié a la caractérisation
temporelle d’enveloppe. Dans ce mode de fonctionnement, la bande passante du systéme de
mesure est sensiblement améliorée par rapport a d’autres systémes fonctionnant avec le méme

principe (bande d’enveloppe instantanée 5 fois plus large que le LSNA) [73] [74].

Le deuxieme principe de fonctionnement est dedié a la caractérisation temporelle RF
large bande de dispositifs non linéaires. Il est fondé sur le principe d’échantillonnage a temps
équivalent cohérent. Ce principe permet d’acquérir les signaux RF large bande avec des
fréquences d’échantillonnage « virtuelles » supérieures a 100 Géch/s [75]. Cette fréquence
d’échantillonnage virtuelle est définie dans les paragraphes suivants. Le travail de thése décrit
dans ce manuscrit porte principalement sur la mise en place d’un étalonnage spécifique pour
la mesure de signaux large bande présents a 1’acces de dispositifs non linéaires a 1’aide de ce
banc de caractérisation. L’amélioration de ses performances et 1’étude de ses limitations ont
constitué une part importante de ce travail de these et sont évoquées dans la suite de ce

chapitre.
11.4.2 Mesure de la dynamique d’amplitude du systéme de mesure temporelle

Une fréquence d’échantillonnage élevée et une grande dynamique de mesure sont des
critéres indispensables pour un systéme de caractérisation temporelle de dispositifs non
linéaires. Avec le principe d’échantillonnage cohérent, une haute fréquence d’échantillonnage
virtuelle est abordable. La dynamique du systeme de mesure est principalement liée a la
dynamique des THA et des CAN. Une précédente étude avait montré qu’une dynamique de
70 dB des THAs seule est obtenue [75]. Afin de caracteriser la dynamique compléte du
systéme de mesure une caractérisation en puissance de chaque voie du systéme de mesure a
été réalisée dans ces travaux de thése. Une voie de mesure comprend le coupleur hybride, le

THA, DPamplificateur différentiel et une voie du CAN. Le synoptique du banc de
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caractérisation de la dynamique d’une voie de mesure du systétme de caractérisation

temporelle est représenté par la Figure 11-18.

Générateur de signaux Horloge Générateur de signaux
o Ssinusoidal RF Haute o Ssinusoidal RF
Précision
HP 8340 HP 8340
(10 MHz-26 GHz) J (10 MHz-26 GHz)
[180 ]
iy THA
e
Pgg =
@ AP Différentiel
é‘ L=
N\

(b)

Figure 11-18 : Synoptique du banc de caractérisation de la dynamique du systéme de mesure.

Les caractéristiques en puissance sont déterminées par deux phases de mesure. La
premiére phase représentée par la Figure 11-18(a) consiste a mesurer les puissances
disponibles du générateur de signaux sinusoidal au cours d’un balayage multiple de
fréquences et de puissances. Les puissances disponibles sont mesurées en utilisant une sonde
de puissance connectée directement a la sortie du générateur. Dans la deuxieme phase de
mesure (Figure 11-18(b)), les puissances de sortie sont déduites des formes d’ondes
temporelles mesurées avec le CAN en appliquant le principe d’échantillonnage a temps
équivalent cohérent. Les caractéristiques en puissance du systeme pour différentes fréquences

d’excitations sont illustrées sur la Figure 11-19.
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Figure 11-19 : Dynamique du systéeme de mesure.

D’aprés ces caractéristiques en puissance, la dynamique du systéme de mesure peut
étre extraite. Cette dynamique indique la zone de fonctionnement linéaire du systéeme de

mesure.

Pour ce systeme de mesure, une dynamique de prés de 70 dB est obtenue sur une
bande passante de 13 GHz. Ce tracé de caractéristique en dynamique a été obtenu pour les 3
autres voies du systeme complet de mesure. Des résultats identiques de dynamique égale a 70

dB ont été obtenus.
11.4.3 Performances et limitations

Le systeme de mesure qui a été déeveloppé a XLIM posséde les caractéristiques et les

performances suivantes :

e une bande passante analogique de 13 GHz (une extension de la bande jusqu’a

18 GHz est possible avec d’autres THAs commercialement disponibles) [64];
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une puissance maximale de 100 W (puissance supportée par les coupleurs
bidirectionnels);

une dynamique de mesure de 70 dB;

capacité de la mesure temporelle d’enveloppe;

capacit¢ de la mesure temporelle RF des formes d’ondes des tensions et des
courants aux acces de dispositifs sous test avec une fréquence d’échantillonnage
virtuelle pouvant étre supérieure a 100 Géch/s. Les ondes mesurées ne sont
corrigées qu’a la fréquence de la porteuse et ses harmoniques;

capacité de la mesure avec différentes impédances de charge ou de source (Load-

pull/Source-pull).

Toutefois le systtme de mesure avant ce travail de thése possédait aussi quelques

limitations :

la mesure calibrée de signaux modulée était limitée a une bande d’enveloppe de
quelques MHz avec des hypothéses fortes de temps de propagation de groupe
constant concernant les voies de mesure du systeme de caractérisation temporel,;
les algorithmes implémentant la procédure d’acquisition a échantillonnage a temps
équivalent cohérent sont assez complexes, ce qui diminue fortement la vitesse
d’acquisition et de traitement de données. De plus, le nombre d’échantillons acquis
avec ces algorithmes est limité a 1M échantillons a cause des problémes liés a
I’allocation de mémoire. Ces limitations venaient principalement, avant ce travail
de thése, du logiciel utilisé pour le traitement et la commande des instruments;

la limitation la plus importante, avant ce travail de thése était liée au manque de
procédure de calibrage large bande (supérieure a quelques MHz) et de haute
résolution du systeme de mesure;

le systéme de mesure ne permet pas la mesure basse fréquence dans la bande DC-
500 MHz, puisque cette bande est non comprise dans la bande des coupleurs

bidirectionnels.

11.4.4 Améliorations de performances

L’objectif des travaux de la thése est d’améliorer les performances du systeme de

mesure afin d’avoir un outil expérimental fin et efficace permettant la caractérisation
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temporelle large bande de dispositifs non linéaires, et surtout d’architectures avancées
d’amplification de puissance, telles que celles citées dans le chapitre précédent. La mesure
précise des formes d’ondes temporelles donne les informations les plus riches en ce qui
concerne la connaissance du fonctionnement de dispositifs non linéaires et la quantification de
ses grandeurs caractéristiques. Dans ce contexte, plusieurs améliorations des performances du
systtme de mesure sont proposées, notamment en terme de qualit¢ de la procédure

d’étalonnage et par conséquent de finesse de la caractérisation temporelle.

Les améliorations majeures rapportées concernent :

e |’utilisation d’un générateur de signaux arbitraires (AWG) [42] qui permet la
génération de signaux de trés large bande passantes (plusieurs GHz). L’AWG
possede une résolution de 10 bits et il est capable de fonctionner en mode direct
avec une fréquence d’échantillonnage réelle de 12 Géch/s et en mode entrelacé
avec une fréquence d’échantillonnage pouvant atteindre 24 Géch/s;

e tous les algorithmes d’acquisition, de correction et de traitement de données, ainsi
que les algorithmes de pilotage des instruments sont développés avec le logiciel
Matlab [76]. Malgré la difficulté de développement des interfaces graphiques,
Matlab offre une meilleure flexibilité & cause de son principe de programmation et
de calcul numérique fonde sur la manipulation de scalaires, de vecteurs, et de
matrices. Ceci a réduit fortement le temps de traitement par rapport aux anciens
algorithmes implémentés sous Labview. Ainsi, en utilisant Matlab, le nombre
maximal d’échantillons admissibles par le CAN (4 Mpts) est maintenant
accessible, ce qui permet d’atteindre des fréquences d’échantillonnage virtuelles
supérieures a 1 Téch/s et d’acquérir des signaux ayant une période plus étendue;

e lalogique de développement de la procédure d’échantillonnage a temps équivalent
cohérent est simplifiée notamment pour I’algorithme de reconstruction de signaux.
Cette procédure est détaillée dans le paragraphe suivant;

e une procédure de calibrage large bande et ultra haute résolution fondée sur
I’utilisation d’un signal multitons est proposée afin de calibrer finement le systeme
de mesure. Cette procédure est encore détaillée et validée dans la suite de ce
chapitre;

e les atténuateurs fixes sont remplacés par des atténuateurs variables afin de garantir

durant toutes les phases d’étalonnage et de mesures un niveau de puissance
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appartenant a la zone de fonctionnement linéaire du systéme de mesure. Par
conséquent, les erreurs dues a des réponses non linéaires de la chaine de mesure
sont minimisées et permettent d’améliorer la dynamique globale du systéme;

e une technique permettant la mesure simultanée de la variation du courant basse
fréquence sur la voie d’alimentation des DST est développée (le courant de drain
BF d’un amplificateur). Cette technique consiste a capter le courant BF avec une
sonde de courant et ensuite a I’injecter sur la chaine de mesure en utilisant un té de
polarisation placé avant le THA. Le courant BF est ainsi mesuré simultanément sur

la méme base de temps que le signal RF.
11.4.5 Nouvelle procédure d’échantillonnage a temps équivalent cohérent

En s’inspirant des standards IEEE 1057-1994 [77] et IEEE 1241-2010 [78], et du
mode d’échantillonnage « Coherent Interleaving Sampling (CIS) », déposé par LeCroy [67] et
implémenté dans les oscilloscopes LeCroy (NRO) dediés a la mesure des séquences binaires,
une nouvelle procédure d’échantillonnage a temps équivalent cohérent a été développée pour
la mesure temporelle trés large bande avec une ultra haute fréquence d’échantillonnage des

signaux RF.

11.4.5.1 Principe du sous-échantillonnage cohérent entrelacé non séquentiel -

Phase d’acquisition

L’idée principale de 1’échantillonnage a temps équivalent cohérent (Figure 11-15) est
de générer le signal d’échantillonnage en cohérence de fréquence avec le signal modulé a
mesurer. Le signal modulé a mesurer, dans le cadre d’une caractérisation expérimentale de
laboratoire, est généralement composé de deux échelles de temps en cohérence : la période de
la porteuse (ex : T,= 1 ns) et la période de I’enveloppe (ex : T,p,,= 1 Ws). Ainsi, il est possible
d’appliquer le principe de sous-échantillonnage a un signal modulé. Il est fonde sur

I’utilisation de 1’équation suivante :
Te = Teny + At (11.12)

Cependant, cette équation conduit a 1’utilisation d’une fréquence d’échantillonnage
faible. Alors, pour augmenter la fréquence d’échantillonnage réelle et diminuer la durée totale

de mesure le principe du sous-échantillonnage cohérent entrelacé non séquentiel est propose.
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Dans le systéeme de mesure proposé, une fréquence d’échantillonnage réelle proche de 50
Méch/s est calculée afin d’obtenir une vitesse d’acquisition supérieure a celle utilisée dans les
oscilloscopes a temps équivalent dont les performances sont présentées dans les paragraphes
précédents. Ce choix a été guidé par la caractéristique du niveau de bruit de phase du
générateur d’horloge a 50 MHz (-120 dBc @ 10 Hz).

Ainsi, pour avoir une fréquence d’échantillonnage réelle (f,) proche de 50 MHz, Le
signal modulé périodique de test dont la période d’enveloppe (appelée trame par la suite)
(eX :Trrame=1 WS) est « découpé » en un nombre entier de K segments de durée Tsegmene. Cela
se traduit par la relation suivante :

Ty
Tsegment = % (1.12)

Selon ce principe, N échantillons représentant une période Tiyqme, SONt obtenus a

partir de la définition de la période d’échantillonnage virtuelle (T,) :
_ Ttrame

L=— (11.13)

T, est donc la résolution temporelle avec laquelle est représenté finalement le signal

modulé mesuré.

Comme présenté par la Figure 11-15, la période d’échantillonnage réelle (T,) est donc

définie comme suivant :
T, = Tsegment + T, (11.14)
Soit ;

_ Ttrame Ttrame

Te=—f"*T—x (11.15)

N+K (11.16)
N x K

Te = Ttrame X [

Et la fréquence d’échantillonnage réelle (f,) :
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fo 2 ><[NxK
* " Torame  IN+K (11.17)

Ou, N=m x K (m € N), afin d’acquérir N échantillons par trame sur une période

totale appelée T, qui vaut :

Tacq = N X T, (11.18)
Tacqg = M X Tergme (11.19)
Et:
NXxT,
T Tooms (11.20)

11.4.5.2 Principe du sous-échantillonnage cohérent entrelacé non séquentiel -
Phase de reconstruction

La vitesse d’acquisition est augmentée en implémentant ce principe d’échantillonnage.
En revanche, les échantillons acquis avec cette procédure ne sont plus rangés dans 1’ordre
croissant, mais K échantillons sont acquis dans la premiéere période de trame, et puis K
échantillons Iégerement décalés sont acquis dans la deuxieme période et ainsi de suite. Afin
de visualiser la trame finale, il est donc nécessaire de développer un algorithme de

reconstruction remettant chaque échantillon a sa place.

En se fondant sur des fonctions prédéfinies dans le logiciel Matlab, un algorithme de
reconstruction simple, rapide, et nécessitant moins de ressources en termes d’allocations de
mémoire que celles nécessaires précédemment a été développé au cours de ce travail afin de

reconstruire le signal, a partir des données acquises.

La premiere étape de cet algorithme consiste a déterminer le vecteur (t,) qui
comprend les instants temporels virtuels des échantillons non ordonnés qui doivent étre

reconstruit. Ce vecteur est déterminé par 1’équation (11.21).

t,[i] = modulo[(t,[i]), Teramel (11.21)
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Avec, i =1,---N décrivant les indices des échantillons, et t.[i]=(({i—1)-T,)

décrivant les instants temporels réels des échantillons acquis.

La deuxiéme étape, consiste & ordonner dans 1’ordre croissant les instants déterminés
dans le vecteur (t,) en utilisant la fonction Matlab sort() qui permet de déterminer un
vecteur des indices des instants temporels (I) dans I’ordre croissant. Ceci est défini par

1I’équation (11.22).

1[i] = sort(t,) (11.22)

Finalement, le signal est reconstruit par indexation du vecteur de mesure X, avec le

vecteur I. Ceci est représenté par 1’équation suivante :

Y[i] = X[1] (11.23)
Ou, X et Y sont respectivement les signaux acquis et reconstruit.

11.4.5.3 Principe du sous-échantillonnage cohérent entrelacé non séquentiel -

Exemple d’application

Pour illustrer 1’utilisation de la procédure d’échantillonnage a temps équivalent
cohérent entrelacé non séquentiel avec le systéme de mesure, un exemple représentant les

deux phases détaillées précédemment sera présenté dans ce paragraphe.

Dans cet exemple d’application, un signal impulsionnel idéal (x(t)) avec une période
de répétition (T, = 40 ns) et un rapport cyclique de 50% module une fréquence porteuse de
100 MHz. Des caractéristiques simples sont choisies afin de simplifier 1’illustration de la
procédure. Ce signal doit étre mesuré par le systeme implémentant la procédure
d’échantillonnage cohérent entrelacé non séquentiel avec une fréquence d’échantillonnage
virtuelle de 500 MHz, ainsi 20 échantillons (T, = 2 ns et T, /T,, = 20) doivent étre acquis

afin de reconstruire le signal final.

La phase d’acquisition est résumée par I’organigramme représenté sur la Figure 11-20.
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Choix de B Trrgme = Ts = 40 ns

Ttrame €t N mN =20

Choix de K

T
K=N/m mK=2 (Tsegment = Trame _ 7o ns)
m € N K
= 1 N x K = 45,4545 MH
Déterminer | ™ /e = Trrame [N + K] - ‘
fe

mT,=22ns

Non Oui Configuration
du Systeme et

Acquisition

10 MHz < f,< 400 MHz

Figure 11-20 : organigramme de la phase d’acquisition.
D’aprés la Figure 11-20, trois parametres sont requis par le programme implémentant

cette phase afin de calculer la fréquence d’échantillonnage réelle (f,) :

e laduree de latrame (T ame),
e le nombre d’échantillonnons (N)et

e le nombre de segment (K).

K est choisi de maniére itérative pour parvenir a une valeur de (f,) fixée par
I’utilisateur et comprise entre 10 MHz (limite basse imposée par les THAS) et 400 MHz
(limite haute imposée par I’ADC).

Le signal acquis (X) est présenté par la Figure 11-21.
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Signal d’entée : x(t) Signal acquis : X
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Figure 11-21 : Signal acquis par échantillonnage cohérent.

La deuxiéme phase de la procédure est décrite par 1’organigramme illustré par la

Figure 11-22.
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Figure 11-22 : Organigramme de la phase de reconstruction.

Finalement, le signal reconstruit (Y) est représenté sur la Figure 11-23.

Signal reconstruit : Y

.:':.512“"-. 73
ioes HER T
E. . Sll SZ 513 54- 515 56 Sl7 58 519 SlO
® : ® | Zaahid Sk Jatnt bbbl bbb bbbl bbbl bbb bbb ahbihe
S1 :"516 H
e § 45
Q:SS 6:520
b ! 10 20 30 49
<> I
1 Ty Temps [ns] I
L 3!
i© id
TTrame

Figure 11-23 : Signal reconstruit par échantillonnage cohérent.
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11.5 Conclusion

Dans la premiére partie de ce chapitre, une bréve description des systemes de mesure
temporels RF qui peuvent étre utilisés pour la caractérisation tres large bande de dispositifs
non linaires est présentée. Il est démontré que les oscilloscopes numériques a
échantillonnage sont capables de répondre a ses besoins sous certaines conditions. La
compréhension des principes de fonctionnement des oscilloscopes numériques, a été abordée
a travers une ¢étude théorique générale et des exemples d’applications numériques. Ensuite,
trois architectures de systémes d’échantillonnages capables d’étre utilisés dans le domaine de
I’instrumentation temporelle large bande ont été détaillées. Parmi elles, deux architectures
sont utilisées dans les oscilloscopes numériques a échantillonnage « Sample and Hold », avec
et sans feedback. Ces architectures conduisent a deux principes de fonctionnement des
oscilloscopes numeériques a echantillonnage a temps équivalent : I’échantillonnage par
déclenchement, et 1’échantillonnage cohérent. Les avantages et les inconvénients liés a ces

deux principes ont été exposés.

La deuxiéme partie de ce chapitre a été consacré a la description du systéme de mesure
temporelle développé a XLIM et fondé sur I’utilisation d’une architecture de systéme
d’échantillonnage « Track and Hold ». Des améliorations sur les performances de ce systéeme
sont présentées. Elles sont principalement liées a la nouvelle écriture de la procédure de
I’échantillonnage a temps équivalent cohérent entrelacé non séquentiel. Le systeme de mesure
complet permet la mesure temporelle large bande des signaux RF avec des fréquences

d’échantillonnage équivalentes pouvant atteindre 1 Téch/s.

Le bilan des performances et des caractéristiques des systemes de mesure temporels
disponibles dans le commerce (oscilloscopes) et celles du systeme développé a XLIM sont

illustrés dans le Tableau I1-1.
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Tableau II-1 : Bilan des systémes de mesure temporels.

Sous Echantillonnage Echant_lllonnage
Direct
Systéme S & H avec S & H sans
d’Echantillonnage feedback feedback THA S&H
: i LeCroy Systeme . i
Instrument Telgg%rg;)ESIgf A WaveExpert 100H | temporel XLIM Agller[lg(lJD]SO X
[57] [79]
Mode Seql_JenueI Cohérent Cohérent Temps Réel
(Trigger)
Bande Passante RF 80 GHz 100 GHz 13/18 GHz 63 GHz
Taux
d’Echantillonnage 300 kéch/s 10 Méch/s 2 Géch/s 160 Géch/s
maximal réel
Taux
d’Echantillonnage 100 Géch/s 4.34 Téch/s 1 Téch/s 160 Géch/s
maximal virtuel
Résolution 16-bit 14-bit ~12-bit 8-bit
Profondeur 10 Mpts—-512
Mémoire 16 kpts Mpts 4 Mpts 20 Mpts-50Mpts
. ~30 KEuro+10 | =35 KEuro+10
el KEuro/téte KEuro/téte SO G0 ~ell) NI

Ce tableau montre que les solutions de sous-échantillonnage restent tres compétitives en

termes de cott, de résolution et de dynamique d’amplitude.
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111.1 Introduction

Les composants d’un systéme de mesure ou d’un instrument sont loin d’étre parfaits et
entrainent des erreurs. Ainsi, au-dela des erreurs aléatoires non reproductibles et imprévisibles
dues au bruit de mesure, les données brutes acquises par le systéme sont entachées des erreurs
systématiques caractéristiques de la réponse en amplitude et en phase de la chaine de mesure.
Ces erreurs sont dues a des réponses linéaires et non linéaires des différents éléments présents
dans les voies de mesure. Elles sont introduites par les composants passifs et actifs constituant
la chaine de mesure que sont les coupleurs, les atténuateurs, les cébles RF, les

échantillonneurs, les convertisseurs, etc.

Dans ces travaux, le systeme de mesure temporelle développé est composé de
dispositifs non linéaires utilisés pour I’échantillonnage et la conversion (THAs, amplificateurs

différentiels, CAN). Un synoptique simplifié de ce systeme est représenté par la Figure I11-1.
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Figure 111-1 : Synoptique simplifié du systeme de mesure.

Dans le chapitre précédent, une caractérisation en terme de linéarité de dispositifs non
linéaires composant le systéme [71] a été présentée., 1l est ainsi possible d’en conclure que, si
le niveau de puissance a I’entrée de chaque voie de 1’unité de mesure (Figure I11-1) est
maintenu inférieur a un certain niveau (3 dBm) pendant toutes les phases d’étalonnage et de
mesure, les erreurs dues a des réponses non linéaires de la chaine de mesure peuvent étre
négligées. Cependant, les erreurs dues a des réponses linéaires de la chaine de mesure doivent

étre corrigées et nécessitent donc un calibrage complet du systeme de mesure [81].

Ce dernier consiste a déterminer des relations linéaires entre les ondes mesurées dans
le plan de mesure du systéeme (Pyv et Poyv de la Figure 111-1) et les ondes dans les plans de

référence (P1p et Pop de la Figure I11-1). Dans le domaine temporel, la détermination de ces
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relations nécessite la connaissance de la réponse impulsionnelle de chaque voie de la chaine
de mesure. Cette réponse est tres difficilement accessible actuellement. Par conséquent, le
calibrage des systemes de mesure RF est toujours effectué dans le domaine fréquentiel plutot
que dans le domaine temporel, méme si 1’objectif final reste celui de la réalisation d’une

mesure dans le domaine temporel.

Pour calibrer completement le systéme de mesure tres large bande mis en place a
XLIM, une nouvelle procédure de calibrage complet dans le domaine fréquentiel utilisant le
méme formalisme mathématique de description des matrices d’erreurs que celui utilisé dans

les Analyseurs de Réseau Vectoriel (ARV) a été adoptée. Toutefois, un coefficient complexe

supplémentaire (K* = |K i|ef‘P1i<) est nécessaire dans la description mathématique précédente
afin de déterminer les relations en amplitude et en phase des ondes [82]. Cette procédure
conduit a un étalonnage dit absolu, puisqu’il s’agit de déterminer des ondes en amplitude et en
phase, par opposition a 1’étalonnage relatif des ARV qui mesure des rapports d’ondes sans
dimension. Les relations matricielles établies par cette procédure entre les ondes des plans P1p

et Py et celles des plans P,p et Py sont décrites par le systéme d’équations suivant :

FAI R
bip Advi 61 0 0 by
|ai |=Kl|0 0 4t ﬁi”ai | (n.1)
2b 2 Pzpm2M
lbi,] Lo o i sillpi,l

Avec i = 1,--- N décrit les indices fréquentiels.

Le vecteur [alp, bip, abp, bip], défini dans le domaine fréquentiel, représente les
ondes de tensions incidentes et réfléchies dans les plans de références (P1p et Pop) de la Figure
-1

Le vecteur [aly, biy, aby, biy], défini dans le domaine fréquentiel, correspond aux

ondes de tensions incidentes et réfléchies mesurées en sortie de I’unité de mesure (P et Poy

de la Figure I11-1).

Les zéros de la matrice proviennent de I’hypothése d’une isolation parfaite entre les

voies du systéme de mesure. Par ailleurs, le but de la procédure de calibrage est de déterminer
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avec  precision pour chaque fréquence les huit  coefficients complexes

inconnus (K*, B, 1,65, ab, L, v5, 8%).

La détermination des coefficients pour le calibrage du systtme de mesure de
dispositifs sous test connectorisés peut étre réalisée en deux étapes :

e un étalonnage relatif,

e un étalonnage absolu.

Ce chapitre décrit, une nouvelle procédure de calibrage du systéme de mesure mise en
place pour déterminer les coefficients complexes de la matrice de correction pour un grand
nombre de composantes fréquentielles sur une tres large bande passante. Il présente aussi des
résultats des mesures temporelles calibrées sur de larges bandes passantes qui permettent de
valider cette nouvelle procédure. Finalement, des résultats expérimentaux a partir de
caractérisations réalisées grace a des signaux d’excitation impulsionnelle de dispositifs passif

et actif sont présentés afin de mettre en évidence les capacités du systeme de mesure complet.

111.2 Procédure de calibrage conventionnelle a bande

étroite d’enveloppe du systéme de mesure

La procédure de calibrage conventionnelle du systeme de mesure temporelle décrit
dans le chapitre précédent consiste a déterminer les coefficients définis dans 1’équation (111.1)
selon deux étapes successives [82]. Un étalonnage relatif de type SOLT (Short, Open, Load,
Through) équivalent a celui utilisé dans les Analyseurs de Réseau Vectoriel qui permet de
déterminer les sept coefficients de la matrice qui relie le vecteur d’ondes mesurees au vecteur
d’ondes dans les plans de référence du DST. Ceci est réalis€ en mesurant tout d’abord
respectivement les standards (SOL), dont les caractéristiques sont parfaitement connues, dans
les deux plans du DST (Pip et P,p). Ensuite, une mesure en connexion directe est établie entre
les deux plans. Cela implique que pour déterminer ces coefficients, sept mesures différentes

doivent étre effectuées a chaque fréquence.

La deuxiéme étape consiste a réaliser un étalonnage absolu en déterminant I’amplitude
et la phase du coefficient complexe (K*). L’¢étalonnage en amplitude, dans le cadre de la

procédure de calibrage conventionnelle a bande étroite du systéme de mesure temporelle est
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fondé sur I’utilisation d’un wattmétre radiofréquence connecté dans le plan de référence du
DST (P1p). Une mesure de la puissance dans ce plan est faite pour chaque fréquence d’intérét.
En outre, la phase peut étre déterminée en utilisant un générateur de référence en phase (HPR,
Harmonic Phase Reference) qui produit un signal composé de nombreuses fréquences
harmoniques dont les relations de phase sont parfaitement connues grace a une caractérisation
précise de sa réponse [82]. Une seule mesure doit étre effectuée afin d’extraire simultanément
les relations de phases de toutes les composantes fréquentielles en connectant le générateur
HPR dans le plan de référence du DST (P1p).

Les étapes de la procédure de calibrage conventionnelle a bande étroite du systeme de

mesure temporelle sont illustrées par la Figure 111-2.

Etape 1 Short / Open / Load dans le plan P,
* B1,71,01
Etape 2 Short/ Open / Load dans le plan P,y %;32“8;%?;;;?:
* B2,Y2,62 fréquence)
Etape 3 Connexion directe (Through)
°a,
Wattmeétre dans le plan P,
Etape 4 (avec balayage en fréquence)
* K|
Etalonnage Absolu
Etape 5 HPR dans le plan P,
* Pk

Figure 111-2 : Illustration des étapes de la procédure de calibrage conventionnelle.

Le générateur de référence en phase est limité a une fréquence d’excitation minimale
d’une centaine de MHz. Cette limitation a une influence prépondérante sur la résolution et la
largeur de la bande du calibrage. Par conséquent, un étalonnage absolu conventionnel n’est
valable que pour une caractérisation multi-harmonique bande étroite. Le plus souvent, cette
caractérisation s’effectue en mode CW pour lequel le systtme de mesure temporelle est

calibré a la fréquence de la porteuse et a celles de ses harmoniques.

103



Chapitre III : Contribution a la mesure large bande temporelle calibrée

L’objectif principal de ce travail de thése consiste a étudier les capacités de mesure a
large bande passante d’enveloppe et a large bande passante RF (fréquences fondamentale et
fréquences harmoniques d’enveloppe) du systéme de mesure temporelle développé a XLIM et
présenté dans le chapitre précédent. Cette mesure doit permettre la caractérisation temporelle
large bande RF d’amplificateurs de puissance non linéaires excités avec des signaux
impulsionnels de largeur d’impulsion variable. Un signal sinusoidal RF impulsionnel possede
un spectre reparti autour de la porteuse RF sur une large bande fréquentielle (théoriquement
infinie) avec une résolution fréquentielle a I’intérieur de la bande égale a I’inverse de la
période de répétition de I’impulsion (PRI). Donc, pour un étalonnage en phase précis et sans
faire la moindre hypothese de temps de propagation de groupe constant des voies de mesure,
le calibrage doit étre effectué pour chaque composante fréquentielle de ce signal autour de la
fréquence porteuse RF. Lorsque ce signal excite un dispositif non linéaire, le spectre global en
sortie du dispositif est encore plus complexe puisqu’il contient des composantes
supplémentaires autour des fréquences harmoniques de la porteuse et autour des fréquences

harmoniques de 1’enveloppe.

La HPR précédemment utilisée et excitée en mode CW dans la procédure d’étalonnage
conventionnelle a bande passante étroite d’enveloppe est un dispositif non linéaire. Cette HPR
est donc théoriquement capable, lorsqu’elle est excitée par un signal sinusoidal impulsionnel
de générer des signaux avec le méme contenu spectral que celui des dispositifs sous tests
(amplificateurs de puissance) qui doivent étre caractérisés au cours de ce travail. Dans la
pratique, certaines bandes passantes RF et certaines résolutions fréquentielles sont difficiles a
atteindre avec une HPR. Par ailleurs, la puissance a la sortie de la HPR soumise a une
excitation par un signal sinusoidal impulsionnel est limitée. Le niveau de puissance par
composante spectrale est donc trés faible et peut se retrouver en dessous du plancher de bruit
défini dans les caractéristiques de dynamique des voies de mesure décrites dans le chapitre
précédent. De plus, la HPR disponible au sein d’XLIM, lorsqu’elle est soumise a de tels
signaux d’excitation (modulés ou impulsionnels) n’est pas calibrée : la connaissance de son
signal de sortie n’est pas connue explicitement que ce soit dans le domaine temporel ou dans
le domaine fréquentiel. Elle ne peut donc en aucun cas étre utilisée pour un étalonnage a large

bande passante d’enveloppe précis du systéme de mesure sans hypothése préalable.

Préalablement a ce travail de these, un calibrage large bande partiel, proposé dans

[71], faisait I’hypothése d’une réponse en amplitude et en phase constante de la chaine de
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mesure dans des bandes définies autour de la fréquence porteuse et ses composantes
harmoniques . Ce calibrage partiel, dont le principe est représenté sur la Figure I11-3, consiste
a calibrer le systétme de mesure avec la procédure d’étalonnage conventionnelle a bande
étroite d’enveloppe uniquement a la fréquence de la porteuse (f;) et ses harmoniques (nf;).
Ensuite, une extension de ce calibrage est réalisée afin d’obtenir une matrice de correction
avec une haute resolution fréquentielle. Cette extension consiste a corriger toutes les
composantes fréquentielles dans une bande passante (BW = f,,) autour de la porteuse et de
ses harmoniques avec les coefficients de calibrage de I’équation (I11.1) obtenus aux

fréquences f, et nf, par la procédure de calibrage conventionnelle a bande étroite

d’enveloppe.
Spectre
Fréquentiel
: : : : : Calibrage
: Coefficients i : Coefficients i i Coefficients : Conventionnel
: fo \, 2fo \+ nf, \F R
H H 7
/’R\ lﬁ\ /ﬁ\ : -
REHRAN RIHNN RYENN Extension
/”—_ /. N -~\\\ /,’—— /. K ~\\\ ,”—— /7 N s deS
v \;', \‘;, v oiv \:', \\/ vy \.'/ \‘:/ \, Coefficients
.. .oo ... 00— ... A— AA . oA cee A ‘.. .oo ... - .. 3
< >i€ >ie ,.: Fréquences
BW = fy : BW = f, : BW = f, :

Figure 111-3 : Calibrage large bande partiel.

Compte-tenu des hypothéses en amplitude et en phase réalisées sur la fonction de
transfert des voies de mesure pour des enveloppes large bande, la précision de ce type n’est
pas suffisamment importante et peut conduire a des résultats qui peuvent étre erronés comme

il sera montré plus loin dans le paragraphe 111.3.3.3.
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111.3 Nouvelle procédure de calibrage a large bande et
ultra haute résolution fréquentielle du systeme de

mesure temporelle.

Un calibrage précis a large bande passante d’enveloppe, large bande passante RF et
haute résolution du systeme de mesure temporelle requiert la connaissance tres fine des
coefficients d’étalonnage absolus de toutes les composantes spectrales dans une bande
passante associée aux signaux générés par les dispositifs non linéaires sous tests. A ce jour et
a notre connaissance, il n’existe pas encore de générateur de référence calibré en amplitude et
en phase capable de générer un nombre d’harmoniques élevés avec une haute résolution et un
niveau de puissance suffisant. Afin de pallier cette insuffisance, une nouvelle procédure de
calibrage a large bande et ultra haute résolution est proposée. Cette nouvelle procédure,
appliquée pour calibrer le systeme de mesure temporelle présenté précédemment, est fondée
sur I'utilisation d’un signal multitons [83] généré par un équipement commercial spécifique et

requiert I’utilisation d’un récepteur commercial particulier. .
111.3.1 Définition du Signal multitons
111.3.1.1 Contexte

Un étalonnage absolu du systeme de mesure sur une large bande fréquentielle
contenant un nombre extrémement élevé de composantes spectrales n’est pas réalisable a
I’aide du générateur de référence en phase (HPR) disponible a XLIM. De plus, la mise en
pratique de I’étalonnage par des mesures séquenticlles de composantes spectrales en nombre
trés important (>1000), notamment en ce qui concerne l’étalonnage absolu en amplitude
effectué avec un wattmetre, n’est plus raisonnable car elle implique un temps de calibrage tres

long.

Afin de pallier ces limitations, une nouvelle procédure de calibrage fondée sur
I’utilisation d’un signal multitons comportant simultanément toutes les composantes
spectrales présentes dans la bande passante définie a la fois par le signal d’excitation et par la
réponse du dispositif non lineaire est devenue une nécessité. Le signal multitons peut étre

utilisé pour réaliser un étalonnage relatif simultanément a toutes les composantes spectrales.
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Le temps de calibrage par rapport aux systémes utilisant un balayage fréquentiel [84] est alors

tres fortement réduit.

Le chapitre précédent a montré que seul un instrument oscilloscopique est capable de
visualiser le signal multitons présent a un instant donné dans le systéme de mesure temporelle
développé a XLIM. Cet instrument doit toutefois étre lui-méme parfaitement calibré pour
donner une deéfinition tres précise en amplitude et en phase et pour toutes les composantes
spectrales de ce signal multitons a partir d’une seule mesure. . Ce paragraphe décrit comment
le signal multitons est généré et comment il est caractérisé pour devenir un signal de référence
qui est utilisé comme étalon dans la nouvelle procédure de calibrage a large bande et ultra

haute résolution fréquentielle du systeme de mesure temporelle.
111.3.1.2 Génération numérique du signal multitons

Un signal multitons (ou multiporteuse) est composé de plusieurs porteuses
sinusoidales de différentes fréquences, d’amplitudes et de phases spécifiques. La génération
dans le domaine temporel d’un signal multitons (x(t)) comportant des sinusoides dont les
fréquences sont définies dans une bande limitée entre f,,,;,, et finax @V€C Un espacement Af est

exprimée par 1’équation (111.2).
N
x(t) = Z Ay cos(2fit + @) (111.2)
k=1

Avec fk = (k — 1)Af + fmini etN = (fmaxA—ffmin)_i_l.

La période de répétition du signal multitons est donc €gale a I’inverse de la résolution

fréquentielle (TS = é)

Le choix des valeurs des amplitudes et des phases des composantes fréquentielles
composant le signal multitons a une influence directe sur la dynamique du signal temporel et
donc sur le rapport signal sur bruit (SNR, Signal Noise Ratio) associé. La dynamique du
signal multitons peut étre evaluée par le facteur de créte (CF, Crest Factor) qui est défini
comme le rapport entre I’amplitude du pic du signal (x(t)) et la valeur efficace (RMS, Root

Mean Square).
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_ Xpeak max(|x(t)])

CF = X =
RMS 1.7
JTIO lx(6)|2 - dt

(111.3)

Pour un étalonnage précis en amplitude avec le signal multitons, toutes les
composantes spectrales doivent étre définies avec des niveaux égaux d’amplitudes des
signaux sinusoidaux qui le composent. Ce n’est pas le cas de la phase des différentes
composantes sinusoidales qui vont permettre d’ajuster le facteur créte du signal a la
dynamique du systéme de mesure temporelle. Les valeurs des phases des différentes
composantes sinusoidales doivent étre optimisées afin de diminuer le facteur de créte du
signal multitons. Une distribution de phase dite « phase de Schroeder » [85] [86] décrite par
I’équation (I11.4), a un effet significatif pour diminuer le facteur de créte par rapport a des

distributions de phases constante ou aléatoire (loi uniforme).

—k(k_l)n

Pr = N

(111.4)

La diminution du facteur de créte du signal multitons par 1’utilisation de la phase de
Schroeder, conduit a une meilleure utilisation de la dynamique du systeme de mesure pendant
I’étalonnage. Des représentations de signaux multitons générés numériquement sont illustrées
par la Figure I11-4. Les composantes spectrales de ces signaux sont définies dans une bande de
fréquence comprise entre 600 MHz et 4.2 GHz avec une résolution de 10 MHz et avec des

amplitudes unitaires égales et différentes distributions de phases.
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Figure 111

Le signal multitons avec une distribution de phase de Schroeder est généré en utilisant

les techniques DSP de Matlab. Les paramétres de synthése du signal multitons incluent les

limites de la bande de caractérisation définie par fin € fnax €t la résolution

fréquentielle (Af).
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111.3.1.3 Géneération analogique du signal multitons

Une fois le signal multitons généré numériquement, une conversion vers le domaine
analogique est réalisée a I’aide d’un générateur de signaux arbitraires (AWG) [42] dont la
fréquence d’échantillonnage maximale peut atteindre 24 GHz. La puissance maximale a la
sortie de ’AWG est limitée a un niveau moyen autour de 0 dBm. Dans le cas d’un signal
multitons, la puissance totale (P, ) est distribuée sur une large bande frequentielle, et chaque
composante spectrale d’indice (i) doit contenir une fraction de la puissance totale. Cette
puissance associée a chaque composante spectrale est notée (P;). La puissance totale est donc
décrite par la relation suivante :

N
Poyg = z P; (111.5)
i=0

L

Ou N est le nombre de composantes spectrales.

La dynamique du systéme de mesure temporelle déterminée dans le chapitre précédent
impose de travailler avec un niveau de puissance minimal (mesurable par le systeme de
mesure temporelle) pour chague composante fréquentielle P;, . . Ce niveau de puissance
P;

min €St souvent pas disponible a la sortie de I’AWG qui posséde une puissance moyenne

maximale F,,; autour de 0 dBm liée par I’équation (I11.5) a la puissance P;. Il est donc
nécessaire d’amplifier le signal multitons avec un amplificateur linéaire d’instrumentation qui
permet d’atteindre un niveau de puissance P; . . Dans le méme temps, il est nécessaire de
veiller que ce niveau P; . ne conduise pas a la saturation de chaque voie de mesure du
systtme de mesure temporelle. Le choix de I’amplificateur d’instrumentation doit non
seulement respecter les conditions de puissance précédentes mais il doit aussi permettre
d’éliminer en les filtrant les copies du spectre produit par I’AWG sur les fréquences multiples
de la fréquence d’échantillonnage de I’AWG. Ainsi, les fréquences d’échantillonnage de
I’AWG sont choisies en fonction de la bande passante de I’amplificateur de puissance. Dans

le cadre de ces travaux, la bande passante de 1’amplificateur d‘instrumentation est comprise

entre 600 MHz et 4.2 GHz.

Le méme signal multitons avec une distribution de phase de Schroeder présenté sur la

Figure 111-4(c) est envoyé vers I’AWG, qui assure la conversion numérique analogique du
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signal avec une fréquence de 12 Géch/s dans ce cas (24 Géch/s accessible avec le mode

entrelacé). L’amplificateur joue bien alors son rdle de filtre vis-a-vis des repliements de

spectre produits par ’AWG. La Figure IlI-5 présente les signaux multitons mesurés

successivement a la sortie de ’AWG et de I’amplificateur linéaire d’instrumentation a 1’aide

d’un oscilloscope numérique (BWrr = 20 GHz, 14 bits) fonctionnant avec une base de temps

de type CIS (Coherent Interleaving Sampling) [67]. Un atténuateur est ajouté a la sortie de

I’amplificateur d’instrumentation afin d’avoir un niveau de puissance admissible par

I’oscilloscope. Les amplitudes présentées sont normalisées.
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I’amplificateur lin€aire d’instrumentation (b).
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Des distorsions d’amplitudes des raies spectrales dues a la réponse fréquentielle des
éléments constituant le générateur de puissance multitons (AWG, Amplificateur linéaire et
atténuateur) sont observées sur la Figure 111-5. Ces distorsions influent sur le facteur de créte
du signal multitons. Une prédistorsion simple est donc ensuite appliquée sur le signal
numérique afin de compenser ces distorsions et garantir des niveaux d’amplitudes des raies

spectrales presque égales et avec le minimum de fluctuations possible.

La premiére étape de la prédistorsion consiste a déterminer la réponse fréequentielle de
la chaine de génération (H(f)). Pour ce faire, le signal multitons numérique (x(t)) (Figure
I11-4(c)) et le signal mesuré par 1’oscilloscope a la sortie du générateur de puissance multitons
(y(t)) (Figure 111-5(b)) sont employés afin d’extraire la réponse fréquentielle.

L’organigramme qui décrit cette phase d’extraction est présenté sur la Figure 111-6.

Signal numérique

x(t)
A4
< AWG
© S
=
53 Cable RF
S E: \ 2
S 3: o —3 H() [—
e f,%, APIInealreE T X(f) Y (f)
0 .2: :
St H
=i Atténuateur :
: : Y({f)
Susssssssssssssnanfasnnnnnnnnnnnnnnnd H(f) = —
X(f)
Oscilloscope
numerique
y(t)

Figure 111-6 : Organigramme de la prédistorsion numérique du signal multitons.

Une fois la réponse frequentielle déterminée, la prédistorsion est appliquée sur le
signal numerique. Le signal prédistordu dans le domaine fréquentiel (X, (f)) est décrit par

1I’équation (111.6).
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(111.6)

X(f)
H(f)

Xp(F)

"I‘ If

H\H

La Figure 1l1-7 présente le signal mesuré a la sortie du générateur de puissance

0.5

multitons apres 1’application de la prédistorsion.

4

|

Temps [ns]

Figure 111-7 : Signal multitons prédistordu mesuré a la sortie du genérateur de puissance
multitons.

Une différence d’amplitudes entre les raies spectrales inférieure a 1 dB est obtenue sur

la largeur de la bande, grace a cette simple prédistorsion.

Un facteur important & prendre en compte lors de la génération d’un signal multitons

est le nombre N de raies spectrales composant le signal. Ce nombre doit étre défini en

fonction de la dynamique du systeme de mesure. La caractérisation en puissance du systéeme

présentée dans le chapitre précédent (Figure 11-19), montre une dynamique de 70 dB comprise

entre un niveau minimal de puissance (P,;;,) de -67 dBm et un niveau maximal (B,,,) de

3 dBm. Cette caractérisation de dynamique est réalisée sur la voie de mesure (Figure I11-1)

elle-méme. Les coefficients de couplage des coupleurs bidirectionnels ne sont pas pris en

compte dans ce calcul de dynamique. Afin d’estimer la dynamique globale du systéme, une

caractérisation a quelques frequences de fonctionnement est réalisée. Le synoptique du

systtme de mesure pour cette caractérisation de dynamique globale ainsi que les

caractéristiques en puissance du systéme de mesure sont représentées sur la Figure 111-8. La

puissance calibrée mesurée dans le plan Pip est déterminée selon la procédure de calibrage
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conventionnelle a bande étroite d’enveloppe du systéme de mesure (wattmetre utilisé comme

étalon de référence en puissance).

N . eveeeeen,

P @ip o “

dg _N)E." Calibrée _

. le AT e’
€<

: -/ :
P
linéaire Calibrage

@_) Unité de Mesure conventionnel
10 MHz e weven o

N N
ayy bim

Horloge

40

Pcaiibrée [ABM]
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-%O -60 -40 -20 0 20 40
Py [dBM]

Figure 111-8 : Dynamique de I’unité de mesure en présence des coupleurs.

La dynamique du systeme de mesure (70 dB) est conservée mais elle est décalée a

cause des coefficients de couplage des coupleurs : elle est alors comprise entre P,,;,, = -44

dBm et P4, = 26 dBm.
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Afin de respecter les conditions de non saturation de la chaine de mesure et
d’obtention d’un niveau de puissance minimal requis, deux contraintes doivent étre toujours

respectées :

Ppeak < Pmax (|||.7)
Py > Py (111.8)

Avec, P; : la puissance de la raie spectrale i du signal multitons,

Pyeax - la puissance pic du signal multitons. Cette puissance peut étre déterminée a

partir du facteur de créte du signal (ou PAPR).

Le calcul de la valeur de N doit intégrer la valeur du PAPR que I’utilisateur souhaite
définir pour le signal multitons. A titre d’exemple d’application, 1’hypothése d’un signal
multitons avec un PAPR de 6 dB est faite. La puissance moyenne maximale du signal
multitons F,,,, doit donc étre égale a 20 dBm (définie a 6 dB de recul en puissance). Afin de
s’assurer d’avoir des composantes spectrales qui entre bien dans la dynamique du systéeme, la
puissance minimale requise par composante spectrale P; _ est choisie eégale a -35 dBm (soit
9dB au-dessus de P,,;, = -44 dBm déterminée précédemment). Compte tenu de ces
hypothéses, le nombre de raies spectrales (N) doit respecter I’expression définie par

I’équation suivante :

N X Py < Favg (111.9)

Dans ce cas, Py = 10% et P; = 10735 (exprimées en milliwatt (mW)). La valeur de

N déduite de ce calcul est alors de 316227 tons.

A partir de cette valeur de N, et en utilisant la formule suivante, il est alors possible de
déterminer la résolution fréquentielle de la nouvelle procédure de calibrage a large bande et

ultra haute résolution fréquentielle du systeme de mesure temporelle.

fmax — fmin)

Af:( N-1

(111.10)
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111.3.2 Les étapes de la nouvelle procédure de calibrage a large bande et ultra haute
résolution fréquentielle du systeme de mesure temporelle utilisant un signal

multitons

Le principe de la nouvelle procédure de calibrage est le méme que la procédure
conventionnelle présentée précédemment. Il consiste a déterminer les coefficients d’erreurs
systématiques caractéristiques de la réponse en amplitude et en phase de la chaine de mesure
selon deux étapes successives : un étalonnage relatif de type SOLT et un étalonnage absolu.

L’originalité de la nouvelle procédure fondée sur I’utilisation d’un signal multitons,
réside dans le fait qu’une seule mesure est faite pour chaque étape de la procédure de
calibrage afin d’extraire simultanément les coefficients d’erreurs de toutes les composantes
spectrales. Le temps de calibrage est alors tres fortement réduit par rapport aux systemes de

mesure a balayage fréquentiel.

Dans toutes les étapes de la procédure de calibrage, les atténuateurs variables du
systeme de mesure (Figure I11-1) sont fixés a 0 dB, afin de profiter de toute la dynamique du
systéeme. Ensuite, les données brutes acquises par le systeme pendant la phase de calibrage,
sont corrigées a I’aide des paramétres-S en transmission des atténuateurs qui doivent étre
utilisés pendant la phase de mesure.

Les relations établies par cette nouvelle procédure entre les ondes fréquentielles des

plans Pip et Py et celles des plans P,p et Pay sont décrites par le systéme d’équations

suivant :
aiVD 1 ﬁ{V 0 0 ”a11VM]
b{VD _ KN V{V 5{\’ 0 0 biVM 11
{alsz 0 0 af ﬁé\’“alzvm‘ (11.11)
béVD 0 0 Yév 55’ bQ’M

N est le nombre de composantes fréquentielles constituant le signal multitons.

Le vecteur défini dans le domaine fréquentiel par [aY,, bY,, aY, bY,], représente les
ondes de tensions incidentes et réfléchies du signal multitons dans les plans de références (P1p
et Pop) de la Figure 111-1.
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Le vecteur défini dans le domaine fréquentiel par [al),, b, aXy,, b3y, correspond aux
ondes de tensions incidentes et réfléchies du signal multitons, mesurées en sortie de I’unité de

mesure (P1m et Pay de la Figure 111-1).

Le but de la nouvelle procédure de calibrage est de déterminer avec précision les huit
coefficients complexes inconnus (KV,BN,yN, 8N, al, pY,yY,85) simultanément pour

toutes les composantes fréquentielles du signal multitons.
111.3.2.1 Etalonnage relatif

La premiére phase de la procédure de calibrage pour des dispositifs sous test
connectorisés consiste en un étalonnage relatif utilisant les standards SOLT. Cet étalonnage
comporte trois étapes successives afin d’extraire sept coefficients inconnus [82]. A noter que,
tous les signaux acquis dans le plan (P1v) du systeme de mesure sont corrigés a ’aide des

parametres-S des atténuateurs choisis et qui seront utilisés pendant la phase de mesure.

Ces trois étapes consistent a mesurer successivement, en utilisant le signal d’excitation
multitons, les standards (Short, Open, Load) dans le plan Pip du systeme de mesure. Cette

étape est illustrée par la Figure 111-9.

aip :

— >

bip i
b S
= O
L

=

P
Signal AP odBQ" $” 1D
multitons linéaire

@_) Unité de Mesure
10 MHz | SPVRETS TR O

N N
aiy bim

Horloge

Figure 111-9 : Tllustration de 1’étalonnage relatif sur le port Pip.

Ces trois premicres mesures permettent d’écrire :
N N  _pN
I(s)a1p(s) = bines) (111.12)
(11.13)

F(Ig)aivn(o) = b{VD(O)
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I‘(AL’) allvD(L) = biVD(L) (1n.14)

F(’X), F(’g), F(’Z) sont respectivement les coefficients des standards (Short, Open et Load)
[87].

alp(sy @10y (L) b1b(s) Pip(oy Pip(y SONt respectivement les ondes de tensions
incidentes et réfléchies du signal multitons obtenues lors des trois mesures (Short, Open,
Load) aprés compensation des atténuateurs.

En utilisant 1’équation (111.11), il est possible d’écrire :

I (@oy + BV DNaoy) = (Y alsoy + 8V bMio) (111.16)
I (alvey + BYbuwy) = (W aluwy + 62 biyay) (11.17)

Ce systéme d’équations peut étre développé et il s’écrit alors de la fagon suivante :

F@)B{Vb:{VM(S) - V{VaiVM(S) 67 b1M(5) = —F(Ig)allvM(S) (111.18)
Ty B b0y = VY o) = 82 b0y = Tl alucoy (111.19)
B biay — Y aluay — 6 by = —Thalwa (111.20)

Ce systeme d’équations peut étre représenté sous forme matricielle afin de faire

apparaitre le vecteur des coefficients inconnus :

gy [ bl —ames) 1M(S) —Is alM(S)

N| = [r%bY —al¥ —1Nal

Y1 ($)P1m(0) 1M(0) 1M(o) 0)21M(0) (1n.21)
F(IZ)biVM(L) _allvM(L) 1M(L) F(L)alM(L)

Toutes les variables du membre droit de 1’équation (I11.21) sont des grandeurs
mesurées ou connues (standards). Cette équation permet alors de déterminer trois coefficients

(BN, ¥y, 5N) de la matrice de correction.

118



Chapitre III : Contribution a la mesure large bande temporelle calibrée

Dans la deuxi¢me étape de 1’étalonnage relatif, les mémes mesures des trois standards

sont realisées dans le plan P,p. Cette étape est illustrée par la Figure 111-10.

-/
Q” Q" g AP Signal
0dB linéaire multitons

l'i'PZM

bZM aZM

@ Unité de Mesure

Horloge

10 MHz

Figure I11-10 : Tllustration de 1’étalonnage relatif dans le plan Pp.

Les mémes calculs que ceux employés pour la premiere étape sont effectués. Cela se

traduit par la matrice suivante :

F(S)bévM(O) _aIZVM(O) 2M(o) F(O)aZM(O) (1.22)

:BZn r‘(5) bév M) T alva () 2M(S) F(S) aZM(S)
YZn -
52 —T%)@Gma)

F(L)bévM(L) _QIZVM(L) ZM(L)
Avec (BY,v2,, 6N ) des coefficients normalisés par rapport a al telles que :
.Bév ﬁZn
V2 | = ad [y (111.23)
N N
2n

La troisieme étape de 1’étalonnage relatif consiste a établir une connexion directe entre

les deux plans du DST (Through). Cette étape est représentée sur la Figure I11-11.
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Figure I11-11 : lllustration de 1’étalonnage relatif en connexion directe.

Cette mesure permet d’écrire :

N  _pN
aipry = bapry (111.24)

En utilisant 1’équation (111.11), il est possible d’écrire :
a11VM(T) + ﬁivb{VM(T) = aév(yévnalzvm(n + SévnbévM(T)) (111.25)

Il en résulte le calcul du coefficient o :
N N, N
arimery + B1 bimer)

ay = (111.26)

VZI\;laIZVM(T) + SévnbéVM(T)

En utilisant les équations (111.21), (111.22), (111.23) et (111.26) successivement, les 7

coefficients relatifs de la matrice de correction (111.11) sont déterminés.
111.3.2.2 Etalonnage absolu

L’étalonnage absolu est la phase la plus importante dans la nouvelle procédure de

calibrage a large bande et ultra haute résolution fréquentielle du systeme de mesure

temporelle utilisant un signal multitons. Pour ce faire, le méme signal multitons utilisé pour

I’étalonnage relatif est mesuré a 1’aide d’un oscilloscope numérique calibré dans son plan

d’entrée (étalon). Ce signal est utilisé comme une référence a la fois en amplitude et en phase
afin de déterminer le coefficient complexe (KV) de I’équation (I11.11) pour toutes les

composantes fréquentielles du signal multitons par une seule mesure.
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111.3.2.2.1 Caractérisation de I’étalon en amplitude et en phase.

L’étalon utilis¢ pour [’étalonnage absolu est un oscilloscope numérique a
échantillonnage a temps équivalent (BWgg = 20 GHz, 14 bits). Cet oscilloscope fonctionnant
avec une base de temps de type CIS [67], permet de mesurer des signaux modulés RF avec

une fréquence d’échantillonnage équivalente pouvant atteindre 1 Téch/s.

La précision de I’étalonnage absolu dépend trés fortement de la précision de 1’étalon

(oscilloscope LeCroy). Pour cela, 1’étalon a lui-méme été pré-caractérise.

La premiére caractérisation consiste a évaluer la réponse en amplitude et en phase de
I’étalon grace a un générateur de référence HPR caractérisé avec un oscilloscope numérique

qui est lui-méme précaractérisé grace a une procédure d’étalonnage « nose to nose » [88].

La HPR est excitée avec un signal sinusoidal a la fréquence minimale de
fonctionnement (600 MHz) afin d’avoir un nombre maximal de raies spectrales dans la bande
de caractérisation (600 MHz-20 GHz). Le synoptique de cette caractérisation ainsi que la
représentation temporelle de la tension mesurée a 1’aide de 1’oscilloscope et de la tension de
référence, est donnée sur la Figure 111-12. Sur cette figure, sont aussi représentées les
composantes spectrales en amplitude et en phase de la tension mesurée et de celle de la

tension de référence.
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R ,V‘N\M
/*\/\/VJ_'
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numérique  |e HPR @
(Etalon) E -0.34:::;&
N =3
£
< 05
@ Horloge
-0.7
0 0.6 1.2 1.8
Temps [ns]
(a) (b)

Figure 111-12 : Caractérisation de I’étalon avec un générateur HPR.

121



Chapitre III : Contribution a la mesure large bande temporelle calibrée

Une forte concordance entre la tension de reférence du générateur HPR et la tension

mesurée a 1’aide de I’oscilloscope est observée dans le domaine temporel (Figure 111-12(b)).

Afin d’établir une caractérisation précise et de déterminer la réponse en phase de
I’étalon, les deux signaux sont encore comparés dans le domaine fréquentiel. Les
composantes spectrales en amplitude et en phase de la tension mesurée et de celle de

référence sont représentées sur la Figure I11-13.
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Figure 111-13 : Vérification fréquentielle de la réponse de 1’étalon.

Un tres bon accord est obtenu sur les variations de la phase des deux mesures (Figure
I11-13(a)) validant la précision en phase de I’étalon. La différence de phases de deux mesures
est inférieure a 3° sur la largeur de la bande passante de I’étalon (jusqu’a 17 GHz). A noter

que, des corrections dues a I’utilisation d’une transition entre 1’oscilloscope et la HPR sont
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prises en compte afin de synchroniser les signaux pour la comparaison. D’autre part, les
amplitudes des raies spectrales (Figure I11-13(b)) sont plus cohérentes en basse fréquence
qu’en haute fréquence, mais il est difficile de juger de la réponse en amplitude de 1’étalon car
le générateur HPR est étalonné en phase. Une autre caractérisation en amplitude plus précise a

donc été mise en ceuvre.

La deuxiéme caractérisation consiste alors a valider la réponse en amplitude de
I’étalon. Cette validation est réalisée par comparaison avec la mesure obtenue a 1’aide d’un
wattmetre calibré (Rohde & Schwarz NRP-Z81) [49] qui est utilisé comme une référence de

puissance dans les instruments de mesure.
La caractérisation en puissance de 1’étalon est réalisée en deux étapes :

e la premiére étape consiste a caractériser, aux fréquences d’étude, la dynamique en
puissance d’un générateur de signaux sinusoidaux, en connectant le wattmetre
directement a la sortie du générateur. Cela permet d’obtenir une plage de
puissances de référence pour chaque fréquence ;

e dans la deuxiéme étape, la méme mesure est réalisée en connectant 1’oscilloscope a

la sortie du générateur.

A partir de ces deux étapes de caractérisation, la différence entre les puissances
mesurées avec I’étalon et celles obtenues par le wattmetre est calculée. Cette différence est
représentée sur la Figure I11-14 pour plusieurs fréquences d’étude comprises dans la bande de

caractérisation utilisée dans les travaux de cette these (0 — 6 GHz).
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Figure 111-14 : Différence en puissance entre 1’étalon et le wattmétre.

D’apres cette figure, il est possible de constater que, pour des niveaux de puissances
inférieurs a 0 dBm, la dispersion de puissance est faible (< 0.1 dB) sur la plage de variation de
la puissance. Ceci permet de déterminer la zone linéaire de 1’oscilloscope. En revanche, la
valeur de la différence (Pyqiemerre — Prtaion) €St dépendante de la fréquence du signal
d’excitation. Donc, la réponse en amplitude de 1’étalon présente des imperfections

dépendantes de la fréquence, dans le cas ou la puissance est maintenue inférieure a 0 dBm.

Si le niveau de puissance des composantes spectrales a I’entrée de I’oscilloscope est
maintenu inférieur a 0 dBm pendant 1’étalonnage absolu, une compensation des imperfections
sur les amplitudes mesurées par 1’étalon est possible. Cette compensation consiste a
caractériser I’étalon sur la largeur de la bande de travail avec une haute résolution
fréquentielle (1 MHz) par la méme procédure de caractérisation que celle présentée
précédemment utilisant un générateur de signaux sinusoidal et un wattmeétre. Cependant, il est

suffisant de faire la caractérisation pour chaque fréquence a un seul niveau de puissance
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inférieur a 0 dBm puisque la réponse de 1’étalon est considérée indépendante de la puissance.

Les caractéristiques mesurées sont données sur la Figure 111-15.
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Figure I11-15 : Réponses fréquentielles en puissance d’un générateur de signaux sinusoidal
obtenues par le wattmeétre de référence et par 1’étalon.

A partir de cette caractérisation, une fonction permettant de corriger les erreurs sur les
amplitudes mesurées avec 1’étalon peut étre extraite. Une résolution inférieure & 1 MHz peut

étre encore obtenue en interpolant la fonction de correction.

111.3.2.2.2 Etalonnage en amplitude et en phase

La configuration du systeme de mesure pour 1’étalonnage absolu est représentée sur la
Figure 111-16.
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Figure 111-16 : Configuration du systéme de mesure pour 1’étalonnage absolu.

Pour cet étalonnage, le méme signal multitons que celui utilisé pour 1’étalonnage
relatif est mesuré simultanément avec le systéme de mesure et avec 1’oscilloscope calibré
(étalon). Un atténuateur est utilisé entre le plan du systeme de mesure (P1p) et le plan de

référence de I’étalon (Pree) afin :

e d’assurer la précision en amplitude de 1’étalon (puissance des raies < 0 dBm),

e d’assurer son fonctionnement dans sa zone linéaire.

Ensuite, le signal acquis dans le plan de référence est corrigé a 1’aide des paramétres-S
de I’atténuateur pour obtenir le signal de référence en amplitude et en phase pour toutes les

composantes fréquentielles (alzr) dans le plan Pyp.

Les signaux acquis simultanément dans le plan (P1m) du systeme de mesure temporelle
sont corrigés a I’aide des parametres-S des atténuateurs qui seront utilisés pendant la phase de

mesure, afin de les intégrer directement dans les coefficients de la matrice de correction.

Par ces mesures simultanées, on peut écrire :

atp = aRgr (11.27)

Ce qui donne la relation suivante :

aRer = KN(allvM(REF) + B{VbiVM(REF) (111.28)

Soit :
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N
QAREF

KN_

- 1.2
(allvM(REF) + By biVM(REF)) (111-29)

Toutes les variables du membre droit de 1’équation sont des grandeurs mesurées. Cette

équation permet de déterminer le coefficient complexe (K™) de la matrice de correction.

111.3.3 Validation de la nouvelle procédure de calibrage a large bande et ultra haute

résolution fréquentielle du systeme de mesure temporelle
111.3.3.1 Premiére vérification des étalonnages relatif et absolu.

L’étape de validation de la nouvelle procédure de calibrage est indispensable pour
vérifier la précision des étalonnages relatif et absolu. La premiére vérification a effectuer,
concerne 1’étalonnage SOLT. Elle peut étre réalisée, dans un premier temps, en mesurant a
nouveau les standards de référence (SOL) sur les deux acces du systeme de mesure, et par une

mesure avec une connexion directe établie entre les deux plans.

Pour cette vérification, le systeme de mesure temporelle a été calibré avec le méme
signal multitons a distribution de phase de Schroeder que celui utilisé dans le paragraphe
(111.3.1). Ce signal est défini dans une bande de fréquence comprise entre 600 MHz et

4.2 GHz avec une résolution de 10 MHz.

Une fois que les coefficients de la matrice de correction sont déterminés, les ondes de
tensions incidentes et réfléchies mesurées dans le plan Py du systéme, sont corrigées en
utilisant 1’équation (111.11) qui relie les ondes mesurées et celles présentes dans les plans de
référence (P1p et Pyp).

Les formes d’ondes temporelles de tensions incidentes et réfléchies (a,p(t), bip(t))
obtenues par la mesure temporelle, avec une haute fréquence d’échantillonnage équivalente
(320 Géchls), des trois standards de référence (SOL) dans le plan Pip du systeme sont
données sur les figures suivantes (Figure 111-17, Figure 111-18, et Figure 111-19). Sur ces
figures sont aussi représentés les coefficients de réflexion obtenues a partir des signaux

mesurés dans le plan Pyp et ceux correspondant aux trois standards.
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Figure 111-17 : Vérification de 1’étalonnage relatif avec le standard Short (Pavg =0 dBm).
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Figure 111-18 : Vérification de 1’étalonnage relatif avec le standard Open (Pavg =0 dBm).
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Figure 111-19 : Vérification de 1’étalonnage relatif avec le standard Load (Pa,,g =0 dBm).

D’apres ces trois figures, les formes d’ondes temporelles de tensions incidentes et
réfléchies sont parfaitement cohérentes avec les coefficients de réflexion présentés. Ainsi, la
comparaison entre les coefficients de réflexion des standards et ceux mesurés conduit & des
valeurs d’incertitudes trés faibles. L’écart maximal est de 2% en amplitude, et de +1° en
phase. Ces résultats permettent de valider dans un premier temps, les équations utilisées lors
de I’étalonnage relatif et montrent une trés bonne précision de la procédure utilisant un signal
multitons avec une distribution de phase de Schroeder. Les mémes résultats sont obtenus pour

la mesure des standards sur le port P,p.

La deuxiéme Vérification consiste a établir une connexion directe entre les deux plans
du systeme de mesure. Cette vérification permet de valider, dans un premier temps,
I’étalonnage en transmission en comparant la forme d’onde temporelle de la tension incidente

dans le plan Pip (a,p(t)) et de la tension transmise dans le plan P,p (b, (t)). Les formes
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d’ondes mesurées avec une fréquence d’échantillonnage équivalente de 320 Géch/s sont

illustrées par la Figure 111-20.

—ap(t) byp (1)

Amplitude [V]
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Figure I11-20 : Vérification de I’étalonnage relatif en connexion directe (Pavg =10 dBm).

Dans cette vérification, les formes d’ondes incidente et transmise sont parfaitement

superposées, validant les équations utilisées lors de 1’étalonnage en transmission.

Par ailleurs, la vérification de 1’étalonnage absolu est aussi réalisée en connectant
I’¢talon dans le plan Pip du systetme de mesure. La forme d’onde de tension incidente
mesurée avec le systétme de mesure temporelle et celle mesurée avec 1’étalon sont
représentées sur la Figure 111-21. La fréquence d’échantillonnage de 1’oscilloscope est choisie

égale a celle du systéme de mesure (320 Géch/s).
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Figure 111-21 : Vérification de 1’étalonnage absolu (P,,; = 10 dBm).
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Les ¢équations utilisées lors de 1’étalonnage absolu sont validées par cette mesure,
puisqu’une trés bonne cohérence est obtenue entre les deux signaux. A noter que, les deux

signaux sont synchronisés temporellement afin de faire la comparaison.
111.3.3.2 Seconde Vérification de I’étalonnage absolu.

Une seconde Vérification complémentaire a ensuite été réalisée en utilisant le
wattmeétre de référence. Le systéme de mesure temporelle est étalonné selon la nouvelle
procédure d’étalonnage Puis, le wattmétre est connecté dans le plan P1p. Le systeme est excité
successivement avec des signaux CW sur un nombre limité de fréquences dans la bande de
fréquence de 1’étalonnage (1, 2, 3, 4 GHz) et sur une plage de puissance comprise entre -10
dBm et 20 dBm. Les formes d’ondes temporelles de tensions acquises par le systéme de
mesure temporelle pour les différentes fréquences sont ensuite traitées afin d’extraire la
puissance moyenne d’entrée dans la sonde de puissance (le coefficient de réflexion de la
sonde est pris en compte) et afin de la comparer avec la puissance mesurée avec le wattmetre.
La différence entre ces deux puissances permet de juger de 1’incertitude en puissance de la
nouvelle procédure de calibrage. La Figure 111-22 illustre la différence obtenue pour les

différentes fréquences d’études et puissances d’excitation.

P Wattmétre = I:)Calilarée [d B]

-0.04 :
0040 5 0 5 10 15 20

P 4q [dBm]

Figure 111-22 : Incertitude en puissance de la mesure calibrée.
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Ces verifications, permettent de juger de la qualité de la nouvelle procédure de
calibrage a large bande et ultra haute résolution fréquentielle du systeme de mesure
temporelle. Les incertitudes des mesures en puissance sont inférieures a 0.1 dB, validant la
nouvelle procédure de calibrage.

111.3.3.3 Exemple d’application et comparaison avec la procédure

conventionnelle

La procédure de calibrage a large bande et ultra haute résolution fréquentielle du
systeme de mesure temporelle proposée doit étre comparée a celle conventionnelle partielle a
bande étroite d’enveloppe de ce méme systeme de mesure temporelle pour savoir quelle est
celle qui est la plus rigoureuse. La comparaison est faite & partir de caractérisation en mode
CW impulsionnel pour laquelle les signaux d’excitations occupent théoriquement une bande
spectrale infinie. La visualisation des transitions du signal RF au début et a la fin de
I’impulsion nécessite donc I'utilisation d’un systéme de mesure temporelle calibré sur une

bande passante la plus large possible.

Afin d’évaluer la nouvelle procédure de calibrage pour une caractérisation
impulsionnelle, et pour comparer les performances par rapport a la procédure de calibrage
large bande partiel [71] présentée dans le paragraphe (I11.2), un exemple d’application
spécifique a été mis en ceuvre. Il consiste & mesurer un signal RF CW impulsionnel lorsque
les deux plans de référence d’entrée et de sortie des dispositifs sous test sont directement
connectes (Through) avec le systeme de mesure temporelle calibré selon les deux procédures
d’¢étalonnage. Le signal CW impulsionnel d’excitation a une période de répétition de 10 us et
un rapport cyclique de 10%. Il module une fréquence porteuse de 1GHz. L’évaluation est faite
par comparaison des mesures de ce signal réalisées en connexion directe, avec les deux

calibrages différents du systeme de mesure :

a) un calibrage large bande partiel pour la porteuse et ses harmoniques (111.2), avec
une extension des coefficients sur la bande en faisant I’hypothése d’une réponse en
amplitude et en phase constante de la chaine de mesure. La mesure realiseée a partir
de cet étalonnage sera notee cas (a) par la suite;

b) un nouveau calibrage avec le signal multitons dans une large bande fréquentielle
(0.6-4.2 GHz), limitée par la bande de I’amplificateur linéaire d’instrumentation,

et avec une trés haute resolution fréquentielle de 100 kHz. Cette resolution est
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choisie pour correspondre a la grille fréquentielle associée a la période de
répeétition du signal impulsionnel (10 ps - 10%.). La mesure réalisée a partir de cet

étalonnage sera notée cas (b) par la suite.

Le coefficient d’erreur absolu (K™) est un paramétre trés représentatif de la qualité de
I’étalonnage réalisé. La Figure 111-23 présente 1’évolution en amplitude et en phase de ce
coefficient en fonction de la fréquence pour les deux procédures de calibrage (cas (a) et cas
(b)) dans la bande (0.6-4.2 GHz).
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Figure 111-23 : Amplitude du coefficient d’erreur absolu pour les deux calibrages.
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Une grande différence entre les coefficients issus des deux calibrages est observée, Il
reste alors a vérifier les conséquences de cette différence sur la visualisation des signaux

temporels en connexion directe.

Les formes d’ondes de tensions incidente (a,p(t)) et transmise (b, (t)), obtenues par
la mesure du signal en connexion directe avec le systeme de mesure temporelle calibré en

utilisant le cas (a), sont données sur la Figure 111-24.
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Figure 111-24 : Ondes de tensions incidente (a,p(t)) et transmise (b,p(t)) pour le cas (a).

La Figure 111-24 prouve que ce type de calibrage n’est pas suffisant pour une mesure
temporelle précise. Dans le cas idéal, les ondes de tensions incidente et transmise obtenues
par une mesure en connexion directe, doivent étre parfaitement superposées. En revanche
avec ce calibrage partiel (cas (a)), un retard entre les ondes de tensions est observe. Ainsi, des

distorsions sont observées dans les transitions de début et de fin de I’impulsion.
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Dans le deuxieme cas (cas (b)), le systeme est calibré avec la nouvelle procédure de
calibrage sur toutes les raies spectrales de la bande de caractérisation. Les formes d’ondes de
tensions incidente (a,p(t)) et transmise (b, (t)) pour cette mesure sont représentées sur la
Figure 111-25.
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Figure I11-25 : Ondes de tensions incidente (a,p(t)) et transmise (b, (t)) pour le cas (b).

Dans ce cas, une trés bonne cohérence entre les signaux incident et transmis est
obtenue. De plus, il est possible d’observer trés clairement les transitions montantes et

descendantes de I’impulsion sans aucune distorsion.

Cette comparaison permet d’affirmer que la procédure de calibrage a large bande et
ultra haute résolution fréquentielle du systeme de mesure temporelle proposée conduit a une
représentation beaucoup plus rigoureuse des signaux temporels mesurés aux acceés des
dispositifs sous test que celle obtenue a partir de la procédure conventionnelle partielle a

bande étroite d’enveloppe .
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I11.4 Caractérisation temporelle calibrée de dispositifs

microondes en présence des signaux impulsionnels

111.4.1 Le systeme de mesure temporelle complet

Le systetme de mesure temporelle large bande associé au principe d’acquisition avec
échantillonnage a temps équivalent cohérent , et calibré grace a la nouvelle procédure de
calibrage a large bande et ultra haute résolution fréquentielle, permet la caractérisation
temporelle fine et efficace de dispositifs microondes qu’ils soient passifs ou actifs. Ce
systéme complet mis en ceuvre possede aussi des capacités de caractérisation selon plusieurs
modes de fonctionnement (Paramétres-S, CW, CW impulsionnel, multiporteuse, ...) [79].
Différents criteres et différentes grandeurs caractéristiques de dispositifs sous test peuvent

donc étre extraits a partir de ces caractérisations temporelles fines et rigoureuses.

Les criteres les plus significatifs sont la puissance, le rendement, les criteres de
linéarité (C/l, ACPR, NPR, ...) et la mesure des transitoires présents aux acces des dispositifs.
Cette mesure devrait permettre a terme d’améliorer la connaissance, la visualisation et la

modélisation des effets non linéaires de ces dispositifs.

Dans les différents modes de caractérisation, le principe de fonctionnement du systeme
de mesure temporelle reste le méme. La premiere étape consiste toujours a calibrer le systéme
dans la bande de caractérisation en utilisant la nouvelle procédure proposée. La procédure de

calibrage est résumée par I’organigramme représenté sur la Figure 111-26.
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Figure 111-26 : Organigramme de la nouvelle procédure de calibrage.

Dans la phase de mesure, le générateur de signaux d’excitation peut étre changé
suivant le mode de caractérisation. Les valeurs des atténuateurs variables sur les voies de
mesure peuvent étre encore choisies en fonction des dispositifs a mesurer. Cette procédure est

illustrée par I’organigramme de la Figure 111-27.
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Figure 111-27 : Organigramme de la procédure de mesure.
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Afin de montrer les capacités du systeme de mesure temporelle selon plusieurs modes
de fonctionnement, des comparaisons avec d’autres instruments de mesure disponibles dans le
commerce (VNA, NVNA) ont été réalisées. De plus des comparaisons ont aussi été réalisées
avec des simulations (ADS, Advanced Design System) en transitoire de dispositifs linéaires.

111.4.2 Caractérisation en paramétre S d’un dispositif passif a partir de mesures

temporelles.

Le systeme de mesure temporelle proposé est utilisé pour caractériser un filtre passe-
bande passif a la fréquence centrale de 1.8 GHz et dans une bande de fréquence de 1.6 GHz

(1-2.4 GHz). Une photographie de ce filtre est présentée Figure I11-28.

REACTEL, INC

Figure 111-28 : Photographie du filtre passe-bande [89].

La résolution fréquentielle pour la caractérisation est choisie égale a 1 MHz. Dans ces
conditions de caractérisation, le systeme de mesure est étalonné avec la nouvelle procédure de
calibrage utilisant un signal multitons sur la méme grille fréguentielle que les signaux

d’excitations.

Deux types de mesure ont été faites :

e Une mesure des paramétres S a partir d’un signal multitons et,

e une mesure avec excitation impulsionnelle.

La mesure des parameétres S est comparée a une mesure du méme dispositif a 1’aide
d’un VNA. Les résultats de la caractérisation impulsionnelle sont comparés aux résultats

obtenus par la simulation transitoire du modele de dispositif.

111.4.2.1 Mesure des parameétres S

La mesure des parametres S peut étre effectuée en utilisant le méme signal multitons

que celui utilisé pour le calibrage afin de mesurer simultanément toutes les composantes
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fréquentielles dans la bande de caractérisation. Pour obtenir les parametres S, deux mesures
ont été faites en connectant successivement le générateur du signal multitons a 1’entrée (sortie
chargée par 50 ohms) et a la sortie du dispositif sous test (entrée chargée sur 50 ohms)
puisque le systeme de mesure temporelle proposé ne dispose pas de commutateur RF comme
dans les VNA classiques. Le synoptique du systeme de mesure utilisé pour la caractérisation

des parametres S est représenté sur la Figure 111-29.
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Figure 111-29 : Synoptique du systeme pour la mesure des parametres S.

Sur la Figure 111-30 sont représentés les parameétres S calculés a partir des formes des

ondes temporelles de tensions mesurées. Sur cette figure, des mesures obtenues a 1’aide d’un

VNA (HP-8720) sont aussi présentées.
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Figure 111-30 : Parametres S mesurés avec le VNA et le systeme de mesure temporelle
proposé (XLIM).

Une trés bonne cohérence est obtenue entre les deux mesures, validant le
fonctionnement du systeme de mesure temporelle proposé et la nouvelle procédure
d’¢étalonnage relatif associée pour la caractérisation en parametres S. Il est aussi possible
d’observer la différence de dynamique de mesure d’un systeme hétérodyne bande étroite et

d’un systéme a échantillonnage équivalent cohérent.
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111.4.2.2 Caractérisation impulsionnelle en puissance (type NVNA)

Le signal d’excitation utilisé pour la caractérisation impulsionnelle en puissance du
filtre est un signal RF CW (fréquence porteuse de 1.8 GHz) impulsionnel avec une période de
répétition de 1 ps et un rapport cyclique de 50%. Ce signal a la méme grille fréquentielle que
le signal multitons utilisé dans le paragraphe précédent. Donc, le calibrage du systéme reste
valable pour cette mesure. Le synoptique du systeme de mesure temporelle est le méme que
celui présenté sur la Figure 111-29(a), a la différence pres que le générateur de signaux

multitons est remplacé par un autre générateur de signaux impulsionnels (SMBV100A).

Les paramétres S mesurés a I’aide du VNA sont utilisés pour extraire un modele
comportemental de ce dispositif passif, afin de I’implémenter dans le simulateur transitoire
d’ADS. Ensuite, une comparaison entre les formes temporelles calibrées de tensions et des
courants a I’entrée et a la sortie du DST obtenus par la mesure avec une haute fréquence
d’échantillonnage équivalente (126 Géch/s), et celles obtenus par une simulation transitoire
du modeéle sous le logiciel ADS est établie. Le signal d’excitation utilisé dans le simulateur est
le méme que le signal disponible du générateur mesuré avec le systéme (a;p(t)). Les signaux

obtenus par la mesure et la simulation a I’entrée du DST sont illustrés par la Figure 111-31.

143



Chapitre III : Contribution a la mesure large bande temporelle calibrée

— Simulation —— Mesure

1.5 30

1.04 20|
S 057 T 10-
8 0.04 g 07
>F .05 £ .10-

1.0 20

-1.54 L A S B '30‘ L L L I E

00 02 04 06 08 1.0 00 02 04 06 08 1.0

Temps [ps] Temps [us]

5

1.04
S 057
8 0.0%——
5 -0.54

-1.0-

1.5+ L L A S AN B -30 L L E N E

00 02 04 06 08 1.0 00 02 04 06 08 1.0

Temps [Js] Temps [ps]

Figure I11-31 : Formes des tensions et des courants a I’entrée du DST obtenues par la mesure
(126 Géch/s) et la simulation transitoire avec excitation impulsionnelle.

La Figure I11-32 représente également les signaux obtenus par la mesure et la
simulation & la sortie du DST.
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Figure 111-32 : Formes des tensions et des courants a la sortie du DST obtenues par la mesure
(126 Géch/s) et la simulation transitoire avec excitation impulsionnelle.

Cette comparaison peut étre encore établie dans le domaine fréquentiel comme illustré
sur la Figure 111-33.

145



Chapitre III : Contribution a la mesure large bande temporelle calibrée

— Simulation — Mesure
— 10 — -20
5 o 5 .30
g O W 2 A
— 10 — 40+
?:, —20i \_/8 -50i
@ -30- 2L 60+
> b > i
g -40- | I g -70- & i I
e Nl el AREE Al ‘f‘- -80 ,,f,,w,, e A :
1.78 1.79 1.80 1.81 1.82 1.78 1.79 1.80 1.81 1.82
Fréquences [GHZz] Fréquences [GHZz]

200 200,
= 150 = ]
(5] [«
S, 1004 S, 100
”_‘E 50 > ]
>8 0 8 0
< 501 D 1
% 100 §-1oof
£ -150- o

-200— — — —r : -2001— — — — ‘

1.78 1.79 1.80 1.81 1.82 1.78 1.79 1.80 1.81 1.82
Fréquences [GHZz] Fréquences [GHZz]

Figure 111-33 : Comparaison fréquentielle des tensions et des courants a la sortie du DST
obtenues par la mesure (126 Géch/s) et la simulation transitoire avec excitation
impulsionnelle.

Une observation complete des réponses transitoires mesurées avec des hautes
fréquences d’échantillonnage est maintenant accessible avec le systeme de mesure temporelle
proposé. Les signaux temporels mesurés sont parfaitement cohérents avec ceux issus de la
simulation. Cette étude permet une validation complémentaire du fonctionnement du systeme

de mesure temporelle pour la caractérisation temporelle calibrée large bande.
111.4.3 Caractérisation d’un dispositif actif

L’objectif principal du systeme de mesure proposé est la caractérisation temporelle
large bande de dispositifs non linéaires (actifs). Dans cette partie, des caractérisations en
parametres S et en mode CW et CW impulsionnel d’un amplificateur de puissance GaN 50 W
(1-3GHz MIC HPA) [90] sont présentées. L’ AP est polarisé avec une tension de drain (Vo)
de 50 V et un courant de repos (lgsq) de 300 mA. Une photographie de cet amplificateur est

présentée Figure 111-34.
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Figure 111-34 : Photographie de I’amplificateur large bande (1-3GHz MIC HPA).

111.4.3.1 Mesure des parametre S

La configuration du systeme de mesure pour la caractérisation petit signal en
parameétres S pour un dispositif actif est la méme que celle utilisée pour un dispositif passif
(111.4.2.1). Le systeme de mesure temporelle est étalonné dans une bande de caractérisation
comprise entre 0.8 GHz et 3.2 GHz avec une résolution de 10 MHz a I’aide de la nouvelle
procédure de calibrage fondée sur I’utilisation d’un signal multitons avec une distribution de
phase de Schroeder. Le méme signal multitons est utilisé pour réaliser la mesure des

parametres S de I’amplificateur de puissance.

Afin d’évaluer les performances du systéme de mesure, une comparaison entre les
paramétres S obtenus par trois techniques différentes est établie. Une simulation des
paramétres S de ’amplificateur dont le circuit de design était disponible a XLIM [91] a eté
réalisée afin d’évaluer les comportements petit signal de 1’amplificateur en utilisant son
modele non linéaire. Des caractérisations en parameétres S de I’amplificateur ont été effectuées
a I’aide d’un ZVA avec option temporelle impulsionnelle et grace a un VNA de type PNA-X
au sein de la société UMS. Finalement, le systeme de mesure temporelle proposé (XLIM) est
utilisé pour réaliser la méme caractérisation en paramétre S. Les résultats obtenus par ces

différents outils sont illustrés par la Figure 111-35.
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Figure 111-35 : Paramétres S de I’amplificateur de puissance obtenus par différents outils de
caractérisation (Vgso=50 V, lgsg=300mA).

Des résultats similaires sont obtenus en utilisant deux

instruments de mesure

fonctionnant avec des principes totalement différents (VNA et le systeme proposé). Les
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résultats obtenus a 1’aide du systéme de mesure temporelle proposé sont plus bruités, du fait
qu’aucun moyennage n’est utilisé pendant la mesure. Des différences faibles par rapport a la
simulation sont observées et sont liées au modele trés complexe (modeles non linéaires de
transistors en barrette associé a des fichiers de parametres S décrivant les quadripdles

d’adaptation et les circuits de polarisation) de I’amplificateur utilisé.

111.4.3.2 Caractérisation en mode CW

La caractérisation de 1’amplificateur de puissance (AP) large bande (1-3 GHz) en fort
signal nécessite une configuration spécifique des atténuateurs variables du systéeme de mesure
(Figure 111-29) suivant les valeurs de la puissance d’entrée requise et de la puissance de sortie
aux acces du dispositif sous test. Les valeurs des atténuateurs ajoutées sont prises en compte
dans la nouvelle procédure de calibrage, lors de la détermination des coefficients de

correction des erreurs systématiques.

Pour une caractérisation en mode CW, le systeme de mesure est calibré aux fréquences
porteuses et harmoniques en utilisant la nouvelle procédure de calibrage fondée sur
I’utilisation d’un signal multitons. Afin d’extraire le comportement non linéaire de 1’AP, trois
harmoniques sont pris en considération pour chaque fréquence d’excitation. La caractérisation
en mode CW de I’amplificateur est réalisée pour plusieurs fréquences d’excitation allant de 1
a 3 GHz et avec une résolution de 500 MHz. Un seul calibrage du systéme de mesure est
nécessaire pour ces différentes mesures, en prenant en compte toutes les composantes

spectrales.

Dans ce paragraphe, la caractérisation de I’AP a la fréquence centrale de la bande
(2 GHz) est présentée. Le systeme de mesure calibré est utilisé pour acquérir simultanément
les formes d’ondes temporelles a I’entrée et a la sortie du DST. Ces formes d’ondes mesurées
a une fréquence d’échantillonnage équivalente de 600 Géch/s permettent d’observer finement
les distorsions engendrées par 1’AP. La Figure 111-36, représente les formes d’ondes
temporelles de tensions et de courants mesurées a 1’entrée et a la sortie de I’AP chargé par une
impédance 50 ohms en fonction de la puissance d’entrée. La capacité de la mesure avec
différentes impédances de charge de type « Load-pull » est encore accessible avec le systéeme

de mesure proposé.
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AP GaN 50 W : BW = 1-3 GHz, f, = 2 GHz, 4, = 300 MA, V4, = 50 V
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Figure 111-36 : Formes d’ondes de tensions et de courants a 1’entrée et a la sortie de I’AP
mesurées avec une fréquence d’échantillonnage équivalente de 600 Géch/s.

L’observation de la tension et du courant de sortie montre le comportement non

linéaire de ’AP.

En utilisant ces mesures temporelles, les grandeurs caractéristiques de I’AP peuvent
étre déterminées et comparées par rapport aux grandeurs mesurées a 1’aide d’un autre
instrument commercial de caractérisation, afin de valider les résultats obtenus par le systéeme
proposé. L’autre instrument de mesure est composé d’un VNA (ZVA) [49] utilisé en
conjonction avec un ZVA-x et permettant la caractérisation calibrée en puissance de

dispositifs non linéaires.

Les formes d’ondes temporelles de tensions incidentes et réfléchies sont traitées afin

d’en extraire les puissances mises en jeu a ’entrée et a la sortie de ’AP aux fréquences

150



Chapitre III : Contribution a la mesure large bande temporelle calibrée

fondamentale et harmonique. Les notions de puissance sont définies dans le premier chapitre
de ce manuscrit (Figure 1-22). En conséquence, il est possible de déterminer les
caractéristiques en puissance du DST (courbe de conversion AM/AM et Gain en puissance).
Une comparaison entre ces caractéristiques et celles obtenus a 1’aide de 1’instrument

commercial (ZVA) est établie dans la Figure 111-37.
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Figure 111-37 : Caractéristiques de puissance de I’ AP.
Une puissance de sortie de 45.8 dBm est mesurée au point de saturation de I’AP. Un

gain en puissance linéaire de 1’ordre de 17 dB est obtenu pour cet AP.

Le courant DC consommé par ’AP est aussi mesuré. Il permet de déterminer le
rendement de drain (DE) et le rendement en puissance ajoutée de I’AP. Ces résultats sont

représentés sur la Figure 111-38.
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Figure 111-38 : Efficacité de I’AP.

Au point de saturation, I’AP posséde un rendement de drain de 35% et un rendement

en puissance ajouté de 33% associés a un courant consommé de 2.1 A.

152



Chapitre III : Contribution a la mesure large bande temporelle calibrée

La courbe de conversion AM/PM a la fréquence d’excitation est également déterminée
a partir de la caractérisation temporelle réalisée. Les courbes AM/PM obtenues par les deux

systémes de mesure sont illustrées par la Figure 111-39.
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Figure 111-39 : Conversion AM/PM de I’AP.

Une différence de phase de 3 degrés est constatée sur la plage de puissance d’entrée.
Finalement, les coefficients de réflexion d’entrée de I’AP (T,) et de la charge (T},) sont
déterminés a partir des ondes incidentes et réfléchies mesurées. Ces coefficients sont

présentés sur la Figure 111-40. On constate un coefficient d’entrée élevé présenté par le circuit
d’adaptation a I’entrée de I’ AP.
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+1.0 +1.0

Figure 111-40 : Coefficients de réflexion a f,= 2GHz sur une plage de puissance d’entrée de 0
a33dBm.

Un tres bon accord est observé entre les résultats obtenus par les deux systemes de
mesure et pour les différentes grandeurs mesurées. Ces caractérisations permettent de valider
les performances du systeme de mesure temporelle proposé et la nouvelle procédure de
calibrage associée. Il est a noter que la mesure des formes d’ondes temporelles est aussi
accessible avec I’instrument commercial, mais sa mise en ceuvre n’avait pas été réalisée au

moment de la rédaction de ce manuscrit.

111.4.3.3 Caractérisation en mode CW impulsionnelle

111.4.3.3.1 Mesure temporelle

Le systtme de mesure temporelle large bande associé a la nouvelle procédure de
calibrage est capable de mesurer les formes d’ondes temporelles RF calibrées des signaux
impulsionnels aux acces des dispositifs sous test avec une fréquence d’échantillonnage
supérieure a au moins 10 fois la fréquence de la porteuse. C’est a notre connaissance le seul
instrument de mesure entierement calibré possedant actuellement ces capacités de
visualisation des formes d’ondes temporelles de signaux modulés a tres large bandes
passantes instantanées, a large bande passante RF et a tres hautes fréquences

d’échantillonnage.
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Dans ce paragraphe, le méme AP (1-3 GHz MIC HPA) [90] est caractérisé avec des
signaux d’excitation RF impulsionnel. Ce mode de caractérisation est indispensable pour
certains dispositifs qui ne sont pas toujours congus pour un fonctionnement en mode continu
(CW). Le mode CW impulsionnel permet de caractériser I’AP dans des conditions réelles de
fonctionnement (pour des applications Radars par exemple) ou en réduisant les risques de

destruction qui peuvent provenir des effets thermiques.

Le synoptique du systtme de mesure pour la caractérisation en mode CW

impulsionnel est représenté sur la Figure 111-41.
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Figure 111-41 : Synoptique du systéme de mesure pour la caractérisation CW impulsionnelle.

Sur ce synoptique les éléments suivants sont a noter :

e un générateur de signaux impulsionnels (SMBV100A) est utilisé pour exciter I’AP

sous test,

e les valeurs des atténuateurs sont correctement choisies pour que les conditions de

non saturation des chaines de mesure soient respectées,

e une technique d’acquisition du courant basse fréquence (Igg) fondée sur

I’utilisation d’un té de polarisation est intégrée.
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Pour évaluer I’efficacité de I’AP dans le mode de caractérisation CW impulsionnel, il
est indispensable de mesurer le courant consommé dans 1I’impulsion. Ce courant peut étre
déterminé a partir du courant DC mesuré par le générateur d’alimentation (courant moyen) en
faisant I’hypothése d’une forme idéale d’impulsion. En revanche, cette hypothése n’est pas
valide dans le cas d’un AP non linéaire a cause des distorsions générées qui impliquent une

déformation de I’impulsion.

Une autre solution consiste a capter le courant BF sur la voie d’alimentation du drain
avec une sonde de courant. Le courant peut étre ensuite mesuré en utilisant un oscilloscope.
Afin de mesurer le courant BF simultanément avec les signaux RF et sur la méme base du
temps, une technique est proposée dans le cadre de ce travail : elle consiste a réinjecter le
courant BF capté par la sonde de courant sur I'une des voies de mesure a 1’aide d’un té de

polarisation comme présenté sur la Figure 111-41.

La caractérisation de I’amplificateur est réalisée avec un signal CW impulsionnel a la
fréquence porteuse de 2 GHz et avec une période de répétition de 10 pus. Dans ce contexte, le
systeme de mesure est calibré en utilisant la nouvelle procédure de calibrage, dans une bande
de fréquence de 3.4 GHz (0.8-4.2 GHz) et avec une résolution fréquentielle de 100 kHz liée
directement a la période de répétition de I’impulsion. La caractérisation avec différentes
largeurs d’impulsions est accessible en gardant le méme calibrage du systéme de mesure,
puisque la grille fréquentielle du signal impulsionnel est indépendante de la largeur

d’impulsion.

La Figure I11-42 représente les formes d’ondes temporelles calibrées de la tension et
de courant mesurées a I’entrée de I’AP soumis a un signal d’excitation impulsionnel avec une
largeur d’impulsion de 40%. Ces formes d’ondes sont mesurées au point de saturation de I’AP

et avec une fréquence d’échantillonnage équivalente de 120 Géch/s.
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Figure I11-42 : Formes d’ondes temporelles calibrées de la tension et du courant mesurées a
I’entrée de I’AP (Vgs0=50V, lgsq=300mA) avec une fréquence d’échantillonnage équivalente

de 120 Géch/s.

Les formes d’ondes sont mesurées simultanément a la sortie de I’AP avec la méme

fréquence d’échantillonnage équivalente (Figure 111-43).
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Figure 111-43 : Formes d’ondes temporelles calibrées de la tension et du courant mesurées a la
sortie de I’AP (Vgs0=50V, lgsq=300mA) avec une fréquence d’échantillonnage équivalente de
120 Géchls.

Le systeme de mesure permet 1’observation trés fine des formes d’ondes temporelles

de tensions et courants aux acces de I’AP. Des fréquences harmoniques a I’intérieur des
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impulsions a la sortie de I’AP sont observées, demontrant le comportement non linéaire de
I’AP. Les transitions montantes et descendantes au début et a la fin des impulsions sont tres

clairement visualisées grace a ce systéme de mesure temporelle spécifique.

Les mesures temporelles en mode CW impulsionnel sont trés importantes pour offrir
aux concepteurs des critéres d’évaluation, d’optimisation et de modélisation de dispositifs non

linéaires :

e ces mesures temporelles peuvent étre utilisees pour déterminer toutes les grandeurs
caractéristiques classiques des DST. Elles permettent d’offrir des critéres
d’évaluation complémentaires des comportements de dispositifs lors des
transitoires. Elles peuvent donc aider le concepteur a optimiser les performances
des AP;

e la mesure temporelle en mode impulsionnel dégage la problématique de la perte en
dynamique de mesure (comme dans les systemes de mesures commerciaux
classiques) qui dépend globalement du rapport cyclique du signal d’excitation
(équation (1.58));

e ces mesures sont tres utiles pour la validation des méthodes de conception et des
modeles de circuit utilisés dans les logiciels de simulation.

e la modélisation des effets mémoires dans les dispositifs non linéaires est accessible
grace aux mesures temporelles des transitoires. Une méthode de modélisation a été

proposée a partir de mesures temporelles dans [92].

La caractérisation avec plusieurs largeurs d’impulsions est possible avec le systéme de
mesure temporelle. La Figure 111-44, présente, par exemple, les formes d’ondes temporelles
de la tension et de courant mesurées a la sortie de I’AP excité avec un signal impulsionnel de

1% de rapport cyclique.
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Figure 111-44 : Formes d’ondes temporelles calibrées de la tension et du courant mesurées a la
sortie de ’AP (Vys0=50V, l4sq=300mA) avec une fréquence d’échantillonnage équivalente de
120 Géch/s dans le cas d’une impulsion de 1% de rapport cyclique.
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111.4.3.3.2 Extraction des grandeurs caractéristiqgues

La caractérisation en mode CW impulsionnelle consiste généralement a déterminer les
grandeurs caractéristiques du DST a la fréquence fondamentale (f,). Ces grandeurs sont
accessibles par un traitement numérique des signaux temporels mesurés. Afin de déterminer
la puissance impulsionnelle (P,) a la fréquence fondamentale correspondant a la puissance
moyenne dans 1’impulsion, plusieurs formulations peuvent étre utilisées (paragraphe 1.5.2).
Deux procédures peuvent étre employées pour déterminer la puissance impulsionnelle a partir

de la mesure temporelle :

a) dans le domaine fréquentiel, la puissance de la composante spectrale a f, est
calculée. Ensuite, une relation décrite par 1’équation (1.57) permet d’obtenir la
puissance impulsionnelle (cas a par la suite);

b) dans le domaine temporel, la puissance impulsionnelle peut étre déterminée par

extraction du signal temporel dans I’impulsion (cas b par la suite).

La comparaison entre les deux procédures de calcul de la puissance permet de montrer
les inconvénients liés a la caractérisation fréquentielle en mode CW impulsionnel utilisée
dans les instruments de mesure commerciaux (perte en dynamique, hypothése d’une

impulsion idéale).

Les signaux temporels résultant de la caractérisation de I’AP avec différentes largeurs
d’impulsions (1% et 0.1%) sont traités numériquement afin d’extraire les courbes de
conversion AM/AM en utilisant les deux procédures de calcul (cas a et b). Les courbes de

conversion AM/AM sont représentées sur la Figure 111-45.
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Figure 111-45 : Courbes de conversions AM/AM obtenus par les deux méthodes de calcul de
la puissance (cas a (calcul temporel) et cas b (calcul fréquentiel)).

Dans le cas ou I'impulsion est idéale, les courbes de conversion AM/AM obtenues par
les deux méthodes de calcul de la puissance (cas a et b) doivent étre parfaitement superposées.
Sur la Figure 111-45, pour la méme largeur d’impulsion, une différence existe entre les courbes
de conversion AM/AM obtenues par les deux méthodes. Cette différence est due a
I’hypothese d’une impulsion idéale dans la caractérisation fréquentielle (cas a). D’autre part,
I’influence de la perte en dynamique de mesure introduite par la caractérisation fréquentielle

en mode CW impulsionnel est particulierement visible. Cette perte définie par 1’équation

(1.58) est dépendante du rapport cyclique de I’impulsion.

Pour évaluer les performances de I’AP en mode CW impulsionnel, la méthode qui

consiste a extraire le signal temporel dans I’'impulsion (cas b) a été utilisée. Nous réalisons la
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mesure des caractéristiques sur une portion extraite de la forme d’onde temporelle
correspondant a 20% de la largeur d’impulsion et situé au milieu de I’impulsion. Les
grandeurs caractéristiques de I’AP déterminées par cette méthode sont présentées par la suite.
Ainsi, les grandeurs obtenues par la caractérisation en mode CW sont encore présentées afin

de comparer les performances de I’AP dans les deux modes de fonctionnement.

Une étude complémentaire a été realisée en tracant les courbes de conversion AM/AM
résultant de la caractérisation de I’AP avec différentes largeurs d’impulsion (40%, 20%,

10%). Elles sont représentées sur la Figure 111-46.
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Figure 111-46 : Courbes de conversion AM/AM résultant de la caractérisation en mode CW
impulsionnel de I’AP pour différents rapports cycliques.
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Sur cette figure, une différence entre les caractéristiques obtenues pour les différentes
largeurs d’impulsion est observée. Ces différences proviennent principalement des effets

thermiques et des effets de piege.

Les caractéristiques en rendement (DE et PAE) de I’AP sont déterminées. Le courant
DC dans I’'impulsion est mesuré en utilisant la technique fondée sur I'utilisation d’un té de
polarisation expliquée précédemment. Les variations du courant, du DE et de la PAE dans

I’impulsion a la fréquence fondamentale sont représentées sur la Figure 111-47.
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Figure I11-47 : Efficacité de I’AP en mode CW impulsionnel.
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Au point de saturation, I’AP posséde un rendement de drain de 40% et un rendement

en puissance ajouté de 38% associés a un courant consommé dans 1I’impulsion de 2.4 A.

La courbe de conversion AM/PM a la fréquence fondamentale est également
déterminée a partir de la caractérisation temporelle réalisée. La courbe AM/PM est illustrée

par la Figure I11-48.
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Figure 111-48 : Conversion AM/PM de I’AP en mode CW impulsionnel.

Une variation de phase de 5 degrés est constatée sur la plage de puissance d’entrée.

La puissance impulsionnelle obtenue par extraction d’une portion du signal temporel
dans I’impulsion est dépendante des caractéristiques du fenétrage appliqué (début, fin, durée),
puisque dans le cas réel, un signal impulsionnel présente des temps de montée et de descente

non négligeables et peut présenter certaines fluctuations dans I’impulsion.

Le systtme de mesure temporelle permet d’accéder treés facilement aux profils en
puissance et en phase dans I’impulsion. Ces profils sont déterminés par une procédure de
fenétrage glissant, d’une largeur égale a une période du signal RF (0.5 ns), sur toute la période
de 'impulsion. Ensuite, chaque fenétre est traitée afin d’extraire les grandeurs caractéristiques
a la fréquence fondamentale. Les profils de puissance a ’entrée et a la sortie de ’AP et le
profil de variation de la phase (AM/PM) obtenus pour plusieurs puissances d’excitations sont
illustrés par la Figure 111-49. L’ AP, dans ce cas de mesure, est toujours excité avec le méme

signal impulsionnel (10 ps, 40%).
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Figure I11-49 : Profils de variation de la puissance et de la phase dans I’impulsion.

Dans cette figure, les distorsions qui proviennent des effets non linéaires, des effets
thermiques et/ou des effets de piége peuvent étre tres clairement observées en comparant le
profil de la puissance d’entrée qui est plat et le profil de sortie qui subit une dégradation entre
le début et la fin de ’impulsion. Des faibles variations sur le profil de la phase dans

I’impulsion sont aussi observées.

L’extraction de ses grandeurs caractéristiques permet aussi d’évaluer les performances

du systeme de mesure temporelle proposé.
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111.5 Conclusion

Ce chapitre est consacré a la description détaillée d’une nouvelle procédure de
calibrage a large bande et ultra haute résolution fréquentielle. Cette procédure fondée sur
I’utilisation d’un signal multitons avec une distribution de phase de Schroeder permet
d’atteindre une résolution fréquentielle de 10 kHz dans une bande de caractérisation de 3
GHz. Différentes étapes de validation et de vérification ont été présentées dans ce chapitre, a

la fois pour le calibrage relatif mais aussi pour le calibrage absolu en amplitude et en phase.

Le systeme de mesure temporelle avec des hautes fréquences d’échantillonnage
équivalente associé a cette nouvelle procédure de calibrage se révele étre un outil trés efficace
pour aider les ingénieurs de caractérisation, de conception et de modélisation de dispositifs

radiofréquences et microondes non linéaires a tres large bande.

Dans ce chapitre, 1’intérét de la caractérisation temporelle large bande de dispositifs
microondes passif et actif a été démontré, et plus particuliérement, 1’importance de la
caractérisation impulsionnelle des amplificateurs de puissance pour des applications
RADARs. Le systtme de mesure temporelle des formes d’ondes calibrées en mode de
caractérisation CW impulsionnel, constitue une avancée tres importante dans le domaine de
I’instrumentation. Grace a ce systéme de mesure, il est possible de caractériser les
comportements non linéaires de I’AP, et aussi d’observer les distorsions harmoniques dans
I’impulsion ainsi que les distorsions sur les transitions montante et descendante au début et fin
de I’impulsion. Pour la premiére fois, la mesure temporelle calibrée de ces transitions est

accessible avec un systéme de mesure entierement calibré.

Finalement, ce systeme de mesure temporelle constitue un instrument innovant avec
des potentialités tres attractives. L utilisation de ce systéme pour la caractérisation temporelle
trés large bande d’architectures d’amplification de puissance non conventionnelles font 1’objet
du dernier chapitre de ce manuscrit afin de montrer I’intérét primordial d’un tel systeéme de

mesure temporelle large bande.
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linéaires

1VV.1 Introduction

Ce chapitre présente les principales capacités et potentialités du systéme de mesure
temporelle pour la caractérisation temporelle large bande d’amplificateurs de puissance non
linéaires dans des conditions de fonctionnement réelles. Il montre aussi la contribution qui
peut étre apportée par ce type de caractérisation au développement de modeles

comportementaux et a la conception des amplificateurs de puissance RF.

Dans la premiere partie de ce chapitre, les capacités du systeme de mesure temporelle
mis en place sont exposées par la caractérisation d’un amplificateur de puissance large bande
soumis a des signaux d’excitation de type multiporteuse. Ces caractérisations permettent

I’extraction des criteres de linéarité de I’amplificateur (C/I, ACPR, NPR).

La deuxiéme partie de ce chapitre est dédiée a la caractérisation des amplificateurs de
puissance dans des architectures de transmission avancées incorporant des techniques
d’amélioration de la linéarit¢ et du rendement. Dans cette partie, deux applications sont

rapportées :

e la linéarisation d’un amplificateur de puissance par prédistorsion numérique

simple sans mémoire en bande de base,

e la caractérisation d’un amplificateur de puissance dans une architecture de

transmission polaire.

IV.2 Caractérisation des non linéarités d’un amplificateur

de puissance en présence des signaux multiporteuse

La linéarité est un critére majeur dans la conception d’un amplificateur de puissance
(AP). Dans le premier chapitre, nous avons présenté les principaux facteurs de mérite
permettant de refléter ce critere (paragraphe 1.5). Dans cette partie, nous présenterons la
caractérisation expérimentale des non linéarités d’un amplificateur de puissance soumis a des

signaux d’excitations multiporteuse. L’ AP caractérisé est un prototype GaN 50 W (Figure
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111-34) issu de la technologie GH50 de UMS® et destiné aux systtmes RADARs (1-3 GHz
MIC HPA) [90]. Le point de polarisation de I’AP est défini par :

o VdSO = 50 V
° Idsq = 300 mA

Les résultats des caractérisations de la linéarité présentés dans cette partie sont
déterminés grace a la mesure temporelle avec ultra haute fréquence d’échantillonnage des
signaux calibrés aux acceés de I’AP, en utilisant le systéme de mesure temporelle mis en place.

Le synoptique du systeme utilis¢ pour la caractérisation de 1I’AP avec des signaux

d’excitations multiporteuse est illustré par la Figure 1V-1.

a;p(t) . . azp(t)
—>i  Vy i€E—
byp(t): i byp (L)
«—: P—
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multiporteuse gs0
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> Unité de Mesure
Geénérateur Casrarssr s Py
d’horloge

Traitement Numérique

Figure 1V-1 : Synoptique du systeme de mesure pour la caractérisation multiporteuse.

Pour la caractérisation multiporteuse large bande, un calibrage du systeme de mesure

dans une large bande fréquentielle (0.8-3.2 GHz) et avec une haute résolution (100 kHz) est
effectué comme expliqué dans le chapitre précedent.

! United Monolithic Semiconductors
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1V.2.1 Caractérisation en C/I

Une technique classique de caractérisation des non linéarités de 1’amplificateur de
puissance est la celle obtenue en mode biporteuse qui permet de quantifier le degré de
linéarité de I’AP grace au facteur de mérite des intermodulations de différents ordres souvent
notés C/l, ou n peut prendre généralement les valeurs 3, 5, 7, .... Le principe de cette

caractérisation est présenté dans le paragraphe 1.5.3.1.

Premiérement, une caractérisation en C/I3 de la chaine de mesure a vide (en connexion
directe) est effectuée avec un signal d’excitation biporteuse (Af= 2 MHz et f,= 2GHz). Cela
permet de déterminer la dynamique du systéme de mesure. Le critere C/l3 est représenté sur la
Figure IV-2.
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Figure 1V-2 : C/l3 mesuré a vide en fonction de la puissance moyenne d’entrée (P,).

La dynamique du systeme de mesure pour la caractérisation en C/lI3 est supérieure a
55 dB sur I’ensemble des puissances d’entrée. La baisse importante du C/I3 est due a la

saturation de I’amplificateur d’instrumentation au-dela de 36 dBm.

Ensuite, 1I’Amplificateur Sous Test (AST) est soumis a des signaux d’excitations
biporteuse avec deux largeurs de bande différentes (Af=2 MHz et Af= 20 MHz) autour de la

fréquence centrale (f, égale a 2 GHz). Les formes d’ondes temporelles calibrées de tensions
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mesurées a ’entrée et a la sortie de I’AST (aqp (t), byp(t)) au point de saturation (P,

31.5 dBm) sont représentées sur la Figure 1V-3.

Chapitre IV : Applications

inéaires

OOOOOOOO

Al

Temps [ns]

Temps [Js]

31.5 dBm) avec une fréquence

d’échantillonnage équivalente de 100 Géch/s.

Figure IV-3 : Formes d’ondes temporelles calibrées de tensions (a,p (t), b,p(t)) mesurées a
I’entrée et a la sortie de I’AST au point de saturation (P,
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Ces formes d’ondes mesurées avec une fréquence d’échantillonnage équivalente (f;,)

de 100 Géch/s permettent d’observer finement les distorsions d’enveloppe et de la porteuse,

engendrées par I’ AP.

La Figure IV-4 présente les produits d’intermodulation C/I3 et C/ls déterminés apres
transformation de Fourier de ces signaux temporels dans les deux cas de caractérisation (Af=
2 MHz et Af= 20 MHz).
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Figure IV-4 : Produits d’intermodulation C/I3 (2) et C/ls (b) en fonction de la puissance
moyenne d’entrée (P,).

Il est possible de constater que, pour une modulation rapide (20 MHz) le produit
d’intermodulation est plus faible que pour une modulation lente (2 MHz). Cette différence
met en évidence I’influence non négligeable des constantes de temps (effets mémoire) sur le
comportement de 1’AP. Pour observer ces phénomenes et mieux appréhender leurs
consequences sur les distorsions des signaux par 1’amplificateur de puissance, il est alors
intéressant de le caractériser a I’aide de signaux d’excitations multiporteuse large bande
proche de ceux rencontrés dans les applications réelles. Ces caractérisations permettent alors
de juger des effets mémoires basses fréquences et hautes fréquences sur le bruit apportés par

I’amplificateur dans la bande passante utile des signaux et hors de cette méme bande passante.
IVV.2.2 Caractérisation en NPR large bande

La caractérisation de dispositifs non linéaires utilisés dans les systéemes de
télécommunications modernes doit étre effectuée dans des conditions proches de la réalité.

Les signaux utilisés dans les conditions réelles ont des propriétés statistiques proches d’un
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bruit blanc gaussien a bande limitée. Le bruit blanc gaussien constitue donc un signal de test
intéressant a partir duquel le critére de linéarité NPR défini dans le paragraphe 1.5.3.2.2 peut
étre déterminé. Ce critére permet d’estimer le comportement non linéaire d’un amplificateur

de puissance.

La caractérisation en NPR est largement exploitée dans [93] [94]. Des bancs de
caractérisation en NPR ont été encore développés [95] [96]. Ces bancs émulent des signaux
d’excitation de type NPR a bande étroite (dizaine de MHz).

Gréace a notre systeme de mesure spécifique mis en place, la caractérisation en NPR
large bande (plusieurs GHz) est maintenant accessible. Cette caractérisation est notamment
trés demandée pour les applications spatiales. La génération du bruit blanc gaussien dans ce
systeme est fondée sur I’utilisation d’un AWG capable de générer des signaux larges bandes
autour d’une fréquence porteuse [42]. Ce signal se compose d’un grand nombre de porteuses
(>1000) d’amplitudes égales, et de phases aléatoires (loi uniforme). Les porteuses sont
régulierement espacées dans la bande de caractérisation. Un « trou » fréquentiel est fabriqué
artificiellement en omettant de synthétiser des porteuses au centre de la bande. La largeur

fréquentielle de ce « trou » doit étre inférieure a 10 % de la bande totale du signal [93].

La caractérisation en NPR de I’AST est réalisée dans une large bande fréquentielle de
800 MHz autour de la fréquence centrale (f, = 2 GHz). Le nombre de porteuses est égal a
8000 porteuses, cela implique une résolution fréquentielle de 100 kHz. La largeur du trou est
de 10 % de la bande totale. Une représentation temporelle et fréquentielle du signal

d’excitation généré numériquement pour cette caractérisation est donnée sur la Figure 1V-5.
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Figure IV-5 : Représentation spectrale et temporelle du signal type NPR.

Une caractérisation en NPR de la chaine de mesure a vide (en connexion directe) est

réalisée au préalable pour 1’ensemble des points de puissance utilisables ultérieurement en

présence de I’AST. Le NPR déduit de la FFT des signaux temporels mesurés

illustré par la Figure 1V-6.

\
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Figure IV-6 : NPR mesuré a vide en fonction de la puissance moyenne d’entrée (FP,).

Le NPR a vide de la chaine de mesure est autour de 45 dB dans une plage de puissance
comprise entre 15 et 35 dBm. La valeur du NPR obtenue sur la figure 1V.6 pour des
puissances d’entrée inférieures a 15 dBm est inférieure a 45 dB car des atténuateurs fixes sur
les voies de mesure sont utilisés pour cette caractérisation limitant la dynamique en basse
puissance d’entrée du systéme de mesure temporelle. La mesure du NPR de ’AST se fait

ensuite a partir des mesures des signaux de sortie de I’AST.

Les formes d’ondes temporelles de tensions d’entrée (incidente : (a,p(t))) et de sortie
(transmise : (b,p(t))) obtenues par la caractérisation en signaux multitons (type NPR) de
I’AST au point de saturation (P,= 28.1 dBm) sont représentées sur la Figure 1V-7. Sur cette

figure sont encore représentés les spectres associés a ces signaux.
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Figure IV-7 : Représentations spectrales et temporelles des signaux mesurés a 1’entrée et a la

100 Gechfs).

sortie de I’AST en caractérisation NPR large bande (f,

La Figure IV-8, montre le critére NPR en sortie de I’AST en fonction de la puissance

moyenne d’entrée (P,).
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Figure IV-8 : Critére NPR de I’AST en fonction de la puissance moyenne d’entrée (P,).

Les résultats de la caractérisation en NPR permettent de juger ici du comportement de
I’amplificateur soumis a une excitation tres large bande qui ne peut étre accessible qu’a partir
de la nouvelle procédure d’étalonnage mise en ceuvre sur ce banc et décrite dans le chapitre

précedent.

Ces résultats démontrent les capacités du systeme de mesure pour la caractérisation
large bande de dispositifs non linéaires. La génération de puissance numérique du signal de
test est un outil expérimental utilisable avec d’autres modulations numériques. Il peut donc
maintenant permettre des études beaucoup plus approfondies concernant la linéarité des
amplificateurs de puissance utilisés par exemple dans les applications spatiales pour
lesquelles ce critere de NPR large bande est primordial. L’utilisation des résultats obtenus
avec de tels signaux doit aussi permettre des avancées certaines dans les études de
modélisation comportementale d’amplificateurs de puissance tenant compte des effets
mémoire non linéaires. Ces deux thématiques de recherche n’étaient pas les objectifs
fondamentaux de ce travail mais elles constituent maintenant des perspectives fortes qui

pourront étre abordées lors d’autres travaux doctoraux.
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IVV.2.3 Caracteérisation en ACPR large bande

Un autre critére capable d’estimer les non linéarités de I’AP est I’ACPR (défini dans le
paragraphe 1.5.3.2.1). Ce critere quantifie plutot les remontées spectrales hors de la bande du
signal utile. Le systeme de mesure temporelle mis en place est encore utilisable pour ce type
de caractérisation et pour différentes types de modulations numériques (QPSK, QAM,
OFDM, LTE, ...).

Pour évaluer ce critere, ’AST a ¢été caractérisé avec un signal d’excitation
multiporteuse large bande (800 MHz) autour de la fréquence centrale (f, = 2 GHz). Le signal
d’excitation est un bruit blanc gaussien ou les amplitudes des raies spectrales sont égales, et
les phases suivent une distribution aléatoire uniforme. Les propriétés de ce signal sont proches
de celles d’un signal généré par une modulation numérique et utilisé dans des applications
réelles. Les amplitudes et les phases ont été calculées pour obtenir un signal avec un PAPRge
(signal RF) égal & 7 dB. 1l est important de savoir que le PAPR d’un signal en bande de base
(BB) et celui d’un signal transposé en radiofréquence (RF) ne sont pas les mémes. Cependant,
ils sont liés par une relation simple : PAPRgr < PAPRgg + 3 dB [97].

Les spectres des signaux mesurés a I’entrée et a la sortie de I’AST au point de

saturation (P,= 28.3 dBm) sont illustrés par la Figure 1V-9.
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Figure IV-9 : Critére ACPR de I’AST en fonction de la puissance moyenne d’entrée (P,).

Le critetre ACPR est calculé a partir du spectre de sortie de I’AST en utilisant des
relations données dans le chapitre 1. Une comparaison entre le critere ACPR et le critere NPR

obtenus a la sortie de I’AST est illustrée par la Figure 1V-10.
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Figure IV-10 : Comparaison entre ACPR et NPR a la sortie de I’AST.

L’allure de la courbe d’ACPR est proche de celle du NPR, puisque les signaux
d’excitations utilisés dans les deux caractérisations possedent les mémes propriétés. Un écart
autour de 10 dB entre les deux critéres est constaté pour P, < 5 dBm. Cet écart provient de la
différence du rapport SNR entre les deux types de caractérisation. La largeur de la bande du
bruit utilisé dans le cas de la mesure du NPR est de 10% alors qu’elle est de 100% dans le cas
de la mesure de I’ACPR. Au-dela d’une puissance d’entrée de 5 dBm, une différence entre le
NPR et I’ACPR de I’ordre de 2 dB est observée. Elle est principalement due a la différence
entre les remontées spectrales a I’intérieur et celles obtenues en dehors de la bande du signal

utile.

A travers ces mesures, ce sont les capacités de l'outil de mesure temporelle
entierement calibré sur une trés large bande qui sont démontrées. Ce systéme ouvre la voie a
de nouvelles perspectives concernant les comparaisons des performances en termes de
linéarité fondée sur le critére d’ACPR d’amplificateurs de puissances a base d’architectures

différentes.
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V.3 Prédistorsion numérique

1VV.3.1 Contexte de la predistorsion numérique en bande de base

La prédistorsion est une technique d’amélioration de la linéarité¢ prédominant dans la
littérature. Elle consiste a pré-compenser le signal a émettre avant son passage a travers la
chaine d‘amplification afin d’anticiper les distorsions que celle-ci va générer. Il faut donc
connaitre parfaitement la réponse de la chaine par une procédure de caractérisation
approfondie qui permet de déterminer les formes des non linéarités a pré-compenser. La
procédure de pré-compensation peut étre implémentée de fagon analogique ou numérique sur

le signal en bande de base (BB) ou sur le signal modulé en radiofréquence (RF).

Avec I’augmentation des performances associées au traitement de signal numérique, la
prédistorsion numérique en bande de base est devenue la technique préférentielle de
linéarisation utilisée dans les stations de base des systemes de communications mobiles. Elle
se présente comme une trés bonne technologie candidate pour la radio logicielle restreinte
(SDR) [98]. Cette technique est largement utilisée dans la littérature et a donné lieu ces

dernieres années a un grand nombre de publications [99] [100] [101].

Quelle que soit la méthode de réalisation de la technique de prédistorsion numérique
utilisée, son principe fondamental reste le méme. Il consiste a réaliser la fonction de
prédistorsion sur le signal numérique en bande de base avec des techniques de traitement de

signal. Un schéma illustrant le principe de la prédistorsion est présenté sur la Figure 1V-11.
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Figure 1\V-11 : Principe de la prédistorsion.

La fonction de predistorsion (f;p()) est traitée comme la fonction inverse de la
réponse de 1’amplificateur de puissance (g4p()) normalisée par rapport & un facteur de gain
linaire (gain bas niveau de I’amplificateur : G4p). La relation liant V, et V; est donc donnée

par :

Vs = gar(Vpp) = gAP(fPD(Ve)) = Gyp Ve (IV.1)

L’extraction de la fonction de prédistorsion numérique en bande de base nécessite une
caractérisation efficace de la chaine d’amplification entre le plan de génération en bande de
base et le plan de sortie de I’amplificateur sous test, afin de prendre en compte les distorsions
engendrées par les différents éléments composants la chaine (modulateur,
préamplificateur, ...). La fonction de prédistorsion peut étre déterminée a partir des
caractéristiques d’enveloppes des signaux mesurés dans les deux plans de la chaine. Le
systeme de mesure dédié a ce type de caractérisation est généralement fondé sur la mesure

d’enveloppe temporelle des signaux aux acces du dispositif [102] [103].

La caractérisation temporelle avec le systeme mis en place au cours de cette thése,
permet encore d’avoir acceés aux enveloppes des signaux mesurés. L’extraction de
I’information d’enveloppe d’un signal temporel réel peut étre effectuée par translation du

signal filtré autour de la porteuse en bande de base (démodulation numérique).
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1V.3.2 Etapes de ’application de la prédistorsion numérique en bande de base

Une approche de prédistorsion numérique (PDN) rapportée dans [102] [101] est
choisie pour la simplicité de sa mise en ceuvre. Cette méthode est fondée sur une simple

extraction de la fonction de prédistorsion sans tenir compte des effets mémoire.

Les étapes de la linéarisation d’un amplificateur de forte puissance par la technique de
prédistorsion numérique en bande de base seront présentées dans cette partie. L’AST est un
prototype GaN 50 W en bande S (2-4 GHz Quasi-MMIC balanced HPA) [90]. Une
photographie de cet amplificateur est présentée sur la Figure 1V-12

Figure IV-12 : Photographie de I’amplificateur (2-4 GHz Quasi-MMIC balanced HPA).

Le point de polarisation de ’amplificateur est défini par :

e Vyo=50V
o Idsq = 400 mA

Le signal de test est une modulation QAM16 filtrée en racine de cosinus surélevé (roll-
off = 0.35) généré a un debit de 20 Msymb/s et modulé a la fréquence porteuse de 2.5 GHz.
Le PAPR de ce signal est de 5.9 dB. Le synoptique du systeme de mesure utilisé est le méme
que celui de la Figure 1V-1. Un calibrage haute résolution du systeme de mesure est effectué
dans une bande de 100 MHz autour de la porteuse (f, = 2.5 GHz).

1VV.3.2.1 Identification du modéle de PAST

La premiére étape de I’application de la prédistorsion numérique en bande de base
consiste en une caractérisation approfondie de I’AST afin de modéliser son comportement.

L’identification du modéle comportemental présenté dans ce paragraphe est faite pour un
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point de puissance moyenne d’entrée (Py,= 33.5 dBm), réglé au genérateur (AWG dans la

Figure IV-1), correspondant au point de saturation de I’AST (puissance de sortie maximale).

L’AST soumis a un signal d’excitation QAM16 (signal de test : 20 Msymb/s) est
caractérise en utilisant le systeme de mesure temporelle entierement calibré avec la nouvelle
procédure d’étalonnage décrite dans le précédent chapitre. Grace a cette caractérisation, les
formes d’ondes temporelles calibrées de tensions a 1’entrée et a la sortie de I’AST (au point de
saturation) sont mesurées avec une haute fréquence d’échantillonnage équivalente de

80 Géchl/s.

La Figure 1V-13 présente les formes d’ondes de tensions incidente (a,p(t)) et

réfléchie (b;p(t)) mesurées a I’entrée de I’AST et les amplitudes d’enveloppes associées

obtenus par translation des signaux en bande de base (|d,,(t)], |b1p(0)|).
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Figure 1V-13 : Formes d’ondes temporelles de tensions incidente et réfléchie a I’entrée de
I’AST et les amplitudes d’enveloppes associées.

Ces ondes représentent la réflexion a I’entrée de I’AST. Le zoom permet d’observer le

déphasage dynamique et le taux d’atténuation entre les ondes incidente et réfléchie.

Ainsi, le gain dynamique et le temps de propagation de groupe de ’AST peuvent étre
estimés en observant les ondes de tensions incidente (a,p(t)) et transmise (b, (t)) illustrées
par la Figure 1V-14. Sur cette figure sont encore illustrées les amplitudes d’enveloppes

associées aux ondes incidente et transmise (|d;, (), |b2p ().
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Figure 1V-14 : Formes d’ondes temporelles de tensions incidente et transmise et les
amplitudes d’enveloppes associées.

Le modele de la chaine d’amplification doit étre déterminé entre le plan de génération
en bande de base et le plan de sortie de I’AST. Les signaux permettant 1’extraction du modéle
sont 1’enveloppe complexe du signal numérique en bande de base (V,(t) : dpyyu(t)) et
I’enveloppe complexe de 1’onde sortante de I’AST (V,(t) : b,p(t)). Une synchronisation
numérique de ces signaux d’enveloppe complexe est effectuée en utilisant une méthode

simple d’estimation de décalage temporel par corrélation des signaux.
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La caractéristique AM/AM dynamique de I’AST et le modéle extrait de cette

caractéristique sont représentés su la Figure 1V-15.
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Figure IV-15 : Extraction de la caractéristique AM/AM.

La dispersion de la courbe AM/AM représenté sur la Figure 1\VV-15, provient des effets
mémoire pris en compte dans la mesure. Le mod¢le équivalent de I’AM/AM est un modéle
quasi-statique extrait de ’AM/AM dynamique a I’aide d’une modélisation polynomiale

utilisant la méthode des moindres carrés [102].

La Figure IV-16 montre la caractéristique AM/PM dynamique de I’AST et son mod¢le

équivalent quasi-statique obtenu.
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Figure 1V-16 : Extraction de la caractéristique AM/PM.

Le modele AM/PM quasi-statique est encore extrait par une modélisation polynomiale

utilisant la méthode des moindres carrés.

Le modeéle proposé (AM/AM et AM/PM) a un effet de moyennage de la dispersion des
courbes AM/AM et AM/PM dynamiques obtenu en présence des effets mémoire. Ceux-ci

sont donc pris en en compte uniquement en valeur moyenne dans le modele.
1VV.3.2.2 Extraction de la fonction de prédistorsion

La fonction de prédistorsion en amplitude est décrite par un polynéme réciproque du
modeéle déterminé dans le paragraphe précédent apres normalisation par rapport au gain bas
niveau de DI’amplificateur (G4p). Ce gain peut étre déterminé d’aprés la caractéristique
AM/AM (Figure IV-15), ou a partir du polynéme qui décrit le modele AM/AM de
I’amplificateur (coefficient a; du polynéme = G,4p). La fonction de prédistorsion en amplitude

est illustrée par la Figure I1V-17.
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Figure IV-17 : Fonction de prédistorsion.

La fonction de prédistorsion en phase est directement 1’opposé du polynéme qui décrit

le modéle AM/PM.
1VV.3.2.3 Application de la prédistorsion

Le signal numérique en bande de base est prédistordu en utilisant la fonction de
prédistorsion déterminée. Les distorsions générées par la chaine d’amplification sont donc
préalablement compensées pour le niveau de puissance moyenne auquel a été extrait le
modéle de I’amplificateur. La Figure IV-18 montre une comparaison des amplitudes des
enveloppes complexes des signaux numériques en bande de base avec et sans 1’application de

la prédistorsion numérique (PDN).
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Figure 1V-18 : Comparaison des enveloppes des signaux avant et aprés 1’application de la
prédistorsion.

Les caractéristiques AM/AM et AM/PM dynamiques avant et aprés 1’application de la

linéarisation par prédistorsion numérique sur I’AST au point de saturation (Pg,= 33.5 dBm)

sont représentees sur la Figure 1V-19.
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Figure 1\V-19 : Représentation de AM/AM (a) et AM/PM (b) dynamiques avec et sans
prédistorsion.

192



Chapitre IV : Applications a la caractérisation temporelle large bande d’amplificateurs de puissance non
linéaires

Force est de constater que la réponse de I’AST est linéaire, lorsque la PDN est
appliquée. Pour quantifier I’amélioration sur la linéarité, une comparaison du spectre obtenu
par FFT du signal RF temporel mesuré en sortie de I’AST est faite avec et sans la

prédistorsion. Cette comparaison est illustrée par la Figure 1V-20.
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Figure IV-20 : Spectre de sortie de I’amplificateur pour une puissance disponible moyenne
delivré par le générateur (Pg,= 33.5 dBm) avec un signal modulé QAM16, 20 Msymb/s avec
et sans 1’application de la prédistorsion numérique.

Une amélioration de 10 dB d’ACPR au point de saturation de I’AST (Py,= 33.5 dBm)

est obtenue grace a la linéarisation par prédistorsion numérique.

Il faut rappeler que toutes les caractéristiques présentées sont obtenues grace a la
mesure temporelle large bande calibrée réalisée grace au systéme de mesure temporelle et a la

nouvelle procédure d’étalonnage mise en place au cours de cette thése.

Ces résultats de la linéarisation d’un amplificateur de forte puissance par prédistorsion
numérique en bande de base pour un signal QAM16 (20 Msymb/s), ouvrent la encore des
perspectives concernant 1’amélioration des techniques de linéarisation en utilisant des
méthodes adaptatives avec des signaux large bande, et permettant de prendre en compte
finement les effets mémoire [100].
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IV.4 Caractérisation d’un amplificateur de puissance dans

une architecture de transmission polaire

1VV.4.1 Contexte de la caractérisation

Le premier chapitre a souligné I’importance qui est portée aux architectures de
transmission polaires dans les systémes de télécommunications modernes afin de répondre
aux exigences du compromis linéarité/rendement, de bandes passantes de plus en plus larges
et de flexibilité (multi-standard, multi-bande, ...) pour se rapprocher des architectures
numériques reconfigurables. Les architectures de transmission polaires sont présentees
comme des architectures avancées d’amplification de puissance offrant un meilleur
compromis linéarité/rendement, et comme des architectures prometteuses pour la radio

logicielle.

Les performances d’une architecture de transmission polaire sont directement liées a
celles de I’amplificateur de puissance qui a une influence déterminante sur le bilan global en
termes de puissance délivree, de rendement et de linéarité. Cependant, la caractérisation de
I’amplificateur de puissance dans des conditions réelles de fonctionnement en architecture
polaire devient indispensable pour 1’évaluation des performances et 1’analyse comparative
avec des architectures conventionnelles. Les conditions de fonctionnement réelles en
architecture polaire nécessitent la mise en ceuvre d’une architecture de modulation afin de
traiter I’information et la convertir en forme polaire. Une telle architecture capable de mettre

en forme I’information par traitement numeérique a €té présentée dans le premier chapitre.

L’information traitée sous forme polaire occupe une bande fréquentielle tres large,
donc I’outil de caractérisation doit avoir des capacités de mesure large bande. Par ailleurs,
I’utilisation d’un filtre de reconstruction a la sortie de 1’amplificateur (Figure 1-12) ajoute une
difficulté supplémentaire a 1’évaluation des performances des amplificateurs a architecture
polaire. Il s’avere nécessaire de rendre compte des phénomenes de réflexion dans la bande et
hors bande qui existent entre 1’amplificateur et le filtre de reconstruction. L’analyse
temporelle synchrone des signaux incidents et réfléchis aux accés de I’amplificateur en
présence ou non du filtre de reconstruction doit permettre de caractériser les interactions entre
ces deux éléments. Les résultats obtenus ont pour objectif de pouvoir aider a la conception

conjointe de ces deux dispositifs.
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Pour la premiere fois a notre connaissance, une caractérisation experimentale
temporelle d’amplificateurs de puissance en architecture de transmission polaire est présentée

dans des conditions réelles de fonctionnement.
1V.4.2 Caractérisation en présence d’un signal biporteuse

Le signal de test qui permet de caractériser un dispositif non linéaire avec une moindre
complexité et qui permet une analyse simple dans le domaine temporel des ondes aux acces
de dispositif est le signal biporteuse. Dans un premier temps, un signal de test biporteuse de
largeur Af= 2 MHz a été utilisé autour de la fréquence porteuse (f,) de 1.8 GHz pour la
caractérisation d’un amplificateur de puissance dans une architecture de transmission polaire.
La méme caractérisation est effectuée dans une architecture de transmission conventionnelle.

Une ¢étude comparative des performances de ces deux types d’architecture est ensuite réalisée.

L’ Amplificateur Sous Test (AST) est le méme que celui utilisé dans le paragraphe
(IV.2) (1-3 GHz MIC HPA) [90].

Un calibrage du systéme de mesure avec une haute résolution est effectué sur la bande
de fréquence (0.9-4.2 GHz).

1VV.4.2.1 Mise en forme de I’information

La mise en forme de 1’information consiste a traiter les données en bande de base afin
de générer un signal RF a enveloppe constante (EC), et cela grace a une architecture de
modulation polaire numérique présentée sur la Figure I-12. La mise en ccuvre de cette
architecture a été présentée dans le paragraphe 1.3.3.3.3. Elle consiste a amener la conversion
numérique analogique au plus proche de ’amplificateur de puissance pour effectuer le

maximum d’opérations en numérique.

La premicre ¢€tape de 1’architecture de modulation polaire mise en ceuvre consiste a
traiter le signal en bande de base afin d’extraire I’amplitude et la phase de 1’enveloppe.
L’amplitude est codée avec un modulateur AX 1-bit passe-bas (synthétisé comme spécifié
dans le paragraphe 1.3.3.3.2). La fréquence de codage du modulateur AX est fixée égale a un
sous multiple de la fréquence porteuse (fax= 300 MHz) afin de respecter la condition

exprimée par 1’équation (1.12). La Figure 1V-21(a) montre une représentation de I’amplitude
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de I’enveloppe du signal biporteuse a ’entrée et a la sortic du modulateur AX, et le spectre

associé a I’amplitude codée (Figure 1V-21(b)).
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Figure IV-21 : Représentation de I’amplitude de I’enveloppe du signal biporteuse a I’entrée et
a la sortie du AX (a), et le spectre associé a I’amplitude codée (b).

La phase de I’enveloppe du signal biporteuse varie entre deux états :

e 0 pendant la moitié de la période du modulant (4/Af),

e ct m pendant la deuxiéme moitié de la période.

L’étape suivante consiste a recombiner et moduler en RF les signaux codant

I’amplitude en phase, et la phase originale du signal biporteuse. Le signal RF résultant est
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donc a enveloppe constante. Une représentation temporelle et spectrale de ce signal est
illustrée par la Figure 1V-22.
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Figure IV-22 : représentation temporelle et fréquentielle du signal RF a enveloppe constante.

Il est possible d’observer sur le spectre du signal RF a enveloppe constante, les
fréquences parasites apportées par le bruit de quantification en dehors de la bande du signal
utile par le modulateur AX. Tel qu’il a été montré dans le premier chapitre, le signal a été filtré
par un passe-bas et le bruit est repoussé en haute fréquence par un filtre passe-haut. En
revanche, la puissance est étalée sur une large bande fréquentielle grace au repliement de

spectre du signal codé sur les fréquences multiples de la fréquence de codage (fax).
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Pour comparer la distribution de la puissance dans la bande, cing bandes de fréquence
sont définies autour de la fréquence porteuse sur le spectre illustré par la Figure 1V-22. La
puissance contenue dans chaque zone est donnée dans le Tableau IV-1 (toutes les

composantes fréquentielles sont chargées par 50 ohms).

Tableau IV-1 : Puissance contenue dans différentes bandes de spectre du signal EC.

P, [dBm] P, [dBm] P; [dBm] P, [dBm] P [dBm]
1.799-1.801 GHz 1.79-1.81 GHz 1.5-2.1 GHz 0.9-3.6 GHz 0-10 GHz
6.08 6.09 9.64 9.92 9.99

De ce tableau, il est déduit que la densité spectrale de puissance est principalement
localisée dans les deux premiers lobes du spectre. Ainsi, la puissance du bruit dans la bande

est totalement repoussée.

Le signal RF & enveloppe constante est ensuite converti dans le domaine analogique
par D'intermédiaire d’'un AWG suivi par un amplificateur linéaire d’instrumentation afin
d’atteindre le niveau de puissance d’entrée requis par I’amplificateur sous test. Ces deux

dispositifs constituent le convertisseur numérigue analogique de puissance.

Il faut noter que, le signal RF a «Enveloppe Constante » (EC) est filtré
numériquement dans la bande 0.9-3.6 GHz avant la conversion. Ce filtrage permet d’éviter les
pertes par retour hors de la bande de I’amplificateur d’instrumentation ou de ’AST. L’effet de
ce filtrage est négligeable puisque la puissance est principalement localisée dans les deux
premiers lobes comme montré dans le Tableau 1V-1.

1V.4.2.2 Etapes de la caractérisation temporelle

L’étude et ’analyse des performances du systéme de transmission polaire nécessitent
des caractérisations temporelles rigoureuses de I’amplificateur de puissance avec différentes
conditions et configurations possibles. Ces caractérisations doivent rendre absolument compte
des formes d’ondes de tensions incidentes et réfléchies pour 1’analyse des interactions a
I’entrée et a la sortie de deux éléments déterminants de I’architecture que sont 1I’amplificateur

de puissance et le filtre de reconstruction.
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1V.4.2.2.1 Cas 1 : Caractérisation de ’amplificateur chargé par une

impédance 50 ohms

La premicere étape de 1’étude des performances de 1’architecture de transmission
polaire consiste a caractériser I’amplificateur de puissance chargé par une impédance 50 ohms
(sans le filtre de reconstruction (cas 1)) avec un signal d’excitation & EC résultant de la
modulation polaire du signal biporteuse (présenté dans le paragraphe précédent). Cette
caractérisation permet d’évaluer les comportements de 1’amplificateur sans aucune interaction
avec le filtre de reconstruction. Le synoptique simplifié du systeme de mesure pour cette

étape de caractérisation est représenté sur la Figure 1V-23.

DST

aip(®), v . azp(®)
CNA de puissance > ds0 1 e
° bip(t) b3p(t)
i H > AP H
= >}
(AWG) AP linéaire Pip "Pzp
VgsO
20 dB 11 dB 30dB 11 dB

A4

Unité de Mesure

Générateur TR LPEPTT CREPEPEEETETERETR - 8
d’horloge

_ Traitement Numérique

Figure 1V-23 : Synoptique du systéme de mesure pour la caractérisation de I’AST chargé par
une impédance 50 ohms (cas 1).

Le systéme de mesure temporelle calibré sur une large bande permet de capturer les
formes d’ondes de tensions incidentes et réfléchies a I’entrée et a la sortie du Dispositif Sous
Test (DST) avec une haute fréquence d’échantillonnage équivalente. Ces formes d’ondes sont
mesurées pour plusieurs niveaux de puissance d’entrée balayés automatiquement en utilisant

un atténuateur variable a la sortie de ’AWG.

Dans ce premier cas de caractérisation (cas 1), les formes d’ondes de tensions

incidente (alp(t)) et réfléchie (bi,(t)) mesurées a ’entrée du DST au point de saturation
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spectres associés a ces formes d’ondes.
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Figure 1V-24 : Formes d’ondes temporelles calibrées de tensions incidente (al,(t)) et

1

180 Géch/s) et les spectres associés.

(t)) aI’entrée du DST (f,,

1D

réfléchie (b

Sur la Figure 1V-24, les faibles variations de 1’enveloppe de 1’onde temporelle

incidente, proviennent :

e du filtrage numérique appliqué sur le signal (0.9-3.6 GHz) et,

de la réponse non plate dans la bande passante de ’AWG et de ’amplificateur

d’instrumentation.

Le zoom sur le signal temporel permet I’observation trés fine du signal RF a la

fréquence porteuse et celle des transitions de phase. Une onde réfléchie non nulle est observée
a cause du coefficient de réflexion élevé présenté par le réseau d’adaptation a 1’entrée de

I’amplificateur.
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Sur le spectre associ¢ a I’onde incidente, 1’étalement du bruit de quantification et la

distribution de la puissance sur une large bande sont clairement observés.

Ainsi, les formes d’ondes de tensions transmise (bi,(t)) et réfléchie (al,(t))
mesurées simultanément a la sortie du DST (Pgzs= 47 dBm) et les spectres associés sont

représentés sur la Figure 1V-25.
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Figure 1V-25 : Formes d’ondes temporelles calibrées de tensions transmise (b, (t)) et
réfléchie (alp(t)) alasortie du DST (f,= 180 Géch/s), et les spectres associés.

Sur la Figure 1V-25, il est encore possible d’observer finement les distorsions de
I’enveloppe et de la porteuse engendrées par 1’amplificateur de puissance. Sur le spectre
associé¢ a I’onde transmise, la puissance de bruit est aussi amplifiée. Le rendement global de
I’architecture peut s’en trouver fortement dégradé. L’onde réfléchie de la charge est

quasiment nulle grace a 1’adaptation 50 ohms.
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A partir des formes d’ondes temporelles mesurées simultanément a I’entrée et a la
sortie du DST, il est possible de donner un bilan de distribution de la puissance dans la bande
a I’entrée et a la sortie du DST au niveau de saturation. Le Tableau V-2 résume les résultats
obtenus.

Tableau IV-2 : Distribution de la puissance sur la bande dans le premier cas de caractérisation
(cas 1) au point de saturation de I’amplificateur.

P, [dBm] P, [dBm] P; [dBm] P, [dBm]
1.799-1.801 GHz | 1.79-181GHz | 15-2.1GHz 0.9-3.6 GHz
Entrée DST (Pg4,) 336 336 37.2 37.4
Sortie DST (P 4) 43.2 43.2 46.8 47.1

La puissance du bruit dans la bande (20 MHz) est inférieure a 0.01 dB, montrant
I’avantage de la mise en forme du bruit de quantification par le modulateur AX. La puissance

est donc principalement localisée dans les deux premiers lobes du spectre (1.5-2.1 GHz).

1V.4.2.2.2 Cas 2 : Caractérisation conjointe de ’amplificateur et du filtre de

reconstruction

Dans ce cas, I’amplificateur de puissance associé¢ avec le filtre de reconstruction
constitue un systéme a caractériser entre le plan d’entrée de I’amplificateur et le plan de sortie
du filtre. Cette caractérisation permet d’évaluer les performances de [’architecture de
transmission polaire en tenant en compte des pertes introduites par 1’utilisation du filtre de
reconstruction. Le synoptique du systéme de mesure pour cette caractérisation est présenté sur

la Figure 1V-26. Le dispositif sous test est le systéme composé de 1’amplificateur et du filtre.
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Figure IV-26 : Synoptique du systéme de mesure pour la caractérisation de I’AST et du filtre
de reconstruction chargé par une impédance 50 ohms (cas 2).
Les caractéristiques du filtre de reconstruction utilisé ont été présentées dans le
troisitme chapitre (111.4.2). C’est un filtre passe-bande avec 25 MHz de bande passante
(définie a -3 dB) autour de la fréquence centrale de 1.8 GHz.

Les formes d’ondes temporelles sont mesurées dans ce cas a ’entrée et a la sortie du
DST. L’onde incidente a I’entrée du DST est toujours la méme pour toutes les
caractérisations (a?,(t) = ai,(t)). Une représentation temporelle et fréquentielle de I’onde
transmise (b3, (t)) mesurée a la sortie du filtre de reconstruction au point de saturation de

I’amplificateur (Pg,= 37.4 dBm) est donnée sur la Figure 1V-27.
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Figure 1V-27 : Représentation temporelle et fréquentielle de 1’onde temporelle transmise
(b2, (1)) ala sortie du DST (f,= 180 Géch/s).

Des distorsions apparaissent sur I’enveloppe du signal temporel mesuré a la sortie du
filtre de reconstruction. Ces distorsions viennent de la largeur de la bande du filtre (25 MHz)
par rapport a celle du signal utile (2 MHz). Sur le spectre associé a ce signal, la puissance du
bruit en dehors de la bande passante du filtre est totalement atténuée. Cette puissance est

réfléchie vers la sortie de I’amplificateur de puissance.

Il est encore possible, a I’aide de cette caractérisation de 1’amplificateur associé¢ au
filtre de reconstruction, de quantifier la distribution de la puissance dans la bande a I’entrée et
a la sortie du DST. Les résultats obtenus au point de saturation de 1’amplificateur sont

résumeés dans le Tableau IV-3.
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Tableau V-3 : Distribution de la puissance sur la bande dans le deuxiéme cas de
caractérisation (cas 2) au point de saturation de I’amplificateur.

P, [dBm] P, [dBm] P; [dBm] P, [dBm]
1.799-1.801 GHz | 1.79-1.81 GHz 1.5-2.1 GHz 0.9-3.6 GHz

Entrée DST (Pg,) 336 336 37.2 37.4

Sortie DST (Pg5) 40.4 40.4 40.4 40.4

La puissance de I’information (deux raies spectrales) a la sortie du filtre de
reconstruction est de 40.4 dBm. Cette puissance est inférieure de 3 dB a celle mesurée dans le
premier cas de caractérisation (43.2 dBm). Cette différence qui ne correspond pas
actuellement a la perte d’insertion du filtre (= 0.1 dB), justifie que son utilisation a modifié le
comportement de I’amplificateur. L’analyse des interactions entre ces deux éléments nécessite

une troisiéme caractérisation qui est présentée dans le paragraphe suivant.

1VV.4.2.2.3 Cas 3 : Caractérisation de ’amplificateur chargé par le filtre de

reconstruction

L’utilisation d’un filtre de reconstruction a la sortie de 1’amplificateur de puissance
peut engendrer des dégradations de ses performances. Dans ce cas, I’'impédance de charge
présentée a la sortie de D’amplificateur est celle de I’entrée du filtre. Le coefficient de
réflexion a I’entrée du filtre a été mesuré et présenté dans le troisiéme chapitre (Figure 111-30).
Ce coefficient est quasiment nul dans la bande passante du filtre (adaptation 50 ohms), mais a
I’extérieur de la bande, le module du coefficient de réflexion est égal a 1. Cela signifie que la
puissance contenue dans les lobes de spectre du signal a EC se réfléchit a I’entrée du filtre et
revient vers la sortie de 1’amplificateur. Cette présence des ondes transmise et réfléchie
nécessite une caractérisation temporelle afin de connaitre précisément les variations
d’amplitude et de phase de chaque composante fréquentielle dans le plan de sortie de

I’amplificateur.

L’analyse des interactions entre I’amplificateur de puissance et le filtre de
reconstruction peut étre effectuée par une caractérisation dans le plan de sortie de
I’amplificateur chargé par I’impédance du filtre de reconstruction. Le synoptique du systéme

de mesure pour cette caractérisation est illustré par la Figure 1VV-28.
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Figure IV-28 : Synoptique du systéeme de mesure pour la caractérisation de I’AST chargé par
le filtre de reconstruction (cas 3).

Dans cette configuration de caractérisation, les ondes de tensions incidente (b3, (t)) et
réfléchie (a3, (t)) mesurées a la sortie de I’amplificateur de puissance au point de saturation
de I’amplificateur (P;,= 37.4 dBm) et les spectres associes sont représentées sur la Figure
IV-29.
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Figure 1V-29 : Formes d’ondes temporelles calibrées de tensions transmise (b3, (t)) et
réfléchie (a3, (t)) ala sortie du DST (f,= 180 Géch/s), et les spectres associés.

Sur la Figure 1V-29, les fortes distorsions de I’enveloppe de 1’onde transmise (b3}, (t))
mesurée a la sortie de ’amplificateur sont observées. Le zoom sur le signal temporel montre
des distorsions de la porteuse. Ces distorsions proviennent de I’impédance du filtre de
reconstruction présentée a I’extérieur de sa bande passante. Sur le spectre correspondant a

I’onde transmise, des distorsions significatives sont aussi obtenues.

Le niveau de 1’onde réfléchie (a3, (t)) est important. Le spectre associé a cette onde,
comparé au spectre de 1’onde transmise, montre que la puissance de bruit est totalement

réfléchie, mais I’information contenue dans la bande passante du filtre est absorbée.

La distribution de la puissance dans la bande, a I’entrée et a la sortie de I’amplificateur

de puissance en présence du filtre de reconstruction est donnée dans le Tableau IV-4.
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Tableau V-4 : Distribution de la puissance sur la bande dans le troisiéme cas de

caractérisation (cas 3) au point de saturation de I’amplificateur.

P, [dBm] P, [dBm] P; [dBm] P, [dBm]
1.799-1.801 GHz | 1.79-1.81 GHz 1.5-2.1 GHz 0.9-3.6 GHz

Entrée DST (Pg,) 336 336 37.2 37.4

Sortie DST (Pg5) 405 40.6 44.6 45.0

La comparaison entre les résultats présentés dans ce tableau et ceux du Tableau IV-2,
permet de quantifier les dégradations sur les performances de 1’amplificateur de puissance
dues a I’utilisation du filtre de reconstruction. Le gain disponible de I’amplificateur est, dans
la configuration présentée dans ce paragraphe, inférieur de 3 dB a celui obtenu dans le cas 1
(Tableau 1V-2).

L’utilisation du filtre de reconstruction présente donc une influence prépondérante sur
le comportement de I’amplificateur. Les résultats obtenus montrent I’intérét d’une conception
conjointe de ces deux éléments a partir d’une simulation large bande du méme type que celle

réalisée au cours de ces caractérisations.
1V.4.2.3 Etude des performances et analyse comparative

En considérant que les performances d’une architecture de transmission sont
directement liées a celle de D’amplificateur de puissance, une caractérisation d’un
amplificateur de puissance dans des conditions de fonctionnement réelles en architecture de
transmission polaire a été réalisée. L’évaluation de cette architecture nécessite une étude
comparative des performances par rapport a une architecture de transmission conventionnelle.
Pour établir I’analyse comparative, le méme amplificateur (1-3 GHz MIC HPA) a été
caractérisé dans une architecture de transmission conventionnelle dont le principe est illustré

par la Figure 1V-30.
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Figure IV-30 : Principe d’une architecture de transmission RF conventionnelle.

Dans cette architecture, 1’amplificateur de puissance est excité avec un signal
biporteuse classique (Af= 2 MHz, f,= 1.8 GHz) a « Enveloppe Variable » (EV). Les formes
d’ondes temporelles calibrées a I’entrée et a la sortie de I’amplificateur sont mesurées, grace
au systeme de mesure temporelle (XLIM), avec différents niveaux de puissance d’excitation
comme dans le paragraphe précédent. Lors de cette caractérisation, I’amplificateur a été

chargé par une impédance 50 ohms.

Les caractérisations temporelles de I’amplificateur de puissance dans les différentes
conditions (architecture polaire et conventionnelle) ont permis de visualiser les transitoires
notamment au niveau de la sortie de I’amplificateur en fonction des conditions de charge. Ces
mesures temporelles servent aussi a évaluer les performances de 1’amplificateur en termes de
puissance, de rendement et de linéarité. Les performances peuvent étre caractérisées dans le
cas d’un signal d’excitation biporteuse par les critéres : AM/AM, PAE et C/I décrits dans le

premier chapitre.

La différence entre un systeme de caractérisation d’enveloppe filtré autour de la
porteuse, et le systtme de mesure temporelle proposé, réside dans 1’acces, pour ce dernier
uniquement, aux signaux temporels mesurés dans une large bande fréquentielle incluant les
harmoniques de 1’enveloppe et de la porteuse. Dans une architecture de transmission polaire,
la bande fréquentielle du signal temporel contient, comme présenté dans le paragraphe
précedent, une puissance importante de bruit de quantification étalée sur une large bande. La
détermination des critéres caractéristiques peut donc étre établie en tenant compte de toute la
puissance dans la bande des signaux aux acces du DST. Mais, cette approche ne permet pas

d’évaluer les performances de 1’architecture en fonction de 1’information utile a transmettre.
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1V.4.2.3.1 Performances globales

La premiére approche consiste donc a determiner les critéres de performance en tenant
compte de toute la puissance dans la bande de caractérisation (0.9-3.6 GHz). Ces critéres sont
déduits des mesures temporelles pour les différents cas de caractérisation qui ont été
précédemment présentés (EV, EC (cas 1), EC (cas 2), et EC (cas 3)) et aussi pour une
caractérisation en mode CW de I’amplificateur (1-3 GHz MIC HPA) a la fréquence de la
porteuse (f,= 1.8 GHz). La caractéristique de puissance (AM/AM) du DST pour les différents

cas est représentée sur la Figure 1\V-31.
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Figure 1V-31 : Critére AM/AM pour les différentes caractérisations.

La puissance maximale disponible a la sortie obtenue pour la caractérisation avec un
signal EV (bleu), est inférieure de 3 dB a celle obtenue pour la caractérisation en mode CW
(noire). Cette difference provient du recul en puissance (back-off) lié au fonctionnement de
I’amplificateur avec le PAPR du signal EV. Dans le premier cas de la caractérisation avec un
signal EC, la puissance maximale disponible a la sortie (rouge) est égale a celle obtenue en
CW, puisque le facteur PAPR du signal EC est nul. Dans les cas 2 et 3, comme présenté dans
le paragraphe précédent, 1’utilisation du filtre de reconstruction implique des dégradations

significatives sur les performances de I’amplificateur (chute du gain de 3 dB). La puissance
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disponible mesurée a la sortie du filtre de reconstruction (cas 2(magenta)) ne contient pas le

bruit de quantification. Elle est donc plus faible.

Le rendement en puissance ajoutée (PAE) illustré par la Figure 1V-32 pour les
différentes caractérisations, est calculé a partir des puissances disponibles a 1’entrée et a la

sortie du DST, et des puissances DC moyennes (équation (1.49)).
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Figure 1\VV-32 : Critere PAE pour les différentes caractérisations en fonction de la puissance
moyenne disponible du générateur.

Sur la Figure 1V-32, une dégradation du rendement dans le cas 2 est observée, en

raison du filtrage, par le filtre de reconstruction, de la puissance de bruit amplifiée.

Ainsi, le produit d’intermodulation d’ordre 3, décrit par le critére de linéarité (C/I3)
pour les caractérisations EV et EC est représenté sur la Figure 1V-33 en fonction de la

puissance disponible du générateur.
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Figure 1V-33 : Critére C/13 pour les différentes caractérisations en fonction de la puissance
moyenne disponible du générateur.

Dans le premier cas de caractérisation avec un signal EC (cas 1), une linéarité
supérieure a 37 dBc sur la plage de puissance disponible a 1’entrée est obtenue. Pour les deux
autres cas (cas 2 et cas 3), il est difficile de quantifier les produits d’intermodulation d’ordre
3, a cause des interactions entre 1’amplificateur et le filtre de reconstruction qui subissent des
phénomenes de réflexions influencant le comportement et le degré de linéarité de

I’amplificateur.

1V.4.2.3.2 Performances utiles

Une autre approche plus réelle, consiste a établir une analyse comparative des
performances des deux architectures de transmission (polaire et conventionnelle) par rapport a
I’information a transmettre. Les critéres de performance doivent alors étre calculés en
fonction de la puissance des deux raies spectrales autour de la porteuse (signal utile). Ces
puissances peuvent étre déterminées a partir des spectres des signaux mesurés aux acces du
DST par traitement numérique. La Figure 1V-34, présente la caractéristique AM/AM
déterminée a partir des puissances utiles de I’information pour les différentes caractérisations

réalisées.
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Figure 1V-34 : Critere AM/AM utile pour les différentes caractérisations en fonction de la
puissance de I’information disponible du générateur (Pgg ).

La Figure IV-34, montre que dans une architecture de transmission polaire, la
puissance maximale disponible de I’information a I’entrée et a la sortie de I’amplificateur est
inférieure a celle mesurée dans une architecture conventionnelle, puisque une partie
importante de la puissance est répartie dans les lobes en dehors de la bande du signal utile.
Sur cette figure, les influences du filtre de reconstruction sur les comportements en puissance

de ’amplificateur sont observées.

Le rendement en puissance ajoutée est donc calculé dans les différentes

caractérisations en fonction de la puissance de I’information injectée (Pyg4,) et amplifiée

(Pys ) alasortie de I’amplificateur. Le PAE utile (PAE,,) est illustré par la Figure 1V-35.
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Figure 1V-35 : Critére PAE utile pour les différentes caractérisations en fonction de la
puissance de I’information disponible du générateur (Pyg 4,).

Sur la Figure 1V-35, la puissance non utilisée contenue dans le bruit et amplifiée par

I’amplificateur nuit fortement aux performances en rendement de 1’architecture.

La valeur du produit d’intermodulation d’ordre 3 obtenue par les différentes
caractérisations est représentée sur la Figure IV-36 en fonction de la puissance de

I’information disponible du générateur.
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Figure IV-36 : Critére C/I3 pour les différentes caractérisations en fonction de la puissance de
I’information disponible du générateur (Pgg o).

Sur la Figure 1V-36, la valeur du C/I3 pour les différents cas est comparée pour le
méme niveau de puissance utile de I’information disponible a I’entrée de I’amplificateur. Pour
les trois cas de caractérisation de I’architecture polaire, les variations du critére C/I3 en
fonction de la puissance d’entrée sont plus monotones que pour une architecture
conventionnelle. En revanche I’amplificateur utilis¢é dans une architecture de transmission
polaire, sans tenir compte du filtre de reconstruction, posséde un meilleur C/l3 (rouge) sur

toute la plage de la puissance d’entrée.

1V.4.2.3.3 Influence de la fréqguence de codage du modulateur AX sur les
performances

La mise en forme du bruit de quantification en dehors de la bande du signal utile est
un avantage tout particulier du modulateur AX. Le facteur qui exprime le rapport signal sur
bruit dans la bande est le SNR. Ce facteur dépend de I’ordre du modulateur, mais aussi de la
fréquence de codage utilisee. Dans ces travaux, un modulateur d’ordre 2 a été choisi et
présenté dans le premier chapitre. Dans le paragraphe précédent, la fréquence de codage du
modulateur AX a été choisie égale a 300 MHz. Pour montrer I’influence de cette fréquence sur

les performances de 1’architecture de transmission polaire, I’amplificateur de puissance a été
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aussi caractérisé avec le méme signal d’excitation a EC que celui utilisé précédemment (Af=

2 MHz, f,= 1.8 GHz), mais codé avec une fréquence plus élevée (fax= 900 MHz).

Pour dégager les problématiques liées a I’utilisation du filtre de reconstruction,
I’amplificateur de puissance chargé par une impédance 50 ohms (sans le filtre de
reconstruction) a été caractérisé avec le signal d’excitation a EC (fyx= 900 MHz). Des
comparaisons avec les résultats des caractérisations présentés dans les paragraphes précédents

sont exposeées.

La Figure 1\VV-37, montre la caractéristique AM/AM obtenue a partir des puissances

utiles de I’information pour différentes caractérisations.
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Figure IV-37 : Influence de la fréquence de codage du modulateur AX sur la caractéristique
AM/AM utile.

Il est possible de constater que la caractéristique AM/AM utile est indépendante de la
fréquence du codage du modulateur AX.

Les caractéristiques de PAE utile (PAE,) et de C/l3 sont représentées sur la Figure

IV-38 en fonction de la puissance de I’information disponible du générateur (P ,,).
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Figure IV-38 : Influence de la fréquence de codage du modulateur AX sur la caractéristique

PAE utile (a) et C/l3 (b).

La Figure 1V-38(a) montre que, dans ce cas de caractérisation, I’influence de la

quantification en dehors de la bande du signal utile.

fréquence de codage du modulateur AY sur le rendement utile de 1’architecture est
négligeable. Une amélioration de la valeur du produit d’intermodulation d’ordre 3 (C/I3) de 5
dBc sur la plage de la puissance d’entrée est obtenue (Figure 1V-38(b)), montrant I’intérét de

I’augmentation de la fréquence de codage pour une meilleure mise en forme du bruit de

217



Chapitre IV : Applications a la caractérisation temporelle large bande d’amplificateurs de puissance non
linéaires

Au point de saturation, I’amplificateur sous test soumis a un signal d’excitation a EC
(architecture polaire), posséde une PAE de 19 % associée a une valeur de C/l3 de 44 dBc
supérieure de 20 dBc au résultat obtenu en EV (architecture conventionnelle). Pour obtenir la
méme valeur de C/l; dans une architecture conventionnelle (EV), il serait nécessaire de
travailler avec un back-off de 23 dB conduisant a une PAE de 3 % comme illustré par la
Figure 1V-38(a).

Des resultats similaires, faisant le sujet d’une publication [104], ont été obtenus avec

un autre amplificateur de puissance.

1V.4.2.3.4 Bilan comparatif

Cette partie présente le bilan des performances obtenues au point de saturation de
I’amplificateur de puissance chargé par une impédance 50 ohms, dans les deux architectures

de transmission (polaire et conventionnelle).

Le Tableau I1V-5 résume les résultats des caractérisations EV et EC avec les deux
fréquences de codage utilisées (faz= 300 MHz et fys= 900 MHz).

Tableau IV-5 : Bilan comparatif des résultats obtenus au point de saturation de

I’amplificateur.
EV EC (faz= 300 MHz) | EC (fz= 900 MHz)
P44 [dBmM] 35.17 37.42 36.63
P4, [dBmM] 45.75 47.08 46.48
PAE [%] 43.4 46.3 42.5
P4g4 . [dBm] 35.17 33.62 33.12
P45, [dBmM] 45.65 43.24 43.07
PAE,, [%0] 42.4 19.14 194
C/I3 [dBc] 17.63 38.05 43.8
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Les résultats de ce tableau montrent qu’a la saturation, méme si la PAE du signal utile

est réduite, I’architecture polaire améliore notablement la linéarité avec une valeur de PAE
équivalente par rapport a I’EV. Le choix final d’une architecture ou d’une autre dépend donc

fortement de I’application et du cahier des charges associ¢.
IV.4.3 Caractérisation en présence d’une modulation QAM16

Apres avoir montre les capacités du systeme de mesure temporelle mis en place pour
la caractérisation de dispositifs utilisés dans une architecture de transmission avancée
(polaire), ce paragraphe présente la capacite de la mesure large bande pour des durées

d’acquisition trés longues.

L’amplificateur de puissance (1-3 GHz MIC HPA) [90] est caractérisé dans deux
architectures de transmission (conventionnelle et polaire). Le signal de test est une
modulation QAM16 filtré en racine de cosinus surélevé (roll-off = 0.35) générée a un débit de
20 Msymb/s (400 symboles).La fréquence porteuse est égale a 1.8 GHz. Le signal
d’excitation (QAMI16 a EV) dans I’architecture conventionnelle posséde un facteur PAPR de
5.9 dB. Dans I’architecture de modulation polaire, une fréquence de codage du modulateur AX

de 900 MHz est choisie pour la génération du signal a EC.

Un calibrage du systéme de mesure avec une haute résolution (50 kHz) est effectué sur
la bande de fréquence (0.9-3.6 GHz).

Les formes d’ondes de tensions incidentes et réfléchies a 1’entrée et a la sortie du DST

sont mesurées avec une haute fréquence d’échantillonnage équivalente (f,= 90 Géch/s).

Les spectres (a,p(f)) et (byp(f)) déduits des signaux incident et transmis mesurés a
I’entrée et a la sortie de ’amplificateur au point de saturation (P;,= 36.7 dBm), dans une

architecture de transmission conventionnelle sont représentés sur la Figure 1VV-39.
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Figure V-39 : Spectres des signaux (16QAM) disponibles a I’entrée (a,p(f)) et a la sortie
(b,p (f)) de I’amplificateur caractérisé dans une architecture de transmission conventionnelle.
Dans I’architecture de transmission polaire, I’amplificateur est caractérisé dans les
trois conditions de charge définies dans le paragraphe précédent (cas 1, cas 2 et cas 3). Dans
le premier cas, I’amplificateur est chargé par une impédance 50 ohms. Les spectres des
signaux disponibles a I’entrée et a la sortie du DST déduits des signaux temporels mesurés au

point de saturation (P;,= 36 dBm) sont illustrés par la Figure 1V-40.
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Figure 1V-40 : Spectres des signaux (16QAM) disponibles a I’entrée (aip(t)) et a la sortie
(b3, (t)) du DST dans une architecture de transmission polaire (cas 1).
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Sur la Figure 1VV-40, la mise en forme du bruit de quantification est non idéale, puisque

la fréquence de codage du modulateur AX choisie est insuffisante. Le signal 16QAM présente
des variations rapides qui nécessitent une fréquence de codage plus élevee.

Dans le deuxiéme cas, I’amplificateur de puissance est associ¢ avec le filtre de
reconstruction (BW= 25 MHz, f,= 1.8 GHz). Les spectres des signaux disponibles a I’entrée
et a la sortie du DST au point de saturation (P;,= 36 dBm) sont représentés sur la Figure
IV-41.

— aip(f) — b3 (f)

30
20
10

0
-10
-20
o L i il
-4 ]

A 1 S ILE
| |
-50 }
|

-6
9.7 1.74 1.78 1.8 1.82 1.86 1.9

Puissance [dBm]

Fréguences [GHz] Fréquences [GHZz]

Figure IV-41 : Spectres des signaux (16QAM) disponibles a I’entrée (a?,(t)) et a la sortie
(b3, (t)) du DST dans une architecture de transmission polaire (cas 2).

La Figure IV-42 présente les spectres des signaux transmis et réfléchi mesurés a la
sortie du DST au point de saturation de 1’amplificateur (P;,= 36 dBm) dans le troisieme cas

de caractérisation.
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Figure 1V-42 : Spectres des signaux (16QAM) transmis (b3, (t)) et réfléchi (a3, (t)) ala
sortie du DST dans une architecture de transmission polaire (cas 3).
Un bilan des performances obtenues au point de saturation de ’amplificateur de
puissance caractérisé dans les deux architectures de transmission (polaire et conventionnelle)

avec les différentes conditions de charge est donné dans le Tableau 1V-6.

Tableau IV-6 : Bilan comparatif des résultats obtenus au point de saturation de I’amplificateur
en présence d’une modulation 16QAM.

EV EC (cas 1) EC (cas 2) EC (cas 3)
Pyg [dBm] 35.68 36.73 36.01 36.08
P45 [dBM] 46.07 46.27 35.98 44.45
PAE [%)] 45.78 43.03 0 34.59
Pgg . [dBM] 35.67 30.64 29.9 29.98
P4, [dBm] 46.01 40.44 35.98 37.83
PAE,, [%] 45.13 11.32 4.8 7.37
ACPR [dB] 22.88 26.71 37.5 25.32

Une dégradation du critere ACPR est notée dans I’architecture de transmission polaire,
puisque la mise en forme du bruit de quantification est non idéale (fréquence de codage trop

faible). Il est aussi démontré que le bruit de quantification est contenu dans les canaux
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adjacents de la bande du signal utile, ce qui implique des valeurs imprécises d’ACPR. Dans le

cas 2, les remontées spectrales sont filtrées par le filtre de reconstruction et ’ACPR mesuré
est de 37.5 dB.

IVV.4.4 Conclusion partielle

Ce paragraphe a permis de chiffrer les performances clés d’une architecture de
transmission polaire en analysant les signaux sur le long de la chaine jusqu’au filtrage
d’émission (filtre de reconstruction). Il a ét¢é démontré expérimentalement que cette
architecture permet une amélioration significative de la linéarit¢ dans le cas d’un
fonctionnement optimisé. Malgré ces avantages, 1’architecture polaire souffre de nombreuses

difficultés:

e la puissance de bruit de quantification est importante, ce qui nuit au rendement
global de I’architecture. Des solutions ont été proposées dans [105] [106] : elles
consistent a implémenter des modulateurs AX multi-niveaux afin d’optimiser le
bruit de quantification;

e [’interaction entre I’amplificateur et le filtre d’émission nécessite une optimisation
conjointe de ces deux éléments. Une piste pourrait étre la récupération de la
puissance réfléchie par le filtre;

e [|’implémentation du modulateur AX qui est 1’élément clé de I’architecture de
modulation polaire. La référence [107] présente un modulateur en bande de base
disponible actuellement et capable de travailler a une fréquence de 3.6 GHz [107].

1VV.5 Conclusion

Ce chapitre a permis de mettre en évidence les capacités du systeme de mesure
temporelle en vue de la caractérisation ultra large bande de dispositifs de puissance non
linéaires dans des architectures de transmission avancées. Il a été montré que ce systeme
permet ’analyse des comportements de dispositifs non linéaires soumis a des excitations
complexes. L’optimisation visuelle des conditions de fonctionnement des systémes

radiofréquences et microondes non linéaires est encore accessible.
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Finalement, ce systeme se révele étre un outil de caractérisation expérimental tres
efficace pour tester et caractériser des nouvelles architectures d’amplification et de

transmission microondes sur de tres larges bandes passantes.
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Conclusion générale et perspectives

Ce mémoire a permis dans un premier temps de présenter le contexte de la conception
et de la caractérisation des amplificateurs RF de forte puissance pour des applications de
télécommunications et de Radars. Des notions de puissance et des définitions essentielles des
facteurs de mérite ont été détaillées. 1l a été démontré que la détermination de ces facteurs
dans des conditions de fonctionnements réelles nécessite un outil de caractérisation
expérimentale temporelle trés performant en termes de bande passante, de dynamique, et de

fréquence d’échantillonnage.

Les oscilloscopes numériques a échantillonnage en temps équivalent sont capables de
répondre a ses exigences sous certaines conditions. La compréhension de leurs principes de
fonctionnement a été abordée a travers une étude théorique générale et des exemples
d’applications numériques. Cette étude a permis de justifier le choix de I’architecture du
systéme d’échantillonnage dite « Track and Hold » dans le systeme de mesure temporelle 4-
canaux développé a XLIM. Des études des limitations de ce systeme pour la mesure
temporelle large bande, et des améliorations sur les performances ont été exposées. Ces
améliorations sont liées principalement a la procédure d’acquisition avec échantillonnage
« cohérent » a temps équivalent qui a permis d’atteindre des fréquences d’échantillonnage

virtuelles trés élevées (1 Téch/s).

Une difficulté supplémentaire dans la caractérisation temporelle large bande réside
dans le calibrage du systéme de mesure. Afin de repousser ce verrou une nouvelle procédure
de calibrage a large bande passante et ultra haute résolution fréquentielle a été proposée. Cette
nouvelle procédure est fondée sur 1’utilisation d’un générateur de signaux multitons et d’un
oscilloscope numérique de référence pré-étalonné (étalon). Des validations et des vérifications
de cette procédure utilisée pour le calibrage complet du systeme de mesure tres large bande

mis en place ont été présentées.

Les capacités et les potentialités du systéme de mesure completement calibré par la
nouvelle procédure de calibrage proposée dans cette thése ont été illustrées par des
caractérisations ultra large bande de dispositifs de puissance non linéaires avec des signaux
d’excitation complexes (impulsionnel, multiporteuse, modulation numérique). La mesure

temporelle des formes d’ondes de tensions et courants avec le systeéme entierement calibré
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permet d’analyser finement les comportements de dispositifs non linéaires et d’optimiser
visuellement les conditions de fonctionnement des systémes de transmission. Dans ce
contexte, une étude théorique et expérimentale d’une architecture de transmission polaire a été

réalisée pour en vérifier les avantages et les inconvénients.

Le systtme de mesure proposé dans cette thése est, a notre connaissance, le seul
instrument de mesure entierement calibré possedant actuellement ces capacités de
visualisation des formes d’ondes temporelles de signaux modulés a trés large bandes et a tres
hautes fréquences d’échantillonnage. Cette avancée dans le domaine de 1’instrumentation est
trés importante pour aider a la conception, a I’optimisation et a la modélisation des systémes

microondes.

De nombreuses investigations constituent les perspectives des travaux exposés dans

cette these. Ces perspectives concernent :

v' La mesure sous pointes « on wafer »

La caractérisation temporelle des composants radiofréquences et microondes (sans
boitier connectorisé) présente 1’avantage de pouvoir effectuer des mesures temporelles, avec
le systtme de mesure mis en place, au plus prés des composants. Cette caractérisation
nécessite donc I'utilisation d’une station sous pointes. L’acquisition des signaux temporels
avec le principe d’échantillonnage cohérent a temps équivalent implémenté dans le systeme
de mesure est indépendante de I’interface (connectorisée ou non) des dispositifs sous test. En
revanche, la caractérisation des composants a I’aide d’une station sous pointes présente le
probléme supplémentaire de la définition de 1’étalon de référence en amplitude et en phase
dans les plans des pointes pour 1’étalonnage absolu. Une solution pour parvenir a réaliser
I’étalonnage absolu sous pointes nécessite une étape supplémentaire qui consiste a utiliser le
principe de réciprocité [108] entre les plans de référence des pointes et les connecteurs des

coupleurs utilisés dans le systeme de mesure.

L’étape d’étalonnage relatif de la procédure de calibrage est toujours applicable, mais

avec des standards (SOLT) spécifiques pour la mesure sous pointes.

Cette caractérisation présente I’intérét de pouvoir confronter les résultats de mesure

sur un composant a ceux obtenus a partir d’'une simulation temporelle (transitoire) a partir
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d’un modele électrique de ce composant. Cette comparaison n’a pas été possible au cours de
ce travail de thése car les modéles électriques des amplificateurs utilisés ne permettent pas de
converger ou d’obtenir des résultats viables lorsqu’ils sont implémentés dans une simulation

temporelle (transitoire).

v" La mesure dans la bande (DC — 400 MHz)

Les coupleurs bidirectionnels utilisés dans ’architecture du systéme de mesure mis en
place ne sont pas capables de fonctionner avec des fréquences inférieures & 400 MHz. Cette
limitation technologique de coupleur bidirectionnel de forte puissance, rend la mesure dans la
bande DC-400 MHz non accessible avec le systeme de mesure puisque les composantes

fréquentielles contenues dans cette bande sont fortement atténuées.

La mesure dans la bande nommée BF (DC-400 MHz) présente un intérét important
pour une caractérisation temporelle efficace de composants actifs non linéaires a des fins de
modeélisation des composants ou des systémes. Une investigation pour la mesure dans cette
bande (BF) consiste a modifier I’architecture du systéme de mesure en réinjectant les signaux
contenus dans la bande BF directement sur les voies de mesure. Cette injection permet de
mesurer sur la méme base temporelle les signaux contenant des composantes BF et RF (400
MHz-13 GHz). Une architecture provisoire modifiée est illustrée par la figure suivante, elle

permet de mettre en évidence les besoins pour cette étape de mesure supplémentaire.
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Architecture modifiée du systéme pour la mesure temporelle dans la bande DC-13 GHz.

Une difficulté supplémentaire de cette architecture est liée au fait qu’un calibrage du
systéeme de mesure supplémentaire dans la bande BF est indispensable. La nouvelle procédure
de calibrage proposée pourrait étre appliquée sous condition de posséder le générateur de
puissance adéquat (apte a fournir les signaux BF et RF simultanément avec une résolution

fréquentielle importante).

v' Extension de la bande passante du systéme de mesure

Une perspective supplémentaire de ces travaux de theése est I’extension de la bande
passante du systeme de mesure. Les architectures des systemes d’échantillonnage de type
« Track and Hold » sont limitées a des bandes passantes de 18 GHz maximales. Une
extension vers une largeur de bande supérieure peut étre réalisée en utilisant d’autres
architectures des systémes d’échantillonnage. A titre d’exemple une architecture de type

« Sampling sans feedback » est capable d’atteindre une bande passante de 1’ordre de 100 GHz
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avec une efficacité d’échantillonnage de 100 %. L’utilisation d’une telle architecture avant le

THA doit permettre donc d’élargir la bande passante du systeme de mesure.

v Application a la modélisation comportementale de composants et de

systemes

Le systeme de mesure temporelle entierement calibré mis en place dans les travaux de
cette thése posséde des capacités de mesure temporelle et d’acces a des informations trés
riches sur le comportement non linéaire de composants et de systémes. Les modeles de
composants et de systemes non linéaires utilisés dans les logiciels de CAQO présentent
certaines complexités et ne sont pas capables, la plupart de temps, d’étre utilisés en simulation
transitoire. Ainsi, les effets non linéaires ne sont pas toujours tous pris en compte dans les

simulations associées a ces modeles.

Pour fournir aux concepteurs des modeles non linéaires tres précis au niveau systeme,
I’outil de caractérisation a large bande et a haute fréquence d’échantillonnage enti¢rement
calibrée est donc capable d’étre utilisé pour la modélisation comportementale « boite noire » a
partir des caractérisations expérimentales avec des signaux complexes proches de ceux
utilisés en réalité. Cet outil permet de prendre en compte des effets tres difficiles a modéliser
tels que les effets mémoires et permet en méme temps 1’identification de modeles plus précis

et plus complets.
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Contribution a la mesure temporelle calibrée ultra-large bande de multip6les non
linéaires microondes

Résumé :

Les systémes de télécommunications modernes requicrent 1’utilisation des modulations complexes a
large bande passante et a fort dynamique d’amplitude. Dans ces conditions, 1’amplificateur de
puissance dans un systéme de transmission est trés contraint par une optimisation difficile de ses
performances. Cette derniére peut étre facilitée grace a I’amélioration, réalisée dans le cadre de ces
travaux, des performances en termes de bandes passantes du systéme de mesure temporelle développé
a XLIM. Un outil de caractérisation temporelle associé a une nouvelle procédure de calibrage a large
et & ultra haute résolution fréquentielle est maintenant opérationnel. L’outil entiérement calibré
possede des capacités et des potentialités attractives qui sont démontrées par différentes
caractérisations d’amplificateurs de trés forte puissance RF. Son utilisation pour des applications
dédiées a ’amélioration de rendement et de linéarité des systemes de transmission est aussi décrite. Il
a été démontré que cet outil permet de visualiser trés précisément les formes d’ondes temporelles RF
de tensions et de courants aux acces de dispositifs sous test pour des signaux d’excitation tres large
bande. Pour la premiére fois, les transitions de début et de fin de caractérisation impulsionnelle RF,
tres riches des informations sur les comportements non linéaires sont finement observées. Des
applications sur la caractérisation large bande (> 1GHz) de type NPR et ACPR sont montrées ouvrant
des perspectives d’études approfondies des comportements non linéaires des amplificateurs de
puissance pour des applications spatiales. Une étude théorique et expérimentale d’une architecture de
transmission polaire a encore permis de chiffrer les performances clés d’une telle architecture et
d’exposer des capacités supplémentaires accessibles grace a ’outil de caractérisation temporelle a tres
large bande.

Mots clés : [Systeme de mesure temporelle, caractérisation large bande, étalonnage large bande,
amplificateur large bande de forte puissance, comportements non linéaires, échantillonnage a temps
équivalent cohérent, transitoire RF, transmission polaire]

Contribution to the calibrated ultra-wideband time-domain measurement of non-linear
microwave multipole.

Abstract:

Modern telecommunication systems require the use of wideband and high dynamic range modulated
signals. Under these conditions, the power amplifier used in a transmission system is constrained by a
difficult optimization of power performances. This optimization can be facilitated by using an time-
domain measurement system developed at XLIM and improved in this thesis. A time-domain
characterization tool associated to a wideband and ultra-high resolution calibration procedure has been
implemented. The capabilities of the fully calibrated tool are demonstrated by the characterization of
high power amplifiers. The use of this tool in the optimization of linearity and efficiency of transmitter
systems is also described. It has been demonstrated that this tool allows the accurate visualization of
time-domain voltage and current waveforms at input and output of the devices under test under
wideband signal excitation. For the first time, transitions at the beginning and the end of RF pulsed
signals, are finely observed. Applications to the broadband characterization (> 1GHz) as ACPR and
NPR are shown. Future applications concern now depth studies of non-linear behaviors of power
amplifiers for space applications. Theoretical and experimental studies of polar transmitter architecture
allow quantifying the key performances and exposing additional capabilities of the developed
wideband time-domain measurement system.

Keywords: [Time-domain measurement system, wideband characterization, wideband calibration,
wideband high power amplifier, non-linear behavior, coherent equivalent time sampling, Transient
RF, polar transmitter]
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